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1 Einleitung

In den letzten zwanzig Jahren wurden in der optischen Ubertragungstechnik enorme
Fortschritte erzielt, vergleichbar dem rasanten Wachstum in der Mikroelektronik. Speziell im
Sektor Datacom, d.h. bei integrierten Ubertragungsmodulen, die in Rechnerkopplung,
Rechnerperipherie und lokalen Netzwerken eingesetzt werden, kam es zu einem erheblichen
Anstieg der Datenraten innerhalb kiirzester Zeit. Es kam aber auch, und dies ist vermutlich
der noch wichtigere Aspekt, zu gewaltigen Kostenreduzierungen der Ubertragungsstrecken.
Fig. 1.1 zeigt an einigen Datacom Produktsegmenten die Preisdegression wihrend der letzen
zehn Jahre [1]. Man kann etwa einen Preisverfall des Faktors 100 iiber 10 Jahre erkennen, das
Ende ist noch nicht in Sicht, da z.B. fiir Plastikfasermodule (POF, Plastic Optical Fiber) fiir
den Standard IEEE 1394 (Firewire) [2] ein Preis von wenigen Euro erwartet wird. Diese
Module werden mit roten Leuchtdioden (LEDs) und ,einfachen® Silizium-Photodioden
betrieben. Bereits heute gibt es Anwendungen in dieser Preisklasse in Camcordern und Autos
mit Datenraten von 50 bis 100MBit/s [3]. Aus heutiger Sicht wird es in naher Zukunft
Consumer- und Automobilanwendungen mit Datenraten von 500 MBit/s und dariiber geben.
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Fig. 1.1 : Preisverfall fiir Datacom-Module (Transceiver); A 125/200MBit/s-Multimode-
Module (1.3um LED, ESCON, FDDI, Fast Ethernet), ® Gigabit-Ethernet-Module (850nm
Multimode), B 650nm Plastik Faser Systeme (POF)

Fig. 1.2 zeigt die Entwicklung der Datenraten iiber die letzen 25 Jahre, zum Teil aus [4]
entnommen. Die Datacom-Anwendungen (hier speziell optische Ethernet-Module) haben
heute beziiglich der Datenraten die Telecomsysteme (SDH, Sonet) fast eingeholt, obwohl
diese lange Zeit als Vorreiter bei den Datenraten galten. Zudem werden Datacom-Module fiir
einen Bruchteil der Preise der Telecomsysteme vertrieben, und das bei kaum reduzierten
Qualititseigenschaften. Es ist zu erwarten, dass bei den oben angesprochenen Consumer-
Produkten ein dhnliches Szenario ablaufen wird. Bei einer rapiden Erhhung der Datenraten
ist zusédtzlich eine weit drastischere Preisreduktion als bisher zu erwarten, welche sich heute
schon bei den Zielpreisen fiir POF-Systeme abzeichnet.
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Ein weiteres potentielles Anwendungsgebiet sind die (heute noch elektrischen)
Datenverbindungen in Systemen zwischen Baugruppen (Leiterplatten) und zwischen
integrierten Schaltungen (einzelnen Chips) untereinander. 1990 wurden derartige
Verbindungen in Telecomsystemen mit einer Datenrate von 622MBit/s betrieben. Dafiir
wurde unter anderem der LVDS-Pegel fiir das ,,Scalable Coherent Interface” (SCI)
standardisiert. Heute finden Datenraten bis zu 3,2GBit/s bei einer Ubertragungslinge von
50cm (20 inch) auf Leiterplatten ihre Anwendung. Die dafiir spezifizierten und
standardisierten Verbindungen heif3en Infiniband und XAUI (10Gbit(=X) Auxillary Interface)
[5][6]. Die derzeit maximale Ubertragungslinge wird dabei durch Verluste und
Inhomogenititen im Leiterplattenmaterial und den elektrischen Baugruppensteckern
verursacht. Zusitzlich werden bei diesen Ubertragungssystemen Stréme von bis zu 15mA auf
Leitung benotigt, um die Abschlusswiderstéinde bei den bendtigten Pegeln zu treiben. Hinzu
kommen Verlustleistungen fiir die nétigen Vorstufen der Leitungsreiber. Um das Datenraten-
Langen-Produkt in praktischen Systemen noch wesentlich zu steigern, werden erhebliche
Aufwinde fiir Vor- und/oder Nachentzerrung nétig und die Verlustleistung der Empféanger-
und Treiberschaltungen wird sich erhéhen. Zur Zeit wird bei 10Gbit/s mit ca. 0,8W pro Kanal
gerechnet. Dagegen stehen heute im Labor 10GBit/s - VCSEL (Vertical Cavity Surface
Emitting Lasers) mit Betriebsstromen von nur 3 bis 5 mA zur Verfiigung, welche also mit
einem Bruchteil der Leistung (ca. 0,2W pro Kanal) vergleichbarer Kupferverbindungen
betrieben werden konnen. Dabei bestehen wesentlich geringere Einschriankungen beziiglich
des Bandbreitenléngenproduktes sowie der Signalddmpfung. Potentiell wird damit fiir die
nichste Generation von derartigen Ubertragungssystemen eine optische Ubertragung bei
10GBit/s (oder hoher) moglich.

Vor diesem Hintergrund wird ein weiterer Motivationsgrund fiir die hier vorgestellte Arbeit
erkennbar.
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Fig. 1.2 : Entwicklung der Datenraten fiir Glasfaser-Systeme fiir Telecom- (SDH/Sonet) und
Datacom-Systeme (Ethernet)
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Folgende Punkte sind bei der Weiterentwicklung von optischen Systemen entscheidend:

- Kosten : Entwicklung von hochintegrierten ,,Low-Cost-Chips* fiir Transceiver zum
Einsatz in Consumer Produkten und im Auto (z.B. IEEE 1394 (,,Firewire®)).

- Geschwindigkeit : Der Einsatz von modernen CMOS-Technologien ermdoglicht
zunehmend hohere Geschwindigkeiten, der Flaschenhals ist dabei die Chip-Schnittstelle
zur Umgebung.

- Systemintegration (System-On-Chip) : Entwicklung von komplexen CMOS-ICs mit
schnellen Schnittstellen. Mittelfristig konnte, wie erwéhnt, eine Chip to Chip Ubertragung
optisch erfolgen.

- Verlustleistung : Durch Einsatz optischer Verbindungen, moderner Technologien sowie
dem System-on-Chip-Ansatz wird potentiell die Verlustleistung gesenkt.

Mit der hier vorgestellten Arbeit wurden beispielhaft an einem Empfingerdesign Ansitze
geschaffen, die zukiinftige Low-Cost-, High-Speed- und System-ON-Chip-Konzepte
ermOglichen kdnnen.

Eine Empfangerschaltung, zumal ein ,Light-to-Logic“-Design, stellt wegen der im
Empfianger zu I0senden Schwierigkeiten, wie beispielsweise der Isolation des
Ausgangssignals zum empfindlichen Eingang bei sehr hoher Verstirkung und einer
vergleichsweise hohen Komplexitdt der Schaltung, eine groBere Herausforderung dar als eine
Senderschaltung. Aus diesem Grund wurde eine Empfingerschaltung als Thema gewéhlt.

Folgende Eigenschaften zeichnen die im Rahmen dieser Arbeit entwickelte Schaltung aus:

- reine CMOS Technologie,

- kleine Versorgungsspannung, hier ca. 3V,

- Hochintegration (System-On-Chip-Ansatz, dieses Design ist heute das am hochsten
integrierte Produkt dieser Art, es ist nahezu produktreif),

- die erreichte hohe Geschwindigkeit mit einer 0,35pum-CMOS-Technologie.

Im Folgenden wird zuerst auf die allgemeinen Grundlagen der optischen Dateniibertragung
eingegangen. Sodann werden verschiedene Typen von Vorverstirkern der optischen
Dateniibertragung und deren Vor- und Nachteile vorgestellt und theoretisch behandelt. Die
beiden nichsten Kapitel befassen sich mit der Entwicklung des Empfangers anhand von
Simulationen und Messungen. Das abschlieende Kapitel gibt einen Ausblick auf mdégliche
Weiterentwicklungen und Anwendungen.



2 Empfingerschaltungen fiir optische Dateniibertragung

In diesem Kapitel soll auf die Grundlagen der optischen Dateniibertragung mit binéren, direkt
modulierten optischen Signalen eingegangen werden. Binire digitale Ubertragungsverfahren
werden iiberwiegend in allen optischen Dateniibertragungssystemen eingesetzt.

Analoge Ubertragungsverfahren kommen zwar bei der Kabelfernsehverteilung zum Einsatz,
spielen aber eine relativ untergeordnete Rolle. Mehrstufige digitale Verfahren gibt es bei
standardisierten Systemen nicht, diese spielen derzeit nur eine akademische Rolle; gleiches
gilt fiir die angesprochenen Heterodyn- und Homodynverfahren. Deshalb wird auf all diese
Ubertragungsverfahren hier nicht niher eingegangen.

2.1 Theoretische Grundlagen der biniren Dateniibertagung

Die grundlegende Problematik und die daraus sich ableitenden Randbedingungen der

digitalen Ubertragung sind:

- Die Bandbreite sollte einerseits moglichst gro3 sein, um das Bitnebensprechens klein zu
halten, andererseits klein um den Ubertragungskanal optimal zu fiillen.

- Die untere Grenzfrequenz sollte moglichst klein sein, damit keine Einschrinkungen im
Datenstrom wirksam werden.

- Das Rauschen sollte moglichst klein sein, daher ist eine kleine Bandbreite anzustreben.

- Die Linearitdt spielt, wie gezeigt wird, eine untergeordnete Rolle bei der digitalen
Ubertragung.

Im nachfolgenden Kapitel soll daher ein Uberblick iiber die Einfliisse der genannten

Eigenschaften des Datenkanals gegeben werden und die begrenzenden Faktoren diskutiert

werden. Es wird ausschlieBlich die NRZ(Non-Return-To-Zero)-Dateniibertragung behandelt,

da andere Formen keine groB3e Rolle in der optischen Dateniibertragung spielen.

2.1.1 Definitionen

Nachfolgend werden einige Begriffe definiert und abgegrenzt, die in diesem Kapitel benutzt
werden.
Tabelle 2.1: Ubersicht iiber einige Begriffe der digitalen Dateniibertragung

B Bandbreite [Hz] Bandbreite, definiert aus dem fldchengleichen
Rechteck der Spektralfunktion dividiert durch die
Amplitude bei Frequenz Null
tBit Bitbreite [s] Dauer eines Bits
fBit Bitfolgefrequenz [Hz] Frequenz, mit der die Bits getaktet werden
fo Obere Grenzfrequenz Obere Grenzfrequenz (3dB)des Ubertragungskanals
[Hz] oder von Teilen davon
fu Untere Grenzfrequenz Untere Grenzfrequenz (3dB) des Ubertragungskanals
[Hz] oder von Teilen davon
NRZ Non Return to Zero Binére Ubertragungstechnik, frit = 1/ tgit
ISI Intersymbol Interference | Bit- oder Pulsnebensprechen
RL Run Length [Bit] “Laufldnge” von Eins oder Null-Bits
DPmax) | (maximale) Disparity laufende (oder maximale) Abweichung von der 50%-
Eins-Null-Verteilung im Bitstrom




2.1.2 Bandbreite

Bei der bindren NRZ-Dateniibertragung werden Eins- und Null-Impulse der Léinge tgi; auf
eine Ubertragungsstrecke gegeben. Dabei werden diese innerhalb des Ubertragungskanals
sowohl vom Sender, der Ubertragungsstrecke und dem Empfinger beziiglich der Pulsform
beeinflusst. Diese Beeinflussung kann sowohl die Amplituden- als auch die
Phaseneigenschaften (zeitliche Verzogerung von Impulsflanken) des Signals betreffen. Daher
soll im Folgenden erst einmal der Zusammenhang zwischen Frequenzbereich und
Impulsverhalten niher erlédutert werden (eine detailliertere Behandlung dieses Themas findet
sichz. B.in [7] und [11]).

Filtereigenschaften
Die Grundschwingung der Frequenz einer 0101-Datenfolge entspricht der halben Bitfrequenz.

Hieraus ergibt sich die minimal erforderliche Bandbreite B fiir den Ubertragungskanal, damit
die Daten sicher ausgewertet werden konnen, bekannt als die Nyquistbandbreite.

B= fBit/2 = 1/(2t|3|'|') (2.1)

Es erhebt sich nun die Frage, wie die optimale Frequenzbandbegrenzung eines
Ubertragungskanals aussehen muss und wie die Eigenschaften der Bandbegrenzung die
Pulsformung beeinflussen.

Begrenzt man den (gesamten) Kanal ideal mit einem Rechteckfilter der Bandbreite B (einem
so genannten Spalttiefpass), so ergibt sich aus der Fouriertransformation dieses Rechteck-
frequenzspektrums ein sin(x)/x-Ausgangsimpuls im Zeitbereich:

+o0

s(t)= | S(e™ df= 2Bsin (Tt2B)/ (Mt2B)  (2.2)

-00

S(f) = 1 von —B bis +B, ansonsten S(f) = 0.

Signalamplitude [2B]

N 0 7N\
_M3 é\/1 1\\/ 2 3‘:\/ 4
Zeit [tBit]
.0’5 d

Fig. 2.1: Zeitverlauf der Impulsantwort auf einen Spalttiefpass

Fig. 2.1 zeigt den Zeitverlauf dieser Funktion. Man erkennt (auch aufgrund der Eigenschaften
der Gleichung 2.2), dass diese Funktion Nullstellen bei ganzzahligen Vielfachen der Bitzeit
tgir hat. Dies fithrt dazu, dass im Amplitudenmaximum der jeweiligen Bits keine
Beeinflussung durch Nachbarbits erfolgt. In Fig. 2.2 ist dies bildlich dargestellt. Tastet man
ein derartiges Signal genau in der Bitmitte ab, ergibt sich daher kein storendes
Pulsnebensprechen.

Diese Art der Bandbegrenzung ist fiir reale Systemen allerdings nicht praktikabel, da kein
idealer Spalttiefpass machbar ist und durch unvermeidendbare Toleranzen im
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Ubertragungskanal relativ starken Oszillationen auBerhalb des eigentlichen Bits auftreten, die
eine erhebliche Beeinflussung der Nachbarbits nach sich ziehen konnen. Ferner liegt der
Abtastzeitpunkt nicht immer in der Mitte, was bei derartigen Pulsfolgen zu erheblichen
Empfindlichkeitsverlusten fithren wiirde.

Signalamplitude[2B]

14
0,8 -
0,6 -
0,4 -
0,2 -

0

029 1 2 3 4

e

04 - Zeit [tBit]

Fig. 2.2: Zeitverlauf der Impulsantwort auf einen Spalttiefpass, Beeinflussung der
Nachbarbits

Aus diesem Grund wird in realen Systemen {iblicherweise mit anderen Pulsformen gearbeitet.
Impulsformen, die fiir reale Systeme praktikabel sind und sich auch fiir theoretische
Berechnungen eigenen, sind z.B. die GauBsche Impulsform oder die sich aus einen cos’Filter
(-Spektrum) ergebende Impulsform (im Englischen: ,raised cosine filter). Beide
Impulsformen haben unterschiedliche Eigenschaften. Der sich aus dem cos>~Spektrum
ergebende Impuls hat dhnlich wie der sin(x)/x-Impuls Nullstellen bei den Vielfachen der
Bitfrequenz. Die Oszillationen werden allerdings wesentlich stirker gedampft (Fig. 2.3).

Der GauBB-Impuls (Fig. 2.4) klingt aperiodisch ab. Dies fiihrt allerdings zu geringfiigigem
Amplitudennebensprechen in den Nachbarbits, da die Amplitude in der Bitmitte des
Nachbarbits (zum Zeitpunkt tg;c = 1) noch einige Prozent betrigt. Beide Impulsformen sind in
der Form sehr dhnlich und koénnen fiir theoretische Berechnungen verwendet werden.

Die Fouriertransformation des cos>-Spektrums ergibt eine Impulsform entsprechend
Gleichung (2.3):

s(t)= | S(f) e " df= 2B'sin (mt4B)/ (Wt4B (1-(t4BY)) (23)

-00

S(f) = cos*(n f tgi/2) = 4 (1 + cos(n f tg;y)) von —2B bis +2B, ansonsten S[f] = 0.

Amplitude

I
T 0,8 1 i

0,6 -

Signalamplitude[2B] 1

0,4

02 Frequenz [2B] 4 3 2 1 1 2 3 4

o Zeit [tBit]

0 0,2 04 B 06 0,8 1 1,2 -0,5 -

Fig. 2.3: Spektrum des ,raised cosine“-Filters und die sich daraus ergebende Zeitfunktion
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Diese ist ebenso wie das Spektrum in Fig. 2.3 dargestellt. B ist die halbe Bitfrequenz. Die
Fliche unter der cos>-Funktion entspricht einem flichengleichen Rechteck mit der Bandbreite
B und der Amplitude 1. Sie entspricht der Fliche des Spalttiefpasses. Die Amplitude bei B
betragt 0,5 (3dB Abfall der Leistung).

Die Fouriertransformation des Spektrums eines Gauschen Tiefpasses ergibt eine Gaufsche
Pulsform (Glockenimpuls, Gleichung 2.4).

+00
s(t) = j S(f) et df = (1/0V21) exp (- % (tgi/0)?) (2.4)

-0
S(f)=exp (- % (2 n o)) und tg = 1/B =0 21 = 2.5066 ¢

Fig. 2.4 zeigt dieses Spektrum und dessen Zeitfunktion. Wieder ist die Bandbreite B
eingezeichnet. Auch bei dieser Funktion entspricht die Fliche des Rechtecks 1*B der Flache
des Integrals iiber der GauBfunktion (fiir Werte von B > 0). Die Amplitude ist bei der
Frequenz B nun nicht genau 3dB wie bei den bisher behandelten Funktionen, sondern etwas
kleiner (0,456). Der Zusammenhang zwischen der charakteristischen Grofe o und der
Bandbreite B ist in Gleichung 2.4 angegeben. Die Grofle ¢ entspricht einer Zeitkonstante des
GauBschen Tiefpasses.

Amplitude Signalamplitude[2B] !
LI S

0,8 4

0,6 4

0,4
Frequenz [2B]

0.2 4 - 5 Zeit[tBit!
0 T T T T T ] T T T T T T 1
0 0,2 04B 0,6 0,8 1 1,2 -4 -3 2 -1 0 1 2 3 4

Fig. 2.4: Spektrum des GauB3schen Filters und die sich daraus ergebende Zeitfunktion

Amplitude Signalamplitude [2B]
1
sin(x)/x
0,8 1
0,6 - ¥ - cos2
GauBy
0,4 -
Frequenz [2B]
0,2 4
2 2

0 ‘ ‘ ‘ ! ' . .

02 0,2 04 B 06 0,8 1 1,2 Zeit[Bif —— »

Fig. 2.5: Vergleich der Spektren des Rechteck-, GauBischen und Cos’-Filters und die
zugehorigen Zeitfunktion
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Einen vergleichenden Uberblick der verschiedenen behandelten Zeit- und Spektralfunktionen
gibt das Bild Fig. 2.5. Wie schon erwéhnt sind die Zeit- und Spektralfunktionen des cos”- und
die des Gaullschen Spektrums &hnlich. In realen Systemen ergeben sich derartige
Filterfunktionen aus der Uberlagerung von mehreren Tiefpdssen. Wenn man beispielsweise
einen Verstiarker aus mehreren Stufen aufbaut, wird man diesen so dimensionieren, dass sich
eine optimale Impulsform ergibt. Diese ist in der Regel dhnlich der beschriebenen ,raised
cosine oder GauBschen Impulsform. Auch ein geringfiigiges Uberschwingen, dhnlichen der
Eigenschaften des cos’-Filters, ist in der Regel durchaus erwiinscht, solange sich die
Beeinflussung der Nachbarbits in Grenzen hilt. Dies liefert steilere Impulsflanken und
bessere Augendffnungen (siehe Beispiel des hier entwickelten Empféangers in Fig. 4.5).

Auswirkung des Phasenganges im Ubertragungskanal

Praktische Verstdrker haben vor allem in der Nahe der oberen Grenzfrequenz eine nicht
konstante Gruppenlaufzeit t,(w), hervorgerufen durch starke Anderungen der Steigung (1.
Ableitung) des Phasenganges (Gleichung 2.5).

tyr(w) = dp(w)/dw (2.5)

Dadurch wird selbst bei idealer Bandbegrenzung der so genannte datenabhingige Jitter
erzeugt, auch ,,intersymbol interference* (ISI) oder ,,data dependent jitter* (DDJ) genannt. Bei
dieser Art von Jitter werden Energieinhalte von einem oder mehreren Bits in andere Bits
iibertragen, meist sind dies die direkt benachbarten Bits. Vereinfacht kann man sich das wie in
Fig. 2.6 gezeichnet vorstellen.

Phase

Gruppenlaufzeit

00110011-Folge 0101-Folge

~N S

Augendiagram vor Augendiagram nach
Ubertragung Ubertragung

Fig. 2.6: Entstehung des Jitters durch Phasendrehung im Ubertragungskanal (unterschiedliche
Verzogerung langer und kurzer Bits); f; = 1/tgy, £, = 1/2tgj

Ubertrigt man benachbarte Bits mit der Linge tp;; und der Linge 2tp;; auf einer Strecke, so
erhalten diese eine unterschiedliche Verzogerung wegen der unterschiedlichen
Phasendrehungen ihrer Grundwellen (f; = 1/tgi; und f> = 1/2tg;;). Uberlagert man beide Pulse,
d.h. man stellt man das Augendiagramm dar, indem man auf den Bittakt triggert, so ergibt
sich ein Jitter, der durch die unterschiedlichen Laufzeiten der beiden Pulse entstanden ist. Der
Jitter ist die Auswirkung der Gruppenlaufzeitschwankung, z.B. Aty = t41 - t,o bei den
Frequenzen f} und f,.

Die Auswirkungen in praktischen Systemen mit unterschiedlicher Filtercharakteristik soll nun
nachfolgend eingehender betrachtet werden. Dazu wurden Simulationen mit Zufallsbitfolgen
der Linge 2’-1 mit Tiefpdssen unterschiedlicher Bandbreite und unterschiedlichem
Phasengang durchgefiihrt.
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Exponentieller Tiefpass

Fiir die Simulation wurde ein Model eines gaullformigen Tiefpasses verwendet. Der
Amplituden- und Frequenzgang ist in Fig. 2.7 zu sehen. Er hat einen sehr steilen exponentiell
abfallenden Amplitudengang, jedoch einen sehr geringen Phasengang und damit auch eine
geringe Schwankung der Gruppenlaufzeit. Eingezeichnet ist die Bandbreite B. Die
Gruppenlaufzeitschwankung ist nahezu Null.

Die nachfolgenden Bilder zeigen zwei Augendiagramme, das erste mit einer Bitzeit tg; = 1/B
(Fig. 2.8), das zweite mit einer erheblich kleineren Bitzeit von etwa tgi; = 0,75/B (Fig. 2.9).
Wie man erkennen kann, ist selbst beim zweiten Bild mit der erheblich kleineren Bitzeit (dies
entspricht bei gleicher Bandbreite B einer um 33% hdheren Bitrate) noch eine relativ gute
Augen6ffnung erkennbar, der Jitter ist noch sehr klein. Aufgrund der Eigenschaften dieses
Filtertiefpasses kann man bei diesem System noch Daten mit einer sehr viel kleineren Bitzeit
tgir < 1/B iibertragen, ohne dass es zu nennenswertem Jitter kommt. Man kann mit einem
,einfachen* Komparator ein derartiges Signal regenerieren (die natiirlich reduzierten Signal-
Rauschabstinde derartiger Signale aufgrund der Amplitudenverkleinerung sollen hier erst mal
aufler Acht bleiben).

Amplitude [dB]
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— 180

Frequenz [bel. Einheiten] ——»

Fig. 2.7: Amplituden- und Phasengang sowie Gruppenlaufzeit eines Gaullschen Tiefpasses

Entgegen der liblicherweise vertretenen Annahme, dass die Nyquistbandbreite B erforderlich
ist, kann man also durchaus mit kleinerer analoger Bandbreite als der halben Bitfrequenz
arbeiten, wenn die Gruppenlaufzeitbedingung (d.h. ein giinstiger Phasengang) erfiillt ist und
zudem begrenzende Verstirker das Signal vollstindig regenerieren kdnnen. Das heif3t, es
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findet ,,nur* mehr eine Amplitudenverkleinerung aufgrund der reduzierten Bandbreite statt,
jedoch tritt kein (oder wenig) Jitter auf. Ein derartiges System wird in [8] vorgestellt. Dies
kann dann Vorteile haben, wenn durch verringerte Bandbreite des Verstirkers der Signal-
Rausch-Gewinn grofer ist, als der Signal-Rausch-Verlust durch den Amplitudenverlust im
Signal. Dieses Prinzip wird deshalb bevorzugt bei Schaltungen eingesetzt, die an der oberen
Frequenzgrenze der Halbleitertechnologie arbeiten, an der die Rauschwerte {iberproportional
zur Bandbreite ansteigen. Es hat aber Ahnlichkeit mit einer Entzerrerschaltung. Fiir die
geddmpften (oberen) Frequenzanteile muss im begrenzenden Verstirker (dhnlich wie bei
einer Entzerrerschaltung) die benotigte Verstirkung vorgehalten werden, damit am digitalen
Ausgang wieder eine regenerierte Amplitude zur Verfiigung steht.

Signalamplitude

Zeit [bel. Einheiten] ——»
Fig. 2.8: Augendiagramm aus dem Gaullschen Tiefpass und der Bandbreite B = 1/tgi;

Signalamplitude
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v

Fig. 2.9: Augendiagramm aus dem Gaul3schen Tiefpass und der um 25% reduzierten
Bandbreite B = 0,75/tgit

Eine weitere Eigenschaft des GauBschen Tiefpasses ist die einfache Berechnung der
Bandbreite kaskadierter Verstdrker. Hat ein einzelner Verstirker die Ubertragungsfunktion
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H(o) = exp(-V4(0/00)?) (2.6)

mit 6o = 1/ BoV81 = tgi/\N2n (aus Gleichung 2.4), so haben n gleichartige Verstirker die
Bandbreite

H(o)" = exp(-Ya(w/0o)’)" = exp(-¥an(w/00)?) = exp(-Ya(w/on)?) (2.7)
und damit ergibt sich fiir die Zeitkonstante o, und die Bandbreite B, des gesamten Verstirkers
On = 0oVn und B, = By/\n (2.8)

Bei nicht gleichen Zeitkonstanten in der Verstirkerkette gilt aufgrund der gleichen
GesetzmiBigkeit die quadratische Addition der Zeitkonstanten sowie der inversen
Bandbreiten:

0.2= 0%+ 0%+ 03° ... (2.9)

11Bn2 = 1/B4? + 1/Bx2 + 1/Ba% + ... (2.10)

Eine Herleitung der ndherungsweisen Giiltigkeit dieser GesetzmafBigkeit fiir RC-Tiefpésse
findet sich in [9] und [10]. Bei Nicht-GauBschen-Tiefpdssen nimmt die Genauigkeit mit der
Anzahl der kaskadierten Tiefpdssen zu. Dies bestitigt die erwiihnte Ahnlichkeit von
Tiefpdssen hoherer Ordnung mit dem GauBschen Tiefpass, die vor allem in hochfrequenten
Schaltungen vorkommen, da an der oberen Bandbegrenzung von Schaltungen immer mehrere
bandbegrenzende Mechanismen wirksam werden.

LC Tiefpass

Im Vergleich zum exponentiellen Tiefpass soll nun ein geddmpfter RLC-Tiefpass betrachtet
werden. Wie man im Phasengang (Fig. 2.10) erkennt, ist im Beispiel bei der Bandbreite B
schon ein erheblicher Phasengang von etwa 110° zu verzeichnen, auch die Gruppenlaufzeit
(Steigung des Phasenganges) schwankt erheblich. Entsprechend hoher Jitter tritt bei den
Signalen auf. Fig. 2.11 zeigt ein Signal mit der Bitlinge 2tgi; = 1/B, erheblicher Jitter von
etwa 30% der Bitlédnge (0.3UI) tritt hier wegen des ungiinstigen Phasenganges auf.

Ein praktisch nicht mehr regenerierbares Signal stellt sich dagegen in Fig. 2.12 dar, welches
mit der Bitbreite tg;; = 0,75/B simuliert wurde. Man beachte, dass die gleichen Grenzwerte
(6dB Bandbreite fiir die Definition der Bandbreite ,,B“) und fiir die Bitbreiten zu
Bandbreitenverhéltnisse bei den beiden Beispielen Gaullscher Tiefpass und LC-Tiefpass
zugrunde liegen. Der wesentliche Unterschied im zweiten Beispiel liegt im extremeren
Phasengang des RLC-Filters, was zu erheblichem Pulsnebensprechen fiihrt.

Die beiden Beispiele belegen, dass bei einem Verstirkerdesign grofte Aufmerksamkeit auf
eine korrekte Bandbegrenzung und moglichst kleine Gruppenlaufzeitschwankungen zu legen
ist.
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Fig. 2.10: Frequenz- und Phasengang sowie Gruppenlaufzeiten eines LC-Tiefpasses

Signalamplitude

Zeit [bel. Einheiten] ——»

Fig. 2.11: Augendiagramm aus dem LC-Tiefpass und der Bandbreite B = 1/tg;
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Zeit [bel. Einheiten] >
Fig. 2.12: Augendiagramm aus dem LC-Tiefpass und der Bandbreite B = 0,75/tgit

2.1.3 Spektren von Impulsfolgen (Datensignalen)

Das Spektrum eines Einzelimpulses mit einer Impulsansteigzeit gleich Null ergibt aufgrund
der Umkehrbarkeit der Fouriertransformation (Vertauschbarkeit von Zeit- und
Frequenzbereich) ein sin(x)/x — Spektrum (dhnlich Gleichung 2.2).

Eine Datenfolge besteht aber nicht nur aus Einzelimpulsen, sondern aus Impulsen

verschiedener Lange n*tg;. Es werden somit alle Spektren der Form
+00

St = | s(t) e " dt= sin (n 1 Ftgg) / (0T Flgg) @2.11)

-00

s(t) = 1/(n tgyt) von — n tg;; /2 bis + n tg /2, ansonsten s(t) =0;n=1, 2, 3, ....

iiberlagert. Fig. 2.13 zeigt dies beispielhaft. Alle Einzelspektren aus Gleichung 2.10 haben
bei der Bitfrequenz fgiyn = 2B/n = 1/(n*tgi) eine Nullstelle, weshalb hier auch das
resultierende Spektrum eine Nullstelle haben muss. Die Form des resultierenden Spektrums
(also der Addition all dieser Spektren) hdngt vom statistischen Auftreten der einzelnen
Pulsfolgen ab. Die Nullstellen liegen jedoch immer bei Vielfachen von fg;, den Nullstellen
des kiirzesten Pulses.

Amplitude
1 -

0,5 4

0 05 1 15 2
Frequenz [1Bif] ——

Fig. 2.13: Frequenzspektrum von Pulsen der Léange 1 bis 4 tg;
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Als Testsignal wird fiir Dateniibertragungsysteme héufig ein Pseudozufallssignal (Englisch:
»pseudo random bit sequence”, PRBS) gewihlt. Dieses Signal wird mittels eines
riickgekoppelten Schieberegisters erzeugt. Mittels der Autokorrelationsfunktion kann man auf
statistische Eigenschaften des Bit-Patterns schlieen [11]. Die Autokorrelationsfunktion eines
sieben Bit langen Pseudozufallssignals ist in Fig. 2.14 zu sehen. (Die Berechnung erfolgt wie
in [11] beschrieben.) Zu beachten ist, dass nur bei der Wiederholfrequenz, also alle 7 Bit, eine
maximale Korrelation entsteht, sonst ist die Funktion gleich -1 (Die Integration der
Autokorrelationsfunkton erfolgt hier von 0 bis 7tgr). Die -1, eine schwache
Antikorrelation, ist konstant fiir die iibrigen 6 Bits aufgrund der Zufallsstruktur der Daten.
Wiirde man nun beispielsweise die Zufallsfolge auf 127 Bit verlingern, wiirde die
Autokorrelationsfunktion ein Maximum mit der Amplitude 127 liefern und die
Wiederholfrequenz wire 127 Bit (bei einer Integration der Autokorrelationsfunkton von 0 bis
127tgiT). Zu den anderen Zeiten wére die Funktion ebenfalls gleich -1, eine, bezogen auf den
Spitzenwert, sehr schwache Antikorrelation. Man erhélt also nur nach der Lange 2"-1 Bit eine
Korrelation, n ist dabei die Léinge des zur Erzeugung der Zufallsfolge verwendeten
Schieberregisters.

AKF g
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_

Fig. 2.14: Autokorrelationsfunktion eines 7 bit langen Pseudozufallssignals (nach [11])
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Fig. 2.15: Spektrum einer Pseudozufalls-Datenfolge
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Die Autokorrelationsfunktion der Zufallsfolge ist daher dhnlich zu der des weilen Rauschens,
ein Dirac-Stof3 bei der Frequenz Null. Man kann also aus der Autokorrelationsfunktion eines
Zufallssignals auf eine statistische Gleichverteilung der Pulse, also auf eine (Pseudo-)
Zufallsverteilung schlieBen. Die Pulse (bzw. Pulsldngen) sind statistisch gleich verteilt. Das
Spektrum dieses Signals muss also auch &hnlich dem des weilen Rauschens sein. Der
Unterschied ist die endliche Linge der Pulse und damit die Bandbegrenzung im Spektrum.
Wie in [12] beschrieben ist, kann das Frequenzspektrum eines Signalverlaufs auch durch die
Fouriertransformation der Autokorrelationsfunktion berechnet werden. Die Autokorrelations-
funktion des (idealen rechteckformigen) Pseudozufallsignals ist ein sich periodisch
wiederholender Dreieckimpuls, wie in Fig. 2.14 gezeigt. Zumindest fiir unendlich (oder
zumindest sehr) lange Zufallsfolgen ergibt sich daher im Frequenzbereich ein (sin(x)/x)*-
Spektrum. Fig. 2.15 zeigt das gemessene Spektrum einer Pseudozufallsfolge der Linge 2*-1.
Ein Zufallsignal mit groBer Lénge ist daher dem Rauschen verwandt und wird auch ,,pseudo
noise sequence® (PN-Folge) genannt.

