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Innovationen mit Mikrowellen und Licht

Forschungsberichte aus dem Ferdinand-Braun-Institut fiir Hochstfrequenztechnik

Vorwort der Herausgeber

Neue Ideen, Entwicklungen und Konzepte aus der Forschung sind die Basis von Fort-
schritt und Wettbewerbsfahigkeit. Als Inventionen erweitern sie den Stand des Wissens
und der Technik, als innovative Produkte und Dienstleistungen schlief3lich findet ein Teil
von ihnen Eingang in unsere Alltagswelt.

In diesem Sinne dokumentiert die Reihe ,Forschungsberichte aus dem Ferdinand-Braun-
Institut fiir Héchstfrequenztechnik” aktuelle Forschungen und Entwicklungen aus dem
Institut. Wir méchten lhnen diese Ergebnisse zuganglich machen und zur weiteren Dis-
kussion anregen — nicht zuletzt, damit méglichst viele Entwicklungen zu einem Teil
unseres Alltags werden.

Der vorliegende Beitrag beschéftigt sich mit dem Entwurf von monolithisch integrierten
Ostzillatoren im Frequenzbereich von 1 GHz bis 120 GHz. Ziel ist die Minimierung des
Phasenrauschens. Da fur viele Anwendungen Schaltungen ohne externe Resonatoren
aus Kosten- und Platzgriinden wiinschenswert sind und die on-Chip-Elemente nur gerin-
ge Guiten aufweisen, ist dieses Thema von permanenter Brisanz.

Eine anregende Lektlre wiinschen

Prof. Dr. Glnther Trankle Prof. Dr.-Ing. Wolfgang Heinrich
Direktor stellvertretender Direktor

Das Ferdinand-Braun-Institut

Das Ferdinand-Braun-Institut fiir Hochstfrequenztechnik erforscht elektronische und opti-
sche Komponenten, Module und Systeme auf der Basis von Verbindungshalbleitern.
Diese sind Schlisselbausteine fiir Innovationen in den gesellschaftlichen Bedarfsfeldern
Kommunikation, Energie, Gesundheit und Mobilitdt. Leistungsstarke und hochbrillante
Diodenlaser, UV-Leuchtdioden und hybride Lasersysteme entwickelt das Institut vom
sichtbaren bis zum ultravioletten Spektralbereich. Die Anwendungsfelder reichen von der
Medizintechnik, Prazisionsmesstechnik und Sensorik bis hin zur optischen Satellitenkom-
munikation. In der Mikrowellentechnik realisiert das FBH hocheffiziente, multifunktionale
Verstarker und Schaltungen, unter anderem fir energieeffiziente Mobilfunksysteme und
Komponenten zur Erhéhung der Kfz-Fahrsicherheit. Kompakte atmosphéarische Mikro-
wellenplasmaquellen mit Niederspannungsversorgung entwickelt es fiir medizinische
Anwendungen, etwa zur Behandlung von Hauterkrankungen.

Das FBH ist ein international anerkanntes Zentrum fir [ll/V-Verbindungshalbleiter mit
allen Kompetenzen: vom Entwurf, Gber die Fertigung bis hin zur Charakterisierung von
Bauelementen.

Seine Forschungsergebnisse setzt das FBH in enger Zusammenarbeit mit der Industrie
um und transferiert innovative Produktideen und Technologien erfolgreich durch Spin-offs.
In strategischen Partnerschaften mit der Industrie sichert es in der Hchstfrequenztechnik
die technologische Kompetenz Deutschlands.
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Kurzfassung

In der vorliegenden Arbeit wird die Optimierung des Phasenrauschens
von monolithischen Millimeterwellenoszillatoren im Frequenzbereich von 1 bis
120GHz behandelt. Ausgehend von der einschlégig bekannten Oszillator - Klein-
signaltheorie fiir die Modellierung des Oszillatorphasenrauschens nach Leeson
werden verschiedene Entwurfsverfahren von Oszillatoren hinsichtlich ihrer Eig-
nung fiir die spezifischen Erfordernisse des monolithischen Schaltungsdesigns
untersucht. Ein Schwerpunkt der Arbeit liegt auf der Untersuchung der Wirk-
samkeit verschiedener Methoden zur Verringerung des Oszillatorphasenrau-
schens anhand von realisierten MMICs auf GaAs. Diese Methoden beziehen
sich auf den Einflu8 der Oszillatorgiite, des Niederfrequenzrauschens, des Ar-
beitspunktes sowie des Varaktors. Ebenfalls untersucht wird das differentielle
Oszillatorkonzept, da sich dieses als besonders vorteilhaft fiir die Erzielung
niedrigen Phasenrauschens erwiesen hat und dariiber hinaus eine Reihe weite-
rer niitzlicher Eigenschaften aufweist. AbschlieBend werden einige im Rahmen
der Arbeit entstandene Oszillatoren beschrieben, die sich durch ein besonders
geringes Phasenrauschen auszeichneten.

Abstract

This thesis treats the phase noise optimization of monolithically integrated
millimeter wave oscillators in the frequency range from 1 to 120 GHz. Star-
ting with the well known oscillator small signal theorie for the description of
oscillator phase noise derived by Leeson, different oscillator design strategies
are investigated concerning their suitability to meet the specific requirements
of fully monolithic circuit design. The main focus of the thesis lies on proof of
concept investigations of several methods to reduce oscillator phase noise ba-
sed on realized MMICs on GaAs-substrate. These methods refer to influences
due to the ocillator quality factor, low frequency (flicker) noise, bias point and
varactor coupling. Also under examination is the differential oscillator concept
as it has turned out to be especially suited for low phase noise applications
and, beyond this, offers a number of further useful features. Finally some very
low phase noise oscillators are presented which were a result of this work.
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KAPITEL 1

Einleitung

Seit mit der Uberbriickung des Atlantiks durch den Italiener Marchese
Guglielmo Marconi im Jahre 1901 die Bedeutung der elektromagnetischen
Wellen erkannt wurde, gilt der Erzeugung von hochfrequenten Schwingungen
das Interesse von Wissenschaftlern und Ingenieuren in aller Welt. Seit der Ent-
wicklung der Elektronenrshre ist eine Vielzahl von Oszillatorvarianten bekannt
und etabliert, welche zu einem groflen Teil auch bei Transistoroszillatoren ihre
Entsprechung finden.

Mit dem sténdig steigenden Kostendruck bei Hochfrequenzsystemen im
Automobil- und Kommunikationsbereich nimmt der Bedarf an reproduzierba-
ren, zuverldssigen und vor allem kostengiinstig zu produzierenden integrierten
Schaltungen stetig zu. Wurden zunéchst neue Anwendungen in hybrider Auf-
bautechnik dadurch geschaffen, dafl Transistoren mit immer héheren Grenzfre-
quenzen realisiert werden konnten, wird man heute dagegen zunehmend mit
dem Problem konfrontiert, daff immer hohere Arbeitsfrequenzen vom Bau-
element zwar noch verarbeitbar sind, die Signaliibertragung vom Chip zur
Umgebung dagegen immer aufwéindiger und damit auch teurer wird. Dar-
aus resultiert die Forderung, neben dem aktiven Bauelelement auch passive
Komponenten wie Widerstéinde, Spulen und Kondensatoren auf dem Chip zu
realisieren und die Funktion génzlich mit integrierten Mikrowellenschaltungen
(MMIC - monolithic microwave integrated circuits) zu verwirklichen.

Wiéhrend fiir Prozessorapplikationen die Technologie des aktiven Bauele-
ments noch im Vordergrund steht mit Kriterien wie Integrationsdichte, Kosten
und Taktrate, sind fiir Anwendungen, bei denen besondere Phasenrauscharmut
gefordert ist, hochgiitige passive Elemente entscheidend. Die GaAs-Technologie
ermoglicht heutzutage die Realisierung von Heterostrukturbipolartransistoren
(HBT) mit hoher Grenzfrequenz der Strom- und Leistungsverstirkung, ver-
bunden mit niedrigem 1/f-Rauschen. Verglichen mit der Siliziumtechnologie
sind um bis zu eine Gréfenordnung hohere Giitewerte passiver Elemente, ins-
besondere der Induktivitdten und Leitungen, aufgrund der viel geringeren Sub-
stratverluste erreichbar.

Die vollstdndige Integration aller fiir die Funktion der Schaltung relevan-
ten Bauelemente fiihrt zwar einerseits zu einer erheblichen Kostenersparnis,
verscharft andererseits aber auch die Anforderungen an die verwendeten Mo-
delle, da eine Manipulation der prozessierten Schaltungen im Nachhinein nur
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begrenzt moglich ist. Eine dieser wenigen Moglichkeiten ist der Einsatz von ver-
stimmbaren Kapazitdten (Varaktoren) anstelle von Festkapazitéten zur Jus-
tage der Schwingfrequenz: Eine bestimmte Anzahl kaskadierter Varaktoren
bietet z.B. die Moglichkeit der groben Verstimmung der Oszillatorfrequenz,
um Bauteilschwankungen auszugleichen bzw. ein Frequenzband zu wéhlen,
wihrend ein (schwach angekoppelter) Varaktor fiir die kontinuierliche Verstim-
mung innerhalb dieses Frequenzbereiches sorgt. Allerdings fiihrt der Einsatz
von Varaktoren stets zwangslaufig zu einer starken Verschlechterung des Pha-
senrauschens, so dafl der Einsatz von Varaktoren immer sehr sparsam erfolgen
sollte.

Die Realisierung phasenrauscharmer Oszillatoren als MMIC und damit
die Untersuchung von Methoden zur Reduktion des Phasenrauschens erscheint
deshalb wegen der stark eingeschrénkten Manipulierbarkeit der einzelnen pro-
zessierten Schaltung auf den ersten Blick als sehr schwierig, gleichzeitig liegt
jedoch in der monolithischen Integration eine grofie Chance: Die hohe Homoge-
nitdt des Prozesses ermoglicht einerseits die Herstellung einer grofien Anzahl
von identischen Schaltungen, dariiber hinaus aber auch die Moglichkeit, in-
nerhalb einer Schaltung von einem Testfeld zum néchsten den Einflul eines
Parameters (z.B. eines Induktivitéits- oder Kapazititswertes) auf das Phasen-
rauschen durch Anderung nur dieses Parameters auf demselben Wafer gezielt
zu untersuchen, wihrend alle anderen als konstant angesehen werden kénnen.

Man hat also die Moglichkeit, eine grofie Zahl von (fast) identischen Schal-
tungen miteinander zu vergleichen, die sich in einem bestimmten Punkt von-
einander unterscheiden. Dadurch er6ffnet sich trotz des vollstéindig monolithi-
schen Entwurfs ein breites Experimentierfeld. Die Grundlage dafiir bildet die
Moglichkeit der Variation der oberen Metallisierungsebene iiber dem gesam-
ten Wafer. Dadurch kénnen z.B. Kondensatorinseln oder auch Spulenabgriffe
kontaktiert, aber auch Leitungslangen veréindert werden - wenn auch nicht
kontinuierlich.

Folgende Uberlegungen zeigen, wie die aus der Vergangenheit bekannten
Mafinahmen zur Phasenrauschreduktion zu teilweise sich widersprechenden
Forderungen fiithren:

e Die Wahl eines Transistors mit hoher Verstédrkung bei der gewiinschten
Schwingfrequenz, gleichbedeutend mit hohem f,,4z, fiilhrt zur Forde-
rung nach einem hohen Kollektorstrom.

e Eine geringe Belastung des frequenzbestimmenden Resonators (durch
lose Ankopplung): Die lose Ankopplung des Resonators fiihrt jedoch
zu hohen Verlusten, die durch eine entsprechend hohe Verstirkung
des Transistors (bei einem hohen Kollektorstrom) kompensiert werden
miissen. Geringere Verluste sind nur moglich durch festere Ankopplung,
wodurch der Transistor an Einflul auf die Schwingfrequenz gewinnt und
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dadurch das Phasenrauschen ansteigt. Dariiber hinaus kénnen geringe-
re Verluste durch eine Steigerung der (unbelasteten) Giite des Reso-
nators bzw. der passiven Elemente erzielt werden - dies fithrt jedoch
automatisch zu sehr groflen Strukturen und ist somit bei monolithisch
integrierten Oszillatoren nur begrenzt moglich.

e Die Wahl eines Transistors mit geringem Niederfrequenzrauschen: Die
Forderung nach geringem 1/f-Rauschen fiihrt zu einem Betrieb bei ge-
ringer Kollektorstromdichte und somit zur Wahl eines Transistors mit
groBer Emitterfliche. Deren Grenzfrequenz f,,4, ist jedoch geringer als
die von Transistoren mit kleiner Emitterféiche.

e Der Betrieb des Transistors bei der minimalen Rauschzahl F fithrt wie-
derum zu einem anderen optimalen Arbeitspunkt und zur Forderung
nach fiir das Rauschen optimalen Reflexionsfaktoren am Transistorein-
bzw. ausgang. Diese Reflexionsfaktoren stimmen jedoch nicht mit de-
nen iiberein, die fiir Oszillation bei der gewiinschten Schwingfrequenz
notig sind.

Aus den verdnderten Randbedingungen ergibt sich ungeachtet der Tat-
sache, dafl die Suche nach Moglichkeiten, das Phasenrauschen zu verringern,
schon solange andauert wie es Oszillatoren gibt, ein grofles Interesse an diesem
Thema. Ziel der Arbeit ist es deshalb, die Wirksamkeit der verschiedenen Me-
thoden zur Phasenrauschreduktion fiir den Fall der vollstéindig monolithisch
integrierten Mikrowellenoszillatoren zu untersuchen sowie qualitativ und quan-
titativ zu erkléren.

Im Folgenden sollen die Randbedingungen zunéchst anhand eines Anwen-
dungsbeispieles verdeutlicht werden, anschliefend werden die Ziele der Arbeit
prézisiert und deren Gliederung vorgestellt.

1.1. Beispiel fiir Anwendungen: ACC

Eine Anwendung, die nach besonders phasenrauscharmen Oszillatoren ver-
langt, ist das sogenannte Abstandswarnradar, auch als ACC (Adaptive Cruise
Control) bekannt, siehe Abb.1.1. Fiir diese Applikation wurde von der FCC der
Frequenzbereich von 76 bis 77GHz zugewiesen. Dabei handelt es sich um eine
Kombination aus Bremsassistent, Tempomat und Auffahrschutz. Durch einen
von der Vorderseite des Fahrzeugs ausgesendeten Radarimpuls wird die Entfer-
nung zu einem vorausfahrenden Fahrzeug ermittelt und unter Beriicksichtigung
der Eigengeschwindigkeit entschieden, ob Mafinahmen zur Beschleunigung oder
zum Abbremsen eingeleitet werden. Im Ergebnis soll ein gesteigerter Fahrt-
komfort erreicht werden, da Situationen mit stdndig wiederkehrenden Be-
schleunigungs- und Bremsmano6vern automatisiert ablaufen konnen. Der Fah-
rer behélt dabei in jedem Fall die volle Kontrolle, kann und soll aber gegebenen-
falls durch eigenstédndiges Bremsen oder Beschleunigen korrigierend eingreifen.
Fiir die Realisierung solcher Systeme sind grundsétzlich zwei verschiedene Ver-
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Abb. 1.1: ACC-Radar: Per Radar wird der Abstand zum vorausfahrenden
Fahrzeug ermittelt und die Geschwindigkeit entsprechend angepaf}t

fahren moglich und auch bereits kommerziell verfiigbar:

e Pulse - Doppler Radar, PDR(z.B. M/A-COM, [1],2])
e FMCW-Radar (z.B. Bosch, [3])

Das PDR emittiert einen sehr kurzen Impuls und errechnet den Abstand
aus dem zeitlich verzogerten Empfangssignal. Die Relativgeschwindigkeit bei-
der Fahrzeuge wird aus der Dopplerverschiebung ermittelt. Dieses System
weist insbesondere bei grofleren Abstdnden und Geschwindigkeiten Vorteile
gegeniiber dem FMCW-Radar auf.

120+
80-
40-

0

AF [MHz]

-40-

-80-

-120+—

4 6 10
t [ms]

Abb. 1.2: Relative Verstimmung des Oszillators beim FMCW-Radar iiber der
Zeit (aus [3])

Beim FMCW-Radar dagegen wird der VCO innerhalb weniger ms linear
um einige hundert Megahertz verstimmt, Abb. 1.2. Fiir zuverléssige Ergebnisse
werden dazu mehrere Rampen unterschiedlicher Steigung durchfahren. Nach
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Mischung des reflektierten, empfangenen Signales mit der aktuellen Sendefre-
quenz liegen die Informationen iiber den Abstand und die Relativgeschwindig-
keit zwischen benachbarten Fahrzeugen in der Zwischenfrequenz.

Zur Zeit ist die Zahl der am Markt vorhandenen FMCW-Systeme grofler
als die der PDR-Systeme, was auf die einfachere Architektur zuriickzufiihren
ist.

Beide Systeme konnen wiederum nach der Art der Frequenzaufbereitung
unterschieden werden:

e Direkte Erzeugung des 76GHz Sendesignales (VCO bei 76GHz)

e Das Sendesignal wird durch Vervielfachung des VCO-Signales erzielt;
Ublich ist dabei ein Multiplikator von 2 oder 3, entsprechend 38GHz
bzw. 19GHz Schwingfrequenz des VCO.

Vergleicht man beide Konzepte unter der Maxime einer monolithischen Losung,
so findet man fiir jede Moglichkeit Vor- und Nachteile.

Direkte Frequenzsynthese: Die Vorteile der direkten Frequenzerzeu-
gung liegen in erster Linie bei den einzusparenden Vervielfacherstufen. Auch
die Pufferverstirker zwischen diesen werden nicht benétigt. Der Kostenvorteil
wird jedoch durch erhéhten Aufwand bei der PLL, genauer bei deren hoch-
frequentem Frequenzteiler, kompensiert. Einen moglichen Ausweg bieten hier
Push-Push Ostzillatoren, bei denen ein Abgriff der Fundamentalfrequenz, al-
so 38GHz, nach auflen gefithrt wird. Obwohl der Bedarf an Chipfliche von
Grundwellenoszillatoren mit steigender Frequenz kleiner werden sollte, hat sich
gezeigt, dafl dieser davon nahezu unabhéngig ist; hier ist also kaum Einspar-
potential vorhanden. Vielmehr ist die erforderliche Fliche abhingig von der
gewihlten Technologie (Koplanar- oder Microstripleitungen).

Phasenrauschbestwerte von voll monolithischen Grundwellen-Oszillatoren
im W-Band liegen heute bei -94dBc [4] .. -106dBc/Hz@1MHz [5]. Nicht zuletzt
erfordert die direkte Erzeugung eines 76 GHz-Signales eine Technologie mit sehr
hohen f,q.-Werten.

Multiplikatormethode: Die Nachteile der direkten Frequenzerzeugung
sind zugleich die Vorteile des Multiplikatorkonzeptes: Da bereits ein tieferfre-
quentes Referenzsignal fiir die PLL vorliegt, vereinfacht sich der Aufwand fiir
den Frequenszteiler erheblich, wodurch Kosten eingespart werden. Erzielbare
Phasenrauschwerte fiir 19GHz-Oszillatoren liegen bei -120dBc@1MHz [6]; Un-
terstellt man die bestenfalls erreichbare Degradation von 6dB je Verdoppler-
stufe, so ergeben sich theoretische Bestwerte von -108dBc@1MHz bei 76GHz.
Verglichen mit der direkten Frequenzsynthese ergeben sich also leichte Vorteile
bei diesem Konzept.

Abb. 1.3 zeigt exemplarisch das Blockschaltbild eines PDR von M/A-
COM, welches nach der beschriebenen Multiplikatormethode arbeitet. Das ge-
nerierte 76GHz Signal gelangt mittels Pin-Dioden-Schaltern auf eine von drei
Antennen, wodurch eine azimutale Richtungsbestimmung ermoglicht wird. Aus
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76GHz GaAs PIN
A Multithrow
fump 10 T80y ) Switch MMIC
19GHz 38-76GHz MMIC
< Radiated
@_D_®_'D'®'[>DD — <~ Power
19-19.25GHz 19-38GH:z E:
Oscillator  Multiplier & T6GHz Mixer

External Bandpass Filter

Abb. 1.3: Blockschaltbild eines PDR der Firma M/A-COM aus [1]

Parameter Messergebnisse

Frequenz 19GHz

Ziehspannungsbereich 120MHz bei 0..8V

Phasenrauschen -92dBc/Hz@100kHz
Ausgangsleistung +14dBm=0.75dB (-40°C to +85°C)
Temperaturbereich -40°C bis +85°C

Frequenzdrift 12MHz

Abstimmgeschwindigkeit | <5nS (10%DC zu 90%RF)

Tab. 1.1: Messergebnisse des hybriden 19GHz-VCOs plus Buffer der Firma
M/A-Com aus [1]

Tabelle 1.1 kénnen gemessene Parameter fiir dieses Radar entnommen werden.
Eine besondere Herausforderung stellt dabei der extrem breite Temperaturbe-
reich dar, innerhalb dessen diese eingehalten werden miissen. Der Oszillator
wurde mit diskreten AlGaAs-PHEMTSs und dielektrischem Resonator auf ei-
nem Glassubstrat realisiert. Der dielektrische Resonator bewirkt den relativ
geringen Ziehbereich, dieser ist aber bei PDR von untergeordneter Bedeutung.
Das Phasenrauschen liegt mit -92dBc@100kHz in einem Bereich, der auch mit
monolihischen VCO erreichbar ist, vgl. Kap. 7.2. In [2] wird das erforderliche
Phasenrauschen sogar mit nur <-80dBc@100kHz und 19GHz angegeben.

1.2. Gliederung der Arbeit

Zunichst wird in Kap. 2 die Definition des Phasenrauschens sowie die ein-
schligig bekannte Kleinsignaltheorie nach Leeson [7] behandelt. Daran schlief3t
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sich in Kap. 3 eine Vorstellung der Entwurfsverfahren von Oszillatoren sowie
der wichtigsten Grundbauelemente des monolithischen Schaltungsentwurfs im
Millimeterwellenbereich auf GaAs - HBTs und Leitungselemente - an.

Es folgt eine Ubersicht iiber Phasenrauschmefmethoden sowie eine Un-
tersuchung des Einflusses des Meflaufbaus auf den Oszillator und damit die
Qualitéit der erzielten Meflwerte in Kap. 4. Der Schwerpunkt der Arbeit liegt
auf der mefitechnischen Untersuchung der Wirksamkeit verschiedener Metho-
den zur Verringerung des Oszillatorphasenrauschens anhand von realisierten
MMICs auf GaAs. Diese Methoden beziehen sich auf den Einfluf§ der Oszilla-
torgiite, des Niederfrequenzrauschens, des Arbeitspunktes sowie des Varaktors.
Sie werden in Kap. 5 vorgestellt.

Kap. 6 ist dem differentiellen Oszillator gewidmet, da sich dieses Schal-
tungskonzept als besonders vorteilhaft fiir die Erzielung niedrigen Phasen-
rauschens erwiesen hat und dariiber hinaus weitere niitzlichen Eigenschaften
aufweist. In Kap. 7 werden einige der im Rahmen der Arbeit entstandenen
Oszillatoren prasentiert, die sich durch ein besonders geringes Phasenrauschen
auszeichnen. Hier findet sich auch eine Beschreibung des entworfenen stati-
schen Frequenzteilers.

Abschlielend werden in Kap. 8 die erreichten Ergebnisse mit dem aktuellen
Stand der Technik verglichen und zusammengefaf3t sowie ein Ausblick gegeben.



KAPITEL 2

Oszillatorrauschen

2.1. Definition des Phasenrauschens

Das Spektrum eines idealen, ungestorten Signales mit der Zeitfunktion
(2.1) u(t) = Asin(27 fot)

entspricht einer Dirac-Funktion. Im Frequenzbereich findet sich also nur eine
einzelne Spektrallinie bei der Frequenz fy. Technisch lassen sich solche Signale
nicht erzeugen. Realisierbare Signale sind infolge von Amplitudenrauschen a(t)
und Phasenrauschen ¢(t) gestort:

(2.2) u(t) = A(1 + a(t)) sin(27 fot + H(t))

In der Folge bilden sich im Frequenzbereich Rauschseitenbénder aus, Abb. 2.1.
Entsprechend dem Zufallscharakter von a(t) und ¢(t) existieren dafiir keine

P
P

out A

signal

P

rausch i N M
1Hz R

>

£ £+, f

Abb. 2.1: Signal mit Rauschseitenbédndern

Zeitfunktionen: a(t) ist die Fluktuation der Amplitude A und ¢(t) die der
Phase um die theoretische Phase ¢g = 27 fot. Eine Beschreibung dieser Gréfien
erfolgt als spektrale Leistungsdichte des Amplitudenrauschens S, (f) mit der
Einheit V2/Hz bzw. des Phasenrauschens Sg(f) mit der Einheit rad®/Hz.
Wiéhrend eine geniigend genaue Messung des Amplitudenrauschens relativ
einfach durch Mischung des Signales ins Basisband mittels Breitbanddetektor-
dioden erfolgen kann, mufl das Leistungsdichtespektrum des Phasenrauschens
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aus dem des Frequenzrauschens bestimmt werden. Zwischen beiden besteht
der Zusammenhang

(2.3) Ss(f) = Sar(f)/f*

Eine Gegeniiberstellung der verschiedenen Mefimethoden findet sich in Kap.
4. Bei der Messung der Einseitenbandleistung

Prausch,SSB(f() + fm)
Psignal

(2.4) L(fm) =

entsprechend Abb. 2.1 mit dem Spektrumanalysator kénnen Amplituden- und
Frequenzrauschen nicht getrennt voneinander bestimmt werden. Es ist deshalb
wichtig, dafl das Amplitudenrauschen deutlich kleiner ist, was jedoch meistens
gegeben ist.

Als Kennzahl fiir das Phasenrauschen von Oszillatoren wird meist das
Einseitenbandphasenrauschen in dBc/Hz angegeben. Fiir kleine Rauschlei-
stungen A¢2 << 1 besteht zwischen spektraler Leistungsdichte von Ein- und
Zweiseitenbandrauschen folgender Zusammenhang:

(2.5) L(f) = S¢(f) — 3dB

Beziiglich der Bedeutung der beiden Anteile ist zu sagen, dafl sich das Ampli-
tudenrauschen durch den Einsatz von Amplitudenbegrenzern minimieren 148t.
Hinsichtlich des Phasenrauschens 148t sich ein Oszillator jedoch im Nachhin-
ein durch schaltungstechnische Mafinahmen nicht mehr verbessern. Das hiufig
angefithrte Argument, daf3 eine PLL dieses leisten kann, trifft nur innerhalb
einer sehr begrenzten (Regel-) Bandbreite der PLL zu. Auflerhalb der Regel-
bandbreite ist es dagegen sogar hoher als das von freilaufenden Oszillatoren,
was die Bedeutung eines méglichst niedrigen Phasenrauschens unterstreicht.

Durch ideale Frequenzvervielfachung bzw. -teilung wird das Phasenrau-
schen entsprechend

2

(2.6) L(f2) = L(f1) + 201og (ﬁ)
verschlechtert bzw. verbessert. Eine Ubersicht iiber PhasenrauschmeBtechnik
findet sich in [8].

2.2. Lineare Theorie

Das Oszillatorrauschmodell nach Leeson aus dem Jahr 1966 ist das be-
kannteste und meistzitierte Modell. Die Vorhersage des Phasenrauschens ist
damit zwar nicht moglich, da zu viele Fittingfaktoren vorhanden sind, die erst
nachtraglich meftechnisch zugénglich sind. Es ermoglichte aber erstmalig ein
tiefergehendes Versténdnis fiir das spektrale Verhalten des Oszillatorrauschens.
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Es handelt sich dabei um eine lineare und intuitive Theorie, bei der der Oszilla-
tor in einen breitbandigen, rauschenden Verstirkerteil und einen schmalbandi-
gen, die Oszillatorfrequenz bestimmenden Riickkoppelteil ohne Rauschbeitrag
zerlegt wird.

Oszillatoren koénnen in einen Verstédrkerteil der Verstdrkung V und einen
passiven Riickkoppelteil der Verstirkung K unterteilt werden, vgl. Abb. 2.2.
Zwischen Ein-und Ausgangsspannung gilt die bekannte Beziehung:

Verstarkerteil, V
S S
4()»@—» D >

AR

Ruckkopplungsteil, k

Abb. 2.2: Auftrennung des Ostzillators in einen Verstdrkungs- und einen
Riickkopplungsteil

Viw)
1—Ek(w)V(w)
Fiir k(wo)V (wg) = 1 wird die Schleifenverstdrkung unendlich. Dies gilt aber
nur bei der Resonanzfrequenz wy. In unmittelbarer Umgebung der Resonanz-
frequenz kann der Term kV in eine Taylorreihe entwickelt werden.
o)V (w)

Ow
Nach Einsetzen von Gl.2.8 in Gl.2.7 erhilt man fiir die Spannungsiibertra-
gungsfunktion H = Ugys/Uein in der Umgebung von wy
V(wo + win)

i, XAV )

(27) Uaus (W) = Uein (W)

(2.8) k(wo + wm)V(wo + wm) =14+ wim,

(2.9) H(wo + wm) =

Bei der Ubertragung von Leistungen muf entsprechend H?(w) gebildet werden.
Man sieht sofort, dal dann unabhéingig von der Struktur des Riickkoppelteiles
im Leistungsdichtespektrum sofort ein 1/(w2,)-Term entsteht. Weiles Rau-
schen am Verstarkereingang fithrt demzufolge unmittelbar zu Rauschseiten-
bindern mit einem 1/(w?)-Abfall. Der Taylorreihenansatz gilt nur in der
Nithe der Schwingfrequenz. Fiir groBere Ablagefrequenzen fithrt die 1/(w?)-
Abhéngigkeit zu unrealistisch hohen Signal-Rausch-Abstédnden, die nicht phy-
sikalisch sind.



2.2. Lineare Theorie 11

Leeson unterscheidet fiir die Umwandlung eines Phasenfehlers Sae(wm )
am Eingang des Verstiirkers in das Phasenrauschspektrum Sag(wr,) am Aus-
gang (bzw. das damit verkoppelte Frequenzspektrum S, 4 (wn)) zwischen zwei
wesentlichen Frequenzbereichen des Riickkoppelnetzwerkes:

e Innerhalb der Resonatorbandbreite w,, < ‘;’—5 gilt mit W = %

2
(2.10) Saw(wm) = (2me) Sae(wmn)
e AufBlerhalb der Resonatorbandbreite w,, > ‘;’—é’? gilt
(2.11) Sase(wm) = Sae(wn)

Zusammen erhilt man

w 2
(2.12) Sas(wm) = {1 + (2@2 ) }SA@(wm)

Das Spektrum des Phasenfehlers am Eingang besteht nach Leeson aus dem
weiflen und dem 1/f-Rauschen:

(2.13) Sne(wm) = wi +3 3 = 2FkT/Ps

« ist ein Fittingfaktor, der die Hohe des 1/f-Rauschens beschreibt. Nach Ein-
setzen von GIl. 2.13 in GIl. 2.12 erhéilt man die bekannte Leesonformel:

(o () ) (1 22)
Ps 2Qwm Wm

- aPS

- 2FKT

Aus dem 1/f-Rauschen des aktiven Bauelementes ist also eine 1/ f3-Abhingig-

keit entstanden. w3, steht fiir den Ubergang in den quadratischen Bereich. Der

quadratische Bereich im Ausgangsspektrum entsteht aus dem weilen Rau-

schen des Verstédrkers ohne Riickkopplung. Die wesentlichen Schwachstellen
des Rauschmodelles sind:

(2.14)  Lgsp(wm) [dBc] = 10log

mit

(2.15) w32

e Mit F', Ps und « hat man zu viele Fittingparameter, die eine Priadiktion
des Phasenrauschens sowie der Knickfrequenz wss unméglich machen.
e Das Modell basiert auf der Annahme, dafl sich der Oszillator in einen
riickwirkungsfreien Verstéirker unendlich hoher Bandbreite sowie einen
ausschliellich die Schwingfrequenz bestimmenden Resonator endlicher
Bandbreite zerlegen 148t. Das ist bei MMIC in der Regel nicht der Fall.
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LSSB[('Om)

log(m,.)

