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Symbole und Abkiirzungen

Abkiirzungen und Bezeichnungen

B
BSIM

CCO
CML
CMOS

CS

DCO
FET
G

H

L
LPTV
LTI
MIM

MOS
MOSFET

SNR

Bulk, Halbleitersubstrat unter dem leitenden Kanal des MOSFET

Berkeley Short-Channel Isolated Gate FET Model,
Simulationsmodell fiir Kurzkanal-MOSFETs aus Berkeley

Current Controlled Oscillator, stromgesteuerter Oszillator
Current Mode Logic, Stromschalterlogik

Complementary Metal Oxide Semiconductor,
Komplementdre Schaltungstechnologie basierend auf Metall-Oxid-Halbleiter-
Feldeffekttransistoren

Common Source Circuit, Sourceschaltung

Drain, Ladungstrager-Senke des MOSFET

Digital Controlled Oscillator, digital gesteuerter Oszillator
Field Effect Transistor, Feldeffekttransistor

Gate, Steuerelektrode des MOSFET

High, hoher Logikpegel bzw. logisch Eins

Low, niedriger Logikpegel bzw. logisch Null

Linear Periodic Time-Variant, linear periodisch zeitverdnderlich
Linear Time-Invariant, linear und zeitunverdnderlich

Metal-Insulator-Metal,
Metall-Isolator-Metall Struktur. z.B. fiir einen Plattenkondensator

Metal Oxide Semiconductor, Metall-Oxid-Halbleiter

Metal Oxide Semiconductor Field Effect Transistor,
Metall-Oxid-Halbleiter-Feldeffekttransistor

N-Kanal-MOSFET im i-ten Inverter

P-Kanal-MOSFET im i-ten Inverter

Phase Locked Loop, Phasenregelschleife / phasenstarr gekoppelte Schleife
Power Spectral Density, Leistungsdichtespektrum'

Radio Frequency, Hochfrequenz

Source, Ladungstrager-Quelle des MOSFET

Signal-to-Noise-Ratio, Signal-zu-Rausch-Verhéltnis

! Auch spektrale Leistungsdichte oder Spektralintensitdt genannt.



SPICE Simulation Program with Integrated Circuit Emphasis,
Programm zur Simulation von Halbleiterschaltungen

VCO Voltage Controlled Oscillator, spannungsgesteuerter Oszillator

WSS Wide Sense Stationary, “im weiten Sinne” stationir

Konstanten

C Eulersche Konstante, C = 0,5772...

e Basis des natiirlichen Logarithmus, e = 2,71828...

] Imaginire Einheit, j* = -1

kg Boltzmannkonstante, kg = 1,38 -10% J/K

Elementarladung des Elektrons, q = 1,602 -10™"° C

T Verhiltnis des Kreisumfangs zum Kreisdurchmesser, m = 3,14159...

Formelzeichen: Lateinische Buchstaben

A Konstante eines Tunnelprozesses

A(jw) Komplexe geschlossene Schleifenverstarkung des riickgekoppelten
Verstarkers

A Urspriingliche Gateflache des MOSFET

Ancu Skalierte Gateflache des MOSFET

Aum Fitting-Parameter des ,,Unified Model*“ des 1/f-Rauschens

B Konstante eines Tunnelprozesses

By Blindleitwert eines Zweiges des LC-Kreises bei Resonanz

Bum Fitting-Parameter des ,,Unified Model* des 1/f-Rauschens

C Kapazitit

CYy Kapazititsbelag des Draingebiets

Cliny Kapazititsbelag des Inversionsgebiets

C'ox Kapazititsbelag zwischen Gate und Inversionskanal eines MOSFET

Cobs Drain-Bulk-Kapazitit eines MOSFET (Sperrschichtkapazitét)

Cg Gatekapazitit eines MOSFET

Cop Gate-Drain-Kapazitit eines MOSFET (Gate- und Uberlappkapazitit)

Cas Gate-Source-Kapazitit eines MOSFET (Gate- und Uberlappkapazitit)

CL Lastkapazitit

Ca Kapazitit an den Zwischenknoten des Ringoszillators

Chi Kapazitit am i-ten Zwischenknoten des Ringoszillators



Symbole und Abkirzungen

Cuo Kapazitit an den Zwischenknoten des Referenz-Ringoszillators

Cuc Kapazitit an den Zwischenknoten des Ringoszillators mit zusitzlichen MIM-
Kondensatoren

Csp Source-Bulk-Kapazitit eines MOSFET (Sperrschichtkapazitét)

Cum Fitting-Parameter des ,,Unified Model* des 1/f-Rauschens

D, Diffusionskonstante der momentanen Phasenabweichung ¢(t)