Anforderungen an das Datenspektrum bei wechselstromgekoppelten Systemen

Da man bei der digitalen Dateniibertragung sehr kleine Signale {ibertragen und detektieren
will, ist es wegen temperatur- und technologieabhingiger Offsetdriften nicht mdglich, das
Signal gleichstromgekoppelt zu verarbeiten, zumindest wenn man die maximale Empfind-
lichkeit an der Rauschgrenze erreichen will. Da ein Zufallspektrum, wie oben gezeigt, Anteile
bis zur Frequenz Null enthilt, wird eine Modifikation des Signalstroms notig, um
Gleichstromanteile und Spektralanteile bei kleinen Frequenzen zu minimieren. Im
Wesentlichen werden zwei unterschiedliche Methoden angewandt: Verwiirflung (Scrambling)
oder Codierung.

Verwiirfler (Scrambler)

Verwiirflung (,,Scrambling®) der Signale erzeugt zwar keine Gleichstromfreiheit, aber ein
vorhersehbares Spektrum mit bekannten Frequenzanteilen im Signal, somit auch bei der
Frequenz Null. Der Vorteil dieses Verfahrens ist, dass die Bitfrequenz nicht erhht werden
muss, nachteilig ist die begrenzte Zuverldssigkeit (beliebig lange Eins- oder Null-Folgen
konnen prinzipiell nicht ausgeschlossen, sondern nur deren Auftrittswahrscheinlichkeit
verringert werden). Dieses Spektrum ist vergleichbar zum Spektrum des Pseudozufallsignals,
es wird auch auf dhnliche Weise erzeugt, ndmlich durch die Verkopplung des Datenstroms
mit einem riickgekoppelten Schieberegister. In den Weitverkehrssystemen SONET oder SDH
kommt diese Art der Signalkonvertierung zur Anwendung [11][13]. In diesem
Signalspektrum sind zwar die Gleichstromanteile und Niederfrequenzanteile nicht entfernt,
werden aber im Spektrum an die anderen Frequenzanteile angeglichen und sind dadurch
beherrschbar. Jedoch ist es hier ganz besonders entscheidend, die untere Grenzfrequenz nicht
zu hoch zu legen, da statistisch gesehen sehr lange Eins- oder Null- Folgen entstehen konnen,
gleichbedeutend mit hohen Niederfrequenzanteilen. In Testsignalen werden beispielsweise 72
aufeinanderfolgende Nullen eingeblendet, um entsprechende Schaltungen zu priifen.

Codierer

Echte Codierungsverfahren sind z.B. 4B5B- 5SB6B-, 8B10B-[14] oder der Manchester-Code.
Diese fiigen dem Bitstrom redundante Bits hinzu. Mit diesem so kodierten Signal kann man
dann eine Wechselstromkopplung im Signalpfad vornehmen. Signalanteile im unteren
Frequenzspektrum werden vermieden, die untere Frequenzgrenze (Hochpass) des Verstérkers
kann hoher als bei den verwiirfelten Signalen gelegt werden. Nachteil ist jedoch die
Anhebung der Bitfrequenz und damit die bendtigte groBere Bandbreite im Ubertragungskanal.
Bei den meisten Codes werden zwischen 15% und 25% Redundanz hinzugefiigt. Dies ist
erkennbar aus der Codebezeichnung: erste Ziffer sind die Eingangs-Bits, zweite Ziffer die
Ausgangs-Bits des Codierers. Der Manchester-Code wire nach dieser Nomenklatur also ein
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1B2B-Code. Die Reduzierung der niederfrequenten Anteile ist umso wirksamer, je mehr
Redundanz (in geeigneter Weise) hinzugefiigt wird.
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Fig. 2.16: Autokorrelationsfunktion eines manchestercodierten Pseudozufallssignals
(Berechnung nach [11])
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Fig. 2.17: Frequenzspektrum eines manchestercodierten Pseudozufallssignals

Als Beispiel soll nun das Spektrum eines manchestercodierten Pseudozufallssignals betrachtet
werden. Dazu wird, in gleicher Weise wie oben, die Autokorrelationsfunktion berechnet (Fig.
2.16). Die Lénge der zugrunde gelegten Pseudozufallsfolge betrigt ebenfalls 7 Bit, durch die
Codierung (1B/2B) ergibt sich die Lange von 14 Bit. Die Autokorrelationsfunktion hat eine
oszillierende Struktur, vergleichbar der eines bandpassgefilterten Signalspektrums.
Tatsdchlich hat ein gemessenes Spektrum einer manchestercodierten Zufallsfolge eine
Bandpassstruktur. Bei der Frequenz Null entsteht eine Nullstelle (Fig. 2.17). Dieser Code ist
also gleichstromfrei, bendtigt jedoch die doppelte Bandbreite.

2.1.4 Untere Grenzfrequenz

Aus den im vorhergehenden Kapitel gemachten Aussagen resultiert nun die Frage nach den
Bedingungen fiir die untere Grenzfrequenz eines Ubertragungssystems.

Alle erwihnten Codes haben nur bei der Frequenz Null (Gleichstrom) eine Nullstelle, dariiber
dann ansteigende Frequenzanteile, wie beispielsweise in Fig. 2.17 erkennbar ist. Die
verwiirfelten Signale haben im Spektrum bei der Frequenz Null einen Signalanteil und sind
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daher kritischer. Deshalb stellt sich nun die Frage nach der optimalen oder mindestens
erforderlichen unteren Grenzfrequenz eines digitalen Ubertragungssystems.

Spektrum eines
Zufallsdatenstroms

Durch Hochpass
subtrahiertes Sektrum

Spektrale Dichte [v¥/Hz]

fB\t f —_—

u u Frequenz [Hz]

Resultierendes Spektrum
nach Hochpass

Frequenz [Hz]

Spektrale Dichte [v¥/Hz]

f

f..
u Frequenz [Hz] Bit

Fig. 2.18: Zustandekommen des Spektrums nach der Hochpassfilterung

a) urspringliches Datensignal
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B ‘k
Schwellenwanderung nach
Hochpassfilterung bezogen auf
das urspringliche Signal
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b) Datensignal nach Hochpassfilter

Fig. 2.19: Zustandekommen der Signale im Zeitbereich nach der Hochpassfilterung; a)
urspriingliches Datensignal und Schwellenwanderung; b) Signal nach dem Hochpass



-22 -

Durch den Hochpass wird ein Teil der Frequenzanteile (bis fy) vom urspriinglichen
Datenspektrum subtrahiert. Dies zeigt Fig. 2.18 schematisch am Beispiel des Spektrums eines
verwiirfelten Datensignals. Dadurch entsteht ein bandpassartiges Frequenzspektrum. Wegen
des Additionssatzes der Fouriertransformation (Addition im Frequenzbereich <> Addition
im Zeitbereich) subtrahiert sich nun auch im Zeitbereich ein entsprechendes Signal. Dieses zu
subtrahierende Signal erhédlt man anndhernd, indem man das urspriingliche Datensignal {iber
einen Tiefpass mit der Grenzfrequenz fy filtert. Fig 2.19 zeigt diese Signale, sie wurden durch
Simulation eines Pseudozufallssignals der Linge 2'-1 sowie der Ubertragung dieses Signals
iiber einen Hochpass der Grenzfrequenz fy = 0.01*fs; berechnet. Bei einer Datenrate von
1GBit/s entspricht dies einem Hochpass von 10MHz. In Fig. 2.19a ist zusétzlich die
sogenannte Schwellenwanderung (,,base line wander®) eingezeichnet, diese ist identisch dem
mit dem Tiefpass gefilterten Datensignal. Nach dem Hochpass entsteht das in Fig. 2.19b
gezeigte Bild durch die Subtraktion der beiden in Fig. 2.19a dargestellten Signale. Das Bild
zeigt die Abnahme des Signalpegels Uy - AU = Upin und damit auch des Signal-Rausch-
Abstandes. AU, entspricht der Reduzierung des effektiven Signalpegels und gleichzeitig der
maximalen Amplitude der Schwellenwanderung.

Realisiert man die AC-Kopplung mittels einer so genannten Offset-Regelung, wie dies in der
vorliegenden Arbeit geschehen ist (siche Kap. 4.2.3), so ergeben sich die Signale aus Fig.
2.19a am Eingang des Differnzverstirkers. Durch die Riickfiihrung des Datensignals iiber
einen Tiefpass (oder Integrator) auf den zweiten Eingang des Differenzverstirkers werden die
beiden Signale in Fig. 2.19a subtrahiert. Dadurch entsteht nach dem Differenzverstirker das
Signal Fig. 2.19b. In der Wirkung auf den Signal-Rausch-Abstand und andere Signaleinfliisse
sind beide Verfahren, Hochpass oder Offsetregelung, gleichwertig (sieche auch Kapitel 4.2.3,
Gleichung 4.10 — 4.13).

Berechnung der Abnahme des Signal-Rausch-Abstandes

Ein einfaches Rechtecksignal wiirde eine Signal- bzw. Rauschabstandsverkleinerung durch
den Hochpass entsprechend des exponentiellen Abfalls verursachen. Die Signalreduktion
durch den Hochpass fiir ein Signal mit n aufeinander folgenden gleichartigen Bits ergibt sich
also in vereinfachter Form nach Fig. 2.20 zu:

AU = U {1 —exp (n tgit / THP)} (2.12)

AU Amplitudenverlust (Schwellenwanderung) nach n Bit
Uy Amplitude des Datensignals
Tip RC-Zeitkonstante des Hochpasses

*
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/

<~ 1=RpCpp

Fig. 2.20 : Verlust im Signal-Rausch-Abstand verursacht durch einen Hochpass
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Tatsdachlich wird aber nicht, wie hiufig vereinfacht abgeschitzt, der ungiinstigste Signal-
Rausch-Abstand durch die Anzahl maximal aufeinanderfolgender gleichartiger Bits (der
sogenannten ,run length®) erreicht. Der ungiinstigste Fall wird durch den FEinfluss der
sogenannten ,,disparity* hervorgerufen. Wie beispielsweise in Fig. 2.21 gezeigt, folgen nach
den ersten 4 Eins-Bits 2 Null-Bits, darauf wieder 4 Eins-Bits. Dadurch wird in diesem
einfachen Beispiel der ungiinstigste Signal-Rausch-Abstandes nicht bereits nach den ersten 4
Bits erreicht, sondern erst nach weiteren 6 Bits. Der ungiinstigste Fall wird durch die
,maximale disparity* beschrieben, welche im Beispiel 4 - 2 + 4 = 6 betrigt. Dies kann man
auch in Fig. 2.19 am komplexeren Pseudozufallsignal deutlich erkennen. Zur Bildung der
»disparity” werden alle Eins-Bits mit ,,+1° und alle Null-Bits mit ,,-1“ integriert. Dies ist im
unteren Teil der Fig. 2.21 dargestellt. Damit kann nun die maximale Abweichung AU,x vom
idealen Signalpegel U, berechnet werden. Moderne Codes, z.B. der schon erwidhnte 8B/10B-
Code des Gigabit-Ethernet-Standards, begrenzen die ,disparity*, sodass der Einfluss des
Hochpasses reduziert wird [14].

In Gleichung 2.12 muss also fiir die Berechnung des maximalen Amplitudenverlustes
(Schwellenwanderung) AU, die Variable n durch die maximale ,,disparity* DPy,x ersetzt
werden:

AUmaX = UO - Umin =UO {1 - eXp((DPmax*tBit )/ THP)} (213)
mit DP,,,,x = maximale ,,disparity .

Datensignal nach Hochpass
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Fig. 2.21: Einfluss der ,,Disparity auf den Signal-Rausch-Abstand
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Niederfrequenter Jitter

Ein weiterer begrenzender Effekt der niederfrequenten Schwellenwanderung ist das Entstehen
von niederfrequentem lJitter (,,Jow frequency base line wander jitter*). Die sich gegeniiber
dem Signal verdndernde Schwelle verursacht aufgrund endlicher Anstiegs- und Abfallzeiten
des Signals Bitbreitendnderungen, die sich als Jitter messen lassen.

Fig. 2.22 zeigt dieses Verhalten beispielhaft im Augendiagramm der bereits oben
vorgestellten Simulationen (Fig. 2.19) mit einem Zufallssignal der Linge 2'-1. Das obere
(ideale) Signal entspricht dem Signal vor dem Hochpass. Im (idealen) Signal ist kein
datenabhingiger oder durch begrenzte Bandbreiten hervorgerufener Jitter enthalten. Der im
unteren Signal zu erkennende ,,base line wander Jitter ty,, wird ausschlieBlich durch den
Hochpass und die damit verbundene niederfrequente Schwellenwanderung hervorgerufen.
Quantitativ kann der niederfrequente Jitter ty,, wie folgt definiert werden:

twa = AUmax * St (214)

mit der Steigung des Signals im Bereich der Schwelle St = At/ AU, AU, aus Glch. 2.13

Signal vor Hochpass [V]

1.9

Zeit[s] —»
Fig. 2.22: Durch Schwellenwanderung (base line wander) hervorgerufener Jitter tyy,

Fig. 2.23 zeigt quantitativ am Beispiel des 8B/10B-Codes den Verlust an Ubertragungs-
qualitdt durch die Verkleinerung der Augendffnung in vertikaler (Amplitude Penalty) und
horizontaler (Time Penalty) Richtung aufgrund einer reduzierten unteren Grenzfrequenz. Bei
einer Grenzfrequenz von 1% der Datenrate entstehen bereits ein Amplitudenverlust von ca.
2dB und ein Jitter (,,time penalty”) von 10%, also bereits erhebliche Einschrankungen in der
Ubertragungsqualitit. Die Daten wurden mit dem fiir Gigabit Ethernet spezifizierten 8B10B-
Code simuliert und aus [15] entnommen.

Aus den aufgefiihrten Griinden ist daher die Wahl der unteren Grenzfrequenz entscheidend
fiir die Systemeigenschaften bzw. die Empfindlichkeit eines Empféngers. Dies gilt generell,
da alle Codes (zumindest theoretisch) Frequenzanteile bis zur Frequenz 0 beinhalten,
wenngleich deren spektrale Amplitude (codeabhingig) dort sehr klein werden kann.
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Fig. 2.23 : Verlust an Ubertragungsqualitit durch die untere Grenzfrequenz, aus [15]. Ul =
Unit Intervall (1UI entspricht der Bitdauer tg;). Die untere Grenzfrequenz ist bezogen auf die
Bitfrequenz.

2.1.5 Linearitit

Beziiglich der Linearitit des Ubertragungskanals, also auch der Einzelkomponenten, kann
man unterscheiden zwischen Bereichen die analog (also anndhernd linear arbeiten) und
Bereiche die begrenzen, also digital arbeiten.
Begrenzende Verstirker sind hochgradig nichtlinear. Sie verarbeiten allerdings im Idealfall
nur digitale Signale und kénnen somit (theoretisch) keine Verzerrungen verursachen. Vor
allem in hochfrequenten Schaltungen ist der Ubergang jedoch flieBend, weil im Bereich der
Schaltschwelle durchaus analoges Verhalten vorherrscht. Deshalb konnen auch diese
Schaltungen nachfolgend beschriebene Verzerrungen hervorrufen.
Im Bereich der Sender sind ausschlieBlich begrenzende (also digitale) Schaltungen im
Einsatz. Die Ubertragungsstrecke selbst (Glasfaser) ist normalerweise sehr linear und hat
Tiefpasscharakteristik. Im Empfianger sind lineare und begrenzende Charakteristiken
vorhanden.
Im Eingangsverstirker des Empfingers werden lineare Schaltungen eingesetzt, da hier die
sehr kleine Amplitude des Signals erst einmal auf einen Pegel verstirkt werden muss.
Beziiglich der Linearitdt ist anzumerken, dass geradzahlige Oberwellen (also solche 2., 4., 6.
. Ordnung) moglichst vermieden werden sollten, da diese eine Pulsbreitenverzerrung
bewirken (englisch ,,duty cycle distortion®). In Fig. 2.24 ist dies dargestellt. Eine zum
Mittelpunkt der Verstarkungskennlinie unsymmetrische Kennlinie erzeugt auch geradzahlige
Oberwellen. Diese fithren zu einer Pulsbreitenverzerrung, der so genannten ,duty cycle
distorion” (DCD). Eintaktverstirker haben tendenziell eine derartige Kennlinie, vor allem
wenn sie mit groen Signalen ausgesteuert werden.
Hingegen erzeugt eine zum Mittelpunkt der Verstirkerkennlinie symmetrische Kennlinie
(Fig. 2.24.b) auch eine Verzerrung der analogen Signale, jedoch hat dies nach der
Amplitudenregenerierung keine Auswirkung auf das Signal, da die 50%-Werte (also die
Bitbreiten) des digitalen Signals nicht beeinflusst werden. Dies ist im Allgemeinen bei
differenticllen Verstirkern der Fall, die sich aus diesem Grunde gut fiir die Regenerierung der
digitalen Signale eignen. Die prinzipielle Eigenschaft dieser Kennlinie haben auch Verstirker,
die in Begrenzung betrieben werden, zumindest solange die Begrenzung symmetrisch zum
Mittelpunkt der Kennlinie erfolgt.
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Fig. 2.24 : Einfluss der Linearitdt im analogen (linearen) Verstirker des Empfingers; a)
Verstarkerkennlinie unsymmetrisch zum Mittelpunkt, b) symmetrisch zum Mittelpunkt

A

Durch die Einfilhrung von ,,duty-cycle“-Regelungen (hier Offset-Regelung genannt, siche
Kapitel 4.2.3) kann selbst das Phdnomen der ,,duty-cycle-distorion* stark reduziert werden,
sodass im Endeffekt die Anforderungen an die Linearitdt von Verstirkern in digitalen
Systemen relativ gering sind, wenn durch geeignete Maflnahmen die Pulsverzerrung gering
gehalten werden kann.

2.1.6  Signal - Rausch - Verhéltnis

Eine gute Darstellung zum Rauschen in digitalen optischen Systemen findet sich in [16]. Hier
soll dieses Thema knapp zusammengefasst werden.

Wahrscheinlichkeits-
verteilung Amplitude
b —

verteilung Jitter

Wahrscheinlichkeits-

Signalamplitude

.
|

Fig. 2.25 : Signal und Rauschen eines bindren Digitalsignals, Zusammenhang zwischen
Amplituden- und Phasenrauschen (,,random jitter); a) Signal vor und b) nach der
Amplitudenentscheidung (Begrenzung)

N = Rauschen (Noise)

U0= Signalamplitude,

S = Schwelle

P(L), P(H) = low und high Pegel

Wie bei jeder Nachrichteniibertragung begrenzt auch bei der optischen Dateniibertragung das
Rauschen die Systemeigenschaften. Fig. 2.25 zeigt, wie sich Signal und Rauschen (Noise)
verhalten. VergroBert sich der Rauschpegel N (diinne Linien), der dem High- und Low-Pegel
iiberlagert ist, im Verhéltnis zum Signal Uy, so verkleinert sich der Abstand des Pegels zur
Schwelle S. Damit steigt die Fehlerwahrscheinlichkeit im Ubertragungskanal an. Wenn das
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Rauschen eine GauBverteilung einnimmt, kann man fiir diesen Fall die Wahrscheinlichkeit
der Fehlerrate abhéngig vom Signal-Rausch-Verhiltnis berechnen.
00)

1 2 )
E = eX/2 dx mitQ:ﬂ

V2r o, (2.15)
Q

E Fehlerwahrscheinlichkeit
Q Signal-Rauschabstand

S Entscheiderschwelle

P Signalpegel

c

Effektivwert des Rauschens

Dazu betrachtet man Fig. 2.26. Dort sind fiir eine kleine (gestrichelte Linie) und eine grof3e
Fehlerrate (durchgezogene Linie) die GauB3verteilungen des High- und Low-Pegels (P(H) und
P(L) schematisch dargestellt sowie die Lage der Schwelle (S) eingezeichnet. Die
Schnittmenge der beiden Kurven, welche die Fehlerwahrscheinlichkeit fiir den High- (E(H))
und den Low-Pegel (E(L)) darstellen, entsprechen den Flichen E(L) und E(H). Die
zugehorige Gleichung (2.15) ist die ,.error function®. Mit ihr wird das Integral iiber die
Flachen E(L) und E(H) in Fig. 2.26 bestimmt. Darin ist E die Fehlerwahrscheinlichkeit und Q
das Signal-Rausch-Verhiltnis. Eine Naherung ist in Gleichung (2.16) dargestellt. Der Verlauf
der Funktion ist in Fig. 2.27 dargestellt. Zum Beispiel wird bei einem Signal-Rausch-
Verhiltnis von 7 eine in Systemen iiblicherweise spezifizierte Fehlerrate von 107'* erreicht.

-Q2/2
1 e
E = (2.16)

\V 2n Q

In Fig. 2.25 kann man auch erkennen, dass ein der Amplitude iiberlagertes Rauschen nach
der Amplitudenentscheidung, bei der das Amplitudenrauschen auf dem High- und Low-Pegel
eliminiert wird, in ein Phasenrauschen (,,random jitter*) iibergeht.

A P(L) P(H)

2
5 Hohe Fehlerrate
<
[}
S
7] ; Kleine Fehlerrate
< \ H
] H
= \ EHN i JEL)
OO s
mittlerer Sch\ivelle mittlerer
Low Pegel High Pegel
Signalpegel

Fig. 2.26 : Wahrscheinlichkeitsverteilung fiir ein verrauschtes Digitalsignal; E(H) =
Fehlerwahrscheinlichkeit fiir den High-Pegel, E(L) = Fehlerwahrscheinlichkeit fiir den Low-
Pegel, S = Schwelle des Entscheiders, o = Effektivwert des Rauschens
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Fig. 2.27 : Bitfehlerrate (BER) als Funktion des Signal Rausch Abstandes Q nach Gleichung
(2.15)

2.1.7 Gleichstromgekoppelte Systeme

Kurz soll auch noch auf die Problematik von gleichstromgekoppelten Empfingern
eingegangen werden, die fiir sogenannte Burst-Mode-Systeme benétigt werden. Mit diesen
Empfiangern werden zwar die in Kap. 2.1.3. dargestellten Nachteile der unteren
Grenzfrequenz vermieden, sie erfordern aber Schaltungen zum Beherrschen der Offsetdriften.
Um vertretbare Empfindlichkeiten und Systemeigenschaften zu erzielen, wird beispielsweise
dem Datensignal eine Prdambel bestimmter Lidnge in Form eines bekannten Bitstromes
vorausgeschickt. Wihrend dieses Vorgangs der Zeitdauer einiger ns bis ps (je nach Datenrate
und System) kann die Empfangsschaltung die Entscheiderschwelle einjustieren. Dazu wird
der High- und Low-Pegel erfasst und daraus die Schwellenspannung gebildet. Dies kann mit
analogen  Schaltungen erfolgen, zB. mit Sample-and-Hold-Schaltungen oder
Spitzenwertdetektoren. Zunehmend werden dafiir aber auch die Pegel digital erfasst und die
Schwellspannung digital einjustiert. Aufgrund der zusitzlichen Fehlermdglichkeiten und
Driften bei den Sampling-Verfahren erreicht man damit allerdings nicht die
Empfindlichkeitswerte von wechselstromgekoppelten Systemen. Beispiele konnen aus der
Literatur entnommen werden [17][18].

2.2 Bestandteile der Empfingerschaltung

2.2.1 Photodioden

Da diese Arbeit in erster Linie die Elektronik des Empfangers beschreiben soll, wird hier
nicht detailliert auf die Photodioden eingegangen. Es sollen aber kurz die verschiedenen
Typen mit ihrer Charakteristik dargestellt werden, soweit sie flir den Betrieb mit Verstiarkern
von Wichtigkeit sind.

Photodioden fiir Empfang von 650 nm bis 900 nm Wellenldinge

Fiir diesen Wellenlédngenbereich sind fiir ,,Jangsame® Produkte der unteren Kostenkategorie in
erster Linie Silizium-Dioden im Einsatz. Diese konnen bis weit {iber 250MBit/s eingesetzt
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werden. Sie haben iiblicherweise eine Sperrschichtkapazitit zwischen 1 und 5pF, je nach
benotigter Fldche und anliegender Vorspannung. Plastikfaser-Systeme beinhalten derartige
Bauelemente und gehdren zu den Systemen, die zur Zeit an Bedeutung gewinnen. Hier
werden relativ groBflichige Dioden eingesetzt, da die Fasern einen Durchmesser von 1mm
haben. Fiir hohere Datenraten (>1GBit/s) eignet sich das Materialsystem Silizium nicht, weil
durch hohe Eindringtiefen der Photonen (>20um bei 850nm) die Ladungstrigerlaufzeiten
gro3 werden. Deshald werden relativ hohe Versorgungsspannungen bendtigt, um die
entsprechende Raumladungszone zu erzeugen und um die Driftzeiten zu verkiirzen. Hohe
Betriebsspannungen sind jedoch in modernen Schaltungstechnologien und -systemen
unerwiinscht, da sie in der Anwendung teuer sind.

In Bauteilen fiir Computer-Netzwerke oder LANs sind fiir Datenraten bis zu einigen GBit/s
auch kleinflachige Dioden aus GaAs (z.B. MSM-Dioden (Metal-Semiconductor-Metal)) im
Einsatz. Diese Dioden haben dann Sperrschichtkapazititen von weit unter einem pF. Da diese
Photodioden auf einem GaAs-Substrat mit einem Standard MES-Fet Prozess gefertigt werden
konnen, bietet sich hier eine Integration mit einem Vorverstirker an. Damit werden durchaus
brauchbare Empfindlichkeitswerte erreicht [19][20][21]. Ein weiterer Vorteil dieser Dioden
liegt in der Mdglichkeit, ein voll differentielles Empfangerdesign aufzubauen. Darauf soll
spéter im Detail eingegangen werden.

Photodioden fiir Empfang von 1300nm bis 1550nm Wellenlinge

Bei diesen Wellenldngen kommen ausschlieBlich Dioden aus dem Materialsystem InP oder
GaAs zum Tragen, Silizium ist bei diesen Wellenldngen transparent. Die Chipkapazitdten
konnen bis in den Bereich 0,2 pF (je nach Fldche) reichen und ermdglichen kapazititsarme
und damit sehr empfindliche Systeme fiir den Weitverkehrsbereich aber auch fiir den LAN-
Markt. Photodioden dieses Materialsystems sind aufgrund der Materialeigenschaften auch
sehr schnell. Ein Beispiel fiir eine integrierte Photodiode auf einem GaAs-Mes-Fet-Prozess ist
in Fig. 2.28 zu sehen.

Fig. 2.28 : Integrierte Photodiode auf einem GaAS-MES-FET Prozess, aus [22]

Zusammenfassend kann man sagen, dass auf der einen Seite fiir extrem preisgiinstige Systeme
grofflachige, relativ einfach aufgebaute Silizium-Photodioden, auf der anderen Seite fiir
technisch anspruchsvolle Systeme sehr kapazititsarme III/V-Halbleiter-Photodioden zur
Verfligung stehen.

Monolthische Integration

Es liegt nahe, Photodioden auf konventionellen IC- Prozessen (Silizium-CMOS, -Bipolar, InP
oder GaAs) zu integrieren. Dafiir gibt es auch verschiedene Ansdtze. Da sich jedoch die
Prozessanforderungen, zumindest im Material Silizium, fiir fortschrittliche IC-Technologien
und Photodioden widersprechen, hat sich bisher keine wirklich durchschlagende Losung
durchgesetzt [23][24]. Zudem ist der Bedarf an Scheibenfliche fiir diese Bauteile nicht
besonders grof3, da die benotigte Chipflache relativ klein ist. Die Entwicklung einer speziellen
Technologie ist somit nicht unbedingt rentabel.
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Moderne Silizium-IC-Prozesse werden zunehmend mit diinneren Schichten (wesentlich
kleiner als 1um) realisiert, um die gewiinschten Geschwindigkeiten zu ermoglichen. Die
Eindringtiefe von Photonen im Silizium bei 850nm Wellenlidnge entspricht ca. 20pum, d.h. erst
nach 20um sind weitgehend alle Photonen absorbiert. Bei diinneren Absorptionsschichten
wird das Licht nur anteilig absorbiert, man verliert Empfindlichkeit. Ferner sind in gédngigen
IC-Prozessen keine intrinsischen oder schwach dotierten Schichten verfligbar, weshalb die
verfiigbaren Raumladungszonen sehr kurz sind. Aus diesem Grund sind moderne Silizium-
Prozesse ungeeignet, um gute Photodioden zu erzeugen. Wegen der hohen Eindringtiefe
konnen unter Umstdnden auch Ladungstrdger im Substrat entstehen. Das kann sich storend
auf die restliche Schaltung auswirken und die Pulsformen der Photodiode erheblich
verlangsamen. Daher sind mit wenigen Ausnahmen heute nur hybride Aufbautechniken zu
finden.

2.2.2 Eingangsverstérker fiir optische Systeme

Der Eingangsverstirker ist eines der Schliisselelemente eines optischen Ubertragungssystems.
Er bestimmt einen GroBteil der Eigenschaften und damit die mogliche Ubertragungslinge des
Systems. (Als Beispiele werden im Folgenden immer wieder Schaltungen mit
Bipolartransistoren aufgefiihrt. Dies ist darauf zuriickzufiihren, dass in den ersten Jahren der
optischen Ubertragungstechnik vorwiegend Schaltungen in dieser Technologie entwickelten
und verdffentlicht wurden, da CMOS-Technologien in dieser Zeit fiir die bendtigtne
Geschwindigkeiten nicht geeignet waren. Daher sollen auch an dieser Stelle diese
Schaltungen in der ,,Originalversion* dargestellt werden.)

Als wichtigste Eigenschaften fiir den optischen Eingangsverstirker sind zu nennen:

- Signaliibertragungsverhalten, Bandbreite (Amplituden- und Phasengang),
- Rauschverhalten und
- Eingangswiderstand.

Folgende Varianten wurden im Laufe der Zeit entwickelt und sollen kurz vorgestellt werden:

- Hochimpedanzverstirker

- Basisstufen-Eingangsverstarker
- Transimpedanzverstéirker

- Kettenverstérker.

Fig. 2.29 : Blockdiagramm eines Hochimpedanz-Empfangsverstirkers, Cy ist die parasitére
Eingangskapazitét

Der Hochimpedanzverstdirker wurde in frithen Weitverkehrsiibertragungssystemen eingesetzt.
Mit diesem Typ lieBen sich, zumal bei Einsatz von GaAs-MES-FETs in der ersten Stufe,
extrem niedrige Rauschwerte erzielen. Ein Blockdiagramm ist in Fig. 2.29 dargestellt.
Kennzeichnend fiir diesen Verstdrkertyp ist ein hoher und damit rauscharmer
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Eingangswiderstand (Rpy, ca. 1MQ ist iiblich), ein sehr rauscharmer und breitbandiger
Verstérker hoher Dynamik sowie ein nachgeschalteter Entzerrer (in der Regel ein einfacher
Hochpass).

Das Lastelement Ry, Cpy stellt fiir die Photodiode einen Tiefpass 1. Ordung mit der
Zeitkonstante

N = 1/27fy = RU*Ciy (2.17)
Ry Eingangslastwiderstand

Ci parasitire Eingangslastkapazitit

fu untere Grenzfrequenz

TIN Eingangszeitkonstante

dar, dessen Ausgangsspannung verstirkt wird. Die nicht zu vernachlidssigende
Eingangskapazitit ergibt zusammen mit dem groBen Lastwiderstand eine relativ hohe
Zeitkonstante, welche eine Signaliibertagung ohne weitere Bearbeitung unmdglich macht. Der
nachfolgende Hochpass mit der Zeitkonstante tpp = Rpp*Cpp dient als Entzerrer und
kompensiert das Tiefpassverhalten.

Das zugehorige Bodediagramm ist in Fig. 2.30 dargestellt. Aufgrund des Tiefpassverhaltens
wird eine erhohte Dynamik im Verstirker bendtigt, da bei langen Null- oder Eins-Folgen die
Spannung integriert wird und somit linear ansteigt. Wiirde man diesen Anstieg begrenzen,
wiirde der nachfolgende Entzerrer die Integration nicht korrekt kompensieren. Daher ist es
notig, fiir alle moglichen Signalfolgen ein lineares Verhalten zu garantieren. Um den hohen
erforderlichen Dynamikbereich zu erreichen, wird deshalb eine hohe Versorgungsspannung
benoétigt. Zudem sind Regelschaltungen notig, die den Gleichspannungsabfall am (relativ
groflen) Lastwiderstand R; kompensieren, der erheblich sein und bei schwankender
Eingangsleistung stark variieren kann. Ansonsten wiirde der Verstarker aus seinem optimalen
Arbeitspunkt laufen und die Dynamik einschrianken. All diese Bedingungen haben deshalb
sehr schnell dazu gefiihrt, dass dieser Verstirkertyp unattraktiv wurde.

Frequenzgang des
==K Eingangstiefpasses d———
N 7
N /Frequenzgang des i
AN
N Hochpasses 4

4 Mo i Ideal
= N 7
[0} NN 2 /
2 [ \
s Resultierender, 7\ N
S Frequenzgang N — v
< 7 N o]

P 7 Begrenzte Bandbreite

s des Verstarkers <
s N
DU
s N
s
Z
f > f
v Frequenz [Hz] °©
f,=1@2n*R*C\) f,=12n"Rx*Cp)

Fig. 2.30 : Bodediagramm eines Hochimpedanz-Empfangsverstarkers, Dy ist die Ddmpfung
des Hochpasses bei der unteren Grenzfrequenz fy

Abhilfe schaffen niederohmige Eingangsschaltungen. Dies kann z.B. eine Basisschaltung (bei
CMOS entsprechend Gate-Schaltung) sein, wie sie Fig. 2.31 zeigt. Dazu wurden vor allem
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Anwendung in CMOS verdffentlicht [26]. Leider werden damit schlechtere Rausch-
eigenschaften erreicht, da die zusétzliche ndtige Stromquelle (Igias) am Eingang weiteres
Rauschen einspeist und bei kleinen Frequenzen im Vergleich zum Transimpedanzverstirker
keine Rauschminderung erfolgt. Gute Eigenschaften zeigen allerdings geregelte Kaskode-
stufen, damit kann man CMOS-Eingangsstufen mit kleiner Verlustleistung und relativ
kleinem Rauschen aufbauen [27].