Abb. 2.3: Prinzipieller Verlauf des Einseitenbandphasenrauschens nach Leeson
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KAPITEL 3

Oszillatorentwurf

Oszillatoren dienen allgemein der Erzeugung ungeddmpfter Schwingun-
gen. Im Gegensatz zu Verstidrkern benétigen sie kein Eingangssignal fiir die
Generierung eines endlichen Ausgangssignales. Man unterscheidet zwischen
Reflexions- und Zweitoroszillatoren:

e Reflexionsoszillatoren (oder Eintoroszillatoren) beinhalten ein aktives
Element mit zwei Anschliissen, das an diesen einen wenigstens ab-
schnittsweise negativen Wirkwiderstand oder Wirkleitwert aufweist.
Solche Elemente sind z.B. Tunnel- und Gunndioden, wobei Frequen-
zen bis 100GHz erreicht werden. Ungeddmpfte Schwingungen entstehen
durch die Hintereinanderschaltung von aktivem Element und einem fre-
quenzbestimmenden Resonanzkreis.

e Zweitoroszillatoren dagegen beinhalten ein aktives Element mit zu-
sétzlicher Steuerelektrode. Hierfiir werden, aufler im Leistungsbereich,
de facto ausschliefilich Transistoren eingesetzt. Schwingfrequenzen von
Fundamentaloszillatoren bis 150GHz sind bereits erreicht worden [9].
Ungedampfte Schwingungen entstehen durch Riickfithrung eines Teils
des Ausgangssignales auf den Eingang mittels eines schmalbandigen
Filters.

Fiir die in dieser Arbeit vorgestellten Oszillatoren kamen ausschlieSlich Hete-
rostruktubipolartransistoren, HBTs, als verstdrkendes Element zum Einsatz.
Der Aufbau, die verwendete Technologie und das Kleinsignalersatzschaltbild
werden in Kap. 3.3 vorgestellt. Es folgt in Kap. 3.4 eine Betrachtung der erziel-
baren Giiten von koplanaren Leitungen als wichtigstes Bauteil zur Realisierung
von Resonatoren im Millimeterwellenbereich.

3.1. Reflexionsoszillatoren

Diodenoszillatoren kénnen aufgrund der nicht vorhandenen Steuerelek-
trode ausschliellich als Reflexionsoszillatoren beschrieben werden. Fiir den
Oszillatorentwurf wird die Schaltung entlang einer beliebig wahlbaren Re-
ferenzebene aufgeschnitten, sieche Abb. 3.1. Eine Héfte enthilt dann immer
zwangsliufig das aktive Element. Die Oszillationsbedingung in S-Parametern
lautet:

(3.1) Iplr > 1



14

3. Oszillatorentwurf

manl I AN
I I

I, T,

Abb. 3.1: Untersuchung der Schwingbedingung bei Reflexionsoszillatoren

Diese fiihrt zur sogenannten Betragsbedingung:

(3.2)

TrTg| > 1

und Phasenbedingung:

(3.3)

arg (Tr) = —arg (Tr)

Wihrend die Betragsbedingung die Grundvoraussetzung fiir ein schwingfihiges
System darstellt, die, verglichen mit der Phasenbedingung, nur breitbandig
erfiillbar ist, wird die endgiiltige Schwingfrequenz iiber die Phasenbedingung
eingestellt. Die Erfiillung der Betragsbedingung fordert, dafl die Verluste des
Resonators, die im Reflexionsfaktor I'g enthalten sind, durch einen Reflexions-
faktor I'r > 1, entsprechend einem Innenwiderstand kleiner Null, kompensiert
werden. Die Untersuchung der Schwingbedingung in S-Parametern wird héufig
wegen ihrer Einfachheit angewendet, hat aber folgende Nachteile:

e Durch die Normierung auf einen beliebigen Wellenwiderstand sind die

Ergebnisse abhéingig vom Bezugswellenwiderstand. Die Gréfle des Pro-
duktes I'pI'g liefert auer der Aussage, daf} die Betragsbedingung erfiillt
ist, keine Erkenntnisse iiber die Schleifenverstiarkung, also mit welcher
Sicherheit der Oszillator anschwingt. Fiir den Fall, dafl der Eingangs-
widerstand des aktiven Teiles Zp zufillig dem negativen Bezugswellen-
widerstand —Z, entspricht oder sich diesem stark ann#hert fithrt das
zu einem unendlichen Eingangsreflexionsfaktor:
. . Zr — 71,

ZTIEI}ZL I'r=00 mit I'r = 70 1 71
Die aus dem Phasenfrequenzgang gewonnene Phasensteilheit ist ebenso
abhingig von der Normierung und liefert deshalb somit keine Absolut-
werte.
Die erhaltenen Ergebnisse sind ebenfalls stark abhingig von der Wahl
der Auftrennstelle innerhalb der Schaltung. Beinhaltet beispielsweise
T'r in Abb. 3.1 ausschliellich den rein reellen Abschluflwiderstand der
Grofle Zr = Z1, so geht der Eingangsreflexionsfaktor des Resonators
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gegen Null

. : Zr— 2y
3.5 1 I'r=0 t 'p=—"—-—
( ) ZRILHZL R mt R Zr+ Zy,

Zur Erfiillung von Gl. 3.1 miifite dann I'r — oo gelten, was nicht mehr
sehr anschaulich ist.

Transistoroszillatoren haben im Gegensatz zu Diodenoszillatoren einen
Steuereingang und kénnen deshalb, insbesondere zur Untersuchung der Schlei-
fenverstirkung, als Zweitoroszillatoren aufgefa3t werden. Die vorstehend fiir
Diodenoszillatoren beschriebene Betrachtung als Reflexionsoszillatoren ist hier
jedoch ebenfalls moglich, und wird wegen ihrer Einfachheit hiufig angewendet,
vgl. Abb. 3.2. Ein Reflexionsfaktor |I'r| > 1 ergibt sich durch systematische

T
Zb FT FR

Abb. 3.2: Transistoroszillatoren kénnen ebenfalls als Reflexionsoszillatoren auf-
gefafit werden

Variation der komplexen Impedanzen Z, und Z;. Z, mufl dann noch so gewéhlt
werden, dafl Betrags- und Phasenbedingung nach GI. 3.2 und 3.3 erfiillt wer-
den. Diese Herangehensweise fithrt in der Regel sehr schnell und zuverldssig
zu einem funktionsfdhigen Oszillator, allerdings gibt es eine uniiberschaubare
Zahl von Variationsmoglichkeiten der Riickkoppelelemente, so daf zusétzliche
Kriterien fiir deren Eingrenzung gefunden werden miissen.

3.2. Zweitoroszillatoren

Bei Oszillatoren mit Transistoren als verstdrkendem Element entsteht die
ungeddmpfte Schwingung immer durch die Riickfithrung einer Ausgangsgrofie
auf den Eingang. Bei niedrigen Frequenzen und Feldeffekttransistoren geschieht
das ndherungsweise leistungslos und ein Ansatz fiir die Beschreibung eines
riickgekoppelten Systems kann durch die Betrachtung der Ein- und Ausgangs-
spannungen erfolgen. Das riickgekoppelte System in Abb. 3.3 besteht aus einem
verstiarkenden Teil der Spannungsverstarkung V und einem Riickkoppelteil mit
dem Koppelfaktor k. Die Ubertragungsfunktion der Spannung von Ein- und
Ausgang ergibt sich sofort durch Umstellung von

(3.6) Uy = V(U, + kU,)
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U—H*)— Vv U,

Abb. 3.3: Beschreibung des Oszillators als riickgekoppelten Verstéirker

zZu

U, \%
3.7 — =
(37) Us 1-EkV
Den Term kV nennt man Offenschleifenverstirkung. Die Oszillatorbedingung
lautet

(3.8) KV =1

Die Oszillatorbedingung zerféllt in die sogenannte Phasenbedingung welche
die Schwingfrequenz liefert und die Betragsbedingung:

(3.9) Im(kV) =0

(3.10) Re(kV) =1

Fiir das Riickkoppelnetzwerk sind grundsétzlich beliebige Schaltungskon-
figurationen denkbar. Da mit zunehmender Komplexitidt aber auch die Ge-
fahr steigt, dafl der Oszillator mehrmodig schwingt (und der Flichenbedarf),
ist man bestrebt, diese in Grenzen zu halten. In der Literatur wird deshalb
zwischen Oszillatoren mit “T-Riickkopplung”, Abb.3.5, und solchen mit “II-
Riickkopplung”,Abb.3.6, entsprechend einer seriellen oder parallelen Beschal-
tung der Transistoranschliisse unterschieden.

3.2.1. Oszillator mit T-Riickkopplung. Oszillatoren mit einer seri-
ellen Riickkopplung sind im Millimeterwellenbereich weiter verbreitet als sol-
che mit paralleler Riickkopplung. Bei diesem Design kann jeder Transistoran-
schlufl mit einer Leitung beschaltet werden, die in der Lange entsprechend der
benotigten Reaktanz (bzw. dem benéstigten Reflexionsfaktor) eingestellt wird.
Die Leitungen enden stets durch einen Leerlauf oder Kurzschlufl gegen Masse.
Da Leitungsmodelle so gut wie immer verfiigbar und auch sehr genau sind,
148t sich die Schwingfrequenz sehr genau einstellen. Abb. 3.5 ergibt sich aus
Abb. 3.2 durch Umzeichnen. Die Masse kann innerhalb der Schaltung ohne
Funktionséinderung beliebig verschoben werden.
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Abb. 3.4: HBT in einem Oszillator mit serieller Riickkopplung. Luftbriicken
unmittelbar am Transistor unterdriicken den Schlitzleitungsmode.

Abb. 3.5: Oszillator mit T-Riickkopplung. Der Transistor ist auf die Strom-
quelle reduziert

Der Lastwiderstand Ry, ist nicht als zusitzliches Element enthalten son-
dern Teil innerhalb eines Riickkoppelelementes. Der Einfachheit halber soll
der Transistor nur durch seine reelle Stromquelle g,, beschrieben werden,
was beispielsweise fiir kleine Frequenzen und einem Feldeffekttransistor kei-
nen grofien Fehler verursacht. (Bei exakter Rechnung miissen sie einfach in
das Riickkoppelnetzwerk einbezogen werden) Fiir den Riickkoppelfaktor er-
gibt sich:

Ui Ze
3.11 k=—=
( ) U2 Ze + Zc
Die Spannungsverstirkung ist
U
(3.12) = 2 = —gm(Ze + Ze)
Ui

Somit erhélt man fiir die Schleifenverstirkung die Beziehung

(313) KV = _nge
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Die Oszillatorbedingung lautet
(314) -1 > nge

Durch die Reduktion des Transistors auf g,, wird die Schwingfrequenz nur noch
durch das am Emitter angeschlossene Netzwerk definiert (und die Stromquelle
selbst).

3.2.2. Oszillator mit II-Riickkopplung. Eine Konfiguration mit einer
II-Riickkopplung erfordert entweder Wellenleiterverzweigungen (T-Junctions)
in unmittelbarer Ndhe zum Transistor, da von jedem Anschluf} zwei statt einem
Riickkoppelelement angeschaltet sind.In Koplanartechnologie fithrt das zu Pro-
blemen mit der Massefldche, da diese eine bestimmte Mindestbreite nicht un-
terschreiten sollte. Werden die Elemente in groflem Abstand um den Transistor
herum gefiihrt (beispielsweise von der Basis zum Kollektor), so wichst wieder-
um die Gefahr der Mehrmodigkeit. Je weiter der Verzweigungspunkt zwischen
den Riickkoppelelementen vom Transistor entfernt liegt, desto linger wird die
Leitung zum Verzweigungspunkt und es entsteht eine Vermischung von seriel-
ler und paralleler Riickkopplung. Ein Ausweg besteht in einem neuen Layout
der Transistorzelle und neuen Layoutstrukturen fiir die passiven Elemente, also
einem Verzicht auf den ausschliefllichen Einsatz von Standardelementen und ei-
ner damit verbundenen Einbufle an Genauigkeit. Grundsétzlich ist diese Konfi-
guration aber moglich, vgl. Kap. 7.1. Koppelfaktor und Spannungsverstirkung

Z

2
U, z1zs[ﬁ g.U; U,
=

Abb. 3.6: Oszillator mit II-Riickkopplung. Der Transistor ist auf die Strom-
quelle reduziert

werden wieder unter Reduktion des Transistors auf eine Stromquelle berechnet.
Der Lastwiderstand Ry, ist wieder Teil des Riickkoppelnetzwerkes.

U, A
3.15 = — =
( ) U, Z1+ Zy
U2 Z2+Zl
3.16 vla_ g 2t
( ) Uy g $Zs+ Zo+ 72
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Somit ist die Schleifenverstiarkung
—gmZ3Z1
Z3 + Zy + 2y
Will man die Leistung am Kollektor auskoppeln, so liegen Ry und Zj
parallel und durch Einsetzen von Z3 = Ryp|[jXs in 3.17 erhilt man die be-

kannten Beziehungen der Phasen- (3.18) und Betragsbedingung (3.19) fiir die
sogenannten Dreipunktschaltungen (siehe [10]):

(3.18) X1+ Xo+X35=0

(3.17) KV =

Die Phasenbedingung verlangt, dafl stets zwei Elemente dasselbe, das dritte
Element jedoch das entgegengesetzte Vorzeichen haben. Wahlt man X; und
X3 kapazitiv erhélt man den bekannten Colpittsoszillator, induktive Wahl von
X1 und X3 dagegen fithrt zum Hartleyoszillator.

7ngLX1 ngLXl
3.19 kV = = >1

(3:.19) X1+ Xo X3

Durch Umstellen nach g,, Ry erhilt man die sogenannte Anschwingsteilheit

Xs/Xq

X3
3.20 — R
( ) X1 > gmivL

Die Anschwingsteilheit ist ein Maf} dafiir, wieviel Reserve fiir sicheres An-
schwingen vorhanden ist. Liegt sie nur knapp iiber eins besteht die Gefahr,
dafl kleine Parameterschwankungen (des HBTs, der Temperatur,..) dariiber
entscheiden, ob der Oszillator anschwingt oder nicht. Sie ist auch ein Mafl
dafiir, wie schnell eine stationéire Oszillatoramplitude erreicht wird.

Man erkennt auch, dafl X3 und X; nur so lange vom selben Typ sind,
wie real(gm) > 0 gilt. Aufgrund der durch die Transistorlaufzeiten bedingten
Phasendrehung der (komplexen) Stromverstirkung ist zu erwarten, dafi z.B.
die Elementanordnung des Colpittsoszillators nur bis zu einer bestimmten Fre-
quenzgrenze gilt (Kap. 5.2.2).

3.3. Heterostrukturbipolartransistor (HBT)

Der Anwendung konventioneller Bipolartransistoren bei immer hoheren
Frequenzen sind konzeptbedingt Grenzen gesetzt, die erst mit der Einfithrung
des Heterobipolartransistors (HBT) iiberwunden werden konnten. Die Forde-
rung nach geringem intrinsischen Basisbahnwiderstand einerseits und einem
brauchbaren Emitterwirkungsgrad andererseits fithrt immer zu einem Wider-
spruch hinsichtlich der Basisdotierung und muf§ durch einen Kompromif} gelost
werden.

Waéhrend hohe Dotierung zu einem geringen intrinsischen Basisbahnwi-
derstand und somit zu einer hohen erreichbaren Grenzfrequenz fiihrt, verrin-
gert sich gleichzeitig durch den einhergehenden zunehmenden Lécherstrom der
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Emitterwirkungsgrad v und damit die gesamte Stromverstidrkung (. Dieser
fundamentale Zusammenhang wurde durch Kroemer [11] fiir idealisierte Be-
dingungen abgeleitet. Demzufolge gilt fiir die Stromverstérkung

N D,
pEWED,B SAB,/(KT)

3.21 o
( ) 6 |ITB—O NABWBDpE

Einen Ausweg aus diesem Widerspruch bietet die HBT-Technologie. Da die
Stromverstarkung mit zunehmendem Valenzbandsprung AFE,, exponentiell an-
wiéchst, kann die Dotierung der Basis bei gleichzeitigem Ausschlufl der Locher
vom Stromtransport sehr hoch gewahlt werden. Dadurch erreicht man sowohl
hohe Grenzfrequenzen als auch hohe Stromverstarkungen, welche gemeinhin
als Gradmesser fiir den Stand der Transistortechnologie dienen.

Vorstehendes gilt unumschrinkt fiir Si/SiGe-HBT; bei GaAs stehen erst
durch Einbringen der Heteroschicht und damit Ausschlu3 der Loécher vom
Stromtransport Transistoren (aufler FET) zur Verfiigung, die fiir Millimeter-
wellenanwendungen erforderliche Grenzfrequenzen erreichen. Reine Bipolar-
transistoren kommen deshalb auf GaAs nicht in Betracht.

Die am FBH fiir Oszillatoranwendungen prozessierten Transistoren sind
(auch wegen des geringeren 1/f-Rauschens) InGaP/GaAs HBTs, die einzelnen
Epitaxielayer wurden durch MOVPE (metal organic vapor phase epitaxy) ge-
wachsen. Abb. 3.8 zeigt schematisch den Schichtaufbau eines HBT. Beginnend
bei der obersten Schicht, besteht dieser im Detail aus:

55nm nT-InGaAs Emitter-Kontaktschicht

100nm n-GaAs Emitter

30nm n-InGaP Heteroiibergang

100nm p-GaAs Basis, konstantes Dotierungsprofil
1pum n-GaAs Kollektor

20nm GalnP Atzstopschicht

e 700nm nT-Subkollektor

Fiir die n-Dotierung kommt Silizium, fiir die p-Dotierung Kohlenstoff zum
Einsatz. Es handelt sich um einen industriekompatiblen 4”-Prozefl mit Step-
perlithographie und insgesamt 14 Lithographieebenen.

Mit steigender Emitterfliche nehmen die Transistorgrenzfrequenzen ab.
Nahezu unabhéngig von der Emitterfliche besteht bei einer Kollektorstrom-
dichte von 0.4 x 10*A/cm? ein Minimum der Kollektorlaufzeit, wodurch hier
auch das Maximum der Grenzfrequenzen auftritt. Der HBT 1x3x30um? er-
reicht eine Transitfrequenz von ca. 40GHz und eine maximale Schwingfrequenz
von 150GHz, sieche Abb. 3.7.

Das Kleinsignalersatzschaltbild in Abb. 3.9 folgt grofitenteils direkt aus
der HBT-Topologie. Man unterscheidet zwischen innerem und duflerem Ersatz-
schaltbild. Unterscheidungskriterium ist dabei die Arbeitspunktabhéngigkeit
der Ersatzelemente und ob diese unmittelbar zum HBT gehéren. Ry, R, und
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Abb. 3.7: MUG und h3; eines HBT 1x3x30um? aus FBH-Prozefl KMM bei
Betrieb im Bereich minimaler Kollektorlaufzeit (Vop = 3V, Ic = 36mA).
Fr=40GHz, F,,,,=150GHz. Stromverstarkung /=116

Emitter
'._\ ?\.'-[.__ﬂg,_ _:-_'\_: 7777777
‘ Emitter Cap
Ba5|s I | Basis T
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2R, U2R Re )
Basis
KoIIektor Kollektor 7777777
e | Col2 T @ HRb;Cbc TC.2| Kollektor
2R al, 2R,
u + T u Subkollektor

Abb. 3.8: Schichtaufbau eines HBT in Mesatechnologie (nicht mafistabsgetreu).
Die Mesatechnologogie bietet gegeniiber der Planartechnologie den Vorteil ge-
ringerer Kapazititen und erhohter Durchbruchfestigkeit.

R, enthalten allerdings sowohl die Ubergangswiderstinde der ohmschen Kon-
takte als auch die Zuleitungswiderstdnde des Galvanikmetalles. Durch Ly, Le,
L. sowie Cpp und C) wird die Phasenverschiebung der koplanaren Anschluf3-
leitungen zwischen der Referenzebene und dem eigentlichen HBT modelliert.

Rype||Cre und Rpe||Che modellieren die Zeitkonstanten der beiden pn-Uber-
génge, « bezeichnet die gesteuerte Stromquelle. Unterhalb der Basisanschliisse
und auflerhalb des aktiven Bereiches liegt, bedingt durch die Mesatechnologie,
eine stets in Sperrichtung betriebene parasitiire (extrinsische) Basis-Kollektor
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Diode, deren relativ kleine Sperrschichtkapazitit in Ce, aufgeht und deren
Minimierung von entscheidender Bedeutung fiir hohe f,,,-Werte ist:

_ [t
(3.22) fmax = \/87T(R52 JFRbc)(Cbc T Cea:)

Dazu kénnen zum einen der Abstand zwischen Basis und Emitter und damit
der nur schwach arbeitspunktabhingige Basisbahnwiderstand Rp2, zum ande-
ren C,; durch Implantation von He' unterhalb der Basiskontakte verringert
werden, [12]. Die Implantation reicht dabei weit iiber das Basisgebiet hinaus
bis in den Kollektor hinein.

I
il
(@]

Abb. 3.9: HBT-Kleinsignalersatzschaltbild

3.4. Resonatoren

Im Millimeterwellenbereich werden Resonatoren vorwiegend als Leitungs-
resonatoren ausgefiihrt, da die bei hohen Frequenzen benéttigten kleinen In-
duktivitdtswerte zu sehr kleinen Strukturen fithren, welche dann nicht mehr
mit (3um dickem) Galvanikmetall realisierbar sind. Dadurch steigen ebenfalls
die seriellen Verluste und die erzielbaren Spulengiiten nehmen stark ab.
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Dem Einsatz konzentrierter MIM-Kondensatoren bei hohen Frequenzen
sind dagegen weniger durch steigende Verluste, als vielmehr durch die beno-
tigten geringen Kapazitdtswerte und der damit verbundenen schlechten Re-
produzierbarkeit Grenzen gesetzt.

Eine Abschiitzung erzielbarer Giitewerte von Leitungsresonatoren soll im
folgenden durchgefithrt werden (siehe auch [13]).

r ZLal’Y

Z B=@n+lyr2 B

Abb. 3.10: Nachbildung einer kurzgeschlossenen A/4-Leitung durch einen Par-
allelschwingkreis in der Umgebung der Resonanzfrequenz

Abb. 3.10 zeigt ein am Ende kurzgeschlossenes Leitungsstiick mit Wel-
lenwiderstand Z; und Ausbreitungskonstante . Die elektrische Liange betrage
ungerade ganzzahlige Vielfache von A/4. Daraus resultieren die Resonanzfre-
quenzen
(3.23) wo = @nt Dr mit n=0,1,2...

20v L' CY
Dieser kann in der Umgebung der Resonanzfrequenz wg durch einen verlustbe-
hafteten Parallelschwingkreis ersetzt werden. Aus der allgemeinen Gleichung
der Eingangsimpedanz Z. einer Leitung, die am Ende mit dem Widerstand
Z, abgeschlossen ist

Zo + Zp tanh (yL)
Z1, + Zg tanh (yL)

ergibt sich fiir den Spezialfall Z, = 0

(3.24) Z. =17,

(3.25) Z. = Zr tanh (yL)
mit dem Realteil
Z VA
(3.26) Re(Z.) L _~ZL nit al<1

~ tanh (al) o

Der Eingangsblindleitwert ist

(3.27) Be=1Im (—
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Der reelle Eingangswiderstand des Parallelschwingkreises bei Resonanz

(3.28) wo =

LyCyp

ist der sogenannte Resonanzwiderstand R,. Der Blindleitwert des Schwing-
kreises ist

- 1 - Cp w wo
(3.29) B, =wC, — oL\ L <wO » >

Fiir die Bestimmung der Schwingkreiselemente L, und C}, werden die Blind-
leitwerte in Gl. 3.27 und 3.29 nach der Kreisfrequenz abgeleitet und anschlie-
Bend gleichgesetzt. Die Gleichungen der Resonanzfrequenzen in 3.23 und 3.28
werden ebenfalls gleichgesetzt. Der Resonanzwiderstand R, entspricht dem
Re(Z.) des Leitungsresonators aus Gl. 3.26. Die Giite wird aus der Band-
breite des Parallelschwingkreises hergeleitet. Als Bandbreite wird derjenige
Frequenzabstand Aw = ws — w; definiert (45° - Frequenzen), bei dem fiir den
Gesamtleitwert Y, des Parallelschwingkreises gilt

. 1 CC, [ w wo
(3.30) Re (Y,) =Im(Y,) mit Y, = R_p +3 L—Z (w_o _ U)

Mit den Naherungen wo ~ wq, we — wy &~ % und [ = (2n + 1)% gilt fiir die
Bandbreite

LP
(3.31) B & \/ T, 16L'1 al al

wo Ry (r+2nm) C'L 1 T

und die Giite

(3.32) Qnot-T _T_F

B 4al  a\ 2«

Gleichung 3.32 wurde unter Annahme geringerer Verluste und daraus folgen-
den Vereinfachungen hergeleitet. Die Giite ist dann unabhéngig von der Lénge
und nicht abh#ngig von der Anzahl der stehenden Wellen auf der Leitung. Aus
Gl. 3.32 geht hervor, daf} die unbelastete Giite fiir konstantes o proportional
der Frequenz ist. Die Dampfungskonstante der Koplanarleitung dndert sich je-
doch im Frequenzbereich von 19GHz bis 76GHz stark von 0.2...0.454E ([14],
pp. 38) und wirkt diesem Anstieg entgegen. Fiir die im Schaltungsentwurf
héufig verwendete 502 Koplanarleitung ergeben sich die in Abb. 3.11 darge-
stellten Werte fiir die unbelastete Giite nach Gl. 3.32. Zum Vergleich sind die
unter Annahme eines konstanten « erhaltenen Werte ebenfalls angegeben.
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120+

100{ w=20pm, s=15um, h=500um

£,76.2,
. 80{ =am
9 60.
401
201 a=f(F)
0 20 40 60 80

Frequenz [GHZz]

Abb. 3.11: Unbelastete Giite Q1 einer verlustbehafteten Koplanarleitung der
elektrischen Linge | = A/4 iiber der Frequenz fiir frequenzabhéingig und kon-
stant angenommenes «

Werden die Verluste als nicht vernachléssigbar betrachtet, ergeben sich

Verénderungen sowohl fiir % als auch fiir R, der Leitungseingangsadmittanz:

(3.33) dB.| _ 201 _ 2(2n+1)%
dw |, woZr (1+cosh(2ad)) 0 7, (1 v Cosh(ga%D
Zr Zr
3.34 R, = -
(3.34) P tanh(al)  upn (a%)

Fiir wachsendes n nimmt die Steilheit des Imaginérteils stetig ab. Der Real-
teil geht fiir n — oo gegen den Wellenwiderstand. Daraus ergibt sich fiir die
unbelastete Giite:

T+ 2nm

4 tanh(oz%;r%) cosh? (QQ”J%)

(3.35) Qu2

Fiir n = 0 ergibt sich daraus wieder Gl. 3.32. Diese stellt gleichzeitig den Ma-
ximalwert dar, wie auch aus Abb. 3.12 zu erkennen ist. Eine Erhéhung der
unbelasteten Giite mittels Leitungsverldngerung iiber A/4 hinaus ist deshalb
nicht moglich. Beim Einsatz der Leitung in der Schaltung wird diese jedoch im-
mer noch mit dem Generatorwiderstand Rg belastet. Im Oszillator ist das der
Realteil der Eingangsimpedanz des Ports, an dem die Leitung angeschlossen
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ist. Dadurch dndert sich Gl. 3.34 folgendermaflen

Zr
(3.36) R, = R TERNILL
tanh( T)
und fiir die belastete Giite erhilt man
Re(m + 2nm)

(8:37) O = 4 cosh? ( 7(2"21 ) (RG tanh< (anl)ﬂ) * ZL)

Fiir Rg — oo erhilt man wieder die unbelastete Giite nach GI. 3.35. Abb.
3.12 stellt die belastete Giite einer 50€Q2-Koplanarleitung dar. Als Belastung
wirkt der Generatorwiderstand, der zu Rg = 509 gewiihlt ist. Uber der Lei-
tungslénge zeigt sich ein ausgeprigtes Maximum bei n = 7 welches abhéngig
von der Belastung ist und mit steigender Belastung nach rechts auswandert.

204 .. Z\::Zé)gm s=15um, h=500um
" t=3um
- F=19GHz
15+ " . Qu
o ..
o 104 .
QB " [ ]
5A ...ooo......-..
. . LI H ’
0+— ; ; ; ,
0 5 10 15 20
n

Abb. 3.12: Belastete und unbelastete Giite Qg einer verlustbehafteten Kopla-
narleitung der elektrischen Lénge | = (2"%1 Als Last wirkt der Generato-
rinnenwiderstand Rg = 50¢)

Zusammenfassend kann festgestellt werden, dafl eine Steigerung der unbe-
lasteten Giite durch Erhchung der Leitungsléinge nicht moglich ist; die bela-
stete Giite kann durch diese Mafinahme zwar optimiert werden, jedoch nur um
den Preis stark erhthten Flachenverbrauches. Besser wire hier die Transforma-
tion des Generatorwiderstandes in hochohmige Bereiche, was erstens deutlich
platzsparender moglich ist und zweitens eine hohere belastete Giite zur Folge
hat.
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KAPITEL 4

Phasenrauschmef3technik

Die mefitechnische Charakterisierung von Oszillatoren verlangt entspre-
chend der Ostzillatorspezifikation eine Vielzahl verschiedenartiger Messungen
und MeBsysteme. Neben den wichtigsten Kenngréflen Frequenz, Leistung und
Phasenrauschen sind insbesondere deren Abhéngigkeiten von folgenden Para-
metern von Interesse:

Abstimmspannung

Versorgungsspannungen und -stromen (,,pushing®)
Lastédnderungen (,,pulling“)

Temperatur

Im Zuge der Arbeiten stellte sich heraus, dafl eine ungeniigende Isolation der
Last und somit des als Last wirkenden MeBaufbaus vom Oszillatorausgang
fehlerhafte Frequenz- und Phasenrauschmesswerte zur Folge hat. Deshalb soll
dieser Punkt gesondert in Kap. 4.1 betrachtet werden. Fiir die Phasenrausch-
messung haben sich drei verschiedene Meflverfahren etabliert:

Fiir die Vermessung relativ phasenrauscharmer Oszillatoren ist die PLL-
Methode aufgrund ihrer hohen Systemempfindlichkeit am besten ge-
eignet und liefert sehr zuverlédssige Werte. Dabei wird der freilaufende
Oszillator auf einen hochstabilen Referenzoszillator mittels Phasenre-
gelschleife synchronisiert. Das Fehlersignal der Regelschleife wird aus
der Differenz der Phasen von Mef- und Referenzoszillator gebildet und
kann nach entsprechender Kalibration direkt zur Bestimmung des Pha-
senrauschens des Meflobjektes verwendet werden. Oszillatoren mit einer
geringen Kurzzeitstabilitdt konnen durch die geringen Synchronisati-
onsbandbreite dagegen nicht mehr zuverlidssig synchronisiert werden.
MMIC-Oszillatoren fallen meist in diese Kategorie weshalb dieses Ver-
fahren im Mikrowellenbereich haufig ausscheidet.