E Energieniveau,
Energieabstand

E{n} Erwartungswert der Zufallsvariablen n

E; Unteres Energieniveau

E, Oberes Energieniveau

Eqat Feldstéirke, ab welcher die Ladungstrdger im MOSFET ihre
Séttigungsgeschwindigkeit erreichen

f Frequenz

F(jw) Riickkopplungsfaktor des riickgekoppelten Verstérkers

f(t) Momentanfrequenz

fo Nominale Frequenz, Mittenfrequenz des Oszillator-Spektrums,
Schwingfrequenz des Referenzoszillators

fi Schwingfrequenz der skalierten Oszillatoren 3C, 9N und WL

fis 1/t-Eckfrequenz im Rauschspektrum des MOSFET

fuee 1/f-Eckfrequenz im Phasenrauschspektrum £(f)

fien 1/t-Eckfrequenz im Rauschspektrum des n-Kanal-MOSFET

fiep 1/f-Eckfrequenz im Rauschspektrum des p-Kanal-MOSFET

f1/£ Tast 1/t-Eckfrequenz des abgetasteten Rauschspektrums des MOSFET

f34B -3 dB-Halblinienbreite der Lorentzlinie

few.pLL Bandbreite der PLL

fy Grenzfrequenz

fn Modulationsfrequenz

frnax Maximale Frequenz

TMess, 1/¢ Frequenzabstand von der Mittenfrequenz f des Oszillatorspektrums, bei
welchem das Phasenrauschen im 1/f-Bereich bestimmt wird

Trnin Minimale Frequenz

fo Obere Frequenzgrenze

Tobs Kehrwert der Mess- oder Beobachtungsdauer T

fosz Schwingfrequenz eines Oszillators

fr Transitfrequenz eines Transistors

fu Untere Frequenzgrenze
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gdo
Zm

Gv
H(f)
H(fr)
H(jw)

ip(t)
Ipc
Ipn
ipn(t)

Ipni

Leitwert

Ausgangsleitwert des MOSFET fiir Ups =0V

Steilheit des MOSFET

(Differenzielle) Steilheit des Differenzverstarkers im LC-Oszillator
Parallel-Verlustleitwert des Resonators im LC-Oszillator
Ubertragungsfunktion, Impulsantwort im Frequenzbereich
Zyklische Ubertragungsfunktion, Impulsantwort im Frequenzbereich

Komplexe offene Schleifenverstirkung des riickgekoppelten Verstérkers in
Abhingigkeit der Kreisfrequenz

Komplexe offene Schleifenverstirkung des riickgekoppelten Verstérkers bei
der Kreisfrequenz wy

Komplexe offene Schleifenverstirkung des riickgekoppelten Verstérkers bei
der komplexen Kreisfrequenz pg

Impulsantwort im Zeitbereich
Zyklische Impulsantwort des LPTV-Systems im Zeitbereich
Ubertragungsfunktion, Impulsantwort im Kreisfrequenzbereich

Betrag der offenen Schleifenverstiarkung des riickgekoppelten Verstérkers in
Abhingigkeit der Kreisfrequenz w

Zyklische Ubertragungsfunktion, Impulsantwort im Kreisfrequenzbereich
Fourierkoeffizient der Fourierreihenentwicklung von H(f,t) nach t
Fourierkoeffizient der Fourierreihenentwicklung von h(t+t',t) nach t
Gleichstrom

Spitzenwert eines Stromes

Momentanwert eines Stromes

Spitzenwert des gestorten Drainstroms eines n-Kanal-MOSFET

Spitzenwert des gestorten Drainstroms des n-Kanal-MOSFET in der k-ten
Stufe eines Ringoszillators

Gleichstrom

Konstantstrom im Differenzverstirker, Nominalwert eines Stromes
Drainstrom eines MOSFET

Spitzenwert eines Drainstroms

Momentanwert des Drainstroms eines MOSFET

Gleichstrom durch den Ringoszillator

Spitzenwert des Drainstroms eines n-Kanal-MOSFET
Momentanwert des Drainstroms eines n-Kanal-MOSFET

Spitzenwert des Drainstroms des n-Kanal-MOSFET in der i-ten Stufe eines
Ringoszillators
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ipni(t)
Ioni(t)

1pNi stat(t)
1pNistatn(t)
ipni'(t)

iDP
ipp(t)

Iopi

ippi(t)
Iopi(t)

1ppi stat(t)
1Dpi stat,n(t)
ippi'(t)

Ips
IrrEQ
lm(jw)
Ixern
IN(w)
in(t)
Lieg

IRes(j (1))

Ispiegel

Jefr
J eff(t)
JefeN

Jm

Jpp

Momentanwert des Drainstroms eines n-Kanal-MOSFET in der i-ten Stufe
eines Ringoszillators

Momentaner Spitzenwert des langsam schwankenden Drainstroms des
n-Kanal-MOSFET in der i-ten Stufe eines Ringoszillators

Momentanwert des angenommenen stationidren Drainstroms eines n-Kanal-
MOSFET in der i-ten Stufe eines Ringoszillators

Momentanwert des Rauschanteils des angenommenen stationdren Drainstroms
eines n-Kanal-MOSFET in der i-ten Stufe eines Ringoszillators

Momentanwert des mit einer Fensterfunktion gewichteten Drainstroms eines
n-Kanal-MOSFET in der i-ten Stufe eines Ringoszillators

Spitzenwert eines Drainstroms eines p-Kanal-MOSFET
Momentanwert des Drainstroms eines p-Kanal-MOSFET

Spitzenwert eines Drainstroms des p-Kanal-MOSFET in der i-ten Stufe eines
Ringoszillators

Momentanwert des Drainstroms eines p-Kanal-MOSFET in der i-ten Stufe
eines Ringoszillators

Momentaner Spitzenwert des langsam schwankenden Drainstroms des
p-Kanal-MOSFET in der i-ten Stufe eines Ringoszillators

Momentanwert des angenommenen stationidren Drainstroms eines p-Kanal-
MOSFET in der i-ten Stufe eines Ringoszillators

Momentanwert des Rauschanteils des angenommenen stationdren Drainstroms
eines p-Kanal-MOSFET in der i-ten Stufe eines Ringoszillators

