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Entwicklung eines spannungsgesteuerten Oszillator®/CO) als Funktionsblock

eines 60-GHz-Ein-Chip-Transceivers zur Datenauslese Teilchendetektoren

Bislang werden in Teilchendetektoren Sensordatdrelgabunden ausgelesen. Die Kabel und die
notige Elektronik kdnnen allerdings zu unerwinselekundarwechselwirkungen mit den Teilchen
fuhren. Zuséatzlich ergeben sich aus ihrer GréemhGewicht, ihrem Leistungsverbrauch und der

von ihnen produzierten Abwarme EinschrankungerPlaiung und Bau der Detektoren.

Basierend auf einer Idee Richard Brenners (Unit@réippsala) [1], soll ein Ein-Chip-Transceiver
entwickelt werden, um die Sensordaten kinftig Kakelauslesen zu kénnen. Werden daflr
mm-Wellen genutzt, sind Datenibertragungsraten ictjglie den Anforderungen nach der geplanten
Luminositatssteigerung des Large Hadron CollidétdQ@) genligen werden. Das 60-GHz-Band ist
lizenzfrei verfligbar und umfal3t eine Bandbreite 9dBHz Es bietet sich daher flr diese Anwendung

an.

Ziel dieser Arbeit ist es, einen spannungsgestene@szillator (VCO) zu entwickeln, der einen
Grundbaustein eines solchen Transceivers darddéiser VCO muld bei minimalem Phasenrauschen
von 57 bis 66 GHzabstimmbar sein, sollte mdglichst temperaturunagiggarbeiten und einen gerin-

gen Leistungsverbrauch aufweisen.

Development of a Voltage Controlled Oscillator (VCQ as a functional block of a
60-GHz-System-on-a-Chip-Transceiver for the use aa data readout device in

particle detectors

So far, in particle detectors, sensor data are oeadising wired links. However, the cables and the
necessary electronics may cause unwanted secondargctions with the particles. Furthermore,

their size, mass, power consumption and wastede¢aéstrictions on engineering the detectors.

Based on an idea of Richard Brenner (University dafg) [1], a System-on-a-Chip-Transceiver
should be developed allowing a wireless read outhef sensor data in future detectors. Using
mm-waves, the achievable data transfer rates shmliigh enough for the planned luminosity up-
grade of the Large Hadron Collider (LHC). The 60#Bhnd is license-exempt and comprises a
bandwidth ofd GHz It is therefore most appropriate for this apglma

The aim of this thesis is to develop a voltage ieletd oscillator (VCO) as one of the basic modules
of such a transceiver. This VCO has to be tunatdm 67 to 66 GHzat a low phase noise, should

work almost temperature-independent and shouldéxbiv power consumption.
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1 Motivation

1 Motivation

Teilchendetektoren wie beispielsweise ATLAS oder £ldeinhalten mehrere Millionen Sensoren.
Das Auslesen der durch diese produzierten enornagenihengen wird heutzutage in der Regel mit
Hilfe von Glasfasertechniken durchgefuhrt. Diesetdn Datentbertragungsraten die dafiir gentigen.
Da der grofl3e Hadronen-Speicherring LHC (engl.: €dfgdron Collider), an dem ATLAS und CMS
aufgebaut sind, in den nachsten Jahren hin zu abHarminositdten ausgebaut werden soll, stellen
sich den bisherigen Datenlbertragungsverfahren kEwausforderungen gegenuber, denn die Da-
tenmengen werden sich vervielfachen. Obwohl Bemgénnm Gange sind die bisherigen Methoden
zu optimieren und die Aussicht besteht, dafl3 dier@eflichen Datenlbertragungsraten erreicht wer-
den koénnen, gibt es Argumente die gegen den waiteiresatz kabelgebundener Methoden sprechen.
Dies sind etwa rein mechanische Griinde wie das ¢h¢wder enormen Menge von Kabeln (siehe
Abbildung 1.1) und der fir sie nétigen Anschlisad der Platz der bendétigt wird diese zu verlegen.
Dazu kommen der zusatzliche Strombedarf solchefaWiegn und die erzeugte Abwéarme. Ferner ent-
stehen Einschrankungen bei der Konstruktion unchb&iifbau der Detektoren. Ein weiterer Grund
ist, dal’ die Kabel den in den Experimenten erzeugeichen totes Material in den Weg stellen und
so unerwinschte Sekundarwechselwirkungen verursaktienen. Gelénge es die Daten kabellos

auszulesen, lieRen sich diese Probleme vermeiden.

In den letzten Jahren hat das 60-GHz-Band zunehmeamaich reden gemacht. Dieser Frequenzbe-
reich ist lizenzfrei nutzbar und beinhaltet einen@areite, die Datenlibertragungsraten von mehreren
Gigabit pro Sekunde moglich macht. Basierend aufabe von R. Brenner und S. Cheng (Universitét
Uppsala) [1] soll ein Ein-Chip-Transceiver entwiltkeerden, der in den Teilchendetektoren nach
deren Umbau zum Einsatz kommen konnte. Ein soltharsceiver wirde nur wenig Platz benétigen
und hétte im Vergleich zu den bisherigen, kabelgdbnen Ubertragungsverfahren einen weit gerin-
geren Leistungsverbrauch. Daruber hinaus wurdem seue Mdoglichkeiten der Datenverarbeitung
ergeben. So ware ein solcher Transceiver etwa iirLage, die Daten gezielt zu unterschiedlichen,
benachbarten Empféangern zu senden, wodurch eingel@tion erleichtert wirde und sich die Da-

tenmenge reduzieren liel3e.

Abbildung 1.1: Elektromagnetischer Kalorimeter des ATLAS-Deteg{}.
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2 Grundlagen und Voriberlegungen

2 Grundlagen und Voruberlegungen

2.1Superheterodyne-Transceiver
Quelle: [10].
2.1.1 Transceiver

Werden ein Sender Txengl.: transmitter) und ein Empféanger Rengl.: receiver) im selben Gehause
untergebracht, sind aber ansonsten voneinandemgeér Funktionen, wird dies als ein Transmitter-
Receiver bezeichnet. Werden dagegen elementarétiBelse von beiden gemeinsam genutzt, spricht

man von einem Transceiver TRx

2.1.2 Geradeaus-/Uberlagerungsprinzip
Es gibt zwei grundlegende Arbeitsprinzipien nachesteTransceiver aufgebaut werden kdnnen:

Geradeaus-Transceiver

Bei Geradeaus-Transceivern werden samtliche Prahéltkreise mit der Frequenz des zu sendenden
bzw. empfangenden Signals, also mit der Trager&egubetrieben. Die Frequenz gelangt sozusagen
~.geradeaus” von der Antenne zum Demodulator bzwn Whodulator zur Antenne. Der Vorteil dieser
Methode ist der prinzipiell einfache Aufbau. Werdeaehrere Frequenzfilter verwendet, ist es not-
wendig, dall alle dieselbe Mittenfrequenz haben.l Stk Frequenz des zu Ubertragen-
den/empfangenden Signals variabel sein, missedid#iFilter gemeinsam verstimmt werden. Dies
verkompliziert nicht nur den Aufbau, sondern istlaaur mit begrenzter Genauigkeit moéglich, was zu
einer schlechten Trennscharfe fihrt. Das bededd,zwei Sender, die sich im selben Frequenzband
nahe beieinander befinden, nur schlecht voneinageteennt werden kénnen. Dieses Problem nimmt
mit steigender Frequenz zu, da die Gute (siehet&api7) der Schwingkreise, auf denen die Filter

basieren, mit steigender Frequenz abnimmt und stimBandbreite der Filter steigt.

Uberlagerungs-Transceiver

Bei Uberlagerungs-Transceivern wird die Frequenadestens einmal geandert. Es wird dabei von
einer Frequenzumsetzung gesprochen. Lediglich dmalfreise, die sich topologisch zwischen der

Antenne und der letzten (im Falle eines Sendens) brsten (im Falle eines Empfangers) Umsetzung

" X“ist eine Abkiirzung fur die weiteren Buchstaben.

13



2 Grundlagen und Voriuberlegungen

befinden, werden mit derselben Frequenz betriethenauch das zu sendende bzw. empfangende Si-
gnal hat. Und auch nur diese Schaltkreise (und_dkaloszillator, s. u.) missen abstimmbar sein, um
die gewlinschte Signalfrequenz wéhlen zu kdnnenr&idichen Schaltkreise arbeiten mit der umge-
setzten Frequenz. Diese wird Zwischenfrequenzngl(eintermediate frequency) genannt, da sie sich
gewdhnlich zwischen der Tragerfrequenz und dereey des Nutzsignals befindet. Beispiel UKW-
Horfunk: Signalfrequen87,5 bis 108 MHz (etablierte) Zwischenfrequeri0,7 MHz Nutzfrequenz

16 Hzbis 19 kHz Da die Zwischenfrequenz fest, also konstantkisnen Festfrequenzfilter benutzt
werden. Im Vergleich zu Geradeaus-Transceivern glioft dies einen einfacheren Aufbau und eine
hdhere Trennschéarfe, was eine verbesserte Sendddigsqualitat bedeutet. Aul3erdem ist die Ver-
arbeitung niederfrequenter Signale durch den Mddulazw. den Demodulator einfacher zu bewerk-

stelligen als die hochfrequenter Signale.

Heutzutage werden beinahe Uberall wo es um drahegenibertragung geht (Satellitenkommuni-
kation, Radio, TV, Mobilfunk etc.) Uberlagerungsafsceiver eingesetzt. Lediglich fiir Nischenan-
wendungen, wo keine Abstimmbarkeit erforderlich fatdet das Geradeausprinzip noch Verwen-
dung. Am bekanntesten dabei ist der ZeitsignalgeD@&77.

Superheterodyning

Das Umsetzen einer Frequenz durch Kombination mireanderen Frequenz wird Heterodyning
(zusammengesetzt aus den griechischen Worternrgfietér anders/verschieden und ,dyn“ fur

Macht/Kraft) genannt. Urspriinglich wurde versudidimtliche daflir notigen Schritte in einer einzigen
Stufe durchzufihren, was aber zu instabilen Veatigen fihrte. Werden die Schritte in getrennten

Stufen abgearbeitet, wird dies als Superheterodyp@zeichnet.

2.1.3  Funktionsprinzip eines Uberlagerungs-

Transceivers

In Abbildung 2.1 ist ein vereinfachtes Blockschiddtteines Uberlagerungs-Transceivers zu sehen.
Der obere Pfad stellt den schematischen AblaufeEalegfangsvorgangs dar, der Untere den des Sen-

devorgangs.
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2 Grundlagen und Voruberlegungen

Bandpassfilter rauscharmer Zwischen-
BPF, abstimmbar Verstirker frequenz-
zur Vorselektion LNA Mischer filter Verstiirker
Antenne Rx-Pfad R % % Demo- Daten-
g ~ S dulator ausgang
Duplex- Lokaloszillator LO,
p abstimmbar zur
er
Frequenzwahl
A
% % Modu- Daten-
Tx-Pfad X X lator eingang
Bandpassfilter Leistungs-  Mischer Zwischen-  Verstiirker
BPF, abstimmbar verstirker frequenz-
zur Nachselektion PA filter

Abbildung 2.1: Vereinfachtes Blockschaltbild eines Uberlagerufigmsceivers
Empfangsvorgang

Das Empfangen eines Funksignals beginnt an demaArtedDamit diese sowohl zum Empfangen, als
auch zum Senden genutzt werden kann, wird sie éiben Duplexer mit beiden Pfaden verbunden.
Im einfachsten Fall, halbduplex, wird die Antenmdgschen beiden Pfaden hin und her geschaltet. Es

kann also nicht gleichzeitig empfangen und gesendeden.

Um Interferenzen zu unterdricken und das Eingangshen zu reduzieren, wird mit Hilfe eines
Bandpassfilters BPF die Bandbreite des Spektrunss efepfangenen und noch hochfrequenten
RF-Signals (engl.: radio frequency) begrenzt. DBFEBann so gestaltet sein, dal® er das gesamte Band
in dem der Transceiver arbeiten soll, passieret [3&s hat den Nachteil, dal3 neben der aktuell ge-
wuinschten Empfangsfrequenz, auch deren Spiegetfnegiengl.: image frequency; s. u.) durchgelas-
sen wird. Diese mu3 dann in einem spateren Sétmitiusgefiltert werden. Ist der BPF allerdings so
konzipiert, daf3 die Bandbreite, die er passier@&n, lileiner ist als das Doppelte der Zwischenfre-
quenz, wird die Spiegelfrequenz mit herausgefiliear Nachteil hierbei ist, dal3 zur Wahl der Emp-
fangsfrequenz nicht nur der Lokaloszillator (s, sgndern auch der BPF abstimmbar sein muf3. Aller-
dings mul3 bei der ersten Variante der spatere khdgpe abstimmbar sein. Welche der beiden Mdg-

lichkeiten vorzuziehen ist, hangt von den Parameder Filter und des nun folgenden Verstarkers ab.

Dieser verstarkt das oft sehr schwache Signal #eBemd ein erstes Mal. Da das Signal-Rausch-Ver-
haltnis, aufgrund der geringen Signalstarke, ohmedthon niedrig ist, wird dafir ein besonders
rauscharmer Verstarker LNA (engl.: low noise angl)fbenétigt. Der Signalpegel muf3 hier so weit

angehoben werden, daf3 er Giber dem Rauschpegelgenden Stufen liegt.

Falls die erste BPF-Variante verwendet wurde, mufd mit einem Image-Filter die Spiegelfrequenz

entfernt werden.
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2 Grundlagen und Voriuberlegungen

Im n&chsten Schritt wird das gefilterte und velg&RF-Signal, mit einem, von einem Lokaloszillator
LO (engl.: local oscillator) erzeugten, Hilfssigrggmischt. Der Mischer (engl.: mixer) hat dabei die
Aufgabe als Analogmultiplizierer zu fungieren, deis Produkt seiner Eingange ausgibt. Das Ergebnis

dieses Vorgangs laf3t sich anhand folgender matisohat Betrachtung verstehen:

Seiszt) das RF-Signal mit Amplituda(t) unds_o(t) das Signal des Lokaloszillators, dessen Ampli-
tude konstant ist und zur Vereinfachung gleich Eesetzt wird:

Sre (1) = a( § Osin( 210f,. 09, (2.1)
S0 (1) = sin( 2, OF). (2.2)

Deren Multiplikation ergibt:
Suix (1) = e (9050 ( )= 4 yOsiff 204 O)Osif 20, D) (2.3)

Unter Benutzung des Additionstheorems

sin(o) Bsin(B) == coga —B)——; coko +p) (2.4)

N | =

kann dies umgeschrieben werden zu:

Sue (=5 (00§ 2 - £o)04-3 4 Jocdk = £+ £)TF @29

:%a(t) Ceoq 210f, Dﬁ——; 4 }Ocof a0t O (2.6)

Aufgrund der Symmetrie des Kosinus konfignundf, o vertauscht werden, ohne dal? sich am Ergeb-
nis der Uberlagerung etwas dndert. Das Hilfssigmaain also entweder eine ulgx niedrigere oder
eine umfp hdhere Frequenz haben als das RF-Signal (N&hareshei der Beschreibung des Sende-
vorgangs). Abbildung 2.2eigt exemplarisch in a) und b) die beiden Sigreate Eingang des Mi-
schers, wobei b) eine uBD %niedrigere Frequenz hat als a), und in ¢) das augssignal. Die bei-

den Frequenzkomponenten am Ausgang sind deutlieinkannen.

a) b) c)

Abbildung 2.2: a) Hochfrequentes Signal. b) Signal mit etwas nijeder Frequenz. c) Ergebnis der

Uberlagerung.
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2 Grundlagen und Voriberlegungen

Ein idealer Mischer erzeugt demnach ein Signadlem zwei Frequenzen Uberlagert sind. Da die Ein-
gangssignale jedoch eine endliche Bandbreite leesitwerden anstatt zweier diskreter Frequenzen,
zwei Frequenzbander erzeugt. Der erste Term eadkgptabei dem unteren Seitenband LSB (engl.:
lower sideband) und der zweite Term dem oberereednd USB (engl.: upper sideband). Das Aus-
gangssignal eines realen Mischers kann noch wdierguenzen bzw. Bander beinhalten, wie etwa

die der beiden Eingangssignale selbst und die skvedberwellen und deren Mischprodukte.

Ein weiterer Bandpassfilter sorgt dafir, daf? ledigbas LSB, bzw. die Differenzfrequefyg, erhal-
ten bleibt. Diese Differenzfrequenz ist die gewimscZwischenfrequen4r. Das entstandene

IF-Signal hat den gleichen Modulationsinhalt wies daspriingliche RF-Signal.

Bevor das Signal in der letzten, zum Empfanger ggan, Stufe demoduliert wird, wird es, um den
Demodulationsprozel3 zu vereinfachen, ein weiterabvdrstarkt. Je nach verwendeter Modulations-
art mul wahrend der Demodulation eine weitere Fegumsetzung vorgenommen werden. Die Fre-
quenz des dafir nétigen Hilfssignals ist klarerewaigedriger als bei der ersten Umsetzung, kann aber
durch Benutzung eines Frequenzteilers aus demseélesoszillator gewonnen werden. Am Ende
des Empfangsprozesses wird das gewonnene Nutzgigndie weiterverarbeitende Elektronik tber-

geben.

Die Aufgabe des Lokaloszillators ist es, ein Hilfssl mit einer moglichst exakten und stabilen Refe
renzfrequenz zu generieren. Da die Zwischenfreqtestzsein soll und der Differenz aus der Emp-
fangsfrequenz und der Referenzfrequenz entsprnah® zum Einstellen der gewiinschten Empfangs-
frequenz der Lokaloszillator abstimmbar sein. Doa ¥hm generierte Frequenz muf3 also variiert wer-
den kdnnen. Diese Variation wird meist spannundsgest (engl.: voltage controlled) durchgefuhrt,

weshalb von einem Voltage-Controlled-Oscillator VG€sprochen wird.

Sendevorgang

Der Sendevorgang entspricht weitgehend dem Empfanggng in umgekehrter Reihenfolge.

An seinem Anfang steht ein Nutzsignal, das zunactwtuliert und dann verstarkt wird. Anschlie-
Bend beschrénkt ein Bandpassfilter das Signaliaufwischenfrequenz, auf die die Daten des Nutz-

signals zuvor moduliert worden sind.

Nun folgt, durch Mischung mit dem Hilfssignal deekialoszillators, die Frequenzumsetzung. Wird

die Zwischenfrequenz viel niedriger gewahlt alsahs Hilfssignals, ist aus einer ahnlichen Rechnung
wie oben (Gleichungen (2.1) bis (2.6)) leicht amdich, dal3 die beiden erzeugten Frequenzen eng
beieinander liegen. Die Eine ist die gewlnschted8aquenz, die Andere ist die oben bereits er-
wahnte Spiegelfrequenz. Diese wird so genanntjedawd der Frequenzachse dort zu finden ist, wo

die an der LO-Frequenz ,gespiegelte” Sendefrequenfinden ware. Damit sie in einem spéateren

17



2 Grundlagen und Voriuberlegungen

Schritt, spatestens jedoch vom Empfanger, herailtsegetverden kann, muf3 die Bandbreite des Fil-
ters kleiner sein als das doppelte der Zwischen&er. Da schmalbandige Filter jedoch nicht leicht
zu realisieren sind, sollte die benutzte Zwischepfienz nicht zu niedrig gewahlt werden. Wird die
Spiegelfrequenz nur ungenugend unterdruckt, wirdsémder zweimal empfangen. Das ist zwar nicht
weiter storend, verringert aber die mdgliche Batetheng, da dann ein einzelner Sender zwei Fre-

quenzen blockiert.

Welche der beiden erzeugten Frequenzen als Seqdefre genutzt und welche herausgefiltert wird
ist unwichtig, solange die Zwischenfrequenz vieldniger als die des Hilfssignals gewahlt ist. istsd
jedoch nicht der Fall folgt daraus, dal3 das Bardkm gesendet werden soll merklich gegeniber dem
Band Uber das der LO abstimmbar sein muf? verscheband zwar um den Betrag der Zwischenfre-
guenz. Da das 60-GHz-Band durch Regularien eingléesitgelegt ist (siehe Kapitel 2.3.1) bedeutet
das, dalR die Wahl (Untere oder obere vom Mischezugte Frequenz nutzen?) die Lage des vom
Lokaloszillator zu erzeugenden Bands bestimmt. dersLeeson-Formel (siehe Kapitel 3.6 1aRt sich
ablesen, daf} eine niedrigere Lage des Bands dimggers Phasenrauschen zur Folge hat. Allerdings
bedeutet eine niedrigere Lage bei gleichbleibeBdgrdbreite auch ein Anstieg der bendtigten relati-
ven Abstimmbandbreite. Diese Entscheidung und digliiéhe der Zwischenfrequenz missen daher
sorgfaltig durchdacht werden. Die Zwischenfrequberim Empfang von UKW FM-Radio, das in
Deutschland im Band vo®7,5 bis 108 MHzgesendet wird, liegt beispielsweise t6i7 MHz Diese

ist zwar nicht normiert, hat sich aber etablierd ist weltweit verbreitet.

Um eine hohe Sendeleistung zu erreichen, wird moh Mischvorgang der Pegel des erzeugten
RF-Signals von einem Leistungsverstarker PA (empgiwer amplifier) angehoben. Anschlie3end fil-
tert ein BPF die Spiegelfrequenz heraus und redudibei auch das Rauschen des Signals. Wie
schon der Bandpassfilter im Empfangspfad, muf? diglsstimmbar sein um die gewiinschte Signal-
frequenz zu wahlen. Nun wird das RF-Signal tber daplexer an die Antenne weitergereicht und

gesendet.
2.1.4  Ein-Chip-Transceiver

Fur einen Einsatz in einem Teilchendetektor s@iteTransceiver klein, leicht und stromsparend sein
und den Elementarteilchen so wenig totes Materialmbglich in den Weg stellen. Im Vergleich zu

einer Platine auf der die einzelnen Bauteile adgtgelsind, kdnnen mit einem Ein-Chip-System SoC
(engl.: system-on-a-chip), also der Integratiorraunktionen eines Systems in einem einzigen inte-
grierten Schaltkreis, diese Anforderungen weitaessber erfullt werden. Ferner kann durch die Nut-

zung eines SoCs eine Kosteneinsparung erreichtanerd
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2 Grundlagen und Voriberlegungen

Ein Hochstmald an Integration wird erreicht, wenn Bensceiver und die Ausleseelektronik des je-
weiligen Sensors zu einem allumfassenden Ein-Chigtesh zusammengefaldt werden bzw. wenn

sogar der Sensor selbst mit integriert wird.

Der Halbleiterprozel, der in dieser Arbeit verwanaed (siehe Kapitel 2.4.3), wurde von [3] auf
seine Tauglichkeit zur Herstellung solcher Auslelsiebnik und deren Einsatz im ausgebauten AT-

LAS-Detektor untersucht und fir geeignet befunden.

2.2Shannon-Hartley-Gesetz

Die theoretisch maximal erreichbare (fehlerfrei@tdntibertragungsra (engl.: channel capacity; in
bit/s) eines Kanals mit Bandbreii(engl.: bandwidth; irHz), der von einem additiven weil3en gauf3-
schen Rauschen Uberlagert ist und fir den infokggate ein Signal-Rausch-Verhalti$sR (engl.:
signal-to-noise ratio; dimensionslos) angegeberdarekann, kann mit dem Shannon-Hartley-Gesetz

abgeschatzt werden [6]:
C = Blog, (1+ SNR). (2.7)

Bei dieser Abschatzung wird von einer hypothetiscbptimalen Kodierung der Daten ausgegangen.
Die real erreichbare Ubertragungsrate ist demnaadiriger und hangt von der Wahl des Kodierungs-

verfahrens ab.

Ein ,additives weil3es gaul3sches Rauschen” ist edde¥l fir ein Rauschsignal mit gaul3verteiler
Amplitude und mit konstanter spektraler Leistungbth (,weil3es Rauschen®), das dem Nutzsignal
dazuaddiert (,additiv*) wird.

2.3Das 60-GHz-Band

2.3.1 Standards

Die in den USA fir die Vergabe von Funklizenzentandige Regulierungsbehorde ist die FCC
(engl.: Federal Communications Commission; wwwdog). Sie gab im Dezember 1995 das Fre-
quenzspektrum vo&9 bis 64 GHzfrei zur lizenzfreien Nutzung und erweiterte esJiamr 2001 aus7

bis 64 GHz Dieser, kurz als 60-GHz-Band bezeichnete, Frezheneich umfaldt somit eine Bandbrei-
te die grof3 genug ist, um nach dem Shannon-Ha@ksetz selbst mit einfachen Kodierungsverfahren

Datenulibertragungsraten von einigen Gigabit pro Seéé&wuzu ermoglichen.

Fur Europa gibt es derzeit keine mit der FCC véebleare Einrichtung, lediglich nationale Regulie-

rungsbehdrden. Das Europaische Institut fur Telekamkationsnormen ETSI (engl.: European Te-
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2 Grundlagen und Voriuberlegungen

lecommunications Standards Institute; www.etsi.egtgine von der EU anerkannte Organisation mit
dem Ziel, europaweit einheitliche Standards im Béreler Telekommunikation zu schaffen und so-
mit diese Licke zu fullen. Im, vom ETSI ver6ffeotiten, harmonisierten européischen Standard
EN 302 567 erstreckt sich das 60-GHz-Band %@rbis 66 GHzund umfal3t somit eine Bandbreite
von9 GHz

Das IEEE (engl.: Institute of Electrical and Elecics Engineers; www.ieee.org) Konsortium verof-
fentliche am 11. September 2009 den Standard 8@e.1md versucht damit eine weltweit einheitli-
che Regelung fur mm-Wellen WPANSs (engl.: wirelessspnal area network) zu schaffen [4]. Dieser
Standard teilt das 60-GHz-Band in vier,J&60 MHzbreite, Kanéle (siehe Abbildung 2.3) ein und
beinhaltet, zur Minimierung von Interferenzen nmeinbchbarten Bandern, am unteren und am oberen
Ende des Bandes je ein Sicherheitsband. Selbstiesier Aufteilung sind nach Einschéatzung des IE-
EE Ubertragungsraten von mehreren Gigabit pro Skpno Kanal moglich.

Die Aufteilung wurde so gewahlt, daf die derzeltegelen regionalen Regularien mit jeweils einem
Teil der Kanéle vereinbar sind und am Rand immerScherheitsband bleibt. Wie in Abbildung 2.3
zu sehen, sind die Kanéle 2 und 3 in beinahe alktuellen und offiziell geltenden Standards verflg-
bar. Dies gilt auch fir die nicht eingezeichnetesbiBte Kanada5({ bis 64 GH2 und China %9 bis

64 GH3J [4]. Lediglich Australien$9,4bis62,9 GH2 bildet eine Ausnahme.

2160 MHz
240 120
MHz MHz
1 2 4
>
! 58 59 60 61 62 63 64 65 | fgy
57 GHz USA, KOREA 64 GHz :
5 59 GHz JAPAN 66 GHz
57 GHz EUROPE 66 GHz

Abbildung 2.3: Einteilung des 60-GHz-Bandes nach dem IEEE Stan@@2.15.3c in 4 Kanale [4].