I

/S A

e

Fig. 2.31 : Optischer Empfangsverstéirkers mit einer Basisstufe, Ciy und Cc sind parasitire
Kapazititen

D

N

Ein optimaler und, wie sich =zeigte, idealer Ansatz war die Anwendung des
Transimpedanzverstirkers. Dies ist ein mit einem Widerstand riickgekoppelter Verstirker,
welcher einen kleinen Eingangwiderstand aufweist. Dieser Verstédrkertyp hat sich in fast allen
Anwendungen (mit Ausnahme von sehr hochfrequenten Schaltungen) durchgesetzt. Die
Rauscheigenschaften sind zwar geringfiigig schlechter als beim Hochimpedanzverstérker,
jedoch iiberwiegen die Vorteile wie schaltungstechnischer Aufwand, Herstellungskosten,
Spannungsversorgung und gute Dynamikeigenschaften.

Die Funktionsweise ist in Fig. 2.32 dargestellt. Durch die Riickkopplung (Rg) entsteht ein
sehr kleiner Eingangswiderstand Ry (Gleichung 2.18, die genaue Herleitung der folgenden
Formeln findet sich im Anhang B). Der effektive Last- und damit Rauschwiderstand (Rr)
kann jedoch grof} sein.

Rin ~ Re/ VgL (2.18)

Rin Eingangswiderstand

Rr Riickkopplungswiderstand

Veo Spannungsverstarkung des riickgekoppelten Verstérkers

(Closed Loop)
\ Riy
—>
———
C
IN( ) l Uour
1
R

F
Fig. 2.32 : Blockdiagramm eines Transimpedanz-Empfangsverstérkers
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Durch entsprechende Dimensionierung der Spannungsverstirkung Ve und des Riick-
kopplungswiderstandes Ry wird iiblicherweise eine ausreichende Bandbreite schon am
Eingang erreicht (Gleichung 2.19). Problematisch ist bei diesem Verstirkertyp jedoch die
Stabilitét, dies wird in spéteren Kapiteln noch detailliert behandelt.

fo=1 /(ZTCR|N C|N) =VC|_/(2TCRF C|N) (219)
Cn Eingangskapazitit
fo geforderte Bandbreite (obere Grenzfrequenz)

Eine weitere Variante ist der Einsatz von Kettenverstiarkern (,,distributed amplifier), heute
beispielsweise fiir Datenraten von 40GBit/s und dariiber angewendet. Diese Schaltungen
arbeiten im 50Q2-System, d.h. die Eingangsimpedanz muss 50Q) betragen, um Reflexionen
zwischen Photodiode und Verstirker zu vermeiden. Da jedoch die Transistoren fiir die
benoétigte Verstarkung und Bandbreite zu hohe Eingangskapazititen hétten, teilt man die
Verstarkung in n Einzelverstirker auf, die tiber eine Wellenleitung verbunden sind. Die
Wellenleitung wird etwas hochohmiger dimensioniert, sodass sich einschlieBlich der
Eingangskapazitit der Einzelverstitker ein Wellenwiderstand von 50Q) ergibt. Jeder
Einzelverstarker erhdlt also mit einer definierten Verzogerung sein Eingangssignal und speist
sein Ausgangssignal mit der gleichen Verzdgerung in eine Ausgangswellenleitung ein. Auch
deren Impedanz Dbetrdgt einschlieBlich der Ausgangskapazitit der Verstdrker
50Q [22] . Solche Bauteile wurden hauptsichlich in GaAs-HEMT-Technologie entwickelt. In
Fig. 2.33 sieht man im eindruckvollen Chipfoto eines Kettenverstirkers deutlich die
Wellenleitungen des Eingangs (unten) und des Ausgangs (mdanderformig, oben). Links unten
(im Kreis) ist die Photodiode zu erkennen. Aufgrund der Weiterentwicklung schneller
Bipolartechnologien (Technologien mit Transitfrequenzen bis zu 200 GHz sind bereits
verfiigbar) werden diese Konzepte zunehmend durch ,,normale Transimpedanzverstirker bis
hin zu 40GBit/s und dariiber ersetzt, welche wesentlich bessere Rauscheigenschaften und
geringere Verlustleistungen aufweisen.

Fig. 2.33 : Chipfoto eines Kettenverstérkers (,,distributed amplifier*) fiir eine Datenrate von
40GBit/s, links unten im Kreis die Photodiode, aus [22]

2.2.3 Anforderungen an die Dynamik

Die untere Grenze der FEingangsstromamplitude von Vorverstirkern liegt aufgrund
iiblicherweise erreichter Rauschwerte in der Gréenordnung von 100nA (bei etwa 100MBit/s)
bis zu 10pA (bei 10GBit/s). Maximale Ausgangsleistungen der Sender liegen bei etwa
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einigen mW, d.h. die zugehorigen Eingangsstrome betragen einige mA. Vor allem an Systeme
mit relativ kleinen Datenraten (z. B. 100MBit/s) werden enorme Anforderungen an die
Dynamik gestellt. Sie liegen bei iiber 40dB optischer Leistung, dies entspricht dem Faktor
10.000! Diese Anspriiche konnen nur erfiillt werden, wenn die Schaltungen mehrere
Regelschleifen und begrenzende Verstirker beinhalten. Low-Cost-Systeme miissen zudem
iiber den ganzen Dynamikbereich funktionieren, da die sonst erforderlichen optischen
Dampfungsglieder ein zu hoher Kostenfaktor wéren. Entsprechende Anforderungen wurden
auch an den vorliegenden Chip gestellt.

2.2.4 Nachverstiarker

Alle oben beschrieben Vorverstarker haben eine Ausgangsspannung von nur wenigen mV.
Um das Signal verniinftig weiter verarbeiten zu konnen, ist eine Nachverstirkung
erforderlich. Wegen der erforderlichen Dynamik kommen dafiir entweder geregelte lineare
Verstdrker oder begrenzende (Differenz-) Verstirker in Frage. Erstere wurden frither in
(aufwendigen) Weitverkehrssystemen eingesetzt. In heutigen Systemen werden (nahezu
ausschlieBlich) begrenzende Verstirker eingesetzt.

Um Offseteinfliisse auszuschalten (das Signal ist in der gleichen GroBenordnung wie die
Offsetspannungen), werden Offsetkompensationsschaltungen eingesetzt, wie sie im Weiteren
noch detaillierter beschrieben werden. Bei hohen Frequenzen werden Kaskodenstufen und
andere Anpassungsschaltungen verwendet, um die erforderliche Bandbreite zu erhalten [30].
In der Regel wird eine Verstiarkung von 40 bis 60dB benétigt. Die Bandbreite sollte hoher als
beim Transimpedanzverstirker sein, damit bandbegrenzende Effekte (Jitter) hier nicht mehr
wirksam werden und der Transimpedanzverstirker mit maximaler Verstirkung und damit
minimaler Bandbreite ausgestattet werden kann. Im Anschluss an den Nachverstirker bzw. in
diesem integriert findet die Amplitudenregenerierung z.B. mittels eines Komparators statt.
Dadurch wird das Amplitudenrauschen eliminiert. Beim Einsatz begrenzender Verstirker
findet dieser Vorgang in einer der Begrenzerstufen statt. Abhdngig von der
Eingangsamplitude findet diese Begrenzung an unterschiedlicher Stelle der Verstarkerkette
statt.

2.2.5 Regenerator

Im Anschluss muss das Signal zeitlich regeneriert werden, d.h. der Flankenjitter wird
eliminiert. Da der zu den Daten gehorige Takt nicht zur Verfiigung steht, muss der Takt aus
dem Datensignal mittels einer Taktregenerierung hoher Giite (= kleiner Jitter)
zuriickgewonnen werden. Die Daten werden dann mittels eines flankengetriggerten Flipflops
(Entscheider) zeitlich regeneriert. Ublicherweise wird dazu eine Phase-Locked-Loop(PLL)-
Schaltung verwendet. Damit ein solches Verfahren funktionieren kann, muss im Datenstrom
die erforderliche Taktinformation in Form von ausreichend vielen Signalwechseln vorhanden
sein, realisiert z.B. durch die schon beschriebenen Codierungsverfahren. Diese Thematik soll
hier nicht ndher behandelt werden, es sei auf die unfangreiche Literatur hingewiesen (z.B.

[31]).
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3 Transimpedanzverstarker fiir optische Empfingerschaltungen

Im vorhergehenden Kapitel 2.2.2. wurde kurz erldutert, warum Transimpedanzverstirker
(abgekiirzt ,, TIA“, aus dem englischen Transimpedance Amplifier) eine so wichtige
Bedeutung fiir die optische Nachrichtentechnik haben. In diesem Kapitel soll im Detail auf
die technischen Eigenschaften und die diversen Design-Varianten des Transimpedanz-
verstirkers eingegangen werden.

3.1 Grundprinzip des Transimpedanzverstirkers

Wie bereits erwéhnt, sind folgende Eigenschaften fiir einen optimalen Eingangsverstéirker von
Vorteil:

- kleiner Eingangswiderstand, damit hohe Bandbreite am Eingang
- kleines Rauschen

- hohe Dynamik

- Stabilitét

Aufgrund von realen und damit bandbegrenzenden Elementen von Verstirkern sind
Transimpedanzverstarker aus den folgenden Griinden schwinganfillig [32]: Der dominante
Pol der Leerlaufverstarkung derartiger Verstdrker liegt bei relativ kleinen Frequenzen, etwa
bei einem Hundertstel der bendtigten Bandbreite. Ein zweiter wesentlicher Pol wird durch den
Tiefpass des Riickkopplungsnetzwerkes Rp-Cpy erzeugt, dieser liegt bei einer Frequenz
dhnlicher GroBenordnung. Dadurch entsteht im riickgekoppelten System prinzipiell eine
Unstabilitdt, es muss einer der erstgenannten Pole kompensiert werden. Dies geschieht am
einfachsten zum Beispiel durch eine Kapazitit Cr parallel zu Ry (Fig. 3.1), die eine passende
Nullstelle erzeugt (Herleitung im Anhang B). Es gibt allerdings Transimpedanzverstirker, die
ohne derartige Maflnahmen stabil sind. In diesen Fillen gibt es parasitire Elemente, welche
wie diese Kapazitit Cr wirken, z.B. die Miller-Kapazitit eines Transistors oder aber die
Leerlaufverstiarkung des nicht riickgekoppelten Verstirkers ist geringer und breitbandig.

Verstarkerrauschquelle N,,

Eingangssignal S, Verstérker, Leerlaufverstarkung V.

—Ausgangssignal S,

Widerstandsrauschquelle Ng

Fig. 3.1 : Allgemeines Rauschersatzschaltbild des Transimpedanzverstérkers

Weitere Pole des Transimpedanzverstirkers sollten normalerweise auBerhalb des relevanten
Frequenzbereiches liegen. Sie werden z.B. durch einen komplexen Ausgangswiderstand oder
durch Parasiten innerhalb des Verstirkers hervorgerufen, welche eine Bandbegrenzung
bewirken. Fig. 3.1 zeigt ferner das prinzipielle Rauschersatzschaltbild des Transimpedanz-
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verstiarkers und Fig. 3.2 ein vereinfachtes Rauschersatzschaltbild fiir einen TIA mit einfacher
MOS-Transistor-Verstéirkerstufe. (Die genaue Herleitung der in diesem Kapitel verkiirzt
dargestellten Formeln findet sich im Anhang B).
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Fig. 3.2 : Rauschersatzschaltbild fiir einen TIA mit einfacher MOS-Verstérkerstufe

Die eigentliche Verstirkerstufe wird dabei durch die gesteuerte Stromquelle Iy (Transistor)
und den komplexen Ausgangswiderstand Xoyr gebildet, die Leerlaufverstarkung (,,open loop
gain®) Vo ist daher gegeben durch

VoL = - am * Xout (3.1)
VoL Leerlaufverstiarkung (ohne Riickkopplung)
gm Transistorsteilheit

Xour komplexer Ausgangswiderstand

Fiir den Eingangswiderstand ist, wie erwéhnt, die Verstirkung des Verstirkers in der
geschlossenen Schleife” (,,closed loop gain®) relevant (Gleichung 2.17). Sie betriigt fiir diese
Schaltung (Fig. 3.2)

Voo = (1-gm*Xg)/(Xe/ Xout +1) (3.2)

Voo Spannungsverstirkung der geschlossenen Schleife
Xk komplexer Riickkopplungswiderstand

und ist negativ, da gm*Xg grofer eins ist (Anhang B, Gleichung B.12).

In Fig. 3.2 sind die beiden wesentlichen Rauschquellen eingezeichnet. Die Rauschquelle der
Photodiode spielt keine Rolle. Sie liegt um mindestens eine GroBenordnung tiefer als die der
rauschenden Widerstinde und kann daher vernachldssigt werden. (Als Beispiel fiir eine
Datenrate von 1GBit/s gelten folgende Werte: ein 1kQ Widerstand rauscht mit 4pA/NHz, die
Photodiode an der Empfindlichkeitsgrenze des hier behandelten Verstirkers bei 10pA mit
0,18pA/NHz, das Rauschen des Dunkelstromes der Photodiode (einige nA) ist nochmals um
GroBenordnungen kleiner.)

Die beiden relevanten Rauschquellen des Transimpedanzverstirkers sind die des
Riickkopplungswiderstands Rr (Nr) und die des Verstirkers (Ny). Diese beiden
Rauschquellen wirken jedoch unterschiedlich. Die Rauschquelle des Riickkopplungs-
widerstandes (Gleichung 3.3) erzeugt einen Rauschstrom, der umgekehrt proportional zum
Widerstandswert ist. Dieser Rauschstrom wird parallel zum Signal der Photodiode in den
Verstarker eingespeist, d.h. der Rauschstrom des Widerstandes kann direkt zum

") nicht zu verwechseln mit der iiblicherweise verstandenen ,.closed loop gain“ bei Operationsverstirker-
schaltungen.
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Eingangssignal der Photodiode in Relation gesetzt werden. Er erfahrt die gleiche Behandlung
(Verstiarkung, Bandbreite) wie das eigentliche Signal. Daher ist man natiirlich bestrebt, diesen
Widerstand mdéglichst grof3 zu machen.

<igr?>=4KTAf/Re (3.3)
<ig> Effektivwert des Rauschstromes des Widerstandes
k Boltzmann Konstante
T absolute Temperatur
Rr Riickkopplungswiderstand
Af Rauschbandbreite

Ein vollstindig anderes Verhalten erfiahrt das Rauschen des Verstérkers selbst, hervorgerufen
durch seine Transistoren und Widerstinde. Das Rauschen wirkt nicht auf den Eingang
sondern auf den Ausgang und gelangt iiber den Tiefpass Rr — Civ an den Eingang. Diese
Eingangsspannung wird nun verstérkt und gelangt invertiert wieder zum Ausgang, wo sie dem
eigentlichen Rauschsignal entgegenwirkt. Insgesamt wird das Verstdrkerrauschen dadurch mit
etwa dem Faktor 1/Vop reduziert, wobei Vor die Leerlaufverstirkung des nicht riick-
gekoppelten TIAs darstellt (Gleichung B.28). Diese Wirkung wird allerdings durch den
Tiefpass des Eingangskreises der offenen Schleife R — Ciy ab dessen Grenzfrequenz

fRFCIN =1/ (2 TT RF * C|N) (3.4)

frRreIN Grenzfrequenz des Riickkopplungsnetzwerkes
CiN Eingangskapazitét

R Riickkopplungswiderstand

zu hoheren Frequenzen hin vermindert, die Rauschleistung des Verstirkers steigt ab frpcpn mit
10dB/Dekade an. Fig. 3.3 zeigt ein prinzipielles Bodediagramm dieses Verhaltens.
Anzumerken ist hierbei, dass die Grenzfrequenz des Verstirkers (fp in Fig. 3.3) beziiglich des
Signals von der Grenzfrequenz der Rauschquelle des Verstirkers foy abweichen kann, da die
Rauschquelle bei hohen Frequenzen direkt auf den (komplexen) Ausgangswiderstand Xour
wirkt und nicht vom Eingang her verstirkt wird.

N
N Gesamtrauschen incl.
< <U,,> Bandbegrenzung des Verstérkers
S X ;
> (quadratische Summe beider Rauschquellen)
26
© o - 3
E D | <u > =i Verstérkerrauschen
% 2 Y N \
53 p \
]
2 /
= Y
< *« I - - - " --"--"F"F"=""=-""="-"=-"=-"=-"=-=-
o <u,> :
a R Widerstandsrauschen
T
1
<u,>/ Vg
fRFCIN _ fo fov

Frequenz [Hz]V
*) <ug> = <ig> "R )<uy> = <iv> *(Re 1l Xoyur)
Fig. 3.3 : Prinzipielles Bodediagramm fiir das Rauschverhalten des
Transimpedanzverstirkers
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Der Eingangstiefpass hat fiir diese Rauschquelle bei hohen Frequenzen keine begrenzende
Wirkung, da die Riickkopplung dort praktisch aufgehoben ist [44]. Auch die
Kompensationskapazitit Cr als Bestandteil des Riickkopplungswiderstandes X bleibt in
Bezug auf die Frequenz frpcvy und damit beziiglich des Rauschens vernachléssigbar, da die
Zeitkonstante Rp*Cr = 11N in der Néhe der oberen Grenzfrequenz (fop) liegt (Gleichung B.34).
Zusammenfassend kann gesagt werden, dass das Rauschen des Widerstandes direkt verstéarkt
wird und daher der Widerstandswert im Allgemeinen moglichst hoch gewihlt wird, zumal
auch die Signalverstirkung proportional zum Widerstand ansteigt. Das Rauschen des
Verstérkers wird mit der Leerlaufverstirkung reduziert. Von wesentlicher Bedeutung ist dabei
die Eingangskapazitit, welche den Anstieg des Rauschens zu hohen Frequenzen hin
beeinflusst. Gelingt es nun, die Eingangskapazitét klein zu halten, kann man eine wesentliche
Verbesserung der Eigenschaften des Transimpedanzverstérkers erzielen.

Bei sehr hohen Bitraten (etwa > 10GBit/s) kann man z.B. auch mittels einer Induktivitiat am
Eingang eine gewisse Kompensation der Photodiodenkapazitit erreichen. Die sowieso
vorhandene Eingangsinduktivitit des Bonddrahtes wird beispielsweise genutzt, um die
externen Kapazititen des Systems (Photodiode und Bondpads der Aufbautechnik) zu
kompensieren. Die Rauscheigenschaften werden dadurch verbessert [33].

Dies soll an einem kleinen Rechenbeispiel verdeutlichet werden. Fig. 3.4 zeigt das
zugehorige Ersatzschaltbild.

Ja
\ ZS I L Verstarker
l PD BOND |C-PAD IIN
Ry
CPD CIN
/77 /77

Fig. 3.4: Ersatzschaltbild einer Eingangsstufe mit Bonddrahtinduktivitit Lgonp),
Photodiodenkapazitit Cpp, Eingangskapazitit Ciy und Eingangswiderstand Rx.

Durch die Wirkung der Induktivitdt konnen bei hohen Frequenzen zwei Effekte wirksam
werden (im Prinzip auch bei kleineren Frequenzen, allerdings werden die benétigten
Induktivitdten dann unpraktikabel):

- Kompensation der FEingangskapazitit Ci durch die Induktivitdt in der
Vorwirtsiibertragungsfunktion des Photodiodenstromes, und damit Anhebung der
Ubertragungsbandbreite

- Reduzierung der Rauschens durch die Kompensation der Photodiodenkapazitét Cpp
(zum Einfluss der Eingangskapazitit auf das Rauschen siehe die Ausfiihrungen oben
sowie die Berechnungen im Anhang B)

Die Ubertragungsfunktion fiir den Photostrom des Netzwerkes (Fig. 3.4) lautet:
H((,U) = |IN/|PD =1 /{1 —j w R|N (CPD + C|N) - U.)ZLBCPD(1 —j w R|N C|N)} (3.5)

Es ergibt sich fiir die Bonddrahtinduktivitiat Lg = 0 die ,,normale” Wirkung des Tiefpasses aus
der Summe der Eingangskapazititen und dem Eingangswiderstand. Der Imagindrteil erster
Ordnung kann nun theoretisch durch den Imaginérteil dritter Ordnung vollstindig oder
teilweise kompensiert werden, wodurch die Wirkung der Kapazitit verringert wird. Leider
neigt das System dann zu Uberschwingern, sodass entsprechend vorsichtiges Design bzw.
weitere kompensierende oder dimpfende Elemente am Verstirkereingang nétig werden.
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Das folgende Bild (Fig. 3.5) zeigt eine Simulation fiir einen 10GBit/s—Empfinger. Die
simulierte Schaltung enthélt folgende (realistische) GroBen der parasitdren Elemente:

Bonddraht von der Photodiode zum IC: Lgonp =0 .... 1,25nH
Photodiodenkapazitit: Cpp = 0,3pF
Eingangskapazitét des ICs: Cn=0,3pF
Eingangswiderstand des Verstarkers Ry =50Q

In der Simulation wurde der Parameter Bondrahtinduktivitit im Bereich von 0...1,25nH
variiert. Er kann in diesem Fall die durch die Photodiodenkapazitidt begrenzte Bandbreite
mittels einer geeigneten Bonddrahtinduktivitét etwa verdoppeln.

Stromiibertragungsfunktion H(w)

T f‘\h"
AT

1,2 ;K A l}i 1\ "
AN 1_?;:'\ N\ A

& O] [V

T AL
Ll y I|II |I Al
\‘ =D

0,6 ‘;‘\:?. ll".

0 SSmboe :_; T
10EM 1G 106G 1996

Frequenz [Hz] >

Fig. 3.5: Stromiibertragungsfunktion H(®w) = In/Ipp der Eingangsschaltung nach Fig. 3.4 und
Gleichung (3.4); Bonddrahtinduktivitit variiert von 0 — 1,25nH

3.2 Designvarianten des Transimpedanzverstirkers

3.2.1 Schaltungen in Bipolartechnologie

Wie schon erwdhnt, wurden in der Anfangszeit der optischen Nachrichtentechnik aus
technologischen Griinden fast ausschlielich Bipolarverstirker entwickelt. Deshalb sollen hier
auch einige vereinfachte Varianten von Bipolar-Transimpedanzverstirkern dargestellt werden
(Fig. 3.6).

Die einfachste Form des Transimpedanzerstirkers ist die Emitterschaltung mit einer
Widerstandsgegenkopplung vom Kollektor zur Basis (Fig. 3.6.a). Sie wird bei
Hochfrequenzverstirkern durchaus angewendet. Aufgrund nur eines verstirkenden Elements
(T,) sind die Stabilitdtseigenschaften gut, weil die Verstirkung relativ klein und breitbandig
ist. Es gibt aber einige gravierende Nachteile: Es wird eine Bias-Stromquelle Iz bzw. ein
zusétzlicher Widerstand (statt Ig) am Eingang bendtigt, damit eine Gleichspannung iiber R
abfallt. Ansonsten ist der Aussteuerbereich gering und der Transistor T; kann leicht in
Sattigung gehen, da die Kollektor-Emitter-Spannung zu gering wird. Diese Ma3inahme erhoht
jedoch das Rauschen. Ferner wird der Ausgang (Kollektor T;) durch Rp direkt belastet,
wodurch die Spannungsverstirkung des gegengekoppelten Verstirkers mit den bereits
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erwédhnten nachteiligen Einfliissen fiir die Bandbreite herabsetzt wird (Gleichung B.13). Ein
weiterer negativer Aspekt ist der Einfluss der Miller-Kapazitdt (Cy in Fig. 3.6.b), die der
Kollektor-Basis-Kapazitit von T; multipliziert mit der Spannungsverstirkung der Stufe
entspricht. Da die Spannungsverstirkung derartiger Stufen durchaus in der GrofBenordnung
100 liegen kann, wird eine erhebliche Erhhung der Eingangskapazitit mit den in Kapitel 3.1
beschriebenen negativen Einfliissen wirksam.

Der Verstirker in Fig. 3.6.b vermeidet die Belastung des Kollektors, da ein Emitterfolger den
Ausgang sowie den Riickkopplungswiderstand vom Kollektor des ersten Transistors
entkoppelt. Die oben beschriebene Millerkapazitit wird jedoch auch hier wirksam.

Fig. 3.6 : Varianten des Transimpedanzverstérkers fiir Bipolartechnologien

Wesentliche Vorteile bringt die Schaltung nach Fig. 3.6.c, welche eine Kaskodenschaltung
mittels T, einfithrt. Der Transistor T, in Basisschaltung bewirkt eine Reduzierung der
Leerlaufverstarkung des Transistors T;, wodurch die Miller-Kapazitit Cy; an diesem
Transistor verkleinert wird. Der Transistor T, fithrt zwar zu einer geringfiigigen Erh6hung der
Rauschwerte, jedoch iiberwiegen die Vorteile der Schaltung. Um die Arbeitspunkte der
beiden Eingangstransistoren einzustellen, werden am Ausgang der Stufe ein oder mehrere
Emitterfolger benotigt, da ansonsten die Kollektorspannungen an T; und T, zu klein werden
wiirden. Ferner ist bei dieser Variante zu beachten, dass hier natiirlich aufgrund der Vielzahl
der Verstirkerstufen (im Fig. 3.6.c beispielsweise vier Stufen) und der damit eingebauten
Laufzeit (Phasendrehung) entsprechende Malnahmen fiir die Stabilitit getroffen werden
missen bzw. nur kleinere Bandbreiten erreicht werden [34][35][36][37].



-4] -

3.2.2  Schaltungen in CMOS Technologie

Seit der Einfithrung von ,,deep-submicron“-CMOS-Technologien, also Technologien mit
StrukturgroBen kleiner als ein Mikrometer, wurden zunehmend Hochfrequenzschaltungen in
CMOS Technologien implementiert, wodurch dieses Thema natiirlich auch fiir die optische
Nachrichtentechnik interessant geworden ist. Obwohl CMOS-Transistoren grundsétzlich
schlechtere Verstiarkungseigenschaften als bipolare Transistoren haben, kann es doch giinstig
sein, Empfangerschaltungen in CMOS zu integrieren (siehe Einleitung). Grundsatzlich sind in
den hochfrequenten CMOS-Analogstufen erheblich héhere Strome als in vergleichbaren
Bipolarschaltungen noétig, will man die notwendigen Verstirkungsbandbreiten und
Rauscheigenschaften verwirklichen. Folgende Gleichungen fiir die Verstarkung (Steilheit)
von Bipolar- und MOS-Transistor verdeutlichen den Unterschied.

Fiir die Steilheit des Bipolartransistors erhélt man:

gmgip = (le e)/ (kK T) = Ic/26mV* (3.6)

Ig Emitterstrom
*) bei Raumtemperatur

Die Steilheit ist (abgesehen von ebenfalls wirksamen externen Emitterbahnwiderstédnden)
unabhingig von der TransistorgroBe. Daher kann man kleine Transistoren mit kleinen
parasitiren Kapazititen verwenden.

Fiir die Steilheit eines MOS-Transistors ergeben sich die folgenden Zusammenhénge:

gmmos =2 Ip / (Ugs—UT) = \/(2}.1 Cox In(WI/L)) = p Cox (Ugs — Ur) (WIL) 3.7

Ip Drainstrom

Ugs  Gate-Source-Spannung
Ur Threshold-Spannung
Cox Oxid-Kapazitit

U Beweglichkeit
W Transistorweite
L Transistorlinge

Man benétigt also bei MOS-Transitoren vergleichsweise hohe Strome und/oder grofie
Transistoren (grofle Transistorweite W) um vergleichbare Steilheiten zu erzielen. Grofle
Transistorweiten erzeugen jedoch hohe kapazitive Belastungen und senken die Bandbreite. In
der Literatur wird auch beim Vergleich MOS-Bipolar eingewandt, dass bei vergleichbarer
Linearitit vergleichbare Strome aufgewendet werden miissen. Dies trifft bei
gegengekoppelten Transimpedanzverstiarkern nur begrenzt zu. Aufgrund der Gegenkopplung
wird die Linearitit eines Transimpedanzverstirkers selbst bei einer nicht linearen
Leerlaufverstarkung wesentlich verbessert, zumal die Linearitdtsanforderungen in digitalen
Systemen nicht sehr hoch sind (Bedingungen fiir die Linearitdt in digitalen Systemen siche
Kapitel 2.1.5).

Man kann allerdings an anderer Stelle beim Einsatz von MOS-Technologien Vorteile
erzielen, z.B. beim Einbau groBer Logikblocke und/oder kleinen Versorgungsspannungen.
Ferner konnen bei kleinen und mittleren Bandbreiten mit CMOS-Eingangsstufen sogar
glinstigere Rauschwerte als mit Bipolarschaltungen erreicht werden [38], da bei MOS-
Transistoren das Rauschen mit zunehmender Steilheit (Gleichung 3.7) kleiner wird und
theoretisch beliebig klein werden kann, wihrend beim Bipolartransistor das Schrotrauschen
des Basis-Emitter-Stroms dominiert und mit zunehmendem Strom ansteigt.
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Die in Fig. 3.6 gezeigten Schaltungen sind prinzipiell auch fiir MOS-Schaltungen geeignet,
wenn man alle NPN- durch NMOS-Transistoren ersetzt. Natiirlich sind die Eigenschaften der
MOS-Transistoren bei der Dimensionierung zu beriicksichtigen. Beispiele hierzu finden sich
in der Literatur [39][40][41].

Eine Auswahl von speziell auf die Besonderheiten von CMOS-Technologien ausgelegten
Schaltungen zeigt Fig. 3.7. Es wird hier vor allem auf die Einbeziehung der P-MOS-
Transistoren Wert gelegt, welche einen Vorteil gegeniiber Bipolartechnologien darstellen, da
diese in der Regel nur NPN-Transistoren zur Verfiigung stellen. Durch Einsatz der P-MOS-
Transistoren konnen vor allem im Niederspannungsbereich Vorteile erzielt werden (z.B. beim
Einsatz gefalteter Schaltungen).

Fig. 3.7.a zeigt einen einfachen CMOS-Inverter, welcher {iber den Widerstand riickgekoppelt
wird. Dies stellt die einfachste Variante eines CMOS-Verstéirkers dar. Vorteil ist neben der
Einfachheit der Schaltung der geringe Spannungsbedarf (im Prinzip kann mit
Betriebsspannungen bis in den 1-V-Bereich gearbeitet werden, wenn die Schwellspannungen
der Transistoren entsprechend klein sind). Auch die Stabilitdtseigenschaften sind bei dieser
Variante gut, da die Leerlaufverstarkung nicht zu hoch ist. Dies ist, wie oben beschrieben,
allerdings auch ein Nachteil, da damit der Eingangswiderstand erhoht wird. Des Weiteren
wird keine Mafinahme zur Reduktion der Miller-Kapazitit getroffen. Beispiele fiir diesen
Verstirkertyp sind aus Veroffentlichungen [42][43] bekannt.
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Fig. 3.7 : Varianten des Transimpedanzverstirkers in CMOS Technologie

Fig. 3.7.b bringt nun durch die Verwendung von mehreren Inverterstufen eine Erh6hung der
Leerlaufverstirkung, was sich glinstig auf den Eingangswiderstand und damit auf die
erzielbare Bandbreite auswirkt. Der Hauptnachteil hier ist die mangelhafte Stabilitit des
Verstérkers, hervorgerufen durch die relativ hohe Verstirkung sowie die hohen Laufzeiten,
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die eine groBe Phasendrehung hervorrufen. Deshalb werden beispielsweise zusitzliche
Lastelemente an die Ausgénge der Inverter geschaltet, um die Bandbreite zu erh6hen und um
die Verstdrkung etwas zu reduzieren [44].

Ein anderer Weg wird mit der Schaltung Fig. 3.7.c eingeschlagen [45]. Dort wird eine
Stromfaltung mittels eines P-MOS Transistors P1 und in Abwandlung der Kaskodenschaltung
von Fig. 3.7.c die Kaskodenstufe mit einen P-MOS-Transistor P2 realisiert. Die
Kaskodenstufe wirkt im Vergleich zu Fig. 3.6.c in die entgegengesetzte Polaritit, weshalb
diese Schaltung mit einer kleineren Versorgungsspannung arbeiten kann. Die Transistoren P1
und N2 sind als Stromquellen geschaltet, N2 stellt den Lasttransistor dar. Obwohl P-MOS-
Transistoren schlechtere Eigenschaften als vergleichbare N-MOS-Transistoren haben (die
Beweglichkeit p der Locher ist um etwa den Faktor 2-3 kleiner, daher ist die erreichbare
Steilheit (Gleichung 3.7) und damit auch die Transitfrequenz (Gleichung A.2) kleiner), kann
man mit diesem Schaltungsprinzip durchaus verniinftige Werte erreichen, zumal die P-MOS
Transistoren hier nur als Stromquellen und Kaskoden genutzt werden. Vor allem bleibt der
Pfad in Richtung kleine Versorgungsspannung offen, da diese Kaskodenstufe im Gegensatz
zu der aus Fig. 3.6.c keine Erh6hung der Versorgungsspannung voraussetzt. Dieses Prinzip
wurde flir die Transimpedanzstufe der entwickelten Schaltung ausgewdhlt. Die detaillierte
Behandlung dieser Stufe erfolgt deshalb in Kapitel 4.

3.2.3 Differentielle Transimpedanzverstérker

Alle bisher behandelten Verstirkertypen sind Eintaktverstirker. Es liegt nahe, auch
differentielle Transimpedanzverstirker aufzubauen, da die differentielle Aufbauweise
Vorteile beziiglich der Storsicherheit aufweist. Daher werden sie vor allem in hochbitratigen
Anwendungen bevorzugt, wo es schwierig ist, auf dem Chip eine gute Storungsunterdriickung
zu realisieren. Fig. 3.8 zeigt ein Beispiel fiir eine Schaltung [8][46], welche wegen der hohen
Bitraten in Bipolartechnolgie ausgefiihrt wurde (zum Zeitpunkt der Erstellung der Arbeit war
kein derartiges Design in CMOS bekannt). Die in den vorhergehenden Kapiteln gezeigten
SchaltungsmafBnahmen konnen grundsétzlich auch in Differenzverstérkern eingebaut werden,
um die genannten Verbesserungen zu erzielen.