Momentanwert des mit einer Fensterfunktion gewichteten Drainstroms eines
p-Kanal-MOSFET in der i-ten Stufe eines Ringoszillators

Kanalstrom eines MOSFET

Strom zur Steuerung der Frequenz eines Ringoszillators
Komplexer Strom durch den Differenzverstirker im LC-Oszillator
Strom durch den Kern eines Ringoszillators

Komplexe Rauscheinstromung im LC-Oszillator

Momentanwert des Rauschanteils eines Stromes

Strom zur Regelung eines Quadratur-Ringoszillators

Komplexer Strom durch den Resonator im LC-Oszillator

Strom zur Steuerung des Kernstroms eines Ringoszillators bei
Stromeinprigung iiber einen Stromspiegel

Effektivwert des Jitters

Effektivwert des Jitters zum Zeitpunkt t

Effektivwert des Jitters nach dem N-ten positiven Flankendurchgang
Messwert des Jitters, wie er vom Oszilloskop ausgegeben wird

Spitze-Spitze-Wert (peak-peak) des Jitters
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KF P
Kin

Lefr
Lefio
LefrwL
Lmin
Ln

Lp

m

n

n

n(t)
N'(E)
Ny

Na
ny(f)
ny(t)
ny, (1)

1,1/ ast(f)

nI,Tast(t)

nl,th(f)

nI,th,Tast(D

Eigenjitter der Triggerschaltung des Oszilloskops

Index

Konstante fiir das Spektrum der 1/f-Frequenzstérmodulation
Komplexe Ubertragungsfunktion in Abhiingigkeit der Kreisfrequenz w
Komplexe Ubertragungsfunktion bei der Kreisfrequenz oy

Komplexe Ubertragungsfunktion bei der komplexen Kreisfrequenz po
Vorfaktor fiir das vom 1/f-Rauschen verursachten Phasenrauschen
SPICE-1/f-Rauschkoeffizient des MOSFET
SPICE-1/f-Rauschkoeffizient des n-Kanal-MOSFET
SPICE-1/f-Rauschkoeffizient des p-Kanal-MOSFET

Vortfaktor fiir das vom thermischen Rauschen verursachten Phasenrauschen
Induktivitit

Kanalldnge des MOSFET

Effektive Kanallainge des MOSFET

Effektive Kanalldinge des MOSFET im Referenzoszillator

Effektive Kanalldinge des MOSFET im Oszillator WL

Minimale Kanalldnge des MOSFET

Kanalldnge des n-Kanal-MOSFET

Kanalldnge des p-Kanal-MOSFET

Exponent fiir die Skalierung des Rauschens des Oszillators ,, WL
Ganze Zahl, Ziahlindex

Anzahl der Stufen in einem Ringoszillator

Momentanwert der reinen Rauschspannung

Scheinbare Oxid-Haftstellendichte pro Volumen- und Energieeinheit
Anzahl der Stufen im Referenzoszillator
Akzeptor-Dotierungskonzentration des Bulks des n-Kanal-MOSFET
Leistungsdichtespektrum des normierten Kanalrauschstroms des MOSFET
Normierter Kanalrauschstrom des MOSFET

1/f-Anteil des Leistungsdichtespektrums des normierten Kanalrauschstroms
des MOSFET

1/f-Anteil des Leistungsdichtespektrums des abgetasteten normierten
Kanalrauschstroms des MOSFET

Abgetasteter normierter Kanalrauschstrom des MOSFET

Thermischer Anteil des Leistungsdichtespektrums des normierten
Kanalrauschstroms des MOSFET

Thermischer Anteil des Leistungsdichtespektrums des abgetasteten normierten
Kanalrauschstroms des MOSFET
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ni(t)
Niny
nppi(t)
npp; Tast(t)
Npp;, Tast(t)
nN

Not
Notn
Notp
N(E)
p(t)

Py

Ppc
pA(f)
Pa(n)
Py(n, n + dn)
Pspa(f)
P«(7)

Q

Q

R

r(t)
RBW.g
R¢

Rg

Ry
R(t,T)
Rq(7)
Ru(f)
Ruga(t)
Russ (1)
Rar(t)
Rt .obs(t)
S

S(f)

Normierter Kanalrauschstrom des i-ten n-Kanal-MOSFET
Ladungstragerdichte pro Flicheneinheit im Kanal des MOSFET
Normierter Kanalrauschstrom des i-ten p-Kanal-MOSFET
Abgetasteter normierter Kanalrauschstrom des i-ten n-Kanal-MOSFET
Abgetasteter normierter Kanalrauschstrom des i-ten p-Kanal-MOSFET
Anzahl der Stufen im Ringoszillator ,,N*“ mit mehr Stufen
Oxid-Haftstellendichte pro Flicheneinheit im MOSFET
Oxid-Haftstellendichte pro Flacheneinheit im n-Kanal-MOSFET
Oxid-Haftstellendichte pro Flicheneinheit im p-Kanal-MOSFET
Oxid-Haftstellendichte pro Volumen- und Energieeinheit
Wahrscheinlichkeitsverteilung des Flankendurchgangs tiber der Zeit t
Gesamte Leistung des Oszillatorsignals