Die Messung des Phasenrauschens durch den Spektrumanalysator zeich-
net sich insbesondere durch die Moglichkeit der Automatisierbarkeit
aus und erlaubt die Untersuchung von Oszillatoren auf ihre Empfind-
lichkeit beziiglich Arbeitspunkt- oder Temperaturdnderungen. Proble-
me ergeben sich ebenfalls bei schlechter Kurzzeitstabilitéit da bei der
Messung des Rauschens bei kleinen Ablagefrequenzen die Wiederhol-
rate und Auflssungsbandbreite verringert werden miissen. Andert sich
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die Tragerfrequenz eines Oszillators in der Grolenordnung der Wieder-
holrate des Spektrumanalysators ist eine genaue Identifikation des Si-
gnalmaximums und somit des Phasenrauschens nicht mehr zuverléssig
und vor allem nicht mehr reproduzierbar moéglich. Ein weiterer Nachteil
der Spektrumanalysatormessung besteht darin daf} eine Separation des
Amplitudenrauschens nicht moéglich ist und dieses somit ebenfalls als
Rauschbeitrag erscheint. Aufgrund der Breitbandigkeit von Spektrum-
analysatoren erreichen diese nicht den geringen Grundrauschpegel wie
die schmalbandige PLL-Methode; fiir MMIC-Ostzillatoren ist sie trotz-
dem meist ausreichend.

Die Frequenzdiskriminatormethode erreicht ebenfalls eine hohere Sy-
stemempfindlichkeit als die Messung mittels Spektrumanalysator. We-
gen der dariiber hinaus geringeren Storanfélligkeit gegeniiber Kurzzeit-
schwankungen, verbunden mit sehr guter Reproduzierbarkeit der Mef3-
daten, liefert diese Methode fiir integrierte Mikrowellenoszillatoren i.a.
die beste Genauigkeit. Nachteilig ist der hohe zu treibende Aufwand
hinsichtlich Arbeitszeit und Material und die fehlende Moglichkeit der
Automatisierung.

Auf die Messung des Phasenrauschen mittels Frequenzdiskriminator wird auf-
grund ihrer Bedeutung fiir MMIC-Oszillatoren nachfolgend detailliert einge-
gangen. Bei dieser wird das Oszillatorsignal zunéchst mit Hilfe eines Richt-

Verzégerungs-
leitung

N

Spektrum-
analysator

Down- Teiler
converter

Phasen-
schieber

Abb. 4.1: Phasenrauschmessung mittels Frequenzdiskriminator

kopplers geteilt, um anschlieend auf zwei verschiedenen Wegen einem Mi-
scher zugefiihrt zu werden. Beide Wege bestehen aus Leitungen unterschied-
licher Lange, wobei eine Wegliange deutlich grofier als die andere sein muf.
Rein anschaulich ergibt sich daraus in Abhéngigkeit von der gewéhlten Lénge
der Verzogerungsleitung ein erheblicher Laufzeitunterschied ¢4 = t; —t5. Beide
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Signale werden einem Mischer zugefiihrt, das entstehende Differenzsignal tief-
pafigefiltert, bewertet und angezeigt. Mit Hilfe des Phasenschiebers kann der
Phasenunterschied zwischen den beiden Mischersignalen eingestellt werden.
Es soll im folgenden die Ubetragungsfunktion des MeBaufbaus angegeben wer-
den. Das Oszillatorsignal mit der Tragerfrequenz fy wird als frequenzmoduliert
angenommen; dabei sind A f der Modulationshub und f,,, die Modulationsfre-
quenz:

A
(4.1) Vos:(t) = Vi cos (27rf0t + f—f cos (27rfmt)>
m
Der Modulationshub bezeichnet die maximale Abweichung der Oszillati-
onsfrequenz von der Tragerfrequenz; der Quotient % ist auch als Modula-
tionsindex [ bekannt. Das Signal erfahrt durch den Leistungsteiler nur eine
Amplitudenbewertung:

m

(4.2) VL (t) = v cos (waot + % cos (27Tfmt))

Im rechten Zweig wird es gegeniiber dem linken Zweig um 74 = VN VC;TR —
et v;’Lverzogert Dadurch werden Frequenzschwankungen des Oszillators am
Eingang der Leitung in proportionale Phasenschwankungen am Ende der Ver-

zogerungsleitung umgewandelt:

(4.3) Vr(t) = v, cos (27Tf0 (t—74) + f—j cos (27 fin (t — Td)))

Der Mischer multipliziert nun beide Signale. Es entstehen neben der Sum-
men- und Differenzfrequenz der Grundwellen zahlreiche Harmonische. K ist
eine Konstante, die sich aus den Pegeln der Signale ergibt und somit also
abhéngig von diesen ist. Sie muf fiir verdnderte Pegelverhéltnisse am Mischer
stets neu bestimmt werden.

(4.4) Vi(t) = K, -

cos (27 fo (t — 74)

74) + L cos (27 fn (t = 7a)) — 2 fot — $L cos (27 fnt)
cos (27 fo (t — 7q) +

m

Af

f

% cos (27 frn (t — 74)) + 27 fot —|— cos (27 fint)
Harmonische

Jr
+
Das nachgeschaltete Tiefpaffilter 148t nur die Differenzfrequenz passieren:

(4.5) V(t) = Ky
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cos | 2mfo(t — 14) + % cos (27 frn (t — 74)) — 27 fot — % cos (27 fint) ]

Durch Umformen und Vereinfachen erhilt man schlief$lich:

A
(4.6)  V(t) = Ky cos [—QWfon + Qf—fsm (7 fmTa) sin (27Tfm (t — T—;))}
Sind die beiden Signale am Mischereingang um ungeradzahlige Vielfache
von 7 in der Phase verschoben (sog. Quadraturbedingung), gilt mit 27 fo7q =
(2k+1)5:

(4.7) V(t) = Ky cos [Q%S’Ln (7 fmTa) sin (27Tfm (t — %)) — g]

Mit cos(x — %) = sin(x) folgt

A
(4.8) V(t) = Kysin [Zf—fsin(wfmm)sin (wam (t - T—;))}
Fiir kleine Argumente der Sinusfunktion gilt sin(z) ~ z und Gl. 4.8 kann
wie folgt vereinfacht werden:

A
(4.9) V() = K¢2—fsin(7rfm7'd) sin (27rfm (t — %))
Amplitude Zeit funktion

Der zweite Sinus beschreibt die zeitliche Abh#ngigkeit. Fiir die Amplitude
erhilt man nach Erweiterung mit « f,,74:

(4.10) AV = K 2mrga f ST SmTa)
T fmTa

Fiir kleine zu messende Ablagefrequenzen f,, gilt W
verbleibt ein linearer Zusammenhang zwischen der Ausgangsspannung des Dis-

kriminators AV und der Amplitude der Frequenzschwankungen A f:

~ 1 und es

(4.11) AV = K¢27TTdAf == KDAf

Kp wird als Diskriminatorkonstante bezeichnet und beinhaltet nur noch
die Wirkung des Mischers mit dessen pegelabhéngigen Konversionsfaktor Ky
sowie den Laufzeitunterschied beider Signalwege. Aufgrund der Pegelabhéngig-
keit muf} die Diskriminatorkonstante vor jeder Messung neu bestimmt werden.
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4.1. Riickwirkung des Meflsystems auf den Oszillator

Die Verwendung eines Oszillators im System erfordert eine hohe Immu-
nitdt der Schwingfrequenz von externen Lastdnderungen, wie sie beispielweise
durch Schaltvorginge in nachfolgenden Leistungsstufen hervorgerufen werden
konnen. Eine hohe Immunitéat gegen Riickwirkungen kann durch im wesentli-
chen 3 verschiedene Mafinahmen erreicht werden:

e Verwendung einer zuséitzlichen Trennstufe mit kleinem So1.572

e Einfiigen eines Dampfungsgliedes in die Ausgangsleitung, welches je-
doch die verfiighare Ausgangsleistung reduziert (Abb. 4.11)

e Geschickte Wahl der Auskopplung z.B. mittels eines kleinen Kondensa-
tors oder eines transformatorischen Abgriffs, wodurch allerdings eben-
falls die Ausgangsleistung verringert wird.

Um die Chipkosten zu minimieren, wird dabei jedoch h#ufig auf eine isolie-
rende Bufferstufe verzichtet. Die Empfindlichkeit gegeniiber Lasténderungen,
auch unter , frequency pulling* bekannt, wird gewthnlich als maximal zuldssige
Frequenzéinderung A F' angegeben, um die sich die Oszillatorfrequenz bei einem
gegebenen VSWR (z.B. 1.75, siehe [15] Seite 813) und Variation dessen Phase
um 180°, &ndern darf. Zur messtechnischen Untersuchung dieser Abhéngigkeit
bené6tigt man ein Tunersystem, welches dem Oszillator nach Betrag und Pha-
se veridnderliche Reflexionsfaktoren an dessen Ausgang transformiert. Dabei
stellt man hiufig fest, dafl sich die Frequenz nicht, wie erwartet, kontinu-
ierlich verstimmt, sondern vielmehr abschnittsweise konstant bleibt und sich
dann sprunghaft dndert. Dieses Verhalten nimmt mit steigender Oszillator-
frequenz, steigender Fehlanpassung und wachsender Leitungsléinge zwischen
Oszillatorausgang und Tunereingang zu. Der Grund dafiir sind die zahlrei-
chen ganzzahligen Vielfachen von A/2 stehender Wellen im Mefsystem. Somit
ist das ,frequency pulling* fiir Millimeterwellenoszillatoren meist nicht mehr
meftechnisch bestimmbar.

VCO Tastkopf Dampfungsglied Empfanger

@FM\

DC-Block Koaxialkabel

L

Abb. 4.2: Phasenrauschmefplatz mit Spektrumanalysator

Wiéhrend fiir die meBtechnische Charakterisierung des ,,frequency pulling*
eine Fehlanpassung des Oszillatorausgangs beabsichtigt ist, tritt eine Beeinflus-
sung und Verfilschung der Messergebnisse mitunter unbeabsichtigt auf, wenn
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der Ausgangsanpassung nicht geniigend Beachtung geschenkt wird. Das trifft
neben der Frequenz- und Leistungmessung auch auf die Phasenrauschmessung
zu. Problematisch ist dieser Effekt insbesondere deshalb, weil die gemessenen
Phasenrauschwerte stets zu optimistisch ausfallen und der Oszillator somit in
einer gut angepafiten Systemumgebung der Spezifikation nicht mehr geniigt.
Da er sich sicher nur durch ein Einrastverhalten der Oszillatorfrequenz iiber
einem variierten Parameter identifizieren 14t, besteht insbesondere fiir Festfre-
quenzoszillatoren die Gefahr, dafl er unbeobachtet bleibt da diese nicht oder
nur iiber die Versorgungsspannungen oder -strome geringfiigig verstimmbar
sind.

Abb. 4.2 zeigt einen iiblichen MefBlaufbau fiir die Oszillatorcharakterisie-
rung. Der Empfianger repréisentiert einen Spektrumanalysator oder den Mi-
schereingang eines Phasenrauschmefsystems, z.B. Agilent E5500. Fiir bessere
Isolation wird ein Dampfungsglied zwischen Proberkopf und Koaxialkabel ein-
gefiigt. Der DC-Block dient dem Schutz des Meflsystems und wird noch vor
dem Dampfungsglied eingefiigt. Daraus resultiert eine zusétzliche Stofistelle.
Als Beispiel ist der gemessene Eingangsreflexionsfaktor I'r, in Abb. 4.3 fiir
2 verschiedene Dampfungsglieder, 10 und 20dB, dargestellt. Die gewonnenen
Meflergebnisse konnen wie folgt interpretiert werden:

1. Der Eingangsreflexionsfaktor weist eine deutliche A/2- Welligkeit von
70MHz auf. Die Amplitude dieser Welligkeit wird durch den Einsatz
des 20dB-Dampfungsgliedes stark reduziert.

2. Der Mittelwert des Anpassung iiber dem gesamten betrachteten Fre-
quenzbereich verbessert sich durch den Einsatz des 20dB-Dampfungs-
gliedes nur um wenige dB, was auf eine starke Reflexion bereits vor
dem Koaxialkabel schlieffen 1483t.

In Kap. 3.4 wurde die unbelastete Giite eines Leitungsresonators mit ideal
kurzgeschlossenem Ende der Linge | = (2n + 1)% hergeleitet. Im betrachteten
MefBaufbau ist das Koaxialkabel jedoch mit der komplexen Eingangsimpedanz
des Empféngers | Z,| ~ Z|, abgeschlossen und es ist zu erwarten, dafl die erziel-
bare Giite deutlich geringer sein wird. Es soll im folgenden betrachtet werden,
mit welcher Giite man fiir diesen Fall zu rechnen hat, siehe auch [16]. Der
Einfachheit halber wird die Empfangereingangsimpedanz als reell angenom-
men. Der vernachléssigte Imaginérteil fiihrt im Wesentlichen nur zu einer Ver-
schiebung der Resonanzfrequenzen und kann somit durch eine Léngenvariation
leicht kompensiert werden. Die unbelastete Giite wird dann durch GI. 3.35 be-
rechnet. Durch den von Null verschiedenen Abschlu3widerstand ergeben sich
aber zusétzlich eine vom AbschluBwiderstand abhéngige Steilheit des Blind-

leitwertes ddlj) = gowie hohere Verluste der Eingangsimpedanz Re (Z.):
dB. 261(Z2 — Z?

(412) =—— 6 ( a L)
dw |, Z}wo (14 cosh(al))
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Abb. 4.3: Eingangsreflexionsfaktor I'y, des Messaufbaus fiir 10 und 20dB
Dampfungsglied; Referenzebene ist der Tastkopfeingang
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In GIl. 4.13 wurden die Leiterverluste o vernachléssigt, da deren Beitrag
gegeniiber der transformierten Abschlussimpedanz Z, gering ist, wenn die
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Z z.
r Y

e Bl=2n+1)r/2

Abb. 4.5: Leitungstransformation der Empféangereingangsimpedanz Z,, fiir ver-
schiedene Lingen [ = (2n + 1)

Abschlussimpedanz nur gering vom Wellenwiderstand abweicht, wie im be-
trachteten Fall. Gl. 4.13 gilt allgemein fiir Leitungstransformatoren der Lénge
l= % Die Giite, Gl. 4.14, wird, wie bereits beschrieben, mit Hilfe der Be-
stimmung der Ersatzelemente des Parallelschwingkreises hergeleitet. Sie wird
hier als unbelastete Giite bezeichnet, weil die Belastung durch das im Mes-
saufbau verwendete Dampfungsglied noch nicht eingerechnet ist. Aufgrund
der vernachlissigten Verluste im Realteil der Eingangsimpedanz gilt sie nur
fiir schwache Fehlanpassung, d.h. |Z,| ~ Z.

= (7‘-+2n7r)|ZZ*Z2 ‘ ~ (7T+2n7r
(4.14) Qu = 4Z4 71, cosh2(|Z2:"—Z;;? ~ co>h2( 2717r+7-r) |F |
mit Do = 57— fir D] <1

Die graphische Auswertung in Abb. 4.6 und 4.7 zeigt, dafl diese auch fiir gute
Anpassung |Z,| ~ Z|, grole Werte annehmen kann, wenn die Anzahl stehen-
der Wellen auf dem Leitungsstiick sehr hoch ist. Wie schon in Abb.3.12 darge-
stellt, wichst die belastete Giite mit zunehmender Leitungsléinge zunéchst bis
auf einen Maximalwert an und geht dann wieder zuriick. Bei dem verwendeten
Messaufbau liegt dieses Maximum bei rund n = 500, wie aus nachstehender
Abbildung hervorgeht. Fiir den von uns verwendeten Meflaufbau ergibt sich
néherungsweise eine unbelastete Giite von @), ~ 150 mit folgenden Parame-
tern:
a=2248

m
ITy| ~ 0.1
Koaxialkabelldnge: [ = 1.65m
Phasengeschwindigkeit: vp, = 2.31 * 108%
Kreisfrequenz: w = 119 109%
n=-L —1~270

Vph T

4.1.1. Messungen. Um den Einfluf} einer ungeniigenden RiickfluBd&mp-
fung auf die Messergebnisse zu verdeutlichen, wurden zwei Festfrequenzoszil-
latoren miteinander verglichen, welche sich schaltungstechnisch nur in der Art
der Leistungsauskopplung unterscheiden und sonst identisch sind. W&hrend
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Abb. 4.6: Berechnete Giite Q als Funktion der Empfingereingangsimpedanz
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Abb. 4.7: Berechnete Giite Q in Abhéngigkeit von n = - — 1 fiir |I';| = 0.1,
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die Entkopplung des Ausganges im Falle des OSC19K nur durch einen Kon-
densator erfolgt, kommt bei OSC19I ein II-Filter zum Einsatz dessen Aus-
gangskondensator den Lastwiderstand bereits iiberbriickt und damit dessen
Einfluf} auf das Oszillatorverhalten reduziert. Eine detailliertere Beschreibung
findet sich in Kap. 5.2.1.2.
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Abb. 4.8: links: Auftrennstelle bei OSC19K; rechts: arg (S11S922) fiir 10 und
20dB Abschwichung (S7; beinhaltet die Messwerte des MeBsystems)
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Abb. 4.9: OSC19K: Abhingigkeit von Schwingfrequenz und Phasenrauschen
iiber dem Kollektorstrom bei 10dB- und 20dB-Abschwicher im Ausgangspfad

Neben einer Erhohung der belasteten Giite, siehe Kap. 5.2.1.2, und damit
verbessertem Phasenrauschen fithrt das zu einer verringerten Empfindlichkeit
gegeniiber Lastéinderungen, wie ein Vergleich der Messergebnisse in Abb. 4.9
und 4.10 ergibt. Die Abstimmkurve des OSC19K weist bei schlechter Aus-
gangsanpassung (10dB-Dampfungsglied) ausgepriigte Frequenzplateaus auf,
zwischen denen sich die Ausgangsfrequenz sprunghaft dndert. Diese Plateaus
bilden sich im Abstand ganzzahliger Vielfacher von fres = ﬂé’l" = 70MHz.
Im Falle besserer Anpassung (20dB) dagegen ist die Abstimmkurve glatt und
ohne Sprungstellen. Die gemessenen Phasenrauschwerte (gemessen in 1MHz
Abstand vom Tréger) sind im Falle schlechter Anpassung um fast 20dB ideali-
siert. Die Abstimmcharakteristik des OSC19I hingegen ist auch fiir den 10dB-
Fall ohne Sprungstellen - die Phasenrauschwerte sind allerdings immer noch
um 3 bis 5 dB verfilscht gegeniiber der verbesserten Melanordnung.
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Abb. 4.10: OSC19I: Abhingigkeit von Schwingfrequenz und Phasenrauschen
iiber dem Kollektorstrom bei 10dB- und 20dB-Abschwécher im Ausgangspfad

Um Verfilschungen der gemessenen Phasenrauschwerte zu vermeiden, bie-
ten sich folgende Mafinahmen an:

e der Einsatz eines Ddmpfungsgliedes (Abb. 4.11) im Ausgang - moglichst
bereits auf dem Wafer

e der Einsatz von Trennverstirkern (Buffern)

e cine moglichst lose Ankopplung des Ausgangs wie im Falle des OSC191.
Da Oszillatoren in ihrer Struktur sehr unterschiedlich aufgebaut sein kénnen,
kann manchmal bereits ein 10dB-Dampfungsglied ausreichend sein, manchmal
sind 20dB notig. ,,Push-Push“-Oszillatoren sind durch die Wahl der Auskopp-
lung in der Symmetrieebene besonders unempfindlich gegen Lasténderungen,
vgl. Kap. 6.5, und bendtigen deshalb i.a. keinerlei Dampfungsglied im Ausgang.

Abb. 4.11: On-Chip 10dB-Dampfungsglied zwischen Oszillatorausgang und
Proberpad
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KAPITEL 5

Mafinahmen zur Verringerung des
Phasenrauschens

In diesem Kapitel werden verschiedene Mafinahmen zur Reduktion des
Phasenrauschens auf ihre Wirksamkeit untersucht. Im einzelnen sind diese:

Einflu} des 1/f-Rauschens
Einflufl der Oszillatorgiite
Einflul des Varaktors
Einflul des Arbeitspunktes

Der Hauptschwerpunkt liegt dabei auf dem experimentellen Nachweis der be-
obachteten Effekte anhand prozessierter MMIC-Oszillatoren auf GaAs.

5.1. Einflu3 des 1/f-Rauschens

Die Forderung nach einem moglichst niedrigen Niederfrequenzrauschen
des Transistors ist eine allgemein anerkannte Grundvoraussetzung fiir gerin-
ges Phasenrauschen. Das gilt insbesondere fiir monolithisch integrierte Os-
zillatoren, da bei diesen mit den geringen realisierbaren Resonatorgiiten die
Resonatorbandbreite praktisch immer grofler ist als die Knickfrequenz des
Niederfrequenzrauschens. (Wie in Kap. 2.2 gezeigt wurde, entsteht aus der
1/f-Charakteristik des Phasenfehlers Sae(wm,) eine 1/f3-Charakteristik im
Phasenrauschen mit der Ubergangsfrequenz wss vom quadratischen in den
kubischen Bereich. wss entspricht zwar nicht notwendigerweise der Knickfre-
quenz des 1/f-Rauschens des Transistors, befindet sich jedoch meist in dessen
Umgebung) Erst bei sehr hochgiitigen Resonatoren, wenn die Resonatorband-
breite kleiner als die Knickfrequenz des Niederfrequenzrauschens ist, kommt
es nicht zu einem 1/f3-Anstieg im Phasenrauschen und der Beitrag des Nie-
derfrequenzrauschens ist von untergeordnetem Interesse.

Als 1/f-Rauschen bezeichnet man durch langsame Vorgénge im Halblei-
ter hervorgerufenes Rauschen. Solche langsamen Vorginge sind insbesonde-
re Generations-Rekombinationsvorgéinge, Einfangen von Ladungstrigern an
Storstellen und die Verdnderungen in der Ladungstrigerbeweglichkeit. Durch
den epitaxialen Aufbau von HBT‘s und dem damit verbundenen vertikalen
Stromtransport ist die Zahl von Oberflichenzustdnden gegeniiber denen von
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FET‘s weitaus geringer; daraus ergibt sich ein deutlich geringeres Nieder-
frequenz-Rauschen, was den HBT fiir Oszillatoranwendungen als besonders
geeignet erscheinen 148t.

Das Niederfrequenzrauschen ist nicht nur stark vom Transistortyp (HBT,
FET, ...) sondern auch vom gewéhlten Halbleitermaterial sowie den Proze$-
schritten abhéngig. Das geringste Niederfrequenzrauschen haben noch immer
Si-Bipolartransistoren. Aufgrund ihrer geringen Grenzfrequenzen ist ihr Ein-
satz jedoch auf den unteren GHz-Bereich beschriankt. SiGe-HBTs weisen ei-
ne geringe Knickfrequenz des NF-Rauschens im kHz-Bereich auf, verbunden
mit sehr hohen Grenzfrequenzen. Diese werden jedoch erst durch sehr kleine
Strukturen sowie bei kleinen Versorgungsspannungen und -strémen erreicht,
wodurch das Leistungspotenzial verglichen mit dem von GaAs-basierten HBT
geringer ist.

Auf InGaP basierende HBT haben gegeniiber solchen auf AlGaAs ein
um ca 10dB verringertes Niederfrequenzrauschen, [17]. Ein weiterer wichtiger
Schritt zur Reduzierung des Niederfrequenzrauschens ist die Emitter-Ledge-
Passivierung, durch die parasitéire Basis-Emitter Leckstréme verringert wer-
den. Zusitzlich steigt dadurch die Stromverstirkung an. Am FBH werden
fiir Oszillatoranwendungen ausschliefflich InGaP basierte HBT mit Emitter-
Ledge-Passivierung prozessiert, [18] u. [12].

Neben der Prozessoptimierung hinsichtlich geringen Niederfrequenzrau-
schens verbleiben fiir den Schaltungsentwurf folgende Mdoglichkeiten zur Re-
duktion des 1/f-Rauschens:

1. Transistortrieb bei geringer Kollektorstromdichte
2. Niederohmige Belastung der Basis-Emitter-Strecke
3. Gegenkopplung

Der Betrieb bei geringer Kollektorstromdichte 148t sich erreichen durch einen
kleinen Kollektorstrom oder Wahl eines Transistors mit grofler Emitterfléche.
Durch die starke Stromabhéngigkeit des a mit einem ausgeprigten Maximum
im Bereich minimaler Kollektorlaufzeit im Bereich von 35 .. 40 fny und dem da-
mit verbundenen Maximum der Oszillatorschleifenverstéarkung, vgl. Kap. 5.4,
sind dann aber bei kleinen Stromdichten nur geringe Schleifenverstarkungen,
oder, durch festere Ankopplung der Resonatorelemente, eine geringere bela-
stete Giite realisierbar mit einhergehender Phasenrauschverschlechterung.

Auf die verbliebenen beiden Punkte wird in Kap. 5.1.1 und 5.1.2 einge-
gangen.

Messung des Niederfrequenzrauschens: Die Messung des 1/f-Rau-
schens erfolgt mit dem in Abb. 5.1 dargestellten Aufbau: In einer geschirm-
ten Kammer wird der HBT mit verschiedenen Sourcewiderstinden Rg an der
Basis belastet, batteriegestiitzte Netzteile ermdglichen eine rauscharme Ar-
beitspunktvariation. Um Schwingneigung entgegenzuwirken wird der Kollektor
mittels Bias-Tee fiir hohe Frequenzen gegen 50(2 geschaltet. Das 1/f-Rauschen
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gelangt {iber den induktiven Pfad des Bias-Tees an den Messwiderstand Ry
und schlieBlich tiber den Verstéirker auf einen Spektrumanalysator. Das Nie-
derfrequenzrauschen wird als spektrale Leistungsdichte des Stromes iy, durch
den Meflwiderstand Ry iiber der Ablagefrequenz aufgetragen:

< lim|? >
(5.1) Sfihgf}
HBT Bias-T
VBE I
A —p
% 60dB  FSR

Abb. 5.1: Messaufbau zur Bestimmung des Niederfrequenzrauschens i. A. vom
Arbeitspunkt und von der Quellimpedanz R,

Modellierung: Die korrekte Beschreibung des 1/f-Rauschverhaltens ist
Grundvoraussetzung fiir prazise Ergebnisse von Phasenrauschsimulationen. In
[19] wurde gezeigt, dal dafiir bei GalnP/GaAs-HBT zwei Rauschquellen not-
wendig sind. Die erste Rauschquelle représentiert die Basis-Emitter Diode, die
zweite den Emitterwiderstand R..

Fiir die spektrale Rauschstromdichte der Basis-Emitter-Diode gilt:

.e IAF IAL
<Zf> =2q, + KFt— + KL—-2

fFB 1+(%)2

Der Term 2qI, stellt das Schrotrauschen des Basis-Emitter pn-Uberganges dar,
iiber die Faktoren AF, KF, und F'B wird der Funkelrauschbeitrag eingestellt
wahrend AL, KL und FL den Rauschbeitrag infolge von Generations- und
Rekombinations-Prozessen beriicksichtigen.

Die Rauschspannungsdichte des Emitterwiderstandes R, teilt sich auf in
den thermischen Beitrag sowie einen 1/f-Beitrag nach Hooge [20] und wird
dargestellt durch

(5.2)

272
(5.3) (re) _ppp, 4 @Bl g0 1073

Af N f
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Die Beschreibung des 1/f-Rauschens durch zwei Rauschquellen erfolgt bei
dem am FBH verfiigharen Modell des GaInP/GaAs-HBT fiir den Schaltungs-
simulator ADS. Standardmifig steht fiir die Simulation von Bipolartransi-
storen jedoch nur das Gummel-Poon-Modell zur Verfiigung; hier erfolgt die
Beschreibung des 1/f-Rauschens nur durch die Basisrauschstromquelle nach
Gl. 5.2. Notwendig ist die Einfithrung einer zweiten Quelle wegen der starken
Abhingigkeit des 1/f-Rauschens von der Quellimpedanz, also der Belastung
der Basis-Emitter-Strecke, [21]. Messungen haben ergeben, dafl bei niederoh-
migem Abschlufl dieses deutlich geringer ausfillt als bei hochohmigem Ab-
schluf; vgl. Abb. 5.2.

Die Beschreibung des 1/f-Rauschens im Gummel-Poon-Modell nach Gl. 5.2
gelingt immer nur fiir denjenigen Abschluss der Basis-Emitter-Diode geniigend
gut, fiir den der entsprechende Parametersatz extrahiert wurde. In Tab. 5.1
zeigt die zur Rauschsimulation verwendeten Parameter, welche aus Meflwerten
nach Abb. 5.2 gewonnen wurden. Eine gute Ubereinstimmung von Mefiwerten
und Simulationsergebnissen ist zu erkennen.

Parameter | 102 | 10k2
AF 1.2 1.2
KF Te-6 | 2.5e-5
FB 0.7 0.6
AL 0.6 0.4
KL 8e-11 | 4e-11
FL 3e7 le7

Tab. 5.1: Parametersatz fiir Gl. 5.2 fiir nieder- und hochohmige Belastung der
Basis-Emitter-Diode. Angepaflt wurden die Mefwerte nach Abb. 5.2

5.1.1. Niederohmige Belastung der Basis-Emitter-Strecke. Abb.
5.3 zeigt Stromlaufplan und Chipfoto eines 2.6GHz GaAs-VCOs in Colpitts-
Konfiguration. Laut Spezifikation sollte dieser Self-Biased sein, also auch ohne
extern angelegte Basisspannung funktionieren. Dies wurde durch einen auf
dem Chip befindlichen Widerstandsteiler erreicht. Um die Oszillatorgiite nicht
durch diesen Teiler zu degradieren, wurde dieser durch den LC-Tiefpa8, be-
stehend aus Ly, Cp, von den frequenzbestimmenden Elementen entkoppelt.
Der fiir niedriges 1/f-Rauschen erforderliche niederohmige Abschlufl der Basis-
Emitter Strecke wird zweckméfig durch Anschalten eines Kondensators von
einigen pF (parallel zu C}) an dem fiir diesen Zweck nach auflen gefiihrten
DC-Pad erreicht. Ohne externe Belastung trigt nur der Widerstandsteiler mit
einigen hundert Ohm zu einer sehr geringfiigigen Reduktion des 1/f-Rauschens
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Abb. 5.2: Kollektorrauschstromdichte iiber der Frequenz fiir verschiedene Kol-
lektorstrome und niederohmige (10 Ohm) bzw. hochohmige (10 kOhm) Bela-
stung der Basis- Emitter- Strecke; HBT 2x3x30um?