Die Lizenzfreiheit und die grofRe nutzbare Bandbreiind Argumente, die fur die Nutzung des
60-GHz-Bandes fur die in Kapitel 1 vorgeschlagemsv@ndung sprechen. Dazu kommt, dal3 die fur
die Herstellung eines 60-GHz-SoC-Transceivers agérkommenden Halbleiterprozesse immer ko-

stengunstiger verflgbar sind.
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2 Grundlagen und Voriberlegungen

2.3.2 Bezeichnungen

Es ist ublich, den Teil des elektromagnetischenk®Bpms, der zur technischen Kommunikation ge-
nutzt wird, in Frequenzbander aufzuteilen. Sinnwolld Aufteilungen nach Frequenz, Wellenlange
oder Nutzung. Die Internationale Fernmeldeunion KBdgl.: International Telecommunication Uni-
on; www.itu.int) teilt das Spektrum dekadisch n&thquenzen auf. Das Band, das sich tber Wellen-
langen vonl bis 10 mmerstreckt, bezeichnet die ITU als EHF-Band (eragttremely high frequen-
cy). Die Wellen dieses Bandes werden auch Millime¢éden genannt und entsprechen Frequenzen
von 30 bis 300 GHz Das IEEE benutzt eine historische Aufteilung. Bereich von50 bis 75 GHz
wird darin als V-Band bezeichnet. In der von der &l der NATO benutzen Aufteilung heil3t der
Bereich vord0 bis60 GHzL-Band und der voB0 bis100 GHzM-Band.

2.3.3 Dampfung

Elektromagnetische Wellen werden in der Erdatmasphfihéngig von ihrer Frequenz und den vor-
herrschenden Wetterbedingungen unterschiedlick gedampft. In Abbildung 2.4 ist fir elektroma-
gnetische Wellen im Frequenzbereich WdhGHzbis 1 PHzdie Dampfung in Dezibel pro Kilometer
Strahlenweg bei Normalwetter (rot), Nieselregenglerdrizzle), starkem und sehr starkem Regen
(engl.: heavy rain, excessive rain) und bei Nebegl.: fog) aufgetragen [20]. Das Sauerstoffmolekdl
O, hat bei etwa60 GHz seine erste Resonanzfrequenz. Die dadurch vehiesgbsorption von
em-Wellen ist die Ursache des Dampfungsmaximumdiesier Frequenz (bei Normalwetter). Auf-
grund dieser starken Dampfung sind Datenubertraguiiig diesem Frequenzbereich nur tber kurze
Entfernungen (etwd 0 n) mdglich. Was sich zun&chst nach einer enormescdindnkung anhort,
bietet bei genauer Betrachtung den Vorteil einemii&ch abgeschirmten Kommunikation. Dadurch
kann beispielsweise ein Kanal von mehreren, sicheanachbarten Raumen befindlichen, Geraten
gleichzeitig verwendet werden, ohne dal3 aufwend#igdierungsverfahren genutzt werden missen.
Ein weiter Grund ist, dal’ diese Abschirmung einigs@s Mal3 an Abhorsicherheit mit sich bringt.
Werden die Signale mit speziellen Antennen stamkchgeet Ubertragen (eine sogenannte Punkt-zu-
Punkt-Ubertragung), sind zum einen groRere Entfegan moglich und zum anderen, kann mit dieser

Methode ein Kanal von mehreren benachbarten Gepétetie! genutzt werden.

Verglichen mit sichtbarem Licht werden mm-Wellen biebel um viele GréRenordnungen weniger
stark gedampft. Dieser Umstand macht sie interés$gartliche weitere, Gber die reine Datenubertra-

gung hinausgehende, Anwendungen (siehe Kapitet)2.3.

Da sich die Kaverne, in der der ATLAS-Detektor aldfgut ist80 munter der Erde befindet, kdbnnen
die dort erzeugten 60-GHz-Signale nicht an die Beditdche gelangen. Es kann daher in Betracht
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2 Grundlagen und Voriuberlegungen

gezogen werden, die Vorgaben der oben erwdhntend&t@s den Bedurfnissen dieser Anwendung

anzupassen.
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Abbildung 2.4: Dampfung elektromagnetischer Wellen in der Erdahére bei unterschiedlichen
Wetterbedingungen [20].

2.3.4 Weitere Anwendungsmaglichkeiten

Quellen:[4], [6], [20].

Die offensichtlichste Anwendung fir Millimeterwetieist die kabellose Kurzstreckendatenubertra-
gung. Darlber hinaus bieten sie aber noch vielteveeAnwendungsmdglichkeiten, wie etwa die ka-
bellose Kommunikation samtlicher Peripheriegerates Heimrechners, die kabellose Ubertragung
von unkomprimierten Heimkinoinhalten oder die Biindg der Ubertragungsleistungen von sich in
der Nahe befindlichen Mobiltelephonen an. Radaradawegen oder Nachtsichtgerate die durch
Waénde ,sehen” kbnnen oder der Bau nichttodlicheffeviamachen sie aul3erdem interessant fur mili-
tarische Anwendungen. Im Sicherheitsbereich werdemWellen in Bewegungsmeldern eingesetzt
und zum Bau von Ganzkérperscannern (auch bekashaalktscanner) verwendet. Automobilzuliefe-
rer entwickeln derzeit Radarsysteme zur Unterstigfzies Fahrers, die je nach Anforderungen das
60-GHz-Band oder andere mm-Wellenb&nder verwenden.allem der 90-GHz-Bereich ist dafur
pradestiniert, da dort ein Dampfungsminimum votliégehe Abbildung 2.4). Auch in der Wissen-

schaft werden mm-Wellen genutzt, z. B. in der Rasiimnomie. In der Medizin werden sie u. a. bei
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2 Grundlagen und Voriberlegungen

der Krebstherapie eingesetzt. Im Weltraum ist diglinhe Reichweite flr Datenlbertragungen mit
Millimeterwellen offensichtlich um GrélRenordnung&ibher, weshalb mit ihnen eine Satellit-zu-

Satellit-Kommunikation mdglich ist.

2.3.5 Ultrabreitband

Fur die Ultrabreitband-Technologie UWB (engl.: altvide band) gab die FCC den Frequenzbereich
von 3,1 bis 10,6 GHzzur lizenzfreien Nutzung frei. Dies bedeutet deamnaine &hnlich hohe Band-
breite wie beim 60-GHz-Band. Da diese Frequenzen béreits von anderen Anwendungen genutzt
werden, erlaubt sie, zur Vermeidung von Stérungewm; eine sehr geringe Sendeleistung (
41,3 dBm/MHY Eine Folge davon ist, dal3 UWB-Transmitter eigeringen Energieverbrauch haben.
Trotz der geringeren Dampfung der Signale, istnadgliche Reichweite, aufgrund der geringen Sen-
deleistung, etwa von derselben GrolRenordnung weiedilt mit60 GHzmdglich ist. Fur den in Kapi-

tel 1 vorgeschlagenen Einsatz sind mm-Wellen ddmnesrzuziehen. Zum einen, weil eine
EU-Richtlinie die UWB-Technologie aub bis 8,5 GHz beschrankt und zum anderen, weil
UWB-Antennen aufgrund der kleineren Frequenz eetdpnd gréf3er sein mussen und deshalb nicht

auf dem Chip integriert werden kénnen.

2.4Halbleitertechnologien

Am Beginn einer jeden Chip-Entwicklung steht dietdeheidung, welche Halbleitertechnologie und
welcher konkrete Prozeld verwendet werden soll. Dsibd, fir die Entwicklung eines 60-GHz-Ein-

Chip-Transceivers, folgende Punkte zu betrachten:

» Verfugbarkeit (gewisse Prozesse werden von dentéliers nur speziellen Kunden zur Ver-
fligung gestellt),

» Kosten der Herstellung und Entwicklung,

» Transitfrequenz der zur Verfligung stehenden Baajteil

* Rauschen der zur Verfiigung stehenden Bauteile,

» Strahlenharte (fir den Einsatz in einem Teilchegktet wichtig),

» Gute (siehe Kapitel 3.7) der passiven Bauelemente,

e Qualitat der Simulationsmodelle,

* Leistungsverbrauch des Chips,

» Integrierbarkeit von analogen und digitalen Schgen auf einem Chip,

o StrukturgréRe und Packungsdichte (bestimmen migno@ der Chip werden wird),

e Leckstrome (mitverantwortlich fur die Warmeentwiakf) und damit den Kihlungsaufwand).
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2.4.1 Halbleiter

In diesem Unterkapitel soll ein Uberblick gegebearden (iber die Eigenschaften, sowie die Vor- und

Nachteile der fur die Herstellung von Mikrochipdbgiuchlichsten Halbleiter [5], [6], [7].

Auf Halbleiter, die allenfalls fiir Spezialanwendengverwendet werden, wird hier nicht eingegangen
(z. B. wird SIiC genutzt, falls der Chip hohen Tenagpagren oder sehr hohen Dosen an ionisierender
Strahlung ausgesetzt werden soll), da diese, andigier geringen Produktionskapazitéaten, mit hohen

Kosten verbunden sind.

Tabelle 2.1 stellt die wichtigsten Materialeigerestén der undotierten Halbleiter Silizium (Si), Ger
manium (Ge), Galliumarsenid (GaAs) und IndiumphadinP) unter Normalbedingungen gegen-
uber. Die Eigenschaften des IV-IV-Verbindungshatbls Siliziumgermanium (SiGe) konnen nicht
eindeutig angegeben werden, da sie vom Stoffmemgeéalinis Si:Ge abhangen. Dieses kann beliebig
gewahlt werden, um etwa eine bestimmte Bandluckerzichen. Grob vereinfacht kann gesagt wer-
den, dafl} die Werte zwischen denen von Si und Gerlig8]. Das Stoffmengenverhaltnis der
[lI-V-Verbindungshalbleiter GaAs und InP betragstfé:1.

Eigenschaften Silizium  GermaniupGalliumarsenid Indiumphosphic“
Elektronenmobilitat icm?/(V-s) <1400 | <3900 <8500 <5400
Lochermobilitat incm?/(V-s) <450 <1900 <400 <200
Warmeleitfahigkeit inV/(cm-K ~1,3 ~ 0,58 ~ 0,55 ~ 0,68
Dielektrizitatskonstante, statisch 11,7 16,2 12,9 (10,89) 12,5 (9,61)
(bei hohen Frequenzen)

Intrinsischer spez. Widerstanddhcm| = 3,2-10 | ~ 4,6-10 ~3,3-16 ~8,6-10
Durchschlagfeldstérke iv/cm ~3.16 |~1.16 ~4.16 ~5.16
Eckfrequenz des 1/f-RauschendHn N/A

BJT/HBT 10'- 1¢° 10'- 10 10° - 1d
MOSFET/MESFET 10°- 10 10° - 16 10" - 10
Bandliicke ireV ~ 1,12 ~ 0,661 ~ 1,424 ~ 1,344

Tabelle 2.1: Vergleich der Materialeigenschaften von undotrert8i, Ge und der IlI-V Halbleiter

GaAs und InP unter Normalbedingungen|8].

Im folgenden sollen weitere Eigenschaften genarertien, wobei reines Germanium aufgrund seiner

Briichigkeit nicht zur Herstellung von Mikrochipsaygnet ist und daher nicht weiter betrachtet wird.
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2 Grundlagen und Voriberlegungen

GaAs

Sowohl Gallium als auch Arsen sind im VergleichSilizium wesentlich teurere Grundmaterialien.

Da die Herstellung von GaAs-Einkristallen dartibeahbs eine aufwendigere Technik bendtigt als bei
Si und bei der Verarbeitung besondere Vorsichtsiaafen getroffen werden missen (Arsen ist gif-
tig und krebserregend), sind diese Technologienhiiiteren Kosten verbunden als die auf Silizium

basierenden Alternativen.

Die hohe Elektronenmobilitat ermdéglicht, auf Elektenleitung basierende, Transistoren mit sehr
hohen Transitfrequenzen. Da die Lochermobilititedgg wesentlich geringer ist, weisen auf Lécher-
leitung basierende Transistoren eine erheblichrigere Transitfrequenz auf. Aus diesem Grund pro-
fitieren CMOS-Schaltungen kaum von einer Verwendung GaAs. Werden digitale Schaltungen
allerdings mittels NMOS-Logik realisiert, sind wditbhere Frequenzen moglich als bei Silizium-

Prozessen. Allerdings weist diese Methode eineremaaleistungsverbrauch auf.

Die hohere Durchschlagfeldstéarke im Vergleich Zizi8im ermdglicht den Betrieb der Schaltungen
bei htheren Spannungen, was sich positiv auf di@sitfrequenz auswirkt und bessere Leistungsstu-
fen ermdglicht. AuRerdem machen diese Eigenschmaftauch die gréf3ere Bandliicke die Chips un-

empfindlicher gegen Strahlungsschéaden.

Die hoheren Spannungen verursachen eine groR3enméfatwicklung. Zusammen mit der geringen

Warmeleitfahigkeit von GaAs erhoht dies den nétigéinlungsaufwand.

Aus dem hohen intrinsischen spezifischen Widerstatgt eine nattrliche Isolation zwischen den

Bauteilen.

Die hohe Stdrstellendichte in GaAs-Kristallen evseft die Reduzierung der Strukturgrof3en. Dies ist
einer der Grinde wegen denen Si-Prozesse in S@&dsrhwindigkeit auf GaAs immer weiter aufho-
len und teilweise auch schon tberholt haben (Abbid2.5).

GaAs-Bauteile generieren bei hohen Frequenzen weRiguschen als Si-Bauteile.
InP

Von den hier genannten Elementen ist Indium daersgte. Ferner ist es potentiell krebserregend,
weshalb besondere VorsichtsmaRnahmen eingehalt@lemventissen. Dies sind zwei der Grinde we-

gen denen InP-Prozesse mit héheren Kosten verbugiignals Si-Prozesse.

Eine Betrachtung von Tabelle 2.1 ergibt, da’ di€3ad\s aus den Werten geschlossenen Folgerungen

und Vor-/Nachteile gegentiber Si auch fur InP geljahoch nicht in gleichem Mal3e.
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Si

Silizium ist praktisch unbegrenzt verfugbar. Dauter hinaus Si-Einkristalle mechanisch sehr stabil
sind und eine hohe Schmelztemperatur aufweisenbe@es die Herstellung und Verarbeitung ver-
einfacht, ist leicht verstandlich, weshalb Siliziule preisgunstigste der hier genannten Alternative

ist.

Die Storstellendichte in Si-Einkristallen ist typieerweise sehr gering, das Gitter also nahezukterfe
Dies ermdglicht die Herstellung sehr kleiner Stankh 32 nmProzessoren sind seit Anfang 2010 auf
dem Markt,11 nmist fir 2015 angekundigt).

Die hohe Warmeleitfahigkeit macht hohe Packungddithuf einem Chip mdglich und erleichtert die

Kihlung.

Durch thermische Oxidation kann ein sehr guterateolerzeugt werden: Siliziumdioxid. Si@at eine
Durchschlagfeldstarke von 4 bis 10 MV/cm. Dieseister der groften Vorteile gegeniiber GaAs und

InP, die nichts Vergleichbares bieten.

Da der relative Unterscheid zwischen der Elektramailitdt und der Lochermobilitat in Silizium am

geringsten ist und einfache geometrische Anpassuggatgen um die Verstarkungsfaktoren von
n-MOS- und p-MOS-Transistoren anzugleichen, isilizium CMOS-Logik besser realisierbar als in
GaAs oder InP. Daf3 darliber hinaus Silizium leicheimem n-Typ oder zu einem p-Typ Halbleiter
dotiert werden kann, unterstitzt diese Eigenschxdtdurch wird die Integration von digitalen und

analogen Schaltungen auf einem einzigen Chip ntaglic

Der geringe intrinsische spezifische Widerstanttsta Problem bei hohen Frequenzen dar, denn er
bedeutet eine schlechte Isolierung der Bauteile dardit eine gegenseitige Beeinflussung, was das
produzierte Rauschen erhoht. Ferner folgen ausdch Masse abflieRende Verluste, die die Gite der
passiven Bauelemente vermindern. Allerdings reduzier geringe Widerstand das Problem eines

auftretenden Latch-Ups (siehe [9]) und ermégliche eiederohmige Kontaktierung mit Metall.

Der grof3te Teil der fur den Massenmarkt produzieMikrochips beruht auf Silizium-Technologien.
Die daher vorhandenen hohen Produktionskapazitatdrdie deswegen grof3en Forschungsbemihun-

gen machen diese Technologien kostengulnstig veafiigid sorgen fir rasche Weiterentwicklungen.
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SiGe

Germanium ist ein vielfaches teurer als Siliziuma Biese Technologien aber auf konventionellen
Siliziumwafern basieren und SiGe nur in einzelnehiGhten verwendet wird und der Stoffmengen-
anteil dort typischerweise lediglich zwischen 5 el 80 % betragt, fallt dies kaum ins Gewicht. Den-
noch sind SiGe-Technologien aufgrund der aufwemdigeHerstellung teurer als Si-Technologien,
obwohl sich durch ihre Verwandtschaft viele Verghiibertragen lassen und viele der Maschinen fur

beide verwendet werden kdnnen.
Der Isolator SiQist mit all seinen Vorteilen auch hier verfugbar.

Durch Beimischung von Germanium lassen sich dieiaten weiter angleichen und erhéhen, wes-
halb SiGe fur CMOS-Logik am besten geeignet isé Bidglichkeit CMOS und HBTs zu kombinie-
ren macht SiGe ideal fUr die Integration von digitaund analogen Schaltungen auf einem einzigen
Chip.

Da der Kollektorstrom in Bipolartransistoren prajmmal zum Basisstrom und damit (im Falle eines
npn-Transistors) zur Lochermobilitat ist, fuhrt dd&nutzung von SiGe zu héheren Stromverstar-

kungsfaktorerg.
Fazit

Bis vor wenigen Jahren waren llI-V-Verbindungshailtalr, allen voran GaAs, vorherrschend auf dem
Gebiet der analogen Hochfrequenzschaltungen. Dietmaende Verkleinerung der Strukturgrof3en
ermoglicht immer hohere Transitfrequenzen, wobeseiEntwicklung bei den verschiedenen Halblei-
tern mit unterschiedlichen Geschwindigkeiten vdtldbbildung 2. zeigt die von der ,International
Technology Roadmap for Semiconductors” ITRS im 280 aufgestellte Prognose der Entwicklung
der Transitfrequenzen verschiedener Halbleiterlemoehte [jttp://www.itrs.net). Laut dieser wird
CMOS' in Zukunft die héchsten Transitfrequenzen aufweid®a die aktuellsten Prozesse jedoch
gewdhnlich sehr teuer sind und von den Hersteldérmur speziellen Kunden zur Verfligung gestellt
werden, ist fir das Thema dieser Arbeit die Verwmgdeines SiGe-Prozesses die sinnvollste Alterna-
tive. Eine Betrachtung der Veroéffentlichungen derten Jahre zum Thema Millimeterwellen ergibt,
daR auf diesem Gebiet fast ausschliel3lich Si- &i#8e-Technologien verwendet werden, was diese

Entscheidung bekraftigt.

* Vor allem zur Bildung der Basen von Bipolartransistomit Heteroilbergang HBT (engl.: Heterojunction Bipdransi-

stor).

T Gemeint ist hier der Si-ProzeR und nicht die Lefggmilie.
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Abbildung 2.5: Prognose der Entwicklung der Transitfrequenizeverschiedener Halbleiterbauele-
mente [18]

24.2 CMOS, RF-CMOS, BICMOS

Halbleiterprozesse unterscheiden sich, neben dgmmzdeliegenden Material, noch im Umfang der

von ihnen bereitgestellten Bauelemente [5], [6], [7

CMOS

Gewdhnliche CMOS-Prozesse beinhalten Standard-MBEsFeine Option fur extra dicke Gate-

Oxidschichten, Widerstande und MOS-Kondensatoren.

RF-CMOS

RF-CMOS-Prozesse beinhalten gewohnlich, neben déiO%Komponenten, noch MIM-

Kondensatoren (siehe Kapitel 4.4.1), MOS-Varaktofgiehe Kapitel 4.2.2) und Spulen mit hoher
Gute, die aus den obersten (und extra dick geta)tdletallagen gebildet werden kdénnen (siehe Ka-
pitel 4.1). Ferner bieten sie eine Option, MOS-FET$ripel-Wannen [9] unterzubringen und so bes-

ser gegeneinander zu isolieren und den Body-Efs&he Kapitel 4.2.6) zu eliminieren.

RF-CMOS-Prozesse sind oft modifizierte StandarditBligProzesse. Die Dotierung des Substrats wird
dahingehend geéndert, dal3 es einen héheren Widdratdweist und somit Verluste der passiven
Bauelemente sowie das Ubersprechen reduziert.dbigght zwar das Risiko eines auftretenden Latch-

Ups, was aber aufgrund der geringen Dichte vonk-&dgmenten kein Problem darstellt.

Ein weiterer Unterschied ist, dal? die beinhalt&enulationsmodelle darauf ausgelegt sind, bei hohen

Frequenzen noch sehr genau zu sein. Daher rutirtdlrdName RF-CMOS.
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2 Grundlagen und Voriberlegungen

Der hohere Produktionsaufwand gegeniiber CMOS fiihnbheren Kosten.
BiICMOS

Zusatzlich zu den Komponenten der RF-CMOS-ProzZessdalten BICMOS-Prozesse noch Bipolar-
transistoren, bzw. im Falle von SiGe als BasismatétBTs, und Kapazitatsdioden (siehe Kapitel
4.2.1).

Der nochmals htéhere Produktionsaufwand fuhrt zareireiteren Erhéhung der Kosten.
Fazit

BiCMOS kombiniert die Vorteile von digitalen CMOSeRessen und ihrem geringen Leistungsver-
brauch und von HBTs mit ihren Hochleistungseigeaten. Fir das Thema dieser Arbeit bedeutet
das, dal3 die Entscheidung fir einen SiGe-BiCMOS¢a® die beste Wahl darstellt. Wird zusatzlich
bedacht, daf3 ein Design, das in einer bestimmt@MBIS-Generation entwickelt wurde, leicht auf

eine neuere Generation umgesetzt werden kann, meshdie Entscheidung dartiber hinaus zukunfts-

sicher.

2.4.3 IBM BiCMOS8HP

IBM bietet mit der BICMOS8HP-Technologie eingB0 nmSiGe-BiCMOS-Prozel3 der funften Gene-
ration an, der speziell fir RADAR- und Millimeterllenanwendungen zugeschnitten ist. Die beinhal-
teten Simulationsmodelle sind dementsprechendatertrswiirdig. Seine Kernmerkmale und wichtig-

sten Bestandteile sind:

* High Performance” npn-HBTs mit einer Transitfreqaevon 200 GHzund einer Durch-
bruchspannung vob, 77 V,

» ,High Breakdown" npn-HBTs mit einer Transitfrequewan 57 GHzund einer Durchbruch-
spannung voil,55 V,

« Minimale Emitterflache120 nm - 520 nm

» Extra tiefe Grabenisolation DTI (engl.: deep trersdiation);

* Bis zu sieben Metallagen;

* MIM-Kondensatoren mit einer Flachenladungsdichte ¥@® fF/pm2

¢  MOS-FETs mit diinnen und dicken Oxidschichten;

e Triple-Wannen;

* |-MOS-Varaktoren (siehe Kapitel 4.2.2);

* Hyperabrupte Kapazitatsdioden (siehe Kapitel 4;2.1)

* Poly-Widerstadnde mit hohem Flachenwiderstand,;

29



2 Grundlagen und Voriuberlegungen

* n+-Subkollektorwiderstande;

+ TaN-BEOL-Widerstéande;

» Elektronisch programmierbare Sicherungen;

« BEOL-Metall: Aluminium;

e Spiralspulen (siehe Kapitel 4.1);

e Spezielle Bauelemente fur Millimeterwellenanwendem@T-Verzweigungen, Abbiegungen,

Stichleitungen etc.).

Eine Eigenschaft sei hier ausdricklich erwahntsidaeiner oben gemachten Folgerung widerspricht:
Das p-Substrat wird in diesem Prozel3 lediglichhiedotiert, so dal® das Substrat nur einen spezifi-
schen Widerstand von weniger &8 Q-cmaufweist. Auf diese Weise kann die parasitare Kdia

zwischen dem (im Substrat untergebrachten) Subitoll@ler HBTs und dem Substrat klein gehalten
werden, was die Transitfrequenz erhéht. Das Problem deerdprechens und der Verluste aufgrund

des niedrigen Substratwiderstands wird durch dieagiefe Grabenisolation gelindert.

2.5Benutzte Programmversionen

Zur Durchfuihrung der Simulationen wurde fir dieseéit der ,Cadence (R) Virtuoso (R) Spectre (R)
Circuit Simulator” in der ,Version 7.0.1.303.isr2212 Jun 2009“ verwendet, der unter der Oberfl&-
che von ,Virtuoso(R) Front to Back Design Enviromtiein der ,Version 1C6.1.3.500.15" gelaufen
ist. Die darin eingebettete BICMOS8HP-Bibliothely la der ,Version: V1.1.2.0HP* vor. Die Simula-

tionsparameter wurden [22] enthommen.

2.6PVT-Variationen

Mit ,PVT-Variationen* werden drei Effekte zusammexfgf(3t:

1. Prozelvariationen: Beim Herstellungsprozel3 eindgddhips kommt es bei den Strukturen
unwillkarlich zu Abweichungen gegentber der idealkarm aufgrund verschiedener Ursa-

chen wie etwa Diffusion.

2. Spannungsvariationen: Spannungsquellen kénnenimégeexakt vorgegebene Spannung lie-

fern. Es kommt immer zu Abweichungen und Schwankuang

3. Temperaturvariationen: Temperaturdnderungen veshesa verschiedenartige Effekte in

Schaltkreisen und Mikrochips.

" Dies kann verstanden werden nach lesen des Kagit2ll.
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3 Spannungsgesteuerte Oszillatoren (VCOs)

3 Spannungsgesteuerte Oszillatoren (VCOS)

Das Thema dieser Arbeit ist die Entwicklung einezillators zur Erzeugung von Sinussignalen. Die-
ser Oszillator soll, durch variieren einer angedagSpannung, voh7 bis 66 GHzabstimmbar und
dabei moglichst Phasenrauscharm sein. Daruber $isall er weitgehend temperaturunabhangig ar-

beiten und einen geringen Leistungsverbrauch asémei

In diesem Kapitel sollen die Grundlagen solcher $G@rmittelt werden sowieso die wichtigsten

Gleichungen zu deren Berechnung.