Leistungsaufnahme einer Schaltung aus der Gleichspannungsquelle
Wahrscheinlichkeitsverteilung der Frequenz f
Wabhrscheinlichkeitsdichte der Zufallsvariable n an der Stelle n
Wabhrscheinlichkeit, dass n im Intervall [n, n+dn) liegt
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Wahrscheinlichkeitsverteilung der Zeitkonstante t

Giite des Oszillators

Elektrische Ladung

Widerstand

Steuersignal zur Ansteuerung eines Schalters

Effektive Auflosungsbandbreite des Spektrumanalysators
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Léngswiderstand des MOSFET-Gatefingers

Lastwiderstand

Zyklische Autokorrelation der Rauschspannung n(t)

Autokorrelation des stationdren Rauschprozesses n

Autokorrelation der Oszillator-Ausgangsspannung

Autokorrelation der Oszillator-Basisbandspannung

Genidherte Autokorrelation der Oszillator-Basisbandspannung
Autokorrelation der momentanen Frequenzabweichung

Beobachtete Autokorrelation Raq(f)

Faktor zur geometrischen Skalierung der CMOS-Technologie (s < 1)

Leistungsdichtespektrum
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Genihertes Leistungsdichtespektrum der Oszillator-Basisbandspannung
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Beobachtetes Leistungsdichtespektrum Sa«(f)

Leistungsdichtespektrum Sa«(f) verursacht durch alle p-Kanal-MOSFETs
Leistungsdichtespektrum Sa«(f) verursacht durch i-ten p-Kanal-MOSFET
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Leistungsdichtespektrum der momentanen Phasenabweichung

Leistungsdichtespektrum Sy(f) verursacht durch thermisches Rauschen
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Absolute Temperatur in Kelvin

Periodendauer

Beobachtungszeitpunkt des Ausgangs y(t)

Verschobene unabhingige Zeitvariable

Modifizierte Beobachtungs- oder Messdauer

Verzogerungszeit der rauschfreien Inverter im Ringoszillator mit
Stromeinpriagung, welche vom Nominalwert abweicht

Verzogerungszeit fiir die fallende Flanke am Ausgang des k-ten Inverters im
Ringoszillator mit Stromeinpragung, welche vom Nominalwert abweicht

Nominale Periodendauer
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Abfallzeit am Ausgang des i-ten Inverters im Ringoszillator
Zeit pro Skalenintervall auf der Anzeige des Oszilloskops
Periodendauer im Ringoszillator bei Stromeinpragung
Verzogerungszeit einer Kette von Invertern

Korrelationszeit

Anstiegszeit am Ausgang eines Inverters

Anstiegszeit am Ausgang des i-ten Inverters im Ringoszillator
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Obere zeitliche Grenze
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Beobachtungs- oder Messdauer, welche der PLL-Bandbreite entspricht
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Verzogerungszeit eines Inverters

Verzogerungszeit fiir die fallende Flanke am Ausgang eines Inverters

Verzogerungszeit fiir die fallende Flanke am Ausgang des i-ten Inverters im
Ringoszillator

Langsam schwankende Verzogerungszeit fiir die fallende Flanke am Ausgang
des i-ten Inverters im Ringoszillator

Verzogerungszeit fiir die steigende Flanke am Ausgang eines Inverters

Verzogerungszeit fiir die steigende Flanke am Ausgang des i-ten Inverters im
Ringoszillator

Langsam schwankende Verzogerungszeit fiir die steigende Flanke am
Ausgang des i-ten Inverters im Ringoszillator

Untere zeitliche Grenze

Periodendauer im Ringoszillator bei Spannungseinpragung
Gleichspannung

Komplexe Spannungsamplitude

Momentanwert einer Spannung

Momentanwert eine Spannungsamplitude



U'pp Positive innere Kernspannung eines Ringoszillators,
gestorte Kernspannung eines Ringoszillators bei Stromeinpragung
U'ss Negative innere Kernspannung eines Ringoszillators
Uo Nominale Spannungsamplitude
Upe Ausgangsspannung eines Quadraturoszillators mit der Phasenlage 0°
Ujgoe Ausgangsspannung eines Quadraturoszillators mit der Phasenlage 180°
Usz700 Ausgangsspannung eines Quadraturoszillators mit der Phasenlage 270°
Ugge Ausgangsspannung eines Quadraturoszillators mit der Phasenlage 90°
Ua(jo) Ausgangsspannung einer Riickkopplungsschleife im Frequenzbereich
U, Ausgangsspannung
Uap Differenzielle Ausgangsspannung
Uave Mittelwertsspannung im Quadratur-Ringoszillator
UBat+ Positive Betriebsspannung des Ringoszillators mit Stromeinpragung
upp(t) Momentanwert einer komplexen Basisbandspannung
Ugs Bulk-Source-Spannung eines MOSFET
uc(t) Momentanwert der Spannung iiber einem Kondensator
Upp Positive Betriebsspannung
UbDb, Treiber Positive Betriebsspannung der CMOS-Treiberkette
Ups Drain-Source-Spannung eines MOSFET
Upssat Drain-Source-Sattigungsspannung eines MOSFET
Ug(jw) Eingangsspannung einer Riickkopplungsschleife im Frequenzbereich
Ug'(jw) Innere Eingangsspannung einer Riickkopplungsschleife im Frequenzbereich
U. Eingangsspannung
U, Amplitude einer Eingangsspannung
Uep Differenzielle Eingangsspannung
Urp Flachbandspannung einer MOS-Struktur
Ucp Gate-Drain-Spannung eines MOSFET
Ugs Gate-Source-Spannung eines MOSFET
Uy High-Pegel einer Spannung
U Spannung pro Skalenintervall auf der Anzeige des Oszilloskops
u;(t) Momentanwert einer Spannung am i-ten Knoten eines Ringoszillators
Ukern Kernspannung eines Ringoszillators
UL Low-Pegel einer Spannung
Uwm Schaltpunkt eines Inverters
Uwmn Oberer Schaltpunkt eines Schmitt-Triggers