Es sollen allerdings auch die Nachteile bzw. (zutreffender) Unzulidnglichkeiten aufgezéhlt
werden: Ein wirklich differentielles Design verlangt natiirlich eine differentielle Beschaltung
aller Schaltungsteile, vor allem der empfindlichen Eingangsstufen. Damit eine hohe
Gleichtaktunterdriickung (,,common mode rejection®) erreicht wird, muss die Eingangsstufe
absolut symmetrisch beschaltet werden. Da differentielle Photodioden praktisch kaum zur
Anwendung kommen, sto3t der Einsatz der differentiellen Transimpedanzverstirker vor allem
hier an seine Grenzen. Aus diesem Grund wird im Beispiel eine Dummy-Kapazitit an den
zweiten Eingang geschaltet (Cpymmy in Fig. 3.8), welche moglichst gut der Kapazitit Ciy des
aktiven Eingangs entspricht. Die Kompensation gelingt natiirlich nur bedingt. Idealerweise
miisste man eine weitere ,,echte®, nicht beleuchtete Photodiode anschlieflen. Dies unterbleibt
zumeist aus Kostengriinden, zumal auch der mechanische Anschluss der Diode gleich sein
miisste, damit die Parasiten wirklich identisch sind.

Ein zweiter Nachteil ist die halbierte Leerlaufverstirkung, da die Differenzstufe nur zur Halfe
genutzt wird. Dies hat eine Verdopplung des Eingangswiderstandes zur Folge. Drittens wird
durch den Differenzzweig ein erhdhtes Rauschen erzeugt, da der zweite Eingangszweig (T»,
Rr2, Ren) zwar Rauschen liefert, jedoch kein Signal erhilt und verstérkt.

Weiterhin ist eine Offset-Stromkompensation erforderlich, damit der Verstirker immer
symmetrisch ausgesteuert wird. Dies wird mit einer Regelschaltung (Regelverstdrker mit einer
entsprechenden Stromquelle (Iorrser)) erreicht, welche die mittlere Spannung am Ausgang
auf Null regelt.

Trotzdem kann es in bestimmten Féllen Sinn machen, ein derartiges Design zu realisieren, vor
allem, wenn eine hohe Storspannungsunterdriickung erforderlich ist. Im néchsten Kapitel soll
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daher auf ein Design eingegangen werden, welches einige der Vorteile nutzt und zudem auch
eine differentielle Photodiode einsetzt.

In neuester Zeit sind fiir 40GBit/s Systeme differentielle Photodioden mit integriertem
optischen Powersplitter und echt differentiellem Stromausgang entwickelt worden. Sie eignen
sich hervorragend fiir die Anwendung in Differenzverstirkern [47].

Yy

OFFSET

Fig. 3.8 : Differentieller Transimpedanzverstirker

3.2.4 Beispiel eines differentiellen Designs mit monolithisch integrierter Photodiode

Verfiigt man iiber eine Technologie auf Basis von III/V-Halbleitern, so kann man gute
Photodioden zusammen mit dem Verstdrker integrieren. Dies kann mit GaAs- (fiir 850nm
Wellenldnge) oder InP-Technologien (fiir 1300nm bis 1500nm Wellenlédnge) verwirklicht
werden. Im nachfolgenden Beispiel [21] wurde auf einem Ga-As-MES-Fet Prozess ein
sogenanntes PIN-Preamp-Design (PIN-Photodioden-Vorverstirker) realisiert. Die Photodiode
ist eine Metal-Semiconductor-Metal-Photodiode (MSM) [48], die aus zwei gegeneinander in
Serie geschalteten Schottky-Dioden besteht. Eine Diode wird in Flussrichtung, die andere in
Sperrrichtung betrieben. Die in Sperrrichtung betriebene Diode arbeitet als Photodiode, die
andere wird als Kontakt genutzt. Die Kontaktfinger der Schottky-Diode haben einen
entsprechenden Abstand, damit sich zwischen ihnen eine geeignete Raumladungszone kleiner
Kapazitét ausbreiten kann, die fiir die Photonenabsorption genutzt werden kann. Ein Teil der
photoempfindlichen Flache wird allerdings durch die Kontakte selbst abgeschattet, welche das
Substrat teilweise abdecken und die Empfindlichkeit reduzieren. Zu grofle Kontakt-
fingerabstidnde erhohen die Laufzeit der generierten Ladungstrager und erfordern eine hohere
Spannung fiir die Raumladungszone bzw. eine niedrigere Dotierung. Daher muss ein
Kompromiss gefunden werden, um das Verhéltnis von Fingerbreite zu Abstand fiir eine
bestimmte Anwendung (Sperrspannung, Empfindlichkeit, Geschwindigkeit) zu optimieren.
Die Realisierung einer derartigen Photodiode auf dem MES-Fet-Prozess erfordert keine
weiteren Technologieschritte, als die sowieso schon vorhandenen. Sie stellt daher eine extrem
kostengiinstige Variante fiir die Implementierung eines PIN-Preamp-Designs dar.

Ein weiterer Vorteil dieses Diodentyps ist, dass er absolut symmetrisch aufgebaut werden
kann, wie aus dem Technologiequerschnitt in Fig. 3.9 zu erkennen ist.
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a) MSM-Photo-Diode b) FET
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Fig. 3.9 : Technologie fiir monolithische Integration: a) Prinzipieller Aufbau der Metal-
Semiconductor-Metal-Photo-Diode (MSM); b) Links zum Vergleich ein Feldeffekttransistor
(MES-FET)

Trotzdem ist eine Reihe von schaltungstechnischen MafBnahmen erforderlich, damit dieses
Design seinen vollen Wirkungsgrad entwickeln kann. Fig. 3.10 zeigt die Konzeption.
Zunichst bendtigt die MSM-Diode eine Vorspannung, damit der geforderte Wirkungsgrad
und die Geschwindigkeit erreicht werden konnen. Dies ist bei einem direkten Anschluss der
Diode an den Verstirker nicht mdglich, weil die am Eingang anliegende Gleichspannung
eines Differenzverstirkers normalerweise Null ist. Fine Losungsmoglichkeit ist
beispielsweise die kapazitive Kopplung der Strome. Dies erfordert allerdings einen
Kompromiss zwischen unterer Grenzfrequenz (Bedingungen siche Kap. 2.1.3), d.h. der GroB3e
der zu integrierenden Koppelkapazititen (Cx) und der damit kapazitiven Belastung des
Eingangs durch die erheblichen parasitiren Kapazititen (Cp,) dieser Koppelkapazititen.
Diese werden als Plattenkondensatoren (MIM, Metall-Isolator-Metall) ausgefiihrt. Die untere
Elektrode hat daher eine verhdltnismaflig groBe Kapazitit zum Substrat. Da bei
niederohmigen Verstirkereingdngen groBle Koppelkapazititen notwendig wiren, ist im
vorliegenden Fall eine Integration nur fiir Systeme sinnvoll, die eine gute Unterdriickung der
unteren Frequenzbénder durch eine entsprechende Codierung besitzen.
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Fig. 3.10 : Differentieller Transimpedanzverstiarker mit monolithisch integrierter Photodiode

Da die Photodiode zum Verstirker hin wechselstromgekoppelt ist, muss die
Gleichstromzufiihrung fiir die Photodiode separat erfolgen. Dies ist im vorliegenden Fall iiber
die Bias-Widerstinde Rp gegeben. Sie miissen gegeniiber dem Eingangswiderstand
hochohmig sein, damit der Signalstrom der Photodiode mdoglichst in den Verstirker flief3t,
und nichtlinear, damit bei hoheren Photostromen (Dynamikbereich!) der Spannungsabfall an
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der Photodiode nicht zu klein wird. Dies geschieht z.B. durch Parallelschalten einer Diode
oder eines Transistors zum Widerstand Rg.

Damit vermeidet dieses Design die in Kap. 3.2.3 erwédhnten Nachteile, nidmlich die
Asymmetrie der Photodiode und der Ansteuerung. Dieser Verstdrker erhilt an beiden
Eingéngen ein voll differentielles und damit verdoppeltes Photostrom-Signal (angedeutet
durch die Strompfeile Ipy: und Ipy. in Fig. 3.10).

3.3 Regelungskonzepte

Moderne Empfangerschaltungen erfordern ein  hohes Mall an Dynamik. Der
Aussteuerungsbereich ist normalerweise so groB} ist, dass die Schaltung die Signalvariation
nicht mehr verarbeiten kann.

Bei einem Transimpedanzverstirker (z.B. Fig. 3.7c, aber auch andere gezeigte Schaltungen
arbeiten in dieser Weise) flieBt der gesamte Photodiodenstrom durch den
Riickkopplungswiderstand Rr und damit auch iiber den Ausgangstransistor N2 zur Masse.
Das heift, dieser Transistor muss mindestens mit einem Strom grofer als der Eingangsstrom
betrieben werden, damit der Photodiodenstrom verarbeitet werden kann. Ferner muss bei
maximalem Eingangsstrom der Triodenbetrieb vermieden werden.

VergroBert man jetzt den Eingangsstrom, verkleinert sich die Ausgangsspannung und damit
die Drain-Source-Spannung von N2. Bei ungiinstiger (zu kleiner) Dimensionierung oder zu
hohem Eingangsstrom erreicht der Arbeitspunkt dieses Transistors den Triodenbereich.
Dadurch wird die Bandbreite des Verstéirkers reduziert, da die Leerlaufverstdrkung sinkt. Bei
weiterer Erhohung des Eingangsstromes kann die Ausgangsspannung wegen des
Triodenbetriebes nicht weiter sinken. Es flieft allerdings zunehmend weniger Strom im
Ausgangspfad (P2), da der Eingangspfad (N1) wegen dessen ansteigender Gate-Source-
Spannung (Spannungsabfall des Eingangsstromes an N2-Rp) libersteuert wird und Strom aus
P2 abzieht. Der Gesamtstrom ist wegen der Stromquelle P1 konstant. Aus diesem Grund muss
die Ausgangsspannung eines Transimpedanzverstirkers begrenzt werden, damit die
Schaltung, innerhalb der eingestellten Arbeitspunkte bleibt. Fiir hohe Dynamikanforderungen
werden daher Regelkonzepte erforderlich.

Folgendes Beispiel zeigt die erforderlichen Dimensionen: Ein Transimpedanzverstirker fiir
eine Datenrate von 155MBit/s hat einen Transimpedanzwiderstand von 30kQ. Der minimale
Eingangsstrom betrdgt aufgrund der Rauschgrenze ca. 100nAppk. Dies fithrt zu einer
Ausgangsspannung von 3mV k. Es sind jedoch auch Eingangsstrome von 1mA entsprechend
einer optischen Eingangsleistung im mW-Bereich vorgesehen, was zu einem (theoretischen)
Ausgangspegel des Transimpedanzverstiarkers von 30V fiihren wiirde. Derartige Verstarker
konnen am Ausgang jedoch hochsten einige hundert mV verarbeiten. Deshalb miissen bereits
vor oder im Transimpedanzverstirker Mafinahmen zur Signalregelung in einer Grof3enordung
von etwa 40dB (Faktor 100 im Signalpegel) ergriffen werden.

3.3.1 Einspeisung des DC Stromes am Eingang

Eine einfache Losung fiir kleinere Dynamikanforderungen, die vielfach bei bipolaren
Schaltungen hoherer Frequenzen Anwendung findet, ist die Kompensation des Gleichanteils
des Signalstromes. Dieser entspricht bei den iiblichen Signalkodierungen dem Mittelwert des
Signalstromes. Dadurch gewinnt man meist etwa den Faktor 2 (3dB optisch) an Dynamik, da
die Aussteuerung am Ausgang des Verstdrkers jetzt symmetrisch um den Ruhearbeitspunkt
erfolgt. Im Gegensatz dazu wird bei einer nicht kompensierten Schaltung (z.B. Fig. 3.6.b
oder Fig. 3.6.c) nur in eine Richtung ausgesteuert.

Fig. 3.11 zeigt zwei Varianten einer derartigen Schaltung. In der Variante a) [49] wird mit
einer Stromquelle der mittlere Photostrom Iayg vom Signalstrom der Photodiode Ipy
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subtrahiert. An den Transimpedanzverstiarker gelangt daher nur mehr der Wechselanteil Ipyac
des Signals. Dieser Strom wirkt nun jeweils mit halber Amplitude in positiver und negativer
Richtung, dasselbe gilt fiir die Spannungsamplitude am Ausgang. Mittels eines Referenz-
TIAs (= Dummy TIA, gleiche Schaltungsstruktur wie der TIA, jedoch iiblicherweise mit
kleinerem Versorgungsstrom arbeitend) kann man eine recht gute Referenzspannung fiir einen
Regelverstirker erzeugen, welcher die Stromquelle nachregelt. Der Mittelwert der
Differenzspannung am Ausgang der beiden TIAs ist daher im Ruhezustand gleich Null. Wird
nun ein optisches Signal angelegt, versucht der Differenzverstirker diese Spannung auf Null
zu regeln. Die Stromquelle wird auf den entsprechenden Wert (mittlerer Strom) ausgesteuert,
sodass der mittlere Eingangsstrom in den Verstirker Null ist.
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Fig. 3.11 : Schaltungsvarianten zur eingangsseitigen Gleichstromkompensation. a)
Eintaktschaltung mit Referenzquelle (,,Dummy TIA®), b) voll differentielle Schaltung

Die Variante b) [8] verwendet einen voll differentiellen Transimpedanzverstirker. Eine
Stromquelle speist den Mittelwert des Signalstromes (Iavg) in den negativen Eingang des
differentiellen TIAs ein. Der mittlere differentielle Eingangsstrom ist auch hier gleich Null,
damit wird wie in der Losung a) der Verstirker im Ruhearbeitpunkt gehalten und die
Dynamik verbessert.

Die Zeitkonstante der Regelverstirker muss in beiden Féllen gleich grofl oder grofBler als die
Zeitkonstante der unteren Grenzfrequenz des Ubertragungssystems sein, damit keine
Signalbeeintrachtigungen entstehen. Ferner sind ggf. weitere Finfliisse von anderen
Regelstufen zu beriicksichtigen, damit keine kritischen Pole entstehen, die zu einer
Schwingneigung des Verstérkers fithren konnen.

3.3.2 Nichtlineares Lastelement fur die Photodiode

Eine weitere Moglichkeit ist der Einbau eines nichtlinearen Lastelements fiir die Photodiode
am Eingang. Dafiir kommt eine Diode in Flussrichtung parallel zu einem Widerstand in Frage
(Fig. 3.12). Bei kleinen Stromen wirkt nur der Widerstand, da der Spannungsabfall kleiner
als die Flussspannung der Diode ist. Wird diese erreicht, wird die Diodenimpedanz von

RD = k*T/e*|phDC (3.8)

Rp differentieller Diodenwiderstand
Ipipe Gleichstromanteil des Photodiodestroms
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wirksam. Bei 100pA sind dies bereits nur mehr 2600, ein Wert der in der GroBenordnung des
Eingangswiderstandes des TIAs liegt. Problematisch ist die AC-Kopplung wegen der
schlechten Integrierbarkeit. Aulerdem wird wegen der relativ grofen parasitiren Effekte die
Eingangskapazitit erhoht (siehe dazu auch Kapitel 3.2.4).

¢ len ﬁ
\\: -

Fig. 3.12 : Dynamikverbesserung mit nichtlinearer Last am Eingang

Fir eine bessere Integrierbarkeit ist eine DC-Kopplung erforderlich. Ohne den
Koppelkondensator Cyx ist demnach beispielsweise eine Regelung des FuBpunkts der
Lastdiode erforderlich. Eine entsprechende Schaltung ist in Fig. 3.13 skizziert. Hier muss der
Ausgang des Regelverstirkers niederohmiger als die gewiinschte Impedanz des Lastelementes
(Diode) sein. Der Regelverstéirker sorgt dafiir, dass die Eingangsgleichspannung am TIA der
Ruhespannung entspricht. Somit erfolgt auch hier die Aussteuerung um den
Ruhearbeitspunkt.
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Fig. 3.13 Nichtlineare Eingangsimpedanz mit Fupunktregelung

3.3.3 Regelung des Transimpedanzwiderstandes

Eine elegantere Methode besteht darin, den Transimpedanzwiderstand zu variieren [10][50].
Dies erfordert allerdings eine IC-Technologie, welche iiber MOS-Transistoren verfiigt, also
ein Design in CMOS- oder BICMOS-Technologie. Man schaltet parallel zum
Riickkopplungswiderstand Ry einen MOS-Transistor, dessen Source-Drain-Widerstand {iber
die Gatespannung gesteuert wird. Sorgt man nun dafiir, dass {iber den
Riickkopplungswiderstand Rr nur wenige hundert mV abfallen und sich der Transistor immer
im Triodenbereich befindet, erhédlt man einen iiber die Gatespannung linear regelbaren
Widerstand parallel zu Rg. Mit dem Riickkopplungswiderstand &ndern sich leider auch die
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dynamischen Verhidltnisse des TIAs, d.h. die Stabilitdit nimmt mit kleiner werdendem
Widerstand ab und fiihrt u.U. zu unerwiinschten Oszillationen. Darum ist man gezwungen,
entweder in den Verstérker selbst einzugreifen, indem man z.B. auch die Leerlaufverstirkung
entsprechend verkleinert oder eine variable Kompensationskapazitit Cg parallel zum
Riickkopplungswiderstand einbaut, welche allerdings dann in geeigneter Weise variiert
werden muss (Fig. 3.14, siche dazu auch die Betrachtungen im Kapitel 3.1; in den Kapiteln
4.1.3 und im Anhang B wird detailliert darauf eingegangen).
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Fig. 3.14 : Regelung mit Shunt-Transistor parallel zum Riickkopplungswiderstand
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4 Schaltungsdesign des CMOS Receiverbausteins

Im Folgenden wird die Entwicklung des CMOS-Receiver-Bausteins vorgestellt. Als
Technologie wurde eine 0,35um Technologie der Fa. Infineon Technologies AG gewéhlt.
Ausgewihlte Daten der Technologie werden im Anhang A vorgestellt.

Zu Beginn der Entwicklung stand auch eine 0,25um Technologie zur Verfiigung, zumindest
in einem fiir einen Designstart brauchbarem Entwicklungsstadium. Aus folgenden Griinden
hat sich aber die 0.g. 0,35um Technologie als die sinnvollere Losung herauskristallisiert:

- 3,3V Vertriglichkeit (statt 2,5V bei 0,25um), damit wird auch ein einfacheres Design von
5V Schaltungen moglich; ESD-Zellen waren im Gegensatz zur 0,25um-Technologie fiir
3,3 und 5V verfligbar

- Fortschritt in der Technolgieentwicklung (die Entwicklung der 0,35um-Technologie war
weiter fortgeschritten)

- nur geringfiigig kleineres f; und fi,.x als bei der 0,25um Technologie (siehe auch
Anhang A, Fig. A.3)

- geringere Kosten

Folgende Aufgabenstellung stellte sich am Anfang der Entwicklung:

- Integration eines kompletten optischen Empfingers mit Logik-Pegel-Ausgang (,,light-to-
logic-receiver®),

- 3,3V und 5V Betrieb,

- hoher Dynamik Bereich,

- Betrieb mit Datenraten von 155MBit/s bis 1,25GBit/s,

- Temperaturbereich von —40°C bis 125°C (Sperrschicht-Temperatur).

Schaltungen mit den oben genannten Anforderungen und in dieser Komplexitit sind meines
Wissens bisher weder veréffentlicht worden, sieht man von Teilschaltungen ab, noch in einem
kommerziell verfligbarem Design (weder in CMOS- noch in Bipolartechnologie) aufgebaut
worden. Die wesentlichen neuen Schaltungsteile bzw. Systemkonzepte sind aus meiner Sicht:

- die erstmalig ver6ffentlichten schaltbaren Kompensationskapazititen im Transimpedanz-
verstarker [51] und die damit erreichte sehr hohe Dynamik von 40dB(optisch) —
80dB(elektrisch) — im Eingangsverstirker,

- eine hohe Verstirkung auf dem Chip und die damit erreichte Isolation von Ausgang und
Eingang, u.a. mit Hilfe der patentierten Verstirkungsbegrenzung [52],

- eine neue, patentierte LVDS-Ausgangsstufe [53],

- das mehrstufige Regelungskonzept (Amplituden- und zweistufige Offsetregelung)

Die folgenden Schaltungsteile sollten auf einem Chip mit moglichst kleiner Fliche bei
geringem Versorgungsstrom und unter Verwendung von moglichst wenigen (bzw. keinen)
externen Bauelementen integriert werden, vor allem sollten keine externen
Koppelkondensatoren zur Anwendung kommen:

- Transimpedanzverstérker

- Nachverstirker (mit etwa 55dB Verstirkung)

- LVDS-Ausgangsstufe

- Amplitudenregelung

- Offsetregelung

- Signal Detect Schaltung

- Spannungsregler fiir konstante interne Versorgung fiir 3,3 bis 5V Betrieb

- Diverse Bias-Stufen zur Versorgung der Schaltung (Stromquellen, Bandgap, etc.)
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Diese Schaltungsteile sowie das Systemkonzept werden in den nachfolgenden Kapiteln im
Detail beschrieben.

4.1 Folded Cascode Transimpedanzverstirker

4.1.1 Schaltungsoptimierung

Fiir den Transimpedanzverstarker wurde eine ,,Folded Cascode™ Struktur gewéhlt [45], wie
sie bereits in Kapitel 3.2.2 skizziert wurde. Die komplette Schaltung ist iibersichtlich in Fig.
4.1 dargestellt, die Dimensionierung am Beispiel des 1,25GBit/s-Verstirkers kann aus Fig.

4.2 entnommen werden.
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Fig. 4.1: Schaltung des Transimpedanzverstirkers im Uberblick

Die eigentliche Verstirkerstufe des TIA in Fig. 4.1. besteht aus den Transistoren N1, P1, P2
und N2, wobei N fiir n-Kanal und P fiir p-Kanal Transistor steht. Der Eingang ist mit , NP,
der Ausgang mit ,,OUT* bezeichnet. Durch den Einsatz der gefalteten Struktur kann erstens
die Spannungsversorgung erniedrigt werden, zweitens kann im Vergleich zum Einsatz einer
normalen Kaskode-Stufe (wie in Fig. 3.6¢) auf Sourcefolger verzichtet werden, welche die
Stromaufnahme wesentlich erhdhen und Laufzeiten einfiigen wiirden (Stabilitét!).

Wirkungsweise der Schaltung

Der Strom fiir beide Schaltungszweige N1 und N2 kommt aus der Stromquelle P1 und ist
konstant. Ein Eingangsstrom der Photodiode erzeugt iiber den Riickkopplungswiderstand Rg
einen negativen Spannungsabfall am Ausgang des TIAs. Der Photostrom flie3t als
zusétzlicher Strom in den Ausgangstransistor N2. Dieser Strom verschiebt nun die
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Strombilanz im Verstiarker. Er reduziert den Strom im Transistor P2, da der Transistor N2
seinen Drain-Strom zunehmend aus dem Riickkopplungswiderstand erhilt. Gleichzeitig wird
jedoch auch die Drain-Spannung des Transistors N2 erniedrigt. Dies bringt ihn tendenziell in
den Triodenbereich, der Drainleitwert des Transistor N2 wird entsprechend grofBer. Die
Gatespannung an N1 wird dadurch nicht mehr tiber die Gegenkopplung stabilisiert, sondern
vom Spannungsabfall an Ry und N2 definiert. Dadurch entzieht auch der Transistor N1 der
Ausgangsstufe N2-P2 zusitzlich Strom. All dies wiirde zu wesentlichen Anderungen der
Eigenschaften des Verstirkers fiihren, unter anderem wegen der Abnahme der
Leerlaufverstarkung und der Reduzierung der Wirkung der Kaskode-Stufe, weil N2
niederohmiger und die Kaskodenstufe P2 hochohmiger wird.

Dabher ist fiir die Funktion der Stufe iiber den vollen Dynamikbereich die spiter beschriebene
Begrenzung der Spannungsamplitude am Ausgang (Kapitel 4.1.3) sowie ein relativ hoher
Grundstrom im Transistor N2 notig, damit dieser immer in Séttigung bleibt.

Die Kaskode-Stufe mit ihrer niederohmigen Impedanz wird notwendig, da der Drain-Knoten
N1/P1 relativ hochohmig und wegen der sehr grofen Transistoren auch stark kapazitiv
belastet ist. Ferner wird, wie bereits in Kapitel 3.2 beschrieben, die Miller Kapazitit von N1
reduziert.

Dimensionierung

Die Dimensionierung wurde in folgender Weise durchgefiihrt: Im Ausgangspfad (N2, P2) des
Verstiarkers muss mindestens der maximal mdgliche Eingangsstrom durch den
Riickkopplungswiderstand zuziiglich eines Betriebsstromes fiir den Transistor P2 flieen,
damit dieser auch bei maximalem Eingangsstrom in Sittigung bleibt. Dieser Strom wurde auf
einen Wert von 4mA festgelegt, um einen Spitzeneingangsstrom von 2mA durch den
Riickkopplungswiderstand R zu ermoglichen. Mit dieser Dimensionierung ergibt sich fiir N2
ein Drain-Widerstand von 2,7kQ. Dies entspricht in erster Ndherung dem Lastwiderstand
Xour fiir den Verstirker, wie er in Fig. 3.2 modelliert wurde. Die Steilheit von P2 betragt
17mS, was einer Eingangsimpedanz der Kaskodestufe von 59Q entspricht.

Uber die Dimensionierung des Transistors N1 und dessen Strom, welcher iiber den Transistor
(Stromquelle) P1 eingestellt wird, ergibt sich die Verstirkung der Stufe: bei einem noch
vertretbaren Strom von 10mA und einer TransistorgroBe W/L von 275u/0,35u ergibt sich eine
Steilheit von 40mS. Die resultierende ,,open loop gain“ hat daher einen Wert von etwa
2,8kQ*40mS ~ 100 (40dB). Der Drainwiderstand des Transistors P1 betriagt 480€, ein zwar
nicht ganz zu vernachlédssigender Wert, jedoch im Vergleich zum Eingangswiderstand der
Kaskode-Stufe (59Q) noch ausreichend groB.

Fiir die Verstirkung der Eingangsstufe des Transimpedanzverstirkers N1, P2 ergibt sich nun
eine Verstdrkung von etwa 2 (gmyi/gmp, = 40/17 = 2,3). Dies entspricht nicht ganz der
optimalen Kompensation der Miller-Kapazitit, stellt aber einen guten Kompromiss dar.
Ansonsten wire eine wesentliche Erhéhung der Stromaufnahme in der Kaskode-Stufe notig
gewesen. GroBere Transistoren hdtten mit ihren hoheren kapazitiven Beldgen die Bandbreite
stirker beeintrachtigt.

Diese Dimensionierung wird fiir alle Datenraten gleich festgelegt. Die Riickkopplungs-
widerstdnde fiir die entwickelten Datenraten betragen:

1,25GBit/s 1,5kQ
622MBit/s 5kQ
155MBit/s 30kQ

Stabilitdtsbetrachtung

Parallel zum Riickkopplungswiderstand wird, wie bereits in Kapitel 3.1 beschrieben und im
Anhang B (Gleichung B.30 — B.39) abgeleitet, eine Kapazitit Cr benotigt, um die Stabilitét
des riickgekoppelten Verstiarkers zu gewéhrleisten.
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Fig. 4.3 zeigt im Bodediagramm die Simulation der Leerlaufverstirkung sowie den
Phasengang der offenen Schleife iiber der Frequenz fiir die 1GBd-Variante. Die Simulation
ohne Kompensationskapazitit (Cr = 0) ldsst die Instabilitdt der nicht kompensierten Schaltung
deutlich werden. Bei einer Phasendrehung von 180° ist die Verstirkung noch groBer eins
(Markierung bei etwa 380MHz). Ein erster Pol wird durch Verstarker selbst hervorgerufen.
Ein weiterer Pol entsteht durch den RC-Tiefpass Rr—Civ der Riickkopplung bei etwa 100MHz
(frrain = 1/27RpCry, mit Ry = 1,5kQ und Cpy = 1pF). Da dieser Pol noch innerhalb des zu
beriicksichtigenden Frequenzbereichs liegt, muss er kompensiert werden. Dies geschieht mit
der oben erwéhnten Kompensationskapazitidt Cr in Fig. 4.1, welche damit den Phasengang
entsprechend veréndert.

Leerlaufverstarkung
- 0dB
A e
h:S
.
i
| Vertikal 10dB bzw.
[ 10° pro Teilstrich
M 1AM 192M 1G 142G

Frequenz [HZz] S

Fig. 4.3 : Bodediagramm der Folded Cascode Stufe mit der Kompensationskapazitit Cr (C3
aus Fig. 4.2) von 0 bis 1pF als Parameter, unterste Kurve jeweils ohne Kapazitit.

In Fig. 4.3 erkennt man, dass fiir einen Wert von 200fF ein ,,verniinftiger Phasenrand von
ca. 40° entsteht. Weitere Pole sind fiir die Stabilitdt unkritisch, da sie auflerhalb des zu
betrachtenden Frequenzbereiches liegen.

Die Optimierung des Verstirkers wurde allerdings mittels der Transientenanalyse
durchgefiihrt, wobei die Augendffnung in horizontaler und vertikaler Richtung das Design-
Kriterium war. Dies fithrt in der Regel zu genaueren Ergebnissen. Die Simulation des
Stabilititsbereiches des Verstérkers sollte die in Kapitel 3 aufgestellte Theorie am praktischen
Beispiel bestitigen. Die Ergebnisse der Transientensimulation sind in
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Fig. 4.4 zu sehen. Fehlt die Kompensationskapazitit (Kurve mit OfF), erkennt man die
Schwingneigung (bzw. die nicht abklingende Oszillation). Bereits mit einer sehr kleinen
Kapazitidt von 50fF wird die Schaltung stabil. Das Optimum der Pulsform wird bei etwa
150fF erreicht. Mit dieser Kapazitit wurde das Augendiagramm in Fig. 4.5 simuliert. Die
Pulsantworten und das Augendiagramm zeigen einen nicht ganz aperiodischen
Einschwingvorgang. Ein leichtes Uberschwingen verbessert in der Regel die Augendffnung.

TIA Ausgangsspannung [V]

881.0m _ \A:{\I | N f\ [ ‘ﬁll

880.0m}|

Zeit [s] >

Fig. 4.4 : Einschwingverhalten des Transimpedanzverstérkers; Ausgangssignal fiir die
Kompensationskapazititen Cr von 0 bis 300fF in S0fF Stufen.
Amplitude [V]
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Fig. 4.5 : Augendiagramm des Transimpedanzverstirker-Ausgangssignals mit einer
Kompensationskapazitit von Cg = 150fF

Parallel zu R sind der Regeltransistor N3, welcher die Transimpedanz regelt, und die
weiteren Kompensations-Kapazititen Cr;, Cp2 und deren Schalter N4, N5 eingefiigt. Die
Dimensionierung dieser Komponenten ist in Kapitel 4.1.3 beschrieben.

Die in Fig. 4.1 dargestellte Bias-Stufe des Transimpedanzverstirkers sorgt mittels eines
Netzwerkes von Stromspiegeln fiir die ndtigen Arbeitspunkte im Verstiarker. Man beachte,
dass zusitzlich RC-Glieder (5k€, 4pF) eingebaut wurden. Diese sorgen fiir einen
hochfrequenten Kurzschluss der entsprechenden Gate-Spannungen und erhéhen damit die
Bandbreite der Stromquellen. Die Auswirkung auf die Bandbreite zeigt Fig. 4.6 am Beispiel
der Stromquelle P1. Diese Tiefpédsse reduzieren auch das Rauschen, das durch die
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Stromspiegel induziert wird (siehe Kapitel 4.1.2), und verhindern ein Ubersprechen auf die
anderen Stromquellen.

Impedanz [Q/relative Einheiten]

e Mit Tiefpass
T | ‘.X"F“.' - ::'.'-:—.-.—-:;‘\\1"—-1 A L
Ohne Tiefpass \

Frequenz[Hz] —»

Fig. 4.6: Betrag der Stromquellenimpedanz mit und ohne Tiefpass am Gate

4.1.2 Rauschverhalten

Das prinzipielle Rauschverhalten wurde schon in vorangegangenen Kapiteln behandelt. Hier
soll nun anhand quantitativer Simulationen das Rauschverhalten des realisierten Verstérkers
dargestellt werden. Das Rauschmodell der Einzeltransistoren wird im Anhang A beschrieben.

Beschreibung der Rauschsimulationen fiir den TIA (Fig. 4.7 bis Fig. 4.9):

Fig. 4.7 zeigt das Ausgangsrauschen (Rauschspannungsquadrat) der nicht gegenge-
koppelten Verstirkerstufe, also das Rauschen der Transistoren im Verstidrker ohne den
Riickkopplungswiderstand Ry. Zu kleineren Frequenzen (< 1MHz) hin ergibt sich ein
leichter Anstieg durch das 1/f Rauschen.

In Fig. 4.8 ist das Ausgangsrauschen der gegengekoppelten Verstirkerstufe dargestellt.
Variiert wurde der Riickkopplungswiderstand Rr von 1 bis 2kQ. Zum Vergleich ist auch
das Grundrauschen eines 1,5kQ-Widerstandes eingezeichnet. Wie man hier sieht, ist im
mittleren Bereich (zwischen 10 und 100MHz) fast ausschlieBlich das
Widerstandsrauschen wirksam, da, wie bereits gezeigt, das Verstirkerrauschen mit der
Leerlaufverstirkung verkleinert wird (sieche Kapitel 3.1, Anhang B). Zu kleinen
Frequenzen hin wird das Rauschen nicht mehr geniigend unterdriickt, ferner wird das 1/f
Rauschen dominanter. Bei Frequenzen groBer 100MHz reduziert die Zeitkonstante TrpciN
= Rp-Cy (Gleichung 3.2) die Gegenkopplung und das Rauschen steigt proportional zur
Frequenz an. Bei etwa 1GHz ist die Gegenkopplung praktisch aufgehoben, das Rauschen
entspricht dem Ausgangsrauschen der nicht geschlossenen Schleife bei 1GHz (Fig. 4.7)
und betrigt etwa 10"°V*/Hz.