3.1LC-Schwingkreis

Die einfachste Mdglichkeit in integrierten Schafjen Sinussignale zu erzeugen ist die Nutzung eines
LC-Parallelschwingkreises. Die Resonanzfrequegeiner solchen Parallelschaltung aus einer Spule
mit der InduktivitatL und einem Kondensator mit der Kapazi@kann berechnet werden mit der

Gleichung:

1
= (3.1)
b VL IC
In einem idealeh.C-Schwingkreis oszilliert die in ihm gespeichertecEjie verlustfrei zwischen der
Spule und dem Kondensator hin und her (Abbilduntings). Da allerdings kein reales Bauteil ideal
ist entstehen Verluste, die durch einen zusatzjatallelgeschalteten Widerstamy., reprasentiert
werden kénnen (Abbildung 3. Mitte) [10]. In Kapitel7 wird eine Methode zur Berechnung dieses

Widerstands hergeleitet.

Um eine stabile Oszillation zu erhalten ist es mwtthg diese Verluste auszugleichen, also kontinuier
lich Energie zuzufiihren. Dies kann durch einen ¥eker geschehen, der als ein ,hegativer Wider-
stand* betrachtet werden kann und so dimensiosert muf3, dafd er sich zusammen Rait; zu Null

addiert (Abbildung 3. rechts). Bei Verstarkern pritht der negative Widerstand deren Transkonduk-

tanz. Dieser Kleinsignalparameter gibt das Verlgitles Ausgangsstroms zur Eingangsspannung an

[9]:

out (3.2)

Dementsprechend muf} gelten:
1
Rpeg=——- (3.3)
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L C L C R L C R |-ligm

Abbildung 3.1: a) IdealerLC-Parallelschwingkreis. b) Verlustbehaftetez-Parallelschwingkreis. c)
Verlustbehaftetet C-Parallelschwingkreis mit einem als ,negativer Wgland" wirkenden Verstar-

ker.

3.2Stabilitatskriterium von Barkhausen

Das in Kapitel 3.1 beschriebene System kann vedstamverden als ein riickgekoppelter Verstarker,
in dessen Rickkopplungspfad sich &id-Parallelschwingkreis befindet (siehe Abbildung)310].
Der Verstarker verstarkt das Signal an dessen Bqhgen den FaktoA und gibt es mit einer Phasen-
verschiebung: an dessen Ausgang aus. Der Schwingkreis dampfBigmal an dessen Eingang, der
mit dem Ausgang des Verstarkers verbunden istdanfFaktorB und gibt es mit einer Phasenver-

schiebungs an dessen Ausgang, der mit dem Eingang des Vieessérerbunden ist, aus.

II;-L =

Abbildung 3.2: Ruckgekoppeltes, schwingendes System.

Das Stabilitatskriterium von Barkhausen beinhatteei Bedingungen die erfullt sein missen, damit

ein solches System stabil schwingt:

|AD|=1, (3.4)
o +B=2nln (3.5)

mit
nUN. (3.6)

Die Gesamtverstarkung muf3 alssein. Ware sie kleiner, wirde die Schwingung angkh. Ware

sie groler, wirde ihre Amplitude kontinuierlich sgamen. Ferner muf3 die Summe der beiden Pha-
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3 Spannungsgesteuerte Oszillatoren (VCOS)

senverschiebungen ein ganzzahliges Vielfaches2zoargeben. Ergibt sie das nicht, kann der Ver-
starker nicht seine volle Wirkung erzielen oder éieer zu groRen Abweichung sogar dampfend wir-
ken. Kleine Abweichungen kdnnen ausgeglichen weraelem die Gesamtverstarkung gréRerlals

ist gewahlt wird.

Es ist zu beachten, dal3 in realen Schaltungen sali@WNerstarkungen als auch die Phasenverschie-
bungen keine konstanten Werte sind, sondern votofeakabhangen wie der Frequenz, der Tempera-
tur, der Versorgungsspannung etc. Aus diesem Gsaltig, um unter allen Umstanden ein Abklingen
zu vermeiden, eine Gesamtverstarkung implementiertien die groRer alk ist. Wie oben bereits
angemerkt folgt in den meisten Fallen daraus, dauwhplitude zunimmt. In realen Schaltungen wird
diese Zunahme allerdings begrenzt durch einenidirren Stromflul3, die Spannungsversorgung oder

durch Nichtlinearitaten in den Bauteilen, so dafd siennoch eine stabile Amplitude einstellit.

3.3Praktische Umsetzung

Abbildung 3.3 zeigt schematisch die drei gebragbisien Mdglichkeiten einelnC-Parallelschwing-
kreis als Ruckkopplungspfad so mit einem Verstagkeverbinden, daf dieser wie ein negativer Wi-
derstand wirkt [10].

Abbildung 3.3: a) Colpitts-Oszillator. b) Hartley-Oszillator. -©,-Oszillator.

Mdglichkeit a) ist bekannt als Colpitts-Oszillat@arin werden, anstatt eines einzelnen, zwei ith&ei

geschaltete Kondensatoren verwendet und dem eareviedstarker parallelgeschaltet.

b) zeigt einen sogenannten Hartley-Oszillator,dmd:wei Spulen in Reihe und der einen der Verstér-
ker parallelgeschaltet ist. Diese Methode wirdntegrierten Schaltungen nur selten verwendet. Der
Grund dafir wird in Kapitel 4.1 und aus GleichuBg3p) ersichtlich werden. Ein weiterer Grund ist,
dal integrierte Spulen meist eine geringere GigbdXKapitel 3.7) aufweisen als Kondensatoren (sie-
he Kapitel 4.1 und 4.2).

Die in c) gezeigte Moglichkeit wird schlicht zgszillator genannt. Darin werden zwei Verstarker

verwendet die eine positive Riuckkopplung bildeneDbedeutet, dal’ der eine Verstarker das Aus-
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gangssignal des anderen Verstarkers verstarkt ssedeEingang zurtickgibt. Da aktive Bauteile wie
Verstarker Rauschquellen darstellen ist es vorheriediese mdglichst einfach zu halten. Abbildung
3.4 zeigt eine Topologie, in der zwei TransistoatnVerstarker dienen. Diese bilden einen sogenann-

ten Source-Folger [9].

Abbildung 3.4: -g-Oszillator mit einer Source-Folger-Schaltung agativer Widerstand.

3.4Differentielle Bauweise

Bei einem Oszillator wie in Abbildung 3.4 bezielthsdas Ausgangssign#l, (engl.: output signal)
auf ein festes Referenzpotential, gewohnlich agf Massepotential. Ist bei einer solchen Schaltung
beispielsweise die Versorgungsspannung nicht kofstarkt sich das auf das Ausgangssignal in der

Art aus, daf? dessen DC-Spannung parallel dazualsenicht konstant ist.

Bei einer differentiellen Bauweise wie in AbbilduBdb entspricht das Ausgangssignal der Potential-
differenz zweier Ausgang®/{ = Vo. — V,.). Bei einer (leichten) Anderung der Versorgungsspag
andern sich zwar die DC-Potentiale der beiden AuggAda diese sich im Idealfall allerdings parallel

andern, bleibt deren Differenz konstant [9]. Diesdvleichtaktunterdriickung genannt.

Im Layout einer differentiellen Schaltung solltele dich entsprechenden Bauteile der beiden Zweige
nahe beieinander und in derselben Orientierungrgeibeacht werden. Auf diese Weise wirken sich

ProzeRvariationen und auch Temperaturunterscheelee( Kapitel 2.6) auf beide Zweige n&herungs-
weise gleich aus. Diese bewirken dann lediglichicBlaktaussteuerungen die bei dieser Bauweise,

wie oben erwahnt, unterdriickt werden.

34



3 Spannungsgesteuerte Oszillatoren (VCOS)

Strom-
quelle

Abbildung 3.5: Einfacher kreuzgekoppelter Oszillator.

Die in Abbildung 3.5 gezeigte Topologie kann vemgien werden als zwei zgOszillatoren, die quasi
Rucken an Ricken angeordnet sind, aber eine geameinStromquelle besitzen. Die Ausgéange dieser
kreuzgekoppeltéC-Schwingkreis-Topologie (kurz: kreuzgekoppelter iD&nr) genannten Anord-
nung oszillieren gegenphasig. Daraus folgt, daff® die beiden Oszillationen der Emitterpotentiale im
Idealfall zu einem konstanten Potential addierarrehlen Schaltungen bleibt jedoch eine Oszillation
zuriick, die aufgrund der Addition mit einer kleinamplitude und einer Frequenz schwingt, die der

doppelten Frequenz der Ausgangssignale entspricht.

Der Strom der Stromquelle flieR3t abwechselnd macthlden linken, mal durch den rechten Zweig.
Dabei muf die Stromstérke konstant sein. Wareasenttht, wirden tber die einzelnen Elemente der
Zweige unterschiedlich groRe Spannungen abfallehdie DC-Potentiale wirden sich nicht parallel
verschieben. Die Konstantstromquelle ist dahernterartlich fiir die Gleichtaktunterdriickung. Fer-
ner waren die Verstarkungen der Transistoren daeiit mehr identisch, so dal3 sich fir die beiden
Ausgange unterschiedliche Amplituden ergeben wirdesf weitere Folgen einer inkonstanten
Stromstarke wird in Kapitel 4.6.1 eingegangen. @akbnstantstromquelle, bildlich gesprochen, wie
ein ,Schwanz" (engl.: tail) an der Schaltung hamwgtd das an ihr anliegende Potential gew6hnlich

Vi genannt.

Colpitts-Oszillatoren kdnnen ebenfalls in einefatiéntiellen Bauweise realisiert werden. Diese Fopo
logie ist sehr gebrauchlich, da sie wenig Phasschan erzeugt. Jedoch weist diese einen Leistungs-

verbrauch auf der ein vielfaches héher ist alsdggrkreuzgekoppelten Topologie. Der in Kapitel 5.4

35



3 Spannungsgesteuerte Oszillatoren (VCOs)

gegebene Vergleich macht dies deutlich. Aus dieGeond ist diese Topologie fur den in Kapitel 1

geplanten Einsatz ungeeignet, da dafir viele Tali$esnsceiver benotigt werden.

3.5Abstimmbarkeit

Um die Oszillationsfrequenz eines VCOs im nachhirémdern zu kénnen, werden laut Gleichung
(3.1) regelbare Induktivitaten (sogenannte Vari@nebder Kapazitaten bendtigt. In den Anfangszei-
ten der Elektrotechnik wurden fur diesen Zweck BRoefuensatoren verwendet. In vereinfachten
Schaltbildern ist es heute noch gebrauchlich d8ahaltzeichen zu verwenden, obwohl es mittlerwei-
le mehrere Methoden gibt regelbare Kapazitaterealisieren und jede davon ihr eigenes Schaltzei-

chen besitzt.

Variometer sind in integrierten Schaltungen nicligtich. Kondensatoren, deren Kapazitéat sich durch
variieren einer angelegten Spannung regeln laGtdemeVaraktoren genannt (siehe Kapitel 4.2).
Abbildung 3.6 zeigt einen kreuzgekoppelten Oszlait solchen Varaktoren anstelle der bisherigen
Kondensatoren. Aus Gleichung (3.1) folgt, daf3 dipdzitat dieser Varaktoren, gegeniber der mini-
malen Kapazitat, und34 % steigerbar sein muf3, um die Frequenz $@rbis 66 GHzabstimmen zu

konnen.

Es ist dabei zu beachten, dal3 neben den Varaktmrem parasitare Kapazitaten zum Schwingkreis
beitragen, vor allem die der Transistoren. Ausatie$srund ist eine Regelbarkeit von mehr3ish

erforderlich.

Die relative FrequenzabstimmbreRa@R (engl.: frequency tuning range) wird berechnethniagen-

der Gleichung:

f —f
FTR=__me mn 3.
2[quax-'-fmin) ( 7)

Sie betragt demnach fiir den VCO der in dieser Admgwickelt werden soll etwi4,6 %
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Abbildung 3.6: Abstimmbarer kreuzgekoppelter Oszillator.

3.6Phasenrauschen

Das Rauschverhalten eines Mischers ist stark alidp&ogn Rauschen des an ihm anliegenden Lokal-
oszillators. Aus diesem Grund sollte dieser so giddauschen wie moglich produzieren. Rauschen
kann unterteilt werden in Amplitudenrauschen undsenrauschen. Wahrend ersteres eine zufallige
Fluktuation der Amplitude darstellt, ist letztergige zuféllige Fluktuation der Phase. Zur Verdeutli

chung zeigt Abbildung 3.7 auf der linken Seite gégen die Zeit aufgetragenes oszillierendes Signal,
dessen Phasenrauschen sich dadurch aufRert, dABsdésnde zwischen den Nulldurchgéangen nicht

konstant sind. Dieses Phanomen wird ,Jitter" gehann

Das Ausgangsspektrum eines idealen Oszillatorghieaus einer einzigen Frequenz. Das Ausgangs-
spektrum eines realen Oszillators dagegen, hatfenm wie in Abbildung 3.7 auf der rechten Seite
gezeigt. Die spektrale Leistungsdichte hatdagihr Maximum und fallt daneben rasch ab, bis sie ei
nen naherungsweise konstanten Wert erreicht. Dgadbe fur Jitter ist also, da’ die Frequenz des
Ausgangssignals nicht absolut konstant ist. Phassohen in einer Frequenzdarstellung entspricht

demnach Jitter in einer Zeitdarstellung.
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Abbildung 3.7: Jitter in einer Zeitdarstellung (links) entspri€ttasenrauschen in einer Frequenzdar-
stellung (rechts) [15].

Zur quantitativen Angabe des Phasenrauschens @s&hators ist folgende Definition gebréuchlich
(siehe dazu auch Abbildung 3.7 rechts) [15]:

L (Aw) :10Eﬂoglo( Phasenrauschleistung in einer Bandbreite von 1}Hm(peAcoj 39)

Gesamtleistung des Ausgangssignals

L(Aw) gibt also die Phasenrauschleistung, bezogen autdsamtleistung des Ausgangssignals (auch
Tragersignal (engl.: carrier signal) genannt), imee Bandbreite vorl Hz bei einem Frequenzversatz

vonAw uber der Tragerfrequez an. Die Einheit istiBc/Hz

Abbildung 3.8 zeigt schematisch einen typischenatérdes Phasenrauschens als Funktion des Fre-
quenzversatzes neben der Tragerfrequenz. Mit ldidfeLeeson-Formel a3t sich dieser Verlauf be-

schreiben:

2
L (Aw) =100og,, 2Pk O [ ) g, A% || (3.9)
I:)out,single 2EQtotus("o |A('q

Eine detaillierte Erlauterung dieser Formel isspa&lsweise in [19] zu finden. Auf die entscheidemd

Bestandteile soll hier dennoch kurz eingegangeil@rer

Bei groRemw ist das Leistungsdichtespektrum konstant, d. it @oerwiegt das weil3e, thermische
Hintergrundrauschen. Dies wird in der Leeson-Forbeschrieben durch den ersten Bruch im Argu-
ment des Logarithmusk ist darin ein empirisch zu bestimmender Fakiy,die Boltzmann-
Konstante T die absolute Temperatur uRg,:singedie Ausgangsleistung eines einzelnen (engl.: g)ngl

Ausgangs.

Bei kleinerenAw wird der Filtereffekt deutlich dehC-Parallelschwingkreise besitzen (siehe dazu

auch Kapitel 4.7) und der bewirkt, dal} die Ampléndson Oszillationen, deren Frequdrgrof3er ist
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als die Resonanzfrequenz, proportionallzif abnehmen. Da die Leistung einer Oszillation prepor
tional zum Quadrat der Amplitude ist, erklart doés zum Quadrat voAw proportionale Abnahme
des Phasenrauschens. Laut Gleichung (4.30) folyeaer hoheren Git@ des Schwingkreises eine
raschere Abnahme der Amplitude bei steigender Feregun der Leeson-Formel wird dies durch den

Term in der eckigen Klammer berticksichtigt.

Bei noch kleinereldw beginnt dad/f-Rauschen (siehe dazu [10]) der aktiven Bauelemeewdich
beizutragen, wodurch sich, zusammen mit dem ebgsthbebenen Effekt, eitvf-Abfall des Phasen-
rauschens ergibt. Die letzte Klammer im Argumerg Hegarithmus tragt dem Rechnung. Das darin
enthalteneAwy 3 €in empirisch zu bestimmender Faktor, der die @rerwischen diesem und dem
Bereich ded/f-Abfalls bestimmt. Um das Phasenrauschen zu minimjesollten also so wenig akti-

ve Bauelemente wie moglich verwendet werden.

L(Aw)

W—-s

\—]_2
\ Leeson 10. log[w)
Psig

|
1 N -
Acul/ 3@, \ log Aw
e Egn. 12
20

Abbildung 3.8: Schema eines typischen Verlaufs des PhasenrassatseeRunktion des Frequenzver-

satzes neben der Tragerfrequenz [15], [19].

Um das Phasenrauschen zu minimieren laf3t sich kishGng (3.9) also folgern, daf3 die Gite des
Schwingkreises und auch die Ausgangsleistung dedl&srs moglichst hoch sein sollten. Ferner
sollten nicht mehr aktive Bauelemente benutzt werdis unbedingt notwendig, und diese sollten

noch dazu dahingehend optimiert werden, daf? sidich8gwenigl/f-Rauschen erzeugen.

Sind F und Awys bekannt, kann Gleichung (3.9) das Phasenrausdher ©szillators korrekt be-
schreiben. Dies ist wahrend der Entwicklungsphedegh meist nicht der Fall, dafiy aufgrund einer
fehlenden Berechnungsmethode, nichtlineare Freguesetzungseffekte (wie z. B. die in Kapitel 4.3
und 4.6.1 beschriebenen) nicht bericksichtigt wekdenen, und auch weil Messungen ergaben, daf3
Awy~z Nicht exakt der Eckfrequender aktiven Bauelemente entspricht [19]. In [19dweine Me-

thode vorgestellt, diesen Mangel zu beheben.

" Grenzfrequenz, bei der da4-Rauschen eines aktiven Bauelements in weiRes Raugbleegeht.

39



3 Spannungsgesteuerte Oszillatoren (VCOs)

3.7Gute

Quelle: [15].

Der Gutefaktor, kurz Gut® (engl.: quality), ist ein Maf3 fur die Dampfung esnschwingfahigen Sy-
stems:

. . . E(t
_ 2nEQesamtenergle_der_Schwmgung_zur_Zelt_ t ( )

- : — =211 .
Energieverlust _pro_Periode zur_Zeit t (ﬁ)t [r‘

Q(1) (3.10)

Er gibt also im Verhaltnis zur verlorenen Energieia welchem Mal} in einem solchen System Ener-
gie gespeichert werden kann. Der Kehrwert der @Gifitder Verlustfaktod (engl.: dissipation factor).
Bei schwach gedampften Systemen wird daher voreByst hoher Gute gesprochen. Ein Sonderfall
hierbei ist der aperiodische Grenzfall, der einéteGson0,5 entspricht. Unterhalb dieses Wertes tritt

keine Schwingung auf.

In der Elektrotechnik kann die Gite als Quotierst pendelnder Blindleistunag“nd* und Wirkleistung

Pwix berechnet werden:

_ |PBIind|

Q .
| I:)Wirk |

(3.11)

Fur einen Parallelschwingkreis, bestehend aus &pale, einem Kondensator und einem Widerstand

(der zusatzlich auftretende Verluste reprasentisighe Abbildung 3.,%rgibt sich somit aus

P, |=— =wlCOF 3.12
| BI|nd| (JOD]_ — ( )
und
U2
Wirk R ( )
eine Glte von
:i:Rm)[C: RR/E:E_ (3.14)
WL L Z,

" Da im Englischen das Formelzeichen fiir die Blirsilaig (engl.: reactive power) ebenfallsst, und das fir die Wirklei-
stung (engl.: real power) lediglidh werden um Verwechslungen zu vermeiden an digstie @ausnahmsweise deutsche

Indizes verwendet.
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3 Spannungsgesteuerte Oszillatoren (VCOs)

U steht darin fur die anliegende komplexe Wechselspag.Z, ist die charakteristische Impedanz
einer verlustfreien Ubertragungsleitung, deren Esshaltbild aus einer mit einem Kondensator paral-

lelgeschalteten Spule besteht:

Z,=,|—=. 3.15
0=\ ¢ (3.15)

Diese Beziehung kann mit Hilfe der Telegraphendlaity hergeleitet werden. Ihre Verwendung ist
hier gerechtfertigt, da der Parallelschwingkreis @he Parallelschaltung aus einer solchen Ubertra-

gungsleitung mit einem zusatzlichen Widerstand efiafgt werden kann.

Aquivalent zu Gleichung (3.11) kann die Giite auskdenplexen Impedanz,

Z=R+iX, (3.16)
eines Systems berechnet werden:
x| _|im(2)
Q=== (3.17)
Rl |Re(2)

R ist dabei der Wirkwiderstand (oder einfach gesgtohmsche Widerstand) uXdder Blindwider-

stand (auch Reaktanz genannt) des Systems.

Wie alle realen Bauteile weisen auch reale SputehKondensatoren Verluste auf. Diese entstehen
aufgrund verschiedener Effekte wie etwa Warmeetdwng in Ohmschen Widerstanden, Ruckwir-

kungen des Magnetischen Felds (siehe Kapitel 4ebkstréme etc. Fiur Modellbetrachtungen kdnnen
diese durch einen dem idealen Bauteil in Reihel(eimgseries) geschalteten Ersatzwiderstand repréa-

sentiert werden (siehe Abbildung 3.9). Damit fdlgtdie Impedanz einer Spule bzw. eines Kondensa-

tors:
Z, =Ry +iwlL, (3.18)
7 =R+t (3.19)
C SC |(,0|:(I: - .

Und daraus folgt wiederum fir deren Gite:

Q. :R—SL’ (3.20)
-1
Qc = (,OECERSC ) (3.21)
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3 Spannungsgesteuerte Oszillatoren (VCOs)

Die Gleichung furQ,, wie sie hier gegeben ist, besagt, dal? die Giier Spule fur hohere Induktivi-
taten ebenfalls hoher ist und daf} sie mit der Feruansteigt. Vorausgreifend auf Kapitel 4.1 sei

bereits hier erwéhnt, daf? aufgrund verschiederfektef dies jedoch nur eingeschrankt gilt.

Mit diesen Voruberlegungen ist es mdglich, eineada® Parallelschwingkreis in ein Ersatzschaltbild
zu transformieren, welches nur parallelgeschaBeteteile enthalt (siehe Abbildung 3.9). Dazu wird

zunachst eine Gleichung fir die Gesamtimpedapaufgestellt:

1 1,2, 2, 1 ., 1 (3.22)

Z. Z, Z. R Ry+iwl Rg+.L

Z

tot

Durch Erweitern der letzten beiden Briiche mit demmilex Konjugierten ihres Nenners wird dies zu:

1 _1, Ry il R

= = 3.23
Zy R RSL2 +w? 0 Rsc2 + ﬁ ( )
—i -1
=1, 2R8L2 _+ 2"*’[% + '?SC e (3.24)
R Ry Z+W2 RgZ+WiLE Rg2+ b, R+ b
S U S— CE 1 b WL 305
o) e ) TR

1, 1, 1, 1 (3.26)

) 1
RORG 1+ Q7) iem s +) Ref{ Q:2)+M}BEQ(;CZ+1)'

Die funf Terme reprasentieren finf parallelgesdtaltBauteile. Aus dem zweiten und dem vierten

Term lassen sich neue Ersatzwiderstande ablesen:
Re. = Rs, E(]1+ QLZ). (3.27)
Rec = Rso[f1+ Q2). (3.28)

Ferner lassen sich eine effektive Induktivitat, giéRer als die Ursprungliche ist, und eine effekti

Kapazitat, die kleiner als die Urspriingliche istlesen:

L., =L [@QA +1) , (3.29)
= (3.30)
e é‘l‘l

Damit erhalt Gleichung (3.26) die Form:
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3 Spannungsgesteuerte Oszillatoren (VCOs)

=+ +——+ : (3.31)

Mit den Gleichungen (3.29) und (3.30) wird Gleicgu8.1) zu:

1 41

W=, 0% — . 3.32
SO (3:32)
Q
Sind Q. und Q¢ hinreichend grof3 (oder von ahnlicher Grol3e) kaiesedAbweichung der Oszillati-

onsfrequenz vom, jedoch vernachlassigt werden.

Die Parallelschaltung aus den Ersatzwiderstandendem ursprunglichen Widerstand laf3t sich zu-

sammenfassen und durch einen aquivalenten (eqgivadent) Widerstand ausdriicken:

1
Roo, = 3.33
T o
Gleichung (3.14) wird damit zu:
R
Q=5 (3.34)
0

Wird nun darin Gleichung (3.33) und dort wiederuia Gleichungen (3.27) und (3.28) eingesetzt,

folgt nach wenigen Umformungen:

1 _Zo+ 1 +1 :54-_1.4._1_ (3.35)

+
Qu R o+Q o+Q R Q Q

Im letzten Schritt wurde angenommen, daRund Q¢ hinreichend grof3 sind. Aus dieser Gleichung
wird deutlich, dal3 die Gesamtgite des Schwingkselsptsachlich von der Komponente mit der

niedrigsten Gute bestimmt wird.

Um Qq: Zu maximieren sollten also die Spule und auch<aerdensators bzw. der Varaktor so gestal-
tet werden, dal3 ihre Gite maximal ist. Dabei idb@g zu beachten, dal3 aufgrund dgsin Glei-

chung (3.35) kleine Induktivitaten und groRe Kagiten vorzuziehen sind.
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3 Spannungsgesteuerte Oszillatoren (VCOs)

L{CiR

EslaEsc

LT T

Abbildung 3.9: Idealer LCR-Schwingkreis (links), LCR-Schwingkren#t Ersatzserienwiderstanden
(Mitte), aquivalenter LCR-Schwingkreis mit Ersategdielwiderstanden.

3.8Negativer Widerstand

Ein Parallelschwingkreis wie er im letzten Unterikalpbeschrieben wurde, wére aufgrund der durch
Reeq Verursachten Verluste gedampft und wirde Abklindgém die Verluste auszugleichen und die
Oszillation aufrecht zu erhalten muf3 kontinuierliEhergie zugefihrt werden. Diese Aufgabe kann,
wie in Kapitel 3.1 beschrieben, ein Verstarker tkbbmen, der dem Schwingkreis parallel geschaltet
wird. Da dieser quasi den WiderstaRgl, kompensiert, wird anschaulich von einem ,negatiVén

derstand” oder einer negativen Transkonduktanzrgebpn. Der minimal nétige Wert betragt somit:

gm’mm=Re{ 1 }: 1 = 1 . (3.36)
Z RPeq QtotEZO

tot

Um sicherzustellen, dal’ unter allen Bedingungea 6iszillation angeregt wird, sollte allerdings ein

héherer Wert gewahlt werden:
gm =-a |@m,min' (337)

Typisch sind dabei Werte fiarin Hohe vor.,5 bis 3.

44



4 Die Komponenten des VCOs

4 Die Komponenten des VCOs

4.1Spulen

Spulen flr integrierte Schaltkreise werden gewdhndils Spiralen aufgebaut. In modernen BiCMOS-
Technologien haben diese meist eine oktogonale Esighe Abbildung 4. links) und werden aus dem
Metall der obersten Metallagen gebildet, da dieagelh in der Regel besonders dick sind und aus
einem leitfahigeren Material bestehen als tiefeagdn. Dies sorgt flr einen geringeren Widerstand

und somit flir eine hohere Giite.