Ume Unterer Schaltpunkt eines Schmitt-Triggers
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Un

up(t)
Un

UOSZ

Urer
Urec
Uss
Uss
Ur
Uro
U
Urp
V(jw)
V(o)
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WeffN
Weffp
W
Whi(t)

Wpi(t)
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x(1)
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Effektivwert einer Rauschspannung
Momentanwert einer verrauschten Spannung

Spannung zur Steuerung des Ringoszillator-Kernstroms iiber einen n-Kanal-
MOSFET

Amplitude einer Oszillator-Ausgangsspannung

Spannung zur Steuerung des Ringoszillator-Kernstroms iiber einen p-Kanal-
MOSFET

Referenzspannung in der idealisierten Kippschaltung

Regelspannung im Quadratur-Ringoszillator

Source-Bulk-Spannung eines MOSFET

Negative Betriebsspannung

Schwellenspannung eines MOSFET

Schwellenspannung eines MOSFET fiir Ugs =0

Schwellenspannung eines n-Kanal-MOSFET

Schwellenspannung eines p-Kanal-MOSFET

Komplexe Verstirkung in Abhdngigkeit der Kreisfrequenz
Komplexe Verstirkung bei der Kreisfrequenz wy

Komplexe Verstiarkung bei der komplexen Kreisfrequenz po
Tunneldistanz

Kanalweite des MOSFET

Fensterfunktion fiir den Drainstrom des MOSFET

Normierte effektive Weite des n-Kanal-MOSFET im CMOS-Inverter
Normierte effektive Weite des p-Kanal-MOSFET im CMOS-Inverter
Kanalweite des n-Kanal-MOSFET

Fensterfunktion fiir den Drainstrom des n-Kanal-MOSFET der i-ten Stufe im
Ringoszillator

Kanalweite des p-Kanal-MOSFET

Fensterfunktion fiir den Drainstrom des p-Kanal-MOSFET der i-ten Stufe im
Ringoszillator

Eingangsspektrum, Eingangssignal im Frequenzbereich
Eingangssignal im Zeitbereich

Ausgangsspektrum, Ausgangssignal im Frequenzbereich
Ausgangssignal im Zeitbereich

Scheinwiderstand des LC-Parallelkreises

Scheinwiderstand des entdampften LC-Parallelkreises
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Formelzeichen: Griechische Buchstaben
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Stromverstarkungsfaktor des MOSFET
Stromverstarkungsfaktor des n-Kanal-MOSFET
Stromverstirkungsfaktor des p-Kanal-MOSFET
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Momentane Frequenzabweichung

Absolute Abweichung des Drainstroms des n-Kanal-MOSFET in der k-ten
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Relative Abweichung des Drainstroms des n-Kanal-MOSFET in der k-ten
Stufe des Ringoszillators vom Nominalwert

Relative Periodendauerabweichung im Ringoszillator bei Stromeinpragung

Relative Periodendauerabweichung im Ringoszillator bei
Spannungseinpragung

Substratsteuerfaktor des MOSFET

Kanalrauschfaktor des MOSFET fiir thermisches Rauschen
Dampfungskonstante der Wellenfunktion der Ladungstréger im Gateoxid
Kanalrauschfaktor des n-Kanal-MOSFET fiir thermisches Rauschen
Kanalrauschfaktor des p-Kanal-MOSFET fiir thermisches Rauschen
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Absolute Dielektrizititszahl des Gateoxids (Si0O»)
1/f-Rauscheffizienz

Beweglichkeit der Ladungstriger im Kanal des MOSFET
Beweglichkeit der Ladungstriager im p-Kanal-MOSFET
Beweglichkeit der Ladungstrager im n-Kanal-MOSFET

Exponent des 1/f'-Rauschens

Standardabweichung des N-ten Flankendurchgangs
Standardabweichung der Periodendauer

Standardabweichung der Frequenzabweichung

Zeitabhingige Standardabweichung der Rauschspannung n(t)
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Effektive Dauer des Abtastens des MOSFET-Rauschens im CMOS-
Ringoszillator
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Zeitkonstante eines thermisch aktivierten Ubergangs
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Effektive Dauer des Abtastens des n-Kanal-MOSFET-Rauschens im CMOS-
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Formelzeichen: andere Buchstaben
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£rorm N Normiertes Phasenrauschen des Oszillators 9N

£orm WL Normiertes Phasenrauschen des Oszillators WL

£a(h) Phasenrauschen, vom thermischen Rauschen verursacht

£ Phasenrauschen des Ringoszillators bei Stromeinpragung

£y Phasenrauschen des Ringoszillators bei Spannungseinpragung
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Abstract

Electrical oscillators are used within all kinds of electronic systems in the information,
communication and sensor technology fields. These systems are implemented with as few
discrete components as possible. Most oscillators are therefore embedded in an integrated
circuit today. As the progressive downscaling of semiconductor technology is focused on
CMOS digital circuits, ring oscillators with static CMOS inverters are particularly suited to be
integrated in complex systems-on-chip, which include RF, analog and digital signal
processing on a single chip. CMOS inverter ring oscillators offer some valuable advantages
like a large tuning range, a large signal swing and a small chip area.

