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Kapitel 1

Einleitung

Die Hochintegration von Halbleiter-Bauelementen schreitet scheinbar unauf-
horlich voran und fithrt durch die Strukturverfeinerung, insbesondere bei
modernen digitalen CMOS-Prozessen, zu immer kleineren Versorgungsspan-
nungen. Vor allem durch die hohen Stiickzahlen von verkauften Speicher-
bausteinen getrieben, lassen sich integrierte Schaltkreise auf digitalen Stan-
dard CMOS-Prozessen besonders kostengiinstig herstellen. Die Reduktion
der Versorgungsspannung analoger HF-Schaltungen ist daher eine wichtige
Mafnahme, um auch integrierte Schaltkreise fiir den Mobilfunkbereich auf
diesen Prozessen ohne zuséitzliche Maskenoptionen fertigen zu konnen. Neue
Schaltungskonzepte sind dafiir erforderlich, denn klassische analoge Schal-
tungen mit ihrer vertikalen Anordnung von Bauelementen, bei denen sich
oft sehr viele einzelne Verbraucher in einem Strompfad zwischen der positi-
ven und der negativen Versorgungsspannung befinden, miissen in horizontale
Architekturen mit parallelen Strompfaden umgeformt werden.

Integrierte Transformatoren sind hervorragend geeignet, um diese Auf-
gabe zu erfiillen. Mit ihnen kénnen Stréme von einem Pfad in einen ande-
ren induktiv eingekoppelt werden. In der Vergangenheit wurden integrierte
Transformatoren daher oft verwendet, um Empfanger mit reduzierter Ver-
sorgungsspannung zu realisieren. Durch ihren schlechten Wirkungsgrad er-
gab sich dabei jedoch eine Signalddmpfung, die von aktiven Bauteilen kom-
pensiert werden mufste. Die Reduktion der Versorgungsspannung mit Hilfe
integrierter Transformatoren wurde so durch eine erhohte Leistungsaufnah-
me erkauft. Aufgrund der sténdig steigenden Komplexitdt moderner mobi-
ler Kommunikationsgerdte und der Tendenz zu immer léngeren Batterielauf-
zeiten ist jedoch eine geringe Leistungsaufnahme von Mobilfunkschaltungen
sehr wiinschenswert.



1 EINLEITUNG

Der Einsatz integrierter Transformatoren in HF-Empfangern fiir den Mo-
bilfunk erweist sich hingegen als gewinnbringend, wenn die ohmschen Verlu-
ste in den Wicklungen des Transformators und die durch das Substrat hervor-
gerufenen Verluste mit Hilfe schaltungstechnischer Mafnahmen iiberwunden
werden konnen. Hierfiir ist eine analytische Berechnung der Stromverstar-
kung dieses induktiven Bauelementes unter Einbeziehung seiner relevanten
Verlustmechanismen erforderlich, und es wird eine Methode benétigt, die
den Riickschluft auf die optimalen geometrischen Eigenschaften integrierter
Transformatoren ermoglicht. Die Losung dieses Problems ist Hauptbestand-
teil der vorliegenden Arbeit.



Kapitel 2

Anforderungen an moderne
HF-Empfanger

Jedes zusitzliche Bauelement in einem Gerét verringert die Zuverldssigkeit
des Gesamtsystems und verursacht zusétzliche Kosten, so dafs es aus die-
ser Sicht sinnvoll erscheint, die Versorgungsspannung des Analogteils auf das
Niveau des Digitalteils abzusenken, um so den Digital- und den Analogteil zu-
sammen in einem [C integrieren zu konnen. Das ist ein wichtiger Schritt, dem
Ziel einer Ein-Chip-Losung fiir mobile Kommunikationsgerate ndher zu kom-
men, bei der alle Schaltungsteile, vom analogen HF-Empfinger, {iber die ana-
loge Signalverarbeitung im Basisband, bis hin zum Analog-Digital-Wandler,
auf einem einzigen Chip integriert werden konnen. Um diese Vollintegration
bewerkstelligen zu konnen, miissen beim Entwurf moderner HF-Empfinger
Architekturen zum Einsatz kommen, die auf zusitzliche externe Komponen-
ten verzichten konnen. Neue Schaltungskonzepte sind hierfiir erforderlich.

Im Folgenden werden Grundlagen iiber den Aufbau und die Funktions-
weise von Empfangern behandelt. Dabei wird die Problematik kleiner Ver-
sorgungsspannungen und ihre Auswirkung auf die Schaltungs-Architektur
moderner HF-Empfianger einbezogen. Anschliefend werden charakteristische
Kenngrofen von Empfangern, insbesondere Kenngrofsen der Linearitét, so-
wie der Einfluk der reduzierten Versorgungsspannung auf die Empfanger-
Eigenschaften beschrieben. Die einfiihrenden Abschnitte dieses Kapitels, in
denen die Empfanger-Architekturen und die Kenngréfen zur Charakterisie-
rung von Empfiangern behandelt werden, basieren auf den ausfiihrlichen Dar-
stellungen in [1].



2 ANFORDERUNGEN AN MODERNE HF-EMPFANGER

2.1 Empfanger-Architekturen

Ein HF-Empfanger fiir den Mobilfunk mufs sehr schwache, hochfrequente
Analogsignale auch in Anwesenheit starker Storer fehlerfrei detektieren. Das
hochfrequente Eingangssignal des Empfangers muft dabei gefiltert, verstarkt
und zu einer niedrigeren Frequenz transformiert werden, damit das Ausgangs-
produkt des Empféngers letztlich von einem Digital-Analog-Umsetzer abge-
tastet und digitalisiert werden kann. Komplexitét, Kosten, Leistungsaufnah-
me und die Anzahl externer Komponenten sind neben der technischen Spe-
zifikation priméare Kriterien fiir die Auswahl einer Empfanger-Architektur.

2.1.1 Heterodyne Empfanger-Architektur

In klassischen heterodynen Emptanger-Architekturen wird das gesamte Spek-
trum des hochfrequenten Eingangssignals in zwei Schritten, iiber eine Zwi-
schenfrequenz, in das niederfrequente Basisband verschoben. Um ein HF-
Eingangssignal der Form cos (wyrt) mit der Frequenz wyr zu einer niedrige-
ren Frequenz w;pr zu transformieren, wird ein Mischer eingesetzt. Mathema-
tisch betrachtet, wird das HF-Eingangssignal im Mischer mit dem sinusférmi-
gen Ausgangssignal cos (wrot) eines lokalen Oszillators multipliziert, wobei
wro die Frequenz des Oszillators ist.! Fiir zwei beliebige sinusformige Signale
cos (wqt) und cos (wot) gilt:

cos (wrt) cos (wat) = %COS (w1 —wa)t) + %cos (w1 +w2)t) . (2.1)

Das HF-Eingangssignal wird durch die Multiplikation somit zu den Frequen-
zen wyr — wro und wyp + wro verschoben. Alle benachbarten Frequenzen
werden um die gleiche Distanz verschoben, so dafs das komplette Eingangs-
spektrum um wro im Frequenzbereich sowohl nach oben als auch nach unten
transformiert am Ausgang des Mischers erscheinen wird. Das Spektrum um
wyr + wro wird im Empféanger nicht benotigt. Es kann durch ein Tiefpaffil-
ter eliminiert werden.

Neben dem eigentlichen Nutzsignal konnen starke Storsignale in benach-
barten Frequenzbereichen existieren. Diese haben eventuell eine sehr viel ho-

!'Der Einfachheit halber wurde hier fiir das HF- und das LO-Signal eine Amplitude
von eins angenommen. Die Frequenz der lokalen Oszillators (Local Oscillator Frequency)
wird im folgenden auch als LO-Frequenz bezeichnet. Die Zwischenfrequenz (Intermediate
Frequency) wird im folgenden auch als IF-Frequenz bezeichnet.

4



2.1 EMPFANGER-ARCHITEKTUREN
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Abbildung 2.1: Heterodyne Empfanger-Architektur [1].

here Energie als das Nutzsignal, so dafs sie den Empfanger iibersteuern kon-
nen. Ein Bandfilter eliminiert daher zunéchst alle Storsignale, die aufserhalb
des zu empfangenden Bandes liegen. Das verbleibende Frequenzband wird
von einem rauscharmen Eingangsverstérker (Low Noise Amplifier, LNA) ver-
starkt und anschlieffend mit einem Mischer zu einer Zwischenfrequenz trans-
formiert. Der gewiinschte Kanal kann nun mit einem Kanalfilter aus dem
Band selektiert werden. Mit einem zweiten Mischer wird der selektierte Ka-
nal in das Basisband heruntergemischt.? Die prinzipielle Architektur eines
heterodynen Empfingers zeigt Abbildung 2.1. Hier werden zwei sinusférmige
Taktsignale cos (wpo1t) und cos (wrpot) bendtigt, die mit Hilfe eines Teilers
aus dem Ausgangssignal eines einzigen lokalen Oszillators gewonnen werden
koénnen.

Fiir den Mischprozef ist es unerheblich, ob die Frequenz des lokalen Os-
zillators oberhalb oder unterhalb des Eingangsspektrums liegt. Fiir zwei be-
liebige Frequenzen w; und ws ist

cos (w1 —ws) t) = cos ((wy —w1)t) (2.2)

stets erfiillt. Folglich werden alle Frequenzen oberhalb und unterhalb von
wro1, die den selben Abstand zu wrp; haben, auf die gleiche Frequenz w;p
heruntergemischt. Liegt das Eingangsspektrum oberhalb von w1, also bei
wHF = wro1 + wrr, so wird es durch den Mischprozels zu w;rr hin verscho-
ben. Gleichzeitig wird aber auch das unterhalb von wpp; befindliche Spek-

2Wollte man den gewiinschten Kanal bereits aus dem hochfrequenten Eingangssignal
ausfiltern, bendtigte man Filter mit extrem hoher Giite. Die Selektierung eines 200-kHz-
Kanals aus einem 900-MHz-Signal erfordert bei einem einfachen LC-Filter 1. Ordnung eine
Giite von @ = 4500. Bei einem Kanalfilter miissten weitaus hohere Anforderungen an die
Selektivitdt gestellt werden, so dafs sich noch viel grofere Werte fiir die Giite ergédben.



2 ANFORDERUNGEN AN MODERNE HF-EMPFANGER
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Abbildung 2.2: Funktion des Image-Reject-Filters [1], a) Das Spektrum um
wry wird zur gleichen Zwischenfrequenz wypr heruntergemischt wie das Nutz-
spektrum um wyp. b) Unterdriickung des Spektrums um wyyy;.

trum, dessen Mittenfrequenz bei wry = wror — wrr liegt, zu wrp hin ver-
schoben (Abbildung 2.2a). Dieses Spektrum wird als Image bezeichnet. Es
muk von einem Image-Reject-Filter unterdriickt werden, bevor es den Ein-
gang des ersten Mischers erreichen kann, weil es sonst das heruntergemisch-
te Eingangsspektrum tiberlagert [1]. Geméf diesem Zweck wird das Filter
zwischen Eingangsverstirker und Mischer geschaltet (Abbildung 2.2b). Das
Image-Reject-Filter muf eine hohe Selektivitdt und damit auch eine hohe
Giite besitzen. Es ist daher nicht integrierbar und wird stattdessen als exter-
ne Komponente an den Empfangsbaustein angeschlossen. Der Ausgang des
Eingangsverstéirkers und der Eingang des Mischers miissen iiber Gehéuse-
anschliisse nach auften gefithrt werden und dariiber hinaus an die Ein- und
Ausgangsimpedanz des Filters angepaltt sein, damit keine Reflexionen auf-
treten. Die zusétzlichen Anschliisse erfordern gegebenenfalls ein groferes Ge-
hause. Zusammen mit dem extern zu bestiickenden Filter werden hierdurch
zusatzliche Material- und Herstellungskosten verursacht. Eine Anforderung
an moderne HF-Empfanger fiir den Mobilfunk besteht daher in der Vermei-
dung externer Bauteile, inshesondere der des externen Image-Reject-Filters.
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Abbildung 2.3: Homodyne Empfanger-Architektur [1].

2.1.2 Homodyne Empfangsstruktur

Ein homodyner Empfanger mischt das HF-Eingangssignal in einem einzi-
gen Schritt direkt ins Basisband herunter. Diese Architektur wird auch als
Direct-Down-Converter oder Zero-I1F-Receiver bezeichnet. Die Frequenz wyo
des lokalen Ostzillators entspricht dabei der Mittenfrequenz wyp des HF-
Eingangsspektrums. Anstelle eines Bandpaffilters zur Selektion eines ein-
zelnen Kanals geniigt ein Tiefpaffilter am Ausgang des Mischers. Die Ka-
nalfilterung erfolgt dann nach der Digitalisierung. Wegen (2.2) werden alle
Frequenzen oberhalb und unterhalb von w;p = wyr, die den selben Abstand
7zu wro haben, auf die gleiche Frequenz im Basisband heruntergemischt, so
dafs sich beide Halften des Eingangsspektrums iiberlappen. Bei FM- und
QPSK-modulierten Signalen enthalten beide Hélften unterschiedliche Infor-
mationen, so daf die Demodulation mit einem 1Q-Mischer, wie in Abbildung
2.3 dargestellt, erfolgen mufs, um die Information vollstdandig zuriickgewinnen
zu konnen. Hier werden zwei um 90° phasenverschobene sinusférmige Takt-
signale cos (wrot) und sin (wrpt) bendtigt, die mit Hilfe eines 1Q-Teilers aus
dem Ausgangssignal eines einzigen lokalen Oszillators abgeleitet werden kon-
nen. Ein Beispiel fiir die schaltungstechnische Realisierung eines 1Q-Teilers
wird in Abschnitt 6.2.2 behandelt.

Architekturbedingt ist eine hohe Isolation zwischen dem HF-Eingang und
dem LO-Eingang des Mischers erforderlich. Andernfalls kénnen die am HF-
Eingang anliegenden Signale in den LO-Eingang einkoppeln, oder umgekehrt.

7



2 ANFORDERUNGEN AN MODERNE HF-EMPFANGER

Mischer

LO-Signal
a) LO-Eingang

Mischer

HF-Eingang D

HF-Signal

b) LO-Eingang

Abbildung 2.4: Selbstmischen [1] durch a) unerwiinschtes Einkoppeln des LO-
Signals in den HF-Eingang, b) unerwiinschtes Einkoppeln des HF-Signals in
den LO-Eingang.

Dies kann zum einen induktiv zwischen Bonddrahten erfolgen, zum anderen
konnen auch kapazitive Pfade iiber das Substrat oder iiber parasitiare Ka-
pazitdten von Bauteilen dafiir verantwortlich sein. Gelingt es beispielsweise
dem Taktsignal des lokalen Oszillators {iber den LO-Eingang des Mischers
in den HF-FEingang des LNAs oder des Mischers einzukoppeln, so wird es
mit sich selbst zur Frequenz Null heruntergemischt. Es erscheint durch den
Mischprozefs als Gleichspannung am Ausgang des Mischers [1]. Auf die glei-
che Weise kénnen starke Storsignale benachbarter Frequenzen {iber den HF-
Eingang in den LO-Eingang des Mischers einkoppeln. Sie erscheinen ebenfalls
als Gleichspannung am Ausgang. Folgestufen kénnen durch diese zusétzliche
Gleichspannung iibersteuert werden. Da die Amplitude der Storsignale va-
rileren kann, ist auch die am Ausgang auftretende Gleichspannung zeitlich
verénderlich. Eine Regelung ist erforderlich, um das Ruhepotential am Aus-
gang des Mischers konstant zu halten. Abbildung 2.4 veranschaulicht den
Prozefs des Selbstmischens.

Ein homodyner Empfanger weist gegeniiber heterodynen Architekturen
eine Reihe von Vorteilen auf: Das Problem des Image-Spektrums tritt bei
homodynen Empfénger-Architekturen wegen w;r = 0 nicht auf. Ein Image-

8



2.1 EMPFANGER-ARCHITEKTUREN
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Abbildung 2.5: Rauscharmer Eingangsverstérker eines Empfiangers.

Reject-Filter ist nicht erforderlich, ebenso entféllt die Anpassung an die Ein-
und Ausgangsimpedanz des Filters. Fiir die Kanal-Selektion wird nur ein
Tiefpalsfilter benotigt, das als aktives Filter realisiert werden kann. Homo-
dyne Empféinger sind somit vollstandig integrierbar. Thre Leistungsaufnahme
ist geringer als die heterodyner Architekturen, weil zum einen kein zwei-
ter Mischer benoétigt wird, zum anderen, weil der Eingangsverstarker keine
niederohmige Last treiben muf. Abbildung 2.5 zeigt hierzu einen Eingangs-
verstiarker, dessen Eingangswiderstand Z;,, mit Hilfe der Induktivitdten Lg
und Lg fiir einen bestimmten Frequenzbereich um wypr an den Quellwider-
stand Rg angepalst ist. Die Spannungsverstarkung dieses Eingangsverstérkers
betrigt im unbelasteten Fall (7, = o0)

o anut

A
VT ou;

= Qinngout (23)
mit

Uin =V PanS

1
"~ 2wyrRsCas

Qin (2.4)

Hierin ist P;, die Eingangsleistung, @);, ist die Giite des Eingangskreises,
R,y ist der Ausgangswiderstand des Eingangsverstiarkers und g, bzw. Cgg
sind die Steilheit bzw. die Gate-Source-Kapazitdt des Eingangstransistors
M. Der Ausgangswiderstand R,,; des Eingangsverstirkers eines heterody-
nen Empfangers miifste aufgrund der erforderlichen Leistungsanpassung dem

9



2 ANFORDERUNGEN AN MODERNE HF-EMPFANGER
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Abbildung 2.6: Entwicklung der digitalen und der minimalen analogen Ver-
sorgungsspannung bis zum Jahr 2018 [2].

Eingangswiderstand Z; des Image-Reject-Filters entsprechen. Sowohl der
Ausgangswiderstand Rg des Bandfilters als auch der Eingangswiderstand des
Image-Reject-Filters betragen in der Regel 50 €2. Der Eingangsverstérker séhe
damit einen Widerstand von R, ||Z;, = Rs/2 = 252 in seinem Lastkreis. In
einem homodynen Empfinger kann R,,; hingegen grofere Werte annehmen,
da der Eingang des Mischers direkt mit dem Ausgang des Eingangsverstér-
kers verbunden ist, und somit keine Leistungsanpassung erforderlich ist. Die
Lastimpedanz Zj, ist in diesem Fall rein kapazitiv. Die Steilheit des Ein-
gangstransistors M; kann im Vergleich zu einer heterodynen Architektur um
den Faktor 2R,/ Rs reduziert werden. Dadurch sinkt die Leistungsaufnah-
me.

2.2 Reduktion von Versorgungsspannung und
Leistungsaufnahme

Um die Integrationsdichte von Halbleiter-Bauelementen zu erhohen, findet
in der CMOS-Technologie eine seit Jahrzehnten voranschreitende Struktur-
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Abbildung 2.7: Differenzverstérker.

verfeinerung der auf einem Mikrochip integrierbaren Bauelemente statt, bei
der alle Dimensionen der Bauelemente zu kleineren Abmessungen hin ska-
liert werden. Neben der Verkiirzung der Kanal-Lange von MOS-Transistoren
wird hierbei auch das Gate-Oxyd immer diinner. Um zu starke elektrische
Felder im Gate-Oxyd zu vermeiden, mufs die Versorgungsspannung moderner
CMOS-Prozesse verringert werden. Die Grafik in Abbildung 2.6 veranschau-
licht diese Entwicklung, die von der ITRS? bis zum Jahr 2018 prognostiziert
wird. In den kommenden Jahren werden fiir digitale Schaltungen Versor-
gungsspannungen erwartet, die deutlich unter 1V liegen. Gleichzeitig sinkt
auch die zu erwartende Versorgungsspannung analoger HF-Schaltungen. Da-
mit aber analoge HF-Schaltungen auf billigen digitalen CMOS-Prozessen ge-
fertigt werden konnen, ist es von grofer Bedeutung, deren Versorgungsspan-
nung auf das Niveau digitaler Schaltungen zu reduzieren.

2.2.1 Auswirkungen auf die Schaltungs-Architektur

Klassische analoge HF-Schaltungen, wie z.B. Verstarker, Mischer, Oszillato-
ren oder Filter, haben in einem Strompfad zwischen der positiven und der
negativen Versorgungsspannung mehrere in Reihe geschaltete Transistoren
und Widerstdande. Dabei verursacht jedes dieser Bauelemente aufgrund des

3International Technology Roadmap for Semiconductors 2]
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2 ANFORDERUNGEN AN MODERNE HF-EMPFANGER

durch es hindurchfliefenden Gleichstromes einen Spannungsabfall. Ein Bei-
spiel ist der Differenzverstéirker in Abbildung 2.7, dessen Kaskodetransistoren
Ms und My insbesondere bei hohen Frequenzen fiir einen hohen Ausgangs-
widerstand und eine hohe Isolation zwischen Ein- und Ausgang sorgen. Die
Fukpunktstromquelle, bestehend aus M; und Ms, sorgt wegen ihres sehr ho-
hen Ausgangswiderstandes fiir eine hohe Gleichtaktunterdriickung. Fiir den
ordnungsgeméfsen Betrieb dieser Schaltung miissen die Transistoren M; — Mg
in Séttigung betrieben werden. Hierzu mufs die Drain-Source-Spannung Upg
von M; — Mg stets oberhalb der Drain-Source-Sattigungsspannung

Ubs.sat = Uas — Urn (2.5)

liegen. Insbesondere ist bei M5 und Mg darauf zu achten, dak diese Bedin-
gung auch noch fiir die grofte anzunehmende Ausgangsamplitude ., er-
fiillt werden kann, damit das Ausgangssignal nicht verzerrt wird. Die Drain-
Source-Sattigungsspannung Upg 4+ €ines Transistors entspricht der effektiven
Gate-Source-Spannung

Ueﬁ =Uqgs — Urp . (2.6)

Um alle Transistoren des Differenzverstérkers auch bei Prozefitoleranzen und
iber einen ausreichend grofsen Temperaturbereich sicher in starker Inversion
zu betreiben, ist eine minimale effektive Gate-Source-Spannung AU erfor-
derlich, die zugleich auch das Minimum von Upg ¢ bestimmt. Ein Wert von
AU =100...200mV muf hier beriicksichtigt werden. Zusammen mit dem
Spannungsabfall Uy, iiber den Lastwiderstdnden Ry, der sich aus der Grofe
von R; und dem Drain-Strom Ip von M3 und M, ergibt, kann die mini-
male Versorgungsspannung fiir diese Schaltung zu Upp = 4AU + Uy + Up
berechnet werden. Sie liegt damit deutlich tiber 1V.

Architekturen, bei denen sich viele in Reihe geschaltete Bauelemente in
einem Strompfad zwischen der positiven und der negativen Versorgungsspan-
nung befinden, sind fiir kleine Versorgungsspannungen nicht geeignet. Grund-
sitzlich besteht die Moglichkeit, in einer Technologie spezielle Transistoren
fiir den Analogteil zur Verfiigung zu stellen, die aufgrund eines dickeren Gate-
Oxyds hohere Gate-Source-Spannungen und damit auch eine fiir den Analog-
teil des ICs hohere Versorgungsspannung erlauben, so dak das Stapeln von
Bauelementen in gewissem Umfang moglich bleibt. Hierfiir werden aber zu-

12
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sitzliche Masken und ProzeRschritte bendtigt.# Es ist daher erstrebenswert,
analoge Schaltungskonzepte zu finden, die mit geringerer Versorgungsspan-
nung auskommen. Prinzipiell kann dies durch das Aufspalten der Strompfade
zwischen der positiven und der negativen Versorgungsspannung in paralle-
le, kleinsignalméfig gekoppelte Strompfade erfolgen. Auf diese Weise konnte
der Differenzverstiarker aus Abbildung 2.7 so umgeformt werden, daf er auch
mit geringerer Versorgungsspannung auskommt. Kapitel 3 wird diese Technik
ausfiihrlich beschreiben.

Aufgrund der verringerten Versorgungsspannung kénnte man dann er-
warten, dafs die Verlustleistung abnehmen miisse. Durch Aufspalten einzel-
ner Strompfade in parallele Strompfade vergrofert sich aber deren Anzahl,
so daf die Verlustleistung nicht zwangslaufig im Zuge der Reduzierung der
Versorgungsspannung geringer ausfallen muf. Sie kann im ungiinstigen Fall
sogar zunehmen. Dem gegeniiber steht die wachsende Erwartung der Kon-
sumenten mobiler Kommunikationsgeriate beziiglich der Bereitschafts- und
der Nutzungsdauer sowie die immer komplexer werdende Funktionalitit die-
ser Gerdte. Moderne mobile Kommunikationsgerdte miissen beispielsweise
Daten mit verschiedenen Funknetzen austauschen kénnen. Dazu miissen ver-
schiedene Ubertragungs-Standards unterstiitzt werden, fiir die moglicherwei-
se mehrere leistungsaufnehmende Sende-Empfangs-Module in einem einzigen
Gerit vorgesehen werden miissen. Mit voranschreitender Entwicklung dieser
Flexibilitat steigt die Komplexitdat der Geréte, so dafs neben der geringen
Versorgungsspannung auch eine geringe Leistungsaufnahme jedes einzelnen
Schaltungsblockes innerhalb des Gesamtsystems gefordert werden muf. Bei-
de Maknahmen sind notwendig, um mobile Kommunikationsgerite mit lan-
ger Batterielaufzeit kostengiinstig herstellen zu konnen. Neben der niedrigen
Versorgungsspannung ist eine geringe Verlustleistung von grofter Bedeutung.

2.2.2 Reduktion der Gate-Source-Spannung

Bei geringer Versorgungsspannung muf aus schaltungstechnischen Griinden
auch die Gate-Source-Spannung reduziert werden. Unterstiitzt wird dieses
Bestreben durch das mit der Strukturverkleinerung verbundene Absenken der

4Die maximale Gate-Source-Spannung eines CMOS-Transistors der Standard CMOS-
Technologie C11n der Infineon Technologies AG betriagt 1.5V. Fiir groflere Versor-
gungsspannungen miissen spezielle Analog-Transistoren verwendet werden. Ein Analog-
Transistor dieser Technologie hat eine maximal erlaubte Gate-Source-Spannung von 2.5 V.
Diese Transistoren haben nicht die minimale Gate-Lénge des Prozesses von 130 nm. Die
minimale Gate-Lange der Analog-Transistoren betrégt 400 nm.

13
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Abbildung 2.8: Entwicklung der Schwellspannung bis zum Jahr 2018 [2].

Schwellspannung von MOS-Transistoren (Abbildung 2.8). Dariiber hinaus
kann der Spannungsabfall iiber der Gate-Source-Strecke des MOS-Transistors
verringert werden, indem die effektive Gate-Source-Spannung

2IpL
UCox W

Uep = Ugs — Uy, = (2.7)

herabgesetzt wird. Die effektive Gate-Source-Spannung ist die Differenz der
angelegten Gate-Source-Spannung Uggs und der Schwellspannung Ury,. Sie
wird durch den Drain-Strom Ip, die Beweglichkeit p der Elektronen bzw.
Locher, die Oxydkapazitdat pro Flache c,,, die Weite W und die Léange L
des Transistor-Gates bestimmt. Um U,y zu reduzieren, kann entweder Ip
verkleinert, oder das Verhéltnis W/ L vergrofert werden. Im ersten Fall sinkt
die Steilheit des Transistors, im zweiten steigt sie. Soll die Verstarkung der
betroffenen Schaltung trotz verringertem Wert von U,z unverandert bleiben,
muk die Steilheit des MOS-Transistors gleich bleiben. Die Steilheit 1&ft sich
aus der Stromgleichung

1

w
Ip = §MCoxf(UGs — Upp)? (2.8)
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2.3 VERSTARKUNG UND LINEARITAT

des Transistors bestimmen. Sie ist durch

ol
~ OUgs

Gm (2.9)

definiert und kann z.B. mit

| W
Im = QTMCO:E[D (210)

berechnet werden. Soll die Verstidrkung einer Schaltung trotz verringertem
Wert von Uy unveréndert bleiben, mufs das Verhéltnis W/ L um den gleichen
Faktor erh6ht werden, um den Ip gesenkt wird. Durch die geringe effektive
Gate-Source-Spannung verschlechtert sich die Linearitét der Schaltung [3].

2.3 Verstarkung und Linearitat

Liegt die Information eines zu iibertragenden Signals in dem Wert seiner
Amplitude, so ist eine hohe Linearitit> der zur Signalverarbeitung einzuset-
zenden Sende-Empfangs-Schaltung von grofer Bedeutung. Bei einem Emp-
fanger ist das nicht nur deshalb der Fall, weil das zu empfangende Nutzsignal
den Empfanger iibersteuern konnte, sondern vor allem auch, weil Storsignale
in benachbarten Frequenzbereichen existieren kénnen, die eine viel grofere
Energie haben konnen als das eigentliche Nutzsignal. Wollte man diese un-
erwiinschten Storsignale bereits vor dem Eingangsverstarker des Empfangers
ausfiltern, benétigte man Filter mit sehr hoher Giite (siche auch Abschnitt
2.1.1). Stattdessen muf der Empfanger so beschaffen sein, daf die Anwe-
senheit starker Storer nicht zu einer merklichen Beeintréachtigung des Nutz-
signals fithrt. Das Thema Linearitit wird ausfiihrlich in [1] diskutiert. Die
wichtigsten Zusammenhénge werden in diesem Abschnitt zusammengefafst
wiedergegeben.

SEin zeitinvariantes System ist linear, wenn seine Ausgangsgrofe y(t) gemiif der Vor-
schrift y(t) = az(t) + b von der Eingangsgrofe x(t) abhéngt [4]. Darin sind a und b Kon-
stanten. Jedes System, daf diese Vorschrift nicht erfillt, ist nichtlinear. Abweichend von
dieser Definition, werden in [1] und [5] Mefigrofien fir die Linearitat beschrieben. Das im-
pliziert, daf ein System linearer als ein anderes sein kann, und daft der Begriff Linearitdt
nicht mehr als absolut zu verstehen ist. Diese Sprechweise wird hier iibernommen. Ein
System, dafs obige Vorschrift erfiillt, wird im folgenden als wvollstindig linear bezeichnet.
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Abbildung 2.9: 1-dB-Kompressionspunkt [1].
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Abbildung 2.10: Entstehung des Intermodulationsproduktes IM3 [1].

2.3.1 Linearititsmessung

Ein Maf fiir die Linearitit eines zu charakterisierenden Systems oder eines
einzelnen Blockes, wie z.B. eines Eingangsverstirkers oder eines Mischers,
ist der 1-dB-Kompressionspunkt [1]. Er gibt an, bei welcher Eingangslei-
stung die Ausgangsleistung um 1dB unter dem extrapolierten Wert liegt,
den sie hatte, wenn der zu charakterisierende Block wollstindig linear wéa-
re. Abbildung 2.9 verdeutlicht diesen Zusammenhang. Ein weiteres Mafs fiir
die Linearitat ist der Third-Order Interception-Point IP3 [1]. Er gibt an, bei
welcher Eingangsleistung sich der extrapolierte Verlauf der Grundwelle der
Ausgangsamplitude mit dem extrapolierten Verlauf des Intermodulationspro-
duktes 3. Ordnung IM 3 der Ausgangsamplitude schneidet. Das IM 3-Produkt
entsteht als Mischprodukt zweier Signale mit benachbarten Frequenzen w,
und wo am Ausgang des zu charakterisierenden Blockes bei den Frequenzen
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Abbildung 2.11: Third-Order Interception-Point /I1P3 [1].
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Abbildung 2.12: TIP3 kaskadierter Einzelblocke [1].

2w — w9 und 2wy — wy. Abbildung 2.10 veranschaulicht die Entstehung des
IM 5-Produktes, und in Abbildung 2.11 wird gezeigt, wie der [Pz aus den
Verlaufen der Grundwelle und des IM 3-Produktes graphisch bestimmt wer-
den kann. Fiir den /P3 kann sowohl der eingangsbezogene Wert /P53 als auch
der ausgangsbezogene Wert OIP3 angegeben werden. Beide konnen mit Hilfe
der Verstarkung G iiber die Beziehung

OIP; = IIP; + G (2.11)

ineinander umgerechnet werden.® Sind mehrere Blécke wie in Abbildung
2.12 hintereinandergeschaltet, berechnet sich der Gesamt-/IP3 aus den [1P3-

6Zur Verwendung von (2.11) miissen alle Werte im logarithmischen MaRstab vorliegen.
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Werten der Einzelblocke nach [1] zu

1
Ajps = : (2.12)
\/ 1 Av.l Av.lAv.Q
A%IPS.I A%IPB.Q A%IPB.S

wobei Ajps die Spannungsamplitude des Gesamt-I/P3 und Ajps; die Span-
nungsamplitude des I1P3 des i-ten Blockes ist. Die Angabe des I1Pj3 erfolgt
in der Einheit dBm, die der Verstarkung in der Regel in dB. Zur Berechnung
des Gesamt-//P3 miissen diese Werte zuvor in lineare Grofen umgerechnet
werden. Die Spannungsamplitude des [IP3 und die Verstdrkung im linearen
Mafstab ergeben sich zu

1IP3—-10

Apps=10 %

(2.13)

Nach der Berechnung der Spannungsamplitude des Gesamt-/IP3 kann dieser
mit

[[Pg =10+ 20 10g A][pg (214)

wieder in den logarithmischen Mafstab transformiert werden.” Wie (2.12)
entnommen werden kann, wirkt sich der IIP3 der letzten Stufe am stérk-
sten auf den Gesamt-IIP5 aus. Die Linearitdt des Mischers ist daher von
besonderer Bedeutung. Bei bekannten Mischerstrukturen stellt sie oft einen
Flaschenhals dar [3].

2.3.2 Entstehung von Nichtlinearitaten

Verzerrungen in Transistor-Verstarkerschaltungen entstehen gewohnlich auf-
grund der nichtlinearen Abhéngigkeit des Drain-Stromes ip(t) von der Gate-
Source-Spannung ugs(t) der im Signalpfad befindlichen Transistoren. Bei
geringer Versorgungsspannung kénnen jedoch zusdtzliche Verzerrungen auf-
treten, wenn der am Ende eines Signalpfades befindliche Ausgangstransi-
stor seinen normalen Arbeitspunkt, der sinnvollerweise im Sattigungsbereich

"Diese Umrechnung gilt fiir ein 50-Q-System (siehe auch FuRnote 11 in Abschnitt 2.3.3).
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Abbildung 2.13: a) Ausgangstransistor mit ohmscher Last, b) Arbeitsbereiche
des Ausgangstransistors, c) zeitlicher Verlauf der Ausgangsspannung.

liegt, aufgrund einer zu groffen Ausgangsamplitude bei der positiven oder
der negativen Halbwelle verldfst. Die Ausgangsspannung . (t) des Aus-
gangstransistors M; (Abbildung 2.13a) kann sich der positiven bzw. nega-
tiven Versorgungsspannung wahrend des Durchlaufens einer Periode nur mit
einem bestimmten Spannungsabstand néhern, bevor merkliche Verzerrungen
auftreten.

Wird der Momentanwert der Gate-Source-Spannung ugs(t) des Transi-
stors M; wihrend der negativen Halbwelle zu klein, so sinkt die Anzahl der
freien Ladungstriger unter dem Gate-Oxyd, und der Ausgangstransistor geht
kurzzeitig in den Bereich moderater Inversion iiber (Abbildung 2.13b, Pfeil
nach oben). Bei nur schwach invertiertem Kanal weist ip(¢) einen eher expo-
nentiellen anstelle eines quadratischen Verlaufes in Abhéngigkeit von ugg(t)
auf. Es treten Terme dritter Ordnung am Ausgang auf. Das zu verstiarkende
Signal wird verzerrt. In moderater Inversion ist der Transistor langsam. Dies
fithrt bei hohen Frequenzen zusétzlich zur Abnahme der Verstdrkung und
damit zu noch stérkeren Nichtlinearitdten. Unterschreitet ugg(t) wahrend
der negativen Halbwelle die Einsatzspannung Uy, sperrt der Transistor voll-
standig und die Ausgangsspannung u,,(t) ist kurzzeitig gleich der positiven
Versorgungsspannung.

Wird der Momentanwert der Gate-Source-Spannung ugs(t) des Transi-
stors M; wiahrend der positiven Halbwelle hingegen zu grof, so fliefst ein
entsprechend grofer Drain-Strom ip(¢) und es ergibt sich ein grofser Span-
nungsabfall uy (t) iiber dem Lastwiderstand Ry. Wird up(t) zu grof, sinkt die
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Drain-Source-Spannung upg(t) unter die Drain-Source-Séttigungsspannung®
ups.sat(t), und M; geht kurzzeitig in den Triodenbereich tiber (Abbildung
2.13b, Pfeil nach unten). In diesem Bereich ist der Ausgangswiderstand des
Transistors sehr viel kleiner als im Séttigungsbereich. Die Verstarkung nimmt
ab und es treten Nichtlinearitdten auf.

Die Begrenzung der Ausgangsamplitude ist in Abbildung 2.13c darge-
stellt. Die durchgezogene Sinuskurve entsteht bei kleiner Amplitude ugg der
Gate-Source-Spannung ugg(t) und damit bei kleiner Auslenkung des Aus-
gangs (bzw. kleiner Amplitude o, von ue(t)). Bei zu groker Amplitude
von ugg(t) nimmt die Ausgangsspannung den gestrichelten Verlauf an. Da-
bei entsteht die verzerrte positive Halbwelle des Ausgangssignals u,,(t), weil
der Transistor M; durch die zu grofse Ansteuerung an seinem Gate in den
Bereich moderater Inversion bzw. ausgeht. Die verzerrte negative Halbwelle
entsteht, weil der Transistor M; durch die zu grofse Ansteuerung an seinem
Gate in den Triodenbereich geht.