Abbildung 4.1: Einfache Spiralspule (links) und symmetrische &ppule (rechts) [28].
Berechnung der Induktivitat

Zur Berechnung der Induktivitat solcher Spulen gt unterschiedliche Anséatze. Eine verbreitete

Methode benutzt folgende Gleichungen [13]:

h? [ (¢
L=He® Tah [Eln (&J +c;lp+c, sz : (4.1)
2 P
d. —d
p — dout " dm ' (42)
out in
avg = dout; din ' (43)

Darin istp, die Vakuumpermeabilitéat) die Windungszahid,,: der auf3ere Durchmesser der Spirale,
di, der innere Durchmesset,,q der mittlere Durchmesser updder Fullgradc, bisc, sind Layoutab-

hangige Koeffizienten.
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4 Die Komponenten des VCOs

Verlusteffekte

Aus Gleichung (3.35) wurde in Kapitel 3.7 gefolgetal eine kleinere Induktivitat zu einer héheren
Schwingkreisgtite fuhrt, wobei dies jedoch nichterodur in eingeschranktem Malde, zulasten der
Spulengiite gehen sollte. Abbildung 4.2 zeigt digeQind die Induktivitat einer Spiralspule die so
dimensioniert ist, daf ihre Induktivitat minimal.iEs ist zu sehen, dalR die Gite zundchst mitider F

guenz ansteigt, wie es nach Gleichung (3.20) zarew ist.

Bei steigender Frequenz beginnen jedoch Effektgidien, die die Gute reduzieren [29]. Der bekann-
te Skin-Effekt ist einer davon. Er bewirkt, da? #¢iderstand eines Leiters mit der Frequenz steigt
und die Induktivitat sinkt. Ein weiterer Effekt bela, dald aufgrund des magnetischen Feldes in der
Mitte der Spirale der Stromfluf3 in den Windungeahhigleichmaf3ig ist. In den inneren Windungen
flieRt der Strom tendenziell eher ndher an denrem&anten, wahrend er in den auf3eren Windungen
eher an den aul3eren Kanten fliel3t. Da das maghetiseld mit der Frequenz steigt, steigt auch dieser
Effekt mit der Frequenz und verursacht einen Agstles effektiven Widerstands. Darlber hinaus
sinkt die Induktivitat, da der effektive Radiusldinin Abbildung 4.3 ist dies zu erkennen. Diese Ef

fekte konnen in Gleichung (3.20) durch ein freqadrmzingige®s, bertcksichtigt werden.

Die Gite hat demzufolge ein Maximum, das sich ainkdren Frequenzen verschiebt und zudem er-
niedrigt wenn die Induktivitat erhoht wird. Da de@dHochpunkt, wie in Abbildung 4.2 zu sehée;
reits bei der kleinstmdglichen Induktivitat der 2derfugung stehenden Spulen unterhalb des Fre-
guenzbandes liegt in dem die Spule betrieben wesd#nfolgt hieraus ein zweites Argument dafir,

die kleinstmdgliche Induktivitat zu verwenden.

Die in Abbildung 4.2 zu sehende Spitze der Indutéivfolgt aus der Eigenresonanz der Spule bei
dieser Frequenz (siehe hierzu Gleichung (3.29)).A@aherung an die Resonanz tragt diese eben-
falls zum sinken der Gute bei. Siehe dazu aucht&k#hi2.7.
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Abbildung 4.2: Gute (oben) und Induktivitat (unten) einer Spipale minimaler Induktivitét.
Symmetrische Spiralspulen

In Abbildung 4. rechts ist eine abgewandelte Sfural zu sehen. Diese kann mittels eines dritten
Anschlusses unterteilt werden, so dal3 sich zwensstmische Spiralen ergeben. Abbildung 4.3 zeigt
die Gute und die Induktivitat einer dieser beidgrir&en. Gedacht ist diese Form fir differentielle
Schaltungen, da sich Prozelvariationen (siehe &api6) auf die Halften naherungsweise gleich

auswirken.

6.15x1019 48.71)
40.

(6.15x1019 9.205E-11)

Induktivitaet [pH]
=
=)
@

‘108 109 1010
Frequenz [Hz]

Abbildung 4.3: Gute (oben) und Induktivitat (unten) einer Haléi@er symmetrischen Spiralspule

minimaler Induktivitat.

Durch Verbinden der beiden urspringlichen Anscldiassen sich die Halften parallel schalten, wo-
durch sich die Gesamtinduktivitat erniedrigt. Digt&und die Induktivitéat dieser Konfiguration ist i
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4 Die Komponenten des VCOs

Abbildung 4.4 gezeigt. Es ist zu erkennen, dalbé GHzdie Gite um 36 % hoher liegt als bei der
differentiellen Anwendung. Dartber hinaus ist dweuktivitdt um circa 80 % niedriger. Aus diesen

Griinden ist diese AnschlufRweise fir den VCO didskeit besser geeignet.

Allerdings dies den Nachteil, dal? der Vorteil derethpfindlichkeit gegen ProzelRvariationen verloren
geht. Dieser Punkte sollte in einem spateren ERtungsschritt mittels Monte-Carlo-Simulationen
genauer untersucht werden.

/(61.5GHi, 66.25)

60.0
50.0 \

L40.0

g

330.0 \
20.0 \
10.0 I ——

200 //
(61.5GHz, 5.136x10 1} |
0

108 109 1010 101l
Frequenz [Hz]

Induktivitaet [pH]

Abbildung 4.4: Gute (oben) und Induktivitat (unten) einer symigetren Spiralspule minimaler In-

duktivitat bei der beide Enden verbunden wurden.

Temperaturabhangigkeit

Abbildung 4.5 zeigt die Abnahme der Glite bei steige Temperatur einer auf die eben beschriebene
Weise angeschlossenen symmetrischen Spule. Dielsauptséachlich auf die abnehmende Leitfahig-
keit des Metalls zuriickzufiihren. Die Induktivitdibt bei einem Temperaturanstieg nahezu unveran-
dert (siehe Abbildung 4.6).
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Abbildung 4.5: Gite der verwendeten Spule im Frequenzbereictb¥dris 66 GHz fur verschiedene
Temperaturen (rot: 30° C; blau: 40° C; lila: 50°d@in: 60° C; braun: 70° C; grau: 80° C).
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Abbildung 4.6: Induktivitéat der verwendeten Spule im Frequenzicbrgon 57 bis 66 GHz fir ver-
schiedene Temperaturen (rot: 30° C; blau: 40°l&;%0° C; grin: 60° C; braun: 70° C; grau: 80° C).

4.2Varaktoren”

Varaktoren sind Halbleiter-Bauelemente, deren Kiagich durch Andern einer angelegten Span-
nung Vyne abstimmen (engl.: to tune) lafdt. Strenggenommerdevelediglich Kapazitatsdioden als
Varaktoren bezeichnet. Es hat sich aber eingebiimgeh andere Arten spannungsgesteuerter Kapazi-

taten unter diesem Begriff zusammenzufassen, do diecMOS-Varaktoren. Die wichtigsten Kenn-

" Sofern nicht ausdriicklich anders angegeben, iiesem Kapitel bei MOS-FETs und dergleichen imdern-Typ ge-
meint. Simulationen wurden, sofern nicht ausdristkinders angegeben, bei einer Frequens¥dh GHzdurchgefiihrt.
Die DC-Werte der angelegten Spannungen betrageN. Der Bulk-Anschluf lag auf Massepotential, auRdfapitel 4.2.8.
Dort lag er auflL,5 V.
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4 Die Komponenten des VCOs

gréRen von Varaktoren sind die Breite ihres Abstrareichs (angegeben als Verhdltnis der maxima-

len zur minimalen Kapazité€Gax/ Cnin), ihre Gite und ihre Linearitét.

4.2.1 Kapazitatsdioden

Eine Kapazitatsdiode ist ein in Sperrichtung begieer pn-Ubergang, dessen Kapazitat vom Dotie-
rungsprofil und von der Gro3e der Raumladungszaneh Verarmungszone oder Sperrschicht ge-
nannt) und diese wiederum von der Hohe der angeieg§perrspannung abhangen. Der genaue Zu-
sammenhang zwischen der Gro3e der Raumladungsrdnéen Sperrspannung hangt abermals vom
Dotierungsprofil ab. Die Kapazitat sinkt mit staigker Sperrspannung. Dies wird aus folgender Glei-

chung ersichtlich ist [30]:

C(V):W[ILGC—O. (4.4)

(1= Vigne/ Vo)’

W steht fur die Breite (engl.: width) urd fir die Lange (engl.: length) der Querschnittdiider

Diode. G, ist die Kapazitat pro Flache bei einer angele@pannung vo® V, Vp die von der Dotie-
rung abhangige Diffusionsspannung un@in Koeffizient, der das Dotierungsprofil beschteVie

ist die angelegte Spannung. Gelegentlich ist\iran dieser Stelle die Sperrspannung gemeint, wobei
in diesem Fall im Nenner ein Plus anstatt des Mstaeen mul3. Randeffekte wurden in dieser Glei-

chung vernachlassigt.

Es kann zwischen drei Arten von Dotierungsprofilaterschieden werden:

» Abrupt (v = 1/2): Sowohl in der p-, also auch in der n-Schichtlist Dotierung konstant. Das
Dotierungsprofil hat demnach am Ubergang die FanareStufe (Schottky).

 Linear (» = 1/3): Die Dotierung hat einen linearen Verlauf undast Ubergang Null (idealer
pn-Ubergang).

* Hyperabrupt (z. By = 2): Ausgehend von den Elektroden steigt die jeweilptierung in

Richtung des Ubergangs an und hat demzufolge dieenegroRen Sprung (asymmetrische
Dotierung).

Hyperabrupte Varaktoren bieten den grofRten Kapgaaiatimmbereich und die beste Linearitét. Sie
sind daher fUr den geplanten Einsatz am bestemmgteiDa die Abstimmspannung aber bei allen
Kapazitatsdioden auf Werte kleiner der Diffusiorsspung beschrankt ist (Sperrbetrieb), ergeben sich

Einschrankungen in ihrer Anwendung.

Die Bibliothek der BICMOS8HP-Technologie von IBMibkaltet hyperabrupte Kapazitatsdioden als
optionale Bauelemente. Ihre Verwendung erfordderdihgs zusatzliche Produktionsschritte (2 zu-

satzliche Masken) und fuihrt daher zu zusatzlichestén.
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4 Die Komponenten des VCOs

Abbildung 4.7 zeigt die simulierte und gegen digedagte Spannung aufgetragene Gute (oben) und
die, auf den Wert béV,n.= 0V (also aufCy) normalisierte Kapazitat (unten) einer Kapazitétdd
minimaler Grol3e. Verglichen mit den in Kapitel 2 heschriebenen Varaktortypen, haben Kapazi-
tatsdioden die niedrigste Gute. Dies kann zum darhit erklart werden, dald selbst durch eine ge-

sperrte Diode ein Leckstrom fliel3t, der einen Varhlarstellt, der die Giite dieser Bauteile redtizier

Aus diesen Grunden wird in dieser Arbeit auf diewendung von Kapazitatsdioden verzichtet.

125 \
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Abbildung 4.7: Gegen die angelegte Spannufg. aufgetragene Gilte (oben) und die auf den Wert

bei Ve = 0 V (also auiCy) normalisierte Kapazitat (unten) einer Kapazitétdd minimaler GroR3e.

4.2.2 MOS-Varaktoren

MOS-Varaktoren sind im Grunde MOS-FETSs, bei denbfiuR D (engl.: drain) und Quelle S (engl.:
source) verbunden sind und zusammen die eine Bktbilden, und die Steuerelektrode G (engl.:
gate) die Andere. Die Abstimmspannung ist die Spagrewischen dem Gate und den verbundenen
Drain und Source, also d& ps Bei steigendenVg ps werden Elektronen unter das Gate gezogen,
bilden dort eine Inversionsschicht (der sogenal@eal (engl.: channel)) und die Kapazitat steigt.
Dieser Typ wird daher ,inversion mode“-MOS-FET, kKUItMOS genannt (siehe Abbildung 4.8 links).
Eine Abwandlung davon ist der ,accumulation modeQ$IFET, kurz A-MOS (siehe Abbildung 4.8
rechts). Im Prinzip sind das n-MOS-FETs die sictstatt in einem p-Substrat, in einer n-Wanne be-
finden. Auch hier werden bei steigend&fyps Elektronen unter das Gate gezogen, bilden dod ein
Anreicherungsschicht (engl.: accumulation layer)l wie Kapazitat steigt. A-MOSe haben im Ver-
gleich zu I-MOSen weniger parasitare UbergangeKmghzitaten, weshalb sie eine hohere Gite auf-
weisen. Abbildung 4.9 zeigt die simulierte und geye.ps aufgetragene Giute (oben) und die, auf den

Wert beiVsps= 0 V normalisierte Kapazitat (unten) eines I-MOSes) (neimaler Grof3e und eines
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A-MOSes (blau) minimaler GroRe. Entsprechend Gleigh(3.21) fallt die Gite des A-MOSes mit
steigender Kapazitat. Dal3 die Gite des I-MOSestenell steigt, liegt an der Zunahme des Leitwerts
bei steigendenVgsps (siehe unten). Im Bereich der Schwellenspannidp@zwischen etwa 500 und
750 mV) des I-MOSes steigt seine Kapazitat, wahseck der Kanal bildet, rasch an und seine Gite
fallt gemall Gleichung (3.21) ab. Fur diese Simafatvurde die Abstimmspannung jeweils an
Drain/Source gelegt und das oszillierende Poteatiatias Gate. Weshalb die umgekehrte Konfigura-

tion zu anderen Ergebnissen fihrt, wird in Kapit@.5 erlautert.

Wird an einen A-MOS eine negative Abstimmspannuelpgf, werden unter dem Gate Elektronen
weggedrangt. Unterschreitét.ps einen bestimmten Wert, entsteht eine Inversionesthus positi-
ven Ladungstragern, sogenannten Lochern. Die Eisitsich ein Gleichgewicht in dieser Inversions-
schicht eingestellt hat, kann in der Grof3enordneomg einigen Minuten liegen. Wéhrend dieser Zeit
ist die Kapazitat instabil, weshalb A-MOSe in dgézienden Schaltungen nicht unterhalb dieser Gren-
ze betrieben werden sollten. Dieser Effekt ist sthwer berechenbar und wird von den Simulations-
modellen nicht bertcksichtigt. Er ist daher in delyenden Abbildungen nicht zu sehen, muf aber
unbedingt berlcksichtigt werden und schrankt dien¢adbarkeit der A-MOSe erheblich ein.

Die Extremwerte der Kapazitat von I-MOSen betrageter Vernachlassigung von Randeffekten
[30]:

C.=WILLC,,, (4.5)
_ COX [Cdep
Con =WILALE—— (4.6)
COX + Cdep
mit
Cox = 20 o (4.7)
tOX

Dabei istW die Breite des Kanals (bzw. des Gates) useine LangeCox die Oxidkapazitat pro Fla-
che, g, die absolute Dielektrizitatszahl von Vakuuspy die relative Dielektrizitatszahl von Silizium-
dioxid undtox die Dicke (engl.: thickness) der Oxidschiole, ist die Verarmungskapazitat pro Fla-

che, die in einer Modellbetrachtung als @4y in Reihe geschaltet betrachtet werden kann.
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B p substrate (body)

p substrate (body)

Inversion mode (INOS) Accumulation mode (ANOS)

Abbildung 4.8: Schematische Darstellung eines ,inversion mode“SYKETs (links) und eines ,ac-
cumulation mode“-MOS-FETSs (rechts) [bmf.ece.quearemediawiki/index.php].
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Abbildung 4.9: GegenVg.ps aufgetragene Gute (oben) und auf den WervVbgis = 0 V normalisierte
Kapazitat (unten) eines I-MOSes (rot) und eines @3&s (blau). Jeweils in deren minimaler Grol3e.
Die Abstimmspannung ist in beiden Fallen am Dra8e-Anschluf’ und das oszillierende Potential

am Gate angelegt.

4.2.3 Optimale Dimensionierung von MOS-

Varaktoren

Um den EinfluR der Parameter der MOS-Varaktorenitaef Glte zu verstehen und eine Strategie fur
eine optimale Dimensionierung zu erhalten, sollfidlgenden der Kanal- und der Gate-Widerstand,
und der Widerstand der Source- bzw. Drain-Anscleliissl der dazugehdrigen Zuleitungen betrachtet

werden. Die Minimierung dieser Widerstande fuhremer Maximierung der Giite.

Bei I-MOSen ist furVgps> Vr, also im Zustand der Inversion, der Kanalleitw®gt (Kehrwert des

Kanalwiderstands) gegeben durch [21]:
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4 Die Komponenten des VCOs

W
G,, DTmECOXEQV o5~ V4). (4.8)

Dabei stehy fur die Ladungstragermobilitdt ung fur die Schwellenspannung (engl.: threshold vol-
tage). Damit ergibt sich bei Betrachtung nur diddderstands un@ . (daVe.ps > V1 vorausgesetzt

wurde kann die Kapazitat als ndherungswe€isg angenommen werden):

G, 0 H EGVG—DS _VT)
wlT L2 '

max

Q:

(4.9)

Dies bedeutet zum einen, dal? die Gite unabhangigleoKanalbreite ist und zum anderen, daf? der
Kanal mdglichst kurz sein sollte. Ferner ist eirmdén Ladungstragermobilitdt von Vorteil, weshalb

bevorzugt n-MOS-Varaktoren verwendet werden soll$éghe Tabelle 2.1).

Die Gute ist bei dieser Uberlegung unabhangig @gr Werden allerdings Randeffekte (wie etwa
Uberlappkapazitaten), die Funktionen wahiL und N; (siehe unten) sind, in die Uberlegung mit ein-
bezogen, ergibt sich eir@yx-Abhéngigkeit die zur Folge hat, dalR die Giite heketen Oxidschich-
ten hoher ist [9]. FiWsps< Vr ist die Giite ebenfalls vaGiox abhangig, mit derselben Folge. Weiter-
hin ist zu beachten, daf} eine dickere Oxidschiabhain hoher liegendés mit sich bringt (siehe
Kapitel 4.2.6), was, wie in Kapitel 4.3.1 erlautertrden wird, von Vorteil ist. Abbildung 4.10 ver-
gleicht, simuliert und gegevis.ps aufgetragen, A-MOSe mit dunner (rot) und mit dicigdau) Oxid-
schicht, mit I-MOSen mit diinner (lila) und mit dezk(griin) Oxidschicht. Wie im oberen Teil zu se-
hen, weisen wie zu erwarten A-MOSe mit dicker Ogidsht eine hdhere Giite auf als die mit diinner
Oxidschicht. Ferner steigt ihre Kapazitat (Abbilduh10 unten) miVs psweniger stark an als die der
Anderen. Sie sind also nur Uber einen kleinerereiBerabstimmbar. Die geringe Gite der I-MOSe
mit dicker Oxidschicht riihrt von dem Umstand hef3 dhre minimale GroR&\L) im BICMOS8HP
Prozel herstellungsbedingt 4,5mal so grol3 istdi@eder Version mit diinner Oxidschicht. Auch hier
ist der Anstieg der Kapazitat mit der Abstimmspamgqélacher als bei den Anderen. Zu erkennen ist
auRerdem ihre hoher liegende Schwellenspannungergl&ich zu den I-MOSen mit diinner Oxid-
schicht.
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Abbildung 4.10: GegenVgs.ps aufgetragene Giite (oben) und auf den WerVegs = 0 V hormalisier-

te Kapazitat (unten) eines A-MOSes (rot), eines @3&s mit dicker Oxidschicht (blau), eines
[-MOSes (lila) und eines I-MOSes mit dicker Oxidstit (griin). Jeweils in deren minimaler Grof3e.
Die Abstimmspannung ist in allen Fallen am Drain/i$e-Anschlufd und das oszillierende Potential

am Gate angelegt.

In MOS-FET-Modellen ist dem Kanalwiderstand ein \Wemwiderstandr,e; (engl.: well resistance)
parallelgeschaltet, der den Widerstand der Wanme 8a&s Substrats beschreibt. Dieser existiert auch
bei nicht vorhandenem Kanal (also auchVWdins< Vr) und kann fir Multi-Finger-MOS-FETs bzw.

-Varaktoren abgeschéatzt werden mit Hilfe der Glendh[21]:

R
= welsa L (4.10)

RweII -
12 WN

wobei
W, [N, =W. (4.11)

Rueiisq Steht darin fur den Flachenwiderstand des Wanhew- Substratmaterial®); fir die Breite
eines Fingers und; fur die Anzahl paralleler Gate-Finger. Die Spargaabhangigkeit des Wider-
stands wurde hier vernachlassigt. Dies stellt k&imschrankung der Folgerungen dar, da sie keinen
Einflul3 auf die Abhangigkeit des Widerstands vonhder diskutierten Dimensionierung hat. Um den
Anstieg der Gute von I-MOSen mit steigend¥gips zu verstehen, ist es jedoch wichtig zu wissen,
daR’ der Flachenwiderstand mit steigendé&ms abnimmt. Dies liegt an der sich andernden Konzen-
tration von positiven bzw. negativen Ladungstragaemischen Source und Drain und ihrer unter-
schiedlichen Mobilitat.
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Sind die Gate-Finger an beiden Enden kontaktiafl sich der Gesamt-Gate-Widerstand mit folgen-
der Gleichung abschéatzen [21]:

Reont RGSCI M
R _ Neont + L (Wext+ 6
c =

2N,

(4.12)

Reont ISt dabei der Kontaktwiderstand (engl.: contasistance) und\.. die Anzahl von Kontakten
pro Finger.Rssq Steht fir den Widerstand des Gate-Polysiliziun fiéche undN,, fir die Gate-
Finger-Ausdehnung Uber den aktiven Bereich hinBasnur einseitiger Kontaktierung fallt digim
Nenner weg und dié im Zahler wird zu eineB. Kontakte an beiden Enden sind folglich vorzuziehe
Um Rs zu reduzieren sollte ein klein®¥g und eine hohe Anzahl von Fingern verwendet werbBas.
Produkt audM und N ergibt die totale Breit®V, welche (korreliert mit) von der zu erzielenden Ge-
samtkapazitat bestimmt wird. Diese Optimierungdennach keinen EinfluR auf den Wannenwider-
stand. Eine Verlangerung des Kanals verringert Z¢aerhdht aber gleichzeitig den Kanal- und den
Wannenwiderstand. Beim Betrieb unterhalb der Sdewspannung, wo kein Kanal vorhanden ist,
fuhrt dies dennoch zu einer leichten Zunahme dée Qieser leichte Vorteil wird allerdings von dem
Einflu der Kanallange auf die Schwellenspannumghésunten) wettgemacht und ein kleinesst

weiterhin vorzuziehen.

Die Widerstande der Drain/Source-Anschlisse undddiedazugehorigen Zuleitungen werden eben
falls durch Erhéhung der Zahl der Finger reduzieme weitere Reduzierung wird erreicht durch Be-
nutzung mdglichst vieler Kontakte und ViaBerner sollten fiir die Zuleitungen, falls méglichehre-

re Metallagen verwendet werden.

4.2.4  Anordnungsvarianten mehrerer Varaktoren

Multi-Finger-Varaktoren konnen interpretiert werdats mehrere N; Stuick), in Reihe geschaltete
Varaktoren mit jeweils nur einem Gate. Die Varagtokdnnen aber auch parallel angeordnet sein,
wobei ein Finger dann Uber mehrere (liNgp) aktive Regionen verlauft. Durch Kombination beide
Varianten kann eine Anordnung wie in Abbildung 4debildet werden. In den obigen Gleichungen
ist dannN; durchN¢N,e, zu ersetzen, wobei die Folgerungen aus den Gleggruunverandert bleiben.
Verlaufen die Zuleitungen zu den Gates und zu demBource-Anschliussen in derselben Metallage,
konnen diese nur einseitig verbunden werden (shddi@ldung 4.11). Daraus folgen héhere Wider-
stéande bei hoherdy: und damit eine niedrigere Gute der Varaktoren.ildlobg 4.12 stellt verschie-
dene Anordnungen von A-MOSen bei konstanter Gesdihtgegentber. Wie in der Mitte zu sehen,
bleibt der Imaginéarteil der Impedanz in etwa konstavas bedeutet, dal3 die Kapazitat unverandert

bleibt. Unten ist der Realteil der Impedanz gezdigtr als eine Art Gesamtwiderstand interpretiert

" Verbindungen zwischen den verschiedenen MetalldgsrHalbleiterprozesses.
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4 Die Komponenten des VCOs

werden kann. Es ist zu erkennen, dal3 dieser bemekteiner werdendeN,.,/N-Verhaltnis zunimmt,
woraus eine Abnahme der Gute (oben) folgt. HoMNgeund dafr niedrigerd) sind demnach vorzu-
ziehen. Diese Folgerung ist unabhéngig vom TypM@&S-Varaktoren. Wird eine hohe Gesamtzahl
bendtigt, kann diese Optimierungsmoglichkeit jedombfgrund von Plazierungsschwierigkeiten im

Layout, eingeschrankt sein.

Von N; undNe, ist die Multiplizitdtm zu unterscheiden. Diese bedeutet, dal3 ein Baméitfach und
mit den selben Parametern implementiert und aufgtieehe Weise angeschlossen ist, ohne dafd ir-

gend etwas geteilt oder gemeinsam genutzt wird.

Nf=4

L

| Nrep =2 |

Abbildung 4.11: Anordnungsvariante mit; = 4 undNe, = 2 [31].
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Abbildung 4.12: Gite (oben), Imaginar- (Mitte) und Realteil (unteer Impedanz von 16 A-MOSen
minimaler Grof3e, angeordnet nadhe§/Ny): 16/1 (rot), 8/2 (blau), 4/4 (griin), 2/8 (brauh)16 (lila).

4.2.5 EiInflud der Anschluf3richtung

Bei A-MOSen befindet sich am Ubergang der n-Waruma p-Substrat eine parasitare pn-Diode die

wie eine Kapazitatsdiode wirken kann. Dasselbe lggit Kapazitatsdioden fir den Ubergang des
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4 Die Komponenten des VCOs

n-Subkollektors zum p-Substrat. Wird die (festes#omspannun¥y. an das Gate und das oszillie-
rende Netz des VCOs (alsf. bzw.V,) an Drain/Source angeschlossen, wird diese pnéae-
regt und ihre Kapazitat beginnt parallel zum eiieimén Varaktor zu oszillieren. Dies reduziert zum
einen den Abstimmbereich der Gesamtkapazitat (shddgldung 4.13 unten) und zum anderen geht
ein erheblicher Teil der Energie im Substrat vergrwas ein Einbruch der Gute zur Folge hat (siehe
Abbildung 4.13 oben). Die n-Region sollte daher eatem AC-Massepotential (engl.: AC-ground)
und das Gate mit der oszillierenden Spannung veldursein. Wegen dieses Effekts sind DS-

angeregte A-MOSe flr oszillierende Schaltungen aunditbar.