The large tuning range of CMOS inverter ring oscillators is especially suited for
reconfigurable wireless communication systems, that have to deal with a variety of carrier
frequencies and modulation formats. Moreover, the large tuning range is interesting for ultra
wideband frequency modulation (UWBFM) that spreads the spectrum of the transmitted
signal over a very large bandwidth to avoid interference with other wireless systems. Chips
for wired high-speed serial links have to deal with a lot of different data rates and standards.
In this field, the large tuning range of CMOS ring oscillators is advantageous, too. Moreover,
the CMOS ring oscillator current consumption scales with the oscillation frequency. This is
interesting for microprocessors that use dynamic frequency and voltage scaling to save power.
Other application areas for ring oscillators are time-to-digital converters (TDC) with
picosecond-resolution, and sensor systems, where a conversion of the measured analog value
to a corresponding frequency takes place.

However, CMOS ring oscillators exhibit a larger noise level than LC-oscillators, as they don’t
have a passive resonator that determines the oscillation frequency. The noise problem gets
worse due to the increasing low frequency 1/f noise of scaled CMOS technologies. The low
frequency 1/f-noise causes an increased close-in phase noise and signal edge jitter of the
oscillation signal.

The application and technology trends described above raise some questions about the design
of ring oscillators in modern CMOS technologies and their noise characteristics that are
investigated in this work:

*  Which circuit topologies are suited for large tuning range CMOS ring oscillators,
especially with an even number of stages?

* What is the shape of the spectrum of a free running oscillator and how does the jitter
accumulation take place if an oscillator is disturbed by a large amount of 1/f-noise?

* What is the transformation mechanism between the thermal and 1/f MOSFET noise
sources and the ring oscillator signal noise, and what are the rules for low noise
CMOS ring oscillator designs?

Thus, the various aspects of noise in integrated CMOS inverter ring oscillators are the main
topics of this work.

The basics of the MOSFETs that are used in the ring oscillators are presented in the first
chapter of this work. Besides the DC- and AC-characteristics of the devices, the main focus
are the MOSFET noise sources, especially the 1/f-noise. A literature study on this topic shows
two main conflicting schools that try to explain the MOSFET 1/f-noise. The theory of Hooge
explains the 1/f-noise with fluctuations of the carrier mobility that results from scattering of
the carriers at phonons. The other theory traces back to McWorther. It is assumed that 1/f
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noise is caused by the fluctuation of the number of carriers that are present in the channel. The
carrier number fluctuation is caused by oxide traps that stochastically capture and release
carriers from the channel. Two facts point towards the carrier number fluctuation as the main
reason for the MOSFET 1/f-noise: Firstly, MOSFETs with very small gate area exhibit
random telegraph signal noise (RTS-noise) that is caused by a single trap. Secondly, the 1/f-
noise of MOSFETs that are periodically cycled between strong inversion and accumulation is
reduced. Most common SPICE-models of 1/f-noise can be traced back to the number
fluctuation theory by using an effective density Ny of oxide traps. The Unified Model of
MOSFET 1/f-noise is now often used to model scaled MOSFETs. It combines the number
fluctuation effect with the mobility fluctuation effect by introducing so called correlated
mobility fluctuations. Even though the correlated mobility fluctuation theory is a controversial
issue concerning its physical interpretation, the unified model is well suited to model the 1/f-
noise of modern CMOS processes. Particularly the increasing dependency of the 1/f noise on
the operating point can be well reproduced due to the many independent parameters of the
model. Generally, the 1/f noise is increasing in scaled CMOS-technologies. This is attributed
to the increased level of nitridation of the gate oxide starting with the 0.18 um technology
node, as the nitridation increases the density of oxide traps. Due to the increased levels of 1/1-
noise, the design of low noise oscillators in scaled CMOS-technologies becomes increasingly
difficult.

The theoretical and technical foundations of electrical oscillators are addressed in the second
chapter of this work. The basic Barkhausen Criterion that describes the conditions for a stable
oscillation in a feedback system is introduced first. The operating principle of LC oscillators
and astable multivibrators are introduced by means of simple exemplary circuits. The
principles of ring oscillators are then described in more detail. The quality factor of a simple
ring oscillator is shown to be about it from an established definition of the oscillator quality
factor. Further, the advantages and disadvantages of ring oscillators with differential pairs and
single-ended static CMOS inverters are illustrated and the options for frequency control in
CMOS inverter ring oscillators are discussed. It is shown that ring oscillators with static
CMOS inverters can operate in a more power efficient way than differential pair based
oscillators due to the vanishing static power consumption of static CMOS logic. Furthermore,
a method to design ring oscillators with static CMOS inverters and an even number of stages
is introduced. Latch up of the inverter ring is suppressed by additional inverters that form
feedforward paths. The inverters in the feedforward paths are included in the frequency
control loop of the oscillator by overall core current steering. Therefore, the oscillator core
current consumption scales with the oscillation frequency. An oscillator relying on these
principles is implemented in 0.18 pm standard CMOS technology. It has a tuning range from
100 MHz to 3.5 GHz und the normalized phase noise of the oscillator is smaller than
-150 dBc/Hz in the whole tuning range.