Eine kleine Versorgungsspannung begrenzt auf die eben beschriebene Wei-
se den Aussteuerbereich aller im Signalpfad befindlichen Transistoren, be-
sonders jedoch den des Ausgangstransistors, da hier die groften Amplituden
der Gate-Source-Spannung und folglich die groften Amplituden der Drain-
Source-Spannung (bzw. der Ausgangsspannung) auftreten. Die Wahl des Ar-
beitspunktes des Ausgangstransistors mufs daher so getroffen werden, daf
der Transistor auch bei maximaler Aussteuerung stets in Sattigung ver-
bleibt. In Abbildung 2.14 sind zwei Félle extremer Aussteuerung von M,
dargestellt. Die gestrichelten Linien stellen Momentanwerte der Gate-Source-
Spannung ugs(t), der Drain-Source-Séattigungsspannung upg sq(t) und der
Drain-Source-Spannung upg(t) dar. Solange sich die gestrichelten Linien in-
nerhalb der grauen Bereiche befinden ist der Transistor zum einen in Sé&t-
tigung und zum anderen in starker Inversion. Abbildung 2.14a zeigt die
maximale Aussteuerung des Ausgangstransistors M; bei maximal zulassi-
ger Gate-Source-Spannung ugg(t). Wiirde ugs(t) noch weiter ansteigen, so
wiirde upg(t) unter upg sq(t) fallen und M; wiirde den Sattigungsbereich mit
den oben geschilderten Konsequenzen verlassen. Abbildung 2.14b zeigt die
maximale Aussteuerung des Ausgangstransistors M; bei minimal zuléssiger
Gate-Source-Spannung ugg(t). Wiirde ugs(t) noch weiter fallen, so wiirde
M, zunéchst in den Bereich schwacher Inversion und schlieflich ausgehen.

8Die Drain-Source-Séttigungsspannung von M; liegt immer eine Schwellspannung
unterhalb der Gate-Source-Spannung (ups. sqt(t) = ucs(t) — Urp). Bei steigender Gate-
Source-Spannung steigt daher auch die Drain-Source-Sattigungsspannung (und umge-
kehrt).
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Abbildung 2.14: Maximale Aussteuerung des Ausgangstransistors. Der Mo-
mentanwert der Gate-Source-Spannung ugg(t) darf a) nur so grof werden,
dak der Ausgangstransistor noch in Sattigung ist, b) nur so klein werden,
daf der Ausgangstransistor noch in starker Inversion ist.

Bei kleiner Versorgungsspannung sind diese Grenzen schnell erreicht. Zum
einen, weil nur eine kleine effektive Gate-Source-Spannung U.g = Ugs — Ury,
erlaubt werden kann®: Der Wert von ugs(t) liegt nahe bei Uzy, und der
Transistor kommt zwangslaufig bereits bei kleiner Absenkung von ugg(t)
schnell in oder in die Nahe des Bereiches schwacher Inversion. Zum anderen,
weil Upg dicht bei Upg sq liegt. Eine kleine Erhéhung von uggs(t) vergrofert
ur(t) und bewegt upg(t) schnell in Richtung upgs gat(t). Die Nichtlinearitit
der Ausgangsstufe bestimmt in diesem Fall wesentlich die Gesamtlinearitét
der Verstirkerschaltung.®

9Die Spannungsbezeichnungen in GroRbuchstaben kennzeichnen Arbeitspunkte.

10Bei ausreichend groker Versorgungsspannung kénnte der Arbeitspunkt des Aus-
gangstransistors M7, bestimmt durch U.g und Upg, so gewéhlt werden, daf nichtlineare
Effekte erst bei viel groferen Ein- bzw. Ausgangsspannungsamplituden deutlich wiirden.
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2.3.3 Einfluls der Versorgungsspannung

Kann die Ausgangsspannung . (t) bis zu einem AU an die positive und
die negative Versorgungsspannung heranreichen, bevor die Verstarkung um
mehr als 1 dB abgenommen hat, und liegt das Ruhepotential der Ausgangs-
spannung genau bei Vpp /2, dann ergibt sich die Amplitude zu

Gt = (% - AU) (2.15)
und am differentiellen Ausgang zu

llout = (% - AU> .2, (2.16)

Der ausgangsbezogene 1-dB-Kompressionspunkt ist dann'!
Py aB.owt = 10 4+ 20 10g Uy - (2.17)

Bei einer Versorgungsspannung von 1V und AU = 0.2V ist der maximal er-
zielbare ausgangsbezogene 1-dB-Kompressionspunkt P;_gg.ow = +5.6 dBm.
Bei Versorgungsspannungen von 0.8 V bzw. 0.6 V sinkt er auf +2.0 dBm bzw.
—4.0dBm. Je grofier die Verstarkung ist, desto kleiner muf die Eingangsam-
plitude sein, damit am Ausgang keine Verzerrungen auftreten. Der I1P3 sinkt
daher um den gleichen Wert, um den die Verstédrkung der Schaltung erhéht
wird, sofern die Ausgangsstufe das die Linearitdat begrenzende Element ist.

Ist die Signalfrequenz am Ausgang grof genug und ist ein Bandpafsverhal-
ten akzeptabel oder sogar erwiinscht, kann statt einer ohmschen Last auch
ein mit seiner Resonanzfrequenz auf die Signalfrequenz abgestimmter LC-
Parallelschwingkreis eingesetzt werden. Die Ausgangsamplitude kann dann
in etwa doppelt so grof sein (siehe auch Abschnitt 3.3), und ein hoherer
1-dB-Kompressionspunkt ist erreichbar.

"Diese Umrechnung der Spannungsamplitude in eine Leistung gilt nur bei einer Impe-
danz von 50 2: Eine Leistung von 0 dBm im logarithmischen Mafistab entspricht einer Lei-
stung von 1 mW im linearen Mafstab. Die Umrechnung erfolgt mit Pyp,, = 10log (1000P).
Aus P=UI, I =U/R, U =4/v2 und R =50 folgt Pyp,, = 10log (10112) und schlief-
lich Pig.m = 10 + 20 log 4.
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2.4 RAUSCHEN

2.4 Rauschen

Das Rauschen in HF-Schaltungen wird oft in Form des Rauschfaktors F' bzw.
der Rauschzahl NF angegeben [1]. Der Rauschfaktor ist durch das Verhéltnis
von Signal-Rausch-Abstand SNR;, am Eingang zu Signal-Rausch-Abstand
SNR,,; am Ausgang definiert:

SNR;,
— ) 2.18
SNR ( )
Die Rauschzahl
NF =10log F (2.19)

ergibt sich, wenn man den Rauschfaktor in den logarithmischen Mafstab
iibertragt. Sind mehrere Stufen hintereinander geschaltet, so trégt jede Stufe
zum Gesamtrauschen bei. Die Rauschzahl des Gesamtsystems, bestehend aus
n Stufen, ergibt sich nach [1] zu

Fy—1 E, -1

F=1+(F—1)+ o —"
( ! ) Ap.l"'Ap.nfl

(2.20)

p.1

wobei A,; die Leistungsverstirkung (available power gain) der i-ten Stufe
mit

2
Rzn.z ) A2 Rout.zfl (221)

A= A
P (Rout.il + Rmz o Rout.i

ist [1]. Hierbei sind A, ;, Ri,; und R,,.; die Spannungsverstarkung und der
Ein- bzw. Ausgangswiderstand der i-ten Stufe. Fiir die erste Stufe entspricht
der Ausgangswiderstand der vorangehenden Stufe dem Quellwiderstand Rg.
Aus (2.20) folgt, das die Rauschzahl der ersten Stufe den grofsten Einflufs
auf die Rauschzahl des Gesamtsystems hat. Fiir die Dimensionierung eines
HF-Empfangers bedeutet das, dak das Rauschen des HF-Eingangsverstérkers
so gering wie moglich und seine Verstiarkung so hoch wie moglich sein soll-
te. Dem Rauschen des nachfolgenden Mischers ist eine geringere Bedeutung
beizumessen. Um den Dynamikbereich des HF-Empfiangers nicht zu stark
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einzuschranken, kann insgesamt nur ein geringes Eigenrauschen des Empfén-
gers toleriert werden.!?

2.5 Zusammenfassung des zweiten Kapitels

Die Funktionsweise eines HF-Empfangers wurde anhand der heterodynen
und der homodynen Empféanger-Architektur erlautert. Diese unterscheiden
sich im Wesentlichen darin, dafs das HF-Eingangssignal in einer homodynen
Architektur direkt ins Basisband heruntergemischt wird, wohingegen dies in
einer heterodynen Architektur iiber eine Zwischenfrequenz in zwei Schritten
erfolgt. Hierbei wurden die Vor- und Nachteile beider Architekturen in Be-
zug auf den Einsatz in Geréten, die mit einer niedrigen Versorgungsspannung
betrieben werden und mit geringer Leistungsaufnahme auskommen miissen,
verglichen. Ein homodyner Empfanger ist fiir mobile Anwendungen, bei de-
nen es auf eine geringe Versorgungsspannung, eine geringe Verlustleistung
und besonders auf geringe Kosten ankommt, besser geeignet, weil kein ex-
ternes Image-Reject-Filter benotigt wird, auch wenn diese Architektur hohe
Anforderungen an die Isolation zwischen dem HF- und dem LO-Eingang
stellt.

Die Auswirkung einer niedrigen Versorgungsspannung auf Schaltungs-
und Transistorebene wurden erortert. Hierbei wurde auf die zwangslaufige
Reduktion des Ausgangsspannungsbereiches und auf die Reduktion der ef-
fektiven Gate-Source-Spannung eingegangen. Es wurde gezeigt, dafs moderne
HF-Empfanger nach horizontalen Schaltungsarchitekturen verlangen, bei de-
nen sich anstelle von mehreren Verbrauchern in einem Strompfad wenige
Verbraucher in parallelen Strompfaden zwischen der positiven und der nega-
tiven Versorgungsspannung befinden. Abschliefend wurden charakteristische
Kenngrofen eines Empféngers eingefiithrt, und es wurden Zusammenhéinge
aufgezeigt, die zwischen der Versorgungsspannung und der Linearitat be-
stehen, und die bewirken, dafs ein Empfanger mit reduzierter Versorgungs-
spannung ohne geeignete schaltungstechnische Mafsnahmen zwangsléufig eine
vergleichsweise schlechtere Linearitat aufweist.

Zusammenfassend ergeben sich daraus die wesentlichen Anforderungen
an moderne HF-Empfanger: Trotz sinkender Versorgungsspannung bleiben
die Anforderungen beziiglich der charakteristischen Kenngrofsen, insbeson-

12Die Eigenrauschleistung bildet die untere Grenze des Dynamikbereiches. Die obere
Grenze ist erreicht, wenn die Leistung des IM 3-Produktes die Eigenrauschleistung iiber-
schreitet.
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dere der Linearitit, bezogen auf einen Ubertragungs-Standard unveréndert.
Gleichzeitig miissen moderne mobile Kommunikationsgerite bei steigender
Funktionalitét eine reduzierte Leistungsaufnahme zugunsten einer lingeren
Bereitschafts- und Nutzungsdauer aufweisen. Schlieflich werden nur Kon-
zepte am Markt bestehen konnen, die dariiber hinaus kostengiinstig angebo-
ten werden konnen, so dafl eine Vollintegration angestrebt werden muf, bei
der sich alle Schaltungsteile, vom analogen HF-Empfianger, iiber die analoge
Signalverarbeitung im Basisband, bis hin zum Analog-Digital-Wandler, auf
einem einzigen Chip befinden. Diese Anforderungen koénnen insgesamt nur
durch neue Schaltungskonzepte erfiillt werden.
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Kapitel 3

HF-Schaltungen mit geringer
Versorgungsspannung

Die klassischen Schaltungsarchitekturen mobiler Kommunikationsgerite sind
fiir den Betrieb mit geringer Versorgungsspannung, wie das Beispiel in Ab-
schnitt 2.2.1 deutlich gemacht hat, ungeeignet. Innerhalb eines Empfangers
verlangt eine niedrige Versorgungsspannung, in besonderem Mafe beim Mi-
scher, schaltungstechnische Verdnderungen, da hier zum einen architektur-
bedingt die grofste Anzahl von in Reihe geschalteten Bauelementen zwischen
der positiven und der negativen Versorgungsspannung existiert, zum ande-
ren deshalb, weil an den Mischer die hochsten Anforderungen beziiglich der
Linearitét gestellt werden.

3.1 Reduzierte Versorgungsspannung am Bei-
spiel eines Mischers

Die bekannteste Schaltung zur Realisierung eines Abwiértsmischers wurde
1967 von Barrie Gilbert in [6] veroffentlicht und ist heute unter dem Namen
Gilbert-Mischer bzw. Gilbert Cell bekannt. Die Schaltung ist in Abbildung
3.1 dargestellt. Das HF-Eingangssignal liegt in Form der Spannung

Ugr ITALHFCOS (prt) (31)

an den HF-Eingéngen des Mischers und damit an den Gates der Transistoren
My und M3 an. Hierbei ist tgp die Spannungsamplitude und wyp ist die Fre-
quenz des HF-Eingangssignals. Die Transistoren My und M3 bilden die HF-
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Abbildung 3.1: Gilbert-Mischer |[6].

Eingangsstufe und wandeln die differentielle Eingangsspannung zunéchst in
den differentiellen Strom Aigp = igp, — igp_ um, der iiber die Transistoren
M, — M7 zu den Lastwiderstdanden Rj geleitet wird. Dabei ist entweder das
Transistorpaar M, und M; oder das Transistorpaar Mz und Mgy eingeschaltet,
das jeweils andere Paar ist ausgeschaltet. Durch das Umschalten wird eine
Richtungsumkehr des Stromes Aigr durch die Lastwiderstdnde R;, hervorge-
rufen. Die Transistoren M, — M; werden daher auch als Kommutierungsstufe
bezeichnet. Der Transistor M; wirkt als Stromquelle. Durch ihn wird eine
Gleichtaktunterdriickung erzielt. Der Drain-Strom von M; stellt zusammen
mit den Lastwiderstdnden das Ausgangsruhepotential der IF-Ausgéinge ein.
Die Transistoren der Kommutierungsstufe werden von einem lokalen Taktge-
ber angesteuert, der ein idealerweise rechteckiges Ausgangssignal erzeugt, so
daf M, — M7 entweder vollstéindig ein- oder vollstandig ausgeschaltet sind.
Die Flankensteilheit des Taktsignals ist dabei idealerweise unendlich grof.
Die Gates von M, — M; werden zu diesem Zweck iiber die LO-Eingénge mit
dem Spannungssignal

uro = U signum (cos (wrot)) (3.2)
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Abbildung 3.2: Gilbert-Mischer mit zusétzlichen Stromquellen parallel zur
Kommutierungsstufe und ohne Fufipunktstromquelle [10].

der Frequenz wro und der Amplitude 4o angesteuert. Am Ausgang des
Mischers ergeben sich Mischprodukte

Urpi2 = Urpa2 08 (Wrpi ot) (3.3)

bei den Frequenzen

Wir1 = WHF — WLO
WiF2 = WHF + WLo - (3.4)

Die Amplitude am Ausgang betrigt nach [8] bei rechteckiger Ansteuerung
der Kommutierungsstufe

. 2 .
Urpi12 = ;ngLUHF ) (3'5)

wobei g, die Steilheit der Transistoren M, und Mj der HF-Eingangsstufe
ist. Die Mischprodukte entstehen auch bei nicht rechteckiger Ansteuerung
der Kommutierungsstufe, dann jedoch mit geringerer Amplitude.

Der Gilbert-Mischer ist aufgrund seiner Architektur mit iibereinander-
gestapelten Transistoren nicht fiir kleine Versorgungsspannungen geeignet.
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Abbildung 3.3: Gilbert-Mischer mit nur einer zusétzlichen Stromquelle par-
allel zur Kommutierungsstufe und LC-Parallelschwingkreisen [11].

Entfernt man die Stromquelle M;, so wird der Spannungsabfall {iber ihr
eingespart und die Versorgungsspannung kann verringert werden. Die HF-
Eingangsstufe weist dann keine Gleichtaktunterdriickung mehr auf. Durch
das Fortlassen von M erhoht sich die Linearitat der HF-Eingangsstufe! [8],
[9], [10]. Der Arbeitspunkt der Transistoren M, und Mj3 wird nun allein
durch das Ruhepotential Uy r der HF-Eingangsspannung festgelegt. Werden
zusatzliche Strome an den Knoten 7 und 2 eingespeist, kann der Gleichanteil
des durch die Lastwiderstédnde fliefsenden Stromes verringert werden und die
Versorgungsspannung kann weiter reduziert werden. Das Prinzip ist in Ab-
bildung 3.2 dargestellt und wurde in [10] realisiert. Das Rauschen der Strom-
quellen Mg und My ist nicht korreliert und erhéht dadurch das Ausgangsrau-
schen der Schaltung. In [11] werden die Stromquellen Mg und My durch eine
einzige ersetzt. Der Strom wird dabei iiber zwei LC-Parallelschwingkreise in
die Knoten 7 und 2 eingespeist (Abbildung 3.3). Die Schwingkreise blockie-
ren einen grofen Teil des HF-Signals und lassen hauptséchlich den Gleich-
strom der Stromquelle Mg passieren. Das Rauschen der Stromquelle fallt
aufgrund des Differenzbetriebes aus dem Ausgangssignal heraus.

!Bei idealer quadratischer Abhingigkeit des Drain-Stromes von der Gate-Source-
Spannung wire Aigp =igpy —igp— fir Ugrp = ugpy +ugr— — 2Upp, = const linear
von Augp = ugpy — ugp— abhingig [7].
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Die Ruhestrome der HF-Eingangsstufe und der Kommutierungsstufe sind
unabhéngig voneinander wéhlbar, so dafs die Drain-Stréme von M und Mj
grofser als die von My — M, dimensioniert werden konnen. Das ermoglicht eine
grofse Steilheit von My und M3 zugunsten einer hohen Verstarkung und eines
hohen I1P3.? Die Transistoren M, — M, kénnen wie in [10] und [12]| mit einem
kleinen Drain-Strom und einer kleinen effektiven Gate-Source-Spannung na-
he der Schwellspannung betrieben werden. Dadurch verringert sich ihre Um-
schaltzeit, und ihr Beitrag zum Gesamtrauschen des Mischers sinkt.® Durch
die geringe effektive Gate-Source-Spannung ist auch eine kleinere Ausgang-
samplitude des lokalen Taktgebers moglich, um die Transistoren der Kom-
mutierungsstufe trotzdem als Schalter betreiben zu kénnen. Grofe Ausgang-
samplituden des lokalen Taktgebers wiren bei niedriger Versorgungsspan-
nung schwer zu realisieren und wiirden die Leistungsaufnahme erhéhen [12].
Aufgrund der geringen Gate-Source-Spannung wird auch die Drain-Source-
Sattigungsspannung kleiner und die Versorgungsspannung kann weiter redu-
ziert werden. Die Verschiebung des Arbeitspunktes zu moderater Inversion
macht die Schaltung anfilliger gegeniiber Mismatches [13]. Eine gute Model-
lierung der Transistoren in moderater Inversion ist erforderlich.

3.2 Aufspalten von Strompfaden

Die bisher gezeigten Mafsnahmen reichen nicht aus, um Schaltungen zu rea-
lisieren, die bei Versorgungsspannungen von 1V und weniger arbeiten kon-
nen. Noch immer ist die Anzahl der in Reihe geschalteten Bauelemente zwi-
schen der positiven und der negativen Versorgungsspannung zu grof, und
die Gleichspannungsabfille iiber diesen Bauelementen verlangen nach einer
hoheren Versorgungsspannung. Die Versorgungsspannung kann jedoch weiter
reduziert werden, wenn Strompfade in parallele, kleinsignalméfig miteinan-
der verkoppelte Strompfade aufgespalten werden.

Abbildung 3.4 veranschaulicht das Aufspalten eines Strompfades in zwei
parallele Strompfade. Der Strom 45, der durch den Verbraucher Z, fliefst,
wird durch den Strom i; bestimmt, der durch den Verbraucher Z; fliefst. Da-
bei kann eine Verstirkung oder Abschwéichung erfolgen, die hier durch die

2Der IIPj ist in erster Ndherung proportional zur effektiven Gate-Source-Spannung.
Er steigt daher mit dem Drain-Strom an. Siehe auch Abschnitt 5.6

3Durch das ausgeschaltete Transistorpaar flieft kein Strom. Es trigt somit gar nicht
zum Rauschen bei. Die Transistoren des eingeschalteten Paares wirken wie Kaskodetran-
sistoren. Sie tragen in diesem Zustand nur geringfiigig zum Rauschen des Mischers bei.
Nur wahrend des Umschaltvorganges rauschen alle vier Transistoren.
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Abbildung 3.4: a) Strompfad mit gestapelten Verbrauchern, b) gekoppelte
Strompfade.

Stromverstiarkung A; beschrieben wird. In Abbildung 3.5a ist eine Kasko-
deschaltung dargestellt. Der einzige Strompfad zwischen der positiven und
der negativen Versorgungsspannung kann in zwei parallele Strompfade auf-
geteilt werden, indem die Schaltung zwischen den Transistoren M; und M,
aufgetrennt wird. Der NMOS-Transistor M; wird dabei durch einen PMOS-
Transistor ersetzt. Zur Realisierung der Stromkopplung wird eine Konstant-
stromquelle eingefiigt. Die sich ergebende Schaltung in Abbildung 3.5b wird
in der Literatur als gefaltete Kaskodeschaltung bzw. Folded Cascode bezeich-
net. Die Eingangsspannung u;, wird von dem Transistor M; in den Strom i,
umgewandelt. Betrachtet man die Stromquelle M; als ideal, so ist der Strom
19 gleich dem Strom ¢;, mit umgekehrtem Vorzeichen. In diesem Fall ist die
Stromverstiarkung A; = —1. Die Kopplung mittels Stromquelle fiigt jedoch
einen zusétzlichen Spannungsabfall iiber der Stromquelle selbst in die beiden
aufgespaltenen Pfade ein, so dafs der Gewinn, der hier durch die Aufspaltung
entsteht, durch den Spannungsabfall iiber der Stromquelle wieder verloren
gehen kann.

In der mobilen Kommunikation werden hauptséchlich Schaltungen beno-
tigt, die nur in einem bestimmten Frequenzband und bei hohen Frequen-
zen arbeiten, so dafs die Stromquelle Mj3 aus Abbildung 3.5b, wie in Ab-
bildung 3.6 dargestellt, durch einen LC-Parallelschwingkreis ersetzt werden
kann. Uber ihm féllt nur eine geringe Gleichspannung, hervorgerufen durch
die Leitungsverluste in den Windungen der Spule, ab. Die Resonanzfrequenz
des Schwingkreises wird auf die Signalfrequenz abgestimmt. Im Resonanz-
fall 16schen sich der Blindwiderstand der Induktivitdat und der der Kapazi-
tat aus, und der verbleibende dquivalente reelle Parallelwiderstand des LC-
Parallelschwingkreises wirkt aufgrund seines hohen Wertes wie eine Strom-
quelle. Durch den Serienwiderstand der integrierten Spule und aufgrund von

32



3.2 AUFSPALTEN VON STROMPFADEN

Abbildung 3.5: a) Kaskodeschaltung, b) gefaltete Kaskodeschaltung.

|~ LC-Parallel-
schwingkreis

Abbildung 3.6: Kaskodeschaltung mit LC-Parallelschwingkreis als Strom-
quelle.
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Abbildung 3.7: Aufspaltung eines Strompfades mit Hilfe eines Transforma-
tors.

Substratverlusten betrigt der Widerstand des Schwingkreises dann jedoch
bestenfalls wenige Kiloohm, so dafs nur ein Teil des Signalstromes an dem
Schwingkreis gespiegelt wird. Der andere Teil fliekt iber den Schwingkreis
zur positiven bzw. negativen Versorgungsspannung ab [14], [15]. Daraus re-
sultiert eine Stromverstarkung von A; < 1.

In Abbildung 3.7 wird die Aufspaltung eines Strompfades durch einen
Transformator realisiert. Die Eingangsspannung wu;, wird von dem Transistor
M in den Strom ¢; umgewandelt. Der Strom 4, fliefst in die Primérwicklung
Ly des Transformators und ruft aufgrund der magnetischen Kopplung zwi-
schen Primér- und Sekundarwicklung den Strom i, in der Sekundéarwicklung
L,y des Transformators hervor. Uber den Wicklungen des Transformators fillt,
wie beim LC-Parallelschwingkreis, nur eine geringe Gleichspannung ab, die
durch die Leitungsverluste der Transformatorwicklungen hervorgerufen wird.
Durch entsprechende Mafinahmen ist eine Stromverstirkung von A; > 1 er-
reichbar.

3.3 Einsatz von LC-Parallelschwingkreisen in
HF-Schaltungen

Moderne Technologien mit mehreren Metallebenen ermoglichen heute die
Integration von Induktivitdten in einem IC. Es ist dadurch moglich, LC-
Parallelschwingkreise als Last oder auch als Stromquellen zur Schaltungsfal-
tung einzusetzen, um so die Versorgungsspannung herabsetzen zu konnen.
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Abbildung 3.8: LC-Parallelschwingkreis mit den parasitdren Widersténden
RL und Rc.

3.3.1 Wirkungsweise

Die Resonanzfrequenz eines als Last oder als Stromquelle einzusetzenden
LC-Parallelschwingkreises wird auf die Frequenz des HF-Eingangssignals ab-
gestimmt. In Resonanz l6schen sich die Blindwidersténde der Induktivitat
und der Kapazitit aus, und es ist nur noch der dquivalente Parallelwider-
stand R, des LC-Parallelschwingkreises wirksam. Er bildet den Innenwi-
derstand der Stromquelle bzw. den Lastwiderstand. Der &quivalente Par-
allelwiderstand wird hauptséchlich von dem Leitungswiderstand der Spule
bestimmt. Abbildung 3.8 zeigt einen LC-Parallelschwingkreis mit dem para-
sitdren Serienwiderstand Ry ., der Spule L., und dem parasitaren Paral-
lelwiderstand R¢ pqr des Kondensators . Die Resonanzfrequenz des LC-
Parallelschwingkreises betragt

1
Wres = ——F7/—— (36)
Lparcpar

Der parasitire Widerstand R¢ ,q, des Kondensators kann aufgrund seines
hohen Wertes bei niedrigen Frequenzen vernachléssigt werden. Der dquiva-
lente Parallelwiderstand R, des LC-Parallelschwingkreises entspricht dann
im Resonanzfall etwa dem &dquivalenten Parallelwiderstand Ry, 4 der Spule.
Dieser kann aus der Umwandlung der Serienschaltung, bestehend aus Ly,
und Ry s, in eine dquivalente Parallelschaltung, bestehend aus L,q und
RL par, gewonnen werden.? Die Umwandlung erfolgt durch Gleichsetzen der
Real- und Imaginarteile der Impedanzen Z,., und Z,,, der Serien- bzw. Par-

“Diese Aquivalenz gilt nur fiir den Resonanzfall.
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Abbildung 3.9: Umwandlung der Serienschaltung aus L., und Ry g, in eine
Parallelschaltung aus Ly, und Ry -

allelschaltung aus Abbildung 3.9 mit

Zser - RL.ser + jwresLser

‘ resR . arL ar
Ly = —JLres Wepar Zpar_ (3.7)
RL.par + jwrestar
Da die Giiten
wresLser
Qser = R
L.ser
RL par
ar — : 3.8
Qp restar ( )

beider Schaltungen gleich sind, ergeben sich die Elemente der dquivalenten
Parallelschaltungen mit

Qser - Qpar - Q (39)

zu

RL.par - RL.ser (Q2 + ]-)

Q*+1
Q*
36

Lypar = Luer (3.10)
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Abbildung 3.10: Aufspalten von Strompfaden eines Mischers durch Falten an
LC-Parallelschwingkreisen [14], [15], [16], [17].
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Der dquivalente Parallelwiderstand eines LLC-Parallelschwingkreises in Reso-
nanz ergibt sich in erster Ndherung schliefllich zu

Rpar ~ RL.par ~ RL.S@TQ2 . (311)

3.3.2 Schaltungsfaltung beim Mischer

Trennt man die Strompfade des Gilbert-Mischers zwischen der HF-Eingangs-
stufe und der Kommutierungsstufe auf, und spiegelt die in diesen Pfaden
flieflenden Strome igp, und igp_ an den als Stromquellen wirkenden LC-
Parallelschwingkreisen der Abbildung 3.10, so 1dft sich die Versorgungsspan-
nung wie in [14], [15], [16] und [17] deutlich reduzieren.

Nach (3.11) ist der dquivalente Parallelwiderstand eines in Resonanz be-
findlichen LC-Parallelschwingkreises in erster Ndherung gleich dem Serienwi-
derstand der Spule, multipliziert mit dem Quadrat der Giite der Spule. Auf-
grund der geringen Giite integrierter LC-Parallelschwingkreise erhélt man
fir Ry, und damit auch fiir den Innenwiderstand der Stromquelle besten-
falls Werte von einigen Kiloohm. Beim Mischer fiihrt die Schaltungsfaltung
mit Hilfe integrierter LC-Parallelschwingkreise daher zu einer Signaldamp-
fung; der Differenzstrom Aijp = i;p, — i der HF-Eingangsstufe ist kleiner
als der Differenzstrom Aigp = igpy — igr_ der Kommutierungsstufe. Durch
einen hohen Ausgangswiderstand der HF-Eingangsstufe und einen niedrigen
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Abbildung 3.11: Eingangsverstidrker mit LC-Parallelschwingkreis als Last
[16], [18], [19].

Eingangswiderstand der Kommutierungsstufe kann der Signaldampfung ent-
gegengewirkt werden. Verstarkungen grofier als eins sind mit dieser Methode
jedoch nicht moglich.

3.3.3 Induktive Lasten im Empfinger

In [16], [18] und [19] werden LC-Parallelschwingkreise auch als Last im Ein-
gangsverstirker verwendet. Das Prinzip zeigt Abbildung 3.11. Uber dem LC-
Parallelschwingkreis, bestehend aus einer Spule mit der Induktivitdt L; und
der Kapazitat C1, fallt nur eine geringe Gleichspannung ab, die durch den
Leitungswiderstand der Spule bestimmt wird, so dafs das Ruhepotential am
Ausgang etwa der positiven Versorgungsspannung entspricht.’ Die Ausgangs-
spannung U,,; kann eine grofere Amplitude ,,; annehmen, bevor die Drain-
Source-Spannung die Drain-Source-Sattigungsspannung des Ausgangstransi-
stors M, unterschreitet, als das bei einer ohmschen Last der Fall wéire. Die
Induktivitdten Lg und Lg dienen, wie in Abbildung 2.5, der Eingangsanpas-
sung.

LC-Parallelschwingkreise konnen auch in einem Mischer als Last einge-
setzt werden [20], wenn die Frequenz des Ausgangssignals groft genug ist, so
daf sich Werte fiir die Induktivitit ergeben, die eine Integration der Spule
erlauben.® Beim Aufwirtsmischer eines Senders fiir den Mobilfunk ist das in

°In der verwendeten CMOS-Technologie C1In liegen die ohmschen Verluste in den
Leitungen bei etwa 1 Q/nH
5In der Fachliteratur sind viele Anwendungsbeispiele fiir den Frequenzbereich um
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Abbildung 3.12: Abwértsmischer mit LC-Parallelschwingkreis als Last [20].

der Regel gewihrleistet. In einer heterodynen Empfénger-Architektur kann
ein LC-Parallelschwingkreis auch beim ersten Abwértsmischer wie in [18] und
[19] als Last verwendet werden (Abbildung 3.12).

3.3.4 Vergrofierung des Ausgangsspannungsbereiches

Der Einsatz von LC-Parallelschwingkreisen im Lastkreis eines Eingangsver-
starkers oder eines Mischers hat besonders bei kleinen Versorgungsspannun-
gen einen grofen Vorteil, denn der Spannungsabfall iiber der Last ist durch
die geringe Versorgungsspannung limitiert, so dafs sich im Falle von ohm-
schen Lasten nur kleine Widerstandswerte ergeben konnen. Beispielsweise
ergébe sich bei einem Drain-Strom von 5mA und einem Lastwiderstand
von 100€2 ein Spannungsabfall von 0.5V, der bei einer Versorgungsspan-
nung von 1V gerade noch akzeptabel sein kann. Durch den Einsatz eines
LC-Parallelschwingkreises im Lastkreis reduziert sich der Spannungsabfall
auf wenige Millivolt. Der dquivalente Parallelwiderstand des Schwingkreises
kann hingegen im Kiloohm-Bereich liegen. Damit sind wesentlich grofsere

900 MHz (GSM) zu finden, bei denen integrierte Spulen eingesetzt werden. Die Integration
von Spulen ist bei héheren Frequenzen leichter moglich. Fiir hohere Frequenzen sinkt der
fiir die Applikation erforderliche Induktivitdtswert und gleichzeitig auch der Fldchenbe-
darf.

39



3 HF-SCHALTUNGEN MIT GERINGER VERSORGUNGSSPANNUNG

A Uout
UDD i
Ausgangs-
spannungs-
bereich
UOUI
7 -
b) A Uout
22U,
- | AU=0
Verdoppelung des
———o Ausgangsspannungs-
bereiches
,,,4[ M,
] UOUI

SS t

Abbildung 3.13: a) Ausgangsspannungsbereich bei ohmscher Last, b) bei Ver-
wendung eines LC-Parallelschwingkreises als Last.

Verstirkungen erreichbar.”

Wie Abbildung 3.13 verdeutlicht, ist prinzipiell eine Verdoppelung der
Ausgangsamplitude moglich. Wird die vom Prozefs maximal zugelassene Ver-
sorgungsspannung ausgenutzt, so ist unbedingt die Spannungsfestigkeit des
Transistors M; zu beachten. Insbesondere ist hier die maximal zuléssige Gate-
Source- bzw. Gate-Drain-Spannung des MOS-Transistors zu beriicksichtigen,
die in der Regel der maximal zuléssigen Versorgungsspannung entspricht.

TAlternativ zu einer grokeren Verstirkung kénnte auch die Steilheit der Transistoren
im Signalpfad reduziert werden, wodurch sich deren effektive Gate-Source-Spannungen
erhohen wiirde. Dadurch ergébe sich eine hohere Linearitét.
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Entspricht die Versorgungsspannung der maximal fiir den Prozef zuldssigen
Gate-Source-Spannung, dann darf der Momentanwert der Ausgangsspannung
Ut (t) die Versorgungsspannung um maximal den Wert tiberschreiten, der
der kleinsten Spannung entspricht, die am Gate von M; vorkommen kann.
Diese Forderung ist beim Eingangsverstarker wegen der erwartungsgeméis
kleinen Ausgangsamplituden leicht zu erfiillen.

3.3.5 Abdeckung mehrerer Frequenzbander

Der LC-Parallelschwingkreis verhélt sich nur im Bereich der Resonanzfre-
quenz wie eine Stromquelle. Weicht die Signalfrequenz deutlich von der Re-
sonanzfrequenz ab, so sinkt der dquivalente Parallelwiderstand des Schwing-
kreises drastisch ab. Die Stromquellen-Wirkung ist somit nur fiir ein schmales
Frequenzband gegeben, dessen Mittenfrequenz der Resonanzfrequenz ent-
spricht. Je hoher die Giite ist, desto grofser wird der Innenwiderstand der
Stromquelle im Resonanzfall, desto schmalbandiger wird jedoch auch der
Frequenzbereich, in dem der LC-Parallelschwingkreis wie eine Stromquelle
wirkt. In diesem Fall ist es ohne weitere Mafnahmen nicht moglich, mehrere
Frequenzbéander gleichzeitig abzudecken.

In |21] wird ein LC-Parallelschwingkreis als Last in einem rauscharmen
Eingangsverstiarker verwendet. Mit schaltbaren Kapazitiaten wird die Reso-
nanzfrequenz des LC-Parallelschwingkreises auf unterschiedliche Signalfre-
quenzen abgestimmt. Damit kénnen verschiedene Frequenzbénder mit ei-
nem Eingangsverstarker abgedeckt werden. Das Verfahren zur Verschiebung
der Resonanzfrequenz kann direkt auf die als Stromquelle wirkenden LC-
Parallelschwingkreise in einem Mischer angewendet werden. Abbildung 3.14
zeigt das Prinzip.

3.4 Schaltungsfaltung mit Transformatoren

Wie bereits in Abschnitt 3.2 anhand einer einfachen Kaskodeschaltung be-
schrieben, kénnen Schaltungen mit Hilfe integrierter Transformatoren gefal-
tet werden, um dann mit reduzierter Versorgungsspannung betrieben werden
zu konnen. Im Mobilfunkbereich wurden integrierte Transformatoren in der
Vergangenheit oft in Empfangern verwendet, die mit geringer Versorgungs-
spannung auskommen miissen. Dariiber hinaus kann der Einsatz integrierter
Transformatoren aber auch eine Reduktion der Leistungsaufnahme und eine
Verbesserung der Linearitédt erméglichen [30], [31]. Im folgenden wird daher
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Abbildung 3.14: Gefalteter Mischer mit schaltbaren Kapazititen zur Ver-
schiebung der Resonanzfrequenz des LC-Parallelschwingkreises nach [21].

ein kurzer Riickblick iiber vorangegangene Arbeiten gegeben, und es wer-
den die wesentlichen Unterschiede des hier verfolgten Ansatzes, die letztlich
zur Verlustleistungsreduktion und zur Linearitétsverbesserung fiihren, zu den
bisherigen Arbeiten aufgezeigt.

3.4.1 Bisherige Arbeiten

Mit Hilfe integrierter Transformatoren kénnen Strompfade aufgespalten und
kleinsignalméfig miteinander verkoppelt werden. Zwar ist mit integrierten
Transformatoren anstelle der Stromkopplung auch eine Ubertragung von
Spannungen, so wie in [22] moglich, das erfordert aber, wie in Abbildung 3.15
dargestellt, jeweils einen Transistor zur Spannungs-Strom-Wandlung, der in
die sekundérseitigen Strompfade zwischen der positiven und der negativen
Versorgungsspannung eingefiigt werden mufl. Der Spannungsabfall iiber den
Drain-Source-Strecken der Transistoren M; und M, wirkt dem eigentlichen
Ziel, die Versorgungsspannung zu reduzieren, entgegen.