An dieser Stelle mul3 unterschieden werden zwisdeebstimmspannung des VCO4,fe und der

Abstimmspannung eines Varaktok (9. Ve.ps bezieht sich auf die Anschlisse des Varaktorssselb
und nicht auf die Netze, mit denen sie verbunded.sf,,. dagegen bezieht sich auf diese Netze.
Wahrend die Kapazitat mit steigend&fmps immer ansteigt, wird bei einem umgekehrten Andghlu
aus einem Anstieg der Kapazitat mit steigendém, eine Abnahme (bzw. aus einer Abnahme ein

Anstieg, je nach Definition).

In Abbildung 4.13 ist auch der Einflul3 der AnschilaRtung auf I-MOSe zu sehen. Werden sie an DS
angeregt, haben sie unterhalb ihrer Schwellenspaneine nahezu konstante und tber der von G-
angeregten I-MOSen liegende Gute. Allerdings stiéigt relative Kapazitdt mi¥/g.ps weniger stark

an. Sie sind demnach nur tber einen kleineren &embstimmbar. Ferner ist zu erkennen, dald ihre

Schwellenspannung hoher liegt.
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Abbildung 4.13: Gegenvg.ps aufgetragene Giite (oben) und auf den WerVegks = 0 V normalisier-
te Kapazitat (unten) eines SD-angeregten (rot)aings G-angeregten (blau) I-MOSes, und eines SD-

angeregten (lila) und eines G-angeregten A-MOSesi(f). Jeweils in deren minimaler Grol3e.
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4.2.6  Schwellenspannung

In Kapitel 4.3.1 wird erklart werden, dal3 eine h&whwellenspannunyr von Vorteil ist. Voraus-
greifend auf Kapitel 4.6.4 sei daher bereits higrédant, dal3 die Schwellenspannung von MOS-FETs
mit grol3en Kanallangen erheblich unter der von MEESs mit kurzen Kanélen liegt. Zusatzlich zu
den Uberlegungen oben, ist dies ein weiteres utstle@idendes Argument fur kleihe Ferner sei
hier bereits erwéahnt, dal} groRere KanalbreitendhetenVs fihren (siehe Abbildung 4.14 unten).
Dieser Vorteil steht, wie oben erklart, einem Vstlan Gite (zu sehen in Abbildung 4.14 oben) ge-
genluber. Da de¥+-Gewinn, bei Erhdohung der Kanalbreite, bei SD-aegeEm I-MOSen gréf3er ist
und sie auRerdem eine hohere Glte aufweisen alg&egte 1-MOSe — sich ein Verlust an Gilte also
weniger auswirken wirde — ist bei ihnen diese Qptiumg sinnvoller als bei Letzteren. Allerdings
haben sie schon von vorneherein eine hohere Sansplhnnung als die G-angeregte Variante, wes-
halb in Kapitel 4.3.1 folgen wird, daf3 die maxima@lbstimmspannung bereits von einem anderen

Bauteil beschrankt ist. Dieser Effekt kann dahkmddlls zur Feinoptimierung dienen.

Der sogenannte Body-Effekt [9] tritt auf, wenn sidér Source-Anschlul (bzw. in diesem Fall der
Drain/Source-Anschluf3) nicht auf demselben Potkbgfindet wie das Substrat bzw. der Massean-
schlul® B (engl.: bulk connection). Er hat zur Foldg3 die Schwellenspannung nach oben verschoben

wird, und zwar um so mehr, je groRRer die SourcdBgdannung/sgist:

Vo =Vio +y((RO Ve - R0 ). (4.13)

In dieser Gleichung istro die Schwellenspannung beks= 0V, y ein Parameter, der den Body-

Effekt beschreibt, undg ist das elektrostatische Potential des Substféty. gilt die Beziehung:

y:to—xu/zmmSi [N, . (4.14)

8OX

esi ISt darin die relative Dielektrizitédtszahl vonidilim undN, die (Akzeptor-) Dotierungsstarke des
Substrats. Aus diesem Zusammenhang folgt, daf} ady-Bffekt bei dickeren Oxidschichten starker
ist. Dies ist eine Erklarung fur die, in AbbildudglOzu erkennende, héher liegende Schwellenspan-

nung eines I-MOSes mit dicker Oxidschicht gegeniileereines I-MOSes mit dinner Oxidschicht.

In Kapitel 4.6.4 wird ein Effekt erklart werden,rdeegriindet, daf? der Body-Effekt in kurzkanaligen

MOS-FETSs starker ist. Dies ist ein weiteres Argutraafir, fir Varaktoren kleinke zu benutzen.

Zu beachten ist, daf3, falls das oszillierende Rialean das Drain/Source der MOS-Varaktoren ange-

legt ist, aufgrund des Body-Effekts die Schwellemsping ebenfalls oszilliert.

DasVqo hangt u. a. vom Potential des Substratmatepiatd:
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V;, =const— Z¢.. (4.15)

Die Gleichung zur Berechnung ves lautet:

o-=- q [[h%. (4.16)

Darin istn; die intrinsische ladungstragerdichte von Silizibei 300 K Aus diesen beiden Gleichun-
gen folgt, dal die Schwellenspannung bei steigefdearperatur sinkt. Nach Gleichung (4.13) wird

dies durch einen auftretenden Body-Effekt zusdtalerstarkt.
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Abbildung 4.14: Gegenvs.ps aufgetragene Giite (oben) und auf den WerVpgs = 0 V normalisier-
te Kapazitat (unten) eines SD-angeregten (links) @ines G-angeregten (rechts) I-MOSes mit mini-

maler Kanalbreite (rot) bzw. ugb %erhohten Kanalbreite (blau). Jeweils mit minimaanallange.

4.2.7 Parasitarer Reihenschwingkreis

Zusammen mit den parasitaren Induktivitaten undefgtdinden der Zuleitungen bilden Varaktoren
einen Reihenschwingkreis. Bei Anndherung an deBRemwmnanzfrequenz verringert sich seine Impe-
danz, was laut Gleichung (3.30) einen Anstieg der efiek Kapazitit der Varaktoren zur Folge hat
(siehe Abbildung 4.15 unten).

Zusatzlich zu der Abnahme der Gute bei steigendsguenz (siehe Gleichung (3.21)), folgt, aufgrund
dieses Effekts, eine weitere Verschlechterung déte Gsiehe Abbildung 4.15 oben). Mit anderen

Worten: Ein LC-Reihenschwingkreis stellt einen Baawskfilter dar, der ein Band um seine Resonanz-

" Ein idealei.C-Reihenschwingkreis hatte bei seiner Resonanzfrecgieeazmpedanz von Null.
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frequenz herum passieren lafdt. Bei der Resonan#nzqwird keine Energie gespeichert, was laut
Definition bedeutet, dal3 die Gute Null ist. Da dmtungen, die in den fir diese Arbeit erstellten
Schaltbildern verwendet werden, ideal sind, mul® Saanulation dieses Effekts den Varaktoren ein
Widerstand und eine Induktivitat in Reihe geschiaiterden. In Anlehnung an die in Quelle [29] ver-
wendeten Werte, wurde zur Erstellung von Abbilddnth ein Widerstand vobh50 n12 und eine In-
duktivitat von10 pH gewahlt. Die tatsachlichen Werte lassen sich rish erstellen eines Layouts
durch Extraktion der Parasitaten abschéatzen. Es jatoch davon ausgegangen werden, dal3 die In-
duktivitat der Zuleitungen kleiner ist als die {en VCO verwendete Induktivitat. Die Resonanzfre-
quenz des durch diesen Effekt entstehenden Reimeimggkreises liegt daher oberhalb des 60-GHz-
Bandes. Es ist demnach zu erwarten, dal’ der Eidfedes Effekts klein ist (laut Abbildung 4.15 hat
sich die effektive Kapazitat béil,5 GHzlediglich um3%. erhoht). Dennoch sollte bei der Erstellung
des Layouts darauf geachtet werden, die Zuleituisgezru gestalten, dafd sie moglichst wenig Parasi-
taten mit sich bringen. Ferner ist dieser Effekt A&igument dafur, nicht die kleinstmdgliche Indukti
vitat fur die Schwingkreise zu verwenden. Zur Bhstgy von Abbildung 4.15 wurden A-MOSe simu-
liert. Der Effekt tritt aber selbstverstandlich aumei I-MOSen auf.

Expressions
108/ QT = (mag(YPI 1)) 7 TealtyP(T 1)))<0> T (QIT = (imag(YP(L 1)) 7 reallYR(I D) <I>

a)()
=y

0
Y00 CITho<0> TCITno<I5 1

b) ()

MO(61.5GHz, 1.003)

‘108 10° 1010 1011 101t
freq (Hz)

Abbildung 4.15: Gegen die Frequenz aufgetragene Giite (oben) undeauwWert beil00 MHznor-
malisierte effektive Kapazitat (unten) eines A-MG@Sminimaler Grof3e (rot) und eines A-MOSes
minimaler Gr6Re mit, durch die Zuleitungen veruhdadm, parasitéarer/m Induktivitdt und Wider-

stand (rot).

4.2.8 p-Typ I-MOS-Varaktoren

Wie oben erwahnt, hat die Hohe der LadungstrageititéolEinfluld auf die Gite der Varaktoren. Aus
diesem Grund weisen n-Typ MOS-Varaktoren prinzigeie hohere Gute auf als p-Typ-Varaktoren.

Abbildung 4.16 stellt SD-angeregte (rot) und G-aegee (blau) p-Typ I-MOSe gegenuber. Vergli-
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chen mit Abbildung 4.13 ist die geringere Gute gkeenen. Das, gegenuber dem n-Typ, umgekehrte
Verhalten bei steigendeMg.ps ist, aufgrund des anderen Typus, selbsterklarévid. schon beim
n-Typ, haben auch hier die Versionen mit dickerdsghicht, wegen ihrer héheren minimalen GréR3e,
eine erheblich geringere Gute. Weiterhin ist deedniger liegende (relative) Schwellenspannung des
p-Typs gegeniiber dem n-Typ zu beachten. p-Typ A-BI6I8d in der BICMOS8HP-Bibliothek nicht
enthalten.
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Abbildung 4.16: Gegenvg.ps aufgetragene Giite (oben) und auf den WerVegk = 0 V normalisier-
te Kapazitat (unten) eines SD-angeregten (rot)aines G-angeregten (blau) p-Typ I-MOSes. Jeweils

in deren minimaler Gréle.

4.3Differentielle Implementation der Varaktoren

Die Aufgabe eines LC-Schwingkreises ist es, einessdrmige Oszillation zu erzeugen. Eine ideale
Sinusform kann allerdings nur mit idealen Bautegereicht werden. Reale Bauteile fiihren aufgrund
verschiedener Effekte zu mehr oder minder verzeri®nussignalen. Ist etwa die Induktivitat
und/oder die Kapazitét nicht stabil, fihrt diestl@leichung (3.1) zu einer Instabilitdt der Resaian
frequenz und somit zu einer Verzerrung der SinusféWie in Kapitel 3.6 erlautert, bedeutet dies eine

Erhéhung des Phasenrauschens.

Eine Implementierung der Varaktoren wie in Abbildus16, bei der an der einen Elektrode die kon-
stante Abstimmspannund,,. und an der anderen Elektrode das oszillierenden®atV,. bzw. V,.
anliegt, bei der als®¥g ps oszilliert, flhrt zu einer oszillierenden und sbinistabilen Kapazitat und
stellt somit eine Phasenrauschquelle dar. Wirdtzliski zu dem ersten Paar, ein zweites Paar Varak-
toren eingefuhrt, dessen Kapazitats-Spannungs-Alipieit sich gegensatzlich zu dem des ersten

Paares verhalt, kann dieser Effekt (zumindest &d@) ausgeglichen werden [6], [21]. Da dies aller-
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dings bedeuten wirde, daR die Gesamtkapazitattaiakiner Anderung der Abstimmspannung kon-
stant bleibt, mul} eine zweite Abstimmspannung éiitge werden die gegensatzlich zur Ersten zu
variieren ist. Abbildung 4.17 verdeutlicht diesem#p der differentiellen Abstimmung. Die beiden

AbstimmspannungeNne+ bzw. Vyne. Seien so definiert, dald zu einérg.ps von 0 V das bisherige

Vune addiert bzw. davon subtrahiert wird.

Vtune+

Vo+ Vo-

Vtune-

Abbildung 4.17: Prinzip der differentiellen Abstimmung.

4.3.1 Wahl der Varaktortypen

Bei der Entscheidung, welcher Varaktortyp fur deédien Paare am besten geeignet ist, muf3 zunachst
uberlegt werden, welche Anforderungen zu erfili@d sind welchen Einschrénkungen die verschie-

denen Typen unterliegen.

Die Spannung zwischen irgendwelchen AnschlissesseMOS-FETs mit diinner Oxidschicht sollte,
laut IBM Vorgaben1,6 Vnicht tiberschreitenDies gilt auch im Falle einer Verwendung als |-BlO
Fir A-MOSe macht IBM dieselbe Vorgabe. Um Probleraefgrund von PVT-Variationen (siehe
Kapitel 2.6) vorzubeugen ist es ratsam, diese \l@gaufl,5 Vzu verscharfen. Soll das differentielle
Ausgangssignal des VCOs mit einer Amplitude 0w oszillieren folgt daraus, daf} die beiden Aus-
gangeV,. undV,. eine Amplitude vord,5 Vaufweisen missen und dal® diese Amplitude an denei
Elektrode der Varaktoren anliegt. Die Versorgungssping des VCOs betragi5 V. Aufgrund der
Widerstande der Leitungen und der Spule, liegt RIErWert vonV,, bzw. V,. leicht unter diesen
1,5 V. Aus diesen Uberlegungen folgt, daR die beidgp auf Werte zwischen etw@,5 und 2,5 V
beschrankt sind. Weiterhin folgt daraus, daf? bél®@Sen dasVsps lediglich zwischer0 und 1 V

" Diese Vorgabe sollte eingehalten werden um eie fithereinstimmung der Simulationsergebnisse mitspéiteren MeR-
ergebnissen zu erzielen. Diesé Ventsprechen nicht der Durchbruchspannung! Diegg Weit héher.
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variiert werden darf. Bei niedrigeren Werten bestdib Gefahr, dal} sich, wie in Kapitel 4.2.2 be-
schrieben, eine Inversionsschicht bildet und zereinstabilen Kapazitat fihrt. Mit dieser Einschran
kung folgt aus Abbildung 4.10 fur A-MOSe mit dinr@xidschicht eine mogliche Kapazitatsvariation
von circa43 %und fur A-MOSe mit dicker Oxidschicht cired %

Um die Empfindlichkeit gegentber unerwiinschten 8pagsschwankungen gering zu halten, sollte
der Anstieg der Kapazitat mit der Abstimmspannuriiglichst klein sein. Das bedeut&ty,. sollte
Uber einen maglichst grol3en Bereich variiert wenghéissen um die Kapazitat zwischen ihrem Mini-
mum und ihrem Maximum abzustimmen. Aus diesem Gisinbei I-MOSen der Bereich in dem ihre
Schwellenspannung liegt, als Bereich Wy, ungeeignet, denn dort ist der Anstieg sehr skii.
weiterer Grund ist, dal3 aufgrund von Prozel3vanatio(siehe Kapitel 2.6) die genaue Lage dieses
Bereichs nur ungenau vorhersagbar und zudem Tetopabhdngig (siehe Kapitel 4.2.6) ist. Das
Abstimmen zweier in diesem Bereich betriebenen d*aafeinander ware daher schwierig. Werden
I-MOSe verwendet ists.ps demnach auf Werte zwischehV und Vs - 0,5 Vbeschrankt. Aus diesem
Grund ist eine hohe Lage der Schwellenspannung/eoteil. Wird Vr nur nahe der Extremstellen der
Oszillation, also nur kurzzeitig Gberschritten,dst negative Effekt, wie in Kapitel 5.2 gezeigtrden
wird, jedoch klein. Es ist daher nicht nétig die®areich ganzlich zu meiden. Wie Ublich, muf3 aller-
dings auch hier bericksichtigt werden, dal3 aufgram PVT-Variationen (siehe Kapitel 2.6) die
Schwellenspannung von ihrem simulierten Wert ablexickann. Mit diesen Uberlegungen folgt aus
Abbildung 4.13 fur SD-angeregte I-MOSe eine moégittapazitatsvariation von cir@t %und fir

die G-angeregten von ciré3 % Die obere Grenze wurde dabei 8 VVgesetzt. Fur p-Typ I-MOSe
ergibt sich aus Abbildung 4.16: Cird@ %falls SD-angeregt und cir@0 %falls G-angeregt. Dabei
wurde, aufgrund der niedriger liegenden Schwellanspng, die Grenze a0fV gesetzt. Die Versio-

nen mit dicker Oxidschicht kommen bei beiden Typafgrund ihrer geringen Giite nicht in Frage.

Aus diesen Voriberlegungen ergeben sich fir die@ktarpaare folgende Kombinationsmdglichkeiten

(mit der jeweiligen mdglichen Kapazitatsvariation):

1) A-MOSe mit diinner Oxidschicht und SD-angeregte p-FFMOSe 43 % 24 %
2) A-MOSe mit diinner Oxidschicht und G-angeregte p-TFijOSe @3 % 60 %
3) A-MOSe mit dicker Oxidschicht und SD-angeregte pTYOSe 1% 24 %
4) A-MOSe mit dicker Oxidschicht und G-angeregte p-TYpOSe @1 % 60 %

5) SD-angeregte n-Typ I-MOSe und G-angeregte n-TypgOSd 24 % 63 %
6) SD-angeregte p-Typ I-MOSe und G-angeregte p-TygoSd L7 % 60 %
7) SD-angeregte n-Typ I-MOSe und SD-angeregte p-TVi®Se R4 %17 %
8) G-angeregte n-Typ I-MOSe und G-angeregte p-Typ 1940 63 % 60 %9
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4 Die Komponenten des VCOs

Variante 3 und 7 bieten offensichtlich eine zu mgei Abstimmbarkeit
Variante 6 hat gegenuber Variante 5 eine geringbstimmbarkeit und eine geringere Glite.
Bei den Varianten 2 und 4 schlieBen sich die mbglicAbstimmspannungen gegenseitig aus.

Die Varianten 1 und 5 unterschieden sich im A-MOB dadinner Oxidschicht bzw. G-angeregten
n-Typ I-MOS. Letzterer bietet eine hohere Abstimnkk#. Die des Ersteren ist so gering, daf3 die
notigen34 % Gesamtabstimmbarkeit nur erreicht werden konnemmwder grofite Teil der Gesamt-
kapazitat von ihm gestellt wird, was allerdings Miéglichkeit des gegenseitigen Ausgleichs der Os-
zZillation einschrankt. Aus diesem Grund, und obwaiikl Glite des Ersteren im in Frage kommenden
Bereich mit Werten zwischen 100 und 165 Uber defesnErsteren (zwischen 85 und 145) liegen, ist
Variante 5 vorzuziehen.

Die Varianten 5 und 8 beinhalten beide G-angeregigp I-MOSe. Bei Variante 8 beschréankt der
kleinere Abstimmspannungsbereich des p-Typ I-MGBesAbstimmbarkeit des n-Typ I-MOSes, fur
den bei einer differentiellen Implementation ddssefbstimmspannungsbereich gilt, auf ciE%

Die Gite des SD-angeregten n-Typ I-MOSes in Vagiahtist betrachtlich héher als die des
G-angeregten. In Variante 8 liegt die Gite des Geeegten p-Typ I-MOSes unter der des
G-angeregten n-Typ I-MOSes. Die Gesamtgute deravitggi8 ist demnach niedriger als die der Vari-
ante 5. Sofern mit Variante 5 eine genlgend groBsaftabstimmbarkeit erreicht werden kann, ist
diese daher vorzuziehen. Ob sie das kann, kanmlialigs erst im Zusammenspiel mit dem restlichen
VCO festgestellt werden (siehe unten). In Kapit@lbwird gezeigt werden, dal} das der Fall ist-wes
halb im folgenden lediglich diese Variante weitatarsucht wird. lhr Schaltbild ist in Abbildung 8.1
gezeigt. Aus den bisherigen Uberlegungen folgt, daR. zwischen0,5 (kleine Kapazitat) und,7 V
(grol3e Kapazitat) untlyne. zwischen2,5 (kleine Kapazitat) und,3 V (grof3e Kapazitat) zu variieren

ist.

" Zur Erinnerung: 34% (aufgrund beitragender paissitkapazitaten sogar noch mehr) sind notwendiglemyVCO von 57
bis 66 GHz abstimmen zu kdnnen.
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Vtune+

Vtune-

Abbildung 4.18: Fertiger Varaktorteil.
4.3.2 Optimales Paarverhaltnis

Zur Bewertung des GroflRen- bzw. Mengenverhaltnideebeiden Paare zueinander sind unterschied-
liche Kriterien denkbar. Bei fester Abstimmspannumgl Variation vorV,. bzw.V,. zwischenl und

2 V(DC-Spannung plus/minus die Amplitude) kann etwa

a) die Differenz der maximalen zur minimalen Kapazggax(Cges - ymin(Cggs)

b) die Differenz der Kapazitaten an den Umkehrpunkten
(abs((value(Cges 1.0) - value(Cges 2)9)))

c) die Differenz der Kapazitdaten an den Stellen derdp@nnung plus/minus der Effektivspan-
nung @bs((value(Cges 1.15) - value(Cges 1.85)))

d) die Differenz der maximalen zur mittleren Kapaz({iimax(Cges) - average(Cgesdder

e) die Differenz der mittleren zur minimalen Kapazi@verage(Cges) - ymin(Cgek))

als Kriterium dienen. Anstelle der mittleren Kapatz{gemeint ist das geometrische Mittel) kann auch
das guadratische Mittel herangezogen werden. Beizdeerwartenden Differenzen (in der Grol3en-
ordnung von Femtofarad) unterscheiden sich diegkebédVittel jedoch nur im Prozentbereich, wes-

halb beide mit den genannten Kriterien zu &hnlideegebnissen fuhren.

Zu suchen ist nun das Groflien- bzw. Mengenverhdigmisbeiden Paare zueinander, bei dem diese
Kriterien Minima aufweisen. Dazu wird die Anzahlnv®&araktoren des einen Paares fest auf einem

Wert gehalten der, um eine hohe Auflésung zu exaighoch sein sollte, wahrend die Andere variiert
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wird". Exemplarisch zeigt Abbildung 4.19 die Differenzesi einer Multiplizitat der G-angeregten
I-MOSe vonl1000und einer Variation der Multiplizitat der SD-anggten I-MOSe vori bis 1000bei
Vune = 0 V. Abbildung 4.20 stellt den Bereich um die Minimerdmm vergrof3ert dar.

45 ges) - ymin(Cges)) L

20 MO(510.0) | M1(580.0)

L3 abstvalue(Cges 1.0y —value(Cges Z.OM L

4(?8 abs((value{Cges 1.15) - value{Cges 1.85))) L

B {ymax(Cges) - average(Cges)) |
14 \
in
-1

658 (average({Cges) - ymin{Cges)) [

1 200 400 600 800 1000
Multiplizitaet SD-angeregter n-Typ 1-MOSe

Abbildung 4.19: Ermittlung der Minima der Kriterien fir ein optitea Grolien- bzw. Mengenver-
haltnis der Varaktorpaare béj,.= 0 V.
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Abbildung 4.20: VergroRRerter Bereich aus Abbildung 4.19 um dieimMader Differenzen.

Das optimale Verhéaltnis SD-angeregter zu G-angeregilTyp I-MOSe sollte bei dieser Abstimm-
spannung demnach zwischen ets2 / 1000und 575 / 1000zu finden sein. Mit diesem Verhaltnis

" Da diese Methode ohnehin nur eine grobe Abschétliefert, geniigt es die Multiplizitat der SD-anggten I-MOSe in
5er-Schritten zu variieren.
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kann die absolute Zahl der jeweiligen Varaktorere@ret werden, die im Zusammenspiel mit der

Spule und dem restlichen VCO zur gewilinschten @swilisfrequenz fuhrt.

Zur Verdeutlichung des Zusammenspiels der beidemeRaeigt Abbildung 4.21 die normalisierten
Kapazitaten vorb20 bzw. 575 SD-angeregten (wegen der Normalisierung sind bieieietisch) und

von 1000G-angeregten I-MOSen, sowie die normalisiertena@wsapazitaten beider Kombinationen.
Diese Abbildung macht den Sinn der differentielleyplementation erkennbar: Wéahrend die Kapazi-
taten jeweils eines Paares um UB&r%bzw. um tbe#3 % schwanken, variieren die Gesamtkapazi-

taten lediglich um jeweils etw& %
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Vo+ bzw. Vo- [V]

Abbildung 4.21: Mit Vyne= 0 V simulierte und auf den Wert b ps= 0 V normalisierte Kapazitét
von SD-angeregten I-MOSen mit einer Multiplizitéabrv520 bzw. 575 (rot), von G-angeregten
I-MOSen mit einer Multiplizitdt vorL000 (blau) und die ebenso normalisierten Gesamtkajianit
beider Kombinationen (griis20 / 1000lila: 575 / 1000.

Da der Grad der Zunahme der Kapazitat von Varaktorié Vg ps Von Ve abhangig ist, ist zu erwar-
ten, dafd die Lage der Minima ebenfalls . abhéngt. Tabelle 4.1 fal3t die, mit der eben estéern

Methode ermittelten, Multiplizitatsspannen einigdastimmspannungen zusammen.

Vtune | -1 09| -08| -0,7/ 0,66 0 -04 -0B -0/2 -0,1 O ,100,2
inV

Multi- | 270-| 300- | 335-| 320-| 345-| 375-| 410- | 560- | 555- | 545-| 520- | 240- | 455-
plizitat | 310 | 350 | 400 | 450 | 500 | 535 | 580 | 605 | 625 | 680 | 575 | 530 | 535

Tabelle 4.1:Multiplizitatsspannen einiger Abstimmspannungen.

Die Tabelle zeigt, dal3 ein Verhdltnis, das fir gesamten Abstimmbereich optimal wére, nicht exi-

stiert. Wird jedoch bedacht, daf3 die Gite von I-MO$nit steigendenvs.ps, was bei einer Imple-
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mentierung wie in Abbildung 4.18 einem steigend¥gh. und einer steigenden Kapazitat entspricht,
zunimmt, dann kann Uberlegt werden, den ermittéMettiplizitaten des unteren Abstimmspannungs-
bereichs eine hohere Gewichtung zu geben als dégeerOberen. Wird weiterhin bedacht, daf3 laut
Gleichung (3.21) die Gite von Kondensatoren benklen Frequenzen (also nach Gleichung (3.1)
groReren Kapazitaten) héher ist, und die Gite gatleSdann ebenfalls héher liegt (siehe Kapitel 4.1)
spricht dies auch fur eine héhere Gewichtung désren Bereichs. Einen dritten Grund dafur gibt die
Leeson-Formel (siehe Kapitel 3.6), aus der einngeries Phasenrauschen bei kleineren Frequenzen

folgt.