Fig. 4.9 stellt das Ausgangsrauschen der gegengekoppelten Verstarkerstufe mit Variation
der Eingangskapazitdt dar. Man sieht die Variation in der Frequenziiberhhung bei ca.
1GHz. Die Fliche (Integral des Rauschens) unter der Kurve erhdht sich signifikant mit der
Erhohung der Eingangskapazitit und verschiebt sich zu kleineren Frequenzen hin. Dies
fiihrt zu einer Verringerung der Empfindlichkeit.
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Spektrale Rauschleistung [V*/Hz]

100K M 1M 10@0M 1G 1406
Frequenz [Hz] - >

Fig. 4.7 : Ausgangsrauschen der nicht gegengekoppelten Verstirkerstufe

Spektrale Rauschleistung V*/Hz
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Fig. 4.8 : Ausgangsrauschen der gegengekoppelten Verstirkerstufe mit Variation der
Gegenkopplungswiderstinde von 1, 1,5 und 2kQ (unterste Kurve)

Aus der Fig. 4.8 oder Fig. 4.9 kann man grob eine mittlere Rauschleistung von 10"'°V*/Hz
ablesen, umgerechnet auf 1 GHz Bandbreite ist dies etwa eine Rauschspannung von 320u V..
Dies entspricht, gerechnet mit der Transimpedanz von 1,5kQ, einem &quivalenten
Eingangsrauschen von 210nA.s Bei einem Signalrauschabstand von S/N = 7 fiir eine
Fehlerrate von 1072 (Gleichung 2.2) und der erforderlichern Korrektur mit dem Faktor 2
wegen der Ungenauigkeit des Rauschmodells im Arbeitspunkt (siche Anhang A,
Technologiedaten) errechnet sich eine theoretische Empfindlichkeit von 3,7uAcs. Dies
entspricht bei einer Effektivitét der Photodiode von 0,8A/W einer optischen Eingangsleistung
von —24,3dB. Diese Rechnung stellt nur eine sehr grobe Abschitzung dar, da die genaue
Berechnung der Empfindlichkeit sehr komplex ist [13]. Sie setzt unter anderem u. a. die
Bewertung der Signalpulsform, die genaue wirksame Rauschbandbreite sowie den
Frequenzgang des Rauschens voraus. In diesem Fall ist dies nicht ganz einfach zu berechnen,
weil die Funktionen Tiefpass und Amplitudenentscheidung nicht diskret vorliegen, sondern
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nur ein unscharfer Ubergang vom analogen zum digitalen Signal erfolgt. Zudem war das
Rauschmodell des Transistors nicht sehr ausgereift. Trotzdem wurde mit dem so

abgeschitzten Wert eine relativ genaue Ubereinstimmung zu den Messungen erreicht (siche
Kapitel 5).

Spektrale Rauschleistung [V?/Hz]
C|N = 0,5 1.5pF

']Ik’_)l ] 1 R ! NN ! Lo1n il 1 R 1 L1
100K ™M 10M 100M 1G 190G

Frequenz [Hz] .

Fig. 4.9 : Ausgangsrauschen der gegengekoppelten Verstirkerstufe mit Rp =1.5k€ und
Variation der Eingangskapazitit von 0.5pF, 1pF und 1.5pF (obere Kurve)

Rauschbeitrag der Stromspiegel

Wie bereits angedeutet, wiirden die Stromspiegel erhebliches Rauschen in den Verstirker
induzieren. Folgende Rechnung am Beispiel des Transistors P1 (Fig. 4.1) und des
zugehorigen Stromspiegeltransistors der Bias-Stufe verdeutlicht dieses (MP10, MP1 in Fig.
4.2, vereinfachte Darstellung in Fig. 4.10).

Joe
MP1<ng):| |o— ™ ci I:MP10(ngP)
l IV l ISP

Fig. 4.10: Rauschen der Stromspiegel (TP=Tiefpass)

Das Rauschen <igp™> des Stromspiegeltransistors (MP10) betrdgt unter Vernachldssigung der
Kurzkanal- und parasitéren Effekte entsprechend des Rauschmodells nach Gleichung A.4:

<isp®> = /3 KT (gmsp + gdssp + gmbsp) = °/ KT gmsp (4.1
gmgp  Steilheit des Stromspiegeltransistors MP10
gmbgp Steilheit des Bulkeffektes im Stromspiegeltransistors MP10

gdssp  Drainleitwert des Stromspiegeltransistors MP10

Hieraus resultiert ein Rauschen der Gatespannung <ug™> fiir den Transistor MP1 (unter
Vernachlissigung der gds- und gmb-Werte) von
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<ug®> = <igp>> / gmsp2 =8/3KkT/ gmsp (4.2)

Diese Rauschspannung induziert einen zusétzlichen Rauschstrom <iyz™> im Transistor MP1
von

<iv/?> = <ug® * gmy? = <igp®> * gm\?/ gmsp? = %/3 KT * gmy?/ gmsp (4.3)
gmy  Steilheit des Transistors MP1 im Verstirker

Setzt man nun die Verstirkung des Stromspiegels gmy/gmsp = Vsp, erhédlt man fiir den
gesamten Rauschstrom im Transistors MP1

iv2 = 8/3 kT gmy \/(1 + Vspz) (4.4)
Da die Stromspiegelverstirkung bei grofer 10 liegt, ergédbe sich eine erhebliche Verstirkung
des Rauschstroms in MPI1, wiirde man nicht die Einkopplung aus den Stromspiegeln
reduzieren. Durch die erwihnten Tiefpdsse kann man in weiten Frequenzbereichen die
Rauschspannung <ug”> unterdriicken. Die Stromspiegelverstirkung wird frequenzabhingig:

Vsp (W) = Vspo/(1+jwRC) (4.5)

4.1.3 Regelung der Transimpedanz

180°

0dB [

Leerlaufverstarkung

Vertikal 10dB bzw.
10°pro Teilstrich

M 1M 1eeM 16 T
Frequenz [Hz] ——»

Fig. 4.11: Bodediagramm der Folded Cascode Stufe; der Riickkopplungswiderstand R
wurde von 100 bis 1500Q variiert, Cr = 150fF (konstant)
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Wie bereits in Kapitel 4.1.3 angedeutet, ist wegen der erforderlichen hohen Dynamik eine
Regelung nétig. Dafiir wurde das Konzept der regelbaren Transimpedanz (und des damit
regelbaren Riickkopplungswiderstandes Ry) ausgewéhlt, da es den grofiten Dynamikbereich
iiberdecken kann. Dies ist bereits aus fritheren Veroffentlichungen bekannt [50]. Im Vergleich
dazu wurde eine extrem hohe Dynamik von bis zu 40dB (optisch) erreicht (entsprechend dem
Faktor 10000 fiir den 155MBit/s Empfianger) und eine Kompensation mittels variabler
Riickkopplungskapazitéten durchgefiihrt [S1].

Ausgangsamplitude [V]

380.0
YR Y |
V flll' Rr =100.... 1500Q
I\ r— .
879.m| N f
|; ~ ;
‘J L .il
|'J 'l
\ R
T 3.0n 6.0n 5.0r 2
Zeit [s] E—

Fig. 4.12: Einschwingverhalten des Transimpedanzverstérkers; Ausgangssignal fiir die
Riickkopplungswiderstinde Rg von 100 bis 1500€2 in 350Q-Stufen.

Ausgangsamplitude [V]

T §<— tgr=1ns —»

7 SR S

0.8 500p 1.8n T8 2.0n
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Fig. 4.13: Augendiagramm fiir den Transimpedanzverstirker mit Ry = 100€2 bei einer fiir Rg
=1500Q2 optimierten Kompensation

Bei einer Verkleinerung des Riickkopplungswiderstandes kann sich die Ubertragungsfunktion
des Transimpedanzverstdrkers und damit sein Einschwingverhalten erheblich verschlechtern.
Dies legen die Gleichungen im Anhang B (B.30 ff.) nahe: die Pol-Nullstellenkompensation
wird mit abnehmendem Riickkopplungswiderstand zunehmend ungiinstiger. Fig. 4.11 zeigt
das Bodediagramm der offenen Schleife mit variablem Riickkopplungswiderstand bei
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konstanter Kompensationskapazitit. Bei einem Riickkopplungswiderstand Ry = 100Q2 kommt
man zumindest der Stabilitidtsgrenze sehr nahe (Markierung bei ca. 2GHz in Fig. 4.11). Ein
mit abnehmendem Riickkopplungswiderstand verringerter Phasenrand lisst eine zunehmende
Schwingneigung, wenn auch in diesem Fall keine Oszillation, erwarten. Die Sprungantwort in
Fig. 4.12 zeigt dies. Mit abnehmendem Riickkopplungswiderstand nehmen die
Uberschwinger (,,ringing) im Verhéltnis zur Signalamplitude zu. Sie werden bei kleinen
Riickkopplungswiderstinden zu grol und fithren zu erhohtem Jitter und erheblicher
Reduzierung der Augendffnung. Der ,,worst case® mit einem Riickkopplungswiderstand von
100Q ist zur Verdeutlichung auch als Augendiagramm in Fig. 4.13 dargestellt. Die
Unterschwinger in der Mitte des Bits liberschreiten die Schwelle (50%-Amplitude des
Signals) und machen damit eine fehlerfreie Ubertragung unméglich.

Eine stabileres Verhalten wére wie z.B. mit der in [10] beschrieben Absenkung der ,,open
loop* bzw. ,,closed loop* Verstirkung bei kleiner werdendem Riickkopplungswiderstand zu
erzielen. Dies wiirde allerdings auch bei der maximalen Verstirkung im empfindlichsten
Bereich eine Beeintrichtigung des Verstirkers herbeifithren, da unvermeidliche parasitire
Elemente, z.B. ein geregelter Source-Widerstand im ersten Transistor, nie ganz auf Null

geregelt werden konnte.
N

d
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e — Data

IN
Peak Det
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T
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Fig. 4.14 : Skizzierung des TIA-Regler-Konzeptes mit neuer Kompensationsmethode

Aus diesem Grund wurde eine regelbare Kapazitit parallel zu Ry in Erwdgung gezogen.
Wiirde man nun z.B., wie etwa bei spannungsgesteuerten Oszillatoren (VCOs), einen
Varaktor verwenden, miisste man mit Festkapazititen die zur Regelung erforderliche
Gleichspannung vom Verstirker abkoppeln. Dies konnte nur mit im Verhédltnis zur
Kompensationskapazitit groBen Kapazititen erfolgen. Integrierte Kapazititen haben auf dem
Chip allerdings eine grof3e parasitire Kapazitit zum Substrat und belasten daher empfindliche
Knoten des Verstirkers (z.B. den Eingang oder auch den hier relativ hochohmigen Ausgang).
Die Folge wiren erhebliche Empfindlichkeitsverluste und Stabilitatsprobleme. Ferner ist der
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notige Durchstimmbereich nicht auf einfache Weise zu erzielen. Auch wire damit eine
Einkopplung des Stromrauschens des Varaktors verbunden, was die Empfindlichkeit
reduzieren wiirde. Aus diesen Griinden wurde ein Konzept mit zuschaltbaren Festkapazititen
(Poly-Poly-Kapazititen) entwickelt.

Fig. 4.14 zeigt das Konzept der Schaltung. Eine Spitzenwerterfassung (,,peak detect®)
ermittelt den Spitzenwert des TIA-Ausgangssignals. Uber den Integrator, der dieses Signal
weiter filtert, wird eine Gleichspannung fiir den Transistor N3 erzeugt. Durch diese
Riickkopplungsschleife wird das Ausgangssignal auf ca. 200mV, konstant gehalten,
jedenfalls fiir Eingangsleistungen des TIAs, die eine groere Spannung als diese generieren
wiirden. Mittels des Transistor N3 (MNF1 in Fig. 4.2) wird damit bei den maximal
zuldssigen Eingangsleistungen von grofler ImW eine Verkleinerung des Riickkopplungs-
widerstandes auf etwa 100Q erreicht. Der Transistor N3 (bzw. MNFI1 in Fig. 4.2) hat eine
Grofle W/L von 22um/0,35um. Bei Ausgangsspannungen kleiner 200mV ist die Schaltung
nicht aktiv. Es wirken allerdings die parasitiren Kapazititen der fiir die Regelung und
Kapazititssteuerung vorgesehenen Bauteile. Diese sind allerdings verhdltnismaBig klein und
vernachléssigbar.

Der eigentliche Regeltransistor N3 wird mittels der Spannung Ugyn, gesteuert. Diese
Spannung ist korreliert mit dem Wert des Kanalwiderstandes von N3 und damit in etwa mit
der Transimpedanz. Bei bestimmten Werten dieser Spannung Ugy wird ein definierter
Kapazititswert dem Widerstand Rr zusétzlich parallel geschaltet. Dieser ist so bemessen, dass
sich fiir den jeweils eingestellten Widerstandswert Ry die richtige Kompensation ergibt. Der
Serienwiderstand der Schalttransistoren ist vernachlédssigbar. Urspriinglich wurden bis zu vier
Schalttransistoren und entsprechende Kapazititen eingebaut. Es hat sich jedoch herausgestellt,
dass zwei Schalter geniigen, um die Stabilitdit im gewiinschten Dynamikbereich zu
gewihrleisten. Die Schalttransistoren N4 und N5 haben eine Groe W/L von 11pm/0,35um,
die zuzuschaltenden Kompensationskapazititen eine Grofle von Cg; = 60fF bzw. Cg, = 1501F.
In Fig. 4.2 entspricht dies dem Schaltungszweig F10 und F11. Es handelt sich bei allen
Kompensationskondensatoren um Poly-Poly-Kapazititen, da diese eine sehr kleine
Spannungsabhingigkeit haben und im Vergleich zu MOS-Kapazititen kleinere parasitire
Kapazititen zum Substrat.

4.2 Nachverstarker
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Fig. 4.15 : Blockschaltbild des Nachverstirkers
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Der Haupt- oder Nachverstirker wurde mit sog. CML-Stufen (Current Mode Logic)
aufgebaut, wie sie aus schnellen Logikschaltungen bekannt sind. Folgende Eigenschaften
mussten erzielt werden:

- Bandbreite etwa 1GHz, jedoch einstellbar fiir die jeweiligen Bandbreitenvariante
- Verstiarkung mindestens 40dB

- Temperaturregelung fiir die Verstarkung

- Offset-Regelung

- kleine untere Grenzfrequenz von etwa 100 kHz

Fig. 4.15 zeigt im Uberblick das Blockdiagramm der Verstirkerkette mit den neun
Verstérkerstufen, der Temperatur-Regelung und der Offset-Regelung.

42.1 CML-Stufen

Es existieren verschiedene Vorschlige in der Literatur, einen derartigen Verstidrker zu
realisieren. Diese reichen vom Einbau von Kaskodenstufen, induktiver Vorverzerrung
(,,inductive peaking®) bis hin zum Einbau von aktiven Induktivititen. All diese Vorschlige
benétigen entweder eine hohere Versorgungsspannung bzw. wesentlich mehr Chipfliche wie
z.B. die passiven Induktivititen [54][55][56]. Daher wurden diese Schaltungskonzepte nicht
angewendet. Es wurde die einfachste Variante gewdhlt, ndmlich die direkte Kopplung
einzelner CML-Stufen. Die Entkopplung durch Source Folger hidtte einer hdheren
Stromaufnahme beduft, welche den erforderlichen Aufwand nicht gerechtfertigt hétte. Fiir den
Einbau von Kaskodestufen wéren ebenfalls Sourcefolger fiir die Pegelanpassung gebraucht
worden. Da die einzelnen Stufen aufgrund der hohen Bandbreite eine relativ kleine
Verstdrkung haben (ca. Faktor 2 = 6dB), fiele die Verminderung der Millerkapazitit, die mit
den Kaskoden-Stufen erreicht worden wire, nicht sonderlich ins Gewicht.

Es wurden letztlich 9 Stufen aneinandergekoppelt, jede der Stufen hatte im Mittel folgende
Eigenschaften (Beispiel 1GBit/s-Verstérker):

- Bandbreite pro Stufe etwa 3GHz, (Summenbandbreite ~ 3GHz / V9 = 1GHz)
- Verstirkung pro Stufe etwa 2 (6dB) (9 « 6 = 54 dB typisch, worst case etwa 40dB)
- Stromaufnahme 2 — 4 mA, in Summe ca. 30mA

In [10] wird auf die maximal sinnvolle Anzahl von Verstirkerstufen hingewiesen und
folgende Funktion flir die normierte 3dB-Bandbreite abhéingig von der Verstdrkeranzahl
definiert:

(U3dB/B =09/ (N1/2 * VNVHN) (4-6)

m3¢g/B normierte Bandbreite

B technologie- und stromabhéingiger Bandbreitefaktor

N Anzahl der hintereinander geschalteten Verstirkerstufen
Vv Verstirkung des gesamten Verstirkers

Diese Funktion beschreibt den Bandbreitengewinn fiir eine bestimmte Technologie und
Verlustleistung. Man erkennt, dass mit der Verstirkeranzahl der Bandbreitengewinn
zunehmend geringer wird. Wendet man diese Funktion auf die hier bendtigten Parameter des
Verstérkers an, namlich 55dB Verstirkung (entspricht in etwa dem Faktor 500) ergibt sich die
in Fig. 4.16 dargestellte Kurve. Man sieht, dass man sich bei 9 Stufen (Markierung) und einer
Verstirkung von 500 noch im ansteigenden Bereich der Kurve befindet, d.h. noch
Verstarkungsgewinn erzielt. Zum Vergleich ist die in [10] verdffentlichte Kurve bei einer
Verstdrkung von 100 aufgetragen.
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Normierte Bandbreite [w/B]
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Anzahl der Verstarker N

Fig. 4.16: Optimierung der Anzahl der Verstéirkerstufen nach [10]

Der gesamte Verstirker hat ferner einen Ausgangshub von ca. 1,5 Vi, der zur Ansteuerung
der LVDS-Stufe noétig ist, und eine Abschaltmoglichkeit der Ausgangsstufe (fester High- und
Low-Pegel am Ausgang).

Fig. 4.17 zeigt die detaillierte Schaltung der Verstarkerkette ohne Offset-Regelung. Zu
erkennen sind die zusitzlichen Drainwiderstidnde fiir die Verstirker kleinerer Datenraten, die
in dieser Version kurzgeschlossen sind, da es sich um die 1GBd-Version handelt. Der Strom
fir die Verstirkerkette kann mit den Widerstinden der Biasstufe (ganz links im Bild)
eingestellt werden. Eingang der Stufe ist der Knoten K2. Knoten INN, der invertierte
Eingang, wird an den Ausgang der ersten Offset-Regelung (Integrator 1) angeschlossen. Nach
5 Verstérkertufen wird das Signal fiir den Eingang der Offset-Regelung aus dem Verstérker
ausgekoppelt (Knoten D5, DSR).

Die zweite Offset-Regelung wird iiber die Knoten D6 und D6R eingespeist, das
Eingangsignal fiir diese Offset-Regelung wird nach der LVDS-Ausgangsstufe (Q,Qn)
ausgekoppelt. Im Biaszweig der Verstirkerstufen wurden Tiefpésse, bestehend aus MOS-
Kapazititen und Poly-Widerstinden eingebaut, um ein Ubersprechen zwischen den
Verstéirkerstufen tiber die Bias-Stromquellen zu verhindern. Da die Bias-Transistoren
erhebliche parasitire Drain-Gate-Kapazititen haben, konnte bereits in den Simulationen eine
Uberkopplung und damit eine potentielle Schwingneigung erkannt werden. Mit den
implementierten Tiefpdssen war auch in den spiteren Messungen praktisch keine
Schwingneigung zu erkennen (Kapitel 5).

Ferner wurde {iber die Knoten D9, DI9R ein Abschalten des Verstirkers ermoglicht, welches
iiber das Signal DON (Data On) aktiviert werden kann. Dazu wird an den besagten Knoten
ein dauerhafter High- und Low-Pegel (generiert durch die Inverter im Bild links unten)
angelegt, der den LVDS-Ausgang auf Dauer-Low legt. Dadurch kann man den Empfénger
abschalten, wenn z. B. kein optisches Signal anliegt, weil unter Umsténden die nachfolgenden
Schaltungen den undefinierten Logik-Pegel (Rauschen) nicht verarbeiten konnen. Verbindet
man DON mit dem Pin SD (Signal Detect), wird die Abschaltfunktion automatisch aktiviert.
Um die LVDS-Endstufe korrekt anzusteuern, wird der Ausgangspegel des Nachverstirkers
(Spannungsversorgung der Drainwiderstdnde der letzten Stufe) {iber den Transistor P1 (letzte
Verstiarkerstufe Fig. 4.17) und eine spiter zu beschreibende Spannungsregelung angepasst
(siche Kapitel 4.3.3).
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Fig. 4.17 : Schaltbild der Verstérkerkette
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4.2.2 Verstiarkungssteuerung liber die Temperatur

Die Verstarkungsvariation der Nachverstirkerkette bei konstantem Bias-Strom in den
Differenzverstdrkern ist erheblich. Fig. 4.18 zeigt, dass die Variation der Verstirkung tiber
der Temperatur schon bei Nominalparametern 40 bis 70dB betrégt. Fiir Prozessvariationen
kommen nochmals etwa 5dB hinzu. Grund dafiir ist die starke Temperaturabhédngigkeit der
Steilheit der Transistoren, die zusammen mit den Lastwiderstinden die Verstirkung
bestimmt. Da zu beflirchten war, dass bei einer derart hohen Verstirkung von 70dB im
Maximum bei -40°C eine Riickkopplung auf dem Chip entstehen konnte, sollte die
Verstarkung bei tiefen Temperaturen reduziert werden. Dazu wurde eine Schaltung entwickelt
und patentiert, welche den Biasstrom der einzelnen Stufen bei kleinen Temperaturen
vermindert. Dies fiihrt zu einer Abnahme der Steilheit und damit der Verstirkung in den
Differenzverstirkern.

Das Ergebnis der Simulationen ist im erwéhnten Bild zu sehen. Die Variation konnte
inklusive Prozessvariationen auf maximal 15 dB reduziert werden. Die maximale Verstarkung
betragt 55dB statt 70dB.

70

—e— no control
—&— control nom

60 —a— control fast
o —e— control slow
h=)
2 50
S
=
©
7]
5 40
>
30\ T T T T T T T 1
-40 -20 0 20 40 60 80 100 120

Temperatur [°C]

Fig. 4.18 : Verstarkung des Nachverstérkers {iber der Temperatur, ohne (¢) und mit
Temperatursteuerung fiir unterschiedliche Prozessparameter (fast, nominal und slow)
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Fig. 4.19: Ubersicht der patentierten, temperaturabhéingigen Verstirkungssteuerung
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Fig. 4.19 zeigt die prinzipielle Struktur der patentierten Schaltung der Verstirkungs-
steuerung. Sie besteht aus dem Temperatursensor, einer Spannungsanpassung und der
Stromsteuerung fiir den Differenzverstirker.

Temperatursensor

Der Temperatursensor nutzt den Effekt, der unterschiedlichen Stromsteuerungsmechanismen
eines MOS- Transistors unterhalb und oberhalb der Schwellenspannung. Den Bereich
unterhalb der Schwellenspannung nennt man ,,weak inversion®, die Anreicherung von
Majoritétstragern im Kanal ist nicht besonders ausgepriagt. Der Steuerungsmechnismus ist
vom Prinzip dhnlich dem von Bipolartransistoren (Minoritétstragersteuerung, Gleichung 4.7).
Im Unterschied zum Bipolartransistor wird ein Faktor { wirksam, ein Technologiefaktor fiir
MOS-Tranistoren. Der Strom steigt im Bereich der ,,weak inverson® mit der Temperatur an.
Nachfolgende Gleichung beschreibt den Mechanismus [57]:

Ip=1Ip eXp(CVGs/CkT) (47)
Ip Drainstrom

Io Drainstrom fiir Vg = 0V

Ves  Gatespannung (kleiner der Schwellspannung Vry)

¢ Technologiefaktor

k Boltzmannkonstante

T absolute Temperatur

e Elementarladung

Im Vergleich dazu wird der Strom oberhalb der Schwelle durch die Beweglichkeit der
Majoritétstriager gesteuert. Diese ist proportional zur Leitfahigkeit (des Kanals) und hat einen
negativen Temperaturgang [9]:

Ip = {(p Cox W)/2L)}(Vs — V1)’ (4.8)
W(T) = w(To)* {T/To} = (4.9)
u Beweglichkeit
To Referenztemperatur

Drainstrom [A] Drainstrom [A]

0°C
_____________________ __"_____L NO
A
~100°C
,weak inversion”
T Lt N1,N2
Gatespannung [V] —» Gatespannung [V] ———»

Fig. 4.20 : Kennlinien der Transistoren (NO bis N2) im Temperatursensor der Schaltung 4.13.
W/L =5.5/0.7um fiir 0°C und 100°C; links logarithmischer, rechts linearer Mal3stab
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Fig. 4.21 : Schaltbild des Temperatursensors

Es ist daher zu erwarten, das sich bei einer bestimmten Gate-Source-Spannung der
Temperaturgang des Drainstroms umkehrt. Fig. 4.20 zeigt das Verhalten eines MOS-
Transistors in Diodenschaltung (Drain mit Gate verbunden). Im linken Bild der
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logarithmischen Darstellung ist der exponentielle Anstieg des Stromes unterhalb der Schwelle
(im Bereich der ,,weak inversion®, entsprechend Gleichung 4.7) zu erkennen. Oberhalb der
Schwelle steigt der Drain-Strom mit dem Quadrat der Gate-Spannung (entsprechend
Gleichung 4.8). Im rechten Bild, in der linearen Darstellung, ist der Temperaturgang der
Gatespannung bei konstantem Drainstrom abzulesen. Die gestrichelten Linien stellen die
Arbeitspunkte der Schaltung nach Fig. 4.21 (fir NO, N1, N2) dar. Der Temperatur-
umkehrpunkt liegt etwas oberhalb der Schwellspannung bei etwa 900mV Gatespannung.

Fig. 4.21 zeigt die Schaltung fiir die Temperatursteuerung. Zwei Stromquellen prigen zwei
unterschiedliche Strome in die MOS-Transistoren (Diodenschaltung NO, N1, N2) ein. Durch
die Dimensionierung der Transistoren, der eingeprigten Strome sowie ggf. von
Reihenschaltungen der Transistoren und der Dimensionierung des nachfolgenden Verstérkers
kann man in weiten Grenzen den Stromsteuerbereich variieren.

Fig. 4.22 zeigt die auftretenden Signale in der Schaltung nach Fig. 4.21. Das eigentliche
Nutzsignal ist das Stromsignal Ipyt, dieser Strom wird aus der Stromquelle im Verstérker
abgezweigt (realisiert durch den Widerstand R46, links oben in Fig. 4.17). Dadurch
verringert sich der Strom in den FuBBpunkttransistoren der Verstirkerstufen. Die Differenz der
Spannungen Upx-Uyar stellt die eigentliche Steuerspannung dar, die der nachfolgende
Operationsverstéirker in geeigneter Weise verstirkt und damit den Transistor N3 (Fig. 4.21)
ansteuert. Durch die Serienschaltung von zwei Transistoren (N1, N2) im Temperatursensor
kann die Offset-Spannung (Upx-Uvar) klein gehalten werden, was die nachfolgende
Verstérkerschaltung vereinfacht.

Die Schaltungsteile im rechten Teil der Schaltung (Fig. 4.21, Transistor und Widerstdnde)
subtrahieren nun einen Strom aus der Bias-Stromquelle des Verstirkers (links oben in Fig.
4.17, Eingang IREG).

Wie die Ergebnissen in Fig. 4.18 erkennen lassen, gelingt keine vollstdndige Kompensation,
da vor allem die Technologieabhéngigkeiten (Transistorparameter nominal, slow, fast) der
Schaltungsteile erheblich sind und nicht vollstindig kompensiert werden konnten. Jedenfalls
wird die sehr hohe Verstirkung bei kleinen Temperaturen verhindert.
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Fig. 4.22: Steuersignale der Temperaturregelung
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4.2.3 Offset-Regelung

Anstatt der gebrduchlichen AC-Kopplung bei diskreten oder wenig integrierten Schaltungen
(Hybriden) wird hier eine Offset-Regelung fiir den Nachverstirker verwendet. Wie man im
Blockschaltbild Fig. 4.15 sieht, wird dabei der invertierte Eingang des Differenzverstérkers
auf den mittleren Gleichstrompegel der TIA-Ausgangsspannung geregelt. Als Eingangssignal
fiir die Offsetregelung dient das differenzielle Ausgangssignal des Verstérkers, das auf eine
mittlere Differenzspannung von Null geregelt wird. Dadurch entfallen externe
Koppelkondensatoren, die der unteren Grenzfrequenz wegen wenigsten einige nF haben
miissten und daher nicht integriert werden konnen. Auch ist es ungiinstig, die kleinen Signale
des TIA-Ausgangs (einige mV) aullerhalb der Chips zu verarbeiten, da diese nicht
differenziellen und sehr kleinen Signale durch elektromagnetische Einkopplungen nachhaltig
gestort werden konnen.

Die Offset-Schaltung hat daher die folgenden Aufgaben:

- die Wandlung des Eintaktsignals aus dem TIA in ein differenzielles Signal

- Offsetkompensation des Verstirkers; selbst eine geringe Offset-Spannung von bereits
ImV wiirde den Ausgangsverstirker bei hoher Verstirkung von 40-60dB in eine
unsymmetrische Begrenzung bringen, was zu Signalverzerrungen (sogenannte ,,.Duty
Cycle Distortion®) fithren wiirde

Durch dieses Systemkonzept wird praktisch eine Gleichstromkopplung iiber den ganzen
Verstérker hinweg erreicht, allerdings nur bis zur unteren Grenzfrequenz, die sich durch die
Regelzeitkonstanten der Offsetregelung ergibt.

Folgende Problematik ergibt sich bei der Dimensionierung der Offsetregelschleife:

- Die Regelzeitkonstante verkleinert sich proportional zur Vorwirtsverstarkung, die hier
sehr hoch ist. Deshalb wire eine entsprechend groBe Zeitkonstante des Integrators
erforderlich.

- Die Implementierung von sehr groBen Integrationskondensatoren hat wegen der
bendtigten Flache und Zuverlassigkeit des Bausteins ihre Grenzen.

- Die potentielle Riickkopplung iiber parasitire Kapazititen der Charge Pump auf den
empfindlichen Eingang des Verstirkers steigt mit seiner Verstirkung an und kann zu
Schwingneigung bzw. Empfindlichkeitsreduzierung fiihren.

Regelzeitkonstante

In Fig. 4.23 ist eine vereinfachte Darstellung der implementierten Offset-Regelung eines
Teilverstarkers dargestellt. Die im Bild markierte Charge Pump wird nicht, wie sonst {iblich,
digital durchgeschaltet, sondern im Arbeitspunkt mit kleinem Signal moduliert. Dies wird
durch den vorgeschalteten Tiefpass und entsprechend kleiner Steilheiten der Transistoren T1
und T2 erreicht, die durch diese Maflnahme immer wie eine lineare Schaltung in Séattigung
betrieben werden. Dadurch bildet die Steilheit g, der Transistoren T1 und T2 zusammen mit
dem Kondensator Coy, die Zeitkonstante des linearen Integrators.

Wegen des Stromspiegels T4 und TS5, kann die Charge Pump sowohl positive als auch
negative Strome in den Kondensator einspeisen.

Die Ubertragungsfunktion Hir(®) des Integrators (bestehend aus Charge Pump und
Kapazitit Coprs) nach Fig. 4.23) lautet:

Hint(w) = Uour(w)/ Un(w) =gm/jw Corrs =1/ W TinT (4.10)
Tint = Corrs / gm Integrationszeitkonstante des Integrators
CoFrs Kapazitit des Integrators

gm Steilheit des Charge Pump Transistors T1, T2
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Charge Pump

Fig. 4.23 : Blockdiagramm der Offset-Regelung

Damit ergibt sich fiir die Ubertragungsfunktion des Nachverstirkers Hyy(o)

Hav(w) = Vv / (1 + Vv Hint(w)) 4.11)
HNv(w) =Vnv/ (1 + Vv /jw T|NT) =Vnv/ ( 1+ 1/](0 Tuv) (4.12)
Vv Verstarkung des Nachverstérkers
Tuv Zeitkonstante des Nachverstirkers (untere
Grenzfrequenz)

Dies ist die Ubertragungsfunktion eines Hochpasses mit der Zeitkonstante Tyy. Diese
berechnet sich aus der um die Vorwirtsverstarkung reduzierte Integratorzeitkonstante:

Tuv = TnT / Viwy (4.13)

Die Regelzeitkonstante wird also mit der Verstiarkung verkleinert. Bei einer Verstirkung Vyu
von 500 wiirde das bei gleicher unterer Grenzfrequnez eine Vergroferung der Kapazitit um
den Faktor 500 bedeuten. Dies wiirde die Chipflache ,,sprengen®. Daher wurde der Verstarker
in zwei Stringe aufgeteilt, jeder Teilverstirker hat etwa die Verstirkung VVxu = V500 = 22.
Dadurch kdnnen die Integratorzeitkonstanten klein gehalten werden.

Wird die Offsetregelung mit begrenzenden Verstérkern betrieben, wie es im zweiten Teil des
Nachverstirkers der Fall ist, wird die fiir die Regelung effektiv Verstirkung im
Vorwirtszweig (Vnv) reduziert. Fiir die Regelung am Eingang der Charge Pump wird dann
eine mittlere Eingangsspannung wirksam, die sich aus der ,,duty cycle distortion* des Signals
ergibt:
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AUcpin-ave = DCDr * (Ug —Uan) = ((tair — taima)/tair)*(Ua —Uan) (4.14)
AUcpn-avg  mittlere Eingangsspannungdifferenz der Charge Pump

DCDr relative Duty Cycle Disortion

Uqg—Ugn Ausgangsspannung Verstirkers, im Begrenzungsfall konstant

tBITd distorted Bit

Die ,,duty cycle distortion* definiert sich, dhnlich wie in Kapitel 2.1 beschrieben, durch
interne Anstiegszeiten vor dem begrenzenden Verstirker.
Daher kann man die Regelzeitkonstante im begrenzenden Verstirker als Funktion von der
relativen ,,duty cylce distortion DCDr und der Ausgangsamplitude AUq des Verstirkers
definieren. Die relative ,,duty cylce distortion DCDr ergbit sich aus der Steigung (siche
Gleichung 2.13) im Verstirker, dividiert durch die Bitzeit:

DCDr = (Atpc/Atgr ) (Uin —Uinn)*St (4.15)
Atpe absolute duty cycle distortion
Un—Unn Eingangsspannung des Verstérkers

Die wirksame Verstirkung des Nachverstérkers ist nun gegeben durch
AUcpinave/(Uin — Uinn) = DCDr(Uq —Uan)/(Uin — Uinn) = DCDr*Vveec (4.16)
VNVBEG begrenzte Verstarkung des Nachverstérkers

Sie ist nun von der relativen ,,duty cycle distorion® und der begrenzten Verstiarkung abhéingig,
diese wiederum héngt von der Eingangsamplitude des Verstérkers ab.