Damit die Versorgungsspannung mit Hilfe eines integrierten Transforma-
tors verringert werden kann, miissen Strome anstelle von Spannungen iiber-
tragen werden. Eine Stromschnittstelle, in die ein Transformator gewinn-
bringend integriert werden kann, existiert in einem Empfanger nur zwischen
der HF-Eingangsstufe und der Kommutierungsstufe des Mischers. Ein inte-
grierter Transformator kann hier eingefiigt werden, um den differentiellen
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Abbildung 3.15: Spannungskopplung zwischen HF-Eingangsstufe und Kom-
mutierungsstufe mittels integriertem Transformator [22].

Ausgangsstrom der HF-Eingangsstufe in die Kommutierungsstufe des Mi-
schers zu libertragen, so dafk die Versorgungsspannung in gleichem Make wie
bei der Schaltungsfaltung an LC-Parallelschwingkreisen herabgesetzt werden
kann. Hier ergeben sich aber noch zwei weitere Vorteile: Sowohl die HF-
Eingangsstufe als auch die Kommutierungsstufe konnen mit den schnelleren
und, bei gleicher Steilheit, vergleichsweise kleineren NMOS-Transistoren auf-
gebaut werden. Dariiber hinaus kann durch den Transformator eine Strom-
verstirkung realisiert werden. Der Einsatz integrierter Transformatoren in
Mischerschaltungen zur Stromkopplung von HF-Eingangsstufe und Kommu-
tierungsstufe wurde bereits mehrfach, sowohl in CMOS-Technologie [23], [24],
[25] als auch in Bipolar-Technologie [26], [27], [28], [29], diskutiert. Das grund-
legende Schaltungskonzept zeigt Abbildung 3.16. Allen Schaltungen ist ge-
meinsam, dafs sie eine hohe Stromaufnahme aufweisen oder eine hohe Versor-
gungsspannung bendtigen, um eine akzeptable Verstarkung und Linearitét zu
erzielen.
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Abbildung 3.16: Stromkopplung zwischen HF-Eingangsstufe und Kommutie-
rungsstufe mittels integriertem Transformator [23], [24], [25].

3.4.2 FErhohung der Stromverstarkung

Der dieser Arbeit zugrundeliegende und bereits in [30] und [31] verdffentlichte
Ansatz unterscheidet sich von den bisherigen in drei Punkten:

e Der integrierte Transformator wird mit Hilfe integrierter Kapazitéiten
in Resonanz versetzt. Jeweils eine Kapazitiat wird parallel zur Priméar-
und zur Sekundéarwicklung geschaltet. Es ergibt sich ein Oszillator mit
zwei Resonanzfrequenzen.

e Die als Stromquelle arbeitende HF-Eingangsstufe weist einen hohen
differentiellen Ausgangswiderstand auf.

e Die als Stromsenke wirkende Kommutierungsstufe hat einen niedrigen
differentiellen Eingangswiderstand.

Durch diese Mafnahmen erreicht der integrierte Transformator eine hohe
Stromverstarkung, die zur Gesamtverstirkung des Mischers beitragt. Auf-
grund der Stromverstarkung des Transformators konnen bei gleichbleibender
Verstéarkung des Mischers Transistoren mit geringerer Steilheit in der HF-
Eingangsstufe verwendet werden, als das ohne zusétzliche Signalverstarkung
durch den Transformator moglich ware. Der Drain-Strom der Transistoren
der HF-Eingangsstufe kann dadurch herabgesetzt werden, und die effekti-
ve Gate-Source-Spannung dieser Transistoren kann groRer gewihlt werden.®
Gleichzeitig kann so eine Reduktion der Leistungsaufnahme und eine Steige-
rung der Linearitdt des Mischers erreicht werden. Ein nach diesem Prinzip

8Eine grofere Effektive Gate-Source-Spannung ist trotz kleinerem Drain-Strom mog-
lich, indem die Weite der Transistoren verringert wird.
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Tabelle 3.1: Vergleich von Abwértsmischern mit integriertem Transformator.

. Nominal-  Versorg. Strom- Verstdr-  Ausgangs-
Veroffent-
) Frequenz Spannung aufnahme kung IP3
lichung
(GHz) (V) (mA) (dB) (dBm)
[22]@-0 0.9 2.75 9.0/ 5.0 17.0/ 50 13.0/14.0
[23]° 1.9 1.17 11.0 2.5 9.0
[24]° 0.9 1.0 10.54 12.7 8.0
[25]° 1.3—-4.1 1.0 40.0 5.5 5.5
|26]%:° 1.9 1.9 2.5 6.1 8.4
|27 1.9 1.9 2.0 9.5 6.5
28] 51—58 09/1.8 134/ 52¢ 14.2/140 87/ 8.1
[29]b 53/55 22/234 10.1/11.8¢ 15.1/17.0 5.7/125
[30], [31]° 2.5 0.8 3.0/ 4.0 5.7/10.2 10.0/ 7.7

aMit LNA, *Bipolar, “CMOS, “I/Q-Mischer, Stromaufnahme halbiert

funktionierender Mischer wurde in der 0.13-pm Standard CMOS-Technologie
C1In der Infineon Technologies AG realisiert. Er ist in Abbildung 3.17 dar-
gestellt. Eine ausfiihrliche Beschreibung des ICs wird zusammen mit dem
Mefkaufbau und den Mefsergebnissen in Kapitel 6.1 gegeben. Tabelle 3.1 ver-
gleicht die charakteristischen Eigenschaften dieses Mischers mit denen vor-
angegangener Arbeiten.

Um die Stromverstarkung des integrierten Transformators noch weiter zu
erhohen, kann der Eingangswiderstand der Kommutierungsstufe verringert
werden, indem zuséatzliche Transistoren zwischen die Sekundérwicklung des
Transformators und die Kommutierungsstufe (wie in Abbildung 3.18) ge-
schaltet werden. Diese Transistoren kénnen zugunsten einer hohen Steilheit
bzw. eines kleinen Eingangswiderstandes eine sehr grofle Weite besitzen. Die
grofse Gate-Source-Kapazitat wirkt nicht storend auf das Frequenzverhalten
des integrierten Transformators, da der Sekundarwicklung sowieso eine Kapa-
zitéat parallelgeschaltet werden mufs, um die Resonanzfrequenz des Transfor-
mators auf die Signalfrequenz abzustimmen. Diese mufs dann entsprechend
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Abbildung 3.17: Zur Erhohung der Stromverstdrkung wird der integrierte
Transformator mit Hilfe der Kondensatoren C; und (5 in Resonanz versetzt.
Die Kaskodetransistoren M3 und M, vergrofern den Ausgangswiderstand der
HF-Eingangsstufe [30], [31].
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Abbildung 3.18: Verringerung des Eingangswiderstandes der Kommutie-
rungsstufe mit Hilfe der Transistoren My und M.
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kleiner gewahlt werden. Mit einem nach diesem Prinzip funktionierenden
Mischer wurde ein Empfanger in der 0.13-um Standard CMOS-Technologie
C11n der Infineon Technologies AG realisiert. Eine ausfiihrliche Beschrei-
bung des ICs wird zusammen mit dem Mefaufbau und den Mefsergebnissen
in Kapitel 6.2 gegeben.

3.5 Zusammenfassung des dritten Kapitels

Die Reduktion der Versorgungsspannung eines HF-Empfiangers erfordert in
besonderem Mafe schaltungstechnische Verdnderungen beim Mischer, da hier
Strompfade mit besonders vielen in Reihe geschalteten Bauelementen zwi-
schen der positiven und der negativen Versorgungsspannung existieren. In
diesem Kapitel wurden verschiedene Mischer, ausgehend von dem bekannte-
sten, dem Gilbert-Mischer, vorgestellt und in Threr Funktionsweise beschrie-
ben, um Schritt fiir Schritt zu einer Mischer-Architektur zu gelangen, die fiir
geringe Versorgungsspannungen geeignet ist. Zunédchst wurden in Abschnitt
3.1 Architekturen behandelt, in denen durch Fortlassen der Fulipunktstrom-
quelle in der HF-Eingangsstufe und durch zuséatzliche Stromquellen parallel
zu den Lastwiderstdnden der Kommutierungsstufe erste Mafknahmen um-
gesetzt wurden, um einen Betrieb bei geringerer Versorgungsspannung zu
ermoglichen. In Abschnitt 3.2 wurde prinzipiell erldutert wie Strompfade,
in denen sich viele iibereinander gestapelte Verbraucher zwischen der posi-
tiven und der negativen Versorgungsspannung befinden, in parallele Strom-
pfade aufgespalten werden koénnen, zwischen denen eine kleinsignalméafige
Stromkopplung besteht. In Abschnitt 3.3 wurden Mischer-Schaltungen be-
handelt, in denen die Aufspaltung von Strompfaden mit Hilfe integrierter
LC-Parallelschwingkreise bewerkstelligt wird.

Der Abschnitt 3.3.4 hat gezeigt, wie die Versorgungsspannung weiter ver-
ringert, und der Ausgangsspannungsbereich vergrofert werden kann, indem
integrierte Induktivitdten neben ihrer Verwendung zur Schaltungsfaltung als
Last im Empfanger, insbesondere im rauscharmen Eingangsverstiarker (LNA)
und im Mischer, Anwendung finden. Aufferdem wurde gezeigt, wie eine An-
passung des Frequenzganges mit Hilfe induktiver Bauelemente durch Hinzu-
bzw. Abschalten von Kapazitaten realisiert werden kann. Hierdurch werden
Empfianger geschaffen, die mehrere Frequenzbénder abdecken kénnen (Ab-
schnitt 3.3.5).

Die Schaltungsfaltung mit Hilfe integrierter Transformatoren wurde in
Abschnitt 3.4.1 behandelt. Im Anschluft an die Diskussion iiber bereits beste-
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hende Konzepte wurde der dieser Arbeit zugrundeliegende Ansatz zur Verrin-
gerung der Versorgungsspannung von HF-Empfingern vorgestellt (Abschnitt
3.4.2), der ebenfalls auf dem Einsatz integrierter Transformatoren basiert,
sich jedoch von bisherigen Arbeiten in wesentlichen Punkten unterscheidet:
Zum einen wird in diesem Ansatz ein hoher differentieller Ausgangswider-
stand der HF-Eingangsstufe sowie ein niedriger differentieller Eingangswi-
derstand der Kommutierungsstufe gefordert, zum anderen arbeitet der in-
tegrierte Transformator in Resonanz. Die schaltungstechnische Realisierung
wurde erortert. Im Vorgriff auf Kapitel 6, in dem ein nach diesem Prinzip
arbeitender Mischer vorgestellt wird, wurde in diesem Kapitel ein Vergleich
zwischen diesem Mischer und anderen Arbeiten angestellt, wobei gezeigt wer-
den konnte, daft das hier vorgeschlagene Prinzip zu einer im Vergleich zu
anderen Arbeiten geringeren Versorgungsspannung (0.8 V) und einer gerin-
geren Leistungsaufnahme (3 mW) fiihrt, gleichzeitig aber eine vergleichbare
Performanz aufweist.
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Kapitel 4

Integrierte Transformatoren

Die Metallisierungsebenen von Bipolar- und CMOS-Technologien kénnen
zur Realisierung integrierter Spulen und Transformatoren verwendet werden.
Hierbei werden Leiterschleifen gebildet, die durch Uber- und Unterfiihrungen
miteinander verbunden werden. Die Leiterschleifen kénnen viereckig, acht-
eckig oder rund sein!. Je mehr die Leiterschleifen einem Kreis #hneln, desto
grofer ist deren Induktivitiat pro Widerstand, desto grofer ist auch die Gii-
te der aus Leiterschleifen zusammengefiigten Transformatorwicklungen [32].
Gleichzeitig sinkt aber aufgrund der kiirzeren Leitungsléange auch die Indukti-
vitit pro Fliache [33]. Abbildung 4.1 zeigt einen Transformator mit einer Pri-
marwicklung aus drei, und einer Sekundérwicklungen aus zwei Leiterschlei-
fen. Die Leiterschleifen befinden sich in den oberen beiden Metallebenen, da
diese die geringsten parasitdren Kapazitdten zum Substrat aufweisen. Bei-
de Metallebenen sind iiber die gesamte Lénge der jeweiligen Leiterschleife
durch die Zwischenmetallisierung kurzgeschlossen. Dadurch werden die ohm-
schen Verluste der Wicklungen reduziert. Die Uber- und Unterfithrungen der
Primérwicklung befinden sich ebenfalls in den beiden oberen Metallebenen,
die der Sekundarwicklung liegen in den beiden Metallebenen darunter. Fiir
diesen Transformator sind vier Metallebenen erforderlich.

4.1 Einsatzmoglichkeiten in HF-Empfangern

Bereits 1983 wurde in [34] vom Einsatz integrierter Transformatoren in ei-
nem Empfénger berichtet. Die dort beschriebene Schaltung besteht aus drei

IPrinzipiell sind Leiterschleifen mit beliebig vielen Ecken denkbar. Die meisten Layout-
Programme und Design-Regeln schlieffen jedoch Winkel aus, die nicht einem Vielfachen
von 45° entsprechen.
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Abbildung 4.1: Rdumliche Ansicht eines integrierten Transformators.

HF-Vorverstarkern, einem Mischer und zwei Stufen, die das Taktsignal des
lokalen Oszillators verstiarken, bevor es den Mischer erreicht. Integrierte Ka-
pazititen waren in der damaligen Technologie groft und schwer herstellbar.
Um Koppelkondensatoren zwischen den einzelnen Verstarkerstufen und dem
Mischer zu vermeiden, wurden insgesamt zehn 1:1-Transformatoren in das
IC integriert. Der grofite Gewinn dieser Arbeit lag in der vollstdndigen Inte-
gration eines Empfiangers.

Zahlreich Verdffentlichungen existieren heute, in denen integrierte Trans-
formatoren in Empfangern verwendet werden. Durch die in Abschnitt 3.4
beschriebene Méoglichkeit der Schaltungsfaltung sind integrierte Transforma-
toren hervorragend geeignet, kleine Versorgungsspannungen in integrierten
HF-Schaltungen zu erméglichen. Sie werden daher hauptséachlich zur Strom-
kopplung zwischen der HF-Eingangsstufe und der Kommutierungsstufe ein-
gesetzt. Daneben gibt es weitere Anwendungsmoglichkeiten, von denen im
folgenden einige kurz skizziert werden.
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Abbildung 4.2: Integrierter Transformator zur Impedanzwandlung und zur
Umwandlung des unsymmetrischen Eingangssignals in ein symmetrisches.
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4.1.1 Impedanzwandlung und Signal-Symmetrierung

Das in heterodynen Empfanger-Architekturen zwischen dem Eingangsver-
starker und dem Mischer benoétigte externe Filter erfordert eine IC-seitige
Anpassung an die Ein- und die Ausgangsimpedanz des Filters, um Reflexio-
nen an den Schnittstellen zwischen IC und Filter zu vermeiden. Ein inte-
grierter Transformator kann diese Impedanzwandlung bewerkstelligen: Ha-
ben Primér- und Sekundérwicklung eine unterschiedliche Anzahl von Win-
dungen, so erscheint die sekundérseitig angeschlossene Impedanz auf der
Primérseite des Transformators, multipliziert mit dem Quadrat des Win-
dungsverhéltnisses. In den Mischern in [22], [26] und [27] werden integrier-
te Transformatoren verwendet, um eine eingangsseitige Anpassung an 50 €2
zu realisieren. Der Transformator wandelt dabei gleichzeitig auch das un-
symmetrische Ausgangssignal des Eingangsverstirkers in ein symmetrisches
Eingangssignal fiir den Mischer um (siehe Abbildung 4.2).

Wird der Transformator zur Impedanzanpassung benutzt, werden Lei-
stungen iiber die magnetische Schnittstelle zwischen Primér- und Sekun-
darwicklung tibertragen. Die Ausgangsleistung des Transformators liegt auf-
grund von Substratverlusten und ohmschen Verlusten in den Leitungen in
jedem Fall deutlich unterhalb der Eingangsleistung.? Aufgrund des schlech-
ten Wirkungsgrades integrierter Transformatoren erfahrt das Eingangssignal
eine Dampfung, die von den aktiven Elementen im Signalpfad auf Kosten
einer erhohten Stromaufnahme kompensiert werden mufs.

4.1.2 Linearisierung

In [26] und [27] wird ein Transformator zur Linearisierung des Eingangsver-
starkers verwendet. Die Primarwicklung des Transformators bildet hier zu-
sammen mit einem integrierten Kondensator einen LC-Parallelschwingkreis.
Uber die Sekundérwicklung des Transformators wird ein Teil des im Aus-
gangskreis fliekenden Stromes wieder in den Eingangskreis zuriickgekoppelt
(Abbildung 4.3). Durch die Gegenphasigkeit der Strome findet eine Gegen-
kopplung, und somit eine Linearisierung des Eingangsverstarkers, @hnlich
wie bei der Source-Degeneration mit einem ohmschen Widerstand oder einer
Induktivitat statt.

2Integrierte Transformatoren haben aufgrund von Leitungs- und Substratverlusten eine
Dampfung, die je nach Beschaffenheit des Substrates und des Transformators im Bereich
von ca. b — 10dB liegen kann [27].
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C, T+ Lp
] +——D OUT
G !
IN D—M M, %
L

Abbildung 4.3: Eingangsverstiarker mit integriertem Transformator zur Li-
nearisierung [26], [27].

4.2 Modelle fiir integrierte induktive Bauele-
mente

Um induktive Bauelemente erfolgreich zu integrieren, muf deren Verhalten
moglichst exakt vorausgesagt werden konnen, um teure und langwierige Er-
probungen von Test-1Cs zu vermieden. Es werden Modelle bendtigt, die ne-
ben dem Induktivitdtswert auch die ohmschen Verluste in den Leitungen, die
kapazitive und induktive Verkopplung der einzelnen Leitungssegmente un-
tereinander sowie die kapazitive Kopplung ins Substrat und die sich daraus
ergebenden ohmschen Verluste im Substrat voraussagen, so daf integrierte
Bauelemente bereits in der Entwurfsphase optimiert werden kénnen.

Neben ihrem gewiinschten induktiven Verhalten weisen integrierte Spu-
len und Transformatoren eine Reihe ungewollter physikalischer Eigenschaften
auf. In ihren Leitungen ergeben sich ohmsche Verluste aufgrund der endli-
chen spezifischen Leitfahigkeit der verwendeten Metallisierung.® Bei hoheren
Frequenzen werden diese Verluste zusitzlich durch den Skin-Effekt* und den

3Die spezifische Leitfihigkeit hingt vom verwendeten Material und der Temperatur ab.
Bei Raumtemperatur betriigt die spezifische Leitfihigkeit von Aluminium 3.65 x 107 S/m
und die von Kupfer 5.88 x 107S/m.

4Ein von Wechselstrom durchflossener Leiter erzeugt ein Magnetfeld, das in dem Leiter
selbst ein elektrisches Feld induziert, welches dem den Stromflufs verursachenden elektri-
schen Feld entgegenwirkt. In der Mitte des Leiters ist das induzierte Feld am stérksten, so
daf die Stromdichte zur Mitte des Leiters hin abnimmt. Durch diese Stromverdringung
verringert sich der effektive Querschnitt des Leiters und sein Widerstand steigt mit zu-
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Abbildung 4.4: Modellierung integrierter Spulen [36].

Proximity-Effekt® verstirkt. Das Substrat ist eine weitere Verlustquelle. Je
hoher die Leitfahigkeit des Substrates ist, desto mehr elektromagnetische
Energie wird in Warme umgewandelt. Diese Verluste entstehen durch Ver-
schiebungsstrome und durch im Substrat induzierte Strome, die aufgrund des
zeitveranderlichen magnetischen Feldes hervorgerufen werden. Diese Effekte
werden ausfiihrlich in [35] beschrieben.

4.2.1 Modellierung integrierter Spulen

Eine Spule kann durch das Modell in Abbildung 4.4 beschrieben werden.
Dieses Modell ist fiir Spulen ohne ferromagnetischen Kern verwendbar. Es
berticksichtigt keine Hystereseverluste (siche auch Fuftnote 16 in Abschnitt
5.6). Die Modellierung integrierter induktiver Bauelemente mit konzentrier-
ten idealen Bauelementen wie Widerstanden, Induktivitdten und Kapazita-
ten ist zuléssig, solange die Wellenlange groft gegeniiber den Abmessungen

nehmender Frequenz. Eine effektive Eindringtiefe des Stromes kann definiert werden. Bei
2 GHz ist die Eindringtiefe fiir Aluminium 1.8 ym und fiir Kupfer 1.5 ym. Sie ist damit
grofer als die Dicke typischer Metallisierungen von Standard CMOS-Prozessen. Sie mufs
bertiicksichtigt werden, wenn die Leiterhohe durch Zusammenschliefen mehrerer Metalli-
sierungsebenen in den Bereich der Eindringtiefe kommt (sieche auch Abschnitt 4.3.2).

5Der Proximity-Effekt ist dem Skin-Effekt #hnlich. Die Stromverdringung findet jedoch
durch das Magnetfeld benachbarter Leiter statt.
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Abbildung 4.5: Vereinfachtes Spulenmodell [36].

der zu modellierenden Leiterstruktur ist.® Die Gesamtinduktivitéit der Spu-
le wird in dem Modell der Abbildung 4.4 auf die Einzelinduktivitdten L
und L, aufgeteilt. Beide Induktivitdten sind iiber den Kopplungsfaktor kio
verbunden, so dafs sich eine symmetrische Struktur ergibt, die im Simulator
differentiell betrieben werden kann. Die ohmschen Verluste in den Windungen
der Spule sowie die Substratverluste werden durch die Widerstiande R; und
Ry bzw. Rgup1 — Rsups beschrieben. Die kapazitive Kopplung zwischen den
einzelnen Windungen der Spule sowie die kapazitive Kopplung zum Substrat
werden durch die Kapazitit Cy bzw. die Oxydkapazititen Cpy 1 — Cpp3 mo-
delliert. Das Substrat stellt selbst eine Kapazitdt dar. Die sich ergebenden
parasitdren Substratkapazitdten der Spule werden in Abbildung 4.4 durch
Csup1 — Csup.s beriicksichtigt. Eine ausfiihrliche Beschreibung dieses Modells
ist in [36] zu finden.

Die Substratkapazitdten Cyup1 — Csup.s konnen fiir geniigend kleine Fre-
quenzen vernachlassigt werden. Ein beliebigen Quader des Substrates mit
der Grundflache A, der Hohe h, der spezifischen Dielektrizitdtskonstanten e,
und dem spezifischen Widerstand p bzw. der spezifischen Leitfahigkeit o hat

6Die Wellenlinge muft mindestens zehnmal so grok wie die Abmessungen des Bauele-
mentes sein. Bei einer Frequenz von f = 2 GHzund einer relativen Dielektrizitdtskonstante
von €, = 4 (entspricht Silizium-Dioxyd) ist die Wellenldnge A = ¢/(,/g,f) = 75 mm, wo-
bei ¢ = 3 x 108 m/s die Ausbreitungsgeschwindigkeit im Vakuum ist. Eine integrierte Spule
von 10nH hat zum Vergleich einen Aufsendurchmesser von weniger als 500 pm.
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einen Widerstand von

ph h
Reypy = —F— = — 4.1
"TA T oA (4.1)
und eine Kapazitat von
A
Cloup = 50‘2“ (4.2)

Darin ist g9 &~ 8.854 x 1072 Am/Vs die Dielektrizitidtskonstante vom Vaku-
um. Aus Ry, und Cyy, kann die Grenzfrequenz f, bestimmt werden, bis zu
der die Substratkapazitéten aus Abbildung 4.4 vernachlassigt werden konnen.
Sie kann mit

B 1 B 1 Y
N 27TRsuszub B 27Tp60€r B 271'806,«

fa (4.3)

abgeschiitzt werden.” Das vereinfachte Spulenmodell zeigt Abbildung 4.5. In
der Fachliteratur werden die Ozydkapazititen C,, 1 — C,, 3 des vereinfachten
Modells oft als Substratkapazititen bezeichnet. Eine begriffliche Trennung
wird deshalb im folgenden auch hier nicht vorgenommen.

4.2.2 Modellierung integrierter Transformatoren

Ein Transformator besteht aus einer Primér- und einer Sekundarwicklung,
die miteinander magnetisch verkoppelt sind. Der Grad der magnetischen Ver-
kopplung wird durch den Kopplungsfaktor k£ angegeben. Bei idealer Kopplung
ist £ = 1. In diesem Fall durchstromt der gesamte, von der Priméarinduktivitéat
Lp erzeugte, magnetische Flufs die Sekundarinduktivitdt Lg. Sind Primér-
und Sekundéarinduktivitat vollig entkoppelt, so ist k& = 0.

Abbildung 4.6a zeigt das Symbol eines Transformators mit der Primérin-
duktivitdt Lp, der Sekundérinduktivitit Lg und dem Kopplungsfaktor k.
Eine dquivalente Darstellung ist in Abbildung 4.6b zu sehen. Der Grad der
magnetischen Verkopplung wird hier durch die Gegeninduktivitat M, mit

M =k\/LpLs, (4.4)

beriicksichtigt.

"Fiir die Technologie C'11n liegt die Grenzfrequenz bei f, = 18.9 GHz.
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O O O L 2 O

Abbildung 4.6: a) Transformator, b) dquivalente Darstellung.
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Abbildung 4.7: Modell eines symmetrischen integrierten Transformators [37].
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Abbildung 4.8: Transformator mit ineinander verschlungenen Wicklungen.
In der selben Metallebene wechseln sich die schmalen Primarwindungen mit
den weiten Sekundédrwindungen ab. Die Primér- und Sekundérwicklungen
bestehen aus jeweils zwei Windungen.

Ein integrierter Transformator mit Mittelanzapfung an der Primé&r- und
an der Sekundarwicklung kann durch das Modell in Abbildung 4.7 nachgebil-
det werden [37]. Die Induktivititen und die ohmschen Verluste der Primér-
und der Sekundarwicklung werden durch Lj prim — L sec Und Ry prim — Rasec
beschrieben. Jede der vier Induktivitaten ist gegenseitig mit den iibrigen In-
duktivitaten gekoppelt. Dies wird durch sechs Kopplungsfaktoren k;; ausge-
driickt. Die Gesamtwiderstdnde und Gesamtinduktivitiaten der Wicklungen
ergeben sich zu

Rprim = Ry prim + Raprim
Rsee = R3sec + Rasec
Lprim = L1 prim + Lo prim + 2M; 2
Lsec = L3 sec + Lasec +2M3 4. (4.5)
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Abbildung 4.9: Transformator mit {ibereinandergestapelten Wicklungen. In
der obersten Metallebene befindet sich die Primarwicklung mit vier Windun-
gen. Zwei Ebenen darunter ist die Sekundéarwicklung mit zwei Windungen. In
der Zwischenebene liegen die Kreuzverbindungen sowie die Anschliisse beider
Wicklungen.

mit
M1,2 - k1,2 V Ll.primLQ.prim
M3,4 - k3,4 V L3.secL4.sec . (46>

Die Elemente Cop prim und Coyy e stellen die Kapazitdten zwischen den Win-
dungen und dem Substrat dar. Die Kapazitéit zwischen der Primér- und der
Sekundérwicklung wird durch Cpp, sec ausgedriickt. Substratverluste werden
durch Rgup prim und Rgupsec beriicksichtigt. Eine ausfiihrliche Beschreibung
dieses Modells ist in [37] zu finden.

Fiir die Konstruktion eines Transformators ist prinzipiell jede Konfigu-
ration denkbar, bei der eine magnetische Kopplung zweier Spulen entsteht.
Héufig werden Transformatoren eingesetzt, bei denen die Primér- und die
Sekundérwicklung durch ineinander verschlungene Spulen realisiert werden.
Die Leiterschleifen von Primér- und Sekundarwicklung wechseln sich wie in
Abbildung 4.8 in radialer Richtung ab. Ein Vorteil dieser Konfiguration ist die
hohe magnetische Kopplung zwischen beiden Wicklungen [38|. Beide Wick-
lungen koénnen sich in den obersten Metallisierungsebenen befinden, so dafs
ihr Abstand zum Substrat grofs und ihre parasitdren Kapazitdten zum Sub-
strat klein sind. Mehrere Ebenen konnen zur Reduzierung der Serienwider-
stdnde parallelgeschaltet werden. In der Konfiguration in Abbildung 4.9 sind
die Wicklungen iibereinander gestapelt. Es ist sinnvoll, die Wicklung mit der
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- fo
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Abbildung 4.10: Zur Berechnung der Induktivitat einer Spule kann diese in
einzelne Segmente zerlegt werden.

hoheren Induktivitdt zu oberst anzuordnen, um eine groftmogliche Reso-
nanzfrequenz zu erzielen. Der Vorteil dieser Konfiguration liegt in dem gerin-
geren Flachenverbrauch. Nachteilig ist die grofte Kapazitat zwischen Primér-
und Sekundéarwicklung. Gegeniiber der ersten Konfiguration werden zusétzli-
che Ebenen bendétigt. Das Transformatormodell ist fiir beide Konfigurationen
gliltig. Welche Konfiguration die bessere ist, wird von der Dicke der Metall-
ebenen, ihrem Abstand zum Substrat, ihrer Anzahl, der Leitfadhigkeit des
Metalls und der Beschaffenheit des Substrates bestimmt.

4.3 Physikalische und geometrische Spulenei-
genschaften

Die Elemente des Spulenmodells aus Abbildung 4.5 und die des Transforma-
tormodells aus Abbildung 4.7 konnen mit Hilfe eines Fitting-Verfahrens aus
gemessenen S-Parametern oder durch Simulation mit Hilfe eines Feldsimula-
tors ermittelt werden. Eine weitere Moglichkeit ist durch das bei der Infineon
Technologies AG entwickelte Programm FastTrafo gegeben, das sowohl die
Elemente des Spulenmodells als auch die des Transformatormodells, entspre-
chend den Abbildungen 4.5 und 4.7, aus den geometrischen Abmessungen der
zu simulierenden induktiven Bauelemente extrahiert. Eine ausfiihrliche Be-
schreibung dieses Programms ist in [36] und [39] zu finden. Alternativ kénnen
die Elemente der Modelle der Abbildungen 4.5 und 4.7 auch mit Hilfe physi-
kalischer Modelle aus ihren geometrischen Eigenschaften bestimmt werden.
Die folgenden Betrachtungen beschranken sich auf achteckige Spulen bzw.
Transformatorwicklungen.
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A
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w S w
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Abbildung 4.11: Zwei gleich lange, parallele, von Stréomen durchflossene Seg-
mente.

4.3.1 Induktivitaten

Eine sehr prizise Methode, die Induktivitét einer Spule (oder einer Transfor-
matorwicklung) aus ihrer geometrischen Beschaffenheit zu berechnen, wird
in [40] vorgestellt. Bei diesem Ansatz wird die Spule zunéchst in einzelne, ge-
rade Segmente zerlegt (Abbildung 4.10). Fiir jedes einzelne Segment i wird
die Selbstinduktivitat

Lol 21 w+t
Li=—|In[— +5.0049 + —— 4.7
QW[n(w+t+ AT )} (4.7)

berechnet. Hierin ist g = 47 x 1077 Vs/Am die Permeabilitit vom Vakuum
und [, t und w sind die Lénge, Hohe bzw. Weite des Segmentes. Da jedes
einzelne Segment der Spule mit jedem anderen Segment der Spule in magne-
tischer Wechselwirkung steht, mufs nach [40] die Gegeninduktivitét

fol [ 12 dQGMD daup
M;;=— |1 1+—— ] —4/1 4.8
o [n (dGMD +4/1+ 2o t—n Tt (4.8)

mit
112 <%>2 B % <%>4 B Fls <%>6

Indgyp =Ind — —
500 (1) o (7) (49)
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aller moglichen Segmentpaare berticksichtigt werden, wobei s den Abstand
der beiden Segmente ¢ und j angibt und dgyp in etwa dem Abstand d der
Segmentmittelpunkte entspricht und mit Geometric Mean Distance bezeich-
net wird (Abbildung 4.11). Bei gleicher Stromrichtung (i; = i) ist M, ; posi-
tiv, bei entgegengesetzter Stromrichtung (i = —is) ist M, ; negativ. Haben
die Segmente wie in Abbildung 4.12a unterschiedliche Langen [ und m, so
betrigt die Gegeninduktivitidt nach [40]

Ml,m = [(Merp + Merq) - (Mp + Mq)] : (4'1())

DO | —

Schlieffen die Segmente wie Abbildung 4.12b den Winkel ¢ ein, so berech-
net sich die Gegeninduktivitét nach [41] zu

l

M, = 2cos ¢ [ltemh_1 (i> + mtanh™! (7)] : (4.11)
’ [+y m+y

Liegt der Schnittpunkt aufserhalb der beiden Segmente (Abbildung 4.13a),
so ergibt sich

Ml,m = 2cos ¢ [(Mu+l,u+m + Mu—l—u) - (Mu-i-l,u + Mu,u+m)] (4'12)

fiir die Gegeninduktivitét [41]. Liegt der Schnittpunkt wie in Abbildung 4.13b
innerhalb genau eines Segmentes, so werden die Gegeninduktivitiaten M,
und M 2 jeweils getrennt mit Hilfe von (4.11) berechnet.

Die Gesamtinduktivitét einer Spule mit n Segmenten ergibt sich nach [40]
aus der Summe der Selbstinduktivitdten aller Segmente und der Summe der
Gegeninduktivititen aller moglichen Segmentpaare unter Beriicksichtigung
der Stromrichtung mit

n n i—1 n
Lt =Y L+ ( Mij+ > Mi,j> : (4.13)
i=1 i=1 \j=1 j=i+1
Da M; ; = M;; ist, kann die Gesamtinduktivitdt auch mit

n n—1 n
Lip=» _ Li+2> Y M (4.14)
=1

i=1 j=i+1
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a) |

A

Abbildung 4.12: a) Zwei gegeniiberliegende Segmente m und [ mit unter-
schiedlichen Léngen m bzw. [, b) Zwei Segmente m und [ schliefen den
Winkel ¢ ein.
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a)

b)

Abbildung 4.13: Zwei Segmente schliefen den Winkel ¢ ein. a) Thr Schnitt-
punkt liegt aukerhalb der beiden Segmente, b) Ihr Schnittpunkt liegt inner-
halb eines Segmentes.
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Abbildung 4.14: Achteckige Spule mit drei Windungen

berechnet werden.

Zur Losung von (4.14) miissen sehr viele Rechenoperationen ausgefiihrt
werden, die den Einsatz eines Computers erfordern. Einfacher kann die In-
duktivitét einer achteckigen Spule mit Hilfe der in [42] vorgestellten und in
[33] auf planare Spulen angepafsten Formel

27, N2
Luot = 2.25p19—— 0 (4.15)
Wp
14 3.55—
27,
mit
w,=Nw+ (N —1)s (4.16)

aus ihren geometrischen Abmessungen mit einem Fehler von weniger als 3%
berechnet werden, wobei N die Anzahl der Windungen, w, die Weite der
gesamten Wicklung und 7, der mittlere Radius der Wicklung ist (Abbildung
4.14).
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4.3.2 Leitungsverluste

Die Leitungswiderstinde der induktiven Bauelemente konnen mit Hilfe der
spezifischen Leitfahigkeit 0,101 der verwendeten Metallisierung, der Gesamt-
lange l;,; der Wicklung und des Windungsquerschnitts A,, berechnet werden:

lio
Rootal = —2— (4.17)

Ometal wt

Der Windungsquerschnitt ergibt sich aus der Hohe ¢ der Windungen sowie
deren Weite w zu

A, = wt. (4.18)

Jede Windung besteht aus acht Segmenten, deren Lénge von ihrem Radius
r abhéngt. Die Linge eines Segmentes betriagt

lseg = 27 tan (g) =2r <\/§ — 1) : (4.19)

Fiir die Gesamtlange [;,; der Wicklung miifiten alle Einzellangen der Win-
dungen addiert werden. Da diese Einzellingen linear vom Radius abhéangen,
kann die mittlere Windungslénge

L = 167, <\/§ - 1) (4.20)

ermittelt und mit der Anzahl der Windungen N der Wicklung multipliziert
werden, um die Gesamtlange [;,; zu bestimmen:

o = bnN = 167, N (V2= 1) . (4.21)

Bei einem von Wechselstrom durchflossenen Leiter nimmt die Stromdichte
zur Mitte des Leiters hin ab, wodurch sich der effektive Querschnitt des Lei-
ters verringert und sein Widerstand ansteigt (siehe auch Abschnitt 4.2). Mit
zunehmender Signalfrequenz w; wirkt sich diese als Skin-Effekt bezeichnete
Stromverdrangung stéarker aus, und die Berechnung der Leitungswiderstande
nach (4.17) ist nur korrekt, solange die Eindringtiefe [43]

2
5=y ——— (4.22)
HoW10 metal
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grofer als die Hohe ¢ der Windungen ist. Fiir den Frequenzbereich des Mobil-
funks wird diese Bedingung von heutigen CMOS-Technologien nicht immer
erfiillt, insbesondere dann nicht, wenn mehrere Metallebenen zur Bildung
einer Windung zusammengefalit werden. Nach [44] ergibt sich der Leitungs-
widerstand der Wicklung zusammen mit (4.17), (4.18) und (4.21) dann zu

1
1N 2 oL
Rueta = —"— [1 + (ﬂ> + (ﬂ> ] (4.23)
Umetalwt Wy, Wo

mit

T
Wy = ————
,UOO-metalwt
2 3
w T (4.24)

[ J e ——
/4L00-metaltE2

wobei E das vollsténdige elliptische Integral erster Ordnung ist [44] und nach
[4] aus

2 1
E = /0 — dy (4.25)

1 —e?sin”p

mit

e=1/1— (%)2 (4.26)

berechnet werden kann. Die Frequenzen w, und w, beschreiben die Grenz-
frequenzen, bei denen die Eindringtiefe ¢ jeweils empfindlicher auf eine Fre-
quenzerhohung zu reagieren beginnt. Unterhalb der Frequenz w, wird der Lei-
tungswiderstand in erster Néherung von (4.17) bestimmt. Zwischen w, und
w, kommt eine frequenzabhingige Komponente hinzu, deren Verlauf propor-
tional zu /w; ist. Oberhalb von w, verlauft diese Komponente proportional

ZU0 \/W1.
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Abbildung 4.15: Leiterbahn {iber Substrat.