Abb. 5.3: Stromlaufplan und Chipfoto des 2.6GHz-Colpitts VCOs. Grofe:
Ix1mm?

bei - der auf dem Chip integrierte Blockkondensator Cj ist aufgrund seiner
GroBe nur im HF-Bereich wirksam. Abb.5.4 zeigt das gemessene Phasenrau-
schen mit und ohne niederohmige Belastung. Die niederohmige Last wurde da-
bei durch einen 10pF-Kondensator erzielt. Eine Erhohung dieses Wertes zeigte
keine weitere messbare Verbesserung. Deutlich zu erkennen ist der Einfluf fiir
niedrige Ablagefrequenzen: bei 1kHz betrégt die Phasenrauschreduktion rund
5dB, oberhalb von 10kHz ist jedoch keine Wirkung mehr nachweisbar.
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Abb. 5.4: Phasenrauschen des 2.6GHz-Oszillators nach Abb. 5.3 fiir niederoh-
mige (10pF) und hochohmige (Leerlauf) Belastung der Basis-Emitter-Strecke

5.1.2. Verringerung des 1/f-Rauschens durch Gegenkopplung.
Ansitze, das Phasenrauschen durch Regelschleifen zu reduzieren, gibt es seit
geraumer Zeit. Am bekanntesten ist der Einsatz der Phasenregelschleife, PLL.
Fiir den Einsatz im System und die Erzeugung besonders phasenrauschar-
mer Signale gibt es eine Reihe von Rauschunterdriickungssystemen mittels
Feedforward- und Feedback-Regelschleifen, vgl. [22]. Aufgrund ihrer Komple-
xitét scheiden sie fiir den Entwurf von MMIC meist aus.

Eine sehr einfache Regelschleife besteht bereits aus einem nicht iiberbriick-
ten Emitterwiderstandes von einigen zehn Ohm zur Stabilisierung des Arbeits-
punktes gegen Temperatur- und Versorgungsspannungsschwankungen. Einem
Vorschlag von Rohde [23], [15] folgend kann das Phasenrauschen durch Riick-
kopplung des Niederfrequenzrauschens des Oszillatortransistors reduziert wer-
den.

Dazu wird ein zusiitzlicher Transistor (oder OPV) eingefiihrt, der, betrie-
ben in Emitterschaltung, eine Phasendrehung von 180° fiir niedrige Frequenzen
bewirkt und das invertierte Rauschsignal auf die Basis des Oszillatortransistors
fithrt. Das ist gleichbedeutend mit einer Reduktion der Verstarkung fiir nied-
rige Frequenzen, also einer Gegenkopplung. Wenn der Regeltransistor bei sehr
kleinem Strom betrieben wird, ist das durch diesen zusétzlich eingebrachte
Rauschen vernachlédssigbar.

Allerdings wurden in Rohde [23] und [15] lediglich Simulationsergebnisse
und keine experimentellen Nachweise prasentiert. Realisiert wurde diese Schal-
tung in [24] fiir einen 10GHz SiGe-Oszillator. Es wurden Phasenrauschwerte
von -79..-87dBc@100kHz in Abhéingigkeit von der Varaktorspannung erreicht.
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Eine wirkliche Funktionskontrolle ist das jedoch nicht, weil sich die Regelung
nicht ein- und ausschalten lief3. Vergleichbare oder bessere Phasenrauschwerte
wurden auch ohne eine derartige Mafinahme von [25] und [26] fiir 23 bzw.
22GHz SiGe-VCOs angegeben und belegen somit den Stand der Technik fiir
diese Technologie.

Beispiel: Um die Wirksamkeit der vorgeschlagenen Methode zu unter-
suchen, wurde deshalb im Rahmen dieser Arbeit der in Abb. 5.3 dargestellte
Oszillator mit einer externen Riickkopplung nach Abb. 5.5 ausgestattet. Der

cc

Abb. 5.5: Externe Zusatzschaltung zum 2.6GHz-Oszillator nach Abb. 5.3 zur
NF-Gegenkopplung

Chip wird weiterhin mit koaxialen Proberspitzen angetastet; die negative Ver-
sorgungsleitung (Masse) wird aber nicht direkt sondern iiber den Widerstand
R, mit dem Netzteil verbunden. Die HF-Umgebung und die Schwingfrequenz
dndern sich durch diese Mafinahme nicht. Der bei einem Stromflufl einset-
zende Spannungsabfall steuert die Basis des Riickkoppeltransistors T5. Des-
sen Kollektor-Emitter-Strecke liegt parallel zu Rp; und stabilisiert somit den
Arbeitspunkt des Ostzillatortransistors, was einer Gegenkopplung fiir das NF-
Rauschen entspricht. Abb. 5.6 zeigt eine Reduktion des Phasenrauschens um
5 bis 7dB fiir Ablagefrequenzen kleiner 10kHz. Zwischen 10kHz und 100kHz
liegt das Phasenrauschen bei Betrieb mit Regelung sogar leicht dariiber und ist
moglicherweise auf erhohtes Kombinations-Rekombinationsrauschen des Re-
geltransistors zuriickzufiihren. Erhohtes Phasenrauschen in diesem Frequenz-
bereich hat sich als stark von der Wahl des Regeltransistors T» abhéngig er-
wiesen - zum Einsatz kamen verschiedene NF-Siliziumbipolartransistoren wie
BC236, BC548,... . Der experimentelle Aufbau ist nicht unproblematisch wegen
der teilweise langen Verbindungsleitungen zwischen angeprobter Oszillator-
und externer Regelschaltung, woraus sich u.U. Masseschleifen ergeben kénnen
(Einkopplung von Stérungen siehe Abb. 5.6 unterhalb 1MHz).
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Abb. 5.6: Oszillatorphasenrauschen des 2.6GHz-Oszillators nach Abb. 5.3 bei
Betrieb mit und ohne Regelschaltung entsprechend Abb. 5.5

Zusammenfassung: Die Bedeutung eines geringen NF-Rauschens fiir
die Realisierung von phasenrauscharmen Oszillatoren ist unumstritten. Den-
noch bleiben Mafinahmen zur Reduktion des Phasenrauschens durch eine ge-
zielte Verringerung des NF-Rauschens wenn nicht wirkungslos, so doch be-
grenzt wirksam fiir kleine Ablagefrequenzen unterhalb von 10kHz. Dasselbe
Verhalten wurde auch in [17] beobachtet, wo durch die Einfithrung der Ledge-
Technologie zwar erheblich geringeres Niederfrequenzrauschen erreicht werden
konnte, die damit prozessierten Oszillatoren jedoch sogar schlechteres Pha-
senrauschen (bei grofien Ablagefrequenzen) aufwiesen, was mit verénderten
DC- und HF-Parametern des Transistors und in der Folge degradierter Oszil-
latorgiite erklirt wurde. Erst fiir kleine Ablagefrequenzen konnte eine Phasen-
rauschverbesserung (simulativ) festgestellt werden.

Vor dem Hintergrund, dafl eine PLL gerade Phasenrauschen bei sehr klei-
nen Ablagefrequenzen hervorragend ausregelt, mufl die Wirksamkeit dieser
Mafinahme als unzureichend beurteilt werden.

5.2. Maximierung der belasteten Giite

Folgt man dem Ansatz nach Leeson [7], so verhélt sich das Einseitenband-
phasenrauschen umgekehrt proportional zum Quadrat der Oszillatorgiite Q.
Eine Steigerung der Giite um den Faktor 2 beispielsweise hitte eine theore-
tische Phasenrauschverbesserung um 6dB zur Folge. Aufgrund dieser starken
Abhéngigkeit ist es beim Oszillatordesign immer oberste Priamisse, die bela-
stete Giite zu maximieren.
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Eine allgemeine Definition der Giite ergibt sich aus der Ableitung der
Phase nach der Frequenz:

wo d¢
5.4 il et
(5.4) Q=57
Im folgenden wird fiir die Falle des Oszillators mit T- bzw II-Riickkopplung
die Oszillatorgiite aus der Schleifenverstirkung in Abhéngigkeit von den Ele-

menten im Riickkopplungszweig bestimmt.

w—wo

5.2.1. Oszillator mit T-Riickkopplung. Wegen der Randbedingun-
gen des MMIC-Schaltungsentwurfs werden Oszillatoren mit serieller Riick-
kopplung nach Abb. 5.7 solchen mit paralleler Riickkopplung, Abb. 5.14, meist
vorgezogen. Ein ausgezeichneter Resonator, dessen belastete Giite separat be-
stimmt werden konnte, ist jedoch nicht vorhanden. Vielmehr bewirken alle
extern am Transistor angeschalteten Blindelemente, aber auch der Transistor
selbst, eine frequenzabhingige Phasendrehung und damit einen Beitrag zur
belasteten Giite. Der Oszillator wird als riickgekoppelter Verstarker betrach-

[Y.
|1 a1=0 Ia2 |2
U, Ymué UZJ
Verstarkungsnetzwerk
[Z1 vy
h Zb f ZC Ir2
2

Rickkoppelnetzwerk

Abb. 5.7: Oszillator mit T-Riickkopplung; Aufteilung des Oszillators in einen
Verstiarkungs- und einen Riickkopplungsteil zur Bestimmung der Oszilla-
torgiite

tet. Der Verstéirkerteil wird dabei nur noch aus der komplexen Stromquelle Y,
gebildet, im Riickkoppelteil sind neben den extern angeschalteten Elementen
die restlichen Y-Parameter Yj., Yse und Y., des HBT integriert. Der HBT wird
zweckmiflig in Y-Parametern durch [Y;,] beschrieben, das Riickkoppelnetzwerk
dagegen in Z-Parametern durch [Z,]:
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5.2. Maximierung der belasteten Giite
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5.2.1.1. Finden der optimalen Riickkoppelelemente fir Z, = 0. Fir das
Gleichungssystem, bestehend aus Gl. 5.14 und 5.15 mit den drei Unbekannten
Ze, Ly, Ze, gibt es keine eindeutige Losung. Aufgrund der Komplexitdt des
Ausdrucks 5.10 kann dieses im Gegensatz zu Oszillatoren mit II-Riickkopplung,
Kap. 5.2.2, nicht auf einfache Weise analytisch nach einem der drei Riickkop-
pelelemente aufgelost werden, so dafl sich die beiden anderen als Funktion des
dritten ergeben. Ein Losungsweg fiir dieses Problem wurde in [27] aufgezeigt.

Eine deutliche Vereinfachung des Gleichungssystems erhélt man fiir den
Spezialfall Z. = 0, welcher aus folgenden Griinden von gesteigertem Interesse
ist:

e Simulationen haben gezeigt, dafl fiir diese Wahl von Z¢ innerhalb ei-
nes groflen Variationsbereiches der iibrigen Elemente Instabilitéit erzielt
werden kann.

e Es ergibt sich ein kleiner Flichenbedarf der Schaltung, da diese Im-
pedanz durch einen Kondensator von wenigen pF', abhéingig von der
Schwingfrequenz, realisiert werden kann.

e Weiterhin kann von solchen Oszillatoren eine differentielle Version auf
besonders einfache Weise abgeleitet werden, vgl. Chipfotos in Abb.
5.11 und 6.15, indem die Schaltung beziiglich des Kollektors gespiegelt
und an dieser Stelle zusammengeschaltet wird. Die um 180° zueinan-
der phasenverschobenen Signale bei differentiellen Oszillatoren fithren
dann zu einer virtuellen Masse an dieser Stelle, so daf3 sich wieder die-
selbe Schwingfrequenz wie bei dem Fundamentaloszillator ergibt. Bei-
de Varianten lassen sich dann beziiglich ihrer Rauscheigenschaften gut
miteinander vergleichen, vgl. Kap. 6.4.

Zur Bestimmung der Elemente Z; und Z. wird zunéchst Gl. 5.15 so um-
gestellt, daf} sich beispielsweise Z. als Funktion von Z; berechnen lé3t. Dieses
Wertepaar wird dann in Gl. 5.14 zur Berechnung der Schleifenverstarkung ein-
gesetzt. Ist diese kleiner -1, besteht Instabilitdt und die gewédhlten Riickkoppel-
elemente fithren zu einem schwingfihigen System. Als weitere Vereinfachung
wird im folgenden nur der Spezialfall rein reaktiver Riickkoppelelemente X
anstelle von komplexen Riickkoppelelementen Z betrachtet. Die Y-Parameter
des HBT wurden aus gemessenen und deembeddeten S-Parametern bestimmt.

Abb. 5.8 zeigt fiir den 1x3x30um2-HBT die aus der Phasenbedingung bei
einer Sollschwingfrequenz von 19GHz ermittelten Riickkoppelelemente. Die
Blindwidersténde wurden in Induktivitéits- und Kapazitdtswerte umgerechnet,
um eine Vorstellung von den benétigten Groflenordnungen zu geben.

Zur Berechnung der Giite werden die Wertepaare X3, X, unter Annahme
linearer Frequenzabhéngigkeit

w

(5.17) kapazitiv — Xo(w+ Aw) = Xc(w)w A
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Abb. 5.8: links: Riickkoppelelemente C, und Ly; rechts: Einflul der Elemente
X, = w%e und X, = jwL auf die belastete Giite; 1x3x30um2-HBT bei
I. =18mA und f=19GHz; Z. =0

A
(5.18) induktiv — Xp(w+ Aw) = XL(w)Lu o

in Gl. 5.16 eingesetzt. Um herauszufinden, welches der beiden Elemente X, X,
den grofiten Einflufl auf die Giite hat, wird die Giite fiir folgende Annahmen
errechnet:

1. X3, X sind nicht frequenzabhéingig — ,,nur HBT“ in Abb.5.8 bis 5.9

2. nur X, frequenzabhéingig — ,Qg“

3. nur X, frequenzabhingig — ,,Qp"

4. Xy, X, frequenzabhingig — ,,Qp und Qg

Ein Vergleich der errechneten Giiten fiir verschiedene HBTs in Abb.5.8
und 5.9 ergibt folgende Erkenntnisse:

e In allen Fillen ist die belastete Giite am grofiten, wenn sowohl X, als
auch X, frequenzabhiingig sind (oberste Kurve).

e Der Beitrag einer frequenzabhéngigen Basisreaktanz ist in allen Féllen
hoher als der Beitrag einer frequenzabhingigen Emitterreaktanz.

e Als frequenzunabhiingig angenommene Riickkoppelelemente X; und X,
ergeben die geringste belastete Giite (,nur HBT*). Nur die frequenz-
abhéngigen Y-Parameter des HBT selbst tragen dann zu einer Phasen-
drehung bei.

Die iiber X, aufgetragene Schleifenverstirkung S, mufl fiir Instabilitit
kleiner als -1 sein und stellt damit ein weiteres Kriterium fiir die Auswahl der
optimalen Riickkoppelelemente dar. Maximum der Giite und Minimum der
Schleifenverstérkung treten fast gleichzeitig auf.

Fiir die Schleifenverstirkung gilt mit steigender Fingerzahl:

e Der Bereich, innerhalb dessen die Schleifenverstéirkung kleiner als -1
ist, sinkt.
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Abb. 5.9: Einflul der Elemente X. und X, auf die belastete Giite; links:
2x3x30um2-HBT bei I, = 36mA rechts: 4x3x30um?-HBT bei I, = 80mA;
=19GHz, Z. =0

e Der Betrag der Schleifenverstarkung sinkt ebenfalls.

Dariiber hinaus wird deutlich, dafl mit steigender Fingerzahl die fiir optimale
Giite erforderlichen Induktivitédtswerte immer kleiner werden. Der zu beob-
achtende Einbruch der berechneten Giitewerte fiir X, — 0 ergibt sich aus der
Tatsache, dafl die Frequenzabhéngigkeit limy, .o d‘(‘l’ufl’ dieses Elements eben-
falls zu Null wird.

Abb. 5.10: Chipfoto und Schaltbild von OSCI19K mit 1x3x30um>-HBT,
Chipfliche: 660x840um?

5.2.1.2. Messungen. Abb. 5.10 und 5.11 zeigt 19GHz-Festfrequenzoszilla-
toren mit geerdetem Kollektor, d.h. Z, = 0, welche prozessiert wurden, um
den Einflul der Giite auf das Phasenrauschen zu untersuchen. Die Schaltun-

gen sind weitgehend identisch, unterscheiden sich nur in der Emitterbeschal-
tung. Wahrend bei OSC19K der 50€Q2-Ausgang iiber einen 0.2pF-Kondensator



5.2. Maximierung der belasteten Giite 51

an den Emitter gefiihrt wird, sorgt bei OSC19I ein II-Filter zwischen Aus-
gang und Emitter fiir eine Transformation der Last. Durch die Transforma-
tion der Last mittels kapazitivem Spannungsteiler wird der Lastwiderstand
zunéchst in Richtung groBerer Impedanzen transformiert, anschliefend erfolgt
eine Phasendrehung mittels Koplanarleitung und Koppelkondensator Cj in
den kapazitiven Bereich, so daf sich wieder dieselbe Schwingfrequenz einstellt
wie im Falle des OSC19K. Daraus ergeben sich geringere Verluste und durch
die zusitzlichen Blindelemente im Ausgangsschwingkreis auch eine erhohte
Phasensteilheit.

Abb. 5.11: Chipfoto und Schaltbild von OSC19I mit 1x3x30um?2-HBT, Chip-
fliiche: 900x850m?
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Abb. 5.12: links: S, = f(w)|y5. 21¢m,> rechts: Qr = ’%dﬁ%
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In Abb. 5.12 sind die simulierte Schleifenverstirkung S, und die daraus
abgeleitete Giite Q1 im Frequenzbereich von 18 bis 21GHz dargestellt. Die Y-
Parameter des HBT wurden aus gemessenen und dembeddeten S-Parametern
bestimmt, Z, und Z; wurden unter Verwendung von Kleinsignalersatzschalt-
bildern iiber der Frequenz simuliert und dann in GI. 5.7 eingesetzt.

Die Oszillatorschwingfrequenz ergibt sich als Schnittpunkt des Graphs von
Sv mit der reellen Achse, wobei der Wert —1 von einer im Uhrzeigersinn
drehenden Ortskurve eingeschlossen werden mufl. Fiir OSC19K wird damit
eine Schwingfrequenz von 20GHz, fiir OSC19I von 19GHz bestimmt. Die Giite

) /\»\/\/\\/\A/\/\/\/\
-100+
OSC19K
-110 \,_MRJ\F/

0SC19l

L.z @ 1MHz [dBc/Hz]

-120 . : : : . .
25 30 35 40 45 50 55
Kollektorstrom [mA]

Abb. 5.13: Gemessenes Phasenrauschen

kann nun fiir beide Oszillatoren aus Gl 5.16 berechnet werden und ist in Abb.
5.12 rechts dargestellt. Gut zu erkennen ist, dal OSC19I das Giitemaximum
(=12) genau bei 19GHz erreicht, wihrend die Giite von OSC19K (/2) deutlich
geringer ist und auch kein ausgeprigtes Maximum aufweist.

Der Phasenrauschunterschied beider Oszillatoren, vgl. Abb.5.13, entspricht
im Rahmen der Messgenauigkeit dem quadratischen Verhéltnis der Giitewerte
und damit der Voraussage nach Leeson, Gl. 2.14:

2
(5.19) ALgsp = 10log (M) = 15.5dB
Qosciokx

5.2.1.3. Zusammenfassung. Es wurde fiir den Spezialfall Z¢ = 0 gezeigt,
da der Beitrag der am Emitter bzw. an der Basis angeschalteten Elemen-
te zur belastete Oszillatorgiite zum einen von der Wahl der Elementwerte,
zum anderen aber auch von der Fingerzahl abhéngig ist. Die hochste bela-
stete Giite wird in jedem Fall erreicht, wenn an beiden Transistoranschliissen
moglichst stark phasendrehende Elemente angeschlossen werden. Dazu kénnen
die Einzelelemente beispielsweise durch Serien- oder Parallelschwingkreise er-
setzt werden, die durch entsprechende Ankopplung die gleiche Impedanz bei
der Schwingfrequenz aufweisen wie die Einzelelemente.
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Anhand von Messungen konnte die Verbesserung des Phasenrauschens
durch Giiteerhohung nachgewiesen werden - die Verbesserung entspricht dabei
der theoretischen Vorhersage.

(Y.l
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Abb. 5.14: Oszillator mit II-Riickkopplung

5.2.2. Oszillator mit II-Riickkopplung. Wird fiir das Riickkoppel-
netzwerk eine II-Riickkopplung gewahlt, so ergeben sich aufgrund der eben-
falls in IT-Anordnung vorliegenden HBT-Elemente einfachere Gleichungen als
in dem vorstehenden Beispiel. Dadurch ist es moglich, Betrags- und Phasen-
bedingungen (5.14 und 5.15) analytisch zu 16sen. Im Gegensatz zum Vorgehen
in Kapitel 5.2.1 werden hier beide Gleichungen exakt geltst, d.h. es kann auch
ein Wert fiir die Schleifenverstirkung vorgegeben werden. Da das Gleichungs-
system aber immer noch unterbestimmt ist, mufl man wieder eine Variable
als Laufvariable vorgeben und kann die anderen beiden dann berechnen. Im
folgenden wurde Y; als Laufvariable vorgegeben-dies ist jedoch willkiirlich und
ohne Einfluf} auf die Giiltigkeit der Ergebnisse. Erhilt man im Ergebnis rein
imagindre Werte fiir die Riickkoppelelemente Y; und Y3, so kann der Oszilla-
tor mit passiven Riickkoppelelementen realisiert werden. Ein negativer reeller
Anteil bedeutet, dafl an diesem Transistoranschlufl Energie eingespeist werden
muf} - der Oszillator ist mit passiven Elementen nicht realisierbar. Ein po-
sitiver Anteil erfordert zusétzliche Verluste im Riickkoppelnetzwerk. Fiir die
Z-Parameter des Riickkoppelnetzwerkes Z,. erhilt man:

Yl + Y2 + Ybe + K}C *Y2 - ch
.2 Z. p—
(5.20) ’ Yo —Yie Yot Vit Yee +Yie

-1
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Bei der analytischen Losung des Gleichungssystems erhélt man ein Paar von
Losungen fiir Y7 und Y3. Abb. 5.15 und 5.16 zeigen diese beiden Losungen fiir
eine vorgegebene Schleifenverstirkung von S, = —1.5.

5.2.2.1. Belastete Giite bei f=10GHz. In den folgenden Berechnungen der
belasteten Giite wird ein Lastwiderstand Ry = 5082 zwischen Kollektor und
Emitter angesetzt, obwohl man beziiglich der Ankopplung des Ausganges grofle
Freiheitsgrade hat und diesen nach Moglichkeit hochohmig ausfithren sollte,
siehe auch Kap. 5.2.2.2. Die Beriicksichtigung erfolgt somit als Realteil von Y3
oder Y.

Analog zum vorstehenden Kapitel wurde untersucht, welches der Riickkop-
pelelemente einen besonders groflen Einflufl auf die Oszillatorgiite hat. Dazu
wurde fiir die Elemente eine lineare Frequenzabhéngigkeit, wie sie bei Einsatz
konzentrierter Elemente L und C vorliegt, angesetzt:

A
(5.21) kapazitiv — Yo(w+ Aw) = Yc(w)w o
(5.22) induktiv  — Yyt Aw) = Yi(w)- +“’ =

Die Abb. 5.15 und 5.16 zeigen die beiden Losungen des Gleichungssystems.
Es werden nur die Imaginérteile der Elementwerte dargestellt, weil {iber den
gesamten Bereich, mit Auinahme in der Umgebung von Y, = 0, sichergestellt
wurde, dafl der Realteil Null ist. In der Umgebung von Y5 = 0 werden Y; und
Y3 auch zu Null - somit liegt hier der (stabile) unbeschaltete HBT vor. Eben-
falls dargestellt ist die numerisch berechnete Giite, wobei folgende Annahmen
gemacht wurden:

1. nur Y7 frequenzabhéingig — ,,Q1“ in Abb.5.15 bis 5.16
2. nur Y5 frequenzabhingig — ,,Q2“

3. nur Y3 frequenzabhéingig — Q3"

4. Y1,Ys,Ys frequenzabhéngig — ,,()1,2,3“

Folgende Zusammenhéinge lassen sich ablesen:

e Y] und Y3 wachsen linear mit Y5, und zwar in beide Richtungen. Dabei
nimmt Y7 schnell sehr grofle Werte an; Leitwerte, die vom Betrage her
grofler als 1 sind, lassen sich erstens nicht mehr als verlustlos annehmen
und insbesondere die Kapazititen scheiden aufgrund der verfiigbaren
Layoutflache aus.

e Die erzielbare belastete Giite der Colpitts- und Harteykonfigurationnen
entsprechen einander fiir gleiche Betrége der Riickkoppelelemente, d.h
sie entsprechen einander beziiglich der Frequenzstabilitéit (siehe auch
[28]). Allerdings konnen grofie Kapazitéten in der Regel verlustdrmer
als kleine Induktivitidten realisiert werden, weshalb meist die Colpitts-
konfiguration verwendet wird.
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Abb. 5.15: Losung 1: links: Imaginéirteile der Riickkoppelelemente Y7 bis
Y5 fiir eine gewéhlte Schleifenverstiarkung von Sv = —1.5; rechts: Belaste-
te Giite Q1 in Abhéngigkeit von den Riickkoppelelementen. f=10GHz, HBT
2x3x30um?, Ic = 60mA
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Abb. 5.16: Losung 2: links: Imaginéirteile der Riickkoppelelemente Y7 bis
Y5 fiir eine gewéhlte Schleifenverstiarkung von Sv = —1.5; rechts: Belaste-
te Giite @ in Abhéingigkeit von den Riickkoppelelementen. f=10GHz, HBT
2x3x30um?2, Ic = 60mA

e Fiir Y5 ~ 0 ergibt sich, wie schon beschrieben, keine Losung mit pas-
siven Elementen. Fiir Yo < 0 in Abb. 5.15 ist der Beitrag eines fre-
quenzabhéngig angenommenen Y;(w) zur belasteten Giite am gering-
sten, wihrend Y3(w) und Y3(w) in etwa gleich stark wirken. Werden
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alle Riickkoppelelemente frequenzabhéngig angesetzt, ergibt sich erwar-
tungsgemif die hochste belastete Giite.

5.2.2.2. Frequenzabhingigkeit der belasteten Giite. Aus Gl. 3.18 ist be-
kannt, dal zwei von drei Riickkoppelelementen immer dasselbe, das dritte
jedoch das entgegengesetzte Vorzeichen haben muf. Sind Y7 und Y3 kapazitiv
und Ys induktiv (Abb. 5.14), spricht man vom Colpittsoszillator. Diese Konfi-
guration erscheint wegen der bereits angesprochenen leichteren Realisierbarkeit
grofler verlustarmer Kondensatoren besonders aussichtsreich fiir den MMIC-
Entwurf und soll im folgenden weiter untersucht werden. Eine Abschitzung

L

—nC C= GL

Abb. 5.17: Colpittsoszillator

der belasteten Giite des Colpitts-Oszillators nach Abb. 5.17 leistet folgende
Gleichung:

1 (n+1\*? [C
(5.23) QL,analytisch = G_L ( n ) E

Die Herleitung von GI. 5.23 ist in Kap. 9.1 angegeben. Die Mafinahmen zur
Gilitesteigerung lassen sich somit direkt ablesen:

1. Wahl eines moglichst kleinen Lastleitwertes G, zur Leistungsauskopp-
lung (lose Ankopplung des Ausganges, z.B. kleiner Trennkondensator).
Dadurch verringert sich zwangsliufig die Ausgangsleistung.

2. Wahl eines moglichst kleinen Kapazitéitsverhéltnisses n. Nach der An-
schwingbedingung 3.20 mufl n aber grofler als 1 sein. Deshalb ist die fiir
die Giite optimale Wahl n = 1 (Kondensatoren zwischen Basis-Emitter
bzw. Kollektor-Emitter moglichst gleich grof)

3. Wahl eines hohen C/L-Verhiltnisses

Im folgenden soll ein Vergleich erfolgen zwischen der numerisch berech-
neten Giite unter Verwendung gemessener S-Parameter fiir den HBT einer-
seits und der analytisch berechneten Giite nach Gl. 5.23 andererseits fiir je-
weils gleiche Parameter. Dazu miissen Sv, Rp und Y3 vorgegeben werden.
Abb.5.18 vergleicht analytisch und numerisch berechnete Giite fiir Sv = —1.5,
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Abb. 5.18: Vergleich der analytisch und numerisch berechneten Giite @, iiber
der Frequenz fiir Ry, = 509 an der Stelle Y = —15. HBT 2x3x30um?, Ic =
60mA, Sv = —1.5
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Abb. 5.19: Vergleich der analytisch und numerisch berechneten Giite @, iiber
der Frequenz fiir Ry, = 500 an der Stelle Yo = —15. HBT 2x3x30um?2,
Ic =60mA, Sv=-1.5

Ry = 500 und Yo = —1S5. Wie der Vergleich zeigt, nimmt die simulierte
Gilite mit steigender Schwingfrequenz kontinuierlich ab, ganz im Gegensatz
zur analytischen Ndherungslosung. Oberhalb von 16GHz ist der Oszillator in
der klassischen Colpitts-Konfiguration (mit den gewéhlten Parametern) nicht
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mehr schwingfidhig, obwohl fr und f,4, viel hoher liegen. Eine Erhohung der
Schwingfrequenz ist nur durch Verkleinerung der den Transistor kurzschliefen-
den Riickkoppeladmittanzen moglich.

Zum Vergleich ist in Abb. 5.19 der Fall Ry = 50012 dargestellt. Es konnen
wesentlich hohere Giiten erreicht werden und auch die maximale Schwingfre-
quenz ist gestiegen, von 16GHz auf ca. 18GHz. Die Charakteristik eines mit der
Frequenz einhergehenden Giiteabfalles ist geblieben. Eine Ubereinstimmung
von analytischer und simulierter Giite existiert ebenfalls nur fiir kleine Fre-
quenzen. Der Grund fiir die Ubereinstimmung liegt in den sehr grofien Leit-
werten bei kleinen Frequenzen, die viel grofler sind als die des Transistors und
damit vernachléssigt werden kénnen. Die Annahmen, fiir die Gl. 5.23 herge-
leitet wurde, stimmen dann sehr gut.