Diese Funktion gilt jedoch hauptsédchlich fiir den zweiten Teil des Verstérkers, der erste Teil
arbeitet zumindest in weiten Bereichen der Eingangsleistung im linearen, unbegrenzten
Betrieb.

Storpegel am Integratorausgang (Eingang des Nachverstdrkers)

Wie bereits erwihnt, wurde ein Tiefpass vor den Integrator geschaltet. Dieser bewirkt eine
zusétzliche Dampfung bei hoheren Frequenzen (hier groBer 4MHz) im Riickkopplungspfad.
Ansonsten wiirden unvermeidliche parasitire Kapazititen des Integrators die Dadmpfung bei
hohen Frequenzen reduzieren (u.a. die Gate-Drain-Kapazititen von T1 im Integrator). Der
Tiefpass ist so dimensioniert, dass er vom dominierenden Pol der Regelschleife geniigend
Abstand hat.

Fig. 4.22 bis 4.25 zeigen die Wirkung der Offsetregelung fiir den nicht geteilten und den
geteilten Nachverstéirker fiir Datenraten von 155MBit/s und 1GBit/s. Sie demonstrieren die
Auswirkung der MaBBnahmen

- Aufteilung der Verstirkung
- Einbau des Tiefpasses vor der Charge Pump

jeweils beispielhaft fiir die beiden Datenraten mit einer Zufallsfolge der Linge 27-1.

Die Bilder zeigen die Signale jeweils am Ausgang der Charge Pump, dies entspricht dem
inversen Eingang des Nachverstéirkers INN (Fig. 4.13). Diese Signale liegen also am Eingang
des differentiellen Nachverstirkers an und werden zum Storpegel (Rauschen) des TIAs
addiert (sieche Kapitel 2.1.4).
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Integratorausgangssignal [V]
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Fig. 4.24 : Integratorausgangssignal bei 1Gbit/s (PRBS 2’-1) mit nur einer
Riickkopplungsschleife (Vny = 550), ohne und mit Tiefpassfilter.
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Fig. 4.25 : Integratorausgangssignal bei 1Gbit/s (PRBS 2’-1) mit nur einer
Riickkopplungsschleife (Vv = 23), ohne und mit Tiefpassfilter.
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Fig. 4.26: Integratorausgangssignal bei 155Mbit/s (PRBS 2’-1) mit nur einer
Riickkopplungsschleife (Vv = 550), ohne und mit Tiefpassfilter
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Integratorausgangssignal [V]

.

Zeit[V] —»
Fig. 4.27: Integratorausgangssignal bei 155Mbit/s (PRBS 2’-1) mit nur einer
Riickkopplungsschleife (Vny = 23), ohne und mit Tiefpassfilter

Die Tabelle gibt einen Uberblick iiber die Stérspannung bei den untersuchten Varianten.
Dabei ist zu beachten, dass das zur Simulation verwendete Signal am Eingang des
Nachverstirkers eine Amplitude von 1mV hatte. In der Tabelle ist daher neben dem
Spitzenwert der jeweilige Signal-Rauschabstand angegeben.

Tabelle 4.1: Ubersicht iiber die Stérspannung am Ausgang der Charge Pump:

Datenrate | Vnv Storspannung und Stérabstand S/N am
[Bit/s] Ausgang der Charge Pump,
mit Tiefpass ohne Tiefpass
(Vo] | S/NIAB] | [uVagd | S/N[dB]
155M 22 25 32 40 28
500 480 6,3 600 4,4
1G 22 2 54 7 43
500 50 26 160 16

Folgende Erkenntnisse konnen aus den Ergebnissen gezogen werden:

- Der hohere Storpegel bei 155MBit/s resultiert aus der im Verhéltnis hdéheren
Hochpass-Grenzfrequenz; die Auswirkung der ,,disparity* ist daher gravierender.

- Der Tiefpass wirkt vor allem bei hoheren Datenraten, er verdreifacht den Stérabstand
bei 1GBit/s.

- Bei einer Riickkopplung iiber den ganzen Nachverstirker kann kein ausreichender
Rauschabstand gewihrleistet werden.

Fiir eine Fehlerrate von 107 ist ein Signal-Rausch-Abstand von 17dB erforderlich. Jede
zusiétzliche Storquelle, wie z. B. dieses iiber die Offsetregelung riickgekoppelte Datensignal,
verkleinert den Storabstand und verschlechtert daher die Empfindlichkeit. Zudem wird bei
ungiinstigeren Bitfolgen als den hier benutzten, eine noch wesentlich héhere Stérspannung
generiert. Die fiir Tests von Weitverkehrssystemen angewendeten Pseudozufallsfolgen der
Linge 2'°-1 oder 2%-1, haben eine maximale ,disparity, die um ein bzw. zwei
Zehnerpotenzen groBer ist. Die relevanten Storspannungen dndern sich, wie beschrieben,
proportional zur maximalen ,,disparity“.

Durch geeignete Dimensionierung der Riickkopplung, der Tiefpdsse sowie der Aufteilung der
Verstéirkerkette wurde eine Offsetregelung entwickelt, die keine Verschlechterung der
Empfindlichkeit zur Folge hat. Damit wurde auch bei kleiner Datenrate ein ausreichender
Storabstand von 32 dB erreicht.



-75 -

Charge Pump Design

Um eine sehr grofle Zeitkonstante des Integrators zu erreichen, wird nach Gleichung 4.1 eine
sehr kleine Steilheit der Transistoren (T1, T2 in Fig. 4.23 bzw. #429 und #430 in Fig. 4.28)
benotigt. Sie haben eine extreme Gateldnge (W/L = 1um/10pm) und werden mit sehr kleinem
Strom von 1 bis 2pA (Ipiys) betrieben. Dies bedeutet eine Steilheit in den beiden relevanten
Transistoren von etwa 5uS (bei halbem Strom pro Transistor im Arbeitspunkt). Damit ergibt
sich bei einer Integrationskapazitit von 200pF eine Integrationszeitkonstante von 40 psec
(ca. 4kHz). Bei einer Verstiarkung von etwa 20dB entspricht das einer unteren Grenzfrequenz
von 40kHz fiir die gesamte Regelschleife. Dies ist fiir alle hier in Frage kommenden
Anwendungen, selbst fiir die ,niederfrequente Variante von 155MBit/s, vollstindig
ausreichend. Fig. 4.28 zeigt die implementierte Schaltung der Charge Pump fiir die erste
Offsetregelung im Detail.

Fig. 4.29 zeigt die Charge Pump der zweiten Offsetregelung fiir den zweiten Teil des
Nachverstérkers. Diese bendtigt zusétzlich zur eigentlichen Charge Pump einen Strom-
Spannungs-Wandler, da die Offset-Korrektur in den Verstirker-Zweig als differenzieller
Offsetstrom eingespeist werden muss und nicht wie im ersten Zweig als Gleichspannung an
einen Eingang angelegt werden kann. Hier kann der Integrationskondensator bei gleichen
Zeitkonstanten wie im ersten Teil der Schaltung etwas kleiner ausfallen (100pF), weil die
Gesamtverstdrkung des Verstérkers etwas kleiner und teilweise begrenzend ist sowie ein Teil
der Verstarkung im Strom-Spannungs-Wandler reduziert wird.

Da beide Regelkreise hintereinander geschaltet sind und sich nicht gegenseitig beeinflussen,
konnen sie die gleiche Regelzeitkonstante haben.
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Fig. 4.28 : Charge Pump fiir die Offset-Regelung
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Fig. 4.29 : Charge Pump fiir die Offset-Regelung des zweiten Teils der Verstiarkerkette, mit
Strom-Spannungs-Wandler fiir die Stromeinspeisung in den Verstirker. Der Block ,,Charge
Pump* entspricht der Schaltung Fig. 4.28

4.2.4 Signal-Detect-Schaltung

Fig. 4.30 zeigt das Blockdiagramm der Signal-Detect-Schaltung und deren Einbettung in den
Nachverstérker. Solche Schaltungen werden in Empféngern {iblicherweise eingebaut, um in
der Systemanwendung anzeigen zu konnen, ob Licht anliegt oder nicht. Als Schwelle gilt
dabei die Empfindlichkeitsgrenze des Empfingers, d.h. tiber der Empfindlichkeitsgrenze ist
die Anzeige positiv, darunter negativ.

Die Funktionsweise der integrierten Schaltung ergibt sich aus dem Blockdiagramm: ein
differenzieller Gleichrichter, bestehend aus den beiden p-Kanal-Source-Folgern, richtet das
Signal gleich und integriert es iiber eine bestimmte Periode mittels der Kapazitit Cgp. Ein
dahinter geschalteter Komparator mit eingebauter Hysterese erzeugt das notwendige Logik-
Ausgangssignal.

Mehrere Probleme sind bei der Implementierung zu beachten:

- Das gleichgerichtete Signal vor dem Komparator muss grofl genug sein, um die Einfliisse
von Offsetdriften gering zu halten

- Der Temperaturgang des Nachverstéirkers muss weitgehend ausgeglichen werden

- Fiir den Schwellwertkomparator muss eine geeignete Referenzspannung zur Verfiigung
stehen

Wie im vorhergehenden Kapitel beschrieben, konnte der Temperaturgang des
Nachverstdrkers nicht vollstindig kompensiert werden. So hatte die Stelle, an dem das
gleichzurichtende Signal fiir den Gleichrichter abgezweigt werden sollte, einen zu kleinen
Pegel fiir den Komparator. Um den Pegel zu erhéhen, wurde dem Gleichrichter ein
temperaturabhéingiger Verstdrker vorgeschaltet (in Fig. 4.30 als ,,Temperaturkompensation*
bezeichnet). Diese Schaltung bewertet jedoch Gleichspannungen, also Offsetfehler, genauso
wie Wechselspannungen (erwiinschte Signale). Daher ist es notwendig, das Signal aus dem
Nachverstirker an einer Stelle abzuzweigen, an dem es moglichst keinen Gleichspannungs-
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offset enthilt. Es wurde deshalb an der Stelle ausgekoppelt, an der die Offset-Kompensation
erfolgt, weil hier der geringste Offset in der Verstirkerkette entsteht. Selbstverstidndlich ist
das Signal an dieser Stelle im Schaltbereich der Signal-Detect-Schaltschwelle noch nicht

begrenzt.
Nachverstarker

vom TIA——— > > » Q
1 > Qn
Integrator 2
Integrator 1
- VDD
I Speicherkapazitit und
< Entladewiderstand
cSD
differentieller -|-
Gleichrichter

F%# g s

Temperatur-
Kompensation

Referenz

Fig. 4.30 : Blockdiagram der Signal-Detect-Schaltung

Nun fehlt noch der dritte Punkt aus obiger Aufzdhlung, die Referenzspannung. Dafiir wurde
ein Teil des Nachverstiarkers samt Temperaturkompensation dupliziert und an geeigneter
Stelle ein Offset eingespeist, der die Schaltschwelle der Signal-Detect-Schaltung festlegt.
Damit kompensieren sich an dieser Stelle Temperaturgéinge und Technologieeinfliisse.

4.3 LVDS-Ausgangsstufe

Der Ausgangstreiber wurde entsprechend der ,Low Voltage Differential Signal®-
Spezifikation entsprechend des IEEE-Standards IEEE-1596.3-1996 [59] entworfen. Die
Griinde fiir diese Entscheidung waren:

- standardisiertes differenzielles Interface

- gute Eignung fiir CMOS-Schaltungen

- geringe Verlustleistung

- 50Q-Treiberfahigkeit mit differentiellem 100Q2-Abschlusswiderstand der Leitungen,
- gute Hochfrequenz-Eigenschaften

Das ebenfalls diskutierte PECL-Interface” [60] ist fiir eine CMOS-Technologie denkbar
ungeeignet, da es als wesentlichen Bestandteil Emitterfolger mit Treiberstromen bis zu 25mA
enthélt. Eine derartige Funktionalitit wédre in CMOS nur mit unverhiltnisméBig hohen
Leistungsaufnahmen und extrem groflen Transistoren zu realisieren, fiir welche in den
Vorstufen sehr hohe Treiberleistungen erforderlich gewesen wéren. Die fiir ein LVDS-
Interface erforderlichen Strome liegen etwa um den Faktor 10 niedriger. Ein ,,normaler*

*) Positive Emitter Coupled Logic
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CMOS-Push-Pull-Treiber konnte die 502 Leitungen nicht treiben und wiirde zusitzlich
erhebliche Storungen auf der Spannungsversorgung induzieren.

4.3.1 LVDS-Spezifikation

Hier soll nun kurz auf die wichtigsten Eigenschaften des Interfaces eingegangen werden, fiir
die detaillierte Betrachtung sei auf den Standard [59] verwiesen.

Das Interface wurde Anfang der 90er Jahre urspriinglich fiir das ,,Scalable Coherent
Interface™ (SCI) entwickelt und war fiir eine breitbandige Bus-Verbindung in Computern
ausgelegt. Die Busbreite kann bis zu 128 Bit betragen, als Verbindungsleitung dient jeweils
eine differentielle 100Q-Leitung (2 x 50Q mit differentiellem 100Q2-Abschluss). Die
Ubertragungsgeschwindigkeit betriigt laut Standard maximal 500MBit/s. Aufgrund vieler
parallel zu fibertragenden Signale wird eine kleine Verlustleistung und eine gewisse
Gleichformigkeit der Signale (u.a. Skew, Matching der Kanile, geringe Offset Spannung,
u.s.w.) gefordert. Ferner wird eine gute Hochfrequenztauglichkeit spezifiziert, z.B. ein
breitbandiger und reeller Ausgangswiderstand (geringer Ausgangsreflektionsfaktor), eine
ebensolche Eingangsimpedanz sowie eine Gleichtaktunterdriickung (,,Common Mode
Rejection®) bis in den Gigahertz-Bereich. All diese Eigenschaften machen dieses Interface
auch fiir andere Anwendungen attraktiv.

4.3.2 Treiberkonzept

Treiberkonzepte fiir LVDS-Stufen sind beispielsweise in [59], [61] und [62] veroffentlicht.
Diese Konzepte bendtigen jedoch einen vollen CMOS-Hub fiir die Ansteuerung der Endstufe.
Bei Datenraten von 1GBit/s wiirde dafiir eine sehr hohe Verlustleistung bendtigt. Ferner
wiren die eingespeisten Storungen auf den Versorgungsleitungen wesentlich gréBer, da
CMOS Stufen beim Umschalten bekanntlich grofle Stromspitzen erzeugen. Aufgrund dieser
Tatsache und der unzureichenden Hochfrequenztauglichkeit derartiger Stufen wurde ein
anderes Treiberkonzept gewihlt, welches meines Wissen erstmalig angewendet und, wie
bereits erwéhnt, patentiert wurde [53].

Die LVDS Stufe besteht aus der eigentlichen Endstufe (Fig. 4.31) sowie der Pegelregelung
(Fig. 4.33). Zuerst soll die Funktionsweise der Endstufe anhand von Fig. 4.31 erklért
werden.

Die Endstufe besteht aus einer Differenzstufe (N3, N4) und einer Stromquelle (N5) am
FuBpunkt, sowie zwei Sourcefolgern (N1, N2), die in Verbindung mit dem eigentlichen
Abschlusswiderstand (100€Q2) die Last fiir die Differenzstufe N3, N4 darstellen. Die
Ausgangsspannung ist VQ und VQn. Folgende Signale steuern die Stufe:

- Differenzdatensignal V2, V2n
- Differenzdatensignal V1, Vin
- Statische Steuerspannung fiir die Stromquelle N5.

Die Transistoren N3 und N4 werden so dimensioniert, dass sie mit dem Signal V2-V2n
vollstdndig oder zumindest nahezu vollstdndig durchgesteuert werden. Dies flihrt dazu, dass
im jeweils durchgeschalteten Pfad (in Fig. 4.31 der Transistor N3) ein Strom in den
Widerstand eingeprigt wird, der durch die Stromquelle N5 definiert ist. Die Transistoren N1
und N2 werden nun durch die Signalspannung V1 und Vl1n differenziell angesteuert, sodass
der Strom entsprechend Fig. 4.31 entlang der gestrichelten Linie flieBt. Auch die Transistoren
N1 und N2 koénnen vollstindig durchgeschaltet oder gesperrt werden. Damit kann nun ein
symmetrisches Signal an Q und Qn mit kleinster Verlustleistung erzeugt werden, da nur der
Nutzstrom im Widerstand flief3t.
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VDD

Fig. 4.31 : Grundstruktur der neuen LVDS-Ausgangsstufe
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Fig. 4.32: Signalverldufe in der LVDS-Stufe, Ipxx, [sxx = Drain-, Sourcestrome der
entsprechenden Transistoren in Fig. 4.31, Ioyr ist der Strom durch den Lastwiderstand

Die Ansteuerspannung V1, Vln (Gatespannung im High-Pegel) muss nun so dimensioniert
werden, dass der jeweils Strom ziehende Sourcefolger (N1 oder N2) den High-Pegel des
Ausgangs definiert, d.h. die Spannung VIn liegt um die Gate-Source-Spannung Vgs =
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V1n-VQ hoher als die geforderte Ausgangsspannung. Folgende Funktionen definieren die
Ausgangspegel (high und low Pegel) der Endstufe:

Vanigh = V1n — Vgsna(Iour) 4.17)
Vanhigh = V1 = Vasni(lour) (4.18)
Valow = V1In — Vasna(Iout) - Iour™ 1002 (4.19)
Vanlow = V1 = Vgsni(Iour) - lour*100Q2 (4.20)

Die Signale in der Schaltung sind in Fig. 4.32 zu sehen. Hier wird deutlich, wie die Strome
nahezu vollstindig umgeschaltet werden und nur im jeweils aktiven Pfad flieBen. Der High-
Pegel wird also (fast) ausschlieBlich iiber den Sourcefolger gesteuert, der Low-Pegel {iber den
Strom durch den Lastwiderstand (100€2). Ein minimaler Reststrom von einigen Prozent flief3t
im eigentlich gesperrten Sourcefolger (Isni, Isn2).

Mit diesem Prinzip sind extrem schnelle Signalanstiegs- und -abfallzeiten moglich und das
Uberschwingen (sog. ,,Ringing*) wird gering gehalten. Aufgrund der Arbeitweise der
Schaltung kann auch die Ausgangsimpedanz weitgehend konstant gehalten werden und die
Schaltung mit einem relativ kleinen Hub von ca. 1V« angesteuert werden. Sowohl n-Kanal-
Source Folger als auch der Differenzverstirker haben eine hohe Bandbreite. Es werden keine
p-Kanal-Schalter bendtigt, die eine niedrigere Performance hétten. Als zusdtzlicher Vorteil
treten praktisch keine Stromspitzen auf, da der Versorgungsstrom der Stufe (wie bei CML-
Schaltungen) in erster Naherung konstant ist.

4.3.3 Regelkonzept fiir die LVDS-Stufe
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Fig. 4.33 : Prinzipskizze der Pegelregelung fiir die neue LVDS-Stufe

Mit diesem Schaltungskonzept wurde nun eine Hochgeschwindigkeitausgangsstufe aufgebaut.
Problematisch bleibt es, die geforderten prizisen Ausgangspegel der LVDS-Stufe zu
gewihrleisten. Die relativ eng tolerierten Ausgangspegel des LVDS-Standards erfordern
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aufgrund der Temperatur- und Technologieabhingigkeiten der Elemente eine prézise
Steuerung der Potenziale V1 und V3. V3 ist dabei eine statische Spannung zur Steuerung der
Stromquelle, V1 bzw. Vin eine Pulsspannung, da einer der beiden Transistoren N1 oder N2
jeweils abgeschaltet ist. Der High-Pegel der Pulsspannung muss prizise sein, da er iiber die
Gate-Source-Spannung den High-Pegel an Q/Qn einstellt. Der Low-Pegel von V1, Vln ist
unkritisch. Er muss nur tief genug sein, um jeweils einen der beiden Transistoren N1 bzw. N2
zu sperren. Die Transistoren N3 und N4 sind Stromschalter eines Differenzverstirkers, die
den Strom aus dem Transistor N5 schalten. Thr Ansteuerpegel ist relativ unkritisch.

Die patentierte Regelschaltung in Fig. 4.33 zeigt, wie die Spannungen V1 und V3 erzeugt
werden. Da die Ausginge schalten und entsprechende Spitzenwertdetektoren zu aufwendig
und bei diesen Geschwindigkeiten vermutlich auch zu ungenau wéren, konnen an den
eigentlichen Ausgingen Q und Qn keine Ist-Werte gemessen werden. Daher wurde eine
Referenzstufe in Form einer Spiegelschaltung aufgebaut. Sie wird statisch betrieben und
besteht aus den gleichen Bauelementen wie die Endstufe. Die entsprechenden Spiegel-
elemente sind mit * gekennzeichnet. Diese Schaltung kann nun Gleichspannungspegel (High-
und Low-Pegel) der Spiegelschaltung regeln. Mit den so erzeugten Steuersignalen V1 und V3
wird parallel die aktive Treiberschaltung betrieben. Die Referenzpegel (Soll-Werte Vign, und
Viow) werden von einer Referenzquelle (Bandgap) erzeugt und sind hinreichend stabil.

Der obere Regelverstirker erzeugt die Spannung V1*, welche im stromlosen Zustand des
jeweiligen Level-Shifter-Zweiges (hier D = high, Dn = low, R2 und N6 stromlos) der
Spannung V1 entspricht. Dadurch wird tiber den Source-Folger von N2 der High-Pegel an Q
erzeugt. Bei umgekehrter Polaritit des Signals (D = low, Dn = high) ergibt sich der High-
Pegel an Qn.

In gleicher Weise wird der Pegel fiir die Stromquelle N5 {iber N5* erzeugt. Diese steuert den
Strom im Ausgangszweig und damit iiber den Low-Pegel den Spannungsabfall am externen
Lastwiderstand (100€2). Um Strom zu sparen, kann man die Spiegelschaltung auch mit
entsprechend skalierten Bauelementen realisieren und bendtigt dann entsprechend weniger
Strom im Referenzzweig.

Fig. 4.34 zeigt die Prizision der Regelung. Die Signalamplitude ist bei 27°C und 85°C
Umgebungstemperatur nahezu gleich.

Fig. 4.34: Signalamplitude (A) bei 27°C (338mV, links) und 85°C (335mV, rechts)

AuBerdem kann durch geeignete Dimensionierung der Transistoren N1 bis N5 der Ausgangs-
widerstand gemél der LVDS-Spezifikation im Bereich von 40 bis 140Q erreicht werden.
Aufgrund der Regelung und der damit erreichten Kompensation aller Temperatur- und
Technologieschwankungen wird sogar eine wesentlich kleinere Schwankung des
Ausgangswiderstandes erreicht, als im LVDS-Standard spezifiziert ist.
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Fig. 4.35 zeigt die Ausgangswiderstandsimpedanz der Endstufe {iber der Frequenz bis 1GHz
und der Temperatur fiir den High- und Low-Pegel. Sie liegt nahe bei 50Q innerhalb der
Spezifikation von 40Q bis 140Q und ist bis hin zu hohen Frequenzbereichen konstant und
nahezu reell. Hier nicht enthalten sind Gehéduse- und Bonddraht-Parasiten, welche allerdings
in diesem Frequenzbereich noch nicht kritisch sind.
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Fig. 4.35 : Betrag der Ausgangsimpedanz der LVDS-Treiberstufe fiir High- und Low-Pegel,
iiber der Frequenz und der Temperatur

4.3.4 ESD-Konzeption fiir die Ausgangsstufe

Das ESD-Konzept fiir die verwendete Technologie sieht den Einbau einer ,,Lightly Doped
Drain“ (LDD)-Struktur in n-Kanal-Ausgangs-Transistoren vor. Diese Transistoren haben
folgende Layout-Regeln:

- minimale Gateldnge 0,605pm (statt 0,35um),

- minimaler Abstand Drain (Kontakt) — Gate 3pm (statt 0,335um fiir einen
Standardtransistor),

- zusitzliche LDD-Implantation im Drain-Bereich zwischen Drain-Kontakt und Gate.
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Diese Maflnahmen erhohen den externen Drainwiderstand im Transistor und erzwingen damit
einen gleichmiBigen Stromfluss iiber die gesamte Drain-Weite. Zusitzlich vermeiden sie
einen lokalen Drain-Source- oder Drain-Substrat-Durchbruch im Transistor bei einer ESD-
Entladung. Jedoch haben diese Transistoren erhebliche Nachteile beziiglich der
Leistungsfahigkeit (Steilheit) und Geschwindigkeit (Grenzfrequenz), wie aus den nachfolgend
aufgelisteten Parametern hervorgeht:

- hohere Schwellspannung (0,51V statt 0,45V),

- groflerer Drain-Widerstand,

- kleinerer Sittigungsstrom,

- groBere Drain-Substrat-Kapazitit,

- kleinere Steilheit im Vergleich zu Minimaltransistoren.

Mit diesen Transistoren ist es daher unmoglich, bei gleicher Verlustleistung &hnliche
Geschwindigkeiten wie mit Standardtransistoren zu erreichen, weshalb ein anderes ESD-
Konzept verfolgt wurde. Entscheidend ist eine gleichméBige Strombelastung im Kanal sowie
eine Strombegrenzung im ESD-Fall. Deshalb ersetzt man den LDD-Bereich des Transistors
mit ,normalen® zum Transistor in Serie geschalteten Poly-Widerstinden, indem man
gleichzeitig jeden Ausgangstransistor in viele kleine Transistoren aufteilt und jeden dieser
Transistoren mit einem zusétzlichen Drain-Widerstand von mindestens 300Q2 beschaltet. Der
Schalttransistor N3/N4 (aus Fig. 4.33) wurde in 80 Einzeltransistoren mit je einem W/L von
880nm/605nm und mit je einem Poly-Widerstand von 300Q2 aufgeteilt, der Source-Folger
N1/2 in 192 Einzeltransistoren mit je einem W/L von 990/605nm mit je einem Poly-
Widerstand von 1kQ. Dieser Kompromiss ergab noch gute Hochfrequenzeigenschaften. Die
benoétigte (vorgeschriebene) groBere Gateldnge von 0,605pum (statt 0,35um) vergroBert die
Gate-Kapazitit bei kleinerer Steilheit und verringert damit die Geschwindigkeit. Aufgrund der
vielen Einzeltransistoren mit den relativ hochohmigen Widerstinden ist die GleichméBigkeit
der Stromaufteilung sowie die Strombegrenzung gegeben. Der zusitzliche Kapazititsbelag im
Drain-Pfad ist vernachléssigbar, da die Poly-Widerstinde sehr kapazititsarm sind. Der
Hauptnachteil der ESD-tauglichen Schaltung liegt in der geringeren Steilheit und grofSeren
Gate-Kapazitit der Ausgangstransistoren. ESD-Tests ergaben eine Belastbarkeit von iiber
1000V entsprechend dem Human Body Model [63]. Der zusitzliche ohmsche
Serienwiderstand pro Ausgang von etwa 4Q pro Transistor ist vernachldssigbar. Um die
Konstanz der Ausgangsspannungen zu gewaihrleisten, muss natiirlich auch ein gleicher
Transistortyp in die Spiegelschaltung (Fig. 4.33) eingebaut werden, damit eine optimale
(,,spiegelbildliche*) Referenz entsteht.

4.4 Spannungsregler

Eine weitere Herausforderung fiir den Baustein war die Entwicklung einer
Spannungsversorgung, wobei der Spannungsversorgungsbereich von 3 bis 5 Volt reichen
sollte. Die eigentliche Verstirkerschaltung fiir einen derartig groflen Versorgungsbereich
auszulegen, scheiterte fiir diese Technologie aufgrund der maximal zuldssigen Spannung von
3,6V. Dies wire aber auch wegen der groflen Variation der Arbeitspunkte innerhalb der
Schaltung schwierig geworden. Durch die FEinfligung des Spannungsreglers konnte die
Schaltung fiir einen relativ kleinen Schwankungsbereich der Versorgung ausgelegt werden.
Allerdings wurde die Versorgungsspannung der inneren Schaltung auf ca. 2,85V typisch
abgesenkt.

Weiter wurden zwei Spannungsregler eingebaut, einer fiir die Vorstufe (TIA und relevante
Schaltungsteile), einer fiir die restliche Schaltungsteile. Damit kann eine gute Entkopplung
der Versorgungsspannung der empfindlichen Schaltungsteile erreicht werden. Ein GroBteil
der fiir den Regler erforderlichen Chip-Fldche wird bereits von den p-Kanal-Regeltransistoren
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(Stellglieder) benétigt, die wegen des kleinen Spannungsabfalls von nur 200 bis 300mV eine
sehr grofle Weite haben miissen. Sie betrdgt 2200um fiir den Regler des Eingangsbereiches
und 4400pm fiir den Regler der Endstufe bei einer Gatelinge von 0,35pm Die
Regelverstérker belegen eine kleinere Flache. So fillt die doppelte Auslegung der Versorgung
flichenméaBig nicht sonderlich ins Gewicht.

Mehrere Probleme waren beim Aufbau der Stufe zu 16sen:

- moglichst hohe Bandbreite,
- Treiberfahigkeit fiir hohe kapazitive Lasten (Regeltransistor),
- Toleranz der Spannungsversorgung von 3,135 bis 5,5V.

VDD T
Eingangs-

filter

\V/ | ’
BG | S|

P1 4400/0.35

Regel- —— Vg (2.8V)
verstarker

—iH

= 200pF

']

Fig. 4.36 : Blockschaltbild des Spannungsreglers, Vg ist die Bandgap Spannung, Vggg die
geregelte Ausgangsspannung von 2,8 V

1,2V

Fig. 4.36 zeigt die Realisierung im Uberblick. Die Referenzspannung aus der Bandgap (Vi)
mul} nochmals gefiltert werden, um niederfrequente Storeinkopplungen aus der Versorgung
(Vpp) zu vermindern. Der Regelverstirker steuert den p-Kanal-MOS-Transistor P1, der fiir
die geregelte Versorgung Vrgg sorgt. Eine MOS-Kapazitét auf dem Chip von ca. 200 pF dient
fiir die hochfrequente Abblockung der geregelten Chip-Versorgungsspannung.

In Fig. 4.37 ist der Regelverstirker (Operationsverstdrker) dargestellt. Er enthdlt wegen der
erforderlichen Bandbreite und der im ungiinstigsten Fall geringen Versorgungsspannung
folgende Schaltungselemente:

- Folded-Kaskoden-Schaltung wegen des Betriebs bei kleinen Spannungen und hdheren
Geschwindigkeiten,

- gepufferte Stromquellen (Kaskoden), um den Einfluss der Spannungsversorgung zu
reduzieren und die Verstdrkung zu erhohen,

- zusétzliche Serien-Widerstdnde (R25, R26) und Transistoren in Diodenschaltung (N22)
um die Spannung im Kernbereich des Verstirkers fiir den 5V-Betrieb zu reduzieren sowie

- eine kapazitive Kompensation (C2, 9,5 pF), zur Gewihrleistung der Stabilitét.

Aufgrund der bendtigten hohen Treiberleistung fiir den Regeltransistor (wegen dessen Gate-
Source-Kapazitdt von ca. 6pF) wird eine verhdltnismédBig hohe Stromaufnahme von 2,7mA
benétigt. Der Knoten DS steuert das Gate vom Regeltransistor P1 (Fig. 4.36). Die
Kompensationskapazitit (Knoten CMOP) wird an Vggg angeschlossen.
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Fig. 4.37 : Schaltbild des Regelverstirkers im Spannungsregler
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4.5 Layout
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Fig. 4.38 : Layout der gesamten Empfangerschaltung

Fig. 4.38 zeigt das Layout der gesamten Empfiangerschaltung. Im Bild sind zwei Rechtecke
markiert. Links der Schaltungsteil des TIA mit dem Eingangspad (,,IN*), im Rechteck
daneben der Nachverstirker mit den Ausgangspads (,,Q“ und ,,Qn‘). Darunter befinden sich
die Schaltungsteile fiir die Regelung des TIAs und die Signal-Detekt-Schaltung. Oberhalb der
Verstirkerschaltungen liegen die Spannungsregler sowie die Bias-Schaltungen. Auflerhalb des
Padframes sind die ESD-Schaltungen untergebracht, in den Ecken die groBeren Kapazititen
der Regelkreise und der Spannungsversorgungen. Der Chip misst ca. 1,3 x 1,6 mm.
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5 Messergebnisse

In diesem Kapitel werden die wichtigsten Messergebnisse des Empféngers présentiert. Bei der
hier verfolgten Integration ist es bis auf wenige Ausnahmen unmdglich, einzelne
Teilschaltungen getrennt zu messen. Deshalb beschrinkt sich das Kapitel im Wesentlichen
auf Systemmessungen.

5.1 Empfindlichkeitsmessungen

-20 1
-20,5 1 ——3,135V
T 214 —a— 3,3V
S —A—5V
= 21,54
g 5,5V
S 22
2
= -22,5 7
Qo
1S
w23 A
-23,5
24 + T T T T T T
-40 -20 0 20 40 60 80
Umgebungstemperatur [°C]

Fig. 5.1 : Optische Empfindlichkeit des 1,25GBit/s-Empfangers
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Fig. 5.2 : Optische Empfindlichkeit des 622MBit/s-Empféngers
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Fig. 5.3 : Optische Empfindlichkeit des 155MBit/s-Empfangers

Fig. 5.1 bis Fig. 5.3 zeigen die erreichten optischen Empfindlichkeitswerte der
Empféangerschaltungen der Datenraten 155Mbit/s, 622Mbit/s und 1,25GBit/s iiber Temperatur
und Versorgungsspannung. Man erkennt eine relativ starke Temperaturabhidngigkeit von etwa
3dB bei den 1,25GBit/s Schaltungen gegeniiber 1dB bei den anderen Schaltungen.
Hervorgerufen wird diese grole Schwankung bei der 1,25GBit/s-Schaltung durch eine relativ
starke Abnahme der Bandbreite iiber der Temperatur. Die Verstirkung ist also nicht der
limitierende Faktor. Sie ist iiber den ganzen Temperaturbereich ausreichend, wie aus den
Signalbildern (Augendiagramme) im nichsten Abschnitt zu erkennen ist. Da bei den
622MBit/s- und 155MBit/s-Empfangern der Bandbreiteneinfluss aufgrund der verringerten
Datenraten vernachléssigbar ist, ist auch der Temperaturgang der Empfindlichkeit wesentlich
geringer.