4.3.3 Oxydkapazitaten

Abbildung 4.15 zeigt den Querschnitt einer Windung iiber leitfadhigem Sub-
strat. Vernachléssigte man Randeffekte, so ergébe sich fiir die Oxydkapazitat
Cy: einer Windung aus der Formel fiir den Plattenkondensator

A
Oog; _ E0r.ox wdg (427)
h
mit
Awdg = lwdgw . (428)

Hierin ist gg &~ 8.854 x 107! Am/Vs die Dielektrizitéitskonstante des Vaku-
ums, €,,, ist die Dielektrizitdtskonstante von SiOs, h ist der Abstand der
untersten Metallebene der Windung zum Substrat und A4, ist die sich aus
der Lénge 4, und der Weite w der Windung ergebende Gesamtflache der
Windung. Aufgrund der geringen Weiten sowie der geringen Unterschiede
zwischen den Weiten und den Hohen der Windungen integrierter induktiver
Bauelemente miissen fiir die Berechnung der Oxydkapazitdten neben dem
Anteil der Kapazitéit, die aus der Formel fiir den Plattenkondensator resul-
tiert, auch die Randeffekte beriicksichtigt werden. Nach [45] ergibt sich fiir
die Oxydkapazitéit einer Windung

CYo:):.wdg = 5O€r.oxltot

h h h

; £z
Z+077+1.06 (+) " +1.06 (—) ] . (4.29)
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Fir w/h > 1 und 0.1 <t¢/h < 4 liefert (4.29) Ergebnisse mit einer Genauig-
keit von 3%. Fiir die Berechnung der Oxydkapazitit der gesamten Wicklung
wird hier die Weite w, der Wicklung und die mittlere Lange [,, der Win-
dungen nach (4.16) und (4.20) beriicksichtigt. Diese Néherung liefert gute
Ergebnisse, solange der Abstand s zwischen den Windungen und die Hohe ¢
der Windungen nicht zu grof werden. Die Oxydkapazitdt der Spule ist dann

w, <wp i t\?2
Y 0774106 (YY) y106(2) | (4
2 +0.77+ 106 h) + OG(h)] (4.30)

C(oz.tot - EOgr.oxlm

4.3.4 Substratwiderstande

Aufgrund der Oxydkapazitét, die sich zwischen jeder Windung und dem Sub-
strat ergibt, werden Verschiebungsstrome in das Substrat eingekoppelt, die
iiber das Substrat zum Masseanschlufs hin abflieflen. Der Substratwiderstand
einer Windung kann nach [37] mit

In [2 coth (EM)} (4.31)

Rsu wdg —
b.wdg S H

2T gup

berechnet werden. In (4.31) sind oy, und H die spezifische Leitfdhigkeit
bzw. die Hohe des Substrates (Abbildung 4.15). Die effektive Weite w, s der
Windung ergibt sich aus

weff :w+6h—|—t (432)

Der Substratwiderstand der gesamten Wicklung mit der Weite w, berechnet
sich nach [37] zu

1 Tw, + 6h+1
=—In|2coth | =——2—— . 4.
Rub.tot Sr— n[ cot (8 i >] (4.33)
4.3.5 Kapazitat zwischen den Windungen

Bei der Berechnung der Kapazitaten zwischen den einzelnen Windungen einer
Wicklung mit N Windungen nach Abbildung 4.16 miissen ebenfalls Rand-
effekte beriicksichtigt werden. In [46] findet man fiir die Kapazitat zwischen
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Abbildung 4.16: Potentiale einer Wicklung bei Vernachlassigung der Span-

nungsabfille an den Zuleitungen und den Windungskreuzungen.
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zwei Windungen

C(f.wdg = €0&r.ox lm.wdg

t 1 2 25\ 1
—+——m(Q+3§-4)(L+ﬁ> ],(4%)
S 2 S w

wobei I, qg der Mittelwert der beiden Windungsldngen, s der Abstand zwi-
schen den Windungen und ¢ bzw. w die Hohe bzw. die Weite der Windungen
sind. Fiir die Berechnung der Gesamtkapazitit

N—-1

Crin =Y (Ci+C)) (4.35)

i=1

zwischen allen Windungen einer Wicklung miissen die unterschiedlichen Po-
tentiale berticksichtigt werden, die sich fiir die einzelnen Windungen ergeben,
und die bewirken, dafs die Kapazititen zwischen den Windungen unterschied-
lich stark gewichtet werden miissen. Vernachlassigt man die unterschiedlichen
Windungslédngen und den Spannungsabfall iiber den Zuleitungen und den
Windungskreuzungen, so ergeben sich an den einzelnen Halbwindungen die
in Abbildung 4.16 angegebenen Potentiale und mit

Vi =V (4.36)
und
CZ(:OZ-,izl,...,N—l (4.37)

daraus die Gesamtkapazitdat der rechten Hélfte der Wicklung zu

Cupdo 1 (2N —2 2N —4 2N — 6
C o = wag V \VA VA
f.tot 5 QVO( N o+ N o+ N o+ +
4 2
— — ) 4.
+N%+N%) (4.38)

Aus Symmetriegriinden sind die Kapazititen beider Hélften einer Wicklung
gleich, so dafs sich die Kapazitit der gesamten Wicklung mit (4.38) zu

~ Crug x (20 Crag (N = 1)
Ciot = 5 ZZI N~ 5 (4.39)
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und mit (4.34) weiter zu

0€roxlm (N — 1) |t
Cf.tot = 0 ( ) [_

2
() ()] e

ergibt.

4.3.6 Kopplungsfaktor

Fiir die Berechnung des Kopplungsfaktors kpim ser des Transformators ist
neben der Primérinduktivitdt L., und der Sekundarinduktivitdt L., die
Gegeninduktivitat M, in, sec zwischen Primér- und Sekundarwicklung erfor-
derlich. Sind alle drei Grofen bekannt, so kann der Kopplungsfaktor aus

M, Tim,sec
kprim,sec - P (441)
LprimLsec

berechnet werden. Fiir die Bestimmung der Gegeninduktivitat M, im, sec st
es erforderlich, den magnetischen Einflufs zwischen jedem einzelnen Segment
der Primérwicklung und jedem einzelnen Segment der Sekundarwicklung zu
beriicksichtigen. Die Induktivitdten von Primér- und Sekundarwicklung kon-
nen mit Hilfe von (4.14) berechnet werden. Die Gegeninduktivitidt zwischen
Primér- und Sekundarwicklung ergibt sich aus

ny  n2

Mprim,sec = Z Z Mi,j 5 (442)

i=1 j=1

wobei ny bzw. ny die Anzahl der Segmente der Primér- bzw. Sekundérwick-
lung ist und M;; die Gegeninduktivitét zwischen dem i-ten Segment der
Primér- und dem j-ten Segment der Sekundarwicklung ist.
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Abbildung 4.17: Vereinfachtes Modell eines integrierten Transformators bei
symmetrischer Ansteuerung.

4.4 Modellanpassung fiir den Einsatz im Fre-
quenzmischer

Integrierte Transformatoren sind mit einem schlechten Wirkungsgrad behaf-
tet. Sie eignen sich somit nicht zur Ubertragung von Leistungen. Der Einsatz
eines integrierten Transformators ist hingegen zur Ubertragung von Strémen
sinnvoll®, wenn die ihn treibende Stromquelle einen hohen differentiellen Aus-
gangswiderstand hat und wenn die sekundarseitig angeschlossene Last nie-
derohmig ist [30], [31] (siehe auch Abschnitt 3.4.2). Diese Konstellation von
Aus- und Eingangswiderstand findet man in einem HF-Empfanger nur zwi-
schen der HF-Eingangsstufe und der Kommutierungsstufe des Mischers. Zur
spateren analytischen Berechnung der Stromiibertragung wird das Transfor-
matormodell im folgenden an die Umgebung in einem Mischer (zwischen der
HF-Eingangsstufe und der Kommutierungsstufe) angepafst.

4.4.1 Modellvereinfachung bei differentiellem Betrieb

HF-Schaltungen sind zugunsten einer hohen Storsicherheit iiberwiegend dif-
ferentieller Natur. Induktive und kapazitive Einkopplungen sowie Storungen
im Substrat werden so weitestgehend unterdriickt. Wenn der Transformator

8In beiden Féllen wird das Produkt aus Strom und Spannung auf der Sekundiirseite
deutlich geringer als auf der Primérseite ausfallen. Im ersten Fall erfahrt das zu tiber-
tragende Signal dabei eine Dampfung, weil die Information in dem Produkt aus Strom
und Spannung enthalten ist. Im zweiten Fall liegt die iibertragene Information hingegen
ausschliefslich in der Amplitude des hochfrequenten Anteils des Sekundéarstromes, die bei
der in Abschnitt 3.4.2 beschriebenen Design-Methode aufgrund des Resonanzbetriebes des
Transformators grofer als die Amplitude des Primérstromes ist; es findet eine Signalver-
stdrkung in der Stromdoméne statt.
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differentiell betrieben wird, liegen die Mittelanzapfungen P; und S5 auf kon-
stantem Potential. In diesem Fall bleibt die Spannung iiber Coy ppir/2 und
Cloz.sec/2 konstant und es fliefst kein Strom durch Coy prim /2 und Cpy see/2. Die
Reihenschaltungen aus Coy prim/2 und 2Rgup prim bzw. Cop see/2 und 2Rgup see
konnen entfallen. Der resultierende Schaltkreis ist symmetrisch und kann hal-
biert werden. Es ergibt sich das Modell in Abbildung 4.17. Die Elemente R,
und Ly, bzw. Ry und Ly ergeben sich aus (4.5) und beschreiben die ohmschen
Verluste sowie die Induktivitdt der Primér- bzw. der Sekundarwicklung mit

1 1
Ry = aRprim Ry = aRsec
1 1
L1 == §Lprim L2 — §Lsec . (443)

Unter Zuhilfenahme der Gegeninduktivitét

R
M = 3 Z Z kijn/ Li primLj.sec (4.44)

laft sich der Kopplungsfaktor

M

k‘ —=
VLiLy

(4.45)

zwischen L; und L, berechnen. Die parasitiaren Kapazititen Cop und Cpg
zwischen der Primér- bzw. der Sekundérwicklung und dem Substrat sowie
die parasitaren Substratwiderstinde Rgp und Rgg berechnen sich zu

1

C(OP - Zcox.prim
1

COS = ZCox.sec

RSP = 4Rsub.prim
Rgs = 4R up.sec - (4.46)

Aus der Kapazitat Cprip sec zwischen der Primér- und der Sekundarwick-
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Abbildung 4.18: Kapazititen zwischen der Primér- und der Sekundéarwick-
lung.

lung léft sich die primér- und die sekundarseitige Kapazitiat Cpg bzw. Cysg
bestimmen. Man betrachte hierzu Abbildung 4.18. Die Aufstellung der Kno-
tengleichungen fiir die Knoten 7 und 2 ergibt

1 1.
IP = ijcprim.sec (UP - US) + ijcpﬂm-sec (UP + US)

1. 1.
[S - ijcprim.sec (US - UP) + ZJWCPMWLWC (US + UP) : (447>

Die Sekundéarspannung Ug und die Priméarspannung Up sind iiber die Span-
nungsverstarkung

Ay = =2
V=0,

(4.48)

des Transformators miteinander verkniipft. Setzt man (4.48) in (4.47) ein, so
wird Ay eliminiert, und man erhélt fiir den primér- und den sekundérseitigen
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4 Z

ser par

Abbildung 4.19: Umwandlung der Serienschaltung aus R, und Cj., in eine
Parallelschaltung aus R, und Cp,,.

Blindwiderstand
1 2
JXp= Ur _ : = -
IP ]WCPG jwcprim.sec
U 1 2
i Xg =2 = (4.49)

B IS B jWOSG B jwcprim.sec '
Die daraus resultierende Priméar- bzw. Sekundéarkapazitéat berechnet sich zu

1
C(PG = CSG - §Cprim.sec . (450)

Zur weiteren Vereinfachung des Modells konnen die Serienschaltungen aus
Cop und Rgp bzw. Cps und Rgg in dquivalente Parallelschaltungen umge-
wandelt werden. Diese Aquivalenz ist nur in der Umgebung einer bestimmten
Frequenz w, giiltig. Dies stellt hier jedoch keinen Nachteil dar, da die Giiltig-
keit des Modells bei nur einer einzigen Frequenz, der ersten Resonanzfrequenz
wy des Transformators, gefordert ist. Das Prinzip der Umwandlung verdeut-
licht Abbildung 4.19. Hier wird die Serienschaltung aus einem Widerstand
R und einer Kapazitit C,,. durch eine Parallelschaltung aus einem Wider-
stand R, und einer Kapazitit C,q, ersetzt. Die Umwandlung erfolgt durch
Gleichsetzen der Real- und der Imaginarteile der Impedanzen Z,., und Z,,,
der Serien- bzw. Parallelschaltung aus Abbildung 4.19 mit

1
Zser - Rser
i jwlgser

o Rpar
- 1 + jwlRpaGCar .

(4.51)

par
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Da die Giiten

1
QS@T’ B wleerOser
Qpar = wlRpaGCar (452)

beider Schaltungen gleich sind, ergeben sich die Elemente der dquivalenten
Parallelschaltungen mit

Qser = Qpar - Q (453)

zZu
Rpar - Rser (Q2 + 1)

Q2
Cpar = Cserm . (4'54>

Mit (4.54) konnen nun die dquivalenten Parallelschaltungen fiir die Seri-
enschaltungen aus Cpp und Rgp bzw. Cpos und Rgg der Sekundér- bzw. der
Primérseite des Transformators bestimmt werden. Sie ergeben sich zu

fs'P = Rsp (1 + Q?D)

Qb

Chp=C,

Rgs = Rss (1+Q3)

Q%
Cho=C 4.55
os =Cos Tz (4.55)
mit
1
©r= wiRspCop
Qs = ——— (4.56)
¥ WRssCos '

7



4 INTEGRIERTE TRANSFORMATOREN

Abbildung 4.20: Vereinfachtes Modell eines integrierten Transformators bei
symmetrischer Ansteuerung. Die Serienschaltungen von Widerstdnden und
Kondensatoren wurden in Parallelschaltungen umgewandelt.

R, LM L-M R

Abbildung 4.21: Vereinfachtes Modell eines integrierten Transformators bei
symmetrischer Ansteuerung. Die parasitdren Kapazitidten wurden zusam-
mengefaft.

Fiir den integrierten Transformator ergibt sich das Modell in Abbildung
4.20. Die Kopplung zwischen der Primér- und der Sekundarinduktivitét wur-
de hier in einer zu Abbildung 4.17 dquivalenten Darstellung ausgedriickt,
bei der die Gegeninduktivitat M anstelle des Kopplungsfaktors k£ verwendet
wird. Die parasitaren Kapazitdten der Primér- und der Sekundérseite kénnen
zu ('), und Cyy, mit

Chp= Chp+ Cre
Cap = Cops + Csa (4.57)

zusammengefaftt werden. Man erhélt das Modell in Abbildung 4.21, das
nun fiir die Berechnung der Stromverstirkung verwendet werden kann. Die
Bezeichnungen der dquivalenten Parallel-Substratwidersténde R, und Rig
wurden zugunsten einer einfacheren Notation durch die Bezeichnungen Rj3
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Abbildung 4.22: Stromkopplung zwischen HF-Eingangsstufe und Kommutie-
rungsstufe mit einem Transformator [30], [31].

e ¥

Veias D—‘ [

Abbildung 4.23: Eine Halfte des Mischers wihrend der positiven Phase des
LO-Signals [30], [31].

und R, ersetzt. Bei differentieller Ansteuerung des Transformators und der
Beschrankung auf eine einzige Frequenz bzw. einen sehr kleinen Frequenzbe-
reich, ist dieses sehr einfache Modell dquivalent zu dem in Abbildung 4.7.

4.4.2 Transformatorbasierter Abwartsmischer

Abbildung 4.22 zeigt einen Frequenzmischer, bei dem die HF-Eingangsstufe
iiber einen integrierten Transformator mit der Kommutierungsstufe gekop-
pelt ist [30], [31]. Wéhrend der positiven Phase des LO-Signals sind die Tran-
sistoren Mg und M, ausgeschaltet. Sie konnen gedanklich aus Abbildung 4.22
entfernt werden. Die resultierende Schaltung ist symmetrisch. Abbildung 4.23
zeigt eine Halfte des Mischers wiahrend der positiven Phase des LO-Signals.
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Abbildung 4.24: Kleinsignal-Ersatzschaltbild des Mischers wéhrend der po-
sitiven Phase des LO-Signals [30], [31].

In Abbildung 4.24 ist das dazugehorige Kleinsignal-Ersatzschaltbild gezeigt.
Mit Hilfe von Maschen- und Knotengleichungen kénnen der differentielle Aus-
gangswiderstand rypr der HF-Eingangsstufe und der differentielle Eingangs-
widerstand rxg der Kommutierungsstufe zu

THE = Td17d39m3 + Td1 + Td3 = Ta17d39m3

R 1
TKS = SRS AN (4.58)
L+ gmsras  Gms

berechnet werden. Mit

IHF = §mIUHF (4.59)

ergibt sich das vereinfachte Kleinsignal-Ersatzschaltbild in Abbildung 4.25.
Wenn man den Transformator in Abbildung 4.25 durch das Modell aus Ab-
bildung 4.21 ersetzt, erhilt man ein Kleinsignal-Ersatzschaltbild (Abbildung
4.26), fiir das nun leicht Maschen- und Knotengleichungen zur Berechnung
der inhédrenten Stromverstarkung A; = igr/ixs des Mischers aufgestellt wer-
den konnen. Die Stromverstiarkung ist frequenzabhéngig. Thre Berechnung ist
nicht trivial.
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Abbildung 4.25: Vereinfachtes Kleinsignal-Ersatzschaltbild des Mischers wéah-
rend der positiven Phase des LO-Signals.

R, LM LM R,

Abbildung 4.26: Vereinfachtes Kleinsignal-Ersatzschaltbild des Mischers wéh-
rend der positiven Phase des LO-Signals mit dquivalenter Darstellung des
Transformators.

4.5 Design-Methode zur Erzielung einer hohen
Stromverstarkung

Fiir den erfolgreichen Einsatz integrierter Transformatoren ist es unerlafs-
lich, das Verhalten dieser induktiven Bauelemente analytisch bestimmen zu
kénnen. In [47] wird eine Methode zur Berechnung von Ubertragungsfunktio-
nen beliebiger verlustfreier LC-Netzwerke und verlustfreier Transformatoren
vorgestellt. Die Leitungs- und die Substratverluste sowie der Einflufs parasi-
tarer Kapazitiaten bleiben bei den Betrachtungen in [47] unberiicksichtigt. In
[31] wird ein Ansatz zur Ermittlung der Stromverstédrkung von integrierten
Transformatoren vorgestellt, der bereits die Leitungsverluste einbezieht. Bis-
her existiert in der Literatur jedoch keine geschlossene Losung fiir die Strom-
verstirkung eines integrierten Transformators, die alle relevanten Verluste,
wie Leitungs- und Substratverluste und auch die parasitiren Kapazititen,
beriicksichtigt.
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(e, O

Abbildung 4.27: Transformator mit Primér- und Sekundérinduktivitét.

In Kapitel 5 wird nun erstmals eine analytische Berechnung der Strom-
verstarkung von integrierten Transformatoren unter Beriicksichtigung der
Leitungs- und Substratverluste und der parasitdren Kapazitdten durchge-
fiihrt. Bevor die analytische Berechnung der Stromverstarkung eines inte-
grierten Transformators in dem Umfeld eines Frequenzmischers in Kapitel 5
durchgefiithrt werden wird, gibt dieser Abschnitt einen Einblick in die Me-
thodik, mit der eine hohe Stromverstarkung integrierter Transformatoren er-
zielt werden kann, und er zeigt die dabei zu iiberwindenden Hindernisse auf.
Aufserdem wird eine Optimierungsmethode vorgestellt, mit der in wenigen
einfachen Schritten aus den Mefdaten einer charakterisierten Spulenbiblio-
thek — notfalls auch aus simulierten Werten — ein Transformator mit opti-
malem Windungsverhéltnis und optimalen Induktivitatswerten fiir Primér-
und Sekundéarwicklung entworfen werden kann. Es wird deutlich werden, dafs
nur kleine Induktivitdten zur Realisierung integrierter Transformatoren ver-
wendet werden konnen, bevor Figenresonanz auftritt. Mit kleinen Induk-
tivitdtswerten sind aufgrund des endlichen Ausgangswiderstandes der als
Stromquelle fungierenden HF-Eingangsstufe und des verhéaltnisméfig groften
Eingangswiderstandes der als Stromsenke arbeitenden Kommutierungsstufe
keine hohen Stromverstarkungen moglich. Erst wenn der Transformator in
Resonanz versetzt wird und die Ausgangs- bzw. Eingangsimpedanz der HF-
Eingangsstufe und der Kommutierungsstufe beriicksichtigt werden, kénnen
hohe Stromverstirkungen erzielt werden.? Dieser Abschnitt verdeutlicht hier-
bei auch den Einfluk parasitiarer Kapazitdten und zeigt die Bedeutung des
Resonanzbetriebes von integrierten Transformatoren qualitativ auf.

9Vergleiche Abschnitt 3.4.2.
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4.5.1 Stromiibertragung mit Transformatoren

Abbildung 4.27 zeigt einen Transformator mit den Induktivitdten L; und Lo
der Primér- bzw. der Sekundarwicklung. Die in den Wicklungen fliekenden
Strome sind mit /; und I, bezeichnet. Aufgrund der magnetischen Verkopp-
lung der beiden Induktivititen ruft eine Anderung des primérseitigen Stro-
mes I, eine Anderung des sekundirseitigen Stromes I, hervor. Mit einem
Transformator lassen sich auf diese Weise Wechselstrome {iibertragen. Das
Verhéltnis der Strome I5/[; ist gleich dem Verhéltnis der Windungszahlen
Ny /N5 von Primér- und Sekundérwicklung [48], mit

L N

- =—. 4.60
]1 N2 ( )

Die Induktivitat einer Spule ist proportional zum Quadrat ihrer Windungs-
zahl. Das Windungsverhaltnis N beider Wicklungen kann somit durch

[ Ly
= — =3/= 4.61
N2 L2 ( )

definiert werden. Bezieht man den Grad der magnetischen Verkopplung bei-

N

der Induktivitdten mit ein, erhilt man fiir die Stromverstarkung des Trans-

formators
Iy [ Ly
A, ===k/==EkN. 4.62
.[1 L2 ( )

Fiir eine hohe Stromverstarkung ist also ein Transformator mit einem ho-
hen Kopplungsfaktor, einer grofsen Primér- und einer kleinen Sekundérin-
duktivitat erforderlich. Die Induktivitdten des integrierten Transformators
verhalten sich aufgrund ihrer parasitdren Kapazititen wie Parallelschwing-
kreise, die bei einer bestimmten Frequenz in Resonanz gehen.!'®© Oberhalb
der Resonanzfrequenz dominieren die schlechten kapazitiven Eigenschaften
des Transformators; die Giite der parasitdaren Kapazitéiten, die zwischen dem
verlustbehafteten Substrat und den Transformatorwicklungen bestehen, ist
gering. Die Signalfrequenz sollte daher so gewéhlt werden, daf sie unter-
halb der Resonanzfrequenz liegt. Den Grofsen der Induktivitédten integrierter

1Tn der CMOS-Technologie C11n hat eine integrierte Spule von beispielsweise 10 nH
eine Eigenresonanzfrequenz von ca. 2.5 GHz.
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Abbildung 4.28: Kopplung der HF-Eingangsstufe und der Kommutierungs-
stufe eines Mischers mit Hilfe eines integrierten Transformators.

Transformatoren sind somit Grenzen gesetzt, und man kann vermuten, dafs
(4.62) nicht fiir beliebig kleine Induktivitdtswerte von Primér- und Sekun-
darwicklung gelten wird.

4.5.2 Stromkopplung im Frequenzmischer

Die Problematik der kleinen Induktivitdtswerte wird deutlich, wenn man
das vereinfachte Kleinsignal-Ersatzschaltbild der Abbildung 4.28 heranzieht,
um die Stromverstarkung eines integrierten Transformators zu berechnen, die
sich ergibt, wenn der Transformator innerhalb eines Mischers zur Stromkopp-
lung zwischen der HF-Eingangsstufe und der Kommutierungsstufe eingesetzt
wird. Die parasitdren Elemente des Transformators, der HF-Eingangsstufe
und der Kommutierungsstufe bleiben darin zunéchst unberiicksichtigt. Thr
Einfluf wird in Kapitel 5 wieder aufgegriffen. Wie in Abbildung 4.26, wird
die HF-Eingangsstufe des Mischers auch in Abbildung 4.28 durch eine Strom-
quelle iz mit dem Innenwiderstand gy nachgebildet, und die Kommutie-
rungsstufe wird durch den Widerstand 7xg modelliert. Der Transformator
besteht aus der Primirinduktivitit L; und der Sekundarinduktivitit L.t
Nimmt man einen unendlich grofen Wert fiir den Ausgangswiderstand ryp
der HF-Eingangsstufe an und stellt die Ubertragungsfunktion

) NsL
Ais) = ixs(s) B kNsL;

= = 4.63
’LHF(S) SL1 +N2TKS ( )

UDer Kopplungsfaktor k& und die Gegeninduktivitit M kénnen mit Hilfe von (4.45)
ineinander umgerechnet werden.
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mit

s=jw=j2nf (4.64)
auf, so erkennt man, dafs (4.62) nur fiir

|sL1| > N?rgs (4.65)

giiltig ist, wobei w die Kreisfrequenz und f die Frequenz ist. Ungleichung
(4.65) ist erfiillt und das Ergebnis von (4.63) ndhert sich dem von (4.62) an,
sobald der Blindwiderstand s, der Priméarinduktivitat grof gegeniiber dem
Wert des auf die Primirseite transformierten Eingangswiderstandes N%rgg
der Kommutierungsstufe ist. Die Stromverstarkung sinkt ab, wenn (4.65)
verletzt wird. Da der Blindwiderstand der Primarinduktivitat durch die rela-
tiv geringe Resonanzfrequenz nach oben hin begrenzt wird, ist fiir eine hohe
Stromverstiarkung nach (4.63) eine Kommutierungsstufe mit einem kleinen
Eingangswiderstand notig. Der Eingangswiderstand der Kommutierungsstu-
fe ist nach (4.58) antiproportional zur Steilheit

Gm =1/ 2¥MCM[D (4.66)

der Transistoren der Kommutierungsstufe. Hierin ist y die Beweglichkeit der
Elektronen bzw. Locher, C,, ist die Oxydkapazitiat pro Flache, W und L
sind die Weite und die Linge des Transistors und [ ist der Drain-Strom des
Transistors (siehe auch Abschnitt 2.2.2). Fiir eine hohe Steilheit (und damit
eine hohe Stromverstérkung) wére entweder ein hoher Drain-Strom oder eine
grofse Weite der Transistoren der Kommutierungsstufe nétig. Ein zu hoher
Drain-Strom wiirde aber eine hohe Verlustleistung und einen grofsen Span-
nungsabfall an den Lastwiderstdnden der Kommutierungsstufe verursachen,
welcher bei kleiner Versorgungsspannung unbedingt zu vermeiden ist. Eine zu
grofse Weite wiirde eine grofse kapazitive Last fiir den lokalen Oszillator dar-
stellen, so daft die Steilheit der Transistoren der Kommutierungsstufe nicht
beliebig grof dimensioniert werden kann. Beispielsweise ergibt sich bei einem
Verhéltnis von W/L = 100 pm/120 nm und einem Drain-Strom von 1.25 mA
eine Steilheit von 20mS.'? Der Eingangswiderstand der Kommutierungsstu-
fe berechnet sich dann aus (4.58) zu 50 2. Eine Spule von 10nH hat bei

2Gimulierter Wert fiir einen Standard NMOS-Transistor in der Technologie C11n unter
der Bedingung Vps = 0.6V und Vg =0V.

85



4 INTEGRIERTE TRANSFORMATOREN

einer Signalfrequenz von 2 GHz einen Blindwiderstand von ca. 126 .13 Un-
gleichung (4.65) ist praktisch fiir integrierte Transformatoren nicht erfiillbar,
und anstelle von (4.62) mufs (4.63) zur Berechnung der Stromverstdrkung
herangezogen werden.

Aus (4.63) ist ersichtlich, dafs es fiir eine gegebene Signalfrequenz w; ein
optimales Windungsverhaltnis /V,,; zur Erzielung einer maximalen Stromver-
starkung A,,.. geben muf, denn fir N — 0 und fiir N — oo ist die Strom-
verstarkung A; = 0, und dazwischen ist sie positiv. Bildet man die erste Ab-
leitung von

) kNwL
|Ai(s = jwn)| = ———s (4.67)
\/W1L1+N47"KS
nach N, erhilt man
0 kw1 Ly (wW?L? — N*r2
|Au(s = jun)| = Berfaleils = N rics) (4.68)

ON VLT + Ng )P
An der Stelle des Maximums ist die erste Ableitung Null,** und das optimale
Windungsverhéltnis ergibt sich zu

L
Nopt - i . (469)
T'KS

Wenn man (4.69) wieder in (4.63) einsetzt, erhélt man die maximale Strom-

verstarkung
Ai.maz = k\/ wily . (470)
2rgs

Bei einem realistischen Kopplungsfaktor von & = 0.8 und einer Primérin-
duktivitdt von L; = 9nH ergibt sich in obigem Beispiel (g, = 20mS bzw.

13Thre Resonanzfrequenz liegt in der verwendeten CMOS-Technologie bei etwa 2.5 GHz.

“Das Verschwinden der 1. Ableitung ist eine notwendige Bedingung fiir ein lokales
Maximum oder Minimum. Als hinreichende Bedingung muf auferdem gelten, dafs die
2. Ableitung kleiner bzw. grofser Null fiir ein Maximum bzw. ein Minimum ist. Die 2.
Ableitung ist hier kleiner Null.
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Trs =~ 50 (2) fir eine Frequenz von f; = 2 GHz eine maximale Stromverstér-
kung von A; .. = 0.85.1° Selbst wenn man die Steilheit der Transistoren der
Kommutierungsstufe auf 40 mS verdoppeln wiirde, ergébe sich fiir die maxi-
male Stromverstirkung nur ein Wert von A; 4, = 1.2.1% Beriicksichtigte man
nun auch noch den endlichen Ausgangswiderstand der HF-Eingangsstufe,
die Verluste in den Leitungen der Wicklungen und die im Substrat, wiirden
weitaus geringere Werte, als die von (4.70) vorausgesagten, zu erwarten sein.

4.5.3 Qualitative Betrachtung der Stromverstarkung

Der vorangegangene Abschnitt hat gezeigt, dafs Transformatoren mit sehr
kleinen Induktivitaten erst bei sehr hohen Frequenzen oder sehr kleinen Last-
widerstanden eine Stromverstarkung aufweisen, néamlich dann, wenn (4.65)
erfiillt ist. Die Frequenz wird dabei von der Eigenresonanzfrequenz des Trans-
formators begrenzt, so daf hohe Stromverstarkungen nach (4.70) nur durch
einen geringen Lastwiderstand, und im Falle eines Mischers, nur durch einen
geringen Eingangswiderstand der Kommutierungsstufe zu erzielen sind. Fiir
den Einsatz eines integrierten Transformators in einem Mischer miissten die
Transistoren der Kommutierungsstufe daher eine hohe Steilheit aufweisen.
Dies wiirde zu einer hohen Verlustleistung, einer grofsen kapazitiven Bela-
stung des lokalen Oszillators (und damit zu einer weiteren Erhohung der
Verlustleistung) und der Forderung nach einer hohen Betriebsspannung (auf-
grund des hohen Spannungsabfalles an den Lastwiderstdnden) fiihren. Fiir
mobile Anwendungen sind gerade diese Dinge zu vermeiden.

Die Stromverstérkung nach (4.63) hat eine Nullstelle und eine Polstelle.
Sie zeigt damit Hochpafiverhalten. Die Grenzfrequenz liegt bei

N2
Wy = [ZKS . (4.71)

Sie fallt bei optimalem Windungsverhéltnis (N = N,,;) nach (4.69) mit der
Signalfrequenz w; zusammen. Der Wert von (4.63) liegt damit immer um
3 dB unter dem von (4.62).!7 Hierin wird noch einmal das Problem integrier-
ter Transformatoren deutlich: Bevor der Blindwiderstand der Primarwicklung

5Die Induktivitéit der Primérwicklung wurde in diesem Beispiel so gewihlt, daf die Sig-
nalfrequenz deutlich unterhalb der Eigenresonanzfrequenz liegt. Bei hoheren Frequenzen
ist sie entsprechend kleiner zu wéhlen.

16Das Produkt aus Drain-Strom Ip und Weite W miifite dafiir um ca. das vierfache
erhoht werden!

17Sobald (4.65) erfiillt ist, geht (4.63) in (4.62) iiber, und die Stromverstirkung ist
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Abbildung 4.29: Stromverstiarkung eines Transformators mit und ohne para-
sitdre und zusatzliche Kapazititen.

zur Erzielung einer hohen Stromverstarkung grofs genug werden kann, ist be-
reits die Eigenresonanzfrequenz des Transformators erreicht, und ein grofer
Teil des HF-Signals wird iiber die parasitdaren Kapazitdten der Transforma-
torwicklungen in das verlustbehaftete Substrat eingekoppelt.

Gleichzeitig liegt hierin aber auch die Losung des Problems, denn wird
der Resonanzfall durch additive Kapazitaten hoher Giite hervorgerufen, fin-
det eine Anhebung der Stromverstarkung in Resonanz statt. Physikalisch ist
die Anhebung der Stromverstéarkung durch den grofseren dquivalenten Paral-
lelwiderstand des Primérschwingkreises zu erklaren, der sich im Resonanzfall
ergibt.'® Der dquivalente Parallelwiderstand ist umso grofer, je hoher die Gii-
te des Schwingkreises ist. Dieser Effekt kann gezielt ausgenutzt werden, indem
die Resonanzfrequenz des Transformators auf die Signalfrequenz abgestimmt
wird. Die Abstimmung erfolgt mit zusétzlichen Kapazitdten hoher Giite, die
der Primér- und der Sekundérwicklung des Transformators parallelgeschal-

gleich dem Produkt aus Kopplungsfaktor und Windungsverhéltnis. Das Windungsverhélt-
nis kann dabei jeden beliebigen Wert annehmen.

8Der dquivalente Parallelwiderstand des Primérschwingkreises ist gréfer als der Blind-
widerstand sL; der Primérinduktivitdt. Damit ist (4.65) leichter zu erfiillen.
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Abbildung 4.30: Der Transformator wird durch die zusétzlichen Kapazitéiten
C1; und Cs, in Resonanz versetzt und auf die Signalfrequenz abgestimmt.

tet werden. Die Stromverstarkung ist dabei hoher, als sie es wire, wenn man
anstelle eines integrierten Transformators mit zusétzlichen Kapazitdten ho-
her Giite einen verwenden wiirde, dessen Eigenresonanzfrequenz aufgrund
groferer Induktivitdten bei der Signalfrequenz ldage. Das liegt daran, daf die
parasitdren Kapazititen des Transformators aufgrund des verlustbehafteten
Substrates eine viel schlechtere Giite aufweisen.

Zur Veranschaulichung dieser Methode zeigt Abbildung 4.29 den simu-
lierten Verlauf der Stromverstéarkung eines integrierten Transformators. Den
Simulationen liegt das Kleinsignal-FErsatzschaltbild der Abbildung 4.26 zu-
grunde.!? Die gepunktete Kurve zeigt den Verlauf der Stromverstirkung ge-
méf (4.67) fiir den theoretischen Fall, daf die parasitdren Transformatorka-
pazitaten vernachléssigbar, und auch keine zusétzlichen Kapazitaten vorhan-
den sind. In der zur gestrichelten Kurve zugehérigen Ubertragungsfunktion
werden nur die parasitdren Kapazitdten berticksichtigt. Die durchgezogene
Kurve spiegelt den soeben geschilderten Fall wieder, bei dem die Resonanz-
frequenz durch zusétzliche Kapazitiaten, die der Primér- und der Sekundér-
wicklung des Transformators parallelgeschaltet werden, zur Signalfrequenz
hin verschoben wird.

4.5.4 Resonanzbetrieb des integrierten Transformators

Zur Erzielung einer hohen Stromverstarkung muft der Transformator in Re-
sonanz betrieben werden. Das erfolgt durch die zuséatzlichen Kapazitaten C',
und Cy,, durch die der Transformator in Resonanz versetzt, und auf die Si-

YFiir die Simulationen wurde ein 3:1-Transformator (Windungsverhéltnis N = 3) mit
einer Primarinduktivitdt von L; =~ 9nH entworfen. Mit Hilfe des Programms FastTrafo
der Infineon Technologies AG konnten die Elemente des Transformatormodells (Abbildung
4.7) aus den geometrischen Abmessungen dieses Transformators extrahiert werden, und
so fiir die Berechnung der Kurven in Abbildung 4.29 herangezogen werden.
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Abbildung 4.31: Zusammenfassung der parasitdren und der zusétzlichen Ka-
pazitaten.

gnalfrequenz abgestimmt wird. Fiigt man diese zusétzlichen Kondensatoren
in das Kleinsignal-Ersatzschaltbild der Abbildung 4.26 ein, so ergibt sich das
Kleinsignal-Ersatzschaltbild der Abbildung 4.30. Die parasitidren Kapazité-
ten Cy, und Oy, und die zusétzlichen Kapazitaten C, und Cy, der Primér-
und der Sekundérseite des Transformators lassen sich zu den Gesamtkapazi-
taten

Cy=Cyy+ Cly
Cy = Cop+ Coy (4.72)

zusammenfassen. Damit ergibt sich das Kleinsignal-Ersatzschaltbild der Ab-
bildung 4.31.