The basic properties of the spectrum and of the jitter accumulation of free running oscillators
that are disturbed by white noise and by 1/f noise are examined in the third chapter of this
work. There is only little research work on the effect of 1/f noise on the spectrum in close
vicinity of the medium frequency and on the accumulated jitter versus delay time. The
oscillator phase noise and jitter measurements can not be interpreted on the basis of classical
theories due to the strong effect of 1/f-noise on the noise of ring oscillators and due to the
increasing level of 1/f noise in scaled CMOS technologies. The analysis carried out in this
work is based on the relations between the frequency, the phase and the instantaneous voltage
and on the definitions of jitter and phase noise of the oscillator signal. The disturbance of the
oscillator by stochastic noise sources is analyzed on the basis of the spectrum of the random
frequency modulation. Concerning the random modulation by 1/f noise, the measurement or
observation time has to be taken into account. The power of 1/f-noise goes to infinity for zero
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frequency. But as the duration of all real measurements is limited, the parts of the 1/f noise
that change more slowly than the observation time can not be distinguished from a
deterministic DC component and thus can not be identified as random noise. The accumulated
jitter of the oscillation signal versus delay time is calculated via the autocorrelation of the
random frequency modulation. For the case of modulation by white noise, the accumulated
jitter increases proportional to the square root of the delay time. For modulation by 1/f-noise,
the accumulated jitter increases proportional to the delay time. The spectrum of the oscillation
signal is calculated from the accumulated jitter via the autocorrelation of the baseband signal.
The spectrum is a Lorentzian for the modulation by white noise. Thus phase noise decreases
with -20 dB/decade for larger offsets from the medium frequency. A bell shaped curve
appears for small offset frequencies if the oscillation signal is modulated by 1/f-noise. For
larger offset frequencies, the phase noise decreases with -30 dB/decade. The presented results
are verified by measurements. In summary, a comprehensive theory about the spectrum and
the jitter of free running oscillators disturbed by white and 1/f noise that also includes the
relations in between jitter and spectrum is presented for the first time.

The above considerations about spectrum and jitter are generally valid for all kinds of
electrical oscillator topologies. However, the fourth chapter of this work particularly deals
with the transformation of device noise to phase noise in CMOS inverter ring oscillators. At
first, the relation between the current noise spectrum of a MOSFET and the frequency
modulation noise spectrum in a simple multivibrator circuit is examined. The instantaneous
frequency of a CMOS inverter ring oscillator is then expressed depending on the charging and
discharging currents of the CMOS inverters on the basis of simplified signals traveling around
the inverter ring. The spectrum of random frequency modulation of the oscillator is given by
the sum of the sampled spectra of the MOSFET drain currents. Phase noise can then be
calculated from the frequency modulation spectrum. To benchmark the phase noise
performance of different oscillators, a normalized phase noise figure of merit is calculated. At
the end, relatively simple equations that express the thermally and 1/f-noise caused noise of
CMOS inverter ring oscillators are presented. On this basis, the 1/f” corner frequency of
phase noise can be expressed depending on the 1/f-noise corner frequency of the MOSFETs.
Moreover, methods to optimize the noise of CMOS inverter ring oscillators for given
technology and noise parameters can be derived from these equations. There is only little
freedom to optimize the thermally caused noise of the oscillator. A ring oscillator with
symmetric inverters and long-channel MOSFETs has a normalized phase noise of about
-166 dBc/Hz independently of the stage number and the MOSFET dimensions. However, the
oscillator noise that is caused by 1/f noise can be reduced by increasing the number of stages
or by increasing the MOSFETs’ gate area. No additional capacitors should be applied in
parallel to the ring stages. The difference in normalized phase noise of the designs according
to different design strategies is up to 8 dB at an oscillation frequency of 2 GHz for oscillators
implemented in 0.18 um CMOS technology. If the p- and n-channel devices exhibit different
levels of 1/f-noise, the transistor with the lower noise should be made narrower compared to
the symmetric inverter design to arrive at an oscillator with lowest phase noise. It becomes
apparent that symmetric waveforms at the oscillator’s nodes do not lead to a suppression of
close-in phase noise. The theoretical results are verified by measurements on CMOS ring
oscillators with different numbers of stages, different node capacitance, different MOSFET
gate area and different channel widths of the n-channel- and p-channel MOSFETs. In
summary, simple expressions for the noise of CMOS inverter ring oscillators that rely on the
sampled noise spectrum of the MOSFETs’ drain currents and that include the random
modulation by white and by 1/f noise are presented for the first time.

In this context, a method to reduce the phase noise of a CMOS inverter ring oscillator by
operation with a low noise current supply is presented. The period time deviation that results
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from a slowly disturbed drain current in one of the inverter stages is calculated for both
current mode and voltage mode supply. It is proven that the period time deviation in current
mode is only about half the deviation in voltage mode. The reason for this reduction in current
mode is as follows. The slow disturbance of the particular drain current is compensated by
opposite deviations of the other currents, as the overall core current is impressed by the
constant current source. Thus, a part of the period time deviation that is caused by the noisy
stage is compensated by opposite deviations in the other stages. However, the different
charging and discharging currents are independent in voltage mode and no compensation
takes place. Phase noise is thus approximately 6 dB lower in current mode than in voltage
mode.