Die Randbedingungen fiir diese Messungen waren:

- Eingangskapazitit inklusive der Photodiode und parasitdrer Aufbaukapazititen : 1pF
- Responsivity der Photodiode : 0,75 A/W

- Jitter des optischen Eingangssignals : ca. 100ps

- Extinction Ratio” des optischen Sendesignals : ca. 10dB

- Pseudo-Zufalls-Bitmuster (PRBS) : 27-1

- Bitfehlerrate BER = 10

Folgende Tabelle zeigt im Uberblick die Messergebnisse einschlieBlich der gerechneten
Eingangsrauschwerte und der Transimpedanzwiderstinde der drei Empféngerschaltungen.

Tabelle 5.1 : Ubersicht iiber die Empfingereigenschaften

Bitrate 155MBit/s 622MBit/s 1,25GBit/s
Aquivalentes Eingangsrauschen bei 25°C 1,5pAV Hz 9pA\ Hz 16pAY Hz
Riickkopplungswiderstand R 30kQ S5kQ 1,5kQ
Typische optische -40°C -37,5 -27,5 -24
Empfindlichkeit fiir eine 25°C -37,2 -27 -22
Bitfehlerrate von 10™'% [dBm] 85°C -36,5 -26,5 21
Verlustleistung fiir 3,3V 25°C 160 200 200
(gesamte Schaltung) 85°C 170 260 260

* Die Extinction Ratio ER ist das Verhéltnis des optischen High Pegels zum Low Pegels, ER = 10log(P(H)/P(L))
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5.2 Augendiagramme

Die folgenden Bilder zeigen die Signale am digitalen LVDS-Ausgang. Der Signalhub
entspricht einer Amplitude von ca. 350mV entsprechend dem typischen Pegel des LVDS-
Standards. Der Verstérker ist in Begrenzung, zu erkennen am rauschfreien High- und Low-
Pegel. Die Anstiegs- und Abfallzeiten betragen etwa 200ps, ein fiir diese Technologie
hervorragender Wert. Zur Messung wurden beide Ausginge mit 50Q und kapazitiver
Kopplung abgeschlossen. Diese Messung entspricht der Anwendung, ndmlich dem Abschluss
mit differentiellem 100Q2 Widerstand entsprechend dem LVDS-Standard.

160.0 ps/div T 22.8832 ns 160.0 psidiv T 23.2784 ns

Fig. 5.4 : Augendiagramme des 1,25GBit/s Empfangers, links 0dBm, rechts —21dBm
optische Eingangsleistung, tgis = 800ps

321.5 psddiv + 189.3222 n=s 321.5 psidiv + 185.5570 ns

Fig. 5.5: Augendiagramme des 622MBit/s Empféngers, links 0 dBm, rechts —26dBm optische
Eingangsleistung, tg;; = 1,6ns

_-
— —- - s e - -
i 0

1,286 ns/div T 195.5764 n=
Fig. 5.6 : Augendiagramme des 155MBit/s Empfangers, links 0dBm, rechts —37dBm optische
Eingangsleistung, tgi; = 6,45ns

i 1.286 nsfdiv 1.3955965 ps

Die rechten Bilder aus Fig. 5.4 bis Fig. 5.6 zeigen deutlich, dass das Signal auch fiir die
untere Grenze der Eingangsleistung in Begrenzung geht, ein Nachweis fiir die in allen Féllen
ausreichende Verstirkung. Ferner ist auf diesen Bildern der zunehmende Rauschpegel auf den
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Flanken zu erkennen, hervorgerufen durch den Betrieb an der Rauschgrenze (siehe dazu die
Erlduterungen in Kap 2.1.6). Die Messbedingungen entsprechen den oben erwihnten
Randbedingungen, Umgebungstemperatur war 27°C, Spannungsversorgung 3,3V.

5.3 Jittermessungen

~—-40°C

Jitter [ps]

-25 -20 -15 -10 -5 0
Optische Eingangsleistung [dBm]

Fig. 5.7 : Jitter des 1,25GBit/s-Empféngers

Wie schon an den Masken (Hexagone in Fig. 5.4 bis Fig. 5.6) der gezeigten Augendia-
gramme ersichtlich, werden die geforderten Jitterwerte eingehalten. Fig. 5.7 zeigt
exemplarisch das Jitterverhalten fiir den 1,25 GBit/s Empfinger, abhéngig von der optischen
Eingangsleistung und der Temperatur. Dieser Empfénger ist, wie bereits erwihnt, beziiglich
Bandbreite und Verstarkungsreserve kritisch. Dasselbe gilt auch fiir die Jitterwerte. Wie die
Grafik zeigt, wird iiber Temperatur und den gesamten Eingangsleistungsbereich die Gigabit-
Ethernet-Spezifikation eingehalten. Da der Einfluss der Spannungsversorgung auf den
Parameter gering ist, wurde er der Ubersichtlichkeit wegen nicht aufgetragen. Erkennbar ist
allerdings eine gewisse Schwankung im Jitterverhalten bei mittleren Leistungswerten (vor
allem bei etwa —10 dBm). Dies wird durch die beschriebene Umschaltung der
Kompensationskondensatoren im Riickkopplungszweig des TIA (sieche Kapitel 4.1.3)
hervorgerufen, welche bei diesen Leistungswerten erfolgt. Fiir die Grafik wurde der Jitter des
optischen Senders herausgerechnet. Deshalb sind die Jitterwerte in den Augendiagrammen
geringfiigig groBer. Der Random Jitter (Einfluss des Rauschens auf den Jitter) wurde fiir eine
Fehlerrate von 107'% bewertet, dies bedeutet eine Extrapolation auf +7c des Effektivwertes.

5.4 Signal Detect Messungen

Ein grofles Problem stellte die Entwicklung einer Signal Detect Schaltung dar, die stabil {iber
Temperatur und Spannungsversorgung funktionieren sollte. Der Gigabit-Ethernet-Standard
verlangt einen Schaltbereich zwischen —19 und —29dBm. Wie aus dem vorhergehenden
Kapitel bekannt, hat der Nachverstirker selbst nach Kompensation einen betrdchtlichen
Temperaturgang und variert erheblich {iber die Technologieparameter. Dies sollte durch den
Kompensationsverstérker in der Signal Detect Schaltung verbessert werden.
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Das Ergebnis ist in Fig. 5.8 zu sehen. Es zeigt die Einhaltung des Umschaltbereiches
(allerdings nur knapp). Dies bedarf sicher einer Verbesserung. Die Spannungsabhéngigkeit ist
relativ gering, die gezeigten Kurven {iberstreichen den vollen Spannungsversorgungsbereich.
Die Hysterese betrégt durchgehend etwa 2dB.

-19

-20 1

21 |

-22 4

-23 1

Signal Detect Schaltpegel [dBm]

VDD
24 | 3..5.5V
SD Deassert Level

-25 4
-26 1
-27 4
-28 4
-29 T T T T . . .

-50 -30 -10 10 30 50 70 90

Umgebungstemperatur [°C ]

Fig. 5.8 : Schaltschwelle der Signal Detect Schaltung; Einschaltpegel (Assert Level) oben,
Ausschaltpegel (Deassert Level) unten

5.5 Power Supply Rejection Ratio

-5 —&— simulated

—@— measured

PSRR[dB]

0,1 1 10 100 1000

Frequenz[MHz]

Fig. 5.9 : Storungseinfluss der Versorgungsspannung im Spannungsregler (Power Supply
Rejection Ratio, PSRR), Vergleich Simulation und Messung

In Fig. 5.9 wird der Einfluss von Storungen auf die Versorgungsspannung dargestellt, und
zwar als Vergleich von Simulation und Messung. Vertikal aufgetragen ist die Power-Supply-
Rejection-Ratio (PSRR), also das Verhiltnis des Storpegels der intern geregelten Spannung
im Verhiltnis zum Storpegel der externen Versorgungsspannung.
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PSRR = 20 log (<Vrec>/<Vpp>) (5.1)
PSRR Power supply rejection ratio

<Vggg > Storpegel auf der geregelten Spannung

<Vpp > Storpegel auf der Versorgungsspannung

Man kann eine recht gute Ubereinstimmung feststellen. Der eigentliche Regler hat eine
Bandbreite von ca. 10MHz, ist also nicht breitbandig genug, um die geforderte Bandbreite der
Storung zu unterdriicken. Daher kann man fiir Frequenzen groer 10MHz eine Abnahme der
Storunterdriickung feststellen. Dies wurde jedoch in Kauf genommen, da sonst eine erheblich
hohere Stromaufnahme fiir den Regelverstiarker notig gewesen wire. Im hochfrequenten
Bereich (>100MHz) unterdriickt der integrierte 200pF-Kondensator Storungen. Mit grof3eren
Kondensatoren auBerhalb des Chips kann daher der steile Abfall rechts von 100MHz zu
kleineren Frequenzen hin verschoben und damit die Stoérunterdriickung verbessert werden.
Die gemessene schlechtere Storunterdriickung bei kleinen Frequenzen (<1MHz) resultiert aus
einer nicht optimalen Filterung der Bandgap-Spannung (Vrgr), ist jedoch, wie in Kap. 4.4
beschrieben, durch Anpassung des integrierten Eingangsfilters einfach zu beheben.

Zur Verbesserung der relativ schlechten Stérunterdriickung um 100MHz wird der Einbau
eines Filters an der Spannungsversorgung des Bausteins (z.B. ein n-Filter mit 2 x 4,7uF und
4,7uH) vorgeschlagen, damit Storungen bereits dort vermindert werden und gar nicht mehr in
den Baustein gelangen. Eine derartige Beschaltung wird bei handelsiiblichen
Empfangerbausteinen ebenfalls angewendet, da es schwierig bis unmdglich sein diirfte, auf
dem Chip einen breitbandigen Spannungsregler mit noch vertretbarer Stromaufnahme
(Treiberfahigkeit) und entsprechendem Flichenbedarf (grofe MOS-Kapazititen) zu
integrieren.

5.6 Isolation des Nebensprechens auf dem IC

Ein besonders wichtiger Aspekt der Empfangerschaltung ist die Vermeidung von
Nebensprechen auf dem IC vom Ausgang zum Eingang und damit die Vermeidung einer
Riickkopplung. Nur dadurch kann die maximale Empfindlichkeit erzielt werden. Folgende
MaBnahmen im Design wurden getroffen, um bestmogliche Werte zu erreichen:

- patentierte Reduzierung der Verstarkung bei kleinen Temperaturen [52]

- differentielle Signale im Nachverstdrker und Ausgangstreiber, keine Push-Pull-CMOS-
Signale

- Schirmung der relevanten Schaltungsteile durch Guard-Ringe,

- getrennte Spannungsversorgung von Eingangs- und Ausgangsstufen,

- grofftmdégliche Entfernung von Eingang und Ausgang auf dem Chip.

Nachfolgend beschriebene Tests demonstrieren, dass das Nebensprechen auf dem Chip sehr
gut unterdriickt werden konnte. Fig. 5.10 zeigt den Chip auf der Testleiterplatte, mit der die
Tests durchgefiihrt wurden. Die relevanten Signalpins (Eingang und Ausgénge (Q, Qn) sind
im Bild beschriftet. Die Leitungen Q und Qn sind dabei als 50Q-Streifenleitungen ausgefiihrt,
am Eingangspin wird die Photodiode (im TO46-Gehéuse) angeldtet.

Fig. 5.12 bis Fig. 5.14 zeigen das Rauschspektrum des Chips ohne Photodiode und mit
unterschiedlich angebundenem Photodiodengehduse. Die Messungen lassen vermuten, dass
iiber das Photodiodengehduse sowie den entsprechenden inneren Gehidusekapazititen der
Photodiode eine schwache Riickkopplung besteht, die eine Rauschiiberhohung bei ca.
600MHz generiert, die ohne Photodiode nicht vorhanden ist. Es ist anzunehmen, dass ein Teil
der Rauschiiberhdhung, die bei den Messungen in Fig. 5.12 nicht auftritt, durch die
zusitzliche Photodiodenkapazitit am Eingang des Verstdrkers bedingt ist (vergleiche dazu
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Kap. 3.1). Bei unbeschaltetem Eingang, wo nur ein Bonddraht zum Leiterplatten Bondpad
fiihrt, ist ein flaches Rauschspektrum (Fig. 5.12) vorhanden. Die kleine Rauschiiberhhung
bei 170MHz, die sogar ohne Photodiode am Eingang auftritt, scheint im Chip selbst zu
entstehen. Deshalb wurden weitere Versuche angestellt, um den Mechanismus zu verstehen.

Fig. 5.10 : Empfinger-Chip auf Testleiterplatte

Antenne

«—10mMm——» / Chip Eingang
A
5mm
y | |
£
Ausgang / Test Board

Masselage

Fig. 5.11 : Skizze der Konfiguration des Empfanger Chips auf der Testleiterplatte und mit
Antenne fiir die Riickkopplungsversuche (Querschnitt)

Die Skizze von Fig. 5.11 zeigt eine ,,Antenne*, die vom Eingangspin zum Ausgang ,,Q“ bzw.
,Qn®“ in Form eines ca. 15mm langen Drahtes angebracht wurde. Eine Linge von 10mm
dieser Antenne lagen parallel und in ca. Smm Hohe zu jeweils einer der beiden
Ausgangsleitungen Q oder Qn. Dieser Draht stellt eine Kapazitit von ca. 100fF zur jeweiligen
Ausgangsleitung dar. Je nachdem zu welchem Ausgang nun gekoppelt wird, entsteht das
Spektrum in Fig. 5.15 oder Fig. 5.16, also eine Schwingfrequenz von 498MHz bzw.
170MHz, hervorgerufen durch eine starke Riickkopplung. Der Aufbau mit der Kopplung zum
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Ausgang ,,Q“ liefert die gleiche Schwingfrequenz, die im Rauschspektrum des Empfangers
ohne Photodiode auftritt. Es liegt daher nahe, auf dem Chip eine schwache Riickkopplung
vom Ausgang Q zum Eingang zu vermuten, durch die die schwache Spitze im
Rauschspektrum bei 170MHz erzeugt wird.

Spektrales
Ausgangsrauschen [dBm] ReW 3 Mz  Marker 1 (T1)
*VBW 10 kHz -38.34 dBm
Ref 0 dBm Att 30 dB *SWT 30 ms 632.000000000 MHz
0
onearf "2 |
1 ap
cwr| 170MHz
1
|, 1fun///\\\uNAAﬂ\AdM~AA«,AVKr\t~m‘¥AJV‘~k_—Ah PR . —
\\&thxq PRN
-5
-6
-7
-8
o
-100
Center 500 MHz 100 MHz/ Span 1 GHz
____________'>
Date: 28.AUG.2002 16:51:52

Frequenz [100MHZz/div]
Fig. 5.12 : Empfanger Ausgangsrauschspektrum ohne Photodiode am Eingang

Spektrales
Ausgangsrauschen [dBm] fsW 3 wHz  marker 1 1]
*VBW 10 kHz -18.99 dBm
Ref 0 dBm Att 30 dB *SWT 30 ms 634.000000000 MHz
0 I I |
oveas || o 634MHz N
L—
A 14
- K
L LN — J‘f N
PRN
l-50 WRW\VW“*“
F-60
-70
-80
+-90
-100
Center 500 MHz 100 MHz/ Span 1 GHz
—>
Date: 28.AUG.2002 16:34:10 .
Frequenz [100MHz/div]

Fig. 5.13 : Empfanger Ausgangsrauschspektrum mit Photodiode am Eingang
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Spektrales
Ausgangsrauschen [dBm] REN 3 MHz  Marker 1 [T1]
*VBW 10 kHz -30.14 dBm
Ref 0 dBm Att 30 dB *SWT 30 ms 632.000000000 MHz
0
UNCAL 10 “
1 AP
CLRWR 20

i M/\‘WWWW"'J& \’\\M
S PR

--50 ~]
--60
--70
--80
~-90
-100
Center 500 MHz 100 MHz/ Span 1 GHz
—
Date: 28.AUG.2002 17:03:51 FrequenZ [1OOMHZ/d|V]

Fig. 5.14 : Empfanger Ausgangsrauschspektrum mit Photodiode am Eingang, bessere Erdung
des Photodioden Gehiuses als in Fig. 5.13

Spektrales
Ausgangsrauschen [dBm] RBW 3 MHz  Marker 1 [T1]
*VBW 10 kHz -4.38 dBm
Ref 0 dBm Att 30 dB *SWT 30 ms 498.000000000 MHz
0 Y
o] -
crrm . <4—1 498MHz
-30

. It I
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--80

--90

-100

Center 500 MHz 100 MHz/ Span 1 GHz
Date: 28.AUG.2002 17:19:54

Frequenz [100MHZz/div]

Fig. 5.15 : Empfinger Ausgangsrauschspektrum mit Antenne zum Ausgang Qn
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Spektrales
Ausgangsrauschen [dBm]
RBW 3 MHz Marker 1 [T1]
*VBW 10 kHz -5.77 dBm
Ref 0 dBm Att 30 dB *SWT 30 ms 170.000000000 MHz

O ' %— 170MHz
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Date: 28.AUG.2002 17:20:32 .
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Fig. 5.16 : Empfinger Ausgangsrauschspektrum mit Riickkopplung zum Ausgang Q

Eine grobe Abschitzung ergibt einen effektiven Riickkopplungswiderstand von ca. 400kQ
vom Ausgang Q zum Eingang z.B. {iber das Substrat, jedoch unter der Annahme, dass nur der
Ausgang Q wirksam ist. Dies ist natiirlich nicht der Fall, da ein differenzielles Ausgangssignal
vorliegt. Relevant fiir die Riickkopplung ist daher nur die Unsymmetrie von Q und Qn, mit
einer leichten Dominanz des Ausgangs Q. Unter der Annahme von 1% Unsymmetrie ergéibe
sich ein effektiver Substrat-Koppel-Widerstand von 4kQ. Dies ist eine durchaus realistische
GroBenordnung fiir eine Substratkopplung eines derartige Chips (ein Siliziumstreifen von
1,3mm Léinge und 300x300pm? Querschnitt hitte bei einer Leitfdhigkeit von 5Qcm einen
Widerstand von ca. 700Q2, hinzu kommen die Impedanzen der Koppelkapazitéten der Bauteile
ins Substrat).

Die vorher erwihnte Riickkopplung iiber das Photodiodengehéuse greift deshalb vermutlich
erst bei Frequenzen von 600MHz, weil die internen parasitdren Photodioden-Gehéuse-
Kapazititen sehr klein sind (wesentlich kleiner als 0,1pF) und dadurch eine Bandbegrenzung
nach unten bewirken. Somit vermindern sie eine stirkere Riickkopplung bei der kleinen
Frequenz von 170MHz, welche wie oben sichtbar, potenziell immer vorhanden ist.

Mit diesen Untersuchungen wird gezeigt, dass das Nebensprechen auf dem Chip weitgehend
unterdriickt werden kann. Die auftretende Uberhdhung von etwa 5dB bei 170MHz und einer
spektralen Breite von 20MHz (aus Fig. 5.12) kann vernachléssigt werden. Sie entspricht etwa
einem Empfindlichkeitsverlust von 0,25dB. Anders verhdlt es sich beim FEinfluss der
Photodiodenschirmung, da Uberhdhungen im Rauschspektrum von 20dB und 100MHz
spektraler Bandbreite einen erheblichen Empfindlichkeitsverlust von etwa 3,5dB ausmachen
konnen (siehe Fig. 5.13).
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5.7 Stromaufnahme

Der Vollstindigkeit halber wird hier kurz die Stromaufnahme der Gesamtschaltung
dargestellt. Wegen der integrierten Temperaturkompensation im Nachverstirker nimmt die

Stromaufnahme bis etwa 20°C zu und bleibt dann weitgehend konstant (siche detaillierte
Beschreibung in Kap 4.2.2).
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Fig. 5.17 : Stromaufnahme des Empfangers
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6 Ausblick

6.1 Weiterentwicklung in CMOS

Wie bereits erwdhnt, waren zu Beginn dieses Projektes bei Datacom Systemen Datenraten
von 1GBit/s (Gigabit Ethernet) und CMOS-Technologien mit StrukturgréBen von 0,35 und
0,25um eingefiihrt bzw. weit fortgeschritten. Heute werden Systeme mit 10GBit/s entwickelt.
Die StrukturgréBen liegen inzwischen bei 0,13pm und darunter. Daher stellt sich die Frage
nach potenziellen Weiterentwicklungen.

Aus meiner Sicht ergeben sich eine Reihe von Randbedingungen, die den Einsatz von CMOS-
Technologien fiir Hochfrequenz-Analog-Anwendungen, speziell auch fiir optoelektronische
Anwendungen, beeinflussen. Diese stellen sich wie folgt dar:

Zunahme der Bandbreite durch Strukturverkleinerung, Analogeigenschaften

In CMOS-Technologien steigern die Transistoren ihre Bandbreite in etwa umgekehrt
proportional zu ihrer Strukturgrofe. Die Bandbreite definiert sich iiber die Transitfrequenz f;
und die maximale Oszillationsfrequenz f..x. Dabei skaliert f; ziemlich gut invers zur
Gatelinge (f; ~ 1/L), fnax Wichst weniger stark. Die Tabelle 6.1 gibt einen Uberblick der
Abhingigkeit von CMOS Grenzfrequenzen abhidngig von der Strukturgréfe [64][65][66].

Tabelle 6.1. : CMOS Transistor Grenzfrequenzen abhéngig von der Strukturgrofie

StrukturgroBe* [pm] | 0,5 0,35 025 | 0,18 0,13 0,1
f, [GHz] 20 35-40 | 40-45 65 75-80 | 100
fnax[GHZ] 40 45 55 63

vdd [V] 5 3,3 2,5 1,8 1,2 1

*) minimale Gatelidnge

Vor allem bei Verstiarkerschaltungen haben die fi,-Werte einen wesentlich hdéheren
Stellenwert fiir die zu verarbeitende Datenrate als die fi-Werte, da in der fi.x-Definition die
Gate-Drain-Kapazitit (als Miller-Kapazitit) wirksam wird. Sie ist fiir das Verstiarkungs-
bandbreiteprodukt malgeblich. Die Ursache fiir die schlechtere Skalierung der fi.-Werte
liegt m.E. vor allem in der Device-Entwicklung. Die Fokusierung wird bei CMOS-
Technologien auf Hochintegration und die Anwendung in Speichern und Prozessoren fiir die
Computertechnologie gelegt. Da hier in erster Linie Schalttransistoren mit moglichst kleiner
Flache benétigt werden, geht dies zu Lasten der Analogeigenschaften des Einzeltransistors
[67], da beispielsweise die Gate-Drain-Kapazitit nicht optimiert und der Ausgangsleitwert
nicht minimiert wird bzw. aus technologischen Griinden nicht minimiert werden kann.
Vergleicht man dazu die Weiterentwicklung der Eigenschaften von GaAs-MES-Fet’s, so wird
deutlich, dass dort wesentlich groBere fi.x als f; Werte erzielt werden. Das ist vor allem auf
die Verkleinerung der Gate-Drain-Kapazitit im Transistor-Design zuriickzufiihren. Diese
Technologien wurden seit jeher viel stirker auf analoge Hochfrequenzanwendungen hin
entwickelt. Die Analog- und Hochfrequenzanwendungen in CMOS sind jedoch
gewissermallen eine Nische, worunter die Bauteilentwicklung fiir analoge Anwendungen
zwangslaufig leidet. Mit zunehmender Strukturverkleinerung sind also zunehmend
schlechtere Analogeigenschaften und schlechter skalierende Hochfrequenzeigenschaften zu
erwarten. Diese Randbedingungen beeintrichtigen die Hochfrequenz-CMOS-Entwicklung
und bedingen eine Kompensation durch entsprechend intelligentes Schaltungsdesign.
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Einsatz in optischen Systemen

Optische Anwendungen benétigen aufgrund der Photodioden oder der zu treibenden Laser
sowohl auf der Sende- als auch auf der Empfangsseite hohere Spannungen. Dies lauft
entgegen der Entwicklungstendenz in CMOS-Technologien, wo (gezwungenermallen) die
Versorgungs- bzw. Betriebsspannung immer weiter gesenkt werden muss. Daher ergeben sich
gewisse Schwierigkeiten bei der Umsetzung derartiger Schaltungen mit kleinen
StrukturgroBen.

Verlustleistung

Obwohl mit CMOS-Technologien mittlerweile beachtliche Datenraten erreicht werden,
bendtigen diese Anwendungen hohere Verlustleistungen als  Schaltungen mit
Bipolartechnologien der gleichen Generation. Beispielsweise bendtigt ein D-Flip-Flop mit
40ps setup and hold time in einer 0,18um CMOS-Technologie eine Verlustleistung von
3,6mW bei 1,8V-Versorgungsspannung, ein vergleichbares D-Flip-Flop in einer Bipolar-
Technologie (0,35pm, fi = 75GHz) nur eine Leistung von 23mW bei 3,3V-Ver-
sorgungsspannung, beide betrieben bei 3,2GHz Taktfrequenz. Dies verdeutlicht, dass die
CMOS-Integration nur attraktiv ist, wenn groBe Logikblocke fiir eine umfangreiche
Datenverarbeitung eingebaut werden, oder anders ausgedriickt: GroB3e digitale Chips miissen
mit hochdatenratigen Schnittstellen versehen werden (wie beispielsweise die in der Einleitung
bereits erwéhnten Infinband-Technologien).

Zusammenfassend kann man daher sagen, dass CMOS-Hochfrequenz-Schaltungen (auch
solche in optoelektronischen Anwendungen) durchaus gebraucht werden. Die Anwendungen
werden jedoch eher in der Hochintegration liegen als in kleinen Treiber- oder
Empféangerschaltungen. Jedenfalls wird die Bedeutung von Hochfrequenz-CMOS-
Schaltungen in der Zukunft zunehmen.

6.2 Empfingerschaltung fiir 3GBit/s

In Simulationen wurde demonstriert, dass mit einer 0,18um Technologie Schaltungen fiir
optische , Frontends®, also Empfinger- oder Lasertreiberschaltungen, aufgebaut werden
konnen. Folgendes Beispiel einer Empfangsschaltung (TIA, Fig. 6.1) in der oben genannten
Technologie zeigt die erreichbaren Leistungen. Sie arbeitet mit einer Stromaufnahme von
8mA bei 1,8V, hat eine Transimpedanz von 2k bei einer parasitiren externen
Eingangskapazitit von 0,5pF (fiir Photodiode und Bondpads). Die Schaltungsstruktur ist die
gleiche, wie die in der Arbeit vorgestellte, ein Folded-Cascode-Verstirker, wobei die
Versorgungsspannung entsprechend der Technologie auf 1,8V verkleinert wurde. Der
Eingangstransistor hat ein W/L von 200pm/0,18pum und damit allein eine Eingangskapazitét
von ca. 0,5pF. Diese erhebliche Grofle ist notig, um die bendtigte Verstirkung und
Eingangsimpedanz fiir die Bandbreite von 3GBit/s bei der oben genannten Stromaufnahme zu
realisieren. Fig. 6.2 zeigt das simulierte Ausgangssignal der Empfangsschaltung bei einer
Datenrate von 3GBit/s. Die Verlustleistung von 15mW liegt im Bereich von elektrischen
Differenzempfingern dieser Datenraten, ist also diesbeziiglich mit elektrischer Ubertragung
konkurrenzfzhig.
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Fig. 6.1 : Schaltbild mit Arbeitspunktdaten des TIAs fiir 3GBit/s in 0,18um-CMOS
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Fig. 6.2 : Augendiagramm der Schaltung nach Fig. 6.1
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6.3 Systemtechnische Aspekte

Wie schon in der Einleitung erwéhnt, erwartet man in absehbarer Zeit eine optische Chip-to-
Chip- oder Board-to-Board-Ubertragung innerhalb von Systemen in bestimmten
Einsatzgebieten. Als Anwendungsgebiete eignen sich Systeme, die in kurzer Zeit riesige
Datenmengen bewiltigen miissen, wie z.B. Multiprozessorkopplung und hochbitratige
Telekommunikationsgerédte (z.B. sog. Switches).

Mit diesen Technologien reduziert man Verlustleistung und verbessert die
Ubertragungseigenschaften erheblich. Gleichzeitig vermindern sich Storabstrahlung und
Storeinstrahlungsempfindlichkeit. Ferner erzielt man hohere Datenraten und spart Platz.
Heutige elektrische Schnittstellen mit einer Datenrate von 3GBit/s auf differentiellen 50Q-
Leitungen bendtigen fiir eine Ubertragungslinge (Chip-to-Chip oder Board-to-Board) von
50cm einen differentiellen Pegel von 1,6V. Dies entspricht einem Strom von £8mA allein auf
der Ubertragungsleitung. Bereits heute verfiigbare 10GHz VCSEL (Vertikal Cavity Surface
Emitting Laser) kommen mit einem Betriebsstrom in der GréBenordnung von 2-4mA aus,
also weniger als der Hilfte des Stromes der elektrischen Ubertragung. Bei einer
Ubertragunsgrate von 10GBit/s wird bei einer optischen Ubertragung etwa nur 1/4 der
Verlustleistung benétigt, die Ubertragungslingen betragen jedoch ein Vielfaches [68].

Die Stdrsicherheit optischer Ubertragung ist mittlerweile sprichwortlich und bedarf keiner
weiteren Erlduterung. Nétige Technologien fiir die optische Chip-to-Chip-Ubertragung, wie
z.B. in Leiterplatten integrierte optische Wellenleiter, sind im Labor bereits verfiigbar. Diese
haben eine wesentlich hohere Bandbreite als elektrische Wellenleiter und sind rdumlich enger
anzuordnen, vverfligen also {iber wesentliche Vorteile bei der Systemauslegung dar.

Die folgende Prinzipskizze (Fig. 6.3) zeigt, wie eine solche Ubertragung aussehen konnte. Es
wird deutlich, mit welch geringem Aufwand derartige Systeme zu realisieren sind. Es sind
keine ,exotischen® Verpackungstechnologien nétig. Alle fiir das ,,Opto-IC* notigen
Technologien sind heute bereits groBtechnisch verfiigbar und weit verbreitet. Die Skizze in
Fig. 6.3 basiert auf einer heute schon in groflen Stiickzahlen eingesetzten Ball-Grid-Array-
Technologie. Man kann jedoch auch optische Chips (Photodioden oder vertikal emittierende
Laser) neben oder auf elektronischen Silizium Chips platzieren und kontaktieren, sodass sich
ein nach unten abstrahlendes optisches Signal ergibt. Dieses kann in geeigneter Weise in eine
sog. ,,Opto-Leiterplatte” eingekoppelt werden. Diese Art der Leiterplatte ist heute das
begrenzende System, das noch nicht im breiten Rahmen verfiigbar ist. Jedoch wird, wie
bereits erwihnt, an verschiedenen Stellen daran gearbeitet [69][70][71], wie auch an den
Lasern, deren Kosten der Laser und Zuverléssigkeit noch nicht die fiir eine breite Anwendung
notigen Reife haben. Die beschriebenen hervorragenden Kennwerte der damit mdglichen
Ubertragung werden jedoch dafiir sorgen, dass derartige Systeme eines Tages Anwendung
finden werden.
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Fig. 6.3 : Prinzipskizze fiir optische Chip to Chip Ubertragung; a) Aufsicht, b) Querschnitt
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Zusammenfassung

Die vorliegende Arbeit beschreibt die Ergebnisse der Entwicklung eines vollstindig
integrierten Empfingerbausteins (sogenannter ,,Light to Logic Receiver) in einer 0,35pum
CMOS-Technologie.

Im Eingangsteil wird auf die Problematik der digitalen Ubertragungstechnik, im Speziellen
der digitalen optischen Ubertragungstechnik eingegangen. Dabei werden die wesentlichen
Randbedingungen fiir eine Empfingerschaltung herausgearbeitet. Ferner werden die
Eigenschaften von verschiedenartigen Photodioden und deren Auswirkungen auf die
elektrischen Eingangsstufen dargestellt.

Das anschlieBende Kapitel behandelt die Grundprinzipien und moglichen Schaltungsvarianten
fiir optische Empfangerschaltungen sowie deren Vor- und Nachteile. Dabei wird auch auf
Varianten in Bipolar- und GaAs-MES-FET-Technologien eingegangen. Es werden
Moglichkeiten, Schwierigkeiten und Grenzen bei der monolithischen Integration von
Photodioden und Verstirkern besprochen. Dabei kommen die wesentlichen Vorteile des
Transimpedanzverstirkers und dessen Bandbreiten-, Dynamik- und Rauschvorteile zur

Sprache.
Das folgende Kapitel beschreibt im Detail die Entwicklungsaktivititen fiir den CMOS-
Empfanger. Begonnen  wird mit dem  Design des ,Folded Cascode

Transimpedanzverstirkers®, sowie dessen Optimierung und Einbindung in den Gesamtaufbau
der Schaltung. Eine wichtige Rolle spielen dabei die MalBnahmen zur
Empfindlichkeitsverbesserung (Rauschoptimierungen), der Dynamikerweiterung mit erstmals
verdffentlichter variabler Pol-Kompensation sowie die Stabilititsbetrachtungen. Sodann
werden der Nachverstirker und dessen Offsetregelung behandelt. Hierfiir werden die
Simulationen der Riickkopplungsschleife ausgewertet. Der Verstirker beinhaltet ferner eine
patentierte temperaturabhédngige Verstdarkungssteuerung, um die starken Schwankungen der
Verstirkung tiber der Temperatur auszugleichen und Riickkopplungen durch zu hohe
Verstarkung zu vermeiden.

Ausfiihrlich wird auf eine neue ebenfalls patentierte LVDS-Ausgangsstufe eingegangen, die
linear (mit geséttigten Transistoren) arbeitet und Datenraten bis 1,25GBit/s treiben kann
sowie eine Regelschaltung zur prézisen Steuerung der Ausgangspegel enthélt. Wichtig fiir
dieses Design ist die Vermeidung von Storeinfliissen auf der Versorgungsspannung durch
geschaltete Strome, die die Empfindlichkeit herabsetzen konnen. Kurz werden auch noch die
Signal-Detect-Stufe und die integrierten Spannungsregler dargestellt, die das Design
vervollstdndigen.