Zur Verschiebung der Resonanzfrequenz konnen fiir Cy, bzw. Cy, MIM-
Kondensatoren?® eingesetzt werden. Sie haben eine hohe Kapazitit pro Fli-
che und weisen aufgrund ihrer sehr kleinen parasitaren Substratkapazitéit eine
sehr hohe Giite auf. Stehen keine MIM-Kondensatoren zur Verfiigung, konnen
auch die Metallisierungsebenen des Prozesses verwendet werden. Sie haben
aufgrund ihres groferen Abstandes zueinander eine kleinere Kapazitidt pro
Fléache und dadurch eine grofsere parasitiare Substratkapazitit. Die parasitére
Substratkapazitat ist iiber das verlustbehaftete Substrat mit dem Massean-
schluf verbunden und setzt dadurch die Giite herab (Abbildung 4.32a). Dies
kann durch eine Masseflache unterhalb der Kapazititen verhindert werden
(Abbildung 4.32b). Die zusétzlichen Kapazitidten Cy, bzw. Cy, setzen sich
jeweils aus zwei gleichgrofen Einzelkapazitdten (in Abbildung 4.32 Chrerarn
und C)yerar2) zusammen, die aus Symmetriegriinden antiparallel miteinander

20 Metal Insulator Metal Capacitor.
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Abbildung 4.32: Erhéhung der Giite von Intermetallisierungskapazitaten.

verschaltet sind. Die zwangslaufige Erhchung der parasitdren Kapazititen,
hervorgerufen durch das Einfiigen der Massefliche, wirkt hier nicht storend,
da diese Kapazitaten zwischen zwei metallischen Leitern und einem isolieren-
den Dielektrikum gebildet werden und ihre Giiten nun ebenfalls sehr hoch
sind. Ihr Wert muf jedoch beriicksichtigt werden.

Prinzipiell konnte die Giite der parasitiaren Kapazitdten der Transforma-
torwicklungen in dhnlicher Weise erhoht werden. Eine Massefliche darf an
dieser Stelle jedoch nicht verwendet werden, da die in ihr induzierten Stro-
me in Wéarmeenergie umgesetzt wiirden, und damit nur auf andere Art und
Weise die Giite reduzierten. Stattdessen kann die in Abbildung 4.33 gezeigte
Struktur zur Abschirmung verwendet werden. Ein durch Induktion hervor-
gerufener Stromfluf ist hier nicht méglich [49]. Der Wert der Kapazitit zwi-
schen den Transformatorwicklungen und der Abschirmung ist jedoch nicht
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— |1
il

Abbildung 4.33: Erhohung der Giite von Transformatorkapazitiaten [49].
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Abbildung 4.34: Gekoppelter Oszillator.

leicht bestimmbar. Aufgrund des geringen Abstandes zwischen Abschirmung
und Transformator wird dessen Resonanzfrequenz herabgesetzt.

4.5.5 Bestimmung der Resonanzfrequenzen

Die zusammengesetzten Kapazitidten C; und C5 bilden zusammen mit den
Induktivitdten L; und L, des Transformators einen gekoppelten Oszillator
mit zwei Resonanzfrequenzen. Eine Methode zur Bestimmung der beiden Re-
sonanzfrequenzen findet man in [47] und [50]: Vernachléssigt man die ohm-
schen Verluste Ry und Ry der Windungen sowie die Substratverluste R3 und
R, des Kleinsignal-Ersatzschaltbildes in Abbildung 4.31, so ergibt sich der
gekoppelte Oszillator in Abbildung 4.34, dessen Anregung bzw. Dampfung
durch die Stromquelle ig bzw. die Widerstinde Rg und Ry, erfolgt. Die beiden
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Resonanzfrequenzen errechnen sich nach [47] zu

w1 = Mwp

Wo = MWy (4.73)
mit

1 m?2 4+ n?
= —y/ —— 4.74
o mn\l 2L,Cy ’ ( )

wobei n und m zwei positive ganze Zahlen sein miissen, fiir die gilt:
n —m = ungerade.. (4.75)

Eine optimale Energietibertragung von einem Oszillator zum anderen ist fiir

Llcl = LQCQ (476)
und fir
n? — m?
= 4.
n? +m?2 (4.77)

gegeben (47|, wobei k der Kopplungsfaktor des Transformators ist. An den
Stellen der beiden Resonanzfrequenzen w; und wy ergeben sich lokale Maxima
im Verlauf der frequenzabhéngigen Stromverstarkung A;(s) =ip(s)/is(s).

Anhand eines Zahlenbeispiels soll das verdeutlicht werden: Gegeben sei
ein gekoppelter Oszillator nach Abbildung 4.34 mit Rg = 10kS), R, = 502,
m =2,n=>5und wy =27 x 1 GHz. Mit (4.74) und fiir Ly = 1 nH ergibt sich
Cy = 3.67 pF. Bei einem Windungsverhéltnis von N = 3 folgt aus (4.61) fiir
Ly = 9nH und weiter aus (4.76) fiir C; = 408 fF. Der Kopplungsfaktor er-
rechnet sich nach (4.77) zu k = 0.724. Abbildung 4.35 zeigt den Verlauf des
Betrages der Stromverstirkung |A;(s = j27f)| des Transformators in Ab-
héngigkeit von der Frequenz f. Die beiden Resonanzfrequenzen liegen bei
wy; =21 X 2GHz und wy = 271 x 5 GHz. Die Stromverstiarkung integrierter
Transformatoren ist entgegen der Abbildung 4.35 aufgrund der verschiede-
nen Verlustmechanismen bei der ersten Resonanzfrequenz w; am grofiten
(siche auch Abbildung 5.27). Die erste Resonanzfrequenz wird daher auf die
Signalfrequenz abgestimmt.
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Abbildung 4.35: Betrag des Frequenzgangs eines gekoppelten Oszillators.

4.5.6 Optimierung der Stromverstarkung

Fiir eine hohe Stromverstarkung mufs ein geeigneter Transformator konstru-
iert und mit additiven Kapazitdten in Resonanz versetzt werden. Die Um-
setzung des Losungsansatzes aus Abschnitt 4.5.3 gliedert sich damit in zwei
wesentliche Punkte:

e Zum einen muf ein optimaler Transformator gefunden werden, dessen
geometrische Abmessungen so dimensioniert sind, daft dieser, in Re-
sonanz versetzt, die fiir eine gegebene Technologie maximal erzielbare
Stromverstarkung erreicht.

e Zum anderen miissen die Abstimmkapazitdten bestimmt werden, mit
denen der Transformator in Resonanz versetzt und auf die Signalfre-
quenz abgestimmt wird.

Der zweite Punkt ist leicht zu erfiillen: Sind die Elemente des Kleinsignal-
Ersatzschaltbildes nach Abbildung 4.7 aus den geometrischen Eigenschaf-
ten einer gegebenen Transformatorstruktur und den dazugehorigen Materi-
aleigenschaften durch Messung oder Simulation extrahiert, lassen sich fiir
eine beliebige Signal- bzw. Resonanzfrequenz w; durch Maximierung von
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Ajres = |Ai(s = jwy)| mit Hilfe numerischer Methoden leicht die optimalen
Werte der Abstimmkapazitdaten finden.

Vielmehr besteht das Problem jedoch in der Umsetzung des ersten der
beiden Punkte, ndmlich darin, das Maximum von A; ., in Abhédngigkeit von
der Transformator-Geometrie zu ermitteln, denn zur Erzielung einer hohen
Stromverstarkung kommt es vor allem auf die richtige Dimensionierung des
Transformators an. Ein kleiner Transformator hétte geringe parasitare Kapa-
zitdten, seine Verstarkung wére jedoch aufgrund des kleinen Blindwiderstan-
des der Primérinduktivitat gering. Umgekehrt wire die Giite des Systems
zu schlecht, und die Verstarkung ldge ebenfalls unterhalb ihres erreichbaren
Wertes, wenn der Transformator zu grofk wéare. Das richtige Windungsverhdlt-
nis von Primér- und Sekundarwicklung hat ebenfalls einen grofen Einflul
auf die Stromverstarkung. Es existiert ein Optimum, das durch Ausprobieren
nur sehr miihselig zu finden ist, denn jede Extraktion der Modell-Elemente
aus der Transformator-Geometrie kostet Zeit, und jedes Redesign ist bei den
kurzen Entwicklungs- und Produktzyklen in der mobilen Kommunikations-
technik unbedingt zu vermeiden.

Eine analytische Betrachtung der Stromverstirkung in Abhéngigkeit von
Technologie-Eigenschaften ist erforderlich, um die optimalen Gréfen von
Primér- und Sekundérinduktivitdt bestimmen zu konnen. Zu diesem Zweck
muf die Ubertragungsfunktion der Stromverstirkung A;(s) des Kleinsignal-
Ersatzschaltbildes aus Abbildung 4.31 aufgestellt und analytisch in eine ein-
fache Form gebracht werden. Will man diese Aufgabe mit einem symboli-
schen Mathematik-Programm l6sen, erhalt man sehr komplexe, nicht mehr
handhabbare Ausdriicke. Es ist mit géngigen Mathematik-Programmen nicht
moglich, diese Ausdriicke weiterzuverarbeiten, um das Maximum der Strom-
verstarkung im Resonanzbetrieb in einer symbolischen, geschlossenen Form
zu finden. Durch geeignetes Vereinfachen der Ubertragungsfunktion A;(s)
kann jedoch ein einfacher Ausdruck gefunden werden, wie im nun folgenden
5. Kapitel gezeigt werden wird.

4.6 Zusammenfassung des vierten Kapitels

Die verschiedenen Einsatzmoglichkeiten integrierter Transformatoren inner-
halb von HF-Empfangern wurden zu Beginn dieses Kapitels erortert. Die
Hauptanwendung integrierter Transformatoren besteht in der Stromkopp-
lung der HF-Eingangsstufe und der Kommutierungsstufe eines Mischers und
damit gleichzeitig in der Schaltungsfaltung mit dem Ziel der Versorgungs-
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spannungsreduktion. Um einen Transformator fiir einen bestimmten Anwen-
dungsfall dimensionieren zu konnen, sind Modelle erforderlich, mit denen das
Verhalten dieses Bauelementes vorausbestimmt werden kann, denn neben ih-
ren induktiven Eigenschaften weisen integrierte Transformatoren eine Reihe
ungewollter physikalischer Eigenschaften auf. In Abschnitt 4.2.2 wurde ein
Transformatormodell vorgestellt, dafs die Induktivitdten, den Kopplungsfak-
tor zwischen Primér- und Sekundarwicklung, die Leitungs- und Substratver-
luste sowie die Kapazitive Kopplung zwischen den Transformatorwindungen
und dem Substrat und den Transformatorwindungen untereinander bertick-
sichtigt. Daran anschliefsend wurden in Abschnitt 4.3 Berechnungsmoglich-
keiten aufgezeigt, mit denen diese physikalischen Eigenschaften aus den geo-
metrischen Abmessungen des Transformators abgeleitet werden kénnen.

Das Transformatormodell wurde fiir den Einsatz in einem Frequenzmi-
scher (zwischen der HF-Eingangsstufe und der Kommutierungsstufe) ent-
sprechend fiir den differentiellen Betrieb umgeformt. Dabei wurde die sym-
metrische Struktur des Modells fiir Vereinfachungen ausgenutzt, und es wur-
de das Kleinsignal-Ersatzschaltbild fiir einen transformatorbasierten Mischer
entwickelt (Abschnitt 4.4). Damit war es moglich, die Ubertragungsfunkti-
on der Stromverstarkung fiir den resonanz- und verlustfreien Fall, d.h. unter
Vernachléssigung der Leitungs- und Substratverluste sowie der kapazitiven
Kopplung zwischen den Windungen und zum Substrat, aufzustellen. Anhand
dieser Ubertragungsfunktion konnte in Abschnitt 4.5 gezeigt werden, daf
aufgrund der kleinen Induktivitdtswerte, die zur Konstruktion integrierter
Transformatoren eingesetzt werden miissen, um Eigenresonanz zu vermeiden,
nur geringe Stromverstarkungen erzielt werden konnen. Eine hohe Stromver-
starkung kann hingegen erreicht werden, wenn der integrierte Transformator
mit Hilfe additiver Kapazititen hoher Giite in Resonanz versetzt wird. Die-
ses Verhalten wurde qualitativ veranschaulicht, und es wurde eine Methode
beschrieben, mit der die Resonanzfrequenzen des Transformators bestimmt
werden kénnen. Zur Dimensionierung der Transformatorwicklungen ist eine
analytische Berechnung der Stromverstarkung notig.
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Kapitel 5

Analytische Berechnung der
Stromverstarkung

In diesem Kapitel wird die Berechnung der Stromverstirkung eines integrier-
ten Transformators durchgefiihrt, der zur Stromkopplung zwischen der HF-
Eingangsstufe und der Kommutierungsstufe in einem Frequenzmischer eines
HF-Empfangers eingesetzt wird. Obwohl hier ein spezieller Anwendungsfall
beschrieben wird, bleiben die Ergebnisse allgemeingiiltig, solange der Trans-
formator zur Ubertragung von Stromen eingesetzt wird und in Resonanz
arbeitet, und solange die ihn treibende Quelle durch eine Stromquelle mit ei-
nem entsprechenden Innenwiderstand modelliert werden kann. Die Last des
Transformators muf ein reeller Widerstand sein, der eine zusétzliche kapazi-
tive Komponente besitzen darf.

5.1 Ubertragungsfunktion

Grundlage der Berechnung der Stromverstarkung ist das in Abschnitt 4.5.4
entwickelte Kleinsignal-Ersatzschaltbild der Abbildung 4.31. Ausgehend von
diesem Kleinsignal-Ersatzschaltbild wird zunichst die Ubertragungsfunktion
fiir den wverlustfreien Fall abgeleitet, bei dem die Leitungs- und Substratver-
luste des integrierten Transformators vernachlassigt werden. Die Einfliisse
der parasitdren Elemente werden danach schrittweise eingefiihrt. Als End-
ergebnis der Berechnungen werden sich die Gleichungen ergeben, mit denen
sich die optimalen Transformator-Induktivitidten bestimmen lassen.
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5 ANALYTISCHE BERECHNUNG DER STROMVERSTARKUNG

Tabelle 5.1: Elemente des Kleinsignal-Ersatzschaltbildes.

Signalstromquelle s
Innenwiderstand der Stromquelle Rg
Sekundérseitiger Strom durch den Lastwiderstand i
Lastwiderstand Ry
Induktivitat der Primarwicklung Ly
Induktivitat der Sekundéarwicklung Loy
Gegeninduktivitit des Transformators M
Ohmsche Verluste der Primarwicklung Ry
Ohmsche Verluste der Sekundarwicklung R,
Parallel-Substratwiderstand der Primarwicklung Rs

Parallel-Substratwiderstand der Sekundérwicklung R,
Zusammenfassung der primérseitigen Kapazitaten Ch

Zusammenfassung der sekundérseitigen Kapazitiaten Cs

5.1.1 Kleinsignal-Ersatzschaltbild

Das in Abschnitt 4.5.4 entwickelte Kleinsignal-Ersatzschaltbild ist in Abbil-
dung 5.1 noch einmal dargestellt. Die darin verwendeten Elemente sind in
Tabelle 5.1 aufgefiihrt. Die Bezeichnung des differentiellen Ausgangswider-
standes ryr der HF-Eingangsstufe und die des differentiellen Eingangswider-
standes rxg der Kommutierungsstufe wurden zur Hervorhebung der Allge-
meingiiltigkeit der hier durchzufiihrenden Berechnungen durch die Bezeich-
nungen Rg und Ry ersetzt. Der Ausgangsstrom igzp der HF-Eingangsstufe
und der Strom ixg der Kommutierungsstufe tragen hier die Bezeichnungen
1 und i7. Damit wird dem allgemeinen Fall Rechnung getragen, bei dem der
Strom einer Signalstromquelle ¢g, deren Innenwiderstand Rg ist, {iber einen
integrierten, in Resonanz arbeitenden Transformator, in dem Lastwiderstand
R; den Strom 77, hervorruft.

Damit die Ubertragungsfunktion der Stromverstirkung leichter berechnet
werden kann, werden einige Elemente des Kleinsignal-Ersatzschaltbildes aus
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5.1 UBERTRAGUNGSFUNKTION

Integrierter Transformator
Stromquellemit
Innenwiderstand

Abbildung 5.1: Ausgangsbasis fiir die Berechnung der Ubertragungsfunktion
der Stromverstarkung.

o L | )

| ZII

Abbildung 5.2: Zusammenfassung einiger Elemente des Kleinsignal-Ersatz-
schaltbildes.

Abbildung 5.1 zusammengefafst. Es ergibt sich das vereinfachte Kleinsignal-
Ersatzschaltbild in Abbildung 5.2. Die Ubertragungsfunktion der Stromver-
starkung 14t sich mit

iL(S) N Z5 Z3 Z1
is(s) a Z5+RL Z3 ‘l—Z[[ Zl ‘l—Z[

Ai.l(S) =

und
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5 ANALYTISCHE BERECHNUNG DER STROMVERSTARKUNG

RgRs
Rp=Rs|| Rg = ———
p=Rs| R Rs + Ry
1 Rp
Z = =
! RP 801 1+801RP

ZQIR1+S(L1—M)
ZgZSM

Z4:R2—|—8(L2—M)

1 Ry
7 — R —
b 4 802 1—|—SCQR4
Z3Zin
Zr=ULo+ Zs|| Zip = Zo + =———
I 2 3|| 17 2 Z3+Z]]
Zs Ry,
Zir =24+ 75| Ry = Z4 + 22
11 4 5” L 4 Z5+RL

M = k/L1 Ly (5.2)

ZUu
Ai.res.l = |Ai.1(3 = jw1)| (53)

berechnen. Wiirde man (5.2) in (5.3) einsetzen, so erhielte man einen sehr
komplexen Ausdruck, der weder anschaulich noch weiterverarbeitbar wére.
Gleichung (5.3) wird daher, ausgehend vom verlustfreien Fall, in mehreren
Schritten analytisch auf eine einfache Gestalt gebracht werden, die letztlich
den wverlustbehafteten Fall beschreiben wird. Die numerischen Indizes, wie z.B.
bei A;1(s) und bei A; 51, dienen der Unterscheidbarkeit der verschiedenen
Entwicklungsstadien der Stromverstirkungs-Ubertragungsfunktion.

5.1.2 Verlustfreier Fall

Vernachléssigt man die ohmschen Verluste R und Ry der Transformatorwick-
lungen sowie die Substratverluste Rz und Ry, so erhélt man das Kleinsignal-
Ersatzschaltbild in Abbildung 5.3, und es léft sich ein einfacher Ausdruck
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5.1 UBERTRAGUNGSFUNKTION

Abbildung 5.3: Kleinsignal-Ersatzschaltbild fiir den verlustfreien Fall.

A;o(s) fiir die Ubertragungsfunktion der Stromverstirkung mit

(5.4)

in der Form

kERs\/L1Ls s

Asals) =
28) = LT G R, (1—k2) s+ Ly Ly (C1Rg + CoRyp) (1 — k2) 83 +

+ [(L1Cy + LoCs) RsRy, + L Ly (1 — k%)) 52 +

5.5
-+ (LQRS -+ LlRL) S + RSRL ( )

finden. Werden die Elemente in (5.5) geeignet gewahlt, so laft sich eine ein-
fache Losung fiir die Stromverstiarkung

Ai.res.2 = |Ai.2(5 = jw1)| (56)
an der Stelle der Resonanz- bzw. Signalfrequenz w; berechnen. Hierfiir wird

die Konstante 7 eingefiihrt, die einen Freiheitsgrad sowohl bei der Bestim-
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mung von L; und C; als auch bei der von Ly, und C5 zulifit.! Wihlt man

N
PR
Wo
Y
Ly=—
2 NWO
= m? + n?
2y Nwom?n?
N (m?* + n?)
Cy=———= 5.7
2 2ywom?2n? (5:7)
dann vereinfacht sich (5.6) mit
Ly
N =4/— 5.8
= 58)
zunachst zu
NR
Ai.res.2 - & (59)
4N~ym3n?
RS + NQRL + jm
und mit (4.73), (4.74), (4.77) und (5.7) weiter zu
NR
Ai.res.2 = 5 2 (510>
RS +N2RL ‘I‘j 2 w1L1
Unter der Voraussetzung, daf
9 1— k2
RS + N RL > w1L1 (511)

'Die Konstante v hat keine weitere technische Bedeutung. Sie wird nach einigen Re-
chenschritten wieder eliminiert.
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5.1 UBERTRAGUNGSFUNKTION

Abbildung 5.4: Einbeziehung der ohmschen Verluste der Transformatorwick-
lungen.

gilt, reduziert sich (5.10) weiter zu

NRg

—_—. 5.12
Rs+ N2Ry, (5.12)

Ai.res.2 -

Da wy L bei integrierten Spulen nur wenige 100 €2 betragen kann bevor Ei-
genresonanz auftritt,? ist (5.11) leicht zu erfiillen, solange der Koppelfak-
tor k realistische Werte annimmt.®> Aus (5.12) ist nun ersichtlich, daR ein
grofser Quellwiderstand und ein kleiner Lastwiderstand zu einer hohen Strom-
verstarkung fiihren, die sich dann dem Windungsverhéltnis N von Primér-
und Sekundarwicklung nahert. Beriicksichtigt man die ohmschen Verluste, so
tiberschétzt (5.12) die wirkliche zu erwartende Stromverstéarkung A; cs1.

5.1.3 Einflulf der Leitungsverluste

Sollen die Leitungsverluste in die Berechnung der Stromverstarkung einflie-
fen, ist die Ubertragungsfunktion fiir das Kleinsignal-Ersatzschaltbild der
Abbildung 5.4 aufzustellen. Die ohmschen Verluste kénnen hier nicht einfach
wie in den Abschnitten 3.3.1 und 4.4.1 durch Umwandeln der Serienschal-
tungen aus L; und R; bzw. L, und R, in dquivalente Parallelschaltungen
umgeformt, und dann mit Rg bzw. R; zusammengefalst werden, da L; und
Ly magnetisch miteinander verkoppelt sind. Bei der Umwandlung der Serien-
schaltungen aus L; und R; miifite auch die auf die Primérseite transformierte
Impedanz der Sekundérseite, bestehend aus Ry, Cy und Rj, beriicksichtigt

2Eine Spule von 10nH hat bei einer Frequenz von 2 GHz einen Blindwiderstand von
ca. 126 Q)
3Bei integrierten Transformatoren liegt der Kopplungsfaktor zwischen 0.6 und 0.9
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-~

<)
/
N
b
O
<
————|—o
@]
N

Abbildung 5.5: Umwandlung der Widerstiande Rg und R; bzw. Ry und R,
in dquivalente Impedanzen Z; bzw. Zs.

werden. Gleiches wire beim Umwandeln der Serienschaltung aus L, und Ry
zu beachten. Um den Rechenaufwand gering zu halten, und um zu iber-
schaubaren Ergebnissen zu gelangen, konnen die primér- und sekundérseiti-
gen Widerstande Rg und Ry bzw. R, und Ry in die Impedanzen Z; und Z,
umgewandelt, und durch diese ersetzt werden. Abbildung 5.5 veranschaulicht
dieses Vorgehen. Durch Gleichsetzen der Impedanzen Zp und Z}, bzw. Zg
und Zg ergeben sich die neuen Impedanzen Z; und Z, fiir die Primér- und
die Sekundérseite zu

B RS + R1 + RSR1013
N 1— RlCls — R5R101282

Zy

o Ry + Ry + Ry RyCss
N 1-— RQCQS — RLR202282 .

Zy (5.13)

Eine Vereinfachung von (5.13) kann herbeigefiihrt werden, wenn man an-
nimmt, dafs die ohmschen Verluste R; und Ry der Transformatorwicklungen
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5.1 UBERTRAGUNGSFUNKTION

Abbildung 5.6: Aquivalentes Kleinsignal-Ersatzschaltbild mit Einbeziehung
der ohmschen Verluste der Transformatorwicklungen.

in erster Niaherung im gleichen Verhiltnis zueinander wie L, und L, stehen.?
Dann ist

Ry = N°Ry, (5.14)
und unter Einbeziehung von (4.76) erhilt man mit den Annahmen

R, < Rg

Ry < Ry, (515)

fiir die Impedanzen Z; und Z; die folgenden Ausdriicke:

7 RS + RSR1018
e 1-— RlCls — R5R101282
Rp + R R, C
Zy LRt (5.16)

B 1— Rl(Jls - NQRLR101282 ’

Das resultierende Kleinsignal-Ersatzschaltbild in Abbildung 5.6 entspricht
dem der Abbildung 5.3, wenn man darin Rg durch Z;, R; durch Z5, und

4Weichen die ohmschen Verluste von der Niherung in (5.14) ab, so kann R; im Folgen-
den durch den empirisch ermittelten Ausdruck

ersetzt werden.
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D Z, Z, R,

(o} \ 4

Abbildung 5.7: Stromteiler im Lastzweig.

ir, durch ¢ substituiert. Damit hat das Kleinsignal-Ersatzschaltbild der Ab-
bildung 5.6 auch die gleiche Ubertragungsfunktion wie das in Abbildung
5.3. Zusatzlich muft hier der Stromteiler berticksichtigt werden, der sich am
Ausgang ergibt, wie in Abbildung 5.7 dargestellt. (Die Impedanz Z) in Ab-
bildung 5.7 ergibt in Parallelschaltung mit R; wieder Zs; sie hat keine wei-
tere Bedeutung.) Unter Einbeziehung der ohmschen Verluste R; und Ry der
Transformatorwicklungen ergibt sich die Ubertragungsfunktion A;s(s) der
Stromverstérkung mit Hilfe von (5.4) und

i Zy = iRy (5.17)
zu
. iL B ZQ Z/L . Z2
Ais(s) = is  Rpis R—LAi-Q(S)’RsiZl,RL:ZQ,iL:i’L (5.18)

und die Stromverstéarkung in Resonanz unter Verwendung von (5.12) zu

. NZ; Lo

Ai res.3 — Az = = \l5 55 5 5.19

o= isls = g0l = |2 2| 619
und mit (5.16) weiter zu

RS (1 + RlCls)
Ai.res.?) =|N
RS + N2RL - (RS -+ N2RL) RlCls —
5.20
— 2N2R5RLR101282 s=jwi ( )
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5.1 UBERTRAGUNGSFUNKTION

Mit (4.74), (4.73) und (4.76) lakt sich C; aus (5.7) zu

2 2
o, — mtn? (5.21)

C2n2Lyw?
umformen. Aus (4.77) ergibt sich

11
Ci=———>. 5.22
k1 Lw? (5:22)

Gleichung (5.20) kann mit (5.22) und s = jw; nun zu

RsL2w? (k+1)° +
ON2RsR Ry + (Rs + N2Ry) L3w? (k +1)° —

Ai.res.3 =|N

—+ jRSR1L1w1 (k + 1)

5.23
—j(RS+N2RL) R1L1w1 (k"— 1) ( )
umgeformt werden. Gilt
Lywy (k+1)> Ry, (5.24)
so vereinfacht sich (5.23) zu
2,2 2
Ai.res.3 =N RSL1W1 (k il 1) (525)

IN2RsRL Ry + (Rs + N2Ry) L2w? (k +1)*

Wie schon aus (5.12), ist nun auch aus (5.25) ersichtlich, dafs ein grofer Quell-
widerstand und ein kleiner Lastwiderstand zu einer hohen Stromverstarkung
fiihren. Unter der Bedingung Rg > N?R;, kann man (5.25) noch weiter zu

L2w? (k +1)°
ON2RL Ry + L3w? (k+1)°

Ai.res.?) =N (526)

vereinfachen. Die Stromverstiarkung nimmt mit grofer werdendem Lastwi-
derstand R und grofseren ohmschen Verlusten R; und R, in den Transfor-
matorwicklungen ab. Fiir eine hohe Stromverstarkung sind also ein grofer
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5 ANALYTISCHE BERECHNUNG DER STROMVERSTARKUNG

Abbildung 5.8: Kleinsignal-Ersatzschaltbild mit Einbeziehung der ohmschen
Verluste der Transformatorwicklungen und Einbeziehung der Substratver-
luste.

Quellwiderstand Rg, ein kleiner Lastwiderstand R sowie geringe ohmsche
Verluste R; und Ry der Transformatorwicklungen erforderlich. Mit zuneh-
mendem Windungsverhiltnis N wird die Stromverstarkung zwar ansteigen,
jedoch nicht mehr den Wert N erreichen kénnen. Ein zu grokes Windungs-
verhéltnis wird zu einer sehr grofsen Priméarinduktivitét fithren, wodurch sich
eine grofte parasitire Kapazitat zum Substrat und hohe Verluste im Substrat
ergeben werden.

5.1.4 Einfluft der Substratverluste

In einem letzten Schritt werden nun die Substratverluste Rs und R, in das
Kleinsignal-Ersatzschaltbild der Abbildung 5.4 integriert. Damit ergibt sich
wieder das urspriingliche Kleinsignal-Ersatzschaltbild der Abbildung 5.1. Es
ist in Abbildung 5.8 noch einmal dargestellt. Werden die Parallelschaltungen
aus Rg und Rz bzw. Ry, und R, zu

RsR3
R,= 2"
S Rg+ Rs
R R,
R, = -7 5.27
L™ R, + Ry (5.27)

zusammengefaftt, konnen die Substratverluste R3 und R, in der gleichen Wei-
se, in der die ohmschen Verluste R; und Rs in die Stromverstarkung A; ..o in
Abschnitt 5.1.3 integriert wurden, in Stromverstarkung A; ,..s 3 miteinbezogen
werden. Das resultierende Kleinsignal-Ersatzschaltbild in Abbildung 5.9 ent-
spricht dem der Abbildung 5.4, wenn man darin Rg durch R, R; durch R
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5.1 UBERTRAGUNGSFUNKTION

Abbildung 5.9: Aquivalentes Kleinsignal-Ersatzschaltbild mit Einbeziehung
der ohmschen Verluste der Transformatorwicklungen und Einbeziehung der
Substratverluste.

O 4

Abbildung 5.10: Stromteiler im Lastzweig.

und i;, durch i, substituiert. Damit hat das Kleinsignal-Ersatzschaltbild der
Abbildung 5.9 auch die gleiche Ubertragungsfunktion wie das in Abbildung
5.4. Wie in Abschnitt 5.1.3 mufs bei der Berechnung der Stromverstarkung
auch hier wieder der Stromteiler beriicksichtigt werden, der sich am Ausgang
durch die Umformung der Schaltung ergibt, wie in Abbildung 5.10 dargestellt.
Unter Einbeziehung der Substratverluste ergibt sich die Ubertragungsfunk-
tion A; 4(s) der Stromverstarkung mit Hilfe von (5.18) und

LR, =i Ry (5.28)

yAvs
Mgy =2 Tl By y 5.29
wls) === e = oA nenypemy i, (5:29)

und die Stromverstiarkung in Resonanz unter Verwendung von (5.25) zu

RiLyw? (k+1)° Ry
20N2RL R} + (R + N2R}) Liw? (k+1)* Rp~

(5.30)

Ai.res.4 =N
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Die Substratverluste R3 und R4 konnen mit Hilfe der Koeffizienten a; und
a bestimmt werden.® Diese werden in Abschnitt 5.3 beschriebenen werden.
Mit

aq
Rg - 2

Ry = 22 (5.31)

T2

und (5.8) kann (5.27) in

R. — a1 Rg
57 RgL?
slLiwy + aq
R/ o OéQRL
L™ N2R, L2
rLiwy + ag

(5.32)

umgewandelt werden. Fiir einen gut dimensionierten Transformator mufs
RgLiw, < ay

N?R; < Ry (5.33)

erfiillt sein. Fiir oy ~ as gilt dann
N?’RpLiw < ay, (5.34)

und damit ergibt sich

R, ~ Ry . (5.35)
Gleichung (5.30) kann man nun zu

RL2w? (k + 1)2
ON2RLRL Ry + (Rl + N2Ry) L3w? (k + 1)

Ai.res.4 =N

(5.36)

®Die Koeffizienten o; und oy werden aus Technologieparametern ermittelt. Sie weisen
eine Proportionalitidt zur Frequenz f und zur Induktivitét Ly bzw. Ly auf (a2 fLiQ)
und kénnen aus Referenzspulen ermittelt werden. Der Abschnitt 5.3 wird hierauf ausfiihr-
lich eingehen.
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vereinfachen. Ersetzen von Rg in (5.36) durch R ergibt unter Zuhilfenahme
von (5.32) nun

aRgL3w? (k+1)°
QOzNQRsRLRl +

Ai.res.4 =N

(5.37)

+ [ (Rs + N2Ry) + N2RgRy Lw ] L2w? (k + 1)°

Die Stromverstarkung ist damit eine Funktion der Induktivitét L, des Kopp-
lungsfaktors k, des Windungsverhéltnisses NV, des Quell- und Lastwiderstan-
des Rg bzw. Ry, der Leitungsverluste R; der Transformatorwicklungen, der
Resonanz- bzw. Signalfrequenz w; sowie des Koeffizienten a. Der Koeffizient
«a wird durch Technologie-Parameter bestimmt. Er wird vor allem von der
Leitfahigkeit des Substrates und der Art und Weise, in der die Windungen der
Transformator-Spulen aufgebaut sind, bestimmt (siehe auch Abschnitt 5.3).
Die Resonanzfrequenz w; mufs der Signalfrequenz entsprechen. Sie ist somit
durch die Anwendung vorgegeben. Soll der Transformator zur Stromverstér-
kung in einem Abwértsmischer eingesetzt werden, so ist die Resonanzfrequenz
gleich der Frequenz des zu empfangenden Radiosignals zu wahlen. Quell- und
Lastwiderstand Rg und R; werden ebenfalls durch die Anwendung bestimmt.
Im Falle eines Mischers ist der Quellwiderstand Rg gleich dem Ausgangswi-
derstand rypr der HF-Eingangsstufe, und der Lastwiderstand R; entspricht
dem Eingangswiderstand rxg der Kommutierungsstufe. Aus (5.37) ist er-
sichtlich, das die Stromverstarkung umso grofer wird, desto grofer k, Rg
und « und desto kleiner R; und R; sind. Man kann vermuten, dafs sowohl
fiir die Induktivitat L als auch fiir das Windungsverhéltnis N ein Optimum
existiert.

5.2 Maximale Stromverstarkung

Eine notwendige Bedingung fiir die Existenz eines relativen Extremums einer
Funktion f(zq,...x,) mehrerer Variablen z = (z1,...,x,) in einem Punkt
Py = (p1,...,pn) ist, dak die partiellen Ableitungen 0f/0z; miti =1...n in
diesem Punkt P Null sein miissen [4]. Bildet man die partiellen Ableitungen
von Aj;,es4 fir die Variablen «, wi, Rg, Ry, R und k, so erhilt man fiir «,
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N7 RS: RL: R17 Wi, L17 k> 0:

0 0
—Az resd < 0 —Ai.res. > 0
OR, et dR !
0 0
804 iresd > 0 8RL iresd < 0
0 0
—Az res. 0 _Ai.res. 0. 5.38
Doy et~ gl tirest =~ (5.38)

Das bedeutet, daf die Stromverstarkung in Resonanz um so hoher sein wird,
desto kleiner R; und Rj sind, und desto grofer «, wi, Rs und k sind. Eine
weitere Erhohung der Stromverstéirkung ist nur noch durch Optimierung von
N und L; zu finden. Bildet man die partiellen Ableitungen nach N und L,
und setzt sie zu Null, so erhédlt man

QOle
w3 (k + 1)2

Ll.opt =

N - Rg\/aw; (k+1)
opt = : (5.39)
vV 8R1 RsRL -+ \/ozwlRL (k’ + 1)

Eine hinreichende Bedingung fiir die Existenz eines Extremums einer Funk-
tion f(x1,x2) zweier Variablen x = (x1,x2) in einem Punkt Py = (p1, p2) ist,
dafs

0?f O0*f 0*f
. -2 4
{83:% 03 8951952] oPh >0 (5.40)

fiir diesen Punkt gelten mufs. Ein Hochpunkt liegt vor, wenn

0 f
8—17% <0 oder

2L <o (5.41)
e—Py x3

=Py

erfiillt ist [4]. Wendet man (5.40) auf (5.37) an, so ergibt sich

o o 0 0

WAi.res.él : a—L%Ai.res.él - Qa—Na—LlAi.res.4:| > 0 . (542)

N=Nopt,L1=L1.opt

112



52 MAXIMALE STROMVERSTARKUNG
Nach Einsetzen von (5.37) in (5.42) erhélt man den Ausdruck

VB Rs(k +1
wilis(k + 1) >0, (5.43)
vV 804R1RS + \/wloz(k: + 1)

der fiir a, Rg, Ry, w1, k > 0 erfiillt ist. Die Uberpriifung der Bedingung (5.41)
fiihrt zu

82

WAi.res.él

<0 (5.44)

N:Nopt:leLl.opt

und mit (5.37) weiter zu

- 1\/RL (VERiRs + vam(k+1) _ (5.45)

2 Vaw Rg(k + 1)

Ungleichung (5.45) ist fiir o, Rg, R, Ry, w1, k > 0 erfiillt. Fir N = N, und
Ly = Ly 4 ergibt sich die maximale Stromverstarkung damit zu

1
Ai.max.4 = Ai.res.4(N = Nopt7 Ll - Ll.opt) - §Nopt . (546>

Fiir Rg > N?Ry, kann (5.37) zu

aL?w? (k+1)°
2aN2R Ry + (o + N2R L2w;) L2w? (k + 1)

(5.47)

Ai.res.4 =N

vereinfacht werden, und fiir die optimale Primarinduktivitat L, ,,;, das opti-
male Windungsverhéltnis N,,, und die maximale Stromverstarkung A; ;.4
findet man

QOle
Ll.opt = ﬁ
wi (k+1)

Vowr (k+1)
Nopt — I ———
S8Ry Ry,

1
Ai.max.4 = §Nopt . (548)

113



5 ANALYTISCHE BERECHNUNG DER STROMVERSTARKUNG
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Abbildung 5.11: Spulenmodell [36].

Die maximale Stromverstiarkung ergibt sich, wenn die urspriingliche Pri-
méarinduktivitdt L; so skaliert wird, dafs sich daraus die optimale Primérin-
duktivitdt L; ., ergibt, und wenn das optimale Windungsverhaltnis N,
durch geeignete Dimensionierung der Sekundérinduktivitat realisiert wird.
Aus diesen beiden Forderungen lassen sich der Skalierungsfaktor

Ll opt
= 5.49
" L ( )
und die optimale Sekundarinduktivitéit
Ll opt
Lo gyt = —2 5.50
2.0pt Nopt ( )

definieren.