Da SD-angeregte I-MOSe eine hthere Gite aufweiseG-angeregte, dabei allerdings eine kleinere
maogliche Kapazitatsvariation zulassen, bedeutethéimeres Paarverhdltnis eine héhere Gesamtgute
auf Kosten einer kleineren Abstimmbandbreite. Admlg 4.22 zeigt dies fur Verhaltniss20 / 1000
und 575/ 1000 Aus diesem Grund sollten, bevor das Paarverlsaéndgultig festgelegt wird, zu-
nachst die anderen Teile des VCOs entwickelt ursttdie3end der Varaktorteil im Zusammenspiel
mit diesen erneut betrachtet werden. Stellt sidbedheraus, dall bei einer Variation der Abstimm-
spannung Uber die oben ermitteltdrbis 0,2 V, die gewiinschte Abstimmbandbreite von 9 GHz Uber-
schritten wird, kann das Verhaltnis vergrofRert dachit unter Umstanden eine Verringerung des Pha-
senrauschens erzielt werden. Wird die Bandbredtedle nicht erreicht, kann sie durch verringern des
Verhéltnisses erhdht werden. Falls dieser Schiititrgenigen sollte, kann in Erwdgung gezogen
werden anstatt Variante 5, Variante 8 zu verwen®é®.bis hier durchgefiihrten Uberlegungen und
Schritte zum bestimmen eines optimalen Paarveibédts konnen auf diese Variante Ubertragen wer-

den.

Vorausgreifend auf Kapitel 5.2.2 sei hier gesagf die Folgerungen aus Tabelle 4.1 die Anstiege des
Phasenrauschens bei bestimmten Frequenzen bzwimpdsgiannungen erklaren. Sollte in einem
spateren Entwicklungsstadium des Transceivers dlegiywerden, daf} spezielle Frequenzen bevor-
zugt verwendet werden sollen, etwa weil das 60-8Hrd in Unterbénder aufgeteilt wird, dann kann
mit den Schritten die zu dieser Tabelle flhrtengdteinoptimierung des VCOs auf diese Frequenzen

vorgenommen werden.
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Abbildung 4.22: Gesamtgite (oben) und auf den Wert Ygi.= 0 V normalisierte Kapazitat der
Kombinationsvariante 5 bei einem Paarverhaltnis%2®/ 1000(rot) bzw.575 / 1000(blau) bei kon-

stantenV,, bzw.V,..

4.3.3 Temperaturabhangigkeit

In Abbildung 4.23 ist die Gesamtglte fur verschred@emperaturen aufgetragen. Im Bereich unter-
halb der Schwellenspannung liegt die Gute8®8i Cum weniger al® % niedriger als be80° C. Die-
se Abnahme laf3t sich auf die Abnahme der Ladurggstndobilitat bei einem Anstieg der Temperatur

zuruckfuhren.

Abbildung 4.24 zeigt den EinfluR einer Temperatoidung auf die normalisierte Gesamtkapazitat.
Unterhalb und oberhalb des Bereichs der Schwelemamg bleibt diese nahezu unveréandert. Ledig-
lich die Schwellenspannung selbst sinkt, wie inikdpt.2.6 beschrieben, bei steigender Temperatur.
Bei 80° Cliegt sie, gegenub&0° C, um etwa30 mVniedriger. Dies mul3 bei der Festlegung des Ab-
stimmspannungsbereichs berucksichtig werden. D&Kdpazitat kurz unterhalb der Schwellenspan-

nung kaum noch steigt, schrankt dies die Abstimkdiades VCOs jedoch nur unwesentlich ein.

Da die Gute beB0° Cimmer noch weitaus Uber der der Spule liegt (sicdugitel 4.1) und die Kapazi-
tat in dem in diesem Kapitel festgelegten Abstimamspungsbereich nahezu unverdndert bleibt, kann

die Temperaturabhéangigkeit des Varaktorteils verlgasigt werden.
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Abbildung 4.23: Gesamtgite der Kombinationsvariante 5 bei verdemen Temperaturen (rot:
30° C; blau: 40° C; lila: 50° C; gruin: 60° C; brau®° C; grau: 80° C).
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Abbildung 4.24: Auf den Wert beMyune= 0 V normalisierte Gesamtkapazitat der Kombinationsvari
ante 5 bei verschiedenen Temperaturen (rot: 3®iaD; 40° C; lila: 50° C; grin: 60° C; braun: 70° C
grau: 80° C).
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Vorspannungjp—

Strom-
quelle

Abbildung 4.25: Kreuzgekoppelter Oszillator mit Bias-Netzwerk.

4.4Bias-Netzwerk

Quelle: [10], [15].

In Abbildung 3.5 ist die Basis des einen Transgsioit dem Kollektor des anderen Transistors ver-
bunden. Die Basen und Kollektoren liegen somitdarhselben DC-Potential. Wie in Kapitel 3.4 er-
klart sindVyy; und somit auch die Emitter-Potentiale ndherungssvkonstant. Die Kollektor-Emitter-
Spannung/ce des einen Transistors ist somit die Basis-EmBjgannung/s: des anderen Transistors.
Da die beiden Ausgangg. undV,. zueinander gegenphasig schwingen, folgt daralsdaaKollek-
tor-Basis-Spannungévg mit der doppelten Amplitude der Kollektor- bzw.dBaPotentiale (alsy,-

bzw.V,. selbst) um den DC-Wet@t V herum oszillieren.

Ist diese doppelte Amplitude grof3er als die Scleesigannuny, (engl.: diode forward voltage drop)
der Kollektor-Basis-Diode, wird diese Diode wahretein Teil der Oszillation, an decg > V4 gilt,
durchlassig und der Transistor arbeitet nicht mehNormal-, sondern im Sattigungsbetrieb. Es tritt
Ubersteuerung ein und das Signal wird verzerrt (8h dies zu vermeiden darf di&g-Amplitude

nicht groRer aly/y sein. Dies bedeutet eine Beschrankung der maximiglichen Amplitude vov,.

" Sofern nicht ausdriicklich anders angegeben, iiesem Kapitel bei MOS-FETs und dergleichen imdern-Typ ge-
meint. Simulationen wurden, sofern nicht ausdrisgtkinders angegeben, bei einer Frequens% @ GHzdurchgefiihrt.
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bzw. V,. auf Werte kleiner al¥y/ 2. Abhéangig von den Prozel3parametern (Dotierundsstitaterial

etc.) liegt dieser Wert etwa zwisch8d0 mvVund410 mV

Mit Hilfe eines Bias-Netzwerks kann das DC-Potdntiar Basen gegentber dem der Kollektoren
verschoben werden. Wird es abgesenkt, steigt dienmaa mogliche Amplitude um den Betrag der
Absenkung an. Um dies zu erreichen missen die Baseden gegenulberliegenden Kollektoren ent-
koppelt werden. Eine an die Basen angelegte VorspanVsi,s (engl.: bias) legt dabei ihr
DC-Potential fest, und das Nutzsignal, al4@ bzw. V,, wird mittels kapazitiver Kopplung dieser
Vorspannung uberlagert (siehe Abbildung 4.25). Ugn&verluste durch die Vorspannungsquelle zu
minimieren, wird zwischen diese und die Stelle Idepplung ein hoher Vorwiderstarighi,s geschal-
tet. Zu beachten ist dabei, da Widerstande elmebbche Rauschquelle darstellen kénnen. Die Vor-
spannung kann mit einem Spannungsteiler erzeugtemetm sie jedoch bei einem ersten Prototyp
nachjustieren und die Eigenschaften des VCOs flexibntersuchen zu kénnen, wird sie in dieser

Arbeit extern erzeugt und angelegt.

Zusammen mit den Eingangsimpedanzen der angrenzeéBaigeile (Basis-Widerstand des Transi-
storsR,, VorwiderstandRgj,9) bilden die Koppelkondensatoré&C-Hochpassfilter (siehe Abbildung
4.). Die Ubertragungsfunktion solcher Filter laytes]:

out — . (4.17)

Aus dieser Gleichung folgt, dalR dige-Amplitude kleiner ist, als di&/ce=-Amplitude, was folglich
auch fur dievVeg-Amplitude gilt. Dies macht eine weitere Erhohureg d,.- bzw. V,.-Amplitude mog-

lich, und zwar um so mehr, je kleiner die Koppebatiten sind.

4.(?|

Rbias Eb

Abbildung 4.26: RG-Hochpassfilter, gebildet aus dem Koppelkondensadim Basis-Widerstand des

Transistors und dem Vorwiderstand.

Eine kleinerevVge-Amplitude bedeutet allerdings eine Abnahme deskiffdes negativen Widerstands
(siehe Kapitel 0) und einen erhdhten Einflul} dexhlRs;,s verursachten Rauschens und der Signal-
verluste durch die Vorspannungsquelle. Die Koppmk#taten durfen daher nicht kleiner gewéhlt

werden, als es ndétig ist, um die Oszillation auftexu erhalten.
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Ferner muld bedacht werden, dal} die KoppelkapazitdéSchwingkreiskapazitat beitragt und somit
nicht nur mit in die Gute des Schwingkreises eingetndern auch die Abstimmfahigkeit des Varak-
torteils reduziert. Der Grund dafur ist, daf? deraksorteil nach Einfiihrung des Bias-Netzwerks ver-
kleinert werden muf3, um dieselbe Oszillationsfrequeu erhalten. Dadurch &3t sich seine Kapazitat
allerdings nur noch uber einen kleineren absol@ereich variieren, wahrend die Gesamtschwing-
kreiskapazitat unverandert bleibt. Daraus folgame ererringerte relative Kapazitatsvariationsmog-
lichkeit und damit ein kleinerer Frequenzabstimmeimr des VCOs. Stellt dies ein Problem dar, folgt

daraus eine Obergrenze fur die Gréf3e der Koppetid@pean.

4.4.1 Koppelkondensatoren

Metall-Isolator-Metall-Kondensatoren

Zwischen samtlichen leitenden Strukturen in einerkréthip existieren Kapazitaten, die zwar mei-
stens unerwiinscht (parasitar) sind, aber genuttemekonnen um Kondensatoren zu bilden. So be-
inhaltet die Bibliothek der BICMOS8HP-Technologieeidpielsweise Metall-Isolator-Metall-
Kondensatoren, kurz MIMs. Deren eine Elektrode vgethildet aus dem Metall einer Metallage, die
eigentlich fur Leiterbahnen gedacht ist. Auf di@sed eine Isolationsschicht aufgebracht. Die zweite
Elektrode kdnnte aus dem Metall der dartberliegendetallage geformt werden. Da die Kapazitat
aber mit dem Abstand der Elektroden abnimmt undAdisténde zwischen den Standardmetallagen
maglichst grofl3 sein sollen, um parasitare Kapagitétein zu halten, wird eine zusétzliche Metallage
in geringem Abstand eingefihrt. Fur deren Herstgllwird eine zusatzliche Maske benétigt, weshalb
die Benutzung von MIMs mit erhéhten Kosten verbund&t. Der Standardisolator in Silizium-
Halbleiterprozessen ist Siliziumdioxid. Um die Kajpat zu erhéhen, werden in MIMs bevorzugt Iso-
latormaterialien mit héheren Dielektrizitatskongeanverwendet, z. B. Siliziumnitrid. Um die parasi-
tare Kapazitat zum Substratmaterial klein zu halsamd MIMs gewohnlich in den oberen Lagen des

Prozesses untergebracht.

Abbildung 4.27 zeigt den, nach Gleichung (3.21emuartenden, Abfall der Giite eines MIMs mit der
Frequenz. Bei61,5 GHz betragt sie lediglich etwd5,85 Verglichen mit der Gite von MOS-
Varaktoren (siehe Kapitel 4.2.2 bis 4.2.8) heil®, dka die Verwendung von MIMs als Koppelkon-

densatoren keine gute Wahl wére.
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Abbildung 4.27: Gite eines Metall-Isolator-Metall-Kondensators M Iminimaler GroRe im Fre-
quenzbereich voh00 MHzbis 100 GHz

A-MQOSe / Kapazitatsdioden

Wie in Kapitel 4.2.5 beschrieben, sollte die n-Regiron A-MOSen und Kapazitatsdioden mit mei-
nem AC-Massepotential verbunden sein. Da jedodfkeanKoppelkondensatoren beide Elektrodenpo-
tentiale oszillieren, sind A-MOSe und Kapazitatsigio als Koppelkondensatoren ungeeignet. Ferner
wirde ihre Kapazitat, zusammen mit der anliegen8eannung, oszillieren, obwohl fir das Bias-

Netzwerk eine konstante Kapazitat gebraucht wird.
I-MOS-Varaktoren

Aus demselben Grund wirde die Kapazitat von I-MOB8esrillieren. In Anlehnung an Kapitel 4.3

kann jedoch versucht werden, mit Hilfe eines zweitdMOSes (eines Ausgleichsvaraktors), diese
Oszillation auszugleichen und eine naherungsweisstiinte Kapazitat zu erhalten. Dies ist schon
deshalb wichtig, da, wie oben bereits erwahnt,kdippelkapazitat mit in die Schwingkreiskapazitét
eingeht, und, wie in Kapitel 4.3 erlautert, dies@gilithst konstant sein sollte um keine zusatzliche

Quelle fur Phasenrauschen darzustellen.
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4 Die Komponenten des VCOs

4.4.2 Kapazitatsausgleich

Fur die Simulationen, die zu den folgenden Grapiiénten, wurde eine Vorspannung in H6he von
1,3 V angenommen. Ferner wurde die Amplitude der Katigddtentiale, wie schon in Kapitel 4.3.1,

auf0,5 Vund die der Basispotentiale auf ein Sechstel diggertes, also aulf,083 V, gesetzt.

Die Kapazitat, die notig ist, um auf dieses Sedlmtkommen, kann mit Gleichung (4.17) errechnet
werden. DaRgigs Viel grof3er ist alR,, ist sein Wert in der Parallelschaltung diesedéeivernachlas-

sigbar.R, héngt von der Hohe der Vorspannung und von defR&dies Transistors ab. Da letztere erst
in Kapitel 5 festgelegt wird, wir, hier als30 2 angenommen. Damit ergibt sich eine benétige Ka-

pazitat in Hohe von etwb fF.

Auf den Abszissen der folgenden Graphen ist die éiblaungV,,; der Kollektorpotentiale von ihrem
DC-Wert aufgetragen. Dies reprasentiert die Wetie wahrend der Oszillation durchlaufen werden.
Zur Verdeutlichung zeigt Abbildung 4.28 das Kolledotential und das Basispotential des jeweils

gegenuberliegenden HBTSs.
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Abbildung 4.28: Kollektorpotential (rot) und das Basispotentialsdeweils gegenlberliegenden

HBTs (blau), aufgetragen gegen die AbweichWpg der Kollektorpotentiale von ihrem DC-Wert.

Varaktoren mit sinkender Kapazitdt bei steigendem Vg
(Typ-1)

Abbildung 4.29 stellt die Gute der vier I-MOS-Varian gegenuber, deren Kapazitat bei steigendem
VosziSinkt. lhre, auf ihren Wert b#,.,;= 0 V normalisierte, Kapazitét zeigt Abbildung 4.30.

" Eine Begriindung fiir diese Werte wird in Kapitel. 8. gegeben.
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4 Die Komponenten des VCOs

Ein p-Typ I-MOS mit dicker Oxidschicht, dessen Gati V,. bzw.V,. und dessen Drain/Source mit
einer Basis verbunden ist, ist aufgrund seinerngen Gute fir die Verwendung in einem Bias-
Netzwerk ungeeignet. Die normalisierte Kapazitatesj auf die gleiche Weise angeschlossenen,
p-Typ I-MOSes mit diunner Oxidschicht, zeigt die [ Kapazitatsvariation und die grofdte Nichtli-
nearitat in diesem Vergleich. Letzteres macht ésverig, die Kapazitatsvariation mit einem anderen
Varaktor auszugleichen. Ersteres ist das Gegeragaildem, was in einem Bias-Netzwerk gewlnscht

ist. Aus diesen Grinden ist auch diese Varianteeigget.

Damit die Kapazitat eines n-Typ I-MOSes bei stetlganV,s,; sinkt, muf3 sein Drain/Source nw§.
bzw. V,. und sein Gate mit einer Basis verbunden sein.Maigante mit dinner Oxidschicht besitzt
eine hohere Giute, die mit dicker Oxidschicht eiegrgere Kapazitatsvariation. Welche dieser Eigen-
schaften den grofReren Vor- bzw. Nachteil darstedin erst im Zusammenspiel mit einem Varaktor

des Typs-2 beurteilt werden.
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Abbildung 4.29: Glte der vier I-MOS-Varianten, deren Kapazitat steigendenV,s; sinkt. Rot:
n-Typ mit dinner Oxidschicht; Blau: n-Typ mit dick®xidschicht; Grun: p-Typ mit dinner Oxid-
schicht; Lila: p-Typ mit dicker Oxidschicht.
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Abbildung 4.30: Auf den Wert beM,s,;= 0 V normalisierte Kapazitat der vier I-MOS-Variantele;
ren Kapazitét bei steigendewys,; sinkt. Rot: n-Typ mit diinner Oxidschicht; BlauTgp mit dicker
Oxidschicht; Griin: p-Typ mit diinner Oxidschichtla-ip-Typ mit dicker Oxidschicht.

Varaktoren mit steigender Kapazitat bei steigendemV g
(Typ-2)

Werden die vier Varianten jeweils andersherum astgessen als eben, weisen sie eine\fp; stei-
gende Kapazitat auf. Ihre Glte, die sich auf digsise ergibt, ist in Abbildung 4.31 gegeniberge-
stellt, und die, auf den Wert béijs,;= 0 V normalisierte, Kapazitat in Abbildung 4.32.

n-Typ I-MOSe mit dicker Oxidschicht sind aufgrumder geringen Glte ungeeignet.

Die Gute der p-Typ I-MOSe mit dicker Oxidschichtwsen den verbliebenen Varianten die Geringste.

Da sie aulRerdem die grof3te Kapazitatsvariationeigém, sind auch sie nicht geeignet.

Bei den I-MOSen mit diinner Oxidschicht, weist déryp, im Vergleich zum p-Typ, wéahrend einem
grolReren Teil der Oszillation eine hthere Gite Aliérdings zeigt seine normalisierte Kapazitat ein
weniger lineares Verhalten als die des p-Typs @mtksKapazitatsvariation ist geringer. Da die Kapa-
zitdten der Varianten, deren Kapazitat bei steigand,s,; sinkt, im Vergleich hierzu linearer verlau-
fen, machen es diese beiden Eigenschaften scheiiegigen guten Kapazitatsausgleich zu erreichen.
Welche dieser beiden Varianten besser geeignekasty daher erst im Zusammenspiel mit einem

Varaktor des Typs-1 beurteilt werden.
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Abbildung 4.31: Gite der vier I-MOS-Varianten, deren Kapazitat $teigendenV,s,; steigt. Rot:
n-Typ mit dinner Oxidschicht; Blau: n-Typ mit dick®xidschicht; Grun: p-Typ mit dinner Oxid-
schicht; Lila: p-Typ mit dicker Oxidschicht.
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Abbildung 4.32: Auf den Wert beM,s,;= 0 V normalisierte Kapazitat der vier I-MOS-Variantele;
ren Kapazitat bei steigendewys,; steigt. Rot: n-Typ mit diinner Oxidschicht; BlauTyp mit dicker
Oxidschicht; Grin: p-Typ mit dinner Oxidschichtlaip-Typ mit dicker Oxidschicht.

Schwellenspannung

Aus den Werten, die fur die obigen Simulationenmesrdet wurden, folgt, dal3 d&s. bzw. dasv,.
zwischenl,0und2,0 Vund die Basispotentiale zwisch&/217und 1,383 Voszillieren. Fir die beiden
noch zur Wahl stehenden Varianten des Typs-1 @dghius, dald das anliegendse,s zwischen0,617

und 0,217 Vschwankt. Das maximal anliegendgps liegt demnach mehrere hundert Millivolt unter-
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4 Die Komponenten des VCOs

halb der Schwellenspannung. Diese stellt somitssetfit Prozel3variationen und/oder Spannungs-
schwankungen (siehe Kapitel 2.6) kein Problem Aach der Effekt einer sinkenden Schwellenspan-
nung bei einem Anstieg der Temperatur (siehe Kbpi6) l1alt das maximal anliegendgps nicht

UberV; steigen.

Bei den noch zur Wahl stehenden Varianten des 2yps-das maximal anliegendg ps beim n-Typ
0,617 Vund beim p-Typ-0,617 V Beide Uberschreiten demnach ihre Schwellenspapnuas in
Abbildung 4.31 und Abbildung 4.32 am Abfall der &ilizw. am Anstieg der Kapazitat bei grof3en
Voszi ZU erkennen ist. Es ist auch zu erkennen, da@rdigfiekt beim p-Typ friher eintritt. Ein Grund
dafir ist, daR das D¥sg beim n-Typ0,2 Vund beim p-Typl,3 V betragt und bei ihnen somit der
Body-Effekt (siehe Kapitel 4.2.6) kleiner ist. Eierwendung des n-Typs wirde das Bias-Netzwerk
daher unempfindlicher gegen PVT-Variationen machenbei einer Verwendung des p-Typs. Je
nachdem welcher Typ schluRendlich verwendet wilgt fdaraus, dal® eine héhere bzw. eine niedrige-
re Vorspannung, aufgrund des Body-Effekts, zu eWenrschiebung der Schwellenspannung hin zu

hoherenV,s,ifihrt und somit dieses Problem kleiner wird.

Optimales Paarverhaltnis

Dieselbe Methode und dieselben Kriterien wie in ik&dpt.3.2 kbénnen auch hier genutzt werden, um
das GroRRen- bzw. Mengenverhaltnis der beiden Tygpemander zu bewerten. Lediglich bei den Kri-
terien b) und c) sind die Stellen, an denen diea@#sapazitat bestimmt wird, zu andern (a6 und
0,5 Vbzw. auf-0,35und0,35 \j. Die Multiplizitat der Typ-2 Varaktoren wird fesuf 1000 gehalten

und die der Typ-1 Varaktoren wird variiert.

Aus den bisherigen Voruberlegungen ergeben sichefmle Kombinationsvarianten (Typ-1 und
Typ-2):

1) n-Typ mit dinner Oxidschicht und n-Typ
2) n-Typ mit dinner Oxidschicht und p-Typ
3) n-Typ mit dicker Oxidschicht und n-Typ
4) n-Typ mit dicker Oxidschicht und p-Typ

Tabelle 4.2 faf3t fir die vier Varianten die erntittie Multiplizititsspannen der Typ-1 Varaktoren

zusammen, sowie die daraus folgenden Verhaltnisse.
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Variante 1) 2) 3) 4)

Multiplizitat 235-410 2215-316% 175-330 1965-25F5

Verhéltnis Typ-1 zu Typ-2 0,235/1bis | 2,215/1bis | 0,175/1bis | 1,965/1bis
0,410/1 3,165/1 0,330/1 2,575/1

Tabelle 4.2:Multiplizitatsspannen der Typ-1 Varaktoren, in denim Verhaltnis zu einer Typ-2 Mul-

tiplizitat von 100Q die optimale Multiplizitat zu finden sein solltend die daraus folgenden Verhalt-

nisbereiche, jeweils fur die vier Kombinationsvaten.

Tabelle 4.3 stellt die Kapazitaten jeweils eineszeinen, der zur Wahl stehenden, Varaktoren bei

Voszi= 0 V gegenuber.

Varaktor Typ-1: n-Typ Typ-1: n-Typ Typ-2: n-Typ Typ-2: p-Typ
mit kleinemtox mit grolRemtox
Kapazitat infF | 0,263 0,540 0,142 0,640

Tabelle 4.3:Kapazitaten jeweils eines einzelnen, der zur VBt#tienden, Varaktoren béjs,;= 0 V.

Ausgehend von der errechneten Koppelkapazitat ineHan15 fF, kbnnen mit den Werten dieser

beiden Tabellen, die bendtigten Multiplizitdteneehinet werden (siehe Tabelle 4.4).

Variante 1) 2) 3) 4)
Multiplizitat Typ-1 / Typ-2| 17/74bis25/60| 27/12bis32/10| 11/63vis15/47| 17/9bis19/7
Mittelwerte 21/67 30/11 13/55 18/8

Tabelle 4.4: Ermittelte Bereiche des Verhaltnisses (Typ-1 zp-ZWaraktoren), das eine Gesamtka-

pazitat von etwd5 fF ergibt, und deren Mittelwerte.

Fur einen groben Vergleich der vier Varianten gemisy die Mittelwerte der ermittelten Multiplizita-

ten zu betrachten. Abbildung 4.33 zeigt die Gitd die beiV,s,;= 0 V normalisierten Kapazitaten

der, mit diesen Mittelwerten simulierten, Varianten
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Abbildung 4.33: GegenV,s; aufgetragene Gite (oben) und auf den Wertihgi= 0 V normalisierte
Kapazitat (unten) der Kombinationsvariante 1 (ratfplau), 3 (lila) und 4 (grun), jeweils mit dem i

Tabelle 4.4 angegebenen Multiplizititsmittelwerten.

Tabelle 4.5 stellt die Standardabweichungen deraKiggten und die quadratischen Mittel der Gite
der vier Varianten gegenuber.

Variante )| 2] 3| 4

Standardabweichung der Kapazitaak| 220 | 210| 198 | 119

Quadratisches Mittel der Giite 180| 166 | 170| 157

Tabelle 4.5: Standardabweichungen der Kapazitaten und die gtisclien Mittel der Gite der vier
Varianten.

Obwohl Variante 1 die grof3te Standardabweichungkdgazitat aufweist, soll sie im Folgenden
Verwendung finden, da sie die hochste Giite beditmRerdem ist sie, wie oben beschrieben, am un-
empfindlichsten gegenuber Variationen der Schwsflannung der benutzten Varaktoren. Ein weite-
rer Grund ist, daf3 sich ProzefRvariationen (siehpit&la2.6) unterschiedlich stark auf n-Typ und
p-Typ MOS-FETs auswirken, eine Kombination diesahat zu Problemen fuhren kann und dies ge-

gen die Varianten 2 und 4 spricht.

4.4.3 Vorspannung

Der urspringliche Gedanke war, zu erreichen,-¥afzu jedem Zeitpunkt der Oszillation kleiner als
Vy ist. Um dies sicherzustellen und dennoch eine Rghebzw. V,-Amplitude erreichen zu kénnen,
muf3 die Vorspannung kleiner dlss Vsein. Je niedriger sie ist, desto grof3er darfdiplitude wer-

den.
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Wird Vgiss €rniedrigt, sinkt auchy,; (siehe Kapitel 3.4), allerdings in niedrigerem MaBas bedeutet,
daRd die DC-Basis-Emitter-Spannungés der Transistoren sinken welg;,s erniedrigt wird. Damit
ein Bipolartransistor im Normalbetrieb arbeitet, 3nseine Basis-Emitter-Diode durchlassig, das an-
liegendeVge also grofl3er als die entsprechende Schleusensgaihfwein. Daraus folgen zum einen
eine Begrenzung vo¥(z;s hach unten, und zum anderen eine Begrenzung detithde des an der

Basis anliegenden Signals.