Offensichtlich strebt die Giite fiir kleine Frequenzen gegen den Betrag des
Lastwiderstandes Ry. Das 148t sich wie folgt erkléren: Bei kleinen Frequenzen
ist Re(Y;,) sehr hoch und damit auch das Verhiltnis n der Riickkoppelkapa-
zitdten. Damit gilt

(5.24) <" + 1)3/2 1

n

Dadurch gilt fiir die Gesamtkapazitit der beiden in Serie geschalteten Kapa-
zititen Cyes =~ C. Durch die (willkiirliche) Wahl von Y3 = —1 gilt \/% = é,
wodurch schliellich von GI. 5.23 nur noch

1
(5.25) QL= e
iibrig bleibt. Einer beliebigen Giiteverbesserung durch Vergrélerung von Rp,
wirkt jedoch insbesondere Re(Y,.) entgegen.

5.2.2.3. Phasenrauschsimulation beim Colpittsoszillator. Wenn der vorste-
hend beschriebene Zusammenhang zwischen Giite und Grofle der Riickkoppel-
leitwerte zutrifft, so mufl sich das auch gem#fl Leesongleichung im simulier-
ten bzw. gemessenen Phasenrauschen niederschlagen. Abb.5.20 zeigt das mit
ADS ,[29] , simulierte Phasenrauschen eines 10GHz Festfrequenzoszillators
in 100KHz Abstand vom Triager sowie die simulierte Schwingfrequenz. Die
Schaltung entspricht Abb. 5.17. Fiir den HBT wurde ein am FBH entwickel-
tes Grofisignalmodell, [30], verwendet. Als Lastwiderstand wurden Ry = 5012
bzw. Ry = 50012 angesetzt.

Es wurden insgesamt 21 Groflsignal-Analysen durchgefiihrt, wobei als Pa-
rameter der Leitwert Y5 diente, welcher im Bereich von -0.1 bis -10S variiert
wurde. Gleichzeitig wurden die Elemente Y; und Y3 ebenfalls fiir eine kon-
stante Schwingfrequenz geéndert, wobei aus Abb.5.15 links folgende lineare
Naherung eingefiihrt wurde:

(5.26) Yy =—16Y;  bzw. Y3=—16Y3/15
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Der Zusammenhang entspricht zum einen der Steigung der Geraden, zum ande-
ren erfiillt sie gleichzeitig die Phasenbedingung 3.18. Die dargestellte Schwing-
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Abb. 5.20: Mit ADS [29] simuliertes Phasenrauschen sowie simulierte Schwing-
frequenz als Funktion des Riickkoppelelementes Y5. Zielfrequenz: 10GHz.
HBT2x3x30um?

frequenz nihert sich mit steigendem |Y2| immer mehr dem Zielwert von 10GHz.
Diese kann bereits mittels der Thomsonschen Schwingungsgleichung nur aus
den Riickkoppelelementen errechnet werden. Das bedeutet aber nichts ande-
res, als dafl der Transistor zunehmend an Einfluf} verliert und damit auch das
Phasenrauschen sinkt.

Im 500Q-Fall erkennt man fiir Y5 > 1 eine Phasenrauschabnahme von
6dB je Verdopplung von Y;. Da zwischen Y5 und @)1 ebenfalls ein linearer
Zusammenhang besteht, hat man hier die Voraussage nach Leeson bestétigt.
Im 509-Fall setzt der Ubergang in den quadratischen Bereich spiter ein, sodass
sich oben beschriebener Zusammenhang erst spéter ergibt.

5.2.2.4. Zusammenfassung. Fiir die Phasenrauschminimierung durch Gii-
teerhohung ergeben sich fiir den Oszillator mit II-Riickkopplung folgende Kon-
sequenzen:

e Die Oszillatorgiite wéichst mit dem Betrag der Riickkoppeladmittanzen;
infolge von Platzlimitierung und einsetzenden Verlusten sind diese je-
doch nicht beliebig vergrofierbar.

e Der sich durch eine besonders hohe Frequenzkonstanz auszeichnen-
de Colpitts-Oszillator hat eine obere Grenzfrequenz, bei der die Os-
zillatorgiite gegen Null geht. Dariiber erfolgt eine Umverteilung von
Riickkoppelkondensatoren bzw. -induktivitdten. Ursache ist der Vor-
zeichenwechsel des Y,,,.
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e Der Lastwiderstand hat einen sehr grofien Einflul auf die maximal er-
zielbare Giite und sollte so grofl wie moglich gestaltet, bzw. sehr lose
angekoppelt werden.

e Einen Ausweg aus der Frequenzlimitierung des Colpitts-Oszillators bie-
tet der ,,Push-Push“-Oszillator, vgl. Kap. 6. Bei Abgriff der zweiten
Harmonischen in der virtuellen Masse wird dadurch der Lastwiderstand
fiir die Grundwelle nahezu unsichtbar, wodurch die Oszillatorgiite wei-
ter erhoht wird.

5.3. Einflu3 des Varaktors

Abb. 5.21: Einsatz eines 4-Finger Varaktors im differentiellen Oszillator

Obwohl jeder Ostzillator eine mehr oder weniger stark ausgepréigte Ab-
héngigkeit der Schwingfrequenz von der Betriebsspannung aufweist, die teilwei-
se einige GHz erreichen kann, ist in der Regel ein separater Steuereingang fiir
die Frequenzeinstellung gefordert, um insbesondere eine schnelle Verstimmbar-
keit zu ermdoglichen. Eine schnelle Modulation der Schwingfrequenz ist iiber die
Betriebsspannung durch die sehr groien Abblockkondensatoren nicht moéglich
und in der Regel auch nicht erwiinscht. Dennoch ist es denkbar, auch diese
Abhéngigkeiten zu nutzen, um beispielsweise Technologie- oder Temperatur-
schwankungen, die ja sehr langsame Prozesse darstellen, auch iiber die Be-
triebsspannung zu kompensieren. Dadurch ergibt sich ein geringerer notwen-
diger Variationsbereich der Varaktorkapazitit und ein daraus resultierendes
besseres Phasenrauschen. In Abhéngigkeit von der verfiigharen Technologie
konnen die Varaktoren verschieden ausgefithrt werden:

e In einer HBT-Technologie bietet sich der Einsatz von pn-Dioden an, da
diese sozusagen nebenbei anfallen und keinen zusétzlichen Technolo-
gieschritt erfordern. Die Grofle der Sperrschichtkapazitit und die Form
der Spannungsabhéngigkeit hingen dabei vom Dotierungsprofil des pn-
Uberganges ab. Da die Dotierung jedoch fiir den HBT optimiert wurde,
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ist nicht zu erwarten, dal man aus den HBT-Schichten auch Varaktoren
mit besonders grofler Kapazitétsvariation herstellen kann. Gegebenen-
falls wéren zusétzliche Epitaxieschritte nur fiir die Varaktoren denkbar,
was jedoch zu hoheren Kosten und u.U. Problemen mit der Ausbeute
fiihrt.

e Hat man dagegen eine FET-Technologie, so bieten sich unmittelbar
Schottkydioden als Varaktoren an.

e In einer BiCMOS-Technologie stehen neben pn-Dioden noch MOS-
Dioden zur Verfiigung; die Auswahl zwischen beiden wird hinsichtlich
des geforderten Abstimmbereiches und der frequenzabhéingigen Varak-
torgiite erfolgen.

Will man ohne zusétzliche Epitaxieschichten fiir die Varaktoren auskommen,
stehen der Basis-Emitter-Ubergang sowie der Basis-Kollektor-Ubergang fiir
den Einsatz als Varaktoren zur Verfiigung. Die hohere Dotierung des Emitter
bietet zwar die hohere Sperrschichtkapazitit bei U = 0V, der Ausdehnung
der Raumladungszone in den (verglichen mit der viel hsher dotierten Basis)
Emitter hinein mit zunehmender Sperrspannung sind jedoch aufgrund der sehr
geringen Emitterschichtdicke schnell Grenzen gesetzt. Aus diesem Grunde wer-
den am FBH ausschlieBlich Basis-Kollektor-Ubergiinge eingesetzt.

Vergleicht man das Phasenrauschen eines Festfrequenzoszillators mit sei-
ner frequenzvariablen Variante (beispielsweise innerhalb desselben Testfeldes
auf demselben Wafer), die sich also nur in dem Einsatz eines Varaktors anstel-
le einer Festkapazitdt unterscheiden, so fillt das Phasenrauschen der Festfre-
quenzvariante stets besser aus. Dafiir gibt es im Wesentlichen drei Ursachen:

1. Mit steigender geforderter Abstimmbandbreite (M";I 2) wird die Emp-

findlichkeit der Sperrschichtkapazitit gegeniiber Rauschquellen immer
grofler

2. Die realisierbaren Giiten der Varaktoren liegen stets unter denen von
MIM-Kondensatoren gleicher Kapazitét

3. Bei geringen Sperrspannungen kann der Varaktor durch die iiber diesem
abfallende hochfrequente Wechselspannung in den leitenden Bereich
durchgesteuert werden. Dadurch sinkt die Resonatorgiite betréchtlich

Allen Ursachen gemeinsam ist, daf} sie mit steigender Sperrspannung an Ein-
fluf} verlieren. Umgekehrt sind bei geringen Sperrspannungen meist alle Effekte
gleichzeitig vertreten, was eine dezidierte Zuordnung erschwert oder unmaoglich
macht.

5.3.1. Stérungseinkopplung. Wichtiger als die pro Chipflache erziel-
bare maximale Sperrschichtkapazitét ist ein moglichst grofler Variationsbereich
Cimaz /Cmin der Sperrschichtkapazitiit {iber der angelegten Varaktorspannung.
Dazu wird gegebenenfalls bis in den Durchlaflbereich ausgesteuert; hier sinken
die erzielbaren Giitewerte jedoch stark ab. Fiir ideale pn-Uberginge mit einem



62 5. Mafinahmen zur Verringerung des Phasenrauschens

abrupten Dotierungsprofil (n=2) besteht zwischen der Sperrschichtkapazitit
und der angelegten Spannung folgender Zusammenhang:

CSO

(1-#)

Mit wachsender negativer Vorspannung nimmt die Steigung der C (U)-Kenn-
linie ab und damit auch die Empfindlichkeit gegeniiber Rausch- oder Storungs-
einkopplungen iiber den Ziehspannungseingang.

(5.27) C.(U) =

L. R, C

Abb. 5.22: Varaktor-Kleinsignalersatzschaltbild

5.3.2. Varaktorgiite. Zur Bestimmung der Ersatzelemente der Varak-
tordiode dient das Kleinsignalersatzschaltbild nach Abb.5.22. Der Verlustwi-
derstand R, nimmt erst im Durchlaflbetrieb kleine Werte an; im Sperrbe-
trieb kann er vernachléssigt werden. Die Serieninduktivitat L, kann fiir eine
Abschitzung der Giite vernachliissigt werden. Fiir diese ergibt sich

Im (Zs) 1 1
(5.28) Q= Z3|= 3 I ~—
Re( S) prCS + ngCS +WRSCS prCS +szCs

Die Varaktorgiite ist abhéngig von der Sperrspannung und der Grenzfrequenz.
Wegen der Dominanz von Rs und Cs kann Gl. 5.28 weiter vereinfacht werden
zZu

(5.29) Q =~ 1

wR,Cy
Daraus ergibt sich eine einfache Abschitzung fiir die Grenzfrequenz des Va-
raktors

1

(5.30) fo= MR.C-

Aus G1.5.27 und 5.29 folgt, dal die Varaktorgiite mit steigender Sperrspannung
ansteigt. Dem entspricht eine damit einhergehende Verringerung des Oszilla-
torphasenrauschens, die bei den allermeisten VCOs beobachtet werden kann.
Abb.5.23 stellt das exemplarisch dar.
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5.3.3. HF-Gleichrichtung. Wird der Varaktor bei kleinen Vorspannun-
gen betrieben, besteht die Gefahr, dafl dieser durch die iiber diesem abfal-
lende hochfrequente Wechselspannung in Vorwértsrichtung betrieben wird.
Durch den dabei einsetzenden exponentiellen Stromfluf fithrt das zu einer
starken Degradation der Ostzillatorgiite. Eine HF-Gleichrichtung durch einen
vorwartsgepolten Varaktor duflert sich durch folgende Merkmale:

e Im Oszillatorbetrieb kann am Varaktorport mit einem hochohmigen
Voltmeter eine Spannung von einigen Volt nachgewiesen werden.

e Mif3t man den Stromfluf} iiber der angelegten Ziehspannung, so erfolgt
zunéchst ein Stromflufl aus dem Varaktorport hinaus. Der Strom geht
gegen Null, wenn die Ziehspannung mit der im Leerlauffall nachgewie-
senen Spannung iibereinstimmt.

e Da die Ziehspannung erst die Schwelle der gleichgerichteten Spannung
iibersteigen muf}, kommt es u.U. zu einer Wendestelle in der Abstimm-
kennlinie, vgl. Abb. 6.21. Das ist meist nicht erwiinscht.

Abhilfe kann geschaffen werden durch:

e Einsatz des Varaktors an einer Stelle mit geringem HF-Pegel. Dadurch
kann dieser im Idealfall nicht mehr durchgesteuert werden. An einer sol-
chen Stelle ist dann meist ein grofler kap. Leitwert erforderlich, gleich-
bedeutend mit einem groflen Varaktor.

e Einsatz eines antiseriellen Varaktors. Zwei Dioden werden antiseriell zu-
sammengeschaltet. Der Fluifall wird somit ausgeschlossen. Gegeniiber
dem einfachen Varaktor verdoppelt sich die benttigte Chipfliche durch
den seriellen Einsatz bei gleichbleibender Gesamtkapazitét.

e Lose Ankopplung des Varaktors; dadurch wird jedoch auch immer die
Abstimmbandbreite herabgesetzt.

Messungen: Abb. 5.23 zeigt die Degradation des Phasenrauschens des in
Kap. 7.1 vorgestellten 10GHz-Ostzillators infolge von Gleichrichtung der Hoch-
frequenz iiber dem Varaktor. Bei diesem wurde kein antiserieller Varaktor
eingesetzt. Eine deutliche Phasenrauschverschlechterung ist zu erkennen fiir
Ziehspannungen U, ;ep = 3V. DaB sich durch den Einsatz von antiseriellen
Varaktoren zumindest die Wendepunkte in der Abstimmcharakteristik verhin-
dern lassen, beweist der Vergleich der Abstimmkurve der modifizierten Vari-
ante mit antiseriellem Varaktor in Abb. 6.24 mit derjenigen ohne antiseriellem
Varaktor in Abb. 6.21. Eine gleichgerichtete Spannung lief sich nicht mehr
detektieren. Das Phasenrauschen hat sich durch dieses Mafinahme allerdings
nicht verbessert. Das kann zum einen daran liegen, dafl bei diesen Messungen
der Frequenzteiler angeschlossen war, der die Varaktoren zusétzlich belastet,
zum anderen daran, dafl das Biasnetzwerk der Varaktoren mehr Verluste ein-
bringt oder aber die antiserielle Strukur selbst einen htheren Verlustwiderstand
hat als der einfache Varaktor.
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Abb. 5.23: Degradation des Phasenrauschens durch den Einflufl des Varaktors;
VCO10B aus KMM13

5.4. Arbeitspunktabhiingigkeit (Kurokawa-Kriterium)

Ostzillatoren zeigen eine mehr oder weniger stark ausgeprigte Abhéingigkeit
der wichtigen Kenngréflen Leistung, Frequenz und Phasenrauschen von den
Betriebsparametern, allgemein als Arbeitspunktabhéingigkeit bezeichnet. Die
wichtigsten Betriebsparameter sind die Betriebsspannungen und ~strome so-
wie die Temperatur. Wihrend bei frequenzvariablen Oszillatoren eine mog-
lichst hohe Abhéngigkeit der Schwingfrequenz von der Ziehspannung, d.h. ei-
ne moglichst grofle Kapazitatsvariation des Varaktors iiber der Ziehspannung,
erwiinscht ist, soll sich der Oszillator gegeniiber Betriebsspannungsschwankun-
gen weitgehend unempfindlich verhalten. Die Arbeitspunktabhéngigkeit, auch
bekannt als “frequency pushing” oder “pushing factor”, soll also moglichst
gering sein. In [31] wird die Moglichkeit der Phasenrauschreduzierung durch
Arbeitspunktstabilisierung fiir einen Gunn-Ostzillator gezeigt. Ebenso wie die
Leesongleichung um den Beitrag der Abstimmsteilheit des Varaktors erweitert

werden kann [15] ist dies auch fiir den “pushing factor” (5‘5—‘]/;) moglich [31]:

5 )2
_ fRKTB (#5) ~
Qi Pcf? I
Die Abhéngigkeit eines Oszillators von seinen Betriebsparametern ist prak-
tisch umgekehrt proportional zur realisierbaren Oszillatorgiite, da der Einflufl
der aktiven Bauelemente auf die Schwingfrequenz immer grofler wird - diese
wird damit nicht mehr nur vom Resonator bestimmt. Da Frequenzschwankun-
gen und Phasenschwankungen miteinander verkoppelt sind, ergibt sich auch

(5.31) Sa(fm)
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eine mit wachsender Arbeitspunktabhéngigkeit einhergehende Phasenrausch-
verschlechterung, die allgemein beobachtet werden kann.

Kurokawa schlug erstmals die Einfithrung eines Kriteriums fiir den Ent-
wurf phasenrauscharmer Oszillatoren vor [32, 33]. Ausgehend von einem Re-
flexionsoszillator trennte er diesen in einen den negativen Widerstand gene-
rierenden frequenzunabhéngigen aktiven Teil und den frequenzbestimmenden
Resonatorteil auf, der jedoch arbeitspunktunabhéngig ist. Diese Modellvorstel-
lung entsprach den seinerzeit weit verbreiteten Diodenoszillatoren, bei denen
das aktive Element (z.B. die Gunn-Diode) allein durch den eingestellten Ar-
beitspunkt einen breitbandigen negativen Eingangswiderstand liefert, sehr gut.
Es ergeben sich die beiden Ortskurven des Resonatorreflexionsfaktors als Funk-
tion der Frequenz und des (inversen) Reflexionsfaktors des aktiven Teiles als
Funktion des Arbeitspunktes. (Da es sich bei der wechselseitigen Umrechnung
zwischen S-; Y- und Z- Parametern um konforme Abbildungen handelt, gilt das
Kurokawa- Kriterium jeweils in allen Parametern) Die Schwingfrequenz ergibt
sich als Schnittpunkt beider Kurven. Der Winkel, unter dem sich beide Kurven
schneiden, entscheidet iiber das Phasenrauschen. Das Kurokawa-Kriterium po-
stuliert ein Phasenrauschminimum, wenn sich beide Kurven unter einem Win-
kel von 90° schneiden. In diesem Fall vollzieht sich die Phasenwinkelénderung
des aktiven Teiles infolge einer Arbeitspunktverschiebung rechtwinklig zur Re-
sonatorkurve und hat damit den geringsten Einflufl auf die Schwingfrequenz
und damit das Phasenrauschen (Umgekehrt finden sich fiir den Fall, daf§ sich
beide Kurven unter einem Winkel von 0° schneiden, beliebig viele Schwingfre-
quenzen und maximales Phasenrauschen)

Insgesamt ist das Kurokawa-Kriterium nur umsténdlich auswertbar, da ab-
wechselnd eine Simulation des frequenzbestimmenden Teils iiber der Frequenz
und des aktiven Teiles iiber dem Arbeitspunkt durchgefithrt werden muf.
Da vor der Simulation der Kurvenschnittpunkt, aus dem sich die Schwing-
frequenz ergibt, und die sich aus der Dampfung des Resonatorteiles ergebende
notwendige Entddmpfung, aus dem der Arbeitspunkt des aktiven Elementes
resultiert, unbekannt sind, ist eine iterative Vorgehensweise notwendig. Beson-
dere Schwierigkeiten bereitet jedoch bei Transistoroszillatoren die Zerlegung
in einen nur frequenzabhéingigen Resonatorteil und einen nur arbeitspunk-
tabhéngigen Verstéirkerteil. Bei der Oszillatoranalyse mit Hilfe der charakte-
ristischen Gleichung 5.12 entspricht Z,12(f) der Resonatorkurve und Y, (Ap)
der Verstirkerkurve. Durch die in Z,15 enthaltenen Y-Parameter des Transi-
stors wird dieses aber ebenso arbeitspunktabhéngig wie Y,,, frequenzabhéngig
ist.

Einfacher ist die Untersuchung der Ableitung der Schleifenverstirkung
(5.13) nach dem Arbeitspunkt auf eine Nullstelle. In diesem Fall wird auch
die Arbeitspunktabhingigkeit der im Riickkoppelnetzwerk enthaltenen Y-Pa-
rameter sowie die Frequenzabhiingigkeit von Y;,, beriicksichtigt. Abb.5.24 zeigt
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Abb. 5.24: Kollektorlaufzeit sowie Betrag und Phase der Schleifenverstarkung
Sv iiber der Kollektorstromdichte; 2x3x30um? HBT aus KMM2

den Betragsverlauf von Sv eines 19GHz-Oszillators. Ebenfalls dargestellt ist
A¢

(5.32) A¢ = 180° — phase (SV|19.3GHz,4OkA/cm2)

als Abweichung der Phase der Schleifenverstirkung von 180° und damit von
der Oszillatorphasenbedingung. Da diese frequenz- und arbeitspunktabhéingig
ist, wurden die Werte (willkiirlich) bei 19.3GHz und 40kA/cm? festgestellt.
Diese Darstellung ist sinnvoll, weil es sich bei Sv um die Offenschleifenver-
starkung handelt. Wird die Kollektorstromdichte grofler oder kleiner, sinkt
die Phase der Schleifenverstéirkung. Dies fiihrt im Oszillatorbetrieb zu einer
steigenden Oszillatorfrequenz. Deutlich zu erkennen ist ein Minimum von A¢
und ein Maximum des Betrages zwischen 35 .. 40 c’j?f?.

Ursache fiir die Extremwerte der Schleifenverstirkung ist das Minimum der
Kollektorlaufzeit, welches ebenfalls im Bereich von 35 .. 40 Cffz auftritt. In Abb.
5.24 ist die Gesamtlaufzeit des intrinsischen Transistors iiber der Kollektor-
stromdichte aufgetragen. Die Normierung auf die Stromdichte wurde gewéhlt,
weil alle HBT, unabhéngig von der Fingerzahl, dieses Verhalten zeigen.

Die Laufzeit wurde entsprechend [30] aus denselben gemessenen S-Para-
metern wie fiir die Simulation der Schleifenverstirkung fiir einen 2x3x30um?
HBT unter Annahme von w, — 0o extrahiert:

_ Yo1—Yio
arg ( Y11+Y22 )

(5.33) To = -

f=19GH=z
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Die Gesamtlaufzeit setzt sich zusammen aus Emitterladezeit 7gg, der Basis-
laufzeit 7 sowie der Kollektorlaufzeit 7o, wobei letztere beiden dominieren.
Wihrend die Basislaufzeit unabhingig vom Arbeitspunkt ist, zeigt 7o eine
starke Abhiingigkeit von der Kollektorstromdichte (Kirk-Effekt [34], siche auch
35])
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Abb. 5.25: Abhéngigkeit von Frequenz F, Leistung P,,: und Phasenrau-
schen Lssp@I1M Hz iiber der Kollektorstromdichte eines 19GHz-VCOs mit
2x3x30um? HBT; VCO19F aus KMM2

Abb.5.25 zeigt beispielhaft die Arbeitspunktabhingigkeit von Frequenz,
Leistung und Phasenrauschen eines 19GHz-VCO {iiber der Kollektorstromdich-
te mit einem deutlichen Phasenrauschminimum zwischen 30 und 35 5;?2 (Das
gleiche Phasenrauschminimum wurde auch im Falle des DOSC19I gemessen,

vgl. Tab. 6.4).

5.5. Zusammenfassung

Die Abhéngigkeit des Phasenrauschens vom Arbeitspunkt konnte im Rah-
men dieser Arbeit bei zahlreichen Oszillatoren meftechnisch festgestellt wer-
den. Als giinstiger Betriebsbereich haben sich Kollektorstromdichten zwischen
30 und 35kA /cm? herausgestellt, was dem Betrieb bei minimaler Kollektorlauf-
zeit entspricht. Hinsichtlich der praktischen Relevanz muf} jedoch festgestellt
werden, daf} die Einhaltung von Ostzillatorspezifikationen immer in einem brei-
ten Betriebsspannungsbereich gefordert wird und sich damit diese Mafinahme
zur Phasenrauschreduktion nicht eignet. Gegebenenfalls ist hier der Einsatz
von Konstantstromquellen ein gangbarer Weg.
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Vergleiche von bis auf den Varaktor baugleichen verstimmbaren und nicht
verstimmbaren Oszillatoren auf demselben Wafer zeigen eine Phasenrausch-
verschlechterung von typisch 10dB. Diese kann nur durch eine losere Varak-
torankopplung und damit einhergehender Reduktion der Abstimmbandbreite
reduziert werden. Besonders negativ wirkt sich der Varaktor bei kleinen Zieh-
spannungen aus. Das einzig wirksame Mittel scheint hier die ausschlielliche
Verwendung antiserieller Varaktoren, da alle anderen sofort zu einem geringe-
ren Abstimmbereich fithren.

Das 1/f-Rauschen konnte nur fiir kleine Ablagefrequenzen unterhalb von
10kHz im einstelligen dB-Bereich reduziert werden. Da der interessierende Be-
reich bei 100kHz liegt, miissen solche Mafinahmen als nicht ausreichend be-
trachtet werden.

Vergleicht man die untersuchten Methoden zur Phasenrauschreduktion auf
ihre Wirksamkeit, so ist das grofite Potential eindeutig in der Maximierung
der Oszillatorgiite zu suchen. Eine Giiteerhohung wirkt breitbandig, tiber al-
le Ablagefrequenzen, und unabhéngig vom Arbeitspunkt. Phasenrauschver-
besserungen im zweistelligen dB-Bereich konnten meftechnisch nachgewiesen
werden. Fiir Oszillatoren mit T-Riickkopplung ergeben sich Giitemaxima in
Abhéngigkeit von den angeschalteten Reaktanzen am Emitter bzw. an der
Basis. Bei Oszillatoren mit II-Riickkopplung miissen die Riickkoppelelemente
moglichst grofie Leitwerte erreichen.

Konkret bedeutet das fiir den Colpitts-Oszillator moglichst grofie Kapa-
zitdten parallel zur Basis-Emitter- bzw. Kollektor-Emitter-Strecke. Da damit
eine Reduktion der erreichbaren Schwingfrequenzen unmittelbar einhergeht,
wird als Ausweg im folgenden das Konzept des ,,Push-Push“-Oszillators auf
seine Eignung zur Phasenrauschreduktion untersucht.
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KAPITEL 6

Vorteile von ,,Push-Push“-Oszillatoren fiir die
Generierung von Millimeterwellen

»Push-Push“-Oszillatoren stellen einen Spezialfall von gekoppelten Oszil-
latoren dar. Unter gekoppelten Oszillatoren versteht man im allgemeinen be-
liebig viele mittels eines Netzwerkes miteinander verbundene freischwingende
Oszillatoren, die aufgrund dieser Verkopplung eine Reihe besonderer Eigen-
schaften aufweisen, die sie fiir bestimmte Anwendungen interessant machen.
Zu diesen Eigenschaften zéhlen:

e Erhohung der nutzbaren Ausgangsleistung wobei diese entweder an
ebensoviele Verbraucher geliefert wird, wie Oszillatoren vorhanden sind,
oder aber mittels Kombiner akkumuliert wird

e Feste Phasenbeziehungen der Einzeloszillatoren untereinander

e Reduktion des Phasenrauschens [36],[33]

Eine Anwendung gekoppelter Oszillatoren ist die Ansteuerung von Antennen-
arrays [37]: Durch die Zuordnung je einer Antenne zu einem Oszillatorausgang
erhiilt diese die volle Ausgangsleistung. Durch Verkopplung der Oszillatoren
untereinander erhilt man einen definierten Phasenversatz von einem Oszilla-
tor zum n#chsten und somit auch von einer Antenne zur jeweils benachbarten.
Durch Verdnderung der untereinander bestehenden Phasenbeziehungen ist es
moglich, die Hauptabstrahlrichtung des Antennensystems zu verdndern.

Als ,,Push-Push“-Oszillator bezeichnet man einen im Gegentakt arbeiten-
den Ostzillator. Dieser Typ ist wegen folgender Eigenschaften von besonderem
Interesse:

1. Generierung von geradzahligen Harmonischen: Entlang der Symmetrie-
ebene l6schen sich das Fundamentalsignal und alle ungeradzahligen
Vielfachen aus, die zweite Harmonische und alle geradzahligen Viel-
fachen iiberlagern sich dagegen konstruktiv . Legt man den Ausgang
genau in die Symmetrieebene, so enthilt das Ausgangssignal an die-
ser Stelle nur geradzahlige Harmonische, siche Abb. 6.2. Da fiir die
Grundwelle an dieser Stelle eine virtuelle Masse existiert, ist die Last
fir die Grundwelle nicht sichtbar. Dadurch steigen Immunitidt gegen
Lasténderungen, vgl. Kap. 4.1, und Oszillatorgiite, vgl. Kapitel 5.2.2.
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Die Amplitude der geraden Harmonischen hingt von dem Harmoni-
schengehalt des Oszillatorsignales ab und ist eine Funktion der Aus-
steuerung, vgl. Kapitel 6.3.

2. Generierung differentieller Signale: Bedingt durch das Schaltungsprin-
zip haben die Signale in den beiden Teilhilften eine starre Phasen-
beziehung von 180°. Dadurch ist es leicht moglich, ein differentielles
Ausgangssignal zu erzeugen. Differentielle Signale haben eine erhochte
Immunitédt gegen Storungen und sind in der Digitaltechnik weit ver-
breitet (LVDS,...).

3. Dariiber hinaus ist es auch moglich den Oszillator mit Ausgéingen so-
wohl fiir ein Signal bei der zweiten Harmonischen als auch fiir ein dif-
ferentielles Signal bei der Grundwelle zu versehen. Angeregt durch [38]
wurde ein VCO bei 38GHz mit differentiellen Ausgéngen bei 19GHz ver-
wirklicht, siehe Kap. 7.3. Bei Verwendung der zweiten Harmonischen
als Nutzsignal konnen die differentiellen Ausgénge eine PLL treiben,
die nur noch die halbe Frequenz verarbeiten kénnen muf} (vgl. Kap.
6.6).

4. Generierung von Signalen oberhalb der Grenzfrequenz der verwendeten
Transistoren [39],[40]
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Abb. 6.1: Prinzipschaltbild eines ,, Push-Push“-Colpittsoszillators mit Aus-
kopplung der zweiten Harmonischen.

In den folgenden Unterkapiteln wird zunéchst auf die speziellen Erforder-
nisse des Schaltungsdesigns von ,,Push-Push“-Oszillatoren eingegangen. An-
schliefend wird gezeigt, dafl sich durch Anwendung dieses Prinzips hohere
Giiten erreichen lassen als mit Fundamentaloszillatoren. Der Einflufl des Ver-
héltnisses der Riickkoppelkondensatoren auf Ausgangsleistung und Phasen-
rauschen wird experimentell und durch Simulationen untersucht, ebenso wie
die infolge von Kopplungseffekten mogliche Phasenrauschreduktion gegeniiber
Einzeloszillatoren.
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Abschlieflend wird noch auf zwei sehr niitzliche Eigenschaften von ,, Push-
Push“-Oszillatoren eingegangen: die hohe Immunitét gegeniiber Lastéinderun-
gen und die gleichzeitige Nutzung von Signalen bei der Fundamentalfrequenz
und der zweiten Harmonischen.