5.3 Entwurf der Transformatorwicklungen

Integrierte Spulen haben bereits ihren Einzug in die moderne integrierte ana-
loge Hochfrequenz-Technik gehalten. Fiir viele Technologien existieren daher
bereits Bibliotheken mit charakterisierten Spulen, deren Daten in Form ge-
messener S-Parameter oder in Form extrahierter Modell-Elemente nach Ab-
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Tabelle 5.2: Mefswerte der skalierten Spulen [51].

Modell-Element Spule 1 Spule 2 Spule 3 Spule 4

L (nH) 4,2 6,2 9,6 12,9
Ruetar (Q) 16,7 13.8 10,7 11,3
C; (fF) 16,7 138 10,7 11,3
Con1 (IF) 61,0 130,0  288,0  470,0
Coua (IF) 169,0 3050 7950  1197,0
Roup O 48,0 18,0 19,0 16,0
R O 1440 1030 82,0 55,0
v 047 0,67 1,00 1,37

bildung 5.11 vorliegen.® Die optimalen Transformator-Induktivititen Ly opt
und Lsg e konnen dann durch Skalierung gemessener oder simulierter Re-
ferenzspulen generiert werden, so daft insbesondere bei vermessenen Refe-
renzspulen eine hohe Zuverlassigkeit der hier vorgestellten Design-Methode
erwartet werden kann.

Die Skalierung integrierter Spulen wird in [51] ausfiihrlich beschrieben.
Bei diesem Verfahren werden alle Abmessungen einer Referenzspule sowohl
in x-Richtung als auch in in y-Richtung mit dem gleichen Faktor v multipli-
ziert,” so dak die Induktivititswerte der skalierten Referenzspulen bei nicht
zu kleinem oder grofem Skalierungsfaktor aufgrund ihrer Groéfenédnderung
vorhersagbare Werte annehmen. Durch Skalierung vorhandener Spulen kon-
nen hier die Werte von L 4+ und Lg o aus den Spulen einer Spulenbibliothek
erzeugt werden.® Durch die Skalierung werden neben der Induktivitit auch
die parasitdren Elemente der Spule beeinflufst. Die Abhéngigkeiten der Ele-
mente des Spulenmodells nach Abbildung 5.11 wurden in [51] untersucht.

5Die Elemente des Spulenmodells nach Abbildung 5.11 kénnen durch Fitting-Verfahren
aus den gemessenen S-Parametern gewonnen werden.

"Alle Abmessungen in z-Richtung bleiben unverindert, denn die Metallisierungsebenen
haben durch die Technologie fest vorgegebene Hohen und Absténde zum Substrat.

8In Abschnitt 5.5 wird eine Methode zur Dimensionierung der Transformatorwicklun-
gen vorgestellt, die ohne bereits vorhandene Spulen funktioniert.
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Tabelle 5.3: Skalierung integrierter Spulen [51].

Modell-Element Skalierung
Induktivitat L —vL
Ohmsche Verluste Roetat — Ronetal
Windungskapazitat Cy — Cy
Oxydkapazitét C,p — 120y

Serien-Substratwiderstand Rgup — V12 Roup

Dazu wurde ein Testchip mit skalierten Spulen hergestellt. Aus gemessenen
S-Parametern dieses Testchips wurden mit Hilfe eines Fitting-Verfahrens die
in Tabelle 5.2 aufgefiihrten Werte fiir die Elemente des Spulenmodells nach
Abbildung 5.11 gewonnen. Daraus wurden in [51] zusammenfassend die in
Tabelle 5.3 dargestellten Abhéngigkeiten der einzelnen Elemente des Spulen-
modells abgeleitet.

Berechnet man den Parallel-Substratwiderstand R’ , mit Hilfe von (4.55)
und (4.56) aus den in Tabelle 5.2 angegebenen Mefwerten, so ergibt sich der
in Abbildung 5.12 dargestellte Verlauf in Abhéngigkeit von der Induktivitét.
Die gestrichelte Linie in dem Diagramm entspricht einem zu 1/L? proportio-
nalen Verlauf. Die Umwandlung des seriellen Substratwiderstandes in einen
parallelen Substratwiderstand gilt dabei jeweils fiir nur eine Frequenz. Va-
rilert man die Frequenz, so ergibt sich der in Abbildung 5.13 dargestellte
Verlauf des Parallel-Substratwiderstandes in Abhéngigkeit von der Frequenz
f am Beispiel von Spule 3. Die gestrichelte Linie in diesem Diagramm ent-
spricht einem zu 1/f proportionalen Verlauf. Faft man die aus den Mef-
werten der in [51] skalierten Spulen ermittelten Abhéngigkeiten von f und
L zusammen, so kann fiir R, , zusammenfassend eine Proportionalitidt zu
1/(fL?) angenommen werden. Hieraus kann der in den Abschnitten 5.1 und
5.2 verwendete Proportionalitdtskoeffizient o zu

a=R.,L*w (5.51)

bestimmt werden. Der Koeffizient o kann mit (5.51) aus einer Referenzspu-
le mit der Induktivitét L,.; und dem Referenz-Parallel-Substratwiderstand
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Abbildung 5.12: Verlauf des dquivalenten Parallel-Substratwiderstandes in
Abhéngigkeit von der Induktivitdt bei einer Frequenz von 2 GHz.
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Abbildung 5.13: Verlauf des dquivalenten Parallel-Substratwiderstandes in
Abhéngigkeit von der Frequenz am Beispiel von Spule 3.
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Ry rep bei einer Referenzfrequenz wy.; ermittelt werden:

/

= sub.refL?“efwTef : (552>

5.4 Primarinduktivitat und Windungsverhalt-
nis

Der Koeffizient o wird fiir die Berechnung der optimalen Priméarinduktivitat
Ly opt und des optimalen Windungsverhéltnisses N, in (5.39) bzw. (5.48)
benotigt. Nachdem dieser Koeffizient nun mit Hilfe von (5.52) berechenbar
ist, soll in diesem Abschnitt anhand eines Beispiels der Zusammenhang zwi-
schen der Priméarinduktivitdt und dem Windungsverhéltnis fiir eine beliebige
Spule aus einer Spulenbibliothek, die zur Konstruktion eines Transformators
herangezogen werden soll, veranschaulicht werden:

Gegeben sei eine Spule mit Ly = 11.7nH, R; = 16.32, C}, = 138{F und
R3 = 2.85k0,° die entsprechend skaliert, als Prim#rwicklung fiir einen inte-
grierten Transformator bei einer Signalfrequenz von w; = 27 x 2 GHz ver-
wendet werden soll. Aus dem Parallel-Substratwiderstand Rs, der Indukti-
vitdt L, und der Signalfrequenz w; kann zunédchst mit (5.51) der Koeffizient
a bestimmt werden. Nach (5.39) berechnen sich die optimale Primérinduk-
tivitat und das optimale Windungsverhaltnis dann zu L op; = 12.9nH und
Nope = 6.74. Die maximal erreichbare Stromverstérkung des Transformators
ergibt sich aus (5.46) zu A; a4 = 3.37. Zur Realisierung dieser Stromver-
starkung muf die urspriingliche Spule entsprechend dem Skalierungsfaktor
vy = 1.11 vergrobert werden, indem alle ihre Abmessungen in x-Richtung
und in y-Richtung mit dem Faktor 1y multipliziert werden. Der Skalierungs-
faktor wird durch Anwenden von (5.49) ermittelt. Anschliefend muf eine
Sekundérinduktivitat mit Lo ., = 285 pH gefunden werden, die sich von ih-
ren Abmessungen her zwischen die Windungen der Primérwicklung einfiigen
lafst.

Mit (4.72), (4.76) und (5.22) konnen die additiven Kapazitdten C, und
(U5, berechnet werden, mit denen die Resonanzfrequenz des Transformators
auf die Signalfrequenz w; abgestimmt werden kann. Nimmt man einen diffe-
rentiellen Ausgangswiderstand der HF-Eingangsstufe von Rg = 50 k{2, einen
differentiellen Eingangswiderstand der Kommutierungsstufe von Ry = 252

9Die Elemente des Spulenmodells nach Abbildung 4.5 wurden hier bereits in die Ele-
mente des Transformatormodells fiir den differentiellen Betrieb nach Abbildung 4.21 um-
gewandelt. Hierauf wird im néchsten Abschnitt ausfiihrlich eingegangen.
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Abbildung 5.14: Maximale Stromverstarkung in Abhéngigkeit von der Pri-
mérinduktivitdt und dem Windungsverhéltnis. a) Dreidimensionale Ansicht,
b) Darstellung in der xy-Ebene, b) Darstellung in der xz-Ebene, b) Darstel-
lung in der yz-Ebene.
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und einen Kopplungsfaktor von k£ = 0.7 an und setzt diese Werte zusammen
mit Ry und R3, die sich aus (5.14) und (5.31) errechnen lassen, in (5.3) ein
und variiert L; und N in der Umgebung um L 4, und Ny, so ergibt sich
der in Abbildung 5.14 dargestellte Verlauf der Stromverstirkung in Reso-
nanz. Das Maximum der Stromverstdrkung in Resonanz kann mit (5.3) zu
Ajres1 = 3.31 berechnet werden und stimmt damit gut mit der Vorhersage
(Aimaz.a = 3.37, siehe oben) von (5.46) tiberein.

5.5 Anwendungsbeispiel

Zur Hervorhebung der Bedeutung der theoretischen Ergebnisse des voran-
gegangenen Abschnitts soll ein Transformator in einer Standard CMOS-
Technologie entworfen werden. Die Wicklungen des Transformators konnen
prinzipiell auf die in Abschnitt 5.3 beschriebene Weise aus den Spulen einer
Spulenbibliothek gewonnen werden. Steht keine Bibliothek zur Verfiigung
und ist der zeitliche oder finanzielle Aufwand fiir die Herstellung eines Test-
chips einer solchen zu grof, so konnen die Transformatorwicklungen auch
aus dem Zusammenhang, der zwischen ihren geometrischen und physikali-
schen Eigenschaften besteht, abgeleitet werden. Hierfiir konnen die physika-
lischen Modelle aus Abschnitt 4.3 herangezogen werden, mit deren Hilfe sich
die physikalischen Eigenschaften Induktivitdat, Leitungswiderstand, Substrat-
widerstand, Oxydkapazitit und Kapazitit der Transformatorwicklungen aus
den geometrischen Eigenschaften Innenradius der Wicklungen, Windungsan-
zahl, Windungsabstand, Windungshéhe und Windungsbreite berechnen las-
sen. Je genauer die zugrundeliegende physikalische Modellierung dieser Ele-
mente ist, desto genauer wird die Vorhersage der optimalen geometrischen
Eigenschaften des Transformators, desto hoher wird jedoch auch der Rechen-
aufwand. Die auf diese Weise ermittelbaren geometrischen Eigenschaften der
Transformatorwicklungen sind in jedem Fall gute Startwerte fiir ein erstes
Transformator-Design.

In dem nun folgenden Beispiel werden die optimalen geometrischen Ei-
genschaften einer einfachen Tranformatorstruktur berechnet. Dabei werden
einige Zusammenhénge zwischen den geometrischen und den physikalischen
Eigenschaften des Transformators und, daraus folgend, der maximal erziel-
baren Stromverstarkung qualitativ und quantitativ aufgezeigt und grafisch in
Form einiger Diagramme dargestellt. Zundchst werden hierfiir die Elemente
des Transformatormodells der Abbildung 4.7 bestimmt. Da die Berechnun-
gen der Diagramme einigen Rechenaufwand bedeutet, werden diese zuvor an
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einem Zahlenbeispiel demonstriert, um den Rechenweg aufzuzeigen.

Der Transformator soll zur Stromverstarkung in einem Mischer zwischen
der HF-Eingangsstufe und der Kommutierungsstufe eingesetzt werden. Fiir
den Ausgangswiderstand der HF-Eingangsstufe und den Eingangswiderstand
der Kommutierungsstufe werden Werte von Rg = 50k und R; = 25) an-
genommen. Diese lassen sich leicht auf die in Abschnitt 3.4.2 beschriebe-
ne Weise realisieren. Die Berechnungen werden fiir eine Signalfrequenz von
wy = 27w X 2 GHz durchgefiihrt.

5.5.1 Transformatorstruktur

Ausgangsbasis fiir die Berechnung der der Abbildung 4.7 entsprechenden Ele-
mente des physikalischen Transformatormodells ist ein Transformator mit ei-
ner Primarwicklung, deren Innenradius r;p, Windungsanzahl N;, Windungs-
abstand S, Windungshéhe 77 und Windungsbreite W variabel sind. Abbil-
dung 5.15 zeigt den prinzipiellen Aufbau des Transformators. Die Windungs-
breite und der Windungsabstand werden relativ zum Radius mit Hilfe der
Proportionalitatskoeffizienten w, und s, angegeben:

Wi = ripw;,

Sl =TipSy. (553)

Die Windungshoéhe der Primérwicklung wird durch Parallelschalten mehre-
rer Metallebenen variiert. Um ein moglichst grofses Windungsverhéaltnis und
damit eine moglichst hohe Stromverstiarkung zu erzielen, besteht die Sekun-
dérwicklung des Transformators aus nur einer Windung (Windungsanzahl
Ny = 1). Thre Windungsbreite W5 steht iiber

in einem festen Verhaltnis w, zur Windungsbreite W, der Primarwicklung,
wobei fiir dieses Anwendungsbeispiel ein Verhéltnis von w,, = 3 gewahlt wird,
um die Leitungsverluste der Sekundirwindung zu verringern.!® Zusitzlich

10Nach (4.15) steigt die Induktivitiit einer Spule quadratisch mit ihrer Windungszahl an,
wihrend die Leitungsverluste nach (4.23) in einem linearen Verhéltnis zur Windungszahl
stehen. Aufgrund des in diesem Anwendungsbeispiel angestrebten hohen Windungsver-
héltnisses wiirde die Sekundarwindung bei gleicher Weite von Sekundér- und Primérwin-
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Abbildung 5.15: Prinzipieller Aufbau des Beispieltransformators. Die Anzahl
N; der Primarwindungen ist variabel. Die Sekundarwicklung besteht aus nur
einer Windung (N, = 1). Sie kann beliebig zwischen zwei Windungen der
Priméarwicklung plaziert werden. Beispielhaft ist hier ein Transformator mit
fiinf Primérwindungen und einer Sekundarwindung zwischen der dritten und
der vierten Primarwindung dargestellt.
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werden alle sechs Metallebenen fiir die Sekundirwindung verwendet.!! Der
Innenradius 775 der Sekundarwicklung ist variabel, so daf die Sekundérwick-
lung zwischen zwei beliebigen Windungen der Primérwicklung angeordnet
werden kann. Thr Abstand zu den Windungen der Primarwicklung ist iden-
tisch mit dem Abstand der Primdrwindungen untereinander (Ss = S;). Der
auftere Radius rpop der Priméarwicklung ist gleichzeitig der duftere Radius des
Transformators.

5.5.2 Technologie

Um quantitative Aussagen iiber die optimale Transformatorgeometrie ma-
chen zu kénnen, muft der Konstruktion des Transformators eine Technologie
zugrundegelegt werden. Fiir das Anwendungsbeispiel wird hier ein bereits
in [52| veroffentlichter Prozef mit sechs Metallisierungsebenen aus Kupfer
und einem Substrat mit einer Leitfdhigkeit von oy, = 10S/m verwendet.
Ein Schnittbild dieser Technologie zeigt Abbildung 5.16.

5.5.3 Berechnung der Elemente des Transformatormo-
dells

Die Elemente des Transformatormodells der Abbildung 4.7 werden nun mit
Hilfe der physikalischen Modelle aus Abschnitt 4.3 berechnet. Alle geometri-
schen Grofen beziehen sich auf Abbildung 5.15.

Induktivitaten

Die Induktivitdt der achteckigen Primérwicklung kann mit Hilfe von (4.15)
aus ihren geometrischen Abmessungen zu

2r N2

Lprim - 225M0 S (555)
Wr

1+3.556—

2’1"1

dungen eine wesentlich geringere Induktivitit pro Widerstand aufweisen. Die Aufweitung
der Sekundérwindung wirkt dem entgegen.

HDiese beiden Mafinahmen erhthen zwar die Oxydkapazitit der Sekundirwindung, wie
sich jedoch spéter zeigen wird, ist die Oxydkapazitit der Sekundarwindung vernachlés-
sigbar gegentiber der Kapazitit Ca, (sieche Abbildung 4.30), die der Sekundirwindung
parallelgeschaltet wird.
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Abbildung 5.16: Schnittbild der dem Anwendungsbeispiel zugrundeliegenden
Standard CMOS-Technologie mit sechs Metallisierungsebenen [52].
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mit
Wp =Ny (Wi 4+ 51) + W,

W
ri=rip+ TP . (5.56)

berechnet werden, wobei g = 47 x 1077 Vs/Am die Permeabilitit vom Va-
kuum, Wp die Weite der Priméarwicklung und r; deren mittlerer Radius ist.
Die Weite W5 der Sekundéarwicklung geht in die Berechnung von Wp und rq
und somit auch in die von L, ein. Dadurch wird berticksichtigt, daf sich
die Sekundarwicklung ortlich zwischen zwei Windungen der Primarwicklung
befindet. Der Einflul, den ihre absolute Position innerhalb des Transforma-
tors auf die Grofe der Priméarinduktivitdt hat, wird hier vernachlassigt. Die
Induktivitat der Sekundarwicklung lafst sich analog zur Berechnung der Pri-
mérinduktivitdt und wegen Ny = 1 aus (4.15) zu

27”2

Lgoo = 2.25000———————— 5.57
Ho W, ( )
14 3.55—
27“2
mit
W-
ro =rg+ 72 (5.58)

bestimmen. Hierin ist ro der mittlere Radius der Sekundérwicklung.

Leitungsverluste

Die Leitungswiderstiande der Transformatorwicklungen ergeben sich aus den
Gleichungen (4.23) — (4.26) zu

lap Ny W1 w1 ’
R L7 —— 1+ —
P UCUWITl Wyl * Wol

ls w1 w1 °
Reyee = ——— |1 —_— 5.59
ocuWo'ls * (ww) - <w02) ( )

gl

sl




5 ANALYTISCHE BERECHNUNG DER STROMVERSTARKUNG

mit

Iup = 16, (\/5 . 1) ls = 167, (\/5 _ 1)

2 o2m3

Wyl2 = Wol2 = — 7 12
,UOUCuTl,QELQ

toocuWh 2T 2

(5.60)

3 1 2
Eio= / de el =1/1— W )
0 /1—el,sin’p 1,2

wobei o¢,, die spezifische Leitfahigkeit von Kupfer ist.

Oxydkapazitiaten

Die Oxydkapazitiaten der Transformatorwicklungen ergeben sich aus (4.29)
bzw. (4.30) zu

1 1
W2 W2 1 T2 2
= —_— . 1. — 1. =
Cox.sec 5O“l“?".o:):llii HQ + 0.77 + 06 (H ) + 06 ( )

2 H2

Oox.prim - 505T.oleP
1 1

1 1
Wp Wp\ 1 T\ 2
— L 077+ 1.06 L 106 (=) | . (5.61
0T 06(H) + 06(H>] (5.61)

Hierin ist g9 ~ 8.854 x 10712 Am/Vs die Dielektrizititskonstante des Vaku-
ums, £,,, ist die Dielektrizitdtskonstante von SiO,, und H; bzw. H ist der
Abstand der untersten Metallebene der Primér- bzw. Sekundarwicklung zum
Substrat. Fiir die Berechnung der Oxydkapazitat der Primarwicklung wird
in (5.61) die Weite Wp der gesamten Wicklung nach (5.56) beriicksichtigt.
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Substratwiderstande

Aus (4.33) konnen die Substratwidersténde fiir das Transformatormodell er-
mittelt werden:

1 [ Wp+6H, + T}
Rsub.prim = ——In |2coth (g P 1t 1):|

27T08ub Hsub
1 i m Wy + 6Hy + 15
Reupsee = —In [2coth | = . 5.62
> 27T08ub " «© ( 8 Hsub ) :| ( )

Das Substrat hat eine Héhe von Hy,;, = 300 pm (sieche auch Abbildung 5.16).

Kapazitat der Transformatorwicklungen

Zur Abschitzung der Eigenresonanzfrequenz des Transformators kann die
Kapazitat der Primérwicklung mit (4.40) zu

€0Er0xl Ny —2) | T
Cf,pm‘m: ocr. MP( 1 )[ 1+

2 Sy

—l—iln 1+%2—1 1+2—S1 " (5.63)
21 Sl W1 '

bestimmt werden. In die Berechnung der Kapazitat der Primarwicklung ge-
hen nur Ny — 1 Windungen ein, da sich eine Sekundérwindung zwischen den
Priméarwindungen befindet. Die kapazitive Kopplung zwischen der Primér-
und der Sekundarwicklung wird vernachlassigt.

Resonanzfrequenz

Aus der Induktivitdt, der Oxydkapazitdt und der Kapazitit zwischen den
Windungen kann die Eigenresonanzfrequenz der Priméarinduktivitéat berech-
net werden. Wird berticksichtigt, dafs die Wicklungen des Transformators
symmetrisch betrieben werden, ergibt sich die Eigenresonanzfrequenz der
Primarinduktivitat aus

1
274 Lprim (2 prim + 1 Co prim) '

(5.64)

fres.prim -
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Die Sekundéarinduktivitat ist sehr viel kleiner als die Priméarinduktivitat, so-
mit ist auch ihre Oxydkapazitit und ihre Wicklungskapazitit sehr viel gerin-
ger, und es kann aus der Eigenresonanzfrequenz der Primérinduktivitat grob
auf die erste Resonanzfrequenz des Transformators geschlossen werden.

Kopplungsfaktor

Der Kopplungsfaktor des Transformators konnte mit Hilfe von (4.41) und
(4.42) bestimmt werden. Dies wiirde die absoluten Abmessungen der Primér-
und Sekundarwicklung erfordern. Diese sind jedoch erst nach der Skalierung
der Primér- und Sekundérwicklung bekannt. Fiir die Berechnung der Ska-
lierungsfaktoren wird wiederum der Kopplungsfaktor benétigt. Eine Bestim-
mung des Kopplungsfaktors ist ohne numerische rekursive Berechnungsalgo-
rithmen fiir dieses Anwendungsbeispiel, bei dem die geometrischen Abmes-
sungen des Transformators nicht von vornherein feststehen, sondern durch
Optimierung gefunden werden sollen, nicht mdoglich.

Der Kopplungsfaktor wird hier deswegen geschétzt. Fiir die in Abbildung
5.15 dargestellte Transformatorstruktur kann mit einem Kopplungsfaktor von
Eprim,sec = 0.5...0.75 gerechnet werden. Dieser hangt insbesondere von dem
Windungsverhéltnis, der Position der Sekundarwindung innerhalb der Pri-
marwicklung und der absoluten Grofe des Transformators ab. Fiir den Kopp-
lungsfaktor wird ein Wert von ki, sec = 0.6 geschétzt.

Zahlenbeispiel

Bevor die geometrischen Abmessungen des Transformators der Abbildung
5.15 durch Variation des Innenradius r;p, der Windungsanzahl N, des Win-
dungsabstandes 57, der Windungshche 77 und der Windungsbreite W, der
Priméarwicklung optimiert werden sollen, werden in einem Zahlenbeispiel alle
Elemente des Transformatormodells der Abbildung 4.7 berechnet. Anschlie-
fslend werden mit Hilfe von (5.39), (5.46) und (5.49) die mit diesem Trans-
formator durch Skalierung erreichbare maximale Stromverstirkung sowie der
Skalierungsfaktor berechnet.

Wie zu Beginn des Abschnittes 5.5 angegeben, betragen der Ausgangs-
bzw. der Eingangswiderstand der HF-Eingangsstufe bzw. der Kommutie-
rungsstufe des Mischers Rg = 50k() bzw. Ry = 25€). Die Signalfrequenz ist
wy = 21 X 2 GHz. Der Innenradius der Primarwicklung wird in diesem Zah-
lenbeispiel auf 7;p = 100 um festgelegt.'? Die Proportionalititskoeffizienten

12Da alle anderen geometrischen Grofen in diesem Anwendungsbeispiel relativ zum In-
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zur Bestimmung der Weite und des Abstandes der Windungen der Primér-
wicklung werden auf w, = 0.08 und s, = 0.02 festgelegt. Zur Konstruktion
der Primarwicklung mit N; = 5 Windungen werden in diesem Zahlenbeispiel
die oberen drei Metallebenen verwendet.

Aus den geometrischen Angaben berechnen sich nach (5.53) die Weite der
Primirwindungen und ihr Abstand zueinander zu W7 = 8 ym und S; = 2 um.
Die Weite der Sekunddrwindung ergibt sich aus (5.54) zu Wy = 24 ym. Aus
(5.55) und (5.56) folgt zunéchst fiir die Weite und den mittleren Radius der
Primarwicklung Wp = 74 pm und r = 137 pm und daraus Ly, = 9.89 nH.
Der Widerstand der Primérwicklung ergibt sich mit (5.59) zu Ry = 5.93 Q.
Fiir die Oxydkapazitiat, den Substratwiderstand und die Windungskapazi-
tat der Primérwicklung findet man mit (5.61) — (5.63) Coyprim = 793 {F,
Rsub.prim = 96.8 2 und Cf.prim = 231 1F.

Die fiir das Transformatormodell der Abbildung 4.7 ermittelten Elemen-
te miissen zur Berechnung der maximalen Stromverstirkung in das Trans-
formatormodell fiir den differentiellen Betrieb (Abbildung 4.20 bzw. 4.21)
umgewandelt werden (siehe auch Abschnitt 4.4.1). Durch Anwenden von
(4.43) und (4.46) ergeben sich Ly = 4.94nH, Ry = 2.96Q, Cop = 198 fF und
Rgp = 387 Q und mit (4.55) C,p = 103{F und Ryp = 804 Q.

Aus (5.51) kann nun der Koeffizient « (siehe Abschnitt 5.3) bestimmt wer-
den, indem in (5.51) fir R, ,.; = Rgp, Lrey = L1 und wyey = w; eingesetzt
wird. Daraus ergibt sich o = 249 p€)3s, und die optimale Primérinduktivitit,
das optimale Windungsverhéltnis und die maximale Stromverstarkung lassen
sich mit (5.39) und (5.46) zu Ly opr = 8.24nH, N,y = 4.78 und A; a4 = 2.39
bestimmen. Aus (5.49) und (5.50) ergeben sich der Skalierungsfaktor und die
optimale Sekundéarinduktivitat fiir die Priméarwicklung zu v; = 0.833 und
Ly opr = 360 pH.

Die maximale Stromverstirkung wird erzielt, wenn die Priméarwicklung
entsprechend skaliert, und eine Sekundérwindung mit der Induktivitat Lo o
konstruiert wird. Damit ergeben sich fiir die Priméarwicklung die geometri-
schen Eigenschaften r;p = 83.3 um, W; = 6.67 pm und S; = 1.67 pm. Fiir die
Sekundarwicklung kann durch Umstellen von (5.57) und Auflésen nach ry mit

1

o = 5#0 (LQ.Opt + \/L%.opt + 31-95N0L2-optW2> (5'65)

nenradius der Primérwindung angegeben werden (siehe auch 5.5.1), hat die absolute Grofse
des Transformators nur einen geringen Einflufs auf das Ergebnis dieses Zahlenbeispiels. Die
Skalierungsfaktoren fallen bei einem grofsen Innenradius entsprechend kleiner aus und um-
gekehrt.
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der mittlere Radius zu ro = 92.9 ym berechnet werden. Die Sekundarwindung
befindet sich damit ortlich zwischen der ersten und der zweiten Priméarwin-
dung.!3

5.5.4 Optimierung der Transformatorwicklungen

Anhand des Zahlenbeispiels des vorangegangenen Abschnitts wurde der Re-
chenweg aufgezeigt, der beschritten werden muf, um aus den geometrischen
Abmessungen eines Transformators die maximale Stromverstirkung und den
Skalierungsfaktor fiir die Primarwicklung zu errechnen. Die Proportionali-
tatskoeffizienten w, und s,, die Windungszahl N; der Primarwicklung, und
die Hohe der Primérwicklung bzw. die Anzahl der Metallebenen, aus denen
die Primarwicklung besteht, wurden dabei willkiirlich festgelegt. Sie sollen
in diesem Abschnitt grafisch optimiert werden. Basierend auf den Gleichun-
gen (4.43), (4.46), (5.51), (5.39), (5.46), (5.49) — (5.65) und in Analogie zu
dem vorangegangenen Zahlenbeispiel, werden fiir die Tranformatorstruktur
der Abbildung 5.15 und die Technologie der Abbildung 5.16 einige Zusam-
menhénge zwischen den geometrischen und den physikalischen Eigenschaften
des Transformators und, daraus folgend, der maximal erzielbaren Stromver-
starkung qualitativ und quantitativ aufgezeigt. Alle Berechnungen basieren
auf einer Signalfrequenz von w; = 27 X 2 GHz und einem Innenradius der
Primarwicklung von r;p = 100 gm.

Variation der Windungszahl der Primarwicklung

Das Verhéltnis von Windungsweite zu Innenradius der Primarwicklung hat
Einflut auf die maximal erzielbare Stromverstarkung, den Flachenverbrauch
des Transformators und seine Resonanzfrequenz. Fiir die folgenden Betrach-
tungen werden die Proportionalitdtskoeffizienten zur Bestimmung der Wei-
te und des Abstandes der Windungen der Priméarwicklung zunéchst auf
w, = 0.05 und s, = 0.02 festgelegt. Thr Einflufs auf die maximal erzielbare
Stromverstarkung wird im néachsten Abschnitt diskutiert.

Vernachléssigt man fiir eine grobe Betrachtung die Randeffekte, so erge-
ben sich der Substratwiderstand und die Oxydkapazitit der Primarwindung

13Die erste Primirwindung ist zugleich die innerste Windung des Transformators.

130



5.5 ANWENDUNGSBEISPIEL

3,5 |
Layer 6 ’,.a_;_’:_
—-=—-Layer 5+ ,_,’.:_:—_’_ -
----- Layer 4+ ./f:"_’: 1.
- - - - Layer 3+ ,,/‘:.—’_’_ - /
3,0 .”_/:’ -1 "

P4
'/ il .
- . °
2,5 ol T
1

Maximale Stromverstarkung
L\
L)
\ .
W\
\\ \
A \\
A)
[ Y
I Y
A
.

2,0

4 5 6 7 8 9 10
Windungszahl N, der Primarwicklung

Abbildung 5.17: Maximale Stromverstéarkung in Abhéngigkeit von der Win-
dungszahl der Primarwicklung.

nach (4.1) und (4.27) nidherungsweise zu

H
Rsub - —1
osuwWpNilyrp
WpNil,
Cow = E0Ep.op—iMP (5.66)
H,

Der Parallel-Substratwiderstand ergibt sich nach (4.55) und (4.56) néhe-
rungsweise zu

1

Rsu .par — Rsu 14— .
b ’ (Wl }%subc(ox)2

(5.67)

Setzt man nun (5.66) in (5.67) ein, so kann man leicht erkennen, dafs der
Parallel-Substratwiderstand Ry por umgekehrt proportional zur Windungs-
zahl Ny ist (Rauppar o< Ny ). Die Primérinduktivitit Ly, ist nach (5.55)
proportional zum Quadrat der Windungszahl (L, o< N#). Daraus folgt fiir
den Koeffizienten a mit (5.51) eine Proportionalitit zu N3, (a oc N7). Der
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Abbildung 5.18: Skalierungsfaktor in Abhéngigkeit von der Windungszahl
der Priméarwicklung.

Leitungswiderstand R, verlauft wegen (5.59) proportional zur Windungs-
zahl (Rypim oc Ni). Zusammenfassend ergibt sich mit (5.39)!* und (5.46) eine
Proportionalitdt der maximalen Stromverstirkung A;.q.4 zur Wurzel der
Windungszahl (A; meeq < v/Ni). Diesen Zusammenhang gibt auch Abbil-
dung 5.17 wieder.

Die Windungshohe der Primérwicklung und damit auch die Anzahl der
Metallisierungsebenen hat ebenfalls Einfluft auf die maximale Stromverstér-
kung (Abbildung 5.17). Mit zunehmender Anzahl der Metallisierungsebenen
steigt die maximale Stromverstiarkung A; ,,q..4 aufgrund des geringer werden-
den Leitungswiderstandes zunéchst an. Sie beginnt jedoch wieder zu sinken,
sobald die kapazitive Kopplung ins Substrat, aufgrund des mit zunehmen-
der Anzahl von Metallisierungsebenen geringer werdenden Abstandes zum
Substrat, zu grofs wird.

Neben der maximalen Stromverstarkung ist die Groke des Transforma-
tors von Bedeutung. Sie ergibt sich aus dem Produkt aus Skalierungsfaktor v
und urspriinglichem Aufenradius rop, der fiir W, < rop in erster Naherung
unabhéngig von der Windungszahl ist. Wegen der im vorletzten Absatz be-

“In (5.39) ist Ry = Rpim einzusetzen.
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Abbildung 5.19: Aufsenradius des skalierten Transformators in Abhéngigkeit
von der Windungszahl der Primérwicklung.
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Abbildung 5.20: Eigenresonanzfrequenz des skalierten Transformators in Ab-
héngigkeit von der Windungszahl der Primarwicklung.
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Abbildung 5.21: Maximale Stromverstédrkung in Abhéngigkeit von der Win-
dungsweite der Primarwicklung (Parameter Windungshohe).

schriebenen Proportionalititen o oc N und Ry o< Ny gilt fiir die optimale
Primérinduktivitdt nach (5.39) Ly o o< N7 und damit fiir den Skalierungs-
faktor nach (5.49) v; oc Ny (Abbildung 5.18). Aus (5.55) und (5.39) folgen
Lyrim # f(Hy) bzw. Ly gpe X R;Tliﬁ o Hf1/4. Aus (5.49) ergibt sich damit fiir
den Skalierungsfaktor gleichzeitig eine Abhéngigkeit vom Abstand H; der
untersten Metallebene der Primérwicklung zum Substrat (14 oc Hy Y 4). Zu-
sammenfassend nimmt der Skalierungsfaktor mit steigender Windungszahl
N7 und zunehmender Anzahl von Metallisierungsebenen bzw. zunehmendem
Abstand H; der untersten Metallebene der Primérwicklung zum Substrat ab.
Daraus resultiert ein Transformator mit geringem Aufendurchmesser (Abbil-
dung 5.19) und hoher Resonanzfrequenz (Abbildung 5.20). Beide Abbildun-

gen beziehen sich auf den bereits skalierten Transformator.

Variation des Verhaltnisses von Windungsweite zu Radius

Auch die relative Windungsweite beeinflufit die maximal erzielbare Strom-
verstarkung. Bei sehr geringer Windungsweite steigt die Stromverstarkung
zunéchst mit zunehmender Windungsweite an, da die ohmschen Verluste in
den Windungen abnehmen, wéihrend sich die Kopplung zum Substrat bei
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Abbildung 5.22: Maximale Stromverstiarkung in Abhéngigkeit von der Win-
dungsweite der Primérwicklung (Parameter Windungszahl).

sehr engen Windungen anfangs kaum &ndert; hier dominieren Randeffekte,
so daf eine Anderung der Windungsweite nur geringen Einfluf§ auf die Oxyd-
kapazitiat hat. Steigt die Windungsweite weiter an, so nehmen die ohmschen
Verluste zwar weiter ab, gleichzeitig steigt die Oxydkapazitit jetzt aber auf-
grund der grofer werdenden Fldache der Primérwicklung merklich mit der
Windungsweite an, wodurch die Substratverluste den Einfluls der ohmschen
Verluste dominieren. Aus diesem Grund und weil die Induktivitéit bei grofse-
rer Windungsweite aufgrund der geringeren Gegeninduktivitéit zwischen den
einzelnen Windungen abnimmt, fithrt eine zu weite Windung zu einer gerin-
geren maximal erzielbaren Stromverstiarkung. Diesen Zusammenhang zeigen
auch die Diagramme in Abbildung 5.21 und Abbildung 5.22. Die Abbildung
5.21 zeigt die maximale Stromverstiarkung in Abhéngigkeit vom Verhéltnis
zwischen Windungsweite und Innenradius der Priméarwicklung fiir verschie-
dene Windungshohen (bzw. Anzahlen von Metallisierungsebenen) und fiir
die Windungsanzahl N; = 8. Abbildung 5.22 zeigt den Verlauf der maxima-
len Stromverstarkung fiir verschiedene Windungszahlen und fiir den Fall, daf
die Priméarwicklung aus den beiden obersten der sechs Metallisierungsebenen
besteht. In beiden Abbildungen betréigt der Proportionalitatskoeffizient zur
Bestimmung des Abstandes der Windungen der Primarwicklung s, = 0.02.
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Abbildung 5.23: Maximale Stromverstdarkung in Abhéngigkeit vom Win-
dungsabstand der Primérwicklung (Parameter Windungshdhe).

Variation des Verhiltnisses von Windungsabstand zu Radius

Eine weitere Moglichkeit, Einfluf auf die maximal erzielbare Stromverstéar-
kung zu nehmen, ist die Variation des Windungsabstandes. Je kleiner die
Distanz zwischen den Windungen der Primérwicklung ist, desto hoher wird
die Gegeninduktivitit zwischen den einzelnen Windungen und damit die Ge-
samtinduktivitdt der Primarwicklung, desto geringer wird auch der Aufen-
durchmesser des Transformators. Zum einen fiihrt das zu einer kiirzeren Ge-
samtlange der Primarwicklung und damit zu kleineren ohmschen Verlusten
in den Windungen, zum anderen reduziert ein flichenméfig kleiner Trans-
formator auch die Kopplung zum Substrat und damit die Substratverluste.
Ein kleiner Windungsabstand fiihrt somit zu einer hohen maximal erzielba-
ren Stromverstirkung. Die Abhéngigkeit der maximalen Stromverstarkung
von dem Windungsabstand der Priméarwicklung ist in Abbildung 5.23 und
Abbildung 5.24 fiir einen Proportionalitidtskoeffizient von w, = 0.02 und fiir
verschiedene Windungshohen bzw. verschiedene Windungszahlen dargestellt.
In Abbildung 5.23 ist die Windungsanzahl N; = 8, und in Abbildung 5.24
besteht die Primérwicklung aus den beiden obersten der sechs Metallisie-
rungsebenen. Je geringer der Windungsabstand ist, desto niedriger ist jedoch
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Abbildung 5.24: Maximale Stromverstarkung in Abhéangigkeit vom Win-
dungsabstand der Primérwicklung (Parameter Windungszahl).
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Abbildung 5.25: Eigenresonanzfrequenz des skalierten Transformators in Ab-
héngigkeit vom Windungsabstand der Priméarwicklung.
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auch die Eigenresonanzfrequenz des Transformators (Abbildung 5.25), weil
hierdurch die Kapazitit zwischen den Windungen steigt.