Oben wurde gezeigt, dal’ die Typ-2 Varaktoren, et ith Kapitel 4.4.2 angenommenen Werten, ihre
Schwellenspannung zeitweise Uberschreiten. Jeigeedfs;,s ist, desto gréRer ist das an ihnen anlie-
gendeVe.ps und desto weiter Uberschreiten sie ihre Schwalemsung. Da gleichzeitig d&%s sinkt,

sinkt auch die Schwellenspannung selbst (siehet&la$i2.6), was den Effekt zusatzlich verstarkt.

Dies spricht gegen eine Erniedrigung der Vorspagnurier die angenommené(8 V.

Die Konstantstromquelle bendtigt ein gewisses Mstplgtential am Tail-Netz um ihre Aufgabe erful-
len zu kénnen (siehe Kapitel 4.6). Daraus folgtweeiterer Grund dafir, daf? die Vorspannung nicht

beliebig erniedrigt werden kann.

Aus einer Absenkung der Vorspannung folgt ein Aststiler Kollektor-Emitter-Spannunég-e und

damit ein Anstieg des Kollektorstroms (siehe [1BJs spricht flr ein niedrig€&sias.

Es ist offensichtlich, daf, falls doch eine andéoespannung gewahlt werden sollte, das GroRRen-
bzw. Mengenverhéltnis der beiden Varaktortypenrmmier angepaldt werden muf3 und sich u. U. die

Gesamtkapazitat andert.

Ferner ist klar, dal3 das DC-Potential der Baset wier angelegten Vorspannung entspricht, sondern

etwas tiefer liegt, da der zwischengeschaltete Wtdad einen Spannungsabfall zur Folge hat.

In Kapitel 4.4.2 wurde eine Vorspannung in Hohe t¢g®Vund eine Amplitude der Basispotentiale
von 0,083 Vangenommenen. Daraus folgt ein Minimalwert deridggmtentiale in Hohe von etwa
1,2 V. Wird weiterhin angenommen, daf}; = 0,4 Vsein soll, folgen daraus Minimalwerte der Basis-
Emitter-Spannungen vdh8 V. Damit ist die Basis-Emitter-Diode wie gewinsctdahlassig. Da/y
nicht konstant ist, obwohl es das im Idealfall ssifite (siehe Kapitel 4.6), stellt diese Rechnang
eine grobe Abschétzung dar. Mit der angenommeneplifirde der Kollektorpotentiale vai,5 Vund
einem Maximalwert der Basispotentiale von etlyd5 \, folgt fir Vcg ein Minimalwert von-0,35 V/

Die Kollektor-Basis-Diode ist damit immer gespertt.

Diese Uberlegungen machen deutlich, daR die angeeoen Werte einen guten Kompromif darstel-
len und dennoch einen gewissen Spielraum beraithatter PVT-Variationen (siehe Kapitel 2.6)
grofitenteils auffangen kann. Im Rahmen einer Féimigrung sollte in einem spéteren Entwick-
lungsschritt (evtl. erst nach dem Erstellen desoluts) getestet werden, ob durch eine leichte Erho-

hung der Vorspannung eine Verbesserung erzieltemekdnn, wenn dann die Typ-2 Varaktoren ihre
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Schwellenspannung nicht mehr tberschreiten. Erhieniedrigeresvgi,s sollte im Vergleich dazu

ebenfalls getestet werden, da dies, wie oben hebe, zu einem héheren Kollektorstrom fiihrt.

4.4.4  Temperaturabhangigkeit

Bei einem Anstieg der Temperatur sinkt unterhalbStghwellenspannung die Gesamtkapazitat (siehe
Abbildung 4.34).

Steigt die Temperatur va0 °Cauf80 °C fallt die Kapazitat um etw8,5 % Dies ist einer der Griin-

de weshalb di&/g-Amplitude bei steigender Temperatur abnimmt (sikheitel 5.2.3). Wie eben-
falls in Kapitel 4.3.3, wirkt sich auch hier einermperaturanderung auf die Schwellenspannung aus
(siehe Kapitel 4.2.6). Wéhrend dies dort vernadhdgar war, beeinflul3t dieser Effekt hier die Kon-
stanz der Koppelkapazitat.

Abbildung 4.35 zeigt die Auswirkungen einer Temper@nderung auf die Gesamtgute. Aufgrund der
Abnahme der Ladungstragermobilitat bei einem Agstier Temperatur, sinkt die Glite um etwa
9,7 %wenn die Temperatur va3D °C auf 80 °C steigt. Die gleichzeitig fallende Schwellensparmun

verursacht einen friher eintretenden, und somih atiéirkeren, Abfall der Giite.

,_.
»
~

Kapazitaet [fF]

,_.
»
wn

142

14.0
-500 -250 0 250 500
Voszi [mV]

Abbildung 4.34: Gesamtkapazitat der Kombinationsvariante 1 (Miiddggten: Typ-1 21; Typ-2 67)
bei verschiedenen Temperaturen (rot: 30° C; blag:CGt lila: 50° C; grun: 60° C; braun: 70° C; grau:
80° C).
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Abbildung 4.35: Gesamtgute der Kombinationsvariante 1 (Multipditen: Typ-1 21; Typ-2 67) bei
verschiedenen Temperaturen (rot: 30° C; blau: 40/l& 50° C; grin: 60° C; braun: 70° C; grau:

80° C).

4.4.5 Fazit

Um eine hoher&y«~Amplitude zu ermdglichen wurde in diesem Unterkalpein Bias-Netzwerk ein-

gefuhrt (siehe Abbildung 4.36). Eine Kombinatiors awvei entgegengesetzt angeschlossenen n-Typ
[-MOS-Varaktoren mit diinner Oxidschicht (und unedisdlichen Multiplizitaten) bilden die dafur

benotigten Koppelkondensatoren. Als Richtwert figr dorspannund/gi,s wurde 1,3 Vermittelt und

fur die Koppelkapazitét5s fF.

Vot

n-MOS|

L,

p

n-MOS | n-MOS Hﬁ
end

Abbildung 4.36: Schaltplan des entwickelten Bias-Netzwerks.
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4.5Verstarker

Wie in Kapitel 3 erlautert, sollen zwei Transistoien VCO die Aufgabe Ubernehmen die Oszillation
aufrecht zu erhalten. In Kapitel 2.4 wurde dargeldgR3 die Bipolartransistoren mit Heterolibergang
HBTs (engl.: heterojunction bipolartransistor) derwendeten BiICMOS8HP-Technologie dafiir op-

timal geeignet sind.

Fur die in Kapitel 3.1 erwéhnte Transkonduktangzlaggi solchen Transistoren die einfache Beziehung
[13]:

de _ e _ g
dV,e kgT/q 25,8mV’

O, = (1.18)
Ic ist der Strom durch den Kollektor (engl.: collegid/se die Basis-Emitter-Spannunks die Boltz-

mann-Konstantel die absolute Temperatur ugdlie Elementarladung.

Dies bedeutet, daR sich durch Andern der von derstémtstromquelle bereitgestellten Stromstéarke
die Verstarkung der HBTs einstellen laft. In Kdpit® wird erklart werden, dal3 die Stromstarke die
die Konstantstromquelle liefert bei steigender Terafur zunimmt. Dies hat den positiven Effekt, dal3
die dadurch verursachte Zunahme der Verstarkungdsonsten schlechter werdenden Eigenschaften
der Bauteile des VCOs entgegenwirkt. Gelange esGfew der Zunahme der Stromstérke optimal
anzupassen, konnte der VCO temperaturunabhangaifenbWie dies erreicht werden kdnnte, wird

in Kapitel 4.6 erlautert.

Bipolartransistoren haben die Eigenschaft, dalBndBauschzahl, unabhangig von der Dimensionie-
rung, bei einer bestimmen Kollektorstromdichte Eimimum hat (siehe Abbildung 4.37). Es sollte
daher zunéchst diese Stromdichte fir die verwenddBTs bestimmt werden. AnschlieRend wird die
Emitterlange dahingehend angepal3t, daf’ bei demSiicke die notig ist um die Oszillation aufrecht
zu erhalten diese Stromdichte eingehalten wirdsEdabei zu bertcksichtigen, dal’ der VCO auf eine

Betriebstemperatur vof0° Coptimiert werden soll.
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Abbildung 4.37: Simulierte Grenzfrequen (engl.: cutoff frequency) und Minimum-Rauschzahl
NFmin (engl.: noise figure) eines Transistors mit Emidlege12 pmaufgetragen gegen den Kollektor-
strom [7].

4.6Konstantstromquelle

Wird ein MOS-FET in seinem Sattigungsbereich bbare sind also die Bedingungen [9]

Ves >V (4.19)
und
Vps2Ves—V o (4.20)
erflllt, gilt fur seinen Drain-Strom die Beziehung:
[C,, (W 2
1, =E=ec Ny v P A ). (4.21)

2L

Darin ist] ein Parameter der die Kanallangenmodulation (skdggtel 4.6.2) beschreibt. Mit einem
typischen Wert vor ~ 0,05 V* [9] ist ersichtlich, daf, nur wenig mitVps ansteigt. Ist dariiber hin-
ausVps in etwa konstant, kann ein solcher MOS-FET als stantstromquelle dienely entspricht
dannly; undVps entsprichtVy,;. Die Stromstéarke ist um so konstanter, je kleinand je konstanter
Vil ist. In Kapitel 4.7 wird zwischen da&,;-Netz und die Konstantstromquelle ¢i@-Schwingkreis
eingefiihrt dessen Aufgabe es ist, die Oszillaties\l;-Netzes zu filtern und somit fiir eine konstan-

tere Spannung an der Konstantstromquelle zu sorgen.

Gelange es diese Oszillation nahezu vollstandigusaufiltern, lieRe sich, anstatt eines MOS-FETS,
ein einfacher Widerstand als Konstantstromqueltseatizen. Allerdings wirde der VCO dann sehr
anfallig auf Schwankungen der Versorgungsspanneagieren, denn diese wirden eine Schwankung
des DC-Werts voW,,; und somit der Stromstarke bedeuten.
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In den folgenden Unterkapiteln wird begrindet, vedisieine grof3e Kanallange vorteilhaft ist. Es ist
dabei aber zu bedenken, dal3 laut Gleichung (4 @21yréRRered. einen niedrigeren Stromflu zur
Folge hat. Zum Ausgleich muf3 die Kanalbréfteund/oder die Gate-Source-Spannufig erhoht
werden. Letzteres ist allerdings nicht uneingesdtiréntglich, da Gleichung (4.20) gelten mul3. Fer-
ner istVgs bereits dadurch festgelegt, daf3 durch einen begémWert die Temperaturunabhéngig-
keit des VCOs erreicht werden soll (siehe Kapitél@).

Die Gate-Source-Spannung der Konstantstromqui&dig.; wird im endgtltigen Transceiver intern
erzeugt werden. Ublicherweise geschieht dies nifeHiines Stromspiegels (siehe z. B. [9]). Um in
einem ersten Prototyp des VCOs nachjustieren usdetieEigenschaften flexibler untersuchen zu
konnen ist es allerdings praktikabler, diesgs; extern zu erzeugen und von auf3en an den VCO
anzulegen. Es ist dabei darauf zu achten,\@&(},; besonders konstant sein mul3, da bereits eine ge-

ringe Inkonstanz zu einer starken Schwankung denfstérke fihrt.

n-NMOS
Srom-
quelle . \

Abbildung 4.38: Ein n-MOS in Séattigung als Konstantstromquelle.

4.6.1 Auswirkungen eines inkonstanten Tail-Stroms

Anhand zweier Effekte soll verdeutlicht werden, hadb der Tail-Strom,; mdglichst konstant sein
mul3. Diese Effekte werden verursacht durchldBRauschen (siehe dazu etwa [9], [10]) der Strom-

quelle und sind die Hauptursache fili*-Phasenrauschen in kreuzgekoppelten VCOs [11].
Gleichtaktmodulation-zu-Frequenzmodulation Umsetzuig

Der Strom der durch die Spule flie3t oszilliertagdll zur Spannung die Uber diese abfallt. Wirdsdie
Uberlagert von einer Stromanderung, die etwa demsln inkonstanten Tail-Strom verursacht wird,
andert dies die Uber die Spule abfallende Spanaondgsomit auch die an den Varaktoren anliegende
Gleichtaktspannun¥s.ps Die Folge davon ist eine Anderung der Kapaziit\éaraktoren und somit
der Oszillationsfrequenz, was einen Beitrag zumsPhiauschen darstellt. Diese Umsetzung einer
Gleichtaktmodulation CMM (engl.: common-mode modwoia) zu einer Frequenzmodulation FM

wird durch folgende Gleichung verdeutlicht [11]:
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() i)
al tail /cm aVG—DS d tail

Amplitudenmodulation-zu-Frequenzmodulation Umsetzum

Da am Varaktorteil die vollstandigé,.- bzw. V,-Amplitude anliegt, ist der Bereich in dem die Va-
raktoren betrieben werden nicht linear (siehe Kagit3). Ein inkonstanter Tail-Strom hatte, wie be-
reits in Kapitel 3.4 erlautert, eine inkonstante glitade zur Folge. Dies wirde, aufgrund der genann-
ten Nichtlinearitat und auch aufgrund der unvollkoemen Anpassung der beiden Varaktorpaare an-
einander (siehe Kapitel 4.3.2), zu einer Anderueg (effektiven) Kapazitat und somit zu einer Fre-
quenzanderung fuhren, was einen weiteren Beitrag Rbhasenrauschen darstellt. Diese Umsetzung

einer Amplitudenmodulation AM zu einer Frequenzmatian FM wird durch folgende Gleichung

ltail AM 0 tail

4.6.2 Kanallangenmodulation

Die Breite der Verarmungszone am Ubergang vom redeh Drain zum p-dotierten Substrat (das auf
Massepotential liegt) nimmt mit steigendem DraittePtial zu, denn der Ubergang stellt eine in
Sperrichtung betriebene pn-Diode dar. Dies verrindee LangeL des Kanals unXy und fihrt zu

einer effektiven Langevon [9]:
Ly =L-X,. (4.24)

Da laut Gleichung (4.21) ein kurzerer Kanal zu eimgheren Stromstérke fuhrt, folgt daraus ein An-
stieg des Stroms mit zunehmend¥pa. Die Breite der Verarmungszone ist in Relation Kanallan-

ge klein. Aus diesem Grund flhrt dieser Effekt ¢gdidh zu einem leichten Anstieg des Stroms. Das
bedeutet: Je langer der Kanal, desto kleiner destidgn Der folgende Ausdruck fiir den Kanallan-

genmodulationsparametémacht dies deutlich [9]:

1 X

A= .
Leff dVDS

(4.25)

Fur eine genauere Betrachtung ist jedoch folgerdii@ung vorzuziehen [10]:

* Die Verringerung der effektiven Lange durch Diffusder Donatoren unter das Gate wurde hier niehfidksichtigt.
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const.
A= :
2D-El/vDs _(VGS_V T) +0 F

(4.26)

Eine Verbesserung der Eigenschaften der Konstamigtrelle kann demnach erreicht werden indem
ein langerer Kanal verwendet wird. Auch &ips bzw. Vi, das mdglichst weit Gber der Differenz
Ves— Vr liegt ist hilfreich. Da jedochvps vom Bias-Netzwerk beschrankt wird ulds aus anderen
Grinden festgelegt ist, ist hier keine Optimierumgglich. ¢ ist nach Gleichung (4.16) Temperatur-
abhéngig, was zur Folge hat, dafhit der Temperatur steigt. Dies tragt bei zur Burig des Phasen-

rauschens bei steigender Temperatur.

4.6.3 ,Drain Induced Barrier Lowering*

Die in Kapitel 4.6.2 beschriebene Verkirzung dendkinge bei steigendem Drain-Potential bewirkt,
neben der Kanallangenmodulation, auch eine Redumieder Schwellenspannung. Der Grund dafur
ist, daf3 die positive Ladung des Gates in einerkiveten Kanal eine verstarkte Ansammlung negati-
ver Ladungstrager im Kanal verursacht, was gleidbbtend ist mit einer Reduzierung des Oberfla-
chenpotentialgr [9]. Dies reduziert in Gleichung (4.15) dés, und die Schwellenspannung sinkt.
Ein oszillierended/ps verursacht daher eine Oszillation der Schwellemspag und damit eine oszil-
lierende Stromstarke. Dieser ,Drain Induced Bartiewering“ (kurz: DIBL) genannte Effekt ist, wie
schon bei der Kanallangenmodulation, kleiner, f@3grL ist. Lange Kanale sind demnach auch aus

diesem Grund vorzuziehen.

4.6.4 Umgekehrter Kurzkanaleffekt

Das DIBL ist ein Effekt der in vielen Fallen stoceist. Er a3t sich reduzieren in dem die nahe an
Drain und Source gelegenen Bereiche des Kanalestdotiert werden als die Ubrigen Bereiche. Die-
se ,Halo“-Dotierung hat verkleinerte Verarmungszoram den Ubergéngen von Drain bzw. Source
zum Substrat zur Folge und sorgt dadurch dafir,ddgaKanal bei steigende¥fs weniger stark ver-
kirzt wird [9].

Bei kurzen Kanélen kénnen sich die starker dotie@ebiete von Drain und Source tberlappen, was
die mittlere Dotierungsstarke im Kanalbereich ethdhd nach den Gleichungen (4.13), (4.15) und
(4.16) zu einer Anhebung der Schwellenspannund.fiitird der Kanal verlangert, sinkt die mittlere
Dotierungsstarke und néhert sich dem Wert des &ibsin. Das bedeutet, daf? die Schwellenspan-
nung zunachst stark abfallt und schliedlich einenskanten Wert erreicht (siehe Abbildung 4.39
oben). Bei kleineVgs fuihrt dies zun&chst zu einem Anstieg des Drainf$r dann aber aufgrund der
inversen Proportionalitat laut Gleichung (4.21)emiem Abfall. Bei groRes ist die relative Ande-

rung der Differen?/gs— 4 klein, weshalb der Drain-Strom schon von Beginsiaft.
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Es sei hier noch erwéhnt, daf’ aufgrund dieses tSffakt Gleichung (4.14) der Body-Effekt in kurz-
kanaligen MOS-FETSs starker ist.
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Abbildung 4.39: Abhangigkeit der auf den Wert bei= 140 nm normierten Schwellenspannung
(oben) eines MOS-FETs und des daraus folgendendiaujleiche Weise normierten Drain-Stroms
(unten) von dessen Kanallange bei eingmvon 0,4 Vund einenVpsvon 1,5 V.

Eine weitere Folge des umgekehrten Kurzkanaleffesktdal? die Abnahme der Schwellenspannung
bei einem Anstieg der Temperatur (siehe Kapitel6}.Bei groReren Kanallangen starker ist. Der
Grund dafir liegt in den unterschiedlichen Abhakgiten der zW+, beitragenden Gréf3en von der
Dotierungsstérke und der Temperatur. Eine ausfilteliHerleitung von/r,, anhand derer dies ver-
standen werden kann, ist z. B. in [9] Kapitel 612 fmden. Abbildung 4.40 zeigt die relative
Vr-Abnahme bei einem Temperaturanstieg 80rfC auf80 °Cfur verschiedene Kanallangen. In Ka-
pitel 4.6.6 wird begriindet werden, dal3 dies eindiéise Arbeit positiver Effekt ist, weshalb hieraus

ein weiteres Argument fur grofkefolgt.
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Abbildung 4.40: Abnahme der auf den Wert b&i= 30 °C normierten Schwellenspannung eines
MOS-FETs bei einem Anstieg der Temperatur fur Je@estene Kanallangen (ro200 nm blau:
400 nm grin:800 nm lila: 1600 nm braun:3200 nn).

Erwéhnenswert ist noch, dal3 der umgekehrte Kurz&Hakt dazu beitragt, daR der Effekt der Kanal-
langenmodulation bei lAngeren Kanélen geringgsishe Gleichung (4.26) zusammen mit Gleichung
(4.16)).

4.6.5 Rauschzahl

Fir MOS-FETs kann ein Ausdruck angegeben werddrgenn sich deren Rauschzahl abschatzen laf3t
[10], [12]:

(Re +Rs) (P WIC,,
E@VGS Vi)

Fun =1t constﬁloR/ (4.27)

Darin istRs der Ausgangswiderstand, der gelegentlich auchl®idelrstand (engl.: source resistance)

genannt wird [9]:

1
A,

R, = (4.28)

Damit und mit den Gleichungen (4.7), (4.12) un®@14.folgen aus Gleichung (4.27) mehrere Opti-

mierungsansatze:

1. Die DifferenzVgs— VW sollte grof3 sein. Da mit dieser Differenz allegdirdie Temperaturunabhén-
gigkeit des VCOs erreicht werden soll (siehe Kagité.6), kann an dieser Stelle keine Optimierung

vorgenommen werden.
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2. Der Kanallangenmodulationsparametesollte gro3 sein. Da in einer guten Konstantstnaoetig A

allerdings moglichst klein sein sollte, kann audr nichts weiter optimiert werden.

3. MOS-FETs mit dicker Oxidschicht sind vorzuziehBa deren Schwellenspannung bei steigender

Temperatur allerdings weniger stark sinkt [9], silieise an dieser Stelle ungeeignet.

4. L undW sollten klein sein, wobdi einen gré3eren Einflu® hat. Da das PhasenraustdelCOs
allerdings starker unter einer inkonstanten Strarkst leidet als unter dem Rauschen der Konstant-
stromquellg iberwiegen die Argumente fiir ein grokegumal ein groRek positiv fir das Tempe-
raturverhalten und fir die Folgen von ProzeRvammn ist. UmW zu verkleinern kann die Anzahl
von Gate-Fingern bei gleich bleibender Gesamtbegitéht werden. Dies erhdht allerdings den Ein-
flul von parasitéaren Verlusten, weshalb eine zuehéhzahl zu einem erneuten Anstieg des Rau-
schens fuhrt [12]. Sobald die tbrige Dimensionigrager Konstantstromquelle feststeht, sollte mit

Hilfe Simulationen die Anzahl von Gate-Fingern Irestit werden, bei der das Rauschen minimal ist.

4.6.6 Temperaturabhangigkeit

Wie in Kapitel O beschrieben, soll die Temperatahhéingigkeit des VCOs dadurch erreicht werden,
dafld die Stromstarke die die Konstantstromquelfertianit der Temperatur ansteigt und somit den

Effekt des negativen Widerstands der HBTs bei stelgr Temperatur erhoht.

Es dafir notwendig die Konstantstromquelle dahiegehzu optimieren, dal3 die Stromstarke genu-
gend stark ansteigt. Dies kann beeinflul3t werdderimein groRReres verwendet wird (siehe Kapitel
4.6.4) oder indenvgs so gewahlt wird, dal’ die DiffereNVgs— Vr passend mit der Temperatur steigt.
Fir letztes mul? die Differenz allerdings so niediggn, dafd sie sehr anfallig auf Prozel3- und Span-
nungsvariationen reagieren wirde. Fir die in K&t vorgenommenen Simulationen wurde fur

diese Differenz ein Wert voh00 mVgewahlt.

4. 7PassiverL C-Filter

In den Kapiteln 3.4 und 4.6.1 wurde erlautert, ve#istdie an der Konstantstromquelle anliegende
Spannung moglichst konstant sein sollte. Wie ellsrnfaKapitel 3.4 erlautert, Idschen sich die ttber

lagerten Oszillationen der Emitterpotentiale deidée HBTs grof3tenteils gegenseitig aus. Es bleibt
jedoch eine Oszillation zuriick, deren Frequenzrauid der Uberlagerung doppelt so hoch ist, wie die
des VCOs. Ein.C-Parallelschwingkreis, der an der einen Seite giites Resonanzfrequenz angeregt

wird, wirkt wie ein Filter, der diese Frequenz ar dnderen Seite nur unterdriickt weitergibt. Wird

" Zumal derLC-Filter der in Kapitel 4.7 eingefiihrt wird diesesuBahen zumindest teilweise herausfiltert.
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ein solcher Filter zwischen die Konstantstromqueltel die verbundenen Emitter geschaltet (siehe

Abbildung 4.41), sorgt er daher fir eine konstantgpannung an der Konstantstromquelle.

Spiral-
spule *

n-MOS |
[ ]

-

n-LMOS

Abbildung 4.41: Konstantstromquelle mit vorgeschaltete@Parallelschwingkreis.

Wird ein LC-Parallelschwingkreis mit seiner Resonanzfrequegeeegt, ist seine Impedanz maximal.
Der benutzte Filter erhdht daher die Impedanz 2vieadem VCO und dem Masseanschlufd und ver-
mindert dadurch die abflieRende Oszillationsenengies die Giute des VCOs erhéht [6]. In Kapitel
3.7 wurde fir die Impedanz eine€-Parallelschwingkreises Gleichung (3.26) hergeleiée sei der

Einfachheit halber hier noch einmal wiederholt;

1 1 1 1 1

1
2 ROR Q) e ) Relfr @) )

(4.29)

Zusammen mit Gleichung (3.1) ergeben sich aus digkschung Folgerungen fur die Dimensionie-

rung des Filters.

Zunachst missen die in Kapitel 4.1 beschriebenéktef beriicksichtigt werden, aufgrund derer sich
die Gite erniedrigt wenn die Induktivitat erhohtdviEine Erhéhung der Induktivitat bei gleichzeiti-
ger Erniedrigung der Kapazitat fuhrt daher nur ziseinem gewissen MalRe zu einer Erhdhung der

Gesamtimpedanz.

Rs. undRsc gehen inQ. bzw. Qc ein (siehe Gleichungen (3.20) und (3.21)). Dafaigt, dafl3 weder

sehr kleine noch sehr grofRe Widerstéande zu optmialgebnissen fuhren.

Aufgrund der Uber den Schwingkreis abfallenden 8pag, wird das DC-Potential der Emitter nach
oben verschoben. Dies hat den Nachteil, dal3 dissHamitter-Spannung der HBTs herabgesetzt wird.

Bei der Entscheidung, ob zur Anderung der Indutédtviler Spiralendurchmesser, die Breite des Me-
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talls oder die Zahl der Windungen geéndert werddin ist dies zu bertcksichtigen, denn aus diesen

Alternativen folgen unterschiedlich,.

Aus einem Vergleich der Erkenntnisse aus den Klap#td und 4.2 folgt, dal3 die Verwendete Kapazi-
tat eine hohere Gute aufweist als die InduktiviEahe Betrachtung des dritten und des fiinften Terms
der Gleichung (4.29) laRt daher folgern, dal’ eidleehe Induktivitat bei einer kleineren Kapazitat
vorteilhaft ist.

Der Frequenzbereich, den der Filter mdglichst starkerdriicken soll, erstreckt sich von
2 - 57 GHz =114 GHbis 2 - 66 GHz = 132 GHand umfalit demnach eine Bandbreite 18nGHz
Wird bericksichtigt, daf3 es aufgrund von Proze@tiarien zu Abweichungen der Resonanzfrequenz
von ihrem Sollwert kommen kann, ist es sinnvolleeiroch gréf3ere Bandbreite vorzusehen. Da die
Gute als MaR fiir die Dampfung eines schwingendeste®ys aufgefal’t werden kann, also

Q= (4.30)

W st

gilt [16], wobeif, die Resonanzfrequenz uBdlie Bandbreiteist, folgt, daR die Giite des Filters klei-
ner als6,8 sein sollte. Aus diesem recht kleinen Wert folgtm Gleichung (3.35), dal3 ein grof3es

VerhaltnisL / C vorzuziehen ist und daf3 groQe undQc nachteilig sind.