6.1. Schaltungsdesign

Abb. 6.1 zeigt das HF-Schaltbild eines differentiellen Colpitts-Oszillators.
Die differentielle Variante kann aus der Grundschaltung auf einfache Weise
durch Spiegelung beziiglich einer Symmetrieebene abgeleitet werden, welche
durch eine Anzahl von Masseverbindungen gelegt wird. Betrachtet man die
Symmetrieebene als elektrische Wand, so flieit der hindurchtretende Strom
in derselben Richtung weiter, wéhrend sich die Spannungen vor und hinter
der Wand in der Richtung umkehren. Entlang der elektrischen Wand ist die
Spannung gleich Null. Es gilt also

(6.1) U =U; Ii=1D

Umgekehrt entsteht der Gleichtaktfall durch Betrachtung der Symmetrieebe-
ne als magnetische Wand: Die Richtung der Strome kehrt sich um und das
Vorzeichen der Spannungen bleibt gleich. Entlang der Symmetrieebene ist nun
nicht mehr die Spannung, sondern der Strom Null.

(6.2) Up=-Us, ©L=-1I

Osz.1 Osz.2 Osz.1
+0sz.2

Amplitude

Zeit

Abb. 6.2: Generierung der zweiten Harmonischen bei Addition zweier Oszilla-
torsignale, deren Fundamentalsignale amplitudengleich, aber um 180° zuein-
ander phasenverschoben sind.
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6.1.1. Unterdriickung des Gleichtaktfalles. Wie aus der Mehrlei-
tertheorie bekannt, 148t sich jedes erdsymmetrische n-Tor (n geradzahlig) durch
ein System von Gleich-und Gegentaktwellen beschreiben. Dazu wird nur die
Halbstruktur beziiglich der Symmetrieebene betrachtet, somit also auch nur
die halbe Anzahl Tore, und entlang der Symmetrieebene einmal Kurzschluf3
und einmal Leerlauf angesetzt. Der Kurzschlufl entspricht dabei einer elektri-
schen, der Leerlauf einer magnetischen Wand an dieser Stelle. Insbesondere bei
Feldsimulationen braucht daher nur die Halbstruktur berechnet zu werden, al-
lerdings sind zwei Simulationen notig, einmal mit elektrischer und einmal mit
magnetischer Wand als Randbedingung fiir die Symmetrieebene.

6.1.1.1. Gegentaktfall. Da fiir ,,Push-Push“- Oszillatoren nur der Gegen-
taktfall erwiinscht ist, muf} sichergestellt werden, dafl der Gleichtaktfall nicht
anschwingen kann. Dazu bietet sich wieder die Kleinsignaluntersuchung in S-
Parametern an. Gleich- und Gegentaktfall treten in der Regel nie bei der-
selben Frequenz auf; deshalb ist immer die Untersuchung eines sehr breiten
Frequenzbereiches notwendig. Der Gegentaktfall des differentiellen Oszillators
entspricht einer beziiglich einer elektrischen Wand gespiegelten Einzelschal-
tung. Der einzige Unterschied besteht in dem eingebrachten Lastwiderstand
Ryp. Aus Abb. 6.1 folgt sofort, dafl dieser durch die virtuelle Masse kurz-
geschlossen wird, d.h. dieser ist fiir die Grundwelle im Gegentaktfall nicht
sichtbar. Die Untersuchung der Schwingbedingung erfolgt durch Auftrennen

e

142

Abb. 6.3: Untersuchung der Anschwingbedingung des Gegentaktfalls

des Netzwerkes an einer beliebigen Stelle, die jedoch beide entstehenden Teile
vollstandig trennen muf}. Legt man diese ensprechend Abb. 6.3 zwischen Cs
und Masse, folgt mit I'y = —1 als Anschwingbedingung fiir den Gegentaktfall:

(63) I'i > -1

6.1.1.2. Gleichtaktfall. Entsprechend der Dualitét des Gleichtaktfalles mit
einer beziiglich einer magnetischen Wand gespiegelten Einzelschaltung gilt fiir
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den Gleichtaktfall das in Abb. 6.4 dargestellte Ersatzschaltbild. Da der Lastwi-
derstand Ry, nicht kurzgeschlossen wird, muf} dieser in der Einzelschaltung als
2R;, beriicksichtigt werden. Mit der gew#hlten Auftrennstelle und Ry = Z,,

.
i r—
%J 11 2R,
C,
Le

Abb. 6.4: Untersuchung der Anschwingbedingung des Gleichtaktfalls

bzw. 'y = 1/3 ergibt sich als Bedingung dafiir, dal der Gleichtaktfall an-
schwingen kann:

(64) ' >3

Ohne Lastwiderstand an dieser Stelle, d.h. ohne Auskopplung der zweiten Har-
monischen, lautet die Anschwingbedingung fiir den Gleichtaktfall:

(65) I'i>1

Man erkennt, dafl durch das Einbringen des Lastwiderstandes dem Anschwin-
gen des Gleichtaktfalles entgegengewirkt wird.

6.2. Hohere Giite (durch Betrieb bei fy und Ry = c0)

Hile)

[o} [ B -
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Abb. 6.5: An der Basis aufgetrennter Colpitts-Oszillator mit idealisiertem
Transistor

Cs
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Abb. 6.5 zeigt einen an der Basis aufgetrennten Clapp-Ostzillator. Im Fol-
genden soll die Eingangsimpedanz Z;, zwischen Basis und Masse, also der
rechten Teilhilfte berechnet werden. Der Transistor ist idealisiert und besteht
nur aus der reellwertigem Stromquelle g,,,. (Wihrend fiir FETs diese Nidherung
sehr gut erfiillt ist, gilt sie fiir HBTs nur eingeschrénkt bei niedrigen Frequen-
zen, kleinen Kollektorstromen und kleinen Emitterflichen. Sie ist jedoch umso
besser erfiillt, je grofler C; ist, weil dann die intrinsischen Elemente kurzge-
schlossen werden.)

Es werden zwei Fille unterschieden: Im ersten Fall sei Ry = oo, im zwei-
ten Ry > 0. Diese Fallunterscheidung ergibt sich, wenn der Oszillator einmal
als ,,Push-Push“-Oszillator mit Auskopplung der zweiten Harmonischen, sie-
he Schaltbild in Abb. 7.1 - der Lastwiderstand befindet sich in der virtuellen
Masse, und einmal als Fundamentaloszillator betrieben werden soll.

6.2.1. Ry = oo. Fiir die Eingangsspannung gilt

1 i1+ 9gmUBE

(6.6) Uin = TwCh wCs

Nach Einsetzen von Ugg = i1/(jwC1) erhélt man
__h i1 gmil
ijl ijQ w20102

Somit ist die Eingangsimpedanz

(6.7) U;

U; 1 1 9m
6.8 Z; = = _
(6.8) il i1 jwCq + jwCy  w2C1Cs
imaginar reell

Die Eingangsimpedanz des kapazitiv riickgekoppelte Emitterfolgers liefert so-
mit einen negativen Realteil sowie einen kapazitiven Anteil, der im Falle des
Colpitts-Ostzillators zur Erfiillung der Schwingbedingung mit
G+ G

w? Cl 02
zu Null kompensiert werden mufl. Der durch die Induktivitéit eingebrachte
Verlustwiderstand Rg muf} kleiner sein als der negative Realteil von Gl. 6.8.

_ g?”VL
w?C’l CQ

(6.9)

(6.10) Rs <0

Man erkennt sofort, dal wegen Re{Z;,} ~ 1/w? mit steigender Frequenz der
Betrag des negativen Realteiles immer kleiner wird. Das wird teilweise dadurch
kompensiert, dafl auch C1C5 mit steigender Frequenz immer kleiner wird, was
sich schon aus der Thompsonschen Schwingungsgleichung ergibt. Da jedoch
gm lber der Frequenz nicht konstant bleibt, sondern ebenfalls abnimmt, ergibt
sich fiir |Re{Z;y}| mit steigender Frequenz effektiv eine Abnahme.
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6.2.2. Ry > 0. Fiir die Eingangsspannung gilt

il i (il +gmUBE) (RL]w;Cz)

; 1
JwCi Rr+ e

(6.11) Uin =

Nach Einsetzen von Upg = 41 /(jwC1) erhélt man

‘ _ 1 ; 1
(6.12) U, = R X ren n gmi1 R 5
. m . 1
jwCi  Rp + joo,  JjwCh (RL + jwlcQ)
L 1
(613) oy = — 4 LT g it joc
. in, jwCy Ry + _1 iwCr (R 1
jwl:  JwC (RL+ 755

Der Realteil der Eingangsimpedanz betriagt
Ry (C1 — Cogm )
Ci+Cy C%LUQR%

(614) Re{Zmyg} =

und der Imaginérteil ist
1+ gnRr + ClcngR% + C’%uﬂR%
*C1w — 01022013]“2%

Ein Vergleich der erzielbaren negativen Realteile in den Féllen Ry = oo

und Ry > 0 fiihrt zu folgenden Konsequenzen:

1. Fiir gleiche Cy, Cy erhidlt man Re{Z;, 2} > Re{Z;n1}. Eine einfache
Abschétzung der belasteten Giite fiir den Clapp-Oszillator leistet Gl.
9.7. Demnach muf fiir héchstmogliche Giite das Verhéltnis L;/Cs ma-
ximiert werden. Da die Verluste iiberwiegend durch die Induktivitét
beigesteuert werden, wachsen damit jedoch auch die zu kompensieren-
den Verluste. Somit ist der Fundamentaloszillator beziiglich der erreich-
baren Giite im Nachteil.

2. Bei gleichen negativen Realteilen Re{Z;, 2} = Re{Zi, 1}, kénnen C;
und Cy beim ,,Push-Push“- Oszillator hoher gewihlt und damit die
intrinsischen Kapazitdten und Rauschquellen effektiver kurzgeschlossen
werden.

(615) Im{ZmQ} =

Beide Schlufifolgerungen fithren zu niedrigerem Phasenrauschen des ,,Push-
Push*- Ostzillators.

6.3. Einflul des StromfluBwinkels

Aus der Literatur ist bekannt, dafl im Falle des Colpitts-Oszillators das
Phasenrauschen besonders stark von der Wahl des Riickkoppelverhiltnisses
C4/C5 abhingt. Eine Erkldrung dafiir gibt die LTV-Theorie [41]. Fiir nied-
riges Phasenrauschen miissen die zur Aufrechterhaltung der Oszillationen be-
notigten Stromimpulses des aktiven Bauteils erstens moglichst kurz sein, weil
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das damit verbundene Schrotrauschen dann ebenfalls nur wihrend eines kurz-
en Zeitintervalles wirksam werden kann. Zweitens miissen die Strompulse mit
einem Maximum der Schwingkreisspannung zusammenfallen, weil dann im we-
sentlichen Amplituden-und keine Phasenmodulation entsteht.

Im folgenden sei fiir einen idealiserten Bipolartransistor der Kollektor-
strom als Funktion der Basis-Emitter Spannung berechnet. Diese besteht aus
dem Gleich-und dem harmonischen Wechselanteil:

(6.16) U =Upc + Upgcos(wt);

Zwischen dem Kollektorstrom und der Basis-Emitter Spannung besteht fol-
gender (vereinfachter) exponentieller Zusammenhang (Die Abhingigkeit des
Kollektorstromes vom Lastwiderstand bleibt in dieser Betrachtung unberiick-
sichtigt):

(6.17) Ic = IgerT = Iseqi?c e(ﬂiT cos(wt)
Der den Wechselanteil beschreibende Exponent wird als Aussteuerung (,,drive
level“) bezeichnet: © = qUpg/(kT). Die Spektralkomponenten des Kollektor-
stromes bei nw erhiilt man iiber die Fourierreihenentwicklung von e®¢°5(«?):

(6.18) eveos(wt) Z an(z)cos(nwt)

Fiir n = 0 erhélt man die DC-Komponente:

1

27
—/ e”"s(‘”t)d(wt) = Jo(x)
0

(6.19) ap(z) = 5

Jo(z) ist die modifizierte Besselfunktion erster Art und nullter Ordnung. Fiir
alle weiteren Fourierkoeffizienten gilt:
L (27 o
(6.20) an(z) = —/ e cos(nwt)d(wt) = 2J, ()
0

™

Somit erhélt man fiir den gesamten Kollektorstrom

1+Z

Abb. 6.6 zeigt den Verlauf der einzelnen Fourierkomponenten J,, () bezogen
auf Jo(z) tiber der Aussteuerung x. Mit steigender Aussteuerung nihern diese
sich asymptotisch dem Wert 2 an. Fiir hohe Aussteuerungen x > 10 betragt
somit die maximale Amplitude des Kollektorstromes bei wg dem doppelten
Gleichstromwert. Die fiir eine hohe Aussteuerung erforderliche hohe Basis-
Emitter-Spannung Upg kann erreicht werden durch:

1. ein hohes C3/C;-Verhéltnis (Abb. 6.5)
2. eine hohe Kollektor-Basis-Spannung Ucp

(6.21) Io = Ige 72 e Jo(x cos (nwt)
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Abb. 6.6: Verhiltnis der Fourierkoeffizienten J,,(z)/Jo(x) iiber der Aussteue-
rung x

Mit steigendem Verhiltnis Co/C (oder wachsendem Ugp) wichst somit auch
die Leistung einer Spektralkomponente niederer Ordnung zunéchst schnell an,
wéhrend Spektralkomponenten hoherer Ordnung zunéchst kaum vorhanden
sind. Es erfolgt dann eine asymptotische Anndherung der Spektralkomponen-
ten niederer Ordnung an einen Maximalwert, verbunden mit der Erzeugung
der néchsthéheren Harmonischen.

Simulationen/Messungen: Zur Untersuchung der Abhéingigkeiten des
Phasenrauschens und der Leistung von der Wahl des Riickkoppelverhéltnisses
C3/Cq wurde der Oszillator VCO10B in Abb. 6.7, der im Kap. 7.1 ausfiihrlich
vorgestellt wird, mit unterschiedlich grofien Kondensatoren C; und Cj5 auf
einem Wafer prozessiert. Dazu wurde die oberste Metallisierungsebene von
einem Testfeld zum néchsten variiert und dadurch verschiedene Kondensa-
torinseln kontaktiert. Fiir C5 standen 3 Variationen zur Verfiigung, fiir C4
insgesamt 7.

Nach [42] ergibt sich eine Phasenrauschabnahme mit wachsendem C, Cs
(was allerdings auch schon aus der Betrachtung der Oszillatorgiite nach Kap.
5.2.2 folgt), wobei die Abhéngigkeit von Cy groBer ist als die von C;. Die
Grenzen einer beliebigen Erhohung von Cp, Cs liegen in der Notwendigkeit,
einen geniigend hohen negativen Widerstand zu generieren (Gl. 6.8 u. 6.14).

Die Tendenz einer zunehmenden Phasenrauschverbesserung mit wachsen-
dem C 148t sich aus den Messungen in Tab. 6.1 deutlich ablesen, wihrend ein
wachsendes C7 nur zu einer sehr geringen Verbesserung fiihrt, siehe Tab. 6.2.
Ein deutlich ausgeprégtes Phasenrauschminimum innerhalb der realisierten
Variationen konnte nicht festgestellt werden.
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Abb. 6.7: Chipfoto VCO10B. MaBe: 1.4x1.5mm?

02 me Fmax AF LSSB@l()Ok‘HZ LSSB@lMHZ Pout
[pF] | [GHz] | [GHz] | [%)] [dBc/Hz] [dBc/Hz] [dBm]
0.72 | 10.33 | 11.27 | 8.72 -98.00 -117.00 -2.0
1.44 | 9.664 | 10.51 | 8.42 -99.35 -120.19 6.6
2.16 | 9.287 | 10.23 | 9.63 -101.84 -123.21 10.5

Tab. 6.1: Gemessene Anfangs- und Endfrequenzen bei Abstimmung der Varak-
torspannung von 0 bis 10V und Phasenrauschen als Funktion von Cy; VCO10B
aus KMM13/002, Voo = 3V, Cy = 7.616pF

Fiir die gemessene Ausgangsleistung zeigte sich ebenfalls eine besonders
groBe Abhéngigkeit von Cy was daraus resultiert, dafl Cy ,,in mit 6.68pF viel
groBer ist als C% pnip mit 0.72pF und somit also bereits sehr niederohmig. Ein
Vergleich der gemessenen mit den simulierten Ausgangsleistungen in Abb. 6.8
links zeigt eine gute Ubereinstimmung und eine maximale Abweichung von
3dB. Abb. 6.8 rechts vergleicht gemessenes und simuliertes Phasenrauschen in
100kHz Abstand vom Tréger. Da mit mit der Simulationsumgebung ADS, [29],
das Phasenrauschen nur fiir die Grundwelle, nicht aber fiir die ausgekoppelte
zweite Harmonische berechnet werden kann, wurden 6dB zu den simulierten
Werten hinzuaddiert. Die Abhéingigkeiten von C sind nur schwach und kénnen
Tab. 6.2 entnommen werden.
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01 LSSB@l()OkHZ LSSB@IMHZ Pout
[pF] [dBc/Hz] [dBc/Hz] | [dBm]
6.68 -100.92 -122.26 11.4
7.148 -100.71 -121.82 11.5
7.616 -102.63 -123.78 11.2
8.084 -101.93 -123.14 10.7
8.552 -102.08 -123.08 10.5
9.02 -102.22 -123.01 10.0
9.488 -102.19 -122.83 9.9

Tab. 6.2: Phasenrauschen als Funktion von Cp; VCO10B aus KMM13/002,
Vee =3V, Cy = 2.16pF

12 . -90, —e— Simuliertes L__+6dB
/./'/ E —w— Messwerte
_/' M X 95
8- 8 -
v
=5 ) v
5 v
S 4 ~ -1001—= v
H B
a’ 3 ° .
ot/ R
¥ Messung %
: =
-4 T T T T T ) -110 T T T T T )
06 09 12 15 18 21 24 06 09 12 15 18 21 24
C, [pF] C, [pF]

Abb. 6.8: links: Simulierte und gemessene Ausgangsleistung bei 2 fy ~ 10GH z.
rechts: Simuliertes und gemessenes Phasenrauschen in 100kHz Abstand vom
Tréiger. VCO10B aus KMM13/002, Uce = 3V, Cy = 7.616pF

Abb. 6.9 zeigt Simulationsergebnisse fiir Vg und Ic als Funktion von
C5. Da sich mit steigendem C5 die Schwingfrequenz verringert, erscheinen die
Phasen zueinander leicht verschoben. (Fiir eine bessere Vergleichbarkeit miifite
die Schwingkreisinduktivitit so verdndert werden, daf sich wieder dieselbe
Schwingfrequenz ergibt) Die Anfangs- und Endfrequenzen bei Variation der
Abstimmspannung von 0 bis 10V sind in Tab. 6.1 dargestellt. Tabelle 6.3
zeigt die aus der Simulation gewonnenen Werte fiir die Aussteuerung x in
Abhéngigkeit von Cj.

Eine Erh6hung der Versorgungsspannung fithrt in derselben Weise zu er-
hohter Ausgangsleistung wie die eine Vergroflerung von Cs. Das Ergebnis zeigt
Abb. 6.10. Auf der rechten Seite ist zusétzlich die simulierte Ausgangsleistung
bei der vierfachen Grundwelle dargestellt: Mit einer simulierten Leistung von
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Abb. 6.9: Simulationsergebnisse fiir Basis-Emitter-Spannung (links) bzw. Kol-
lektorstrom (rechts) als Funktion der Zeit mit Cs als Parameter. VCO10B,
Ucc =3V, Cy =7.616pF

Cy [pF] | C1/Cs | Upg [mV] | 2 = 22

0.72 10.5 93 3.6
1.44 5.3 171 6.6
2.16 3.5 202 7.8

Tab. 6.3: Simulation: Abhéngigkeit der Aussteuerung x vom Riickkoppelver-
hiltnis Cy/Cy. VCO10B, Uce = 3V, C1 = 7.616pF
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- 54 — —
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. of ©. 10/
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Abb. 6.10: Simulierte Ausgangsleistung bei 2fy ~ 10GH z (links) und bei 4 fy ~
20GH z (rechts). VCO10B, Ucc = 3V, C; = 7.616pF

maximal 5dBm kann hier die Nutzung der vierten Harmonischen ebenfalls
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noch sinnvoll sein, zumal aus Messungen bekannt ist, daf3 die Phasenrausch-
verschlechterung gering ist. Abb. 6.11 zeigt dazu Messwerte iiber der Varak-
torspannung bei 100kHz bzw 1MHz Ablagefrequenz. Die starke Phasenrausch-
verschlechterung fiir Vi, < 3V resultiert aus gleichgerichteter Hochfrequenz
(Kap. 5.3). Bei 100kHz entspricht die Phasenrauschverschlechterung dem theo-
retischen Minimalwert von 6dB, bei 1MHz steigt die Differenz iiber diesen mit
steigender Varaktorspannung an. Das kann dadurch erkliart werden, daf} er-
stens bei dieser Ablagefrequenz additives Rauschen iiberwiegt und zweitens
P, bei 4fy stark {iber der Varaktorspannung abfillt, und zwar von 2dBm
auf -4.5dBm. Beriicksichtigt man diesen Leistungsabfall und unterstellt addi-
tives Rauschen, so kann man das Phasenrauschen bei 4fy von dem bei 2f,
gemessenen folgendermaflen ableiten:

(6.22)

LSSB,simAfg = LSSB,mess,2f0 + 6dB — (Pout,4fg [dBm] - Pout,4fg,Vva,.:() [dBm])

Wie Abb. 6.11 zeigt, sind Lssp,mess,af, Und LgsB, sim,4f, nahezu deckungs-
gleich. Voraussetzung dafiir ist eine nahezu konstante Ausgangsleistung iiber

der Ziehspannung bei der zweiten Harmonischen, was hier aber gegeben ist
(APsut2f, < 1dB).

- -60+ 00 .
E ] ° LSSB‘mess,zin N 4 ® Losomess 2
2 -704 E ° " Lssamess. 4f,
om 'SSB,mess.4f, o
S Tt “ @ 100{ ° 4 Lnuna
:‘ . E ° \Sim. 41y
S 3 -110- LS
® -904 ®
-, . _f e ..
-100- * LIS -120+ ...
o 2 4 6 8 10 o 2 4 6 8 10
Varaktorspannung [V] Varaktorspannung [V]

Abb. 6.11: Messungen von Lgsp bei 100kHz (links) und 1MHz (rechts)
von zweiter und vierter Harmonischer iiber der Varaktorspannung. VCO10B,
Ucc =3V, Cy =7.616pF, Co = 2.16pF

6.4. Reduktion des Phasenrauschens durch Kopplungseffekte

6.4.1. Verringerung des Phasenrauschens nach Kurokawa. Die
Moglichkeit der Phasenrauschverbesserung durch Synchronisation wurde be-
reits 1968 von Kurokawa [33] theoretisch nachgewiesen. Der Oszillator wurde
dafiir entsprechend Abbildung 6.12 als Reihenschwingkreis modelliert. In R
sind die Verluste R; der frequenzbestimmenden Elemente L und C enthal-
ten, Ry reprisentiert die Last am Ausgang und — R stellt den durch das aktive
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Abb. 6.12: Oszillator-Ersatzschaltbild

Element generierten negativen Widerstand dar. n(t) repréisentiert eine Rausch-
grofle, deren Zeitverlauf zundchst unbekannt ist. Fiir das Ersatzschaltbild kann
folgende Differentialgleichung sofort aufgeschrieben werden:

di .1
(6.23) L% +(Ro+Ri—R)i+ ol /zdt =n(t)

Fiir ein rauschfreies System n(¢) = 0 wird diese durch eine harmonische Zeit-
funktion gelost:

(6.24) i(t) = Ay cos(wt + ¢1) + Az cos(2wt + ¢2) + ...

Im Falle n(t) # 0 ist i(¢) strenggenommen nicht ldnger harmonisch. Fiir
geniigend kleine Rauschgréfien wird i(¢) aber einen sehr #hnlichen Zeitver-
lauf haben. Im wesentlichen ergibt sich eine Zeitabhéingigkeit der Amplituden
und Phasen A, (t) bzw. ¢, (t) und aus Gl. 6.24 wird

(6.25) i(t) = A1(t) cos(wt + ¢1(t)) + Aa(t) cos(2wt + Pa(t)) + ...

A, (t) bzw. ¢y, (t) dndern sich bezogen auf die sich einstellende Schwingfrequenz
zeitlich nur langsam. Die hoheren Harmonischen werden vernachléssigt. Zur
Losung von Gl. 6.23 werden das Integral bzw. Differential von i(t) gebildet
und eingesetzt, vgl. [33]:

di dor\ . dA
2 —=-A — —
(6.26) o 1 (w + g ) sin(wt + ¢1) + et (wt+ 1) +
, Ay A der . 1 dA;
(6.27) /zdt% <$ T sin(wt + ¢1) + S a cos(wt + ¢1) + ...
Man erkennt, dafl Phasenschwankungen % und Amplitudenschwankungen
d:;‘tl rechtwinklig zueinander stehen, sich also gegenseitig nicht beeinflussen.

Durch Einsetzen von GI. 6.26 und 6.27 in Gl. 6.23 erhilt man fiir die spektrale
Leistungsdichte der Phasenschwankungen

2| [? (nini)
6.28 APAP*) = =
( ) (AoAgT) qw?L2AZ  2w2L2 A2
Fiir den Fall, dafl zwei Oszillatoren miteinander verkoppelt werden, wird das
Ersatzschaltbild nach Abb. 6.12 gespiegelt, vgl. Abb. 6.13. Fiir die Schwing-

frequenz gilt in beiden Fillen w? = LC = (2L)C/2. Im gekoppelten Fall erhilt
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LI

n1l (-R+R,+R) C L L C (-R+R,*#R) lnz

Abb. 6.13: Ersatzschaltbild des differentiellen Oszillators

man dann mit nges = 11 +ng und Lges = 2L fiir die spektrale Leistungsdichte
der Phasenschwankungen:

(6.29) (ApAg*) = m«m +n2)(n1 +n2)*)

Unter der Bedingung statistisch unabhéingiger Rauschquellen (n1n%) = 0 gilt
dann:

(ApAg*) = MTA% ((nyni) + (nyn3)) = 48;%%

(6.30)
far (nyni) = (nynd) wegen Symmetrie

Das entspricht der Hilfte der Rauschleistungsdichte von Gl. 6.28 oder —3dB.

6.4.2. Symmetrietheorie. Ein symmetrisches System kann entlang der
Symmetrielinie in 2 Hilften aufgeteilt werden, Abb. 6.14. Durch die Symme-
trie geniigt es, die Groflen in der einen Hifte des Systems zu betrachten, da
sich die entsprechenden Groéflen in der anderen Hilfte daraus ergeben. Somit

Abb. 6.14: Der Zustand zweier beliebiger Grofien a und a’ in einem symme-
trischen System kann beschrieben werden durch Bildung der Summe und der
Differenz dieser Gréflen

kann der Zustand zweier entsprechender Grofien a und a’ links und rechts der
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Symmetrieebene durch Bildung von

a=ae+ a, (e — even, Gleichtaktfall)

(6.31) a = a. — a, (o —odd, Gegentaktfall)

beschrieben werden, die als Gleich- und Gegentaktfall bezeichnet werden (ae,
a,). Die Beschreibung mittels a und a’ bzw. im Gleich-/ Gegentaktsystem

mittels a. und a, sind gleichwertig.
1 /
ae =5 (@+a

(6.32) -1 ( ,)

ao = 5 (a—a')

In linearen Systemen sind Gleich- und Gegentaktfall voneinander entkoppelt.
Die Rauschquellen n und n’ kénnen deshalb ebenfalls als Gleich- bzw. Gegen-
taktsystem beschrieben werden:

Ne = % (n+n')
(6.33) n, — % (n— ')
Gleichtaktfall:
(6.34) (neng) = 3((n+n)(n* +n"))
Gegentaktfall:
(nony) = 3{(n—n")(n* —n"™))
(6.35) = % ({nn*) + (n'n'*))

= L(nn*) fir (nn*) = (n'n'*)

Damit haben im Gegentakt alle Rauschquellen die Hilfte der Leistung, die
sie haben wiirden, wenn das halbe System separat betrieben wird. Wegen des
linearen Zusammenhanges zwischen den Rauschquellen und dem Phasenrau-
schen (im Kleinsignalfall) ergibt sich dann gegeniiber dem Einzelbetrieb einer
Oszillatorhélfte ein um 3dB verringertes Phasenrauschen.

Messungen: Die mefitechnische Verifikation der theoretischen Phasen-
rauschverbesserung erfolgte am Beispiel eines differentiellen ,,Push-Push*“-Os-
zillators (vgl. Chipfoto in Abb. 6.15), bei dem die beiden Einzeloszillatoren am
Kollektor zusammengeschaltet werden (Luftbriicke 1 geschlossen, Luftbriicke
2 offen wie in Abb. 6.15) und das Gesamtsystem nur dann anschwingen kann,
wenn sich in der Mitte dieser Verbindung eine virtuelle Masse bildet, beide
Teilhélften also im Gegentakt schwingen.

Durch eine Variation der obersten Metallisierungsebene von einem Test-
feld zum néchsten auf demselben Wafer wurde diese Verbindung aufgetrennt
und stattdessen der Kollektor des rechten Oszillators an einen groflen Konden-
sator nach Masse geschaltet (Luftbriicke 2 geschlossen, Luftbriicke 1 offen).
Dadurch ist auch die Halbstruktur schwingfihig. Die Stromzufuhr des linken
Oszillators wird dariiber hinaus unterbrochen. Diese Schaltungsvariante ent-
spricht weitgehend, bis auf kleinere Layoutdnderungen, dem Oszillator OSC191
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Abb. 6.15: Chipfoto des DOSC19I. GroBe: 2.1x1mm?2. Gezeigt ist die differen-
tielle Variante (Luftbriicke 1 geschlossen, Luftbriicke 2 offen)

aus Abb. 5.11 in Kap. 5.2.1.2). Zur Vermeidung von load pull sind in beiden
Ausgéingen 10dB-Dampfungsglieder auf dem Chip integriert. Der linke Aus-
gang wurde zusétzlich bereits auf dem Chip mit 502 terminiert, sodass stets
nur am rechten Ausgang gemessen zu werden brauchte. Durch den Vergleich
von nicht abstimmbaren Oszillatoren wird der Varaktor als zusdtzliche Rausch-
quelle ausgeschlossen. Durch diese Mafinahmen wird grotmogliche Symmetrie
und Vergleichbarkeit zwischen der Halb- und Gegentaktstruktur erreicht.