This work shows that ring oscillators with static CMOS inverters can be designed for a very
large tuning range. They offer an interesting alternative for all applications that cover a broad
frequency range and that have relaxed phase noise requirements. Moreover, the basic
characteristics of the spectrum and the jitter of a free running oscillator are derived for
random modulation by white and by 1/f noise. A comprehensive basis is established to
understand the measured jitter and spectrum of a free running oscillator and the relations
between the jitter and the spectrum. The noise of CMOS inverter ring oscillators is calculated
analytically on the basis of the thermal and 1/f noise parameters of the MOSFET devices.
With these relations the oscillator noise can be estimated easily and design rules for low noise
ring oscillators are established.
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1 Einleitung

1.1 Elektrische Oszillatoren

Anwendungen

Elektrische Oszillatoren werden als Quelle von periodischen Signalen in fast allen
elektronischen Systemen eingesetzt [1]. In der Informationstechnik liefern sie die Taktsignale
fiir die digitalen Schaltnetze in Mikroprozessoren, Mikrocontrollern und Speicherchips. In der
drahtlosen Kommunikationstechnik erzeugen Oszillatoren das unmodulierte HF-Trégersignal.
Auf dieses Trigersignal wird im Sender das Datensignal aufmoduliert und im Empfénger
wird das Lokaloszillatorsignal zur Demodulation des empfangenen Signals verwendet. In der
drahtgebundenen Kommunikationstechnik geben Oszillatoren den Takt der zu sendenden
Datensymbole vor und werden im Empfianger zur Riickgewinnung des Taktes aus den
empfangenen Datensymbolen verwendet. Auch in der Mess- und Sensortechnik kommen
Oszillatoren zum Einsatz. Beispielsweise kdnnen analoge Messwerte vor der Ubertragung an
eine Auswerteelektronik in eine entsprechende Frequenz gewandelt werden, um eine
storunempfindliche Auswertung im Empfanger zu gewéhrleisten. Oszillatoren werden auch
zur digitalen Messung von Zeitintervallen (engl. time-to-digital converter, TDC) eingesetzt.

Aus Kostengriinden und im Zuge der immer weiter fortschreitenden Integration versucht man
heute so viele Funktionen wie moglich auf eine einzige Integrierte Schaltung (engl. integrated
circuit, IC) zu packen. Damit kénnen die oben genannten Anwendungen oft mit sehr wenigen
Einzelchips umgesetzt werden. Beispielsweise ist es heute moglich, fast alle Funktionen eines
Mobiltelefons auf einem einzigen CMOS-Chip zu integrieren. Solche Bausteine umfassen
dann Hochfrequenzschaltungen, analoge Filter, Analog-Digital-Wandler und komplexe
digitale Schaltwerke fiir die Basisband-Datenverarbeitung. Die meisten elektrischen
Oszillatoren sind daher heute in eine Integrierte Schaltung eingebettet, welche noch viele
andere analoge und komplexe digitale Funktionen beinhaltet und somit ein ganzes
elektronisches System auf einem Chip darstellt (engl. system-on-Chip, SoC). Diese System-
on-Chip-Bausteine werden aufgrund des groBen Anteils der digitalen Signalverarbeitung
vorzugsweise in den modernsten zur Verfligung stehenden CMOS-Technologien umgesetzt.
Daher konzentriert sich diese Arbeit auf die Untersuchung von Oszillatoren in CMOS-
Technologie.

Eigenschaften und Rauschen

Die oben beschriebenen Anwendungen stellen unterschiedliche Anforderungen an die
Eigenschaften des Oszillatorsignals. Die Schwingfrequenz ist die wohl wichtigste Eigenschaft
des Oszillators. Bei gesteuerten Oszillatoren kann die Frequenz in einem bestimmten
Durchstimmbereich eingestellt werden. Beim spannungsgesteuerten Oszillator (engl. voltage
controlled oscillator, VCO) wird die Schwingfrequenz iiber eine Steuerspannung eingestellt.
Daneben gibt es stromgesteuerte Oszillatoren (engl. current controlled oscillator, CCO) und
Oszillatoren, deren Frequenz durch ein digitales Steuerwort eingestellt wird (engl. digital
controlled oscillator, DCO). Die Form des Ausgangssignals ist ein weiteres Charakteristikum
der Oszillatoren. In der Digitaltechnik kommen meist rechteckformige Taktsignale zum
Einsatz, widhrend in der drahtlosen Kommunikationstechnik oft Sinussignale verwendet
werden.
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Unter dem Rauschen des Oszillators werden zufillige Frequenz- bzw. Phasenabweichungen
seines Ausgangssignals verstanden. Das Rauschen des Oszillators kann entweder im
Zeitbereich oder im Frequenzbereich charakterisiert werden. Im Zeitbereich gibt der Jitter die
Standardabweichung der zeitlichen Flankenpositionen von der idealen Position an. Bei
freilaufenden Oszillatoren wird der Jitter bei einer bestimmten Verzégerungszeit nach der
Triggerflanke mit einem Abtastoszilloskop gemessen. Im Frequenzbereich wird das
Phasenrauschen des Oszillators mit einem Spektrumanalysator gemessen. Das
Phasenrauschen gibt die innerhalb einem Hertz Bandbreite in einem bestimmten Abstand zur
Mittenfrequenz vorhandene Rauschleistung im Verhéltnis zur gesamten Signalleistung des
Oszillators an. In Systemen der drahtlosen Kommunikation werden meist besonders strenge
Anforderungen an das Rauschen der Oszillatoren gestellt. Beispielsweise bewirkt das