Die gemachten Folgerungen widersprechen sich tmsiévéus diesem Grund kann eine optimale Di-
mensionierung mit rein theoretischen Uberlegungemschwer bestimmt werden. Bei der Dimensio-
nierung wie sie in Kapitel 5 verwendet wird, ligtje Resonanzfrequenz unterhalb des angestrebten
Bereichs. Dies ist einer der Grunde fir die dostdestellte Verschlechterung der Eigenschaften des
VCOs bei Erhohung seiner Frequenz. Mittels einendfgimierung kann der Schwingkreis auf den

oberen Frequenzbereich optimiert und diese Folgeshwacht werden.

Abbildung 2.stellt das oszillierende Potential der verbundeBmmitter (rot) dem Potential zwischen
dem LC-Schwingkreis und der Konstantstromquelle (blauyeggiber. Wahrend das gemeinsame
Emitterpotential eine Amplitude von etv28,5 mVaufweist, betragt die Amplitude an der Konstant-

stromquelle lediglich noc@,5 mV

" Die Bandbreite ist hier die Differenz aus oberat unterer Grenzfrequenz, also der Frequenzen goeirddie Amplitude
nur noch die Halfte derer vdpbetragt.
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Abbildung 4.42: Vergleich des Potentials der verbundenen Emitta) (it dem Potential zwischen
demLC-Schwingkreis und der Konstantstromquelle (blau).

Ein zusatzlicher Effekt des Schwingkreises ist, dafflas von der Konstantstromquelle verursachte
Rauschen teilweise filtert und sich dieses dahearigee auf den VCO auswirkt. Wird an das Netz
zwischen dem Schwingkreis und der Konstantstroniej@@h weiterer Kondensator geschaltet, dessen

andere Elektrode mit einem AC-Masseanschlul® vedaunsk, kann dieser Effekt weiter verstarkt
werden.

Die Effekte von Prozefvariationen und Temperatwsctkungen auf den Schwingkreis haben wenig
Einfluld auf den VCO, da eine leichte Veranderung RParameter des Schwingkreises lediglich zu

einem leichten Anstieg des Phasenrauschens oddneuleichten Abnahme der Gite des VCOs fih-
ren.
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5 Ergebnisse und Bewertungen

5.1Schaltplan des vollstandigen VCOs

Abbildung 5.1 zeigt den Schaltplan des VCOs mitat in Kapitel 4 entwickelten Komponenten. Zur

besseren Ubersicht wurden die sich entsprechendetei der beiden Zweige nur einmal beschriftet.

5.2Simulationsergebnisse

Nachdem die Entwicklung der einzelnen Komponentesn\dCOs abgeschlossen ist, sollen in diesem
Kapitel dessen wichtigste Spezifikation auf dieHaitung der Anforderungen hin untersucht und in-

terpretiert werden.

Zunachst werden das Frequenzabstimmverhalten, lsiémmbandbreite und die Mittenfrequenz bei
Zimmertemperaturd7° C Standardeinstellung in Virtuoso), bei einer amgemenen Betriebstempe-
ratur von40° C (auf die der VCO optimiert wurde) und bei einelikiirlich festgesetzten Héchsttem-

peratur vor80° Cuntersucht.

AnschlieRend werden das Phasenrauschen, die Auggitigng und der Leistungsverbrauch, in Ab-

hangigkeit von der Frequenbei denselben Temperaturen betrachtet.

Danach werden das Phasenrauschen und die Ausganggiebei der gefundenen Mittenfrequenz und

Betriebstemperatur genauer in Augenschein genommen.

AbschlieRend wird das Einschwingverhalten des VG&=igt.

5.2.1 Frequenzabstimmverhalten

Abbildung 5.2 zeigt das Frequenzabstimmverhaltésg die Abhangigkeit der Oszillatorfrequehz
von der Abstimmspannung,,. Aufgrund der geforderten Abstimmbandbreite B&Hz folgt bei
den gezeigten Temperaturen ein maximal benotigtestimspannungsbereich vet,153 V bis
0,26 \ Aus dem Mittelwert dieses Bereich9,447 \J ergibt sich eine Mittenfrequenz von etwa
62,5 GHz

* Um Verwirrungen zu vermeiden: Da gro@g.. kleinen Frequenzen entsprechen, in den folgendésildungen allerdings

gegen die Frequenz aufgetragen wird, sind demzaifdlopks” und ,Rechts” vertauscht.
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Abbildung 5.1: Schaltplan des fertiggestellten VCOs.
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Die sinkende Schwellenspannung von MOS-FETs, undtsauch von I-MOS-Varaktoren, bei stei-
gender Temperatur ist die Ursache dafir, dal’ digdfubei hoheV,. auseinander gehen. Die Ka-

pazitat beginnt dort friiher zu steigen, wodurchRlisquenz schneller sinkt.

Die Nichtlinearitat der Abstimmkurven ist bei deestaltung der Steuerlogik des Transceivers zu be-

ricksichtigen.
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Abbildung 5.2: Abhangigkeit der Oszillatorfrequefizzon der Abstimmspannund,,. bei den Tem-
peraturen27° C(rot),40° C(blau) und80° C(grun).

5.2.2 Phasenrauschen

In Abbildung 5.3 ist das Phasenrauschen gegenrdgpuEnz aufgetragen.

Im unteren Frequenzbereich, der einem hotgn entspricht, ist der in Kapitel 4.3.2 vorausgesagte
Anstieg des Phasenrauschens aufgrund des teilweiserschreitens der Schwellenspannung der Va-

raktoren zu erkennen.

Das tendenziell zunehmende Phasenrauschen begrsleigFrequenz wird bereits aus der Leeson-
Formel deutlich. In den Kapiteln 4.1 und 4.2.7 wugkzeigt, dald die Gute sowohl der Spulen als
auch der Varaktoren bei steigender Frequenz abnibies tragt laut der Leeson-Formel ebenfalls zur
Erhdhung des Phasenrauschens bei. Ein dritter Gstingr in Kapitel 4.7 angedeutete geringere Ef-
fekt desLC-Filters bei htheren Frequenzen. Die Abnahme desgAngsleistung die in Kapitel 5.2.3

zu sehen sein wird, die ebenfalls in die Leesomdébmit eingeht, bei steigender Frequenz, folgt
grotenteils ebenfalls aus der Abnahme der Gut©deslators, weshalb dies keine weitere Erklarung

fur das schlechter werdende Phasenrauschen darstell
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In Kapitel 4.4 wurde mit Gleichung (4.17) gezeid? die Starke der kapazitiven Kopplung mit der

Frequenz zunimmt. Dies wirkt dem SchlechterwerdeRhasenrauschens etwas entgegen.

Die beiden Anstiege in den Bereichen 8hGHzund63 GHzsind zu erklaren mit dem suboptimalen

Paarverhaltnis im Varaktorteil fir diese Bereichielte Kapitel 4.3.2).

Laut der Leeson-Formel steigt das Phasenrauschiestdigender Temperatur. Dies ist anhand der
grinen Kurve §0° O zu erkennen. In Kapitel 5.2.3 wird gezeigt, daf3Alisgangsleistung und damit
auch die Ausgangsamplitude mit der Temperatur abeeh Dadurch kommen die Varaktoren des
Bias-Netzwerks weniger oder sogar gar nicht melaeim Bereich ihrer Schwellenspannung, was den
Anstieg des Phasenrauschens etwas mindert. DaBtdi&urve 27° O stellenweise tber der blauen
Kurve @0° Q liegt, liegt nur daran, dafd der VCO &@F Coptimiert wurde (siehe Kapitel 0).
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Abbildung 5.3: Phasenrauschen, aufgetragen gegen die Frequemnierb&emperaturer27° C(rot),
40° C(blau) undd0° C(grun).

5.2.3 Ausgangsleistung

Sowohl die Gute der Spulen als auch die der Varaktsinken bei steigender Frequenz. Das bedeutet,
dal’ mehr Leistung verloren geht und somit die Anggieistung sinkt. In Abbildung 5.4, die die dif-
ferentielle Ausgangsleistung des VCOs bei eineafahg vorb0 Q zeigt, ist dies deutlich zu erken-
nen. Ferner spielt eine Rolle, dafl} die VerstarkieigHBTs bei steigender Frequenz abnimmt. Der
Abfall im unteren Frequenzbereich liegt abermals taitweisen Uberschreiten der Schwellenspan-
nung der Varaktoren und dem damit verbundenen eas@imstieg der Kapazitat, aus dem eine rasch

sinkende Gte folgt.
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5 Ergebnisse und Bewertungen

Durch die in Kapitel O beschriebene MalRnahme isgedangen, die Temperaturunabhéngigkeit des
VCOs klein zu halten. Dennoch féllt die Ausganggleig bei einem Temperaturanstieg &f Cum
etwal dBm was etw&1 %entspricht, ab. In Kapitel 5.4 wird jedoch gezeigrden, daf3 selbst dann
die Ausgangsleistung noch hoher ist als die and&C€s.
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Abbildung 5.4: Differentielle Ausgangsleistung, aufgetragen gedjenFrequenz, bei den Temperatu-
ren:27° C(rot),40° C(blau) und80° C(grin) und einem Belastungswiderstand $0192.

5.2.4  Leistungsverbrauch

Abbildung 5.5 zeigt, dal3 der Leistungsverbrauch\de®s weitgehend unabhéngig von der Frequenz

ist

Der zum erreichen einer mdglichst temperaturunaffigén Arbeitsweise bendtigte Anstieg der
Stromstéarke der Konstantstromquelle bei steigefdeanperatur, 1aR3t sich anhand des steigenden Lei-
stungsverbrauchs erkennen. Gegentber dem Leisenhgauch bei Betriebstemperatur, steigt diese

um etwad0 %an, wenn sich die Temperatur & Cerhoht.
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Abbildung 5.5: Leistungsverbrauch, aufgetragen gegen die Frequmizien Temperature@7° C
(rot), 40° C(blau) und80° C(grun).

5.2.5 VCO bei dessen Mittenfrequenz

Im folgenden soll der VCO bei seiner Mittenfrequémad40° O naher untersucht werden.

Abbildung 5.6 zeigt das Phasenrauschen des VCQ%iréingigkeit vom Frequenzversatz. Der in
Kapitel 3.6 beschrieberfgf’-Abfall (-20 dBc/Hzpro Dekade) ist deutlich zu erkennen.
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Abbildung 5.6: Phasenrauschen des VCOs bei dessen Mittenfrequehziner Temperatur von
40° C aufgetragen gegen den Frequenzversatz.
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Die differentiellen Ausgangsleistungen der erst@nCderschwingungen sind in Abbildung H&-

zeigt. Es ist zu erkennen, dal3 selbst die Leisstadsste Oberschwingung um uber vier Grof3enord-
nungen ist. Ebenfalls zu sehen ist die im Verhéeirschwindend geringe DC-Ausgangsleistung. Bei
der verwendeten differentiellen Bauweise des VC@sdies zu erwarten und, wie in Kapitel 3.4 be-

schrieben, auch erwiinscht.
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Abbildung 5.7: Differentielle Ausgangsleistungen der ersten 3@mthwingungen des VCOs bei

dessen Mittenfrequenz, einer Temperatur #0h Cund einem Belastungswiderstand \&in.

5.2.6  Startbedingung und Einschwingvorgang

In einem idealen kreuzgekoppelten VCO wirde keiggiliation stattfinden, denn durch die differen-
tielle Bauweise waren beide Zweige absolut symsdiriAus diesem Grund wird flr eine Simulation
eine Startbedingung bendtigt. Dies kann etwa eimekuSpannungs- oder Stromstol3 sein, der an eines
der Ausgangsnetze angelegt wird. Diese Asymmetniéd aufgrund der Bauweise verstarkt und auf
den anderen Zweig Ubertragen, wodurch der VCO zillieszn beginnt. In realen VCOs gibt es allein
schon wegen Prozel3variationen Asymmetrien. Dazunkordald beim ,Einschalten” die Versor-
gungsspannung nicht absolut synchron in einem @hlipgt. Darliber hinaus kann Rauschen die noti-

ge Startbedingung darstellen.

Abbildung 5.8 zeigt den Einschwingvorgang des V@@shdem durch eine der Spulen 00 pA

Strom geschickt wurde, der innerhalb vbpslinear auf0 A abfiel.
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Abbildung 5.8: Einschwingvorgang nach einem Stromstof3 durch @éémeSpulen, der innerhalb von

1 pslinear von100 pAaufO A abfiel.

5.3Bewertungsfaktor

Nach Auffassung der ITRS sind die beiden Haupt#ieleder Optimierung eines VCOs die Minimie-

rung des Phasenrauschens und der Leistungsaufnbelmmeerschiedene VCOs bezlglich dieser Ziel-

vorgaben vergleichen zu konnen definiert sie elBewertungsfaktoFoM; (engl.: figure of merit) in

der Form [18]:

(5.1)

fo steht darin fur die Oszillationsfrequenz des VA8 P, fur dessen Gesamtleistungsaufnahme.

L(Af) ist das in Kapitel 3.6 definierte Phasenrauschierdings als Funktion voff anstatiw.

Voell dasFoM; in Dezibel angegeben werden, erhalt Gleichung @elForm:

j. (5.2)

Da die bendtigte Abstimmbandbreite eines VCOs venAhwendung abhangt, fur die er eingesetzt

Pa
Imw

j+1ouog{

fo
Af

FoM, = L(Af)—ZOEﬂog(

werden soll, vernachlassigt die ITRS diese in ihBawertungsfaktor. DalSoM; ist bei der Frequenz

zu berechnen, bei der das Phasenrauschen maximal is

Ebenfalls nicht berticksichtigt wird die Ausgangsieng des VCOs. Eine Folge davon ist, dal3 VCOs

mit niedriger Leistungsaufnahme und nur mittelméfigPhasenrauschen unter Umstanden hoher
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bewertet werden, als VCOs mit niedrigem Phasenhemsand hoher (Leistungs-)Effizienz [17]. Dies
fuhrt dazu, dal3 daBoM; die kreuzgekoppelte€-Schwingkreis-Topologie gegentber der Colpitts-
Topologie bevorteilt, da erstere in der Regel gjagngere Leistungsaufnahme aufweist als letztere.
Aus demselben Grund bevorteilt dasM; auch CMOS VCOs gegenuber SiGe HBT VCOs. Um diese
Bevorteilung aufzuheben, wére eine Berlicksichtigdeg Ausgangsleistung im Bewertungsfaktor

sinnvoll.

Damit der VCO in der Lage ist einen Mischer anzuste bendtigt er eine hinreichend hohe Aus-
gangsleistung. Reicht diese nicht aus muf3 sie wr@r ¥erstarkerstufe angehoben werden, die aller-
dings zusatzliche Leistung bendtigt [21]. Um diesvermeiden ist es sinnvoller den VCO dahinge-
hend zu optimieren, dal3 er selbst gentigend Leidtefegt. Dies fiihrt zu einer erhdhten Leistungs-
aufnahme durch den VCO und hat eine Verringerunges&oM, zur Folge. Da aber nach der Lee-
son-Formel (siehe Kapitel 3.6) eine hohere Leistanénahme durch den VCO zu einem geringeren
Phasenrauschen fuhrivahrend eine Verstarkerstufe das Phasenrausctmmiinrt 14%t, ist diese Va-
riante der Verstarkung vorzuziehen. Um die Verringg ded-oM; durch diese Optimierung auszu-

gleichen, ist auch hier eine Beriicksichtigung desdgangsleistung im Bewertungsfaktor sinnvoll.

Eine entsprechende Erweiterung &ed/, um die Ausgangsleisturig),, fuhrt zu der Form [17], [21]:

2
FoM, =(f—°j PRI (5.3)
Af) L(&)P,
Bzw. fUr eine Angabe in Dezibel:
FoM, = L(Af)~-200og fo ), 10Do{ij— . (5.4)
Af ImwW o

Darin istP,, in der EinheidBmeinzusetzen.

Der in dieser Arbeit entwickelte VCO bietet einehite Abstimmbandbreite als die meisten Ver-
gleichs-VCOs (siehe Kapitel 5.4). Dies wird durdheeKonstruktion des Varaktorteils erreicht, die
sich nachteilig auf das Phasenrauschen auswibkt jedoch auch daSoM, die bereitgestellte Ab-
stimmbandbreite nicht berticksichtigt, daflr abeitevhin das Phasenrauschen, sollte in Kapitel 5.4

das Augenmerk nicht ausschlief3lich auf diesen Benvgsfaktor gelegt werden.

* Dabei wird angenommen, daR aus einer hthererungisaufnahme auch eine héhere Ausgangsleisturtg folg

" Eine Konstruktion mit A-MOSen anstatt den unterdfOSen hatte zu einem niedrigeren Phasenrausalen,auch zu
einer niedrigeren Abstimmbandbreite gefiihrt.
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Ein weiterer Punkt der voRoM, nicht beriicksichtigt wird, ist das Temperaturvétdrades VCOs.
Fur diese Eigenschaft hat sich keine einheitliclemngréRe etabliert, daher kann sie in Kapitel 5.4

nicht mit den anderen VCOs verglichen werden.

5.4Vergleich mit anderen VCOs

Mit Hilfe des in Kapitel 5.3 eingefiihrten Bewertwfgktors, kann der in dieser Arbeit entwickelte
VCO mit anderen, in den letzten Jahren prasentieuted im 60-GHz-Bereich arbeitenden, VCOs

verglichen werden.

An dieser Stelle sei ausdriicklich darauf hingewes@af die Werte des VCOs dieser Arbeit lediglich
Simulationsergebnisse eines Schaltplans darstelléhrend es sich bei den Werten der Vergleichs-
VCOs um MeRwerte handelt. Die Trabelle 5.lvorgenommene Gegenuberstellung darf daher nicht

Uberbewertet werden und soll nur zur groben Einstydienen.

Der Vollstandigkeit halber sei noch erwahnt, daden Veroffentlichungen, aus denen die folgenden
Werte enthommen wurden, in den meisten Féallen k&ussage dartiber gemacht wurde, bei welchen
Temperaturen die Messungen stattfanden. Die Wede/€Os dieser Arbeiten entstanden4¥i C

Ferner sei angemerkt, dafl3 der Autor nicht mit Stokie sagen kann, ob die Werte aus den Veroffent-
lichungen tatsachlich, wie von der ITRS verlangti, ¢ben Frequenzen genommen wurden, bei denen

das Phasenrauschen maximal ist. Die Werte diedsitArurden es.

Die Tabelle bestatigt die in Kapitel 3.4 gemachtesgage, wonach die Colpitts-Topologie, im Ver-
gleich zu kreuzgekoppelten VCOs, einen ungleichehéi Leistungsverbrauch aufweist. Lediglich
einer der gezeigten VCOs besitzt eine dhnlich gisitgimmbandbreite wie der VCO dieser Arbeit.
Dieser ist allerdings in einer, gegentuber SiGeretem Technologie hergestellt (,Silicon on Insula-

tor”, SOI) und bendtigt dazu, unter den kreuzgeledigm VCOs, noch die hdchste Leistung.

Der Vergleich zeigt, dal3 der in dieser Arbeit eokegite VCO einen guten Kompromif3 darstellt zwi-

schen Abstimmbandbreite, Phasenrauschen, Ausgastgsgund Leistungsverbrauch.
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Diese Ar- | [23] [24] [25] [26] [27]
beit
Topologie Kreuz- Kreuz- Kreuz- Kreuz- Colpitts Colpitts

gekoppelt | gekoppelt | gekoppelt | gekoppelt

Halbleiterprozel3 130 nm 90 nm 130 nm 90 nmSOl | 180 nm 250 nm
SiGe CMOS CMOS CMOS SiGe CMOS

Mittenfrequenz 62,5 GHz | 60 GHz 59 GHz 60 GHz 59 GHz 63 GH¥

Abstimmbandbreite| 14,6 % 0,17 % 9,8 % 15,9 % 13 % 4 %
Phasenrauschen @] -92,49 -100 -89 -90 -103 -85

1 MHzVersatz dBc/Hz dBc/Hz dBc/Hz dBc/Hz dBc/Hz dBc/Hz
Differentielle Aus- | 10,45 dBm| -23,2 dBm N/A 6,8 dBm 4 dBm -4 dBm

gangsleistung

Leistungsverbrauch| 2,3 mwW 1,9 mwW 9,8 mwW 22,5 mW 240 mw 119 mwv

Versorgungs- 15V N/A 15V 1,2V 4V 18V
spannung

FoM; -184,7dB | -192,8dB| -1745dB -172,0dB 174,6 dB160;2 dB
FoM, -195,2dB | -169,6 dB| N/A -178,8dB | -178,6 dB| -156,2 di

Tabelle 5.1:Vergleich der durch Simulationen (b#° O erhaltenen Spezifikationen des entwickel-
ten VCOs mit denen anderer im 60-GHz-Bereich agbein VCOs.

5.5Nachste Schritte

Nachdem die Entwicklung des Schaltplans des VC@spnimzipiell abgeschlossen ist, ist der nachste
Schritt die Umsetzung des Schaltplans in ein LayDigses muld erganzt werden um Strukturen die
dazu dienen, die Anschlisse nach auf3en zu fuHsenym sogenannte Bondinseln (engl.: bond pads).
Danach wird das Layout auf parasitare Widerstahdiyktivitditen und Kapazitaten hin untersucht.

AnschlieRend kann der VCO, unter Einbeziehung ddgurglenen parasitaren Schaltungselemente,
erneut simuliert und feinoptimiert werden. DurcmeeiSimulation des VCOs mit Rucksicht auf

PVT-Variationen (siehe Kapitel 2.6), konnen diell8tedes VCOs gefunden werden, die besonders
anfallig auf solche Variationen reagieren. Im gigsten Fall kann eine Optimierung des Layouts

dieser Stellen deren Anfalligkeiten reduzieren. @gries nicht, ist unter Umstéanden eine Anderung
des Schaltplans erforderlich. Sind diese Schritigeachlossen, kdnnen die ersten VCOs produziert

und anschliel3end getestet werden.
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6 Zusammenfassung

Ziel dieser Arbeit war es, einen spannungsgestuédszillator VCO zu entwickeln, der v&T bis

66 GHzabstimmbar ist, bei minimalem Phasenrauschen ofigjliemperaturunabhangig arbeitet und
einen geringen Leistungsverbrauch aufweist. Der \&o® als Funktionsblock eines 60-GHz-Ein-
Chip-Transceivers in Teilchendetektoren eingese&zden, um einen Teil der kabelgebundenen Da-
tentbertragungsverfahren zu ersetzen und kinfing@daten mittels Millimeterwellen kabellos aus-

lesen zu kénnen [1].

Die verwendete BICMOS8HP-Technologie von IBM ish 80 nmSiGe-BiCMOS-Prozel3, dessen

Strahlenhérte [3] und Hochfrequenzeigenschafteritihden geplanten Einsatz pradestinieren.

Der VCO wurde nach der kreuzgekoppeltg€rSchwingkreis-Topologie aufgebaut, die gegeniber
der als besonders phasenrauscharm geltenden €dlpjiblogie einen geringeren Leistungsverbrauch

aufweist.

Die differentielle Anordnung der fir die Abstimmkeit benétigten Varaktoren ermdglicht, bei
gleichbleibender Abstimmspannung, eine Minimierdeg durch die Oszillation des anliegenden Po-
tentials hervorgerufenen Oszillation der Kapazitiese Oszillation wiirde ansonsten eine der Haupt-

quellen fr Phasenrauschen darstellen.

Mit Hilfe eines Bias-Netzwerks wird das DC-Potehtar Basen der Bipolartransistoren unter das der
Kollektoren verschoben, wodurch gréoRere Amplituderd damit auch héhere Ausgangsleistungen

mdglich werden.

Der Konstantstromquelle wurde ein als Filter dietenParallelschwingkreis vorgeschaltet, der die

Oszillation der an ihr anliegenden Spannung uniieidrund somit die Konstanz der Stromstarke er-

hoéht. Zusatzlich erhdht der Parallelschwingkreésldipedanz zwischen dem VCO und dem Massean-
schlufd und erhoht dadurch die Gite des VCOs.

Die Konstantstromquelle selbst wurde darauf optitnieei steigender Temperatur eine moglichst
stark steigende Stromstéarke bereitzustellen. Ddreldadurch steigende Stromdichte in den Bipolar-
transistoren erhéht sich deren ,negativer Widedstawas den bei steigender Temperatur schlechter

werdenden Eigenschaften des VCOs entgegenwirktlagsen Temperaturabhangigkeit reduziert.

Tabelle 6.1 fafit die durch Simulation des Schatpkrhaltenen Spezifikationen des entwickelten und
auf eine (angenommene) Betriebstemperaturd@$nC optimierten VCOSs, bei verschiedenen Tempe-

raturen, zusammen.
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Mittenfrequend, 62,5 GHz

Abstimmbandbreite 9 GHzZ 14,6 %

Differentielle Ausgangsleisturi@, g | 9,0 — 10,9 dBm bei27° C
9,5-10,9 dBm bei40° C
8,5-9,9dBm bei80° C

Phasenrauschen @MHzVersatz -91,5--99,7 dBc/Hz bei27° C
-91,8 —-99,1 dBc/Hz bei40° C
-90,7 — -96,5 dBc/Hz bei80° C

LeistungsverbraucR;, 32dBm2 2,1 mW bei27° C
3,7dBmZ 2,3mW  bei40° C
5,0dBmZ 3,2mW  bei80° C

Tabelle 6.1: Zusammenfassung der durch Simulation des Scha#t@ehaltenen Spezifikationen des

entwickelten VCOs.

Bei Betriebstemperatur betragt der Leistungsvediraetwa 23 mW (1,5 V Versorgungsspannung).
Die differentielle Ausgangsleistung liegt dabei getien etwa®,5 und 10,9 dBmund das Phasenrau-
schen, bei einem Versatz vdnMHz neben der Oszillationsfrequenz, zwischen et@/h8 und -
99,1 dBc/Hz

Bei einem Anstieg der Temperatur &83° C fallt die Ausgangsleistung urhdBm was etwa2l %
entspricht, ab und das Phasenrauschen nimmt ungeresis3 dBc/Hzzu, wahrend der Leistungsver-

brauch um circa 40 % steigt.

Die Mittenfrequenz des VCOs betr&ft,5 GHz Bei dieser und bel0° Cliefert der VCO eine diffe-
rentielle Ausgangsleistung vdi®,45 dBmwobei sein Phasenrausché2,49 dBc/Hbetragt. Daraus
folgen einFoM; von etwa-184,7 dBund einFoM, von etwa195,2 dB

Verglichen mit anderen 60-GHz-VCOs (siehe Kapitel 5.4), kdnngt diesen Werten die gestellten

Anforderungen als erfillt betrachtet werden.

" Es sei hier nochmals erwéhnt, daR es sich beVeegieichswerten um MeRergebnisse handelt, wahden@Werte des
VCOs dieser Arbeit lediglich Simulationsergebnissel s
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