Vee | Vecz | Ic | Pout,t | Pout2z | 1 ) Lssp,1 | Lssp,2
V] | V] | [mA]|[dBm] | [Bum] | [GHZ] | [GHZ] | [dBc/Hz] | [dBe/H]
2.6 2.8 125 | -4.5 -4.6 18.07 | 18.02 -79.0 -83.9
2.9 3.2 22.2 1.7 1.5 18.08 | 18.03 -83.4 -87.4
3.3 3.7 30.1 4.2 3.5 18.03 | 17.97 -91.1 -93.5
3.5 4.0 33.4 4.8 4.1 18.02 | 17.94 -90.6 -92.9
3.7 4.2 37.0 5.1 4.5 17.99 | 17.91 -87.9 -92.1
4.0 4.5 40.0 5.6 4.9 17.94 | 17.88 -87.0 -90.4
4.2 4.8 43.1 5.8 5.1 17.91 | 17.84 -86.3 -88.8

Tab. 6.4: Messergebnisse bei gleichem Strom je Teilhélfte. Index 1: Halbstruk-
tur, Index 2: , Push-Push“-Oszillator. Phasenrauschen bei 100kHz Ablage.
DOSC191 aus KMM14/008

Bei der Messung (Messergebnisse in Tab. 6.4) wurde festgestellt, dafl der
Transistor der Halbstruktur bei derselben Versorgungsspannung Veoc einen



86 6. Vorteile von ,,Push-Push“-Oszillatoren fiir die Generierung von Millimeterwellen

AL [dBc/HZ]
A

10 10 10
Ablagefrequenz [Hz]

Abb. 6.16: Phasenrauschunterschied zwischen der Halb- und Gegentaktstruk-
tur DOSC19I aus KMM14,/008

hoheren Kollektorstrom aufnimmt als ein Transistor in der differentiellen Schal-
tung (entsprechend flieit bei letzterer nicht der doppelte Gesamtstrom der
Halbstruktur). Die Ursache dafiir ist in erster Linie in dem Spannungsabfall
iiber der Spiralspule (ca. 8Q Gleichstromwiderstand) zwischen Kollektor und
Voeo-Anschlufl zu suchen. Im gekoppelten Fall sinkt dadurch das Kollektorpo-
tential stark ab und damit die davon abgeleitete Basisspannung, wodurch sich
nicht der doppelte Strom einstellt.

Die gemessenen Schwingfrequenzen zeigen eine Abweichung von maximal
80MHz, die Ausgangsleistungen weichen um weniger als 1dB voneinander ab.
Bei P,y handelt es sich um korrigierte Werte (Kabelverluste sowie on-chip
Diampfungsglied herausgerechnet). In Abb. 6.16 ist die Differenz des Phasen-
rauschens von Halb- und Gegentaktstruktur im Bereich von 100Hz bis 1MHz
in den verschiedenen Arbeitspunkten dargestellt. Fiir alle Arbeitspunkte ist
eine Verbesserung deutlich erkennbar, allerdings verringert sich diese meist
mit zunehmender Ablagefrequenz. Zum besseren Vergleich ist in Tab. 6.5 der
arithmetische Mittelwert {iber dem betrachteten Frequenzintervall dargestellt.

Simulationsergebnisse: Eine verringerte Stromaufnahme je Transistor
im gekoppelten Fall konnte ebenfalls in der Simulation festgestellt werden.
Entsprechend Tab. 6.6 mufite im gekoppelten Fall die Spannung um 0.23V
erhoht werden. Die simulierte Spannung direkt an den Kollektoren war dann
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Ic | mean(Lssp,2 — Lssp,1)
[mA] [dBc/Hz]
12.5 -4.8
22.2 -3.8
30.1 -14
33.4 -2.5
37.0 -3.5
40.0 4.1
43.1 -2.8

Tab. 6.5: Phasenrauschunterschied zwischen Halb- und Gegentaktstruktur bei
gleichem Strom je Transistor und Bildung des arithmetischen Mittels iiber der
Ablagefrequenz (100Hz bis 1MHz). DOSC19I aus KMM14/008

in beiden Fillen gleich und lag bei 3.54V. Das Phasenrauschen verbesserte sich
laut Simulation um 7.5dB.

Veei | Vecz | Ic | Pouta | Pout2 | F1 I3 Lssp1 | Lss2
V] V] [mA] | [dBm] | [dBm] | [GHz] | [GHz] | [dBc/Hz] | [dBc/Hz]
3.77 4 28.4 114 10.6 | 19.71 | 19.73 -74.0 -81.5

Tab. 6.6: Simulationsergebnisse bei gleichem Strom je Teilh#lfte: Index 1: Halb-
struktur, Index 2: ,,Push-Push“-Oszillator. Phasenrauschen in Lgsp@100kHz
Ablage. DOSC191

Weiterhin ergibt sich eine Verinderung der Stromaufnahme infolge der
unterschiedlichen Beschaltung der geraden Harmonischen: In der Halbstruk-
tur sehen diese einen Kurzschlufl durch den grofien Blockkondensator, in der
differentiellen Struktur einen virtuellen Leerlauf, [43]. Abb. 6.17 zeigt Simu-
lationsergebnisse des DOSCI19I fiir den Kollektorstrom im gekoppelten Fall.
Dargestellt sind die Zeitfunktion sowie die daraus abgeleitete spektrale Vertei-
lung. Gegeniiber dem ungekoppelten Fall, Abb. 6.18, ist eine Unterdriickung
der geradzahligen Spektralkomponenten des Stromes zu sehen weil diese einen
virtuellen Leerlauf in der Symmetrieebene vorfinden. Daraus resultiert eine
rechteckférmige Zeitfunktion des Kollektorstromes. Mit steigender Frequenz
sinkt die Unterdriickung der geradzahligen Harmonischen, weil dann die Spi-
ralinduktivitéit bereits kapazitiv geworden ist. Der Grundwellenanteil ist im
gekoppelten Fall (53mA) ebenfalls geringer als im ungekoppelten Fall (60mA),



88 6. Vorteile von ,,Push-Push“-Oszillatoren fiir die Generierung von Millimeterwellen

womit sich auch die geringere Ausgangsleistung im gekoppelten Fall erkliaren
148, vgl. Abb. 6.19.

0.075+
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£ 0.050-
— 0.04- =
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[
0.004 L 0.025+
-0.044+— ‘ ‘ ‘ ‘ ‘ 0.000+— U t | t | !
0.0 20.0 40.0 60.0 80.0 100.0 0 20 40 60 80 100 120
t[ps] Frequenz [GHz]

Abb. 6.17: Simulation des Zeitverlaufes (links) bzw. der spektralen Vertei-

lung (rechts) des Kollektorstromes. ,,Push-Push“-Fall. DOSC19I aus KMM14,
Ucc =4V
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Abb. 6.18: Simulation des Zeitverlaufes (links) bzw. der spektralen Verteilung
(rechts) des Kollektorstromes. Halbstruktur. DOSC19I aus KMM14, Ucc =
3.77V

Zusammenfassung: Wie aus Tab. 6.4 zu entnehmen ist, zeigt sich eine
sehr gute Ubereinstimmung von Schwingfrequenz (AF < 80M Hz) und Aus-
gangsleistung (AP < 1dB) im gekoppelten bzw. nicht gekoppelten Fall. Das
Phasenrauschen ist durch die Kopplung deutlich reduziert, zur Glattung der
Daten wurden in Tab. 6.5 die Mittelwerte des Phasenrauschunterschiedes im
Frequenzbereich von 100Hz bis 1MHz gebildet: Abhéingig vom Arbeitspunkt
ergibt sich eine Phasenrauschverbesserung zwischen 1.4 und 4.1 dB, wobei der
geringste Effekt im Betrieb bei minimaler Kollektorlaufzeit auszumachen ist.
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Abb. 6.19: Simulierte Spektren der Ausgangsleistung von Halb- (links) bzw.
Gegentaktstruktur (rechts). DOSC19I aus KMM14

Die Abweichung der gemessenen Phasenrauschverbesserung vom theoreti-
schen Wert -3dB muf} vor dem Hintergrund, dafl

e die Abweichung von £1.5dB der Meflwerte zum theoretischen Wert in
die Groflenordnung der Messungenauigkeit fillt,

e es sich bei der Herleitung um eine lineare Theorie handelt, die insbe-
sondere Mischprozesse nicht beriicksichtigt,

e durch die Verkopplung der geradzahligen Harmonischen im Falle des
symmetrischen Betriebes, was sich auch in einer reduzierten Strom-
aufnahme duflert, eine vollstéindige Vergleichbarkeit des Betriebes von
Halb- und Gegentaktstruktur durch keine Teststruktur gewihrleistet
werden kann,

relativ gesehen werden. Die iiber dem Arbeitspunkt gemittelte gemessene Pha-
senrauschverbesserung kommt dem theoretischen Wert von -3dB jedoch sehr
nahe.

6.5. Hohere Immunitéit gegen Riickwirkung der Last

Wie stark eine ungeniigende Entkopplung des Augangs das Verhalten des
Oszillators beeinflussen und Phasenrauschwerte verfilschen kann, wurde be-
reits in Kap. 4.1 dargestellt. Im Falle des ,,Push-Push“-Oszillators mit Aus-
kopplung der zweiten Harmonischen entlang der Symmetrielinie kann man eine
deutlich erh6hte Immunitét gegen Riickwirkungen der Last erwarten, da diese
Anderungen durch den virtuellen Kurzschlu8 fiir die Grundwelle nicht sichtbar
sind (wohl aber fiir die zweite Harmonische). Daraus ergeben sich bedeutende
Vereinfachungen fiir die Aufbautechnik, da im Idealfall der Ubergang vom Chip
zur Leiterplatte nicht simuliert zu werden braucht, und fiir die Schaltungstech-
nik weil auf den Einsatz eines Trennverstéirkers verzichtet werden kann. Abb.
6.20 zeigt den in Kap. 7.1 vorgestellten 10GHz-Oszillator im Geh&use. Der
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Chip wurde mit Silberleitkleber auf dem Aluminiumgehéuse fixiert und ragt
durch eine Ausfriasung der bondfiihig vergoldeten Platine. Fiir die Platine kam

Abb. 6.20: VCO10B im Gehiuse
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Abb. 6.21: Ausgangsleistung und Frequenz als Funktion der Ziehspannung,
vor und nach der Hiausung; VCO10B aus KMM13/003, C; = 9.488pF, Cy =
1.44pF, Ucc = 2.8V; Messung erfolgte mit 10dB-Dampfungsglied am Ausgang

ein Substrat von Rogers, Duroid 4003 mit ¢, = 3.38 und d = 0.508mm, zur
Anwendung. Die Verbindung von Chip und Platine erfolgte mit Bonddréhten,
wobei der im Signalleiter befindliche eine Lange von ca. 0.5mm hatte. Aus
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Platzgriinden wurde der Signalleiter der Mikrostreifenleitung im Ausgangspfad
auf der Platine nahe am Chip schmaler gehalten, als es fiir einen Wellenwi-
derstand von 5012 nétig gewesen wire. Das Abstimmverhalten gibt Auskunft
iiber die Empfindlichkeit des Oszillators gegeniiber Lasténderungen bzw. Fehl-
anpassung am Ausgang.

Abb. 6.21 vergleicht das Abstimmverhalten vor und nach dem Einbau in
das Gehéduse. Wie zu sehen ist, hat sich das Frequenzverhalten kaum geéndert.
Die Einfiigeddmpfung betrigt rund 3dB bis 8GHz, dariiber steigt sie auf 5dB
an. Die Messung des Abstimmverhaltens erfolgte zundchst mit einem 10dB-
Déampfungsglied im Ausgangszweig. Ohne 10dB-Dampfungsglied ergab sich ein
nahzu deckungsgleicher Verlauf der Abstimmkennlinie. Daf keinerlei Einrast-
verhalten festgestellt werden konnte, unterstreicht die Robustheit des Schal-
tungskonzeptes gegen Lastdnderungen.

6.6. Auskopplung von f; (z.B fiir nachfolgenden Frequenzteiler)

Das bei einem gewiinschten Ausgangssignal von 2f; generierte gegenpha-
sige Signal bei fj 143t sich zweckmiéfligerweise fiir die Ableitung eines nieder-
frequenten Referenzsignales fiir eine nachfolgende PLL verwenden, [44]. Da

Abb. 6.22: Chipfoto des 10GHz Clapp-VCOs mit Frequenzteiler. VCO10E aus
KMM15. Gréle: 2.7x1.5mm?

dessen Eingangsfrequenzteiler dann eine bezogen auf das Nutzsignal nur halb
so hohe Frequenz verarbeiten muf}, reduziert sich der Aufwand erheblich. Die
durch den Abgriff der Fundamentalfrequenz eingefiigten Verluste miissen ge-
ring gehalten werden (z.B. durch den Einsatz eines Emitterfolgers), da sonst
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Abb. 6.23: Schaltbild des Oszillatorteiles ohne Frequenzteiler des VCO10E aus
KMM15. An die mit CLK bzw. CLKN bezeichneten Knoten schlieit sich der
Frequenzteiler entsprechend Abb. 7.12 an.

der sich aus dem differentiellen Konzept ergebende Vorteil der hheren Giite
verspielt wird.

Abb. 6.22 zeigt das Chipfoto des 10GHz-,, Push-Push“- Oszillators mit Fre-
quenzteiler. Es handelt sich dabei um eine modifizierte Variante des in Kap. 7.1
ausfiithrlich erkliarten Clapp-Oszillators, der zusétzlich um einen Frequenzteiler
erweitert wurde. Fiir diesen kam die Standardschaltung eines riickgekoppelten
D-Flip-Flops zum Einsatz, der sich insbesondere durch seine Breitbandigkeit
und fehlende untere Grenzfrequenz auszeichnet. Durch seinen symmetrischen
Eingang 148t er sich besonders einfach an einen differentiellen Oszillator an-
schlieffen. Auf die Funktionsweise und Messergebnisse des Teilers wird in Kap.
7.5 eingegangen.

Die Modifikationen beschrianken sich dabei auf:

e Einsatz eines antiseriellen Varaktors in jeder Teilhélfte
e Durchschleifen des Basispotentiales von einer Teilhélfte zur anderen

Die Entscheidung, das differentielle Eingangssignal bei fy fiir den Frequenztei-
ler iiber dem Varaktor abzugreifen, ergab sich aus dem Layout. Auf demselben
Wafer wurden auch Versionen ohne angeschlossenen Teiler gefertigt (gesfnete
Luftbriicke in Abb. 6.22), um zu untersuchen, ob durch die Belastung des Reso-
nanzkreises das Phasenrauschen verschlechtert wird. Wie Vergleiche mit Ver-
sionen ohne angeschlossenen Frequenzteiler gezeigt haben, war dies nicht der
Fall. Ohne Frequenzteiler ergeben sich allerdings hohere Schwingfrequenzen
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und eine um ca. 50% hohere Abstimmbandbreite (Verstimmung von 9.0GHz
bei Vyer = OV nach 10.0GHz bei V,,, = 10V entsprechend 10.5%). Somit
stellt der Frequenzteiler in erster Linie eine kapazitive Last fiir den Oszillator
dar.

Frequenz [GHZz]
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Abb. 6.24: Leistung P,,:, Frequenz und Phasenrauschen Lggp iiber der Va-
raktorspannung am 10GHz-Ausgang. Frequenzteiler angeschlossen; VCO10E
aus KMM15, Cy = 10pF, Co = 2.16pF, Voo = 3V, Vg = 0..10V

Abb. 6.24 zeigt die Abhéngigkeit von Frequenz, Leistung und Phasenrau-
schen als Funktion der Ziehspannung bei angeschlossenem Frequenzteiler. Of-
fensichtlich wurde durch den Einsatz der antiseriellen Dioden die durch Gleich-
richtung der Hochfrequenzspannung hervorgerufene Wendestelle der Abstimm-
charakteristik (Abb. 6.21) vollsténdig verhindert. Erkauft wird dieser Vorteil
durch eine deutlich hohere Chipfliche, da die einzelne Diode die doppelte Ka-
pazitédt liefern muf}, und ein komplizierteres Netzwerk fiir die Zufithrung der
Abstimmspannung. Die Abstimmspannung wird iiber 1kQ-Widerstéinde zu-
gefithrt, da diese eine hohere Impedanz iiber einen breiteren Frequenzbereich
darstellen, als dies mit Spiralspulen moglich ist. Spiralspulen liefern nur bei
der ersten Parallelresonanz eine grofie Impedanz (die dort durchaus gréfier
sein kann als 1kQ) und werden dann kapazitiv mit einem hohen Verlustan-
teil. Dadurch werden aber die fiir das ,,Push-Push“-Konzept wichtigen Ober-
wellen stark beddmpft. Messungen des Phasenrauschens von gleichartig auf-
gebauten Oszillatoren, die sich nur darin unterschieden, dafl im einen Fall
Spulen und Widerstinde, im anderen Fall nur Widerstidnde zum Einsatz ka-
men, zeigten einen Vorteil von ca. 10dB zugunsten des Widerstandskonzeptes.
Mit angeschlossenem Frequenzteiler betrigt die Abstimmbandbreite 5.4%, die
Ausgangsleistung ist grofler als 10dBm und ohne erkennbare Welligkeit. Das
gemessene Phasenrauschen am 10GHz-Ausgang ist kleiner als -100dBc/Hz bei
100kHz Ablagefrequenz im gesamten betrachteten Bereich zwischen 0.5V und
10V Ziehspannung, was ein hervorragendes Verhalten darstellt.
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Abb. 6.25: Leistung P,,:, Frequenz und Phasenrauschen Lgsp am 10GHz-
Ausgang iiber der Betriebsspannung. Variante ohne Frequenzteiler; VCO10E
aus KMM15, C; = 10pF, Cy = 2.16pF, Vo = 10V

Eine besondere Stirke des Colpitts-Konzeptes liegt in der geringen Abhén-
gigkeit der Performance von der Versorgungsspannung Voe, vgl. Abb. 6.25. Die
spannungsabhéngigen Diffusionskapazititen konnen sich nur gering in einer
Anderung der Schwingfrequenz auswirken, da sie durch die weitaus gréferen
Riickkopplungskapazitéiten iiberbriickt sind. Die Leistung steigt zunéchst mit
wachsender Betriebsspannung an, bleibt dann aber ndherungsweise konstant
entsprechend dem Anstieg der Fourierkoeffizienten in Kap. 6.3. Das Phasen-
rauschen ist in einem sehr groflen Bereich zwischen 2.25V und 4.25V nahezu
konstant und kleiner als -100dBc/Hz bei 100kHz. Abb. 6.26 vergleicht das
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Abb. 6.26: Ausgangsspektrum bei einseitiger (links) und beidseitiger (rechts)
Zufithrung der DC; VCO10E aus KMM15, C; = 10pF, Cs = 2.16pF, Voo =
3V, Virar = 5V
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Ausgangsspektrum bei beid- bzw. einseitiger Zufithrung der Versorgungsspan-
nung. Die Unterdriickung von fy bezogen auf 2 fy reduziert sich von 40dB bei
beidseitiger Versorgung auf 25dB fiir den Fall, dafl die Versorgung nur von einer
Seite aus erfolgt, ist jedoch in jedem Falle als ausreichend zu betrachten. Das
Durchschleifen der Basis-Emitter-Spannung fithrt somit zu einer verbesserten
Symmetrie bei nur einseitiger Versorgung der Schaltung.
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Abb. 6.27: Ausgangsspektrum des Teilerausganges; VCO10E aus KMM15,
Cy = 10pF, Cy = 2.16pF, Voo = 3V, Ve = 10V

Das Signal am Teilerausgang ist stark oberwellenhaltig, vgl. Abb. 6.27.
Diese storen jedoch nicht und koénnen ggf. durch ein Tiefpafifilter entfernt
werden. Die Messung erfolgte unsymmetrisch, der andere Teilerausgang ist fiir
MeBzwecke auf dem Chip terminiert. Auffillig ist die starke Komponente bei
9GHz, die vermutlich auf einen Durchschlag des VFOs zuriickzufiihren ist.
Es ist anzunehmen, dafl diese (und alle weiteren Vierfachen des Teilersignales)
stark reduziert werden kénnen, wenn am Teilerausgang das differentielle Signal
verwendet wird.

Abb. 6.28 zeigt das Abstimmverhalten am Teilerausgang. Die Ausgangs-
leistung am Teilerausgang ist im betrachteten Fall mit ca. -5dBm recht gering
aber auch stark von der Betriebsspannung abhéingig, vgl. Kap. 7.5, und kann
bis zu 0dBm bei Voe=6V betragen. Die Abstimmcharakteristik der Grund-
welle entspricht mit einem Bewertungsfaktor von 1/4 derjenigen am 10GHz-
Ausgang und beweist damit die korrekte Funktionsweise sowohl des Frequenz-
teilers als auch des Gesamtkonzeptes. Das gemessene Phasenrauschen hat sich
um ca. 10dB bezogen auf das 10GHz-Signal verringert und liegt dicht am
theoretischen Wert von 12 dB.
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Abb. 6.28: Leistung P,,:, Frequenz und Phasenrauschen Lggp iiber der Va-
raktorspannung am Teilerausgang. VCO10E aus KMM15, C; = 10pF, Cy =
2.16pF, Voo = 3V, Vyor = 0..10V

6.7. Zusammenfassung

Im vorstehenden Kapitel wurde anhand von Beispielen gezeigt, daf3 der
Einsatz von ,Push-Push“-Oszillatoren iiber das meist angefiihrte Argument
der Erzeugung von Signalen oberhalb der Transistorgrenzfrequenzen hinaus
weitere niitzliche Eigenschaften aufweist. Wendet man dieses Prinzip auf Col-
pitts-Oszillatoren an, konnen héhere Giiten (und damit geringeres Phasenrau-
schen) und Schwingfrequenzen erreicht werden als mit Colpitts-Fundamental-
oszillatoren.

Die Signalauskopplung in der Symmetrieebene fithrt zu einer verringerten
Anfilligkeit gegen Load-Pull am Ausgang und damit zu einer Vereinfachung
folgender Treiber- oder Trennstufen.

Der verglichen mit anderen Oszillatorkonzepten sehr hohe Harmonischen-
gehalt von Colpitts-Oszillatoren fithrt bei Anwendung des ,,Push-Push*- Prin-
zips zu hohen Ausgangsleistungen bei der zweiten und auch noch vierten Har-
monischen bei einer Verschlechterung des Phasenrauschens nahe an den mini-
mal erzielbaren 6dB. Die Nutzung der vierten Harmonischen stellt ein neues
mogliches Anwendungsgebiet des Schaltungskonzeptes dar.

Wird das Fundamentalsignal einem statischen Frequenzteiler durch zwei
zugefiihrt, ergibt sich bezogen auf die ausgekoppelte zweite Harmonische ein
Teilungsfaktor von vier bei reduziertem Aufwand. Dabei ist auf eine geringe
Belastung des Ostzillators durch den Teiler zu achten, da sonst der Giitevorteil
verschenkt wird. Bei der vorgestellten Schaltung konnte keine Verschlechterung
des Phasenrauschens durch Anschalten des Frequenzteilers beobachtet werden.

Die Reduktion des Phasenrauschens infolge der Kopplung zweier Oszilla-
toren konnte anhand von Messungen verifiziert werden und bewegt sich nahe
an der theoretisch vorhergesagten Verbesserung von 3dB.
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Der entwickelte ,,Push-Push“-Oszillator mit Frequenzteiler ist mit einem
gemessenen Phasenrauschen von -102 dBc¢/Hz am X-Band-Ausgang und -112
dBc/Hz bei 100kHz am Teilerausgang von hoher spektraler Reinheit iiber dem
gesamten Abstimmbereich und unabhingig vom Arbeitspunkt, was auch auf
eine hohe Robustheit gegeniiber Temperaturschwankungen schliefen 148t, da
diese sich immer in einer Arbeitspunktinderung duflern.

Abschlieflend sei der fiir den Schaltungsentwickler nicht unwesentliche
Aspekt angefiihrt, daf} sich die ,,Push-Push“-Struktur von Colpitts - Oszillato-
ren besonders einfach ableiten 148t und insbesondere keine gesonderten Maf-
nahmen zur Unterdriickung des Gleichtaktfalles unternommen werden miissen,
wie es oft bei Oszillatoren mit T-Riickkopplung der Fall ist.
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KAPITEL 7

Realisierte Schaltungen

In diesem Kapitel werden im Verlauf dieser Arbeit realisierte Oszillato-
ren im Frequenzbereich von 10 bis 7T6GHz vorgestellt, die sich in erster Li-
nie durch ein besonders niedriges Phasenrauschen auszeichnen. Der 10GHz-
VCO erreichte bis zu -100dBc/Hz@100kHz und wurde in [45] verdffentlicht.
Es folgt ein VCO bei 19GHz, der Phasenrauschen kleiner -90dBc/Hz@100kHz
erreicht, und damit die Anforderungen fiir das ACC-Radar erfiillt. Der 38GHz-
VCO hat differentielle Ausgéinge bei 19GHz und gleichzeitig einen unsymme-
trischen Ausgang bei 38GHz und erreichte an diesen -86dBc/Hz@100kHz bzw.
-81dBc¢/Hz@100kHz, vgl. [46].

Die genannten Ergebnisse mit GaAs-HBTs werden ergénzt durch SiGe-
HBT-Ostzillatoren bei 76 und 120GHz, die realisiert wurden im Rahmen einer
Kooperation mit der Firma Bosch auf einem 200GHz-Prozef von IBM.

Anschliefend werden Messungen zu einem statischen Frequenzteiler ge-
zeigt, der sowohl separat als auch im Zusammenspiel mit dem differentiellen
VCO aus Kap. 6.6 betrieben wurde. Die Veroffentlichung des VCOs mit Teiler
erfolgte in [44]

7.1. 10GHz Clapp-Oszillator nach dem ,,Push-Push“-Prinzip

Abb. 7.1 zeigt den Stromlaufplan und Abb. 6.7 das dazugehorige Chipfoto
eines X-Band VCOs, der nach dem in Kap. 6 beschriebenen ,, Push-PushPrinzip
arbeitet. Die Halbstruktur besteht dabei aus einem bei fy=5GHz schwingenden
Clapp-Oszillator. Dieser unterscheidet sich zum Colpitts-Oszillator dadurch,
daB die Induktivitit zwischen Basis und Kollektor durch einen Serienschwing-
kreis ersetzt wird, der oberhalb seiner ersten Resonanzfrequenz betrieben wird.
Die daraus resultierenden Vorteile sind:

e Eine hohere belastete Giite und daraus resultierendes besseres Phasen-
rauschen (Gl. 9.7)

e Die belastete Giite des Colpitts-Oszillators wéiichst mit der Admittanz
zwischen Basis und Kollektor, d.h. die benéttigte Induktivitédt wird im-
mer kleiner. Kleine Induktivitdten haben jedoch hohe Verluste. Durch
Einsatz eines Serienschwingkreises kann die Schwingkreisinduktivitét
nach maximaler Spulengiite dimensioniert werden.
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e Der Kondensator des Serienschwingkreises kann ganz oder teilweise
durch einen Varaktor ersetzt werden, wodurch sich ein VCO realisieren
1a8t.

HBT L Ausgang ‘L, HBT

4x3x30pum’ 4x3x30um’

1KQ

Abb. 7.1: Schaltbild VCO10B.

Der Serienschwingkreis in Abb. 7.1 besteht aus Lg, Cp und D8. Der Va-
raktor ist fiir einen breiten Abstimmbereich fest angekoppelt-dieser betriagt
rund 10% und ist damit ausgesprochen hoch. Durch die feste Ankopplung
wird bei geringen Ziehspannungen V-, < 3V Hochfrequenz iiber dem Varak-
tor gleichgerichtet, wodurch das Phasenrauschen in diesem Bereich degradiert
(vgl. Kap. 5.3). Um die benétigte Chipflache klein zu halten wurden 1K€)-
Widersténde an Stelle von Spulen im Bias der Varaktoren verwendet. Die in-
tern gleichgerichtete Hochfrequenz kann deshalb nicht sofort abflieffen, woraus
eine ,unschéne* Wendestelle der Abstimmcharakteristik (vgl. Abb. 6.21) bei
Viar = 1.8V resultiert. Der differentielle Oszillator in Kap. 6.6 verwendet an-
tiserielle Varaktoren in jeder Hélfte - insgesamt also 4 Stiick- und hat diese
Wendestelle nicht mehr. Fiir groflere Ziehspannungen ergibt sich dennoch ein
sehr gutes Phasenrauschen bis herunter zu —100dBc¢/Hz@Q100kH z. Bei der
Durchfithrung der Messungen hat sich herausgestellt, dafl die Betriebsspan-
nungen von beiden Seiten zugefithrt werden sollten. Die Potentiale von Kol-
lektor und Varaktor wurden zwar auf dem Chip von einer Seite zur nichsten
durchgeschleift, das Basispotential wurde jedoch von dem des Kollektors ab-
geleitet. Durch die exponentielle Abhingigkeit des Kollektorstromes von der
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Abb. 7.2: Gemessenes Phasenrauschen mit Cy als Parameter; C; = 7.6pF,
VCO10B aus KMM13/002, Ucc = 3V, Cy = 7.616pF

Basis-Emitter-Spannung kommt es durch den Spannungsabfall iiber den durch-
schleifenden Leitungen zu einer starken Unsymmetrie der Kollektorstrome, was
sich sofort im Spektrum des Ausgangssignales niederschléigt - dergestalt, dafl
die ungeraden Harmonischen nicht vollstéindig ausgeléscht werden und, je nach
Unsymmetrie, nur noch 20dB schwécher sind als die geradzahligen Harmoni-
schen.

7.2. 19GHz VCO mit Koplanarleitungsresonator

Wie in Kap. 2 gezeigt wurde, ist das Phasenrauschen in erster Linie von
der belasteten Giite abhéingig. Beim Entwurf des Oszillators nach Abb. 7.3
sollte diese optimiert werden.

Die Berechnung der belasteten Giite fiir Oszillatoren mit T-Riickkopplung
erfolgt wie in Kap. 5.2.1 beschrieben. Dort wurden fiir den Fall Z. = 0 die op-
timalen Reaktanzen Z, und Z; berechnet. Mit steigender Oszillatorfrequenz
gelangen zunehmend Leitungen zum Einsatz, um die erforderlichen Phasen-
winkel an Basis bzw. Emitter einzustellen. Wenn die dabei auftretenden Lei-
tungsldngen nur kurz sind unterscheiden sich diese in ihrer Wirkung kaum von
diskreten Spulen oder Kondensatoren bzw. Kombinationen aus diesen. Die im
Chipfoto erkennbaren Leitungselemente werden im Schaltbild nach Abb.7.3
entsprechend modelliert. Wie im Kap. 3.4 gezeigt, ist eine Erhchung der un-
belasteten Giite von Leitungen durch eine stetige Leitungsverlingerung nicht
moglich:

(71) Qu=5—



7.2. 19GHz VCO mit Koplanarleitungsresonator 101

L, Basiskreis
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Ausgang

Abb. 7.3: links: Schaltbild VCO19P5 mit 423230um?2-HBT. rechts: Chipfoto
VCO19P5 mit 4x3x30-HBT. MaBe: 1,1x1,6mm?