5.5.5 Simulation des Transformators

Aus den Untersuchungen des vorangegangenen Abschnitts gehen zwei Konfi-
gurationen hervor, mit denen ein Transformator geméfs der Struktur aus Ab-
bildung 5.15 mit moéglichst hoher Stromverstarkung konstruiert werden kann.
Wiirden die obersten zwei Metallisierungsebenen fiir eine Primarwicklung mit
N; = 8 Windungen verwendet, und wiirden die Proportionalitdtskoeffizien-
ten zu w, = 0.02 und s, = 0.025 gewéhlt (Konfiguration I), so betriige die
maximale Stromverstarkung A; .4 = 3.19. Der Transformator hétte einen
Aufsenradius von rop = 153 um und somit einen gegeniiber der folgenden,
zweiten Konfigurationen erhohten Flachenverbrauch: Bei Verwendung der
obersten drei Metallisierungsebenen und fiir N; = 8, w,, = 0.02 und s,, = 0.02
(Konfiguration I1) wird die maximale Stromverstarkung von A; 4.4 = 3.22
erzielt. Der Skalierungsfaktor betrégt in diesem Fall 14 = 0.912, so daf sich
die geometrischen Abmessungen des Transformators entsprechend der Ab-
bildung 5.15 und in Analogie zu den Berechnungen des Zahlenbeispiels aus
Abschnitt 5.5.3 zu ryp = 91.2 um, Wy, = 1.83 um, S; = 1.83 pum fiir die Pri-
marwicklung sowie zu ryg = 114 ym, S = 1.83 um und W5 = 5.48 um fiir die
Sekundérwicklung ergeben. Der Radius r;¢ der Sekundarwindung mufs auf
rrs = 117 pm korrigiert werden, damit die Sekundarwindung zwischen zwei
Windungen, in diesem Fall zwischen die vorletzte und die letzte bzw. &ufser-
ste Windung der Primérwicklung eingefiigt werden kann. Der Aufenradius
des Transformators betragt fiir die zweite Konfiguration nur rop = 126 pum.
Der Fldchenverbrauch ist bei vergleichbarer Stromverstarkung gegeniiber der
ersten um 32% geringer. Diese Konfiguration ist der ersten somit vorzuziehen.

Eine Simulation dieses Transformators mit dem Programm FastTrafo er-
gibt Lypim = 23.30H, Rpyrim, = 30.88, Cog prim = 2731F, Reyp prim = 152 fiir
die Primarwicklung und L., = 628 pH, Rpyim, = 875 m€, Cop prim = 327 {F,
Rsupprim = 195 Q) fiir die Sekundarwicklung. Der Koppelfaktor und die Ka-
pazitéit zwischen der Primér- und der Sekundérwicklung des Transformators
betragen kyrim, sec = 0.694 und Cpripy sec = 1691F. Die von FastTrafo simulier-
ten Werte fiir die Elemente des Transformatormodells nach Abbildung 4.7
miissen wie in dem Zahlenbeispiels aus Abschnitt 5.5.3 zunéchst in das Trans-
formatormodell fiir den differentiellen Betrieb (Abbildung 4.20 bzw. 4.21)
umgewandelt werden. Aus den so gewonnenen Werten kann durch Einsetzen
in (5.3) die tatsdchliche Stromverstérkung des Transformators fiir fi = 2 GHz
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Abbildung 5.26: Mafstabsgetreue dreidimensionale Ansicht des Transforma-
tors mit acht Primarwindungen (schmal) und einer Sekundérwindung (breit)
zwischen der zweiten und der dritten Primédrwindung. Die Anschliisse der
Primérwicklung (dunkelgrau) befinden sich auf der linken Seite. Die Mittel-
anzapfung der Sekundirwindung (hellgrau) ist unterhalb der Mittelanzap-
fung der Primédrwicklung, ebenfalls auf der linken Seite. Die Windungsenden
der Sekundérseite (hellgrau) sind rechts.

ermittelt werden. Diese liegt mit A; 51 = |Ai1(s = j27f1)| = 3.24 nahe bei
der von (5.46) prognostizierten Stromverstarkung (A; mez.a = 3.22, siehe vor-
angegangener Absatz).

Der Entwurf dieses Transformators beruht auf den physikalischen Model-
len, die in Abschnitt 4.3 behandelt wurden, und mit deren Hilfe die Elemen-
te des Transformatormodells in Abschnitt 5.5.3 berechnet, und in Abschnitt
5.5.4 aus den berechneten Elementen auf die optimalen geometrischen Eigen-
schaften des Transformators riickgeschlossen wurde. Die in Abschnitt 4.3 ent-
wickelten physikalischen Modelle konnen die Elemente Induktivitdt, Leitungs-
widerstand, Substratwiderstand, Oxydkapazitdt und Kapazitit der Transfor-
matorwicklungen des Transformatormodells jedoch nur mit begrenzter Ge-
nauigkeit vorhersagen, so daf vermutet werden kann, dafs der soeben ent-
worfene integrierte Transformator in einem zweiten Schritt, jetzt wo die von
FastTrafo simulierten Werte zur Verfiigung stehen, weiter optimiert werden
kann.

Setzt man die Werte der Elemente des Transformatormodells fiir den dif-
ferentiellen Betrieb (Abbildung 4.20 bzw. 4.21) wieder in (5.46) und (5.49)
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Abbildung 5.27: Stromverstirkung in Abhéngigkeit von der Signalfrequenz.
Die 3-dB-Bandbreite betragt 530 MHz

ein, so erhélt man A; 4.4 = 3.37 und 14 = 1.11. Da sich mit diesem Op-
timierungsschritt auch die Priméarinduktivitdt und das Windungsverhéltnis
andern, befindet sich die Sekundarwindung nun zwischen der zweiten und der
dritten Primarwindung. Eine erneute Simulation mit FastTrafo und anschlie-
flender Berechnung der tatséchlichen Stromverstédrkung nach (5.3) liefert
Ajres1 = |Ai1(s = j2nf1)| = 3.31. Eine weitere Rekursion liefert v, = 1.00,
so dafs nun ein Transformator, entsprechend der Struktur in Abbildung 5.15,
mit maximaler Stromverstarkung in Resonanz gefunden ist. Die additiven
Kondensatoren, mit denen die Resonanzfrequenz des Transformators auf die
Signalfrequenz f; abgestimmt wird, ergeben sich nach (4.72), (4.76) und
(5.22) zu Cy, = 183 fF und Cy, = 11.8 pF.!> Abbildung 5.26 zeigt eine mak-
stabsgetreue dreidimensionale Ansicht des Transformators, und in Abbil-
dung 5.27 ist der tatsdchliche Verlauf des Betrages der Stromverstarkung

Diese Kapazititswerte beziehen sich auf das Kleinsignal-Ersatzschaltbild in Abbil-
dung 4.30. Bei symmetrischer Ansteuerung des Transformators kénnen die Kapazitidten
Ch, und Csy, parallel zu den Transformatorwicklungen geschaltet werden, wodurch sich
ihr Wert halbiert. Sind C7, und Cs, als MIM-Kondensatoren ausfiihrbar (siche auch Ab-
schnitt 4.5.4), so liegt ihr Fliachenverbrauch in diesem Anwendungsbeispiel deutlich unter
0.01 mm?. Zum Vergleich: Der Transformator nimmt eine Fliche von ca. 0.08 mm? ein.
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des Transformators in Abhéngigkeit von der Frequenz dargestellt.

5.6 Auswirkung auf Linearitat und Leistungs-
aufnahme

Die Stromverstiarkung des integrierten Transformators wirkt sich positiv auf
die Linearitét des Mischers aus, da nun ein Teil der Verstérkung (im vorange-
gangenen Beispiel 10.4 dB) vom Transformator ibernommen wird, was dazu
fithrt, dafs die Steilheit der Transistoren der HF-FEingangsstufe entsprechend
reduziert werden kann. Daraus resultiert eine hohere effektive Gate-Source-
Spannung und folglich ein héherer I1P3 (Siehe auch Abschnitt 2.3).

Nimmt man an, daf die Transistoren der Kommutierungsstufe als perfek-
te Schalter arbeiten, dann wird die Nichtlinearitat des Mischers hauptséch-
lich von den Transistoren der HF-Eingangsstufe bestimmt. Der IIP3 eines
Mischers wird in [53] mit

I
[IP5 =10+ |2.78 — log © + log (—D)} (5.68)
angegeben. Er ist damit in erster Ndherung proportional zur effektiven Gate-
Source-Spannung

21
Ug =2, (5.69)
gm

wobei Ip der Drain-Strom und g, die Steilheit der Transistoren der HF-
Eingangsstufe sind. Die Grofe © ist eine Transistorkonstante. Im Vergleich
zu einem Mischer ohne Transformator kann man nun die Steilheit der Tran-
sistoren der HF-Eingangsstufe um den Faktor der Stromverstiarkung A; des
Transformators reduzieren.'® Die Verstirkung des Mischers bleibt dabei un-

16Der Transformator fiigt selbst keine zusitzliche Nichtlinearitéit in den Signalpfad ein.
Die Stromverstirkung des Transformators ist linear, da hier kein ferromagnetischer Kern
zur Unterstiitzung der magnetischen Kopplung zwischen Primér- und Sekundarwicklung
verwendet wird. Dadurch entféllt die Hysterese der periodischen Ummagnetisierung, die
bei Verwendung eines ferromagnetischen Kerns entstehen wiirde; die magnetischen Dipole
des Kerns miifsten im sich periodisch &ndernden magnetischen Feld stets neu ausgerich-
tet werden. Bei einer Richtungsumkehr des magnetischen Feldes miifite stets ihr eigenes
magnetisches Feld iiberwunden werden. Die Stromverstirkung eines Transformators mit
ferromagnetischem FEisenkern ist nichtlinear.
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verandert. Der IIP3 des Mischers verbessert sich nach (5.68) um
AIIP; = 10log A, , (5.70)

den gleichen Drain-Strom und eine quadratische Abhéngigkeit des Drain-
Stromes von der Gate-Source-Spannung der Transistoren vorausgesetzt. Re-
duzierte man zusétzlich den Drain-Strom, so fiele die Verbesserung des I1P3
etwas geringer aus. Dafiir wiirde aber zusétzlich die Leistungsaufnahme ge-
ringer werden. Bei einer Verstarkung von beispielsweise A; = 3 kénnte man
die Steilheit bei unverdnderter Verstarkung des Mischers um den Faktor 3
verringern. Wiirde man zusétzlich den Drain-Strom um 1/3 reduzieren, so
wiirde sich der IIP3 um 3 dB (anstelle von 4.8 dB ohne Stromreduktion) ver-
bessern. Zusétzlich wiirde die Leistungsaufnahme um 33% sinken.

5.7 Zusammenfassung des fiinften Kapitels

In diesem Kapitel wurde die Stromverstirkung eines in Resonanz arbeiten-
den integrierten Transformators analytisch bestimmt. Die Ausgangsbasis fiir
die Berechnung der optimalen Primérinduktivitat L, ., und des optimalen
Windungsverhaltnisses N,,; war das in Kapitel 4 entwickelte Kleinsignal-
Ersatzschaltbild eines transformatorbasierten Mischers der Abbildung 5.1,
zusammen mit der Ubertragungsfunktion A;(s) nach (5.1), und daraus re-
sultierend, die tatsdchliche Stromverstirkung des Transformators in Reso-
nanz A; ,es1 = |Ai1(s = jwi)| bei der Signalfrequenz w; nach (5.3). Gleichung
(5.3) ist analytisch nicht in eine verwertbare Form zu bringen. Die Ubertra-
gungsfunktion aus (5.1) wurde daher in mehreren Schritten, ausgehend vom
verlustfreien Fall, in geeigneter Weise so umgeformt, daft nun mit (5.39) und
(5.46) bzw. (5.48) Gleichungen zur Verfiigung stehen, mit denen die optima-
le Primarinduktivitat L, ., und das optimale Windungsverhéltnis N, eines
integrierten Transformators in Resonanz zur Erzielung der maximalen Strom-
verstarkung unter Berticksichtigung der Leitungs- und der Substratverluste
berechnet werden konnen.

Die optimalen Transformator-Induktivitéten L; ,, und Lo, konnen aus
bereits vorhandenen Spulen generiert werden, indem diese entsprechend ska-
liert werden. Dieses Verfahren wurde anhand des Beispiels in Abschnitt 5.4
veranschaulicht. Es ist jedoch nur anwendbar, sofern Daten gemessener Re-
ferenzspulen in Form eines Testchips zur Verfiigung stehen, oder wenn diese
Daten aus Simulationen gewonnen werden kénnen. In dem Anwendungsbei-
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spiel in Abschnitt 5.5 wurde gezeigt, wie die optimalen geometrischen Eigen-
schaften einer gegeben Tranformatorstruktur auf der Grundlage einer Stan-
dard CMOS-Technologie berechnet werden konnen, wenn keine skalierbaren
Referenzspulen zur Verfiigung stehen. Dabei wurden die Zusammenhénge
ausgenutzt, die zwischen den geometrischen und den physikalischen Eigen-
schaften der Transformatorwicklungen bestehen und bereits in Kapitel 4 ab-
geleitet wurden. Abschliefend wurde beschrieben wie die Stromverstarkung
des integrierten Transformators die Linearitit und die Leistungsaufnahme ei-
nes Mischers verbessert, indem ein Teil der Verstarkung vom Transformator
iibernommen wird.
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Kapitel 6

Experimentelle Untersuchungen

In Kapitel 3 wurden verschiedene Schaltungstechniken diskutiert, mit de-
ren Hilfe eine Reduktion der Versorgungsspannung von HF-Empfangern fiir
den Mobilfunk ermoglicht werden kann. Der Einsatz integrierter Transfor-
matoren erweist sich als besonders gewinnbringend, da hier im Gegensatz
zu den anderen diskutierten Methoden eine Signalverstdarkung in der Strom-
domaéne erzielt werden kann. Dadurch 1aft sich die Leistungsaufnahme des
Empfingers reduzieren und seine Linearitdt verbessern. Die theoretischen
Grundlagen wurden in den Kapiteln 4 und 5 erarbeitet. Zur Verifikation die-
ser Techniken wurden ein Abwértsmischer sowie ein vollstdndiger Empfanger
in der 0.13-pm Standard CMOS-Technologie C11n der Infineon Technologies
AG hergestellt und vermessen.

6.1 Ein 2.5-GHz Abwartsmischer fiir 0.6 V

Die Stromverstiarkung eines integrierten Transformators kann erheblich ver-
grofert werden, wenn der Transformator in Resonanz versetzt wird. Gleich-
zeitig mufs auf einen hohen Ausgangswiderstand der HF-Eingangsstufe und
einen niedrigen Eingangswiderstand der Kommutierungsstufe geachtet wer-
den. Das Prinzip wurde in Abschnitt 3.4.2 beschrieben und in [30] und 31|
veroffentlicht. Zur Verifikation dieser Methode wurde ein Abwértsmischer
aufgebaut, dessen HF-Eingangsstufe iiber einen integrierten Transformator
mit der Kommutierungsstufe verbunden ist. Ein Teil der Gesamtverstarkung
des Mischers wird so von der HF-Eingangsstufe auf den Transformator verla-
gert. Auf diese Weise hat der Mischer eine geringe Leistungsaufnahme. Trotz
der geringen Versorgungsspannung wird eine Linearitét erzielt, die mit bisher
verdffentlichten Mischern nur bei wesentlich hoherer Versorgungsspannung
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Abbildung 6.1: Schaltung des Abwértsmischers [30], [31].

moglich gewesen ist. Der Mischer arbeitet bereits bei einer Versorgungsspan-
nung von 0.6 V. Dabei wird eine Verstarkung von +5.4dB, ein IIP3 von
—2.8dBm, ein 1-dB-Kompressionspunkt von —9.2dBm und eine Rauschzahl
von 14.8dB erreicht. Die Leistungsaufnahme betragt 1.6 mW.

6.1.1 Schaltungsbeschreibung

Abbildung 6.1 zeigt die Schaltung des Mischers. Die Stréme in der HF-
Eingangsstufe und der Kommutierungsstufe sind iiber die Primér- und die Se-
kundarwicklung des Transformators magnetisch miteinander gekoppelt. Die
Mittelanzapfungen der Windungen sind mit der positiven bzw. negativen
Versorgungsspannung verbunden. In der HF-Eingangsstufe befinden sich nur
zwei in Reihe geschaltete Transistoren zwischen der positiven und der negati-
ven Versorgungsspannung. In der Kommutierungsstufe sind es ein Transistor
und ein Widerstand. Die gestapelte Anordnung von Bauelementen zwischen
den Versorgungsspannungen wird auf diese Weise verhindert.

Die Arbeitspunkte von M; und M, werden iiber einen Spannungsteiler
(Abbildung 6.2) eingestellt. Der Spannungsteiler bewirkt zugleich die 50-2-
Anpassung an den Ausgangswiderstand des Signalgenerators. Das Rauschen
der Widersténde des Spannungsteilers verschlechtert die Rauschzahl des Mi-
schers.! In der HF-Eingangsstufe wird auf eine Fupunktstromquelle verzich-
tet, um den Spannungsabfall iber ihr einzusparen, und um die Linearitéat zu

'Der Rauschfaktor dieses Spannungsteilers ergibt sich bei einem Quellwiderstand von
50Q zu F = 2 [1]. Die Rauschzahl berechnet sich daraus mit (2.19) zu NF = 3dB.
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Abbildung 6.2: Arbeitspunkt-Einstellung und 50-Q2- Anpassung mittels Span-
nungsteiler.

verbessern [9], [10]. Die HF-Eingangsstufe weist durch das Fortlassen der
Stromquelle keine Gleichtaktunterdriickung auf. Diese erfolgt durch den in-
tegrierten Transformator.

Die differentielle Eingangsspannung Uyp = Ugp, — Ugp_ liegt an den
Eingéngen der HF-Eingangsstufe, und damit an den Gates der Transistoren
M und M, an. Sie wird von M; und M, in die Stréme Iyp, und Iyp_ um-
gewandelt. Diese Strome flieen {iber die Kaskodetransistoren M3 und M,
in die Priméarwicklung des Transformators und rufen aufgrund der magne-
tischen Kopplung zwischen Primér- und Sekundérwicklung die Stréme I;p
und I7z_ in der Sekundarwicklung des Transformators hervor. Die sekundér-
seitigen Strome flieken iiber die Transistoren M5 — Mg der Kommutierungs-
stufe durch die Lastwiderstiande Ry, zur positiven Versorgungsspannung. Der
hohe differentielle Ausgangswiderstand der Kommutierungsstufe wird durch
die Kaskodetransistoren M3 und M, in der HF-Eingangsstufe realisiert. Zu-
sammen mit dem Transformator sorgen M3 und M, zuséatzlich fiir eine hohe
Isolation zwischen der HF-Eingangsstufe und der Kommutierungsstufe. Das
ist insbesondere dann wichtig, wenn direkt ins Basisband heruntergemischt
werden soll, weil hierdurch das in Abschnitt 2.1.2 beschriebene Selbstmischen
unterdriickt wird. Die Resonanzfrequenz des Transformators wird mit Hilfe
der Kapazitaten C, und Cy, auf die Signalfrequenz abgestimmt.

Die Transistoren M5 — Mg der Kommutierungsstufe werden nahe der
Schwellspannung betrieben. Es ergibt sich eine kleine effektive Gate-Source-
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Abbildung 6.3: Foto des Frequenzmischer-Mikrochips.

Spannung und folglich auch eine kleine Drain-Source-Sattigungsspannung.
Die Steilheit g,, und das Verhéltnis g,,/Ip von Steilheit und Drain-Strom
steigt. Die Umschaltzeit und der Beitrag von M5 — Mg am Gesamtrauschen
des Mischers nimmt ab [10]. Das erméglicht eine kleine Amplitude? des loka-
len Oszillators [12] und verringert auf diese Weise dessen Leistungsaufnahme.
Die Transistoren M5 — Mg belasten den lokalen Oszillator kapazitiv. Eine ge-
ringe Weite dieser Transistoren wirkt sich somit ebenfalls verlustleistungssen-
kend aus, verschiebt jedoch die Eckfrequenz des 1/f-Rauschens aufgrund der
kleineren Gate-Fliche zu hoheren Frequenzen. Ein guter Kompromifs ergibt
sich fiir eine Weite von W = 100 pum.

6.1.2 Layout

Der Testchip wurde in der 0.13-pm Standard CMOS-Technologie C'11n mit
sechs Metallebenen hergestellt. Er hat eine Grofe von 1 x 1 mm?. Abbildung

2Eine kleine Amplitude des lokalen Oszillators erhoht das Phasenrauschen des Oszilla-
tors. Das Phasenrauschen ist umgekehrt proportional zur Leistung des Ausgangssignals.
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Abbildung 6.4: Querschnitt einer Windung des Transformators, bestehend
aus mehreren, parallelgeschalteten Metallisierungsebenen.

6.3 zeigt ein Foto des Mikrochips. Fiir den symmetrischen Transformator
werden die oberen beiden Metallebenen verwendet. Sie sind iiber die Zwi-
schenmetallisierung parallelgeschaltet, um die ohmschen Verluste der Trans-
formatorwicklungen zu verringern (Abbildung 6.4). Eine grofte Weite W der
Windungen und die Parallelschaltung mehrerer Windungen wirkt sich eben-
falls senkend auf die ohmschen Verluste aus. Beide Mafinahmen fiihren jedoch
zur Vergrokerung der parasitdren Kapazitdt zwischen den Transformator-
wicklungen und dem Substrat, weil sie zum einen die Flédche der Windungen
erh6hen und zum anderen den Abstand H zum Substrat verringern, so daf
hier ein Kompromifs zwischen der Weite und dem Abstand zum Substrat auf
der einen Seite, und den ohmschen Verlusten und den parasitidren Kapazi-
taten auf der anderen Seite gefunden werden mufs. Die Giite des Transfor-
mators héangt hier besonders empfindlich von der richtigen Dimensionierung
der Primédrwicklung ab. Fiir die Sekundarwicklung ist die Situation etwas
entspannter, da hier eine, im Vergleich zur parasitdren Wicklungskapazitét,
sehr grofe additive Kapazitat parallel zur Sekundarwicklung geschaltet wird.
Die Windungen der Sekundarwicklung kénnen daher weiter gewahlt werden.
Hierbei ist jedoch zu beriicksichtigen, daf weite Windungen der Sekundér-
wicklung den Abstand der Windungen der Primérwicklung vergrofern und
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damit deren Selbstinduktion und den Kopplungsfaktor des Transformators
reduzieren [54].

Fiir eine hohe Stromverstiarkung des integrierten Transformators ist ein
hohes Windungsverhéltnis von Primér- und Sekundarwicklung erforderlich,
woraus sich die Forderung nach einer grofen Primér- und einer kleinen Se-
kundarwicklung ableiten laft. Eine groke Sekundarwicklung hétte jedoch ei-
ne grofse parasitare Kapazitat zur Folge. Die Kapazitat C, wiirde nur kleine
Werte annehmen konnen, und die Giite des Priméarschwingkreises, und da-
mit auch die Stromverstarkung, wére, wie in Abschnitt 4.5.3 beschrieben,
gering. Ein hohes Windungsverhéltnis ginge auf Kosten einer zu kleinen Se-
kundéarinduktivitdt und wiirde den Blindwiderstand der Sekundéarwicklung
und den magnetischen Kopplungsfaktor zwischen Primér- und Sekundérwick-
lungen herabsetzen. Die Stromverstarkung wiirde ebenfalls gering ausfallen.
Das Windungsverhéltnis und die Grofe der Primér- und der Sekundérin-
duktivitdt konnen analog zu dem in Abschnitt 5.5 beschrieben Anwendungs-
beispiel bestimmt werden. FEine hohe Stromverstarkung wird hier mit einem
7:2-Transformator erreicht. Er hat einen Innenradius von 100 gm und einen
Aufenradius von 164 pym. Die Weite der Primarwicklung betrégt 4 um, die der
Sekundarwicklung betréagt 6 um. Zur Erhohung des Kopplungsfaktors wurde
die Sekundérwicklung in drei parallelgeschaltete Windungen mit einer Weite
von jeweils 2 ym aufgeteilt. Der Abstand zwischen zwei Windungen betragt
ebenfalls jeweils 2 ym.

6.1.3 Mellaufbau

Zur Durchfithrung der Messungen wurde der Testchip direkt auf eine HF-
taugliche Leiterplatte gebondet. Die Leiterplatte wurde in einen Metallblock
eingelegt, der die am Block befestigten HF-Steckverbinder mit den Leiter-
bahnen der Leiterplatte kontaktierte (Abbildung 6.5). Alle Eingénge des Mi-
schers sind iiber die in Abbildung 6.2 dargestellten integrierten Spannungs-
teiler an die Impedanz (50 2) der Signalgeneratoren angepafst. Die Arbeits-
punkte der HF-Eingangsstufe und der Kommutierungsstufe konnen iiber eine
extern angelegte Spannung zur Festlegung der Verstarkung variiert werden.
Externe Leistungs-Hybride wurden verwendet, um die unsymmetrischen Sig-
nale der Quellen in symmetrische Signale umzuwandeln, so dak sie in den
differentiellen HF-Eingang und den differentiellen LO-Eingang des Mischers
eingespeist werden konnten. Das symmetrische Ausgangssignal des Mischers
wurde mit integrierten und extern angeschlossenen Impedanzwandlern an
50 §2 angepafst und mit einem externen Leistungs-Hybrid in ein unsymme-

150



6.1 EIN 2.5-GHZ ABWARTSMISCHER FUR 0.6 V

Abbildung 6.5: Metallblock zur Aufnahme der Mefsplatine.

trisches Signal umgewandelt, so dafs es von einem Spektrumanalysator ver-
arbeitet werden konnte. Den Mefsaufbau zeigt Abbildung 6.6. Das Rauschen
und die Nichtlinearititen der Impedanzwandler gingen in die Mefergebnisse
ein. Die Verluste der HF-Verbindungskabel und der Leistungs-Hybride sowie
alle Signalgeneratoren und Mefigerdte wurden vor den Messungen mit Hilfe
eines Leistungsmefgerites kalibriert.

6.1.4 Meliergebnisse

Der Testchip wurde bei einer Versorgungsspannung von 0.6 V und 0.8 V und
bei jeweils verschiedenen, iiber die Arbeitspunkte eingestellte Verstéarkungen
von ~ bdB, ~ 10dB und ~ 15dB gemessen. Die Einstellung der Verstar-
kung erfolgt durch das Anlegen einer Spannung an den Eingang Vpras des
Spannungsteilers aus Abbildung 6.2. Abbildung 6.7 zeigt die Verstdrkung
des Mischers als Funktion der HF-Frequenz bei einer Versorgungsspannung
von 0.8 V. Die HF-Frequenz und die LO-Frequenz wurden fiir diese Messung
gleichzeitig so variiert, daf sich eine konstante IF-Frequenz von 10 MHz er-
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Abbildung 6.6: Mefaufbau.

gab. Die 3-dB-Bandbreite betriagt 2.1 — 3.0 GHz. Die maximale Verstarkung
wird bei 2.5 GHz erreicht. Der 1-dB-Kompressionspunkt wurde bei einer HF-
Frequenz von 2.51 GHz und einer LO-Frequenz von 2.5 GHz gemessen. Ab-
bildung 6.8 zeigt die Leistung des heruntergemischten IF-Signals in Abhén-
gigkeit von der Leistung des HF-Eingangssignals bei einer Versorgungsspan-
nung von 0.6 V. Der [IP3 wurde gemessen, indem Signale mit den Frequen-
zen 2.51 GHz und 2.511 GHz in den HF-Eingang des Mischers eingespeist
wurden. Die LO-Frequenz betrug 2.5 GHz. Abbildung 6.9 zeigt den Verlauf
der Grundwellen und der Intermodulationsprodukte IM3; am Ausgang des
Mischers in Abhéngigkeit von der Eingangsleistung bei einer Versorgungs-
spannung von 0.6V, und in Abbildung 6.10 ist das zugehorige Ausgangs-
spektrum der 2-Ton-Messung dargestellt. Die Rauschzahl wurde bei einer
HF-Frequenz von 2.51 GHz und einer LO-Frequenz von 2.5 GHz mit Hil-
fe eines rauscharmen Spektrumanalysators gemessen. Die Eckfrequenz des
1/f-Rauschens betrédgt ca. 85 kHz (Abbildung 6.11). Bei einer Versorgungs-
spannung von 0.6V und einer eingestellten Verstarkung von +5.4dB er-
reicht der Testchip einen /P35 von —2.8 dBm, einen eingangsbezogenen 1-dB-
Kompressionspunkt von —9.2dBm und eine SSB Rauschzahl® von 14.8 dB.
Die Leistungsaufnahme betrégt dabei 1.6 mW. Bei 0.8 V ist eine Verstarkung
von 15.0dB erzielbar. In Abhéngigkeit von der eingestellten Verstarkung ist
eine Rauschzahl von 8.8 dB, ein IIP3 von +4.3 dBm und ein eingangsbezoge-

3Das Signal ist in nur einem Seitenband (Single Side Band, SSB) enthalten, wiihrend
die Rauschleistung aus beiden Seitenbéndern in die Messung eingeht.
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Abbildung 6.7: Verstarkung in Abhéngigkeit von der Eingangsfrequenz.
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Abbildung 6.11: Rauschzahl in Abhéngigkeit von der Eingangsfrequenz.

ner 1-dB-Kompressionspunkt von —6.5 dBm erreichbar. Tabelle 6.1 fakt alle
Mefsergebnisse zusammen.

6.2 Ein 1.8 — 1.9-GHz Empfanger fiir 1V

Moderne mobile Kommunikationsgerdte miissen Daten mit verschiedenen
Funknetzen austauschen kénnen. Da nicht gleichzeitig zu allen Funknetzen
eine Verbindung aufrecht erhalten werden mufs, kann eine Sende-Empfangs-
Einheit im Zeitmultiplex zur Unterstiitzung mehrerer Standards eingesetzt
werden (Multistandard). Voraussetzung dafiir ist eine Anpassung an den je-
weiligen Frequenzbereich (Multiband). Das schmalbandige Verhalten induk-
tiver Bauelemente wirkt dabei unterstiitzend, um Storer auszufiltern. Eine
Verschiebung der Resonanzfrequenz ist durch einfaches Zu- oder Abschalten
von Kapazitaten moglich.

Die Resonanzfrequenz des integrierten Transformators ist fertigungsbe-
dingten Prozefitoleranzen unterworfen. Inshesondere kénnen Variationen der
parasitdren Transformator-Kapazitdten dazu fithren, dafs sich das Maximum
der Verstarkung im Frequenzbereich verschiebt. Solche Toleranzen werden
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Tabelle 6.1: Mefergebnisse.

Versorgungsspannung (V) 0.6 0.6 0.8 0.8 0.8
Verstérkung (dB) +54 +104 457 +10.2 +15.0
[F-Frequenz (MHz) 10.0 10.0 10.0 100  10.0
LO-Frequenz (GHz ) 2.5 2.5 2.5 2.5 2.5
LO-Leistung (dBm) -1.0 -10 -10 -10 -1.0
Stromaufnahme (mA) 2.7 5.0 3.0 4.0 9.7
Leistungsaufnahme (mW) 1.6 3.0 2.4 3.2 7.8
1-dB Kompression® (dBm) —9.2 —-14.7 —6.5 —-10.7 —16.9
IP3¢ (dBm) —28 -85 443 -25 -95
SSB Rauschzahl (dB) 14.8 11.6 15.9 12.9 8.8
LO-RF Isolation (dB) -709 -71.0 -71.1 -—-712 -—71.1

—-58.9 —587 —60.0 —59.7 —59.0
—54.2 =542 =543 543 542

RF-IF Isolation (dB

)
LO-IF Isolation (dB)

“Bezogen auf den Eingang

zwar, wie das Beispiel des Frequenzmischers des vorangegangenen Abschnit-
tes zeigt, weitestgehend durch die hohe Bandbreite kompensiert, eine Ab-
stimmung der Resonanzfrequenz wiirde aber nicht nur die Unterstiitzung
verschiedener Ubertragungsstandards mit ihren verschiedenen Frequenzbe-
reichen ermoglichen, sie wiirde auch zu einer besseren Selektion und einer
héheren Verstéarkung fiihren.

Ein vollstéandig integrierter Low-IF Empfanger fiir 1.8 — 1.9 GHz wurde
in der 0.13-pm Standard CMOS-Technologie C'71n der Infineon Technologies
AG hergestellt und vermessen [55]. Der Empfianger erreicht bei einer Ver-
sorgungsspannung von 1V und einer Leistungsaufnahme von 25.7 mA einen
IIP3 von —20.3 dBm, einen eingangsbezogenen 1-dB-Kompressionspunkt von
—30.7dBm, eine Verstirkung von 29.2dB und eine Rauschzahl (SSB) von
3.0dB.
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Abbildung 6.12: Blockschaltbild des Empfangers.

6.2.1 Empfanger-Architektur

Abbildung 6.12 zeigt das Blockdiagramm des homodynen Empfingers. Das
von dem rauscharmen Eingangsverstiarker (Low Noise Amplifier, LNA) ver-
starkte Eingangssignal wird direkt vom IQ-Mischer ins Basisband herunter-
gemischt, ohne zuvor ein externes Filter durchlaufen zu miissen. Eine hohe
Isolation zwischen dem LO-Eingang des Mischers und dem HF-Eingang des
LNAs bzw. des Mischers sowie eine Regelung des Ruhepotentials am Mischer-
ausgang unterdriicken so den Einfluf des in Abschnitt 2.1.2 beschriebenen
Selbstmischens. Das fiir den Mischprozefs erforderliche vierphasige Taktsig-
nal wird von einem integrierten spannungsgesteuerten Oszillator (Voltage
Controlled Oscillator, VCO) mit nachgeschaltetem 1Q-Teiler auf dem Chip
erzeugt. Fiir den LNA werden integrierte Induktivitaten im Lastkreis verwen-
det. Im Mischer wird ein integrierter Transformator eingesetzt. Er verbin-
det die Stromschnittstellen von HF-Eingangsstufe und Kommutierungsstufe.
Schaltbare Kapazitatsarrays sind den induktiven Elementen parallelgeschal-
tet, um deren Resonanzfrequenz verschieben zu koénnen. Die Kapazititen
werden iiber ein im Empfianger integriertes Schieberegister geschaltet.

Zur Realisierung des Abgleiches der Resonanzfrequenzen der im Emp-
fénger integrierten induktiven Bauelemente auf eine bestimmte Eingangsfre-
quenz, miifste die Ausgangsleistung des Empfiangers von einem Leistungsmes-
ser in eine proportionale Spannung umgewandelt, von einem Analog-Digital-
Wandler digitalisiert und von einem Digitalteil ausgewertet werden. Wiir-
de nun ein HF-Testsignal einer bestimmten Frequenz in den Eingang des
Empfangers eingespeist werden, konnte ein im Digitalteil implementierter
Optimierungs-Algorithmus die Verstarkung durch zu- oder abschalten von
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Abbildung 6.13: Prinzip eines selbstkalibrierenden Empféngers.

Kapazitdten maximieren. Abbildung 6.13 zeigt das Prinzip dieses selbstka-
librierenden Empfangers. Die hier beschrieben Schaltungsblocke liefen sich,
zusammen mit der Empfangseinheit, leicht in einem Chip integrieren. Fiir
die Laboruntersuchung wurden einige der Schaltungsblocke in Form externer

Bauteile innerhalb des Mefsystems aufgebaut, andere wurden durch einen
PC ersetzt (siche Abschnitt 6.2.4).

6.2.2 Schaltungsbeschreibung

Im folgenden werden die einzelnen Schaltungsblécke, die in den Testchip der
in Abbildung 6.12 dargestellten Empfénger-Architektur integriert wurden,
ausfithrlich beschrieben.

Eingangsverstarker

Abbildung 6.14 zeigt den rauscharmen HF-Eingangsverstiarker des Empfan-
gers. Die Architektur dieses Eingangsverstérkers entspricht weitestgehend der
in [21]. Das tiber die Koppelkondensatoren C'x und die Widerstédnde Ry riick-
gekoppelte Ausgangssignal bringt die differentielle Eingangsimpedanz dieses
Transimpedanzverstarkers in einen Bereich, in dem eine Anpassung an 200 2
mit nur einer externen Induktivitit L., und zwei externen Kapazititen Cl
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ouT

Abbildung 6.14: LNA in Anlehnung an [21].

leicht moglich ist. Dieser Verstirkertyp wurde einem LNA mit induktiver
Source-Degeneration vorgezogen, weil er sich in Simulationen als die stabile-
re Variante erwies.? Als Last wurde ein LC-Parallelschwingkreis (bestehend
aus Ly, Ly und () verwendet, um den Spannungsabfall am Ausgang zu
reduzieren und um damit eine geringe Versorgungsspannung und gleichzei-
tig eine hohe Verstarkung zu ermdglichen. Die Kaskodetransistoren M3 und
M, erhohen den differentiellen Ausgangswiderstand der Eingangstransisto-
ren M; und M, und vergrofern die Verstarkung so zusétzlich. Sie reduzieren
aufserdem die Riickwirkung des Ausgangs auf den Eingang und erhéhen da-
mit die Stabilitdt. Zur Umschaltung der Resonanzfrequenz von 1.9 GHz auf
1.8 GHz konnen die beiden Kondensatoren C'4 iiber die Transistoren Mg zum
LC-Parallelschwingkreis hinzugeschaltet werden.