Im Rahmen der Messungen des Bausteins werden die von au3en messbaren Parameter dieser
hochintegrierten Schaltung beschrieben. Dies sind im Wesentlichen die Empfindlichkeit,
Ubersteuerungsgrenze, Jitterwerte und die Eigenschaften der LVDS-Ausgangsstufe. Diese
Ergebnisse iibertreffen die Anforderungen an den Gigabit-Ethernet-Standard. Es wird
messtechnisch nachgewiesen, dass nur ein extrem kleines Substratnebensprechen
(Riickkopplung auf dem Chip iiber das Substrat) auftritt und damit die im Chip eingebauten
AbschirmungsmafBnahmen erfolgreich sind. Abschitzungen hierzu zeigen, dass aufgrund
dieser kleinen Riickkopplungen kein Empfindlichkeitsverlust entsteht, solange keine weiteren
Riickkopplungen auBlerhalb des Chips auftreten.

Im Ausblick werden mogliche Weiterentwicklungen in kleineren CMOS Strukturen (0,18pum)
und bei hoheren Datenraten (bis zu 3GBit/s) aufgezeigt und potentielle zukiinftige
Anwendungen von ,,Low-Voltage-CMOS-Receivern beschrieben, welche auf der Basis
dieser Arbeit verwirklicht werden konnen.
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Anhang A: Technologiedaten
Ausgewihlte Technologiedaten

Bei der verwendeten Halbleiter-Technologie handelt es sich um einen Mixed-Signal-CMOS
Prozess mit

- Dreilagenmetallisierung in Aluminium

- Lineare Poly-Poly-Kapazitit und

- Hochohmwiderstand

Das Salizid auf der Gate-Metallisierung gewéhrleistet niedrigere Gate-Serienwidersténde.
Ferner ist eine LDD-Option (lighlty doped drain) verfiigbar, u.a. um die ESD-Vertraglichkeit
der Ausgangstransistoren zu verbessern. Dies vergroBert allerdings den Drain-Serien-

Widerstand und die Drain-Kapazitdt und ist daher fiir Hochfrequenzschaltungen ungeeignet.

Anzahl der Masken: 18, optionale Polyimide Passivierung moglich.

In folgenden Tabellen wird auszugsweise die Technologie-Spezifikation dargestellt:

Grenzdaten (Absolute Maximum Ratings) :

Maximale Versorgungsspannung

4,6 V

Maximale Lagertemperatur

=55 bis 150°C

Technologiedaten (Geometrie)

Minimale StrukturgréBe (Gate Lénge) 0,35 pm

Gate Oxid Dicke 8,7 nm

Dicke der Oxid Isolation zwischen den einzelnen 500 — 1400 nm,
Metalllagen bzw. dem Substrat

Dicke der Oxid Isolation zwischen Metal 3 und Substrat | 4000nm

Nitrid Passivierung 300 nm

Dicke des Poly-Siliziums (Gate und Widersténde) 180 — 330 nm
Dicke der Metalllagen Alul und Alu2 400nm

Dicke der Metalllagen Alu3 600 nm

Betriebsbedingungen

Chiptemperatur (Junction)

—40 bis 125°C

Maximale Betriebsversorgungsspannung

36V

Elektrische Parameter (typische Werte)

Transistor
Gate Flachen-Kapazitit 4 fF/um” (gemessen in Inversion)
Threshold Spannung 0,45+£0,11V (30)

Sattigungsstrom (Vgs = Vps =3,3V, w=10um, n-Kanal)

540pA = 12% (30)

Sattigungsstrom (Vgs = Vps =3,3V, w=10um, p-Kanal)

250uA +17% (30)

Body Effekt (Threshold shift Vgg 0...£2V)

0,3..0,5V

Punch through

7,5V
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Kapazitditen
Poly-Poly-Kapazitit 1,35 fF/um’
Linearitit der Poly-Poly-Kapazitit 300ppm/V
MOS-Kapazitit 4 fF/um’
Widerstandsbeldge
Hochohm-Widerstand 1kQ/sq.
Temperaturgang 1,2E-3/°C
Matching (1o) 2%
n+-Poly Widerstand 275 Q/sq.
Temperaturgang 1,2E-3/°C
Matching (1o) 3,5%
p+-Poly Widerstand 130 Q/sq.
Temperaturgang 2E-4/°C
Matching (1o) 2%
Poly-1-Widerstand mit Salizid (Gatemetall) 4 Q/sq.
Alu- und Alu2-Widersténde 100m€Y/sq.
Alu3-Widerstand 50mQ)/sq.

Transistor Kenndaten

Transistor Kennlinien

Drainstrom [A]

2@m |
y
19m L - AP im TIA
@@ I L L L L m | | L | s L0y N | | . B
7. 1.4 2. 3.6
e

Drainspannung [V]

Fig. A. 1: Kennlinienfeld des Transistors MN1 (W/L = 225um/0,35um, 25°C, nominal
Parameter, Gate-Spannung Vg von 600mV bis 1200mV in 100mV Schritten variiert)

Die Bilder Fig. A. 1 und Fig. A. 2 zeigen exemplarisch die statischen Transistorkennlinien fiir
den Eingangstransistor MN1 sowie den Kaskoden Transistor MP2 (beide aus der Schaltung
Fig. 4.1). Die Punkte kennzeichnen die Arbeitspunkte der Transistoren in der Schaltung. Der
Transistor MN1 wird bei etwa 8mA, der Transistor MP2 bei etwa 4mA betrieben.
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Fig. A. 2: Kennlinienfeld des Transistors MP2 (W/L = 330um/0,35um, 25°C, nominal
Parameter, Gate-Spannung Vg von 600mV bis 850mV in 50mV Schritten variiert)

Bandbreite

Als Bandbreite der Transistoren wird gemeinhin die ,,Transitfrequenz* f; bzw. die ,,Maximum
Oszillation Frequency® fm.x definiert. Fiir die Transitfrequenz gilt allgemein, dass die
Stromverstirkung gleich Eins wird, es gilt also die Gleichung A.1. Eine
Kleinsignalvereinfachung stellt Gleichung A.2 dar [74].

| h2t | =1 (A.1)
f; Transitfrequenz

Em Steilheit im Arbeitspunkt
Cos Gate-Source-Kapazitit
(O Gate-Drain-Kapazitét

Fiir die Maximum Oszillation Frequency fi.x gilt, dass die Maximale Leistungsverstirkung
(Maximum Available Power Gain, MAG) gleich Eins wird. Die Kleinsignalvereinfachung

dafiir ist in Gleichung A.3 definiert [9].

frax =\ L - \/ G (A.3)
max .
81R,Cy, 16 2R, C, Cy,

R, Gate-Widestand
Cad Gate-Drain-Kapazitit
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Fiir Verstéirker relevant ist daher eher die f.x-Definition nach Gleichung A.3, welche auch
von der Gate-Drain-Kapazitét (als Miller Kapazitit) und der Gate-Serienwiderstand abhéngt.

Fig. A. 3 zeigt einen Vergleich der Grenzfrequenzen fiir verschiedene Sub-Micron-CMOS
Technologien der Firma Infineon Technologies AG [66]. Wie man erkennt, ist vor allem bei
fimax der Unterschied zwischen 0,35um und 0,25um nicht sehr grof3, auch das ist ein Grund fiir
die gute Eignung der verwendeten 0,35pum-Technologie. Erst bei 0,18um Technologien ergibt
sich wieder eine signifikante Verbesserung der Transistorbandbreitenwerte.

70
65
60
55
50 -
45 -
40 -
35
30 ‘ ‘ ‘ ‘

0,1 0,15 0,2 0,25 0,3 0,35 0,4

Gateldange [um]

—o—Ft
—m— Fmax

Grenzfrequenz [GHz]

Fig. A. 3: Vergleich der Grenzfrequenzen f; unf f,,, fiir verschiedene Sub-Micron-CMOS
Technologien der Firma Infineon Technologies AG [66].

Rauschen

Wichtig fiir die Eignung der Eingangsschaltung und deren Simulation ist natiirlich das
Rauschersatzschaltbild der verwendeten Technologie. Hier muss angemerkt werden, dass vor
allem fiir die Hochfregenzanwendung kein definiertes und abgesichertes Rauschmodell zur
Verfiigung stand. Es wurde im Rahmen der Arbeit mit einer Néherung auf Basis der zur
Verfligung stehenden Modelle im Simulator und von durchgefiihrten Messungen gearbeitet.

Als Simulationsbasis stand ein Modell nach dem BSIM3v3-Modell der University of
California Berkeley [72] sowie das Spice-Modell bereit, welche beide im Simulator Spectre
der Fa. Cadence implementiert waren. Das hier verwendete Modell war eine Mischung aus
dem Spice- und BSIM3v3-Modell, das BSIM3v3-Modell wurde als Modell fiir das
Kanalrauschen verwendet, fiir das 1/f-Rauschen (flicker noise) kam das Spice-Modell zum
Einsatz. Diese Kombination kam den Transistormessungen am néchsten.

Das ,normale* Rauschmodell nach Gleichung A.4 [72] ist wegen des zunehmenden
Einflusses der heiflen Elektronen (,,hot electron noise*) nicht mehr giiltig. Es wurden in der
Literatur verschiedene Ansitze entwickelt, um dies zu modellieren, z.B. in [73]. Zum Teil
wird auch mit Faktoren gearbeitet, die den Faktor 8/3 in Gleichung A.4 vergroBern (S; ist
dabei die spektrale Stromrauschleistung).

Si =3 KT ((gm + Qo +Qrmb) (A.4)
S; spektrale Rauschstromdichte
Lds Drain-Source-Leitwert

b Steilheit des Bulkeffektes
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Das fiir diese Arbeit verwendete BSIM3v3-Modell geniigt der Gleichung A.5 und wurde in
[74] hergeleitet.

4KT

i 2 inv

(A.S)
Qv Inversionsladung
L Gate-Linge
U Majoritétstragerbeweglichkeit

Dabei ist die Inversionsladung Qnv fiir den Transistor in Séttigung definiert durch

2
Qv = ? WL Cqy (Vgs-Vq)

(A.6)
W Transistorweite

Cox  Gate-Oxidkapazitit

Vss  Gate-Source-Spannung

Vo Threshold-Spannung

Fiir das 1/f-Rauschen verwendet der Simulator das Spice-Modell nach Gleichung A.6.

K. | af
f 'd
S; = 2S f
€]
Cox Leff f ( A.6)
Ky Flicker Noise Parameter
Ips Drainstrom
Leg effektive Gate-Lénge
af Frequency exponent
ef Flicker exponent

20

Arbeitspunkt im
Empfanger

-
()]

N
o
L

Kurve: BSM3v3 Modell
Dots: Messungen

(63}
I

Spektrale Rauschleistung
[1022A%/Hz]

Gate-Source-Spannung [V]

Fig. A. 4: Vergleich der gemessenen (Punkte) und simulierten Rauschwerte (Linie) eines
Einzeltransistors mit einem W/L = 96um/0,35um [66]

Fig. A.4. zeigt einen Vergleich der gemessenen und simulierten Rauschwerte eines
Einzeltransistors mit einem W/L = 96um/0,35um. Der Kurvenverlauf wird einigermallen gut
angepasst. Jedoch ergibt sich vor allem im Arbeitspunkt (bei Ugs = 1V) ein etwa um den
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Faktor zwei hoheres Rauschen als in der Simulation. Fiir die Abschitzung der
Empfindlichkeit miissen die Rausch-Simulationswerte daher mit dem Faktor zwei
multipliziert werden.
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Anhang B : Modellierung des Transimpedanzverstirkers

Fiir ein einfaches TIA-Modell, welches nur einen Riickkopplungswiderstand und einen
idealen Verstdarker (unendlich hoher Eingangswiderstand, 0Q2 Ausgangswiderstand, Fig. B. 1,
closed-loop-Verstirkung gleich open-loop-Verstirkung) enthélt, gilt folgendes Gleichungs-
system:

e

Un l l Uour
1

Fig. B. 1: TIA-Modell mit idealem Verstarker

I Uout=UnN"* (-Vo) (B.1)
H) IIN = UF / RF (B.2)
HI) U|N = UOUT' UF (B.3)

Hieraus berechnet sich der Eingangswiderstand zu:
UIN/IIN = R|N = RF/( Vo - 1) (B.4)

Sowie die Transimpedanz zu :

UOUT/ IIN = RF /(1- 1/Vo) (B.S)
| P RN - _ .
7 \ —
/ 4
Ci Xour l Uour
o = 191D
ICl -gmUyy S lout
77
g Xe
| I

<ji >
G )——

Fig. B. 2: Modell fiir einen TIA mit einstufigem Transistor Verstéirker
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Fig. B. 2 zeigt ein einfaches Modell fiir einen TIA mit einem einstufigen Transistor-
Verstdrker, wie es in erster Ndherung dem hier behandeltem Verstirkertyp entspricht (unter
Vernachlissigung der Kaskode-Stufe, welche sich nur dynamisch auswirkt). Die schraffierten
Quellen sind Rauschquellen und sollen erst mal nicht beachtet werden. Das Modell besteht
somit aus folgenden Bestandteilen:

- Eingangsstromquelle Iy (entspricht der Photodiode)

- Eingangskapazitit Cpy

- Komplexer Riickkopplungswiderstand Xy

- Komplexer Ausgangswiderstand Xour

- Gesteuerte Stromquelle Iy (entspricht dem Transistor mit der Steilheit gm)

Fiir dieses Modell ergibt sich das folgende Gleichungssystem:

D In=le+le (B.6)
1) Ir - gm*Vin = lout (B.7)
) Un-Ug-Uour =0 (B.8)
IV)  Un =lc /joCn (B.9)
V) Ur=Xe* I (B.10)
VD) Uour = lout * Xourt (B.11)

Da nun kein idealer Spannungsverstiarker vorliegt, sondern eine auf einen komplexen
Ausgangswiderstand arbeitende Stromquelle (der Transistor), ergeben sich etwas komplexere
Resultate fiir die den Verstirker beschreibenden Parameter.

Fiir die Spannungsverstirkung des Verstirkers in der geschlossenen (!) Schleife (hier
»closed loop gain“ genannt, nicht zu verwechseln mit Begriff, der dem iiblicherweise bei
Operationsverstirkern angewandt wird) ergibt sich:

Uout/Un=VeL=(1-gm* Xg) !/ (Xg/ Xout +1) (B.12)

Mit der Vereinfachung Xy = Xour = X, welche fiir das vorgestellte Verstiarkerkonzept beim
1Gbit/s-Verstérker in erster Naherung gilt, ergibt sich:

UOUT/U|N=VC|_=(1-gm*X)/2 z-gm*X/Z (B.13a)

Dies entspricht der halben Verstirkung, welche die offene Schleife hitte, da der
Ausgangstreiber jetzt auch noch den Transimpedanzwiderstand zu treiben hat. Aufgrund des
relativ hohen Ausgangswiderstandes ist daher, anders als bei einem idealen Verstirker, der
Strom in den Riickkopplungswiderstand nicht zu vernachléssigen.

Fiir die Vereinfachung X >> Xourt, welche fiir den 155MBit/s -Verstirker in erster Ndherung
gilt, ergibt sich:

UOUT/ U|N = VC|_ ~ (1 -gm * XF) XOUT / XF ~ -gm * XOUT (B.13b)

Die Spannungsverstarkung entspricht in diesem Fall der der offenen Schleife (,,open loop
gain®), da (nahezu) kein Strom in den Riickkopplungswiderstand flief3t.
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Fiir die Vereinfachung Xy << Xour ergibt sich:
UOUT/UIN=VCL ~ (1 -gm*XF)z -gm*X,: (B.13C)
In diesem Fall ist am Ausgang praktisch nur der Riickkopplungswiderstand wirksam.

Fir die Transimpedanz T(w) ergeben sich folgende Eigenschaften (wegen der
Ubersichtlichkeit als inverse Transimpedanz 1/T(w) dargestellt):

In/ Uout = 1/ T(w) = (Xe+Xout)/(Xout - gm Xk Xour))*(joCin+t1/Xg)+1/Xg  (B.14)

Der Bruch in der ersten Klammer ist nach Gleichung B.12 gleich 1/VgL, damit ergibt sich fiir
Gleichung B.14 folgende Vereinfachung:

In/ Uout =1 /T((.L)) = (j(DC|N +1/XF) [ VoL +1/Xg = jCOC|N [ VoL +1/Xg (B.15)
Hieraus resultiert fiir kleine Frequenzen eine Transimpedanz von T(®) = X, sowie eine durch
die Spannungsverstirkung verkleinerte Wirkung der Eingangskapazitit und damit eine

Erh6hung der Bandbreite der Transimpedanz.

Der Eingangswiderstand des TIAs wird durch folgende Gleichung beschrieben (wegen der
Ubersichtlichkeit als ebenfalls als inverser Eingangswiderstand 1/Ry dargestellt):

|IN / U|N =1/ R|N = j(x)C|N +1/XF - UOUT / (U|N * XF) (B.16)
IN/Un=1/Rn= jCOC|N +1/Xg - Ve ! X (B.17)
1/RN = j(DC|N - Ve I X =~ j(x)C|N + |VCL|/ Xr (B.lg)

Damit wird fiir kleine Frequenzen der Eingangswiderstand mit der Spannungsverstirkung
reduziert, ferner wird die Zeitkonstante des Eingangswiderstandes mit der Spannungs-
verstirkung herabgesetzt:

TN =Xr* Cin/ Vel (B.19)

Das Rauschmodell wird ebenfalls aus Fig. B. 2 abgeleitet. Wichtig dabei ist, dass die
Rauschquelle des Widerstandes (Nr) die gleiche Ubertragungsfunktion erfihrt wie das
Eingangssignal, also die der Transimpedanz entsprechend der Gleichungen B.14 und B.15.
Hingegen erfahrt das Rauschen des Verstirkers (Rauschquelle Ny) eine vollig andere
Ubertragungsfunktion, da dieses Rauschen nicht direkt auf den Eingang wirkt.

Folgendes Gleichungssystem ergibt sich fiir die Rauschiibertragungsfunktion des
Verstédrkerrauschens Iyn (entspricht in Fig. B.2 der Quelle <iy>, iy und Iz werden nicht
betrachtet (also gleich Null gesetzt):

D le+1ly+Ilyn-lour=0 (B.20)
II) -Un + U+ Ugut =0 (B.21)
HI) U|N =- ||:/j(DC|N (B.22)

IV) UF = XF * IF (B.23)
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V) Uour = lout * Xour (B.24)
V) Ilv=-gm* Uy (B.25)
Damit ergibt sich folgende Ubertragungsfunktion fiir das Rauschsignal Iyn:

lyn / Uout =1/ Xout + (joCin + gm)/(1 + X¢ joCin) (B.26)
Fiir ® > oo ergibt sich:

v/ Uoutr = 1/ Xout+ 1/ Xr =1/ Xges (B.27)

Die Rauschquelle wirkt auf die Parallelschaltung der Widerstinde Xouyr und Xg, die
Gegenkopplung ist aufgehoben. Fiir kleine Frequenzen @ > 0 ergibt sich unter Verwendung
von Gleichung 3.1:

Uout/ Ivn = Xout / (1 + gm*Xour) = Xout/ (1 + VoL) (B.28)

d.h. die Rauschquelle arbeitet, hervorgerufen durch die Gegenkopplung, auf einen etwa um
die Leerlaufverstirkung Vo (nicht die closed loop Verstirkung!) reduzierten
Ausgangswiderstand, was zu einer Rauschverminderung des Verstirkerrauschens bei kleinen
und mittleren Frequenzen fiihrt. Oberhalb der Grenzfrequenz frrciny steigt das Rauschen an.
Aus Gleichung (B.26) ergibt sich eine Zeitkonstante fiir den Anstieg des Rauschens

trreiN = 1/2nfrrein = Xp* Cin (B.29)

Der Tiefpass Xg - Cpv verringert zunehmend die Gegenkopplung und hebt damit das
Rauschen an.

Die Kompensation der Schwingneigung des Transimpedanzverstirkers erfolgt durch
Parallelschaltung von Cr zu Ry und entspricht im Folgenden dem komplexen
Riickkopplungswiderstand Xg. Die Verstirkung V¢p des eigentlichen Verstirkers ist negativ
und normalerweise auch komplex (zweiter Pol). Aus Gleichung B.15 folgt fiir die
Transimpedanz T(w)

1/T(w) = jwCin/ VoL + 1/ (XeVer) + 1/ Xk (B.30)
mit X = Rg || Cr ergibt sich:

1/T((,0) = j(.UC|N/VC|_ +1/ (RFVCL) + j(.UCF/ VoL + 1/ Rg+ j(,UCF (B.31)

T(w) = (RFVCL) / (1 + Voo + jw(C|NRF + (CFRF (1 + VCL))) (B.32)
mit V(o) = Vero/ (1 + jo/ov) sowie mit Ve = Verstdrkung bei kleinen Frequenzen und
oy der 3dB-Grenzfrequenz der ,,closed loop* Verstirkung. wy ist damit einer der Pole des
Systems. Es ergibt sich nach Vernachlédssigung der beiden Terme ,,1° im Nenner von

Gleichung B.32 (wegen |Vcro| >> 1) und weiterer Umformung

T(w) = (Wy Win Re){wy win + jw (wyv/ Vero + wy win / WE) - (JL)Z} (B.33)
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mit Ciy Rp =1/ oy und Cp Rp = 1/ 0.
Die Ubertragungsfunktion eines Systems 2. Ordnung ist allgemein definiert als

F(w)= (kwo )/ (we? + 2jw D wg - w?) (B.34)
mit der Ddmpfung D und der natiirlichen Frequenz oy des Systems.

Diese Gleichung entspricht strukturell der Gleichung B.33, damit kann die Dampfung des
Systems beispielsweise mittels der Kapazitit Cr (= oF ) bei sonst festen Parametern
beeinflusst werden. Fiir Werte von D < 0 wird das System instabil, fiir D > 1 erfolgt
aperiodisches Einschwingen. Fiir den Transimpedanzverstirker entsprechend dem Modell
nach Fig. B.2 und Gleichung B.33 ergibt sich die Ddmpfung zu

Dria = %2 {wv/Verot wy win / wr } / V (Wwy win) (B.35)

Der Verstérker ist stabil fiir Werte von Dya > 0, damit ergibt sich die Stabilititsbedingung zu
wWiN [Vewo| > we (B.36)

und wegen Ciy Rp =1/ oy und Cg Rp =1/ ©f zu
[Vcro| Cr > Cin (B.37)

Im vorgegeben Fall entsprechen Ciy = IpF und V¢ro = -100. Damit errechnet sich fiir Cg ein
Wert von mindestens 10fF. Dies stimmt mit den Simulationen {iberein, nach dem schon fiir
sehr kleine Werte von Cr ein stabiles Verhalten erreicht wird (siehe Kapitel 4.1.1).
Interessanter Weise ist (zumindest fiir das vereinfachte Gleichungssystem) die Stabilitét
weder vom Riickkopplungswiderstand Ry noch von der Grenzfrequenz des Verstirkers oy
abhéngig. Daher wird das System nicht instabil, wenn der Riickkopplungswiderstand (z.B.
durch die Amplitudenregelung) verkleinert wird (siche Kapitel 4.1.3). Allerdings nimmt die
Schwingneigung erheblich zu, da das Einschwingverhalten nicht unabhingig von Rr und oy
ist, wie folgende Gleichung zeigt.

Fiir Dia = 1, dem Grenzfall fiir ein aperiodisches Einschwingverhalten, ergibt sich der Wert
fiir C¢ von

Cr=1/Rr {[2\/((.U|N/(.Uv) + 1/|VC|_0|]/ 2(,0|N} (B.38)

Fiir oy = oy, was in erster Niaherung fiir die 1GBit/s-Variante zutrifft, kann man den Term
1/|[VcLo| vernachléssigen. Fiir Werte von o~ @y~ 100MHz ergibt sich dann fiir C ein Wert
von

Cr =1/ (RV(win wy)) ~ 1pF. (B.39)

Dieser Wert ist, wie die Simulationen gezeigt haben, allerdings viel zu groB3, der Verstirker
wiirde zu langsam werden. Da leichtes Uberschwingen nicht schidlich ist, ist eine Ddmpfung
von etwa 0.25 bis 0.5 ausreichend, um Pulsnebensprechen ausreichend zu unterdriicken.
Ferner ist zu beriicksichtigen, dass parasitire Kapazititen wirksam werden und
moglicherweise nicht alle Vereinfachungen fiir eine exakte Losung zulédssig sind. Deshalb
sind die simulierten Werte fiir Cr im Bereich von 200fF durchaus plausibel (Kapitel 4.1).
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Anhang C : Verzeichnis der Formelzeichen und Abkiirzungen

Abkiirzungen

AKF Autokorrelationsfunktion
AP Arbeitspunkt

BER Bit Error Rate, Bitfehlerrate
CML Collector Mode Logic
Datacom Daten Kommunikation

ESCON® Enterprise System Connection, 200MBit/s Ubertragungssystem,
Markenzeichen vom IBM

FDDI Fiber Distributed Data Interface, 125MBit/s Local Area Network System
HEMT High Electron Mobility Transistor

IEEE Institute of Electrical and Electronics Engineers, Inc.

ISI Inter Symbol Interference, Bitnebensprechen

LAN Local Area Network, Lokales Netzwerk

LED Light Emitting Diode, Leuchtdiode

LVDS Low Voltage Differential Signals

MES-FET Metal Semiconductor Field Effect Transistor

MSM Metal Semiconductor Metal

NRZ Non Return to Zero

PECL Positive Shifted Emitter Coupled Logic

PLL Phase Locked Loop

POF Plastic Optical Fiber

PRBS Pseudo Random Bit Sequence, Pseudozufallsbitfolge

PSSR Power Supply Rejection Ratio

SCI Scalable Coherent Interface

SDH Synchrone Digitale Hierarchie, Telekommunikationsstandard (ITU)
SONET Synchronous Optical Network, Telekommunikationsstandard (Bellcore)
TIA Transimpedance Amplifier, Transimpedanzverstérker

VCSEL Vertical Cavity Surface Emitting Lasers

Ul Unit Intervall, MaB fiir Jitterbewertung, 1UI = 360° bzw. Zeitdauer eines Bits
XAUI 10Gbit[X] Auxillary Interface (des Ethernet Standards)
Formelzeichen

B Hz Bandbreite des Ubertragungskanals

Cc F Kollektorkapazitét

Cr,Cr12 F Riickkopplungskapazitit (feeback capacitor)

Caa F Gate-Drain-Kapazitit

O F Gate-Kapazitit

Cup F Hochpasskapazitét

Civ F Eingangskapazitit

Ck F Koppelkapazitit

CL F Lastkapazitit

Cm F Millerkapazitit

CoFrs F Kapazitit im Offsetregler

Cox F Oxidkapazitit

Cpar F Parasitéire Kapazitit

Crp F Photodioden Kapazitit
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Disparity, laufende Abweichung von der 50%-Eins-Null-
Verteilung im Bitstrom

Maximale Disparity

Déampfung bei der unteren Grenzfrequenz
Elementarladung
Fehlerwahrscheinlichkeit
Fehlerwahrscheinlichkeit des high-Pegels
Fehlerwahrscheinlichkeit des low-Pegels
Bitfrequenz

Maximale Oszillations Frequenz

Obere Grenzfrequenz

Obere Grenzfrequenz des Verstirkers
Grenzfrequenz des Riickkopplungswiderstandes und der
Eingangskapazitét

Transitfrequenz

Untere Grenzfrequenz

Steilheit

Steilheit des Bipolar Transistors

Steilheit des MOS Transistors

Drain Leitwert des MOS Transistors

Bulk Steilheit des MOS Transistors
Stromverstarkung des Transistors, Ioyr/Iin
Effektivwert des Rauschstroms des Widerstandes
Effektivwert des Rauschstroms des Verstérkers
Ausgangsstrom

Drainstrom

Emitterstrom

Boltzmann Konstante

(effektive) Gate-Léange

Bond Induktivitdt
Majoritétstragerbeweglichkeit

Anzahl der Nachverstirkerstufen

Allg. Rauschquelle des Widerstandes
Allg. Rauschquelle des Verstérkers

Allg. Wert des high-Pegels

Allg. Wert des low-Pegels
Signalrauschabstand

Inversionsladung im Kanal des MOS-FET
Kollektorwiderstand

Differentieller Diodenwiderstand
Riickkopplungswiderstand (feeback resistor)
Gate-Widerstand

Hochpasswiderstand

Eingangswiderstand

Lastwiderstand

Laufldnge von Eins oder Null Bits
Shunt-Widerstand

Entscheiderschwelle

Spektrale Stromrauschdichte

Minimale Signalamplitude

Nominale Signalamplitude



Siv
Sout
S/N
St

To

tBit
tBitd
tBLw
tuy
tMax
tMIN
TIN
THP
TINT
Tov
Un
Uour
<uy>
<ur>
<uour™>
Ve
Vcro
Vop
<Vpp>
Vb
VoL
Vas
Vhicn
Viow
Vv
Vo
VoL
VRreG
<VREG>
Vr
Vsp

o/B
OIN
Oy
OF
®o
Xout
XF

dB
V/s

~ R

S€C
S€C
S€C
S€C
S€C

<<< <<< <<<<<g ey
O O o O
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rad/s
rad/s
rad/s
rad/s

-117 -

Eingangssignal

Ausgangssignal

Signal to noise ratio, Signalrauschabstand
Anstiegszeit (Steigung [V/s]) an der Schwelle
Standardabweichung, Zeitkonstante des GauB3-Tiefpasses
Absolute Temperatur

Referenztemperatur

Bitzeit, Lange des einzelnen Bits

Bitzeit eines gestorten Bits, distorted bittime
Baseline wander jitter

Zeitkonstante der unteren Grenzfrequenz

Maximale Zeit zwischen zwei Nulldurchgidngen im Signal
Minimale Zeit zwischen zwei Nulldurchgidngen im Signal
Eingangszeitkonstante

Hochpasszeitkonstante

Integrationszeitkonstante

Zeitkonstante der unteren Grenzfrequenz des Verstirkers
Eingangssignalspannung

Ausgangssignalspannung

Effektivwert der Rauschspannung des Verstirkers
Effektivwert der Rauschspannung des Widerstandes
Effektivwert der Rauschspannung am Ausgang
Closed Loop Verstiarkung, frequenzabhéngig
Closed Loop Verstirkung bei der Frequenz 0
Positive Versorgungsspannung

Storpegel auf der Versorgungsspannung

Negative Versorgungsspannung

Open Loop Verstiarkung

Gate-Source-Spannung

Spannung des Low Pegels

Spannung des High Pegels

Verstirkung de nachverstirkers
Spannungsverstirkung

Leerlaufverstirkung (open loop gain)

Geregelte Versorgungsspannung

Storpegel auf der geregelten Versorgungsspannung
Schwellspannung des MOS-FET
Stromspiegelverstiarkung

Gate-Weite

Normierte Bandbreite

Eingangsgrenzfrequenz

Grenzfrequenz der Verstdrkers im Leerlauf
Grenzfrequenz der Riickkopplung

Natiirliche Frequenz im System 2. Ordnung
Komplexe Ausgangsimpedanz

Komplexer Riickkopplungsimpedanz



- 118 -

Anhang D : Veroffentlichungen und Patente

Veroffentlichungen zum Thema der Arbeit

1) Karl Schrédinger, Jaro Stimma, Manfred Mauthe, A fully integrated CMOS light to logic
Fiber Optic Receiver Circuit, ESSCIRC 2001, Villach/Osterreich

2) Karl Schrodinger, Jaro Stimma, Manfred Mauthe, A fully integrated CMOS Receiver
Front End for Optical Gigabit Ethernet, IEEE JSSC, Vol. 37, No. 7, July 2002

Patente zum Thema der Arbeit

1) DE 100 38 693 C2, Temperatursensor, Karl Schrodinger, Jaro Stimma, Patenterteilung:
24.10.2002

2) DE 100 16 445 C2, Ausgangsstufe, Karl Schrodinger, Jaro Stimma, Patenterteilung:
28.02.2002

Sonstige Veroffentlichungen

1) Dr. Klaus Panzer, Dr. Wilhelm Wilhelm, Karl Schrédinger, Digitales optisches
Ubertragunsgsystem fiir industriellen Einsatz mit Datenraten bis 200MBit/s, Siemens
Components 24 (1986) Heft 5, S. 175 - 178

2) Gervin Ruegenberg, Karl Schrddinger, Optisches Ubertragungssystem an seiner
Leistungsgrenze, Elektronik 12, 12.6.1987

3) Karl Schrédinger, Taktoszillator und -regenerator fiir digitale Ubertragungsstrecken bis
200 MBit/s, Elektronik 18, 4.9.1987

4) Karl Schrodinger, Modulares optisches Ubertragunssystem fiir Datenraten bis 200MBit/s,
Elektronik 19, 16.9.1988

5) Karl Schrédinger, Ubertragungsbandbreite von Mehrmoden-Glasfasern, Elektronik 24,
25.11.1988

6) Karl Schrodinger, A Fast and Accurate Test Methode for Determining the Dynamic Low
Level of Optical Transmitters, Journal of Optical Communication 10 (1989), No.1

7) L. Schmale, J. Blank, J.-R. Kropp, D. Kuhl, M. Heinemann, M. Ehlert, J. H6hn, D. Klix,
V. Plickert, P. Hildebrandt, L. Melchior, N.-P. Staudemeyer, G. Notermans, K.
Schrodinger, H.-D. Wolf, F. Auracher, F. Léger, S. Jacquet, F. Guellec, M. Lucas, H.
Unold, M. Kicherer, Towards 10 Gbit/s/channel in parallel optical links, OFC 2000

8) A. Schild, H.-M. Rein, J. Miillrich, L. Altenhain, J. Blank, K. Schrédinger, Amplifier
Array for 12 parallel 10Gb/s optical-Fiber Links Fabricated in a SiGe Production
Technology, IMS 2002

9) A. Schild, H.-M. Rein, J. Miillrich, L. Altenhain, J. Blank, K. Schrédinger, High-Gain
SiGe Transimpedance Amplifier Array for a 12 x 10 Gb/s Parallel Optical-Fiber Link,
IEEE JSSC, Vol. 38, No. 1, January 2003
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