Fiir eine Optimierung der belasteten Oszillatorgiite ist jedoch nicht so ent-
scheidend, dafi die angeschlossenen Reaktanzen wirklich verlustfrei sind (was
eine hohe unbelastete Giite dieser Elemente impliziert), sondern dafl sie eine
moglichst schnelle Phasendrehung tiber der Frequenz bewirken. Deshalb ist
die sogenannte Reaktanzsteilheit s diejenige Grofle die maximiert werden mufl
[47]. Fiir den Serienschwingkreis mit

1
(72) Zs = Rs -|-ij5 + - = Rs +]Xs
jwCs
ist sie:
wr dX
7.3 = —
(7.3) " 2 dw w,

Dementsprechend gilt fiir die Suszeptanzsteilheit x des Parallelschwingkreises:

. 1 .
(7.4) Y, =Gy +]W0p+ijp =Gp+iBy
bzw.
wy dBy
7.5 = r27p
(7.5) XS S|,

Reaktanz- und Suszeptanzsteilheit beriicksichtigen demzufolge im Gegensatz
zur Glite die Verluste nicht. Fiir den Serienschwingkreis gilt:
wrLg

(7.6) k= RsQ. = R, R

= w,Lg
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Somit muf} fiir eine grofle Reaktanzsteilheit die Serieninduktivitit Ly maxi-
miert werden. Fiir den Parallelschwingkreis gelten wieder duale Beziehungen.
Hier muB fiir eine grofe Suszeptanzsteilheit die Kreiskapazitdt C, maximiert
werden.

Diese Mafinahmen wurden bei dem vorgestellten VCO angewendet. Ent-
sprechend Kap. 5.2.1 sind bei f = 19G H z unabhéngig von der Fingerzahl des
HBT fiir Kurzschlufl des Kollektors eine Basisinduktivitéit und eine Emitterka-
pazitét erforderlich. Wie aus Abb. 7.3 ersichtlich, wurde die Basisinduktivitét
durch einen Serienschwingkreis, bestehend aus L3 und der Varaktorkapazitit
Char ersetzt. Die Schwingfrequenz liegt oberhalb dessen Eigenresonanz wo-
durch dieser induktiv wirkt. Mit steigendem L3 (entspricht zunehmender Ko-
planarleitungsldnge im Layout) und abnehmender Varaktorkapazitéit erhoht
sich die Reaktanzsteilheit dieses Kreises. Am Emitter wurde ein induktiv an-

T Messworto|—

—T

Simulation [~
T

Abb. 7.4: Gemessener und simulierter Eingangsreflexionsfaktor des Emitter-
kreises von 16 bis 20GHz

gekoppelter Parallelschwingkreis in Form von Leitungsstiicken angeschlossen.
Dazu wird einem kurzen koplanaren Leitungsstiick, das gegen Masse endet, ein
langes, leerlaufendes Leitungsstiick | < A/4 parallel geschaltet. Im Schaltbild
wird diese Struktur durch L, Ls, Cp, und R, nachgebildet. Ein Vergleich von
gemessenem und simuliertem Eingangsreflexionsfaktor liegt in Abb.7.4 vor. Je
kiirzer das gegen Masse fithrende Leitungsstiick, d.h. je kleiner Ly wird, de-
sto grofler mufl C), fiir gleiche Schwingfrequenz werden. Dazu néhert sich die
Lénge des leerlaufenden Leitungsstiickes immer mehr [ = A\/4 an. In der Sum-
me fiihrt das zu einer immer weiter steigenden Suszeptanzsteilheit des Emit-
terkreises. Die unbelastete Giite des Emitterkreises bei der Resonanzfrequenz
von 16.3GHz betragt

(7.7) Qu = RywC, = 32
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Element | Elementwert
Ly 110pH
Lo 324pH
Cp 0.23pF
R, 1.6kQ2

Tab. 7.1: Ersatzelementwerte des Emitterkreises

Die Oszillatorfrequenz liegt oberhalb der Eigenresonanzfrequenz des Kreises;
somit wirkt dieser kapazitiv. Die belastete Oszillatorgiite nach Kap. 5.2.1 er-
gibt einen Wert von 13. Die Ausgangsleistung wird ebenfalls dem Emitterkreis
entnommen. Cy betrigt 6pF und schlieft damit den Ausgang weitestgehend
kurz. Dadurch werden nur sehr geringe Verluste in die Schaltung eingebracht,
wodurch das hohe @Q, erzielt wird, dies geschieht jedoch auf Kosten der Aus-
gangsleistung, welche recht gering ausfillt. Fiir den praktischen Einsatz ist
hier ein Buffer unbedingt erforderlich. Der beschriebene VCO liefert sehr gute

P — 10
18 7< out _
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T 18.61 1710=
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: , : : 95
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Abb. 7.5: Leistung, Frequenz und Phasenrauschen iiber der Varaktorspannung.
VCO19P5 aus KMM9/003. Voo = 6V, Ic = 45mA

Phasenrauschwerte kleiner -90dBc@100kHz fiir alle Varaktorspannungen und
erfiillt somit die Anforderungen fiir ACC-Radar-Applikationen.

7.3. 38GHz ,,Push-Push*“-Oszillator

Abb. 7.6 zeigt einen VCO nach dem ,,Push-Push“-Prinzip, mit Ausgéngen
sowohl bei der Grundfrequenz (19GHz) als auch der zweiten Harmonischen
(38GHz), vgl. [46]. Es handelt sich um einen Oszillator mit T-Riickkopplung.
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An der Basis ist zur Erhohung der Giite ein Serienschwingkreis aus Spiral-
induktivitit und MIM-Kondensator angeschaltet. Bezogen auf die Oszillator-
frequenz ist dieser induktiv und arbeitet oberhalb seiner ersten Resonanzfre-
quenz.

19GHz 19GHz
= =
38GHz
VCC VCC

" HBT
2x3x30pm’

HBT
2x3x30pm’

—n

Abb. 7.6: links: Schaltbild, rechts: Chipfoto des differentiellen VCOs mit T-
Riickkopplung DVCO19C aus KMM2. Grofle: 1.6x2mm?

Der Varaktor besteht aus einem Kollektor-Basis pn-Ubergang und ist p-
seitig direkt am Emitter angeschaltet. Der DC-Pfad fiir den Varaktor wird
iiber eine ebenfalls am Emitter angeschlossene Spiralspule gewéihrleistet, die so
dimensioniert ist, daf} sie bei Resonanz betrieben wird. Gleichzeitig fliefit tiber
diese auch der Emitterstrom des Oszillatortransistors ab. Die Zufithrung der
Abstimmspannung erfolgt kathodenseitig in der virtuellen Masse iiber einen
1k Widerstand. Hier befindet sich gleichzeitig der Ausgang fiir das 38 GHz-
Signal.

Die 509Q-Last des 19GHz-Ausgangs wird iiber ein L-Glied niederohmig (ca.
50) an den Kollektor transformiert. Diese Transformationsschaltung wirkt sich
durch den Phasengang ebenfalls positiv auf die Oszillatorgiite aus. Die Mes-
sungen wurden zuerst am 38GHz-Ausgang durchgefiihrt. Die 19GHz-Ausgénge
waren zu diesem Zeitpunkt auf dem Chip durch Luftbriicken mit 5082 verbun-
den. Danach wurde eine dieser Luftbriicken mechanisch getrennt, was Messun-
gen an dem entsprechenden 19GHz-Ausgang erméglichte. Die Messergebnisse
zeigt Abb.7.7. Das Phasenrauschen wurde zu -81dBc/Hz am 38 GHz-Ausgang
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Abb. 7.7: Leistung, Frequenz und Phasenrauschen iiber der Varaktorspannung.
links: 19GHz-Ausgang, rechts: 38GHz-Ausgang. DVCO19C aus KMM2.

bzw. -86dBc/Hz am 19GHz-Ausgang in 100kHz Ablage bestimmt und mar-
kiert damit Bestwerte, auch vor dem Hintergrund der hohen Abstimmband-
breite von 7%. Eine auf demselben Wafer prozessierte Festfrequenzvariante
mit MIM-Kondensatoren anstelle des Varaktors erreichte ein um 8 bis 10dB
besseres Phasenrauschen.
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Abb. 7.8: Zeitverldufe der differentiellen 19GHz- Ausgénge.

Um die Funktionsweise des ,,Push-Push“-Prinzips abzusichern, wurden
die Zeitverldufe der niederfrequenten Ausgéinge gemessen, vgl. Abb. 7.8, was
nach einer sorgfiltigen Kalibrierung der Leitungsléingen verlangt. Die andere
Moglichkeit wire die spektrale Untersuchung des Ausgangssignales im 38 GHz-
Ausgang gewesen- im ,,Push-Push“-Betrieb zeigt sich dann die charakteristi-
sche Unterdriickung der ungeradzahligen Harmonischen- , allerdings ist das
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wegen der begrenzten Bandbreite derzeitiger Spektrumanalysatoren nur fiir
geringere Schwingfrequenzen moglich.

7.4. SiGe-Oszillatoren bei 76 und 120GHz

Abb. 7.9: Chipfoto des 76 GHz SiGe-VCO mit HBT 2x2x10m?2. MafBe: 1.0x0.6

mm2

Abb. 7.9 zeigt das Chipfoto des Oszillators, basierend auf dem 0.13um S8HP
SiGe Prozefl von IBM, welcher im Rahmen einer Kooperation mit der Firma
Bosch am FBH entwickelt wurde. Im Rahmen der Kooperation entstanden
auch Fundamental- sowie “Push-Push”-Oszillatoren bei 120GHz, die dem in
diesem Abschnitt vorgestellten Schaltungskonzept sehr dhneln (vgl. [48]). Der
8HP-Prozef bietet eine Reihe von Eigenschaften, die ihn fiir phasenrauscharme
Millimeterwellenoszillatoren als besonders geeignet erscheinen lassen:

e gegeniiber einer GaAs-basierten HBT-Technologie ist das 1/f-Rauschen
nochmals deutlich reduziert

e gleichzeitige Integration von digitalen and analogen Schaltungen (BiC-
MOS)

e sehr hohe fr und f,q.-Werte (>200GHz)

e trotz hoher Substratverluste im Silizium Realisierung relativ hoher Lei-
tungsgiiten durch Nutzen des dicken dielektrischen Schichtstapels ober-
halb der Massemetallisierung auf dem Si-Halbleiter

Abb. 7.10 zeigt das Schaltbild der Festfrequenzvariante des 76 GHz-Oszillators.
Die Induktivitdten wurden als Mikrostreifenleitungen ausgefiihrt, wie dem
Layout entnommen werden kann. Der am Emitter angeschaltete Parallelre-
sonanzkreis arbeitet bei der sich einstellenden Schwingfrequenz oberhalb der
ersten Parallelresonanzfrequenz und transformiert damit eine negative Reak-
tanz an den Emitter. Gegeniiber einer Kapazitéit sorgt diese Anordnung fiir
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Abb. 7.10:
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Abb. 7.11: Simuliertes und gemessenes Einseitenbandphasenrauschen. P,,; =

—1.5dBm, F = 79.8GHz

eine erhohte Suszeptanzsteilheit, analog zu dem in Kap. 7.2 vorgestellten Os-
zillator. Die Leistung wird durch eine Anzapfung des Emitterkreises ausge-
koppelt; dabei gilt, dafl die Suszeptanzsteilheit um so hoher ist, je mehr die
Anzapfung in Richtung Masse verschoben wird - das erfolgt jedoch zu Lasten

der Ausgangsleistung.

Gleichzeitig kann auch der Emittergleichstrom iiber den Emitterkreis ab-
flielen. Die im Schaltbild eingezeichnete Kreiskapazitit wird im Festfrequenz-
oszillator durch ein leerlaufendes kurzes Leistungsstiick realisiert; durch teil-
weise Ersetzung dieses Leitungsstiick durch eine Varaktordiode erh&lt man
einen VCO. Durch Einstellen eines méglichst groen C'/L-Verhéltnisses kann
die Ostzillatorgiite maximiert werden.
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Die Leitungsléngen an Basis und Kollektor sind bei der Betriebsfrequenz
kleiner A/4 und so gew#hlt, daf sich am Emitter ein moglichst hoher Reflexi-
onsfaktor einstellt. Zusétzlich erfolgt {iber diese die DC-Versorgung fiir Basis
und Kollektor.

Als simulierte Ausgangsleistung ergaben sich 5dBm gegeniiber gemessenen
-1.5dBm. Fiir das simulierte und gemessene Phasenrauschen ergibt sich eine
gute Ubereinstimmung nur fiir grofie Ablagefrequenzen.

7.5. Frequenzteiler

Der statische Frequenzteiler (Schaltbild in Abb. 7.12 und Chipfoto in Abb.
6.22) wurde als Standardschaltung eines riickgekoppelten D-Flip-Flops reali-
siert. Dieses besteht aus zwei identischen Latch-Stufen, dem Master (T1 bis
T7) und dem Slave (T8 bis T14). Jedes Latch besteht aus zwei Differenz-
verstarkerstufen, der Ein-und der Ausgangsstufe. Bei positivem CLK-Signal

50Q %500 509% %509

Q
D T1 T2 T10 T11
QN
DN i
T5 T13 Bias1
75Q
CLK
CLKN
2x250Q 17 i T15
Bias2

SOOQ% %SOOQ 10Q 10Q 10Q

Abb. 7.12: Schaltbild des statischen Frequenzteilers; T1-T15: GaAs-HBT
1x3x30um?

leitet T5 und T6 ist gesperrt. Somit sind T1 und T2 aktiv, T3 und T4 inaktiv
und der Zustand von D bzw. DN erscheint unbeeinflufit von der Ausgangsstufe
des Masters am Eingang des Slave (D’ und DN’). Da die Eingangsstufe des
Slave in diesem Moment intransparent ist, haben die Logikpegel an D’ und
DN’ keine Auswirkung auf Q und QN.

Beim Ubergang von High nach Low am CLK-Eingang wird die Eingangs-
stufe des Masters intransparent und die des Slave transparent. Die Ausgangs-
stufe des Masters hilt dessen letzten Zustand, da die Basen der Ausgangsstufe
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mit den Kollektoren der Eingangsstufe verbunden sind. Die Logikpegel an D’
und DN’ fithren jetzt zu einer Invertierung von Q und QN und somit D und
DN. Mit dem niichsten Ubergang von Low nach High am CLK-Eingang wird
diese Anderung vom Master iibernommen.

Da das Taktsignal des Masters gegeniiber dem des Slave invertiert ist, ist
entweder der Master oder der Slave transparent, wihrend der jeweils andere
Teil den letzten Zustand speichert.

Der verwendete Frequenzteiler wurde auch als separate Einzelschaltung
gefertigt, wobei der eine Eingang durch einen grofien Blockkondensator nach
Masse und ein Ausgang auf 502 geschaltet wurde, wodurch dieser unsym-
metrisch gemessen werden konnte. Bei einem idealen Frequenzteiler sollte die
Ausgangsleistung nicht von der Eingangsleistung abhéngen. Wie die Messun-
gen (Abb. 7.13) zeigten, ist die Variation der Ausgangleistung von max. 3dB
bei Verdnderung des Eingangssignales um 30dB als hinreichend klein zu be-
trachten. Abb. 7.14 zeigt die Abhéingigkeit der Ausgangsleistung von der Ver-
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Abb. 7.13: Abhéngigkeit der Ausgangs-von der Eingangsleistung. F=5GHz,
Ucc=5V

sorgungsspannung. Die maximale verarbeitbare Eingangsfrequenz des Teilers
bei einer Eingangsleistung von -10dBm wurde zu 8 GHz ermittelt (Abb. 7.15).
Dariiber steigt die fiir korrekte Funktion benotigte Eingangsleistung an. Die
MefBiwerte oberhalb von 8 GHz wurden deshalb bei einer hoheren Eingangslei-
stung ermittelt. Bis zu einer Frequenz von 7.5GHz ist die fiir korrekte Funk-
tion benétigte minimale Eingangsleistung Pjy, min < —20dBm, bei 10GHz ist
Pin,min = 0dBm. Die Welligkeit der Ausgangsleistung ist im beobachteten
Bereich kleiner als 2dB.
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Abb. 7.14: Abhéngigkeit der Ausgangsleistung von der Versorgungsspannung.
F=5GHz, P;,=-10dBm
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Abb. 7.15: Abhingigkeit der Ausgangsleistung von der Eingangsfrequenz.
Ucc=5V, f <8GHz: Py, = —10dBm
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KAPITEL 8

Zusammenfassung und Ausblick

Im ersten Teil der vorliegenden Arbeit wurden Wege zur Reduktion des
Phasenrauschens von monolithisch integrierten Mikrowellenoszillatoren mit
GaAs-HBTs untersucht. Die das Phasenrauschen wesentlich beeinflussenden
Faktoren sind:

die belastete Oszillatorgiite

e das Niederfrequenzrauschen des Transistors
e der Transistorarbeitspunkt

e der Varaktor

Dabei hat sich herausgestellt, dafl das grofite Potential zur Verringerung des
Phasenrauschens in der Maximierung der belasteten Giite besteht, was durch
Messungen belegt werden konnte. Im Gegensatz zu hybrid aufgebauten Oszilla-
toren, bei denen die Ostzillatorgiite im wesentlichen von einem ausgezeichneten
hochgiitigen Resonator bestimmt wird, kommt es bei MMIC-Oszillatoren dar-
auf an, alle Transistoranschliisse mit moglichst vielen stark phasendrehenden
Elementen zu beschalten. Solche Elemente sind insbesondere aus Kombinatio-
nen von planaren Induktivititen und Kapazitéiten bestehende Resonanzkreise,
wobei mit steigender Ordnungszahl die Phasensteilheit der Resonanzkreise und
damit die gesamte Oszillatorgiite steigt. Die damit einhergehenden wachsen-
den Verluste miissen jedoch gleichzeitig durch eine héhere Verstirkung des
HBTs wieder kompensiert werden.

Wie Messungen von verstimmbaren und (bis auf den Varaktor bauglei-
chen) nicht verstimmbaren Oszillatoren gezeigt haben, fiithrt der Einsatz ei-
nes Varaktors zu einer Phasenrauschverschlechterung von typisch 10dB. Ur-
sache ist die gesteigerte Empfindlichkeit der Phase der Schleifenverstarkung
gegeniiber Rauscheinkopplungen. Diese kann nur durch eine losere Varakto-
rankopplung und damit einhergehender Reduktion der Abstimmbandbreite -
also nur begrenzt- reduziert werden. Bei kleinen Abstimmspannungen besteht
zusétzlich die Gefahr, dafl die Varaktordiode im Flufibereich betrieben wird,
wodurch das Phasenrauschen noch weiter degradiert. Abhilfe schafft hier die
Verwendung antiserieller Varaktoren.

Eine Abhingigkeit des Phasenrauschens vom Arbeitspunkt konnte nach-
gewiesen und erklirt werden, allerdings 143t sich daraus so gut wie kein prak-
tischer Nutzen ziehen, da der Bereich, in dem der Oszillator sein Rauschmi-
nimum aufweist, sehr gering ist. Von Oszillatoren wird im allgemeinen eine
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moglichst groe Unabhéngigkeit aller Kennwerte vom Arbeitspunkt verlangt
(darin liegt eine grofie Stirke des Colpitts-Oszillators).

Die Moglichkeit, das 1/f-Rauschen durch eine niederohmige Belastung der
Basis-Emitter-Strecke zu unterdriicken, und damit das Phasenrauschen zu re-
duzieren, wurde ebenfalls untersucht. Die erzielbaren Verbesserungen sind je-
doch gering und liegen auflerhalb des interessierenden Ablagefrequenzbereiches
von 100kHz an aufwirts.

Im zweiten Teil wurde der ,,Push-Push®“-Oszillator mit Auskopplung der
zweiten Harmonischen auf Basis eines Clapp-Oszillators als ein innovatives
Schaltungskonzept vorgestellt, das eine Reihe von sehr niitzlichen Eigenschaf-
ten in sich vereinigt: Die gewéhlte Topologie der kapazitiven Dreipunktschal-
tung ist bekannt fiir ihre hohe spektrale Reinheit, die sich durch das Kurz-
schlieffen intrinsischer Rauschquellen einerseits und einen besonders geringen
StromfluSwinkel ergibt. Der Nachteil der limitierten oberen Grenzfrequenz von
Copitts-basierten Oszillatoren wird durch die Auskopplung der zweiten Har-
monischen ausgeglichen. Gleichzeitig kénnen dadurch hohere Oszillatorgiiten
erreicht werden als mit Fundamentaloszillatoren derselben Topologie. Es wurde
gezeigt, dal durch die Wahl der Auskopplung des Nutzsignales in der virtu-
ellen Masse dieses Konzept besonders immun ist gegen Lastdnderungen am
Ausgang, wodurch sich Vereinfachungen fiir die Auslegung nachfolgender Ent-
koppelstufen ergeben. Die erzielten Ausgangsleistungen bei der zweiten Har-
monischen liegen im zweistelligen dBm-Bereich und sind damit fiir prakti-
sche Anwendungen interessant. Weiterhin wurde gezeigt, dafl auch die vierte
Harmonische mit hoher Leistung ausgekoppelt werden kann - bei einer Pha-
senrauschverschlechterung, die nahe an den minimal erzielbaren 6dB liegt. In
dieser Richtung liegt weiteres Entwicklungspotenzial des Konzeptes.

Eine durch Kopplung von Oszillatoren bewirkte Reduktion des Phasenrau-
schens konnte fiir den Spezialfall des ,,Push-Push“-Oszillators durch den mef3-
technischen Vergleich der Einzel- mit der Koppelstruktur nachgewiesen werden
und bewegt sich um den theoretisch vorhergesagten Wert von 3dB. Als allei-
nige Mainahme zur Phasenrauschverbesserung ist das ,,Push-Push“-Konzept
also nicht geeignet, um einen Oszillator mit schlechtem Phasenrauschen ent-
scheidend zu verbessern - erst in Verbindung mit den anderen Vorteilen und
dem geringen Phasenrauschen von Colpitts-Oszillatoren wird es attraktiv.

Ostzillatoren werden in den meisten Anwendungsfillen zusammen mit einer
PLL zur Stabilisierung der Frequenz betrieben. Da verfiighare PLL-Schaltkrei-
se hinsichtlich ihrer maximalen Eingangsfrequenz beschriankt sind, ist eine von
der Ostzillatorfrequenz abgeleitete, moglichst niedrige Referenzfrequenz wiin-
schenswert. Wie gezeigt wurde, ergeben sich durch das ,,Push-Push“-Konzept
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durch die inhdrente Erzeugung der halben gewiinschten Ausgangsfrequenz be-
deutende Vereinfachungen fiir den auf dem gleichen Chip integrierten Fre-
quenzteiler: Bezogen auf die Ausgangsfrequenz ergibt sich ein effektiver Tei-
lungsfaktor von vier durch den Einsatz von nur zwei Flip-Flop Stufen fiir den
statischen Frequenzteiler. Die Erzielung vergleichbarer Ergebnisse ohne An-
wendung des ,,Push-Push“-Konzeptes wiirde fiir den Frequenzteiler eine Ver-
dopplung der Eingangsfrequenz bedeuten, gleichzeitig eine Verdoppelung der
Flip-Flop Anzahl (und damit Fliche) sowie der Stromaufnahme.
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Abb. 8.1: Erreichte Phasenrauschwerte dieser Arbeit bei 1MHz Ablagefrequenz
im Vergleich zu verdffentlichten Ergebnissen

Im Zuge der Arbeiten entstanden zahlreiche Oszillatoren im Frequenzbe-
reich von 2 bis 120GHz. Abb. 8.1 demonstriert, dal viele davon im internatio-
nalen Vergleich Phasenrauschbestwerte erreichten (Quellennachweis siehe Tab.
9.1). Fiir Frequenzen unterhalb von 20GHz ([45],[44]) haben sich Colpitts-
basierte Oszillatoren, dariiber Reflexionsoszillatoren als iiberlegen erwiesen.
Der Wert bei 38GHz reprisentiert den ,,Push-Push“-Oszillator aus Kap. 7.3
([46]). Zur Untersuchung der Leistungsfihigkeit eines industriellen 0.13um
BiCMOS-Prozesses entstanden im Zuge einer Kooperation SiGe-Oszillatoren
bei 76 und 120GHz, die die entwickelten Oszillatoren von der Frequenz her
nach oben abschlieen.

Dariiber hinaus wurde im Rahmen dieser Arbeit gezeigt, wie durch Riick-
wirkungen des Messaufbaus auf den Oszillator Phasenrauschmeflwerte ver-
falscht werden konnen. Die grofle praktische Relevanz dieses Themas besteht
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darin, dafl die Riickwirkungen meist zu einer kiinstlichen Verbesserung des
Phasenrauschens fithren und damit zu einer Performance, die von der spéter
im System eingesetzten Schaltung nicht mehr erreicht wird. Der entscheidende
Punkt ist eine ausreichend hohe Entkopplung des MeBsystems vom Oszillator-
ausgang - ein Problem, das bei Oszillatoren ohne Buffer hiufig unterschétzt
wird.

In der Zukunft ist zur weiteren Phasenrauschverbesserung von monoli-
thisch integrierten Oszillatoren insbesondere eine kontinuierliche Erh6hung der
maximalen Schwingfrequenz f,,q, des Transistors notwendig, da diese iiber die
erreichbare Schleifenverstiarkung die maximal zuléssigen Verluste des Resona-
tornetzwerkes und den Grad der Ankopplung bestimmt. Bei GaAs-HBT sind
hier grofle Fortschritte durch Verringerung des Basis-Emitter Abstandes und
durch Verringerung der Kapazitdt der parasitdren Basis-Kollektor-Diode er-
reicht worden, die stetige Entwicklung der SiGe-HBT-Prozesse hat die GaAs-
HBTSs jedoch mittlerweile beziiglich f,4. tiberholt.

Auf Seite der koplanaren passiven Elemente auf GaAs ist eine weitere Gii-
teerhthung in erster Linie durch gréfiere Strukturen (Leiterbreiten) in begrenz-
tem Umfang moglich. Eine Moglichkeit der Realisierung hochgiitiger Resona-
toren liegt im Einsatz von integrierten Hohlraumresonatoren [49], die dann
allerdings einen Riickseiten- und Durchkontaktierungsprozefl erfordern. Die
erreichbaren Giiten von ca. 150 bei 100pum dicken Substraten und ca. 500 bei
solchen mit 600um Dicke liegen deutlich iiber der von koplanaren Leitungs-
strukturen. Die Probleme liegen bei 600um dicken Strukturen gegenwértig
bei der Realisierung der Durchkontaktierungen, da bei konstantem Aspekt-
verhéltnis deren Durchmesser mit der Substratdicke immer mehr ansteigt.

Grofles Potential fiir die Realisierung phasenrauscharmer Oszillatoren auf
Si-basierten Technologien liegt in der Kombination von ,, Micro-machining® ei-
nerseits und der Verfiigbarkeit von HBTs mit sehr groflen Grenzfrequenzen
(Kap. 7.4) andererseits. Der Begriff ,, Micro-machining* richtet sich zwar in er-
ster Linie an die Prozessierung mechanisch beweglicher Teile, wie z.B. Schalter,
ist jedoch auch fiir die Herstellung hochgiitiger Resonatoren geeignet, da mit
dem Wegitzen des niederohmigen Substrates unterhalb der Leiterstrukturen
die Hauptursache fiir die gew6hnlich schlechten Giiten der passiven Elemente
auf Silizium, und damit das Hauptgegenargument gegen Oszillatoren auf Silizi-
um, eliminiert wird. In Verbindung mit dem gegeniiber GaAs-HBTs nochmals
reduzierten Niederfrequenzrauschen von SiGe-HBT's erscheint diese Technolo-
gie als zukunftsweisend.
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KAPITEL 9

Anhang

9.1. Belastete Giite des Colpitts-Oszillators

(Y.
Ia2 |2

U1J gmU1$ Juz

Verstarkungsnetzwerk
[Z]

Ir1 L

o, Jo
I

Ruckkoppelnetzwerk

Abb. 9.1: Colpitts-Oszillator

In [28] wurde fiir einen auf die spannungsgesteuerte Stromquelle redu-

zierten Transistor die belasteten Giite fiir den Colpitts-Oszillator analytisch
berechnet:

-1
_ jwnC + — L

9.1 7.1 =1Y. 1 JjwL 'JwL

( ) [ 7] [ 7] |: jiL GL —i—ij—i— j_jL

——
(9.2) Zr12gm : A[yﬁgm

—9m
T GrL(—1+CLnw?)+jwC(—14n(—14w?LC))

(9.3) arg(Zriagm) = © — atan <WC (-1+n(-1+w?LC)) )

Gr (1 —w?LCn)
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Mit Z(w) ~ 0 kann folgende Vereinfachung vorgenommen werden:
Z N(w)Z' — Z(w)N' Z'

9.4) L g W)\ _ Nw)Z'(w) = Z(w)N'(w) _ Z'(w)

dw N(w) N2(w) + Z2%(w) N(w)

woC (1 +n — 3CLnw?)
dw 2G, (1 — w2LChn)
n+1 n+1

. _ 2 _ . .
Einsetzen von L = RErYe: und w® = o erbringt:

1 (n+1\? [C
(96) a=g- (") e

Wird die Induktivitdt in Abb. 9.1 durch einen (verlustbehafteten) Serien-
schwingkreis aus Lg, C's und Rg ersetzt (Clapp-Oszillator), der oberhalb seiner
Resonanzfrequenz betrieben wird und somit induktiv ist, ist die belastete Giite
(ndherungsweise) nur vom Serienschwingkreis abhéingig und es gilt

1 [Ig
(9.7) QL—R—S Cs

Die Giiltigkeit von Gl. 9.7 ist jedoch insbesondere vom Lg/Cgs-Verhiltnis selbst
abhéngig. Fiir sehr kleine Verhéltnisse ist diese nicht mehr gegeben und es gilt
Gl. 9.6, wobei L durch Lg zu ersetzen ist.

wo

(9.5) Q=+

d
—arg(Zyi2gm)




9.2. Quellverzeichnis verdffentlichter Phasenrauschbestwerte, Stand 2004

9.2. Quellverzeichnis verdffentlichter Phasenrauschbestwerte,

Stand 2004
Frequenz | Lggsp@1MHz | Technologie | Quelle
[GH?Z] [dBc/Hz]
38 -84 GaAs FET 50
40 -84 GaAs FET 51
35 -106 GaAs FET 52
19 -120 GaAs FET [6]
94 -84 GaAs FET 53
94 -67 GaAs FET 54
76 -78 GaAs FET 55
20 -101 SiGe HBT 56
12 -103 SiGe HBT 43
20 -100 SiGe HBT 57
19 -100 SiGe HBT 58
24 -89 SiGe HBT 58
47 -109 SiGe HBT 59
77 -94 SiGe HBT [4]
24 -100.5 SiGe HBT 60
120 -90 SiGe HBT 48
150 -85 SiGe HBT [9]
20 -88 InP HBT 61
62 -104 InP HBT 62
95 -85 InP HBT 63
108 -88 InP HBT 64
10 -132 GaAs HBT 65
60 -93 GaAs HBT 66
37 -106 GaAs HBT 46
73 -106 GaAs HBT [5]

Tab. 9.1:
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