Frequenzmischer

Die Ausgangsspannung des Eingangsverstarkers wird direkt und ungefiltert
auf die Transistoren M; und M, des 1Q-Mischers aus Abbildung 6.15 ge-

4Die Spule im Source-Kreis eines induktiv source-degenerierten LNA bildet zusammen
mit der Source-Bulk-Kapazitit einen Parallelschwingkreis. Dadurch kann eine Mitkopp-
lung entstehen, die den Verstarker instabil werden 1aft.
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Abbildung 6.15: 1Q-Mischer [55].

fithrt. Diese wandeln die differentielle Eingangsspannung in einen differenti-
ellen Strom um, der von der HF-Eingangsstufe iiber die Kaskodetransistoren
Ms und M, hochohmig an den in Resonanz arbeitenden integrierten Trans-
formator (bestehend aus Ly und Ls) geleitet, von diesem verstdrkt, und in die
Source-Anschliisse der Eingangstransistoren M5 — Mg der Kommutierungs-
stufe eingespeist wird. Die Resonanzfrequenz des Transformators wird durch
die Kondensatoren C}, und (5, sowie durch Kapazititsarrays eingestellt.
Die Transistoren M5 — Mg der Kommutierungsstufe erméglichen zum einen
die Festlegung des Ruhestromes der Kommutierungsstufe iiber ihren Gate-
Anschlufs, und damit eine Festlegung des Spannungsabfalles iiber den Last-
widerstanden Rj, zum anderen kann durch eine hohe Steilheit von M5 — My
ein geringer Eingangswiderstand der Kommutierungsstufe erzielt werden, um
eine groftmogliche Stromverstarkung des Transformators zu erhalten. Eine
grofte Steilheit von M5 — Mg kann durch eine grofe Weite erreicht werden, oh-
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ne dabei das Frequenzverhalten des Transformators negativ zu beeinflussen,
da der Sekundarwicklung sowieso eine groke Kapazitiat im Picofarrad-Bereich
parallelgeschaltet wird, die nun aufgrund der parasitdren Transistorkapazi-
taten von My — Mg entsprechend kleiner ausfallen kann.

Die Anwesenheit von My — Mg hat weitere Vorteile: Der Ruhestrom der
Kommutierungsstufe kann sehr klein gewéahlt werden. Dadurch verringert
sich die Leistungsaufnahme und die Lastwiderstinde der Kommutierungs-
stufe konnen zugunsten einer hohen Verstiarkung grofsere Werte annehmen.
Die Steilheit der Schalttransistoren Mg — Mg hat keinen Einflufs auf den
Eingangswiderstand der Kommutierungsstufe. Die Schalttransistoren kon-
nen daher eine geringere Weite haben.’ Auf diese Weise wird der Ausgang
des lokalen Oszillators kapazitiv nur wenig belastet. Das verringert die Lei-
stungsaufnahme zusétzlich. Die kurzen Umschaltzeiten der kleinen Transi-
storen reduzieren das Ausgangsrauschen des Mischers.® Die Anwesenheit von
Ms; — Mg und die geringe Weite von My — Mg erhéhen, zusammen mit den
Kaskodetransistoren M3 und M, und dem Transformator, die Isolation zwi-
schen dem HF-Eingang und dem LO-Eingang des Mischers. Hierdurch wird
das Selbstmischen stark unterdriickt.

Ausgangs-Ruhepotential-Regelung

Die Riickkopplung des Gleichtaktsignals des I- bzw. Q-Mischerausgangs auf
die Gates von M; — My wirkt einer Séttigung dieser Ausgénge zusitzlich
entgegen und ermoglicht so das direkte Heruntermischen ins Basisband. Das
Gleichtaktsignal wird mit Hilfe von Spannungsteilern (bestehend aus R;
und Ry bzw. R3 und Ry) jeweils getrennt aus der Differenz des I- bzw. Q-
Ausgangssignals des Mischers gewonnen, so daf die Regelung des Ausgangs-
Ruhepotentials fiir den I- und Q-Ausgang getrennt voneinander erfolgen
kann. Die Abweichung des jeweiligen Gleichtaktsignals, bezogen auf die Re-
ferenzspannung Vggr, wird von den Differenzverstarkern O P, und O P, ver-
starkt und auf die Gates von M5 und Mg bzw. M; und Mg gefiihrt. Auf diese
Weise werden die Ruhestrome des I- und Q-Pfades der Kommutierungsstufe
geregelt, so dafs sich an den Ausgéngen, bis auf eine bei Proportional-Reglern
iibliche Regelabweichung, in etwa der Wert der Referenzspannung einstellt.

50Ohne M5 — Mg miifite der geringe Eingangswiderstand der Kommutierungsstufe durch
eine hohe Steilheit von Mg — Mg gewéhrleistet werden. Dazu wére entweder ein grofter
Drain-Strom oder eine grofte Weite dieser Transistoren erforderlich.

5Die Gate-Fliche der Schalttransistoren darf nicht zu klein werden, damit der Einfluf§
des 1/f-Rauschens der Transistoren gering bleibt.
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Abbildung 6.16: Schaltung zur Regelung des Ruhepotentials des I-Ausgangs.

Sollte die Ausgangsspannung durch den Selbstmischprozefs an einem der diffe-
rentiellen Ausgénge I bzw. () sinken, so sinkt auch das Potential an den Gates
von M5 und Mg bzw. M7 und Mjg, so daf der Ruhestrom in dem entsprechen-
den Pfad abgeregelt wird. Das wirkt der Absenkung der Ausgangsspannung
am I- bzw. Q-Ausgang entgegen. Bei einer zu geringen Ausgangsspannung
an einem der differentiellen Ausgénge wird der Strom aufgrund der Regelung
entsprechend steigen.

Die Schaltung zur Regelung des Ruhepotentials des I-Ausgangs ist in
Abbildung 6.16 dargestellt. Das Gleichtaktsignal des I-Ausgangs wird von
dem Differenzverstirker (bestehend aus Mp; — Mps) und dem nachfolgenden
Transistor Mg verstirkt und anschliefsend auf die Gates von Ms und Mg der
Kommutierungsstufe des Mischers zuriickgekoppelt. Sowohl der Differenzver-
starker der Ausgangs-Ruhepotential-Regelung, als auch die Eingangstransi-
storen M5 und Mg (in Verbindung mit den Lastwiderstinden Rj), weisen
in ihren Ubertragungsfunktionen jeweils eine Polstelle auf, so dak der Pha-
sengang insgesamt kompensiert werden muf. Zu diesem Zweck existiert ein
skaliertes Abbild der Transistoren M5 und Mg und der Lastwiderstdnde Ry,
bestehend aus My, und R/, so dak iiber Cy;x eine Miller-Kompensation
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Abbildung 6.17: Kapazitiatsarray zur Verschiebung der Resonanzfrequenz.
ermoglicht wird.

Kapazitatsarrays und Schieberegister

Zur Verschiebung der Resonanzfrequenz des LC-Parallelschwingkreises des
LNAs und der des Transformators im Mischer, wurden schaltbare Kapazi-
tatsarrays (Abbildung 6.17), bestehend aus den Einzelkapazitiaten Cy ver-
wendet. Die zugehorigen Schalttransistoren Mg werden von einem 9-Bit-
Schieberegister (Abbildung 6.18) angesteuert. Ein 9-Bit-Datenwort wird hier-
zu seriell in den Eingang D AT A eingeschrieben. Mit jeder steigenden Flanke
am C'LK-Eingang wird jeweils ein Bit in das Schieberegister ibernommen.
Mit der steigenden Flanke am W E-Eingang erscheint das komplette Daten-
wort an den Ausgingen (Qy — g, die mit den jeweiligen Schalttransistoren
Mg der Kapazitatsarrays verbunden sind.

Im eingeschalteten Fall beeinflussen die Schalttransistoren Mg, aufgrund
ihres Kanalwiderstandes rpg.,, die Gilite des Kapazitiatsarrays. Je grofer
die Weite der Transistoren dimensioniert ist, desto geringer ist ihr Kanal-
widerstand und desto hoher ist die Giite des Kapazitatsarrays. Gleichzeitig
erh6hen sich aber auch die parasitdren Transistorkapazitdten in Gestalt der
Gate-Drain-Kapazitidt Cop und der Drain-Bulk-Kapazitit C'ppg, so dals sich
auch dann eine merkliche kapazitive Belastung des LC-Parallelschwingkreises
ergibt, wenn der entsprechende Kondensator eigentlich abgetrennt ist. Fiir
die Schalttransistoren kann deshalb keine beliebig grofse Weite gewéhlt wer-
den. Ein guter Kompromifs ergibt sich mit einer Weite von W = 100 pm fiir
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Abbildung 6.18: Schieberegister zur Ansteuerung der Kapazitéitsarrays.
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die 300-fF-Kondensatoren des Kapazitdtsarrays des LNAs und des sekun-
darseitigen Kapazititsarrays des Transformators, bzw. mit W = 25 ym fiir
die 80-fF-Kondensatoren des primérseitigen Kapazitatsarrays des Transfor-
mators. Die Lange L aller Schalttransistoren betragt 120 nm. Die Kapazitat
eines ausgeschalteten Pfades 145t sich mit dieser Dimensionierung auf ~ 25%
der Nominalkapazitiat C'4 absenken.

Im ausgeschalteten Fall ergibt sich eine Reihenschaltung aus der entspre-
chenden Kapazitiat C'y des Kapazitatsarrays, der Drain-Bulk-Kapazitiat Cpp
und des Substratwiderstandes Rg,p, wie in Abbildung 6.19 dargestellt. Die
Giite der abgetrennten Kondensatoren ist aufgrund des Substratwiderstandes
gering. Um sie zu erhdhen, werden die Gates der abgeschalteten Transisto-
ren von Invertern niederohmig zur negativen Versorgungsspannung hingezo-
gen. Die Kapazitdt Cy ist dann, parallel zur Reihenschaltung aus Cpp und
Rgyp, zusétzlich iiber Cgp niederohmig mit der negativen Versorgungsspan-
nung verbunden. Durch diese Mafnahme lafst sich die Giite von sehr kleinen
Werten ) ~ 10 auf Werte von ) > 30 anheben. Abbildung 6.20 zeigt Ersatz-
schaltbilder fiir einen Kondensator im dazugeschalteten und im abgetrennten
Fall. Darin ist r;,, der differentielle Ausgangswiderstand des Inverters.

Lokaler Oszillator

Das Taktsignal zur Ansteuerung der LO-Eingénge des Mischers wird von ei-
nem integrierten spannungsgesteuerten lokalen Oszillator (Voltage Control-
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Abbildung 6.19: Parasitiare Transistorkapazitéten beeinflussen die Giite des
Kapazitatsarrays.

led Oscillator, VCO) erzeugt. Der im Empfianger eingesetzte VCO ist in
Abbildung 6.21 dargestellt. Er besteht aus einem kreuzgekoppelten NMOS-
und einem kreuzgekoppelten PMOS-Transistorpaar. Im Vergleich zu einem
VCO, bei dem nur eines der Transistorpaare zusammen mit einer Spule, de-
ren Mittelanzapfung mit der positiven oder negativen Versorgungsspannung
verbunden ist, verwendet wird, stellt die hier eingesetzte Topologie sicher,
daft keine Amplituden auftreten, die eine der beiden Versorgungsspannun-
gen iiberschreiten bzw. unterschreiten konnten. Wére die Spule mit ihrer
Mittelanzapfung mit einer der Versorgungsspannungen verbunden, konnte
das Ausgangssignal des VCOs nahezu die doppelte Amplitude aufweisen.
Das wiirde zwar das Phasenrauschen des VCOs verringern, konnte aber die
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Abbildung 6.20: Ersatzschaltbilder eines Pfades im Kapazititsarray: a) Kon-
densator dazugeschaltet, b) Kondensator abgetrennt, ¢) Abtrennung bei An-
steuerung des Schalttransistors Mg iiber einen Inverter.
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Abbildung 6.21: Spannungsgesteuerter Oszillator (VCO) [51].
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Abbildung 6.22: 1Q-Teiler.

Lebensdauer der Transistoren herabsetzen oder sogar zu deren Zerstorung
fithren, falls die Ausgangsamplitude die maximal fiir den Prozef vertragli-
che Versorgungsspannung iiberschreiten sollte. Im Vergleich zu einem VCO
mit nur einem kreuzgekoppelten Transistorpaar, hat der hier verwendete nur
etwa die halbe Leistungsaufnahme, denn der Versorgungsstrom des VCOs
fliefst gleichzeitig durch jeweils einen NMOS- und einen PMOS-Transistor
und erzeugt somit nahezu die doppelte Steilheit, die von nur einem Tran-
sistorpaar bei gleichem Versorgungsstrom erreicht werden konnte. Auf eine
Fuftpunktstromquelle unter bzw. iiber einem der Transistorpaare wurde ver-
zichtet, da sie den Ausgangsspannungsbereich des VCOs einschrinken wiirde
und ihr 1/f-Rauschen ein groferes Phasenrauschen zur Folge hétte [56]. Die
Ostzillatorfrequenz kann iiber den Spannungseingang Vi v variiert werden.
Zur Erweiterung des Tuning-Bereiches des VCOs kénnen Varaktoren digital
ein- bzw. ausgeschaltet werden. Fiir diesen Zweck werden drei Ausginge des
9-Bit-Schieberegisters aus Abbildung 6.18 verwendet.

1Q-Teiler

Fiir den Mischprozefs wird ein Quadratur-Taktsignal bendtigt. Dieses vier-
phasige Signal wird von einem IQ-Teiler (Abbildung 6.22) aus dem vom VCO
erzeugten, symmetrischen Ausgangssignal abgeleitet. Der 1Q-Teiler besteht
aus zwei in Reihe geschalteten D-Flipflops (Abbildung 6.23). Die Ausgénge ()
und @ des zweiten D-Flipflops werden gegenphasig auf die Eingéinge D und
D des ersten D-Flipflops zuriickgekoppelt. Die Ausginge der D-Flipflops én-
dern ihren Zustand mit jeder steigenden Flanke am jeweiligen Takteingang C'.

167



6 EXPERIMENTELLE UNTERSUCHUNGEN

fHELE% M DQ M,

Co—[ M, M, —«a¢C

Abbildung 6.23: D-Flipflop des 1Q-Teilers.
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Abbildung 6.24: Buffer fiir das externe LO-Signal des VCOs.
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Abbildung 6.25: Foto des Empfanger-Mikrochips.

Das Taktsignal des VCOs wird dem zweiten D-Flipflop invertiert zugefiihrt,
so dafs sich eine Phasenverschiebung von 90° zwischen den Ausgangssignalen
beider D-Flipflops ergibt. Der VCO mufs mit der doppelten fiir den Misch-
prozefs erforderlichen Frequenz schwingen. Um das Ausgangssignal des VCOs
einem externen PLL-Baustein zufiihren zu kénnen, wird es von einem Buffer
(Abbildung 6.24) verstérkt, bevor es den Chip verlaft.

6.2.3 Empfanger-Testchip

Der Empfinger wurde in der 0.13-pum Standard CMOS-Technologie C11n
hergestellt. Abbildung 6.25 zeigt ein Foto des ungebondeten Mikrochips. Der
1.8 x 1.2mm? groke Mikrochip wurde maschinell in ein VQFN-Geh#use” mit
24 Anschliissen eingesetzt und maschinell gebondet. Abbildung 6.26 zeigt ein
Foto des verpackten Testchips. Das verwendete VQFN-Gehéuse ist aufgrund
seiner sehr kleinen duferen Abmessungen von 4.5 x 3.5 x 0.9 mm? (Linge x
Breite x Hohe) und dem engen Abstand von 0.5 mm zwischen den Anschliis-
sen ausgezeichnet fiir den Einsatz im HF-Bereich geeignet.

"Very Thin Profile Quad Flat Non Leaded Package
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Abbildung 6.26: Empfianger im VQFN24-Gehéuse.

6.2.4 Melisystem

Zur Durchfithrung von Messungen wurde ein Mefisystem bestehend aus zwei
Leiterplatten entworfen. Auf der Hauptplatine in Abbildung 6.27 befinden
sich drei Hauptspannungsquellen von jeweils 2.5V, 3.3V und 5V, die zur Ver-
sorgung der einzelnen Komponenten des Mefisystems und zur Bereitstellung
von Referenzspannungen dienen. Der Testchip verfiigt iiber insgesamt fiinf
Anschliisse zur getrennten Versorgung von LNA, Mischer, VCO, 1Q-Teiler
und Buffer. Zu Testzwecken kann auf diese Weise fiir jeden Schaltungsblock
eine andere Versorgungsspannung eingestellt werden. Die einzelnen Spannun-
gen werden auf der Hauptplatine aus der 5-V-Versorgung erzeugt.

Das Ausgangssignal des Empfingers liegt in Form einer Spannungsdiffe-
renz vor. Der differentielle Ausgangswiderstand des Empfingers betragt ca.
800 €2. Um das Ausgangssignal des Empfangers mit einem Spektrumanalysa-
tor darstellen zu konnen, muf es entsprechend aufbereitet werden, so daf es
in den unsymmetrischen, mit 50 €2 abgeschlossenen Eingang des Spektrum-
analysators eingespeist werden kann. Die Hauptplatine enthélt zu diesem
Zweck einen Verstérker, der das symmetrische Basisbandsignal des Empfan-
gers in ein unsymmetrisches Signal umwandelt. Er nimmt dabei gleichzei-
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Abbildung 6.27: Foto der Hauptplatine.

tig die 50-2-Anpassung zum Anschluf eines externen Mefigerites vor. Seine
Spannungsverstarkung betragt 0 dB.

Der Empfénger bietet die Moglichkeit, die Resonanzfrequenz der inte-
grierten induktiven Bauelemente iiber schaltbare Kapazitatsarrays zu ver-
schieben. Dazu muf die Ausgangsleistung des Empfangers meftechnisch er-
falst werden. Ein auf der Hauptplatine untergebrachter Leistungsmesser wan-
delt die Leistung des vom Empfanger erzeugten I- bzw. Q-Signals in eine
Spannung um, so daf sie von einem Mikrokontroller oder PC ausgewertet
werden kann. Uber die serielle Schnittstelle des Empfingers konnen dann
Kapazitdaten zu- oder abgeschaltet werden. Auf der Hauptplatine befindliche
Pegelwandler setzen die vom PC kommenden TTL-Signale in die fiir den
Testchip geeigneten Spannungspegel zur Ansteuerung der seriellen Schnitt-
stelle um. Optokoppler sorgen dabei fiir eine galvanische Trennung zwischen
dem Mefssystem und dem angeschlossenen PC. Damit werden Masseschlei-
fen unterbunden, die sich ansonsten iiber die Erdungsleitungen des PCs und
der Mefgerdate und iiber die Masseleitung zwischen PC und Hauptplatine
ausbilden kénnten.

Auf der Hauptplatine befindet sich auch der PLL-Baustein mit seiner ex-
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Abbildung 6.28: Bestiickungsplan der Hauptplatine.

ternen Beschaltung und dem Pegelwandler, der die von der PLL erzeugte
Steuerspannung in den fiir den Oszillator zulédssigen Spannungsbereich um-
setzt. Die rdumliche Trennung von Testchip und PLL-Baustein wird {iber
Koaxialkabel und entsprechende Anpassungsnetzwerke, sowohl auf der Seite
des Testchips, als auch auf der Seite des PLL-Bausteins, {iberwunden. Alle
Komponenten der Hauptplatine sind in dem Bestiickungsplan der Abbildung
6.28 noch einmal dargestellt.

Eine zweite, HF-taugliche, Platine (Abbildung 6.29) dient zur Aufnah-
me des Testchips. Beide Leiterplatten sind iiber eine Steckerleiste miteinan-
der verbunden. Die HF-Platine enthélt im Vergleich zur Hauptplatine nur
sehr wenige Komponenten. Hier sind nur die Bauteile untergebracht, die sich
aus technischen Griinden in unmittelbarer Nahe des Empféngers befinden
miissen. Dazu zahlt vor allem der externe 1:4-Transformator, der eine An-
passung des unsymmetrischen 50-2-Ausgangs des Signalgenerators an den
differentiellen 200-2-Eingang des Empfangers vornimmt. Dazu zéhlt auch
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Abbildung 6.29: Foto der HF-Platine.

das Eingangsanpassungs-Netzwerk des LNAs, denn ein diskreter Aufbau des
Netzwerkes und des Transformators ist nur zuldssig, solange die Abmessun-
gen dieser Bauteile zusammen mit dem Empfinger klein im Vergleich zur
Wellenlédnge sind. Das Ausgangssignal des Empfangers durchlauft auf der
HF-Platine in unmittelbarer Ndhe des Empfangers untergebrachte Impedan-
zwandler, bevor es iiber einen Verbindungsstecker zur Hauptplatine gelangt.

Der VCO verfiigt neben dem analogen Eingang zum Anlegen einer Steu-
erspannung noch iiber drei digitale Eingénge, iiber die zusédtzlich Einflufs
auf die Oszillatorfrequenz genommen werden kann. Diese digitalen Eingénge
werden zusammen mit den Kapazitatsarrays von einem 9-Bit-Schieberegister
angesteuert. Fiir die Laboruntersuchungen wurde ein Windows-Programm
in der Programmiersprache Visual C++ erstellt, tiber die das Schiebere-
gister des Empfangers beschrieben werden kann. Die Eingabemaske dieses
Programms ist in Abbildung 6.30 dargestellt. Die drei Steuerleitungen des
9-Bit-Schieberegisters miissen mit den Datenleitungen D2 — D0 des Parallel-
Anschlusses des PCs verbunden sein, auf dem das Windows-Programm gest-
artet wird. Uber die Auswahlknépfe der Eingabemaske konnen einzelne Bits
des Schieberegisters gesetzt bzw. geloscht werden. Der Inhalt des Schiebere-
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Abbildung 6.30: Eingabemaske des Windows-Programms.

gisters wird mit einer neuen Auswahl augenblicklich aktualisiert. Das Schie-
beregister kann zu jedem beliebigen Zeitpunkt iiber die Schaltfliche Update
erneut mit den aktuellen Werten beschrieben werden.

6.2.5 Melaufbau

Alle fiir den Empfinger und die Komponenten der HF-Platine bendtigten
Spannungen werden von der Hauptplatine bereitgestellt, so dafs nur ein La-
bornetzgerét fiir die Spannungsversorgung des Mefkaufbaus erforderlich ist.
Externe Leistungs-Hybride sind nur fiir die I/P3-Messung noétig. Alle ande-
ren Messungen erfordern keine weitere externe Beschaltung. Fiir die Messun-
gen wurden alle Schaltungsblécke des Testchips mit einer Spannung von 1V
versorgt. Alle Leistungsangaben beziehen sich auf ein 50-Q2-Mefsystem. Der
Mefaufbau ist in Abbildung 6.31 schematisch dargestellt.

Fiir die Messungen wird der HF-Eingang des Empfiangers iiber den 1:4-
Transformator der HF-Platine mit der fiir die entsprechende Messung erfor-
derlichen Signalquelle verbunden. Der differentielle Eingang des Empféngers
ist auf diese Weise an den 50-€2-Ausgang der Signalquelle angepaft. Das
Quadratur-Ausgangssignal des Empfangers wird iiber die Impedanzwandler
der HF-Platine und iiber die 0-dB-Verstarker der Hauptplatine, die die Um-
wandlung der symmetrischen I- und Q-Signale des Empfangers in unsymme-
trische Signale iibernehmen, an das fiir die entsprechende Messung erforder-

174



6.2 EIN 1.8 — 1.9-GHZ EMPFANGER FUR 1V

mno

lassawl

d -sbunisia

=

I 2.

Jaiddoy
Bunbiosianidney “oido
L] L]
ug||anbsbunuueds Ja|puem
abibueyqeun -|abad

—— — —

11d

yys
-lona

e e o

Jabueydwg

1 00§

aune|d-4H

Abbildung 6.31: Mefaufbau.
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Abbildung 6.32: Reflexionskoeffizient S7; in Abhéngigkeit von der Eingangs-
frequenz.

liche Mefigerét angeschlossen. Der 0-dB-Verstarker ist zum Schutz des ange-
schlossenen Mefsgerites durch einen 100nF-Kondensator gleichspannungsmé-
Kig von dem Mefgerit entkoppelt. Der Eingangswiderstand des Mefigerétes
betragt 50 €2, so dak sich die untere Grenzfrequenz des Mefautbaus ausgangs-
seitig zu fy, = 1/(27 - 50Q - 100nF) ~ 30kHz ergibt.® Die obere Grenzfre-
quenz des Mefsystems wird durch den dominanten Pol der Ausgangsstufe des
Empfangers bestimmt. Der Empfanger hat einen Ausgangswiderstand von
400 €2 und interne Filterkapazitaten von 4 pF. Die Kapazitéit der Leitung zwi-
schen Empfiangerausgang und Impedanzwandlereingang wurde zu 3 pF ab-
geschitzt. Zusammen mit der Eingangskapazitiat des Impedanzwandlers von
5 pF, kann die obere Grenzfrequenz zu f,, = 1/(2m - 400 Q2 - 12 pF) ~ 30 MHz
berechnet werden. Aufgrund der parasitiaren Kapazitdten des Empfangerge-
hauses, des 100-nF-Koppelkondensators, eines an die Ausgangsleitung ange-
schlossenen 10-k{2-Widerstandes und der Kapazitit zwischen der Ausgangs-
leitung und benachbarten Leitungen, liegt die obere Grenzfrequenz deutlich
unter dem berechneten Wert, bei etwa 3 MHz.

8Ein DC-Blocker hiitte im giinstigsten Fall eine untere Grenzfrequenz von 1 MHz.
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Abbildung 6.33: Verstarkung in Abhéngigkeit von der Eingangsfrequenz.

6.2.6 Meliergebnisse

Abbildung 6.32 zeigt den Reflexionskoeffizienten Sp; fiir den HF-Eingang
des Empfingers in Abhédngigkeit von der Frequenz des Eingangssignals. In
dem Frequenzbereich von 1.8 — 1.9 GHz ist S1; < 13dB. In Abbildung 6.33
ist die Verstiarkung des Empfangers in Abhéngigkeit von der Frequenz des
Eingangssignals dargestellt. Fiir diese Messung wird die Frequenz am HF-
Eingang zusammen mit der Oszillatorfrequenz in gleichen Schritten variiert,
so dafs sich an den I- un Q-Ausgéngen des Empfiangers ein Signal mit einer
konstanten Frequenz von 500 kHz ergibt. Mit Hilfe der Kapazitatsarrays kon-
nen die Resonanzfrequenzen des LC-Parallelschwingkreises im LNA sowie die
des Transformators im Mischer an die entsprechende Eingangsfrequenz ange-
pakt werden. Bei einer Eingangsfrequenz von 1.8 GHz ergibt sich zwischen der
glinstigsten und der ungiinstigsten Einstellung der Kapazititsarrays ein Un-
terschied von 3.2 dB in der Verstdrkung. Das Maximum der Verstiarkung laft
sich durch eine entsprechende Einstellung der Kapazitiatsarrays auf 1.8 GHz
bzw. 1.9 GHz verschieben.

Der Frequenzgang an den Basisbandausgédngen I und @) ist in Abbildung
6.34 gezeigt. Abbildung 6.35 zeigt die Rauschzahl in Abhéngigkeit von der
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Abbildung 6.34: Verstarkung in Abhéngigkeit von der Ausgangsfrequenz.
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Abbildung 6.35: Rauschzahl und 1/f-Rauschen.
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Abbildung 6.36: 1-dB-Kompressionspunkt.

Frequenz des I- bzw. Q-Signals. Sie wurde bei einer konstanten Oszillator-
frequenz von 3.6 GHz gemessen, indem die Frequenz des HF-Eingangssignals
von 1.7995 — 1.79999 GHz variiert wurde. Die integrierte SSB Rauschzahl
im Frequenzbereich von 10 — 500 kHz betrégt 3.0 dB. Die 1/f-Eckfrequenz
betragt 30 kHz. Der 1-dB-Kompressionspunkt wurde bei einer HF-Frequenz
von 1.8 GHz und einer LO-Frequenz von 3.601 GHz gemessen. Abbildung 6.36
zeigt die Leistung des heruntergemischten IF-Signals in Abhangigkeit von der
Leistung des HF-Eingangssignals. Der ITP; wurde gemessen, indem Signale
mit den Frequenzen 1.8 GHz und 1.80005 GHz in den HF-Eingang des Mi-
schers eingespeist wurden. Die LO-Frequenz betrug 3.5998 GHz. Abbildung
6.37 zeigt den Verlauf der Grundwellen und der Intermodulationsprodukte
am Ausgang des Mischers in Abhéngigkeit von der Eingangsleistung. In Ab-
bildung 6.38 ist die Oszillatorfrequenz in Abhéngigkeit von der Steuerspan-
nung und den Pegeln an den Digitaleingéingen des Oszillators dargestellt.
Tabelle 6.2 falt alle Mefsergebnisse noch einmal zusammen.
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Abbildung 6.38: Oszillatorfrequenz in Abhéngigkeit von der Steuerspannung
und den Digitaleingédngen.
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Tabelle 6.2: Mefsergebnisse.

Versorgungsspannung (V) 1.0
Stromverbrauch ohne Buffer (mA) 25.7
Stromverbrauch mit Buffer (mA) 27.6
Verlustleistung (mW) 27.6
Reflexionsfaktor am HF-Eingang @1.8GHz (dB) —14.9
SSB Rauschzahl (dB) 3.0
1/f-Eckfrequenz (kHz) 30.0
Verstérkung (dB) 29.2
Eingangsbezogene 1-dB Kompression (dBm) —-30.7
Eingangsbezogener IP3 (dBm) —20.3
RF-IF Isolation (dB) —55.0
LO-IF Isolation (dB) —51.5
Ky VCO (MHz/V) 128.3
Min. LO-Frequency (GHz) 3.4
Max. LO-Frequency (GHz) 3.8

6.2.7 Vergleich mit bisherigen Arbeiten

Um die Mefsergebnisse des im Rahmen dieser Arbeit entstandenen Empfén-
gers besser einschitzen zu konnen, und um daraus die Wirksamkeit der hier
vorgestellten Design-Methode besser bewerten zu konnen, zeigt Tabelle 6.3
einen Vergleich zwischen dem hier beschriebenen Empfénger [55] und anderen
veroffentlichten Arbeiten [57] — [67] tiber Empfanger fiir den Frequenzbereich
um 2 GHz, in der verschiedene charakteristische Eigenschaften dieser Bau-
steine miteinander verglichen werden.

Fast allen Empfangern der anderen Arbeiten ist eine Versorgungsspan-
nung, deutlich grofer als 1V, oder eine hohe Leistungsaufnahme gemeinsam.
Bei geringer Versorgungsspannung ist es vergleichsweise schwieriger, Empfén-
ger mit hoher Linearitéit zu entwerfen (siehe auch Abschnitt 2.3.3). In [66]
und [67] wird {iber Empfénger berichtet, die mit einer Versorgungsspannung
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Tabelle 6.3: Vergleich verschiedener Empfénger fiir ca. 2 GHz.

. Versorgungs- Leistungs- Verstdr- Rausch- — Ausgangs-
Veroffent-
) spannung aufnahme kung zahl IP3
lichung
(V) (mW) (dB) (dB) (dBm)

[57]>4 5,0 65,0 19,2 3,7 14,7
[58]4 3,3 118,8 20,3 7,2 10,8
[59]*< 3,0 105,0 25,0 10,7 12,9
[60]>< 3,0 97,5 25,6 4.5 6,6
[61]ebd 2,9 51,0 35,5 4,3 -4,0
|62 e 2,7 89,1 31,0 2,9 16,0
[63]%° 2,7 77,8 28,8 3,3 18,0
[64]%° 2,7 25,1 29,5 2,5 8,4
[65] 2,5 23,8 24,2 2,8 15,2
[66] 1,2 25,0 16,0 17,0 -6,4
[67] e 1,0 36,0 16,7 11,7 0,8
[55]cde 1,0 25,7 29,2 3,0 8,9

@JIP3 und Rauschzahl nach (2.12) und (2.20) aus Einzelwerten von LAN und Mischer
berechnet, *Bipolar / BiICMOS, ¢CMOS, ?Direct-Down-Conversion mit I/Q-Mischer,
“Front-End mit VCO

von 1.2V bzw. 1.0V arbeiten.® Der in [67] beschriebene Empfinger nutzt
dabei das in Abschnitt 3.4 erlduterte Prinzip der Schaltungsfaltung mit Hil-
fe integrierter LC-Parallelschwingkreise aus. In [66] werden keine induktiven
Bauelemente zur Schaltungsfaltung verwendet. Beide Empfanger weisen ei-
ne wesentlich geringere Linearitat und eine wesentlich geringere Verstarkung
sowie eine deutlich hohere Rauschzahl als der im Rahmen dieser Arbeit ent-
standene Empfinger auf.

9Der Empfiinger in [67] kann auch mit 0.5V betrieben werden. Er hat dann aber
deutlich schlechtere Eigenschaften (Verstirkung 9.5dB, Rauschzahl 15.7dB, Ausgangs-
IP3 —6.5dBm).
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Die Verstarkung, die Linearitat und die Rauschzahl des hier vorgestellten
Empfangers lassen sich mit Arbeiten vergleichen, in denen eine viel hohere
Versorgungsspannung zur Verfiigung steht (2.5 — 5.0 V) und die (bis auf 64|
und [65]) eine ungefdhr zwei- bis fiinfmal so grofse Leistungsaufnahme ha-
ben. Die hohe Linearitdt und die geringe Leistungsaufnahme des in dieser
Arbeit vorgestellten Empféngers kénnen, wie in Abschnitt 5.6 erklart, auf
den Einsatz eines integrierten und in Resonanz arbeitenden Transformators
zuriickgefiihrt werden.
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Kapitel 7
Zusammenfassung und Ausblick

Integrierte Transformatoren sind verlustbehaftete Bauelemente. In dieser Ar-
beit wurde jedoch gezeigt, wie durch ihren Einsatz eine hohe Signalverstér-
kung in der Stromdoméne erzielt werden kann. Integrierte Transformato-
ren sind somit hervorragend geeignet, zur Stromkopplung zwischen der HF-
Eingangsstufe und der Kommutierungsstufe eines Mischers eingesetzt zu wer-
den. Hierdurch laft sich die Versorgungsspannung moderner HF-Empfanger
auf die in Abschnitt 3.4 beschriebene Weise herabsetzen. Dariiber hinaus
kann die Leistungsaufnahme reduziert, und die Linearitdt des Empfangers
verbessert werden (Abschnitt 5.6). Ein hoher Ausgangswiderstand der HF-
Eingangsstufe und ein niedriger Eingangswiderstand der Kommutierungsstu-
fe des Mischers sind hierfiir erforderlich. Der integrierte Transformator mufs
aufkerdem in Resonanz betrieben, und die Resonanzfrequenz mit Hilfe addi-
tiver Kapazititen auf die Signalfrequenz abgestimmt werden.

In Kapitel 5 wurde erstmals eine analytische Berechnung der Stromver-
starkung in Resonanz arbeitender integrierter Transformatoren unter Be-
riicksichtigung der Leitungs- und Substratverluste und der parasitdren Ka-
pazititen durchgefiihrt. Ferner wurde ein methodischer Ansatz zur Optimie-
rung integrierter Transformatoren vorgestellt, mit dem die Stromverstarkung
unter gegebenen Randbedingungen maximiert werden kann. Dieser bezieht
ebenfalls alle relevanten Verluste integrierter Transformatoren mit ein. Die
analytischen Betrachtungen in Kapitel 5 miindeten in handhabbaren For-
meln, mit denen bei gegebenen Technologie-Daten schnell eine Aussage tiber
die maximal erzielbare Stromverstarkung gemacht werden kann, und die auf
die optimalen geometrischen Abmessungen eines auf eine hohe Stromverstér-
kung optimierten Transformators schliefsen lassen. Mit der hier vorgestellten
Design-Methode ist der Entwurf optimierter Transformatoren leicht moglich.
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7 ZUSAMMENFASSUNG UND AUSBLICK

Testschaltungen untermauern die theoretischen Ergebnisse. Im Rahmen
dieser Arbeit entstand ein vollstdndiger 1.8 — 1.9-GHz Empfianger fiir eine
Versorgungsspannung von 1V sowie ein Frequenzmischer fiir 2.5 GHz, der
bereits bei einer Versorgungsspannung von 0.6 V arbeitet. Die integrierten
Schaltkreise wurden in einem 0.13-pum Standard CMOS-Prozefs der Infineon
Technologies AG gefertigt. In beiden Testchips kommt ein integrierter Trans-
formator zum Einsatz. Beziiglich der Linearitdt und der Leistungsaufnahme
wurden gegeniiber bestehenden Schaltungen bei kleinen Versorgungsspan-
nungen Verbesserungen erzielt. Die Verstarkung und die Rauschzahl der hier
vorgestellten Testchips lassen sich mit Arbeiten vergleichen, in denen eine
héhere Versorgungsspannung und eine héhere Leistungsaufnahme gefordert
wird. Die in Kapitel 6 vorgestellten Testschaltungen beweisen dariiber hin-
aus, daf diese Ergebnisse auf digitalen Standard CMOS-Prozessen erzielt
werden konnen. Den unvermeidbaren Toleranzen, insbesondere denen der
kapazitiven parasitdren Elemente integrierter Transformatoren, kann dabei
durch entsprechende, in Abschnitt 3.3.5 beschriebene und in Abschnitt 6.2.2
angewendete, schaltungstechnische Abhilfemaknahmen begegnet werden, in-
dem die Resonanzfrequenz des integrierten Transformators durch schaltbare
Kapazitdten auf die Signalfrequenz abgestimmt wird.

Durch den Einsatz integrierter Transformatoren in HF-Empfingern fiir
den Mobilfunk ist insgesamt eine Verbesserung der Linearitét bei gleichzei-
tiger Reduktion der Versorgungsspannung und der Leistungsaufnahme mog-
lich. Der Flachenverbrauch integrierter induktiver Bauelemente wird mit stei-
gender Signalfrequenz geringer werden, so dafs deren Einsatz fiir zukiinftige
Ubertragungs-Standards an Attraktivitit gewinnen wird. Mit sinkender Ver-
sorgungsspannung digitaler CMOS-Prozesse und steigendem Druck in Rich-
tung kostenoptimierter Schaltungskonzepte kénnte der Einsatz integrierter
Transformatoren zukiinftig an Bedeutung gewinnen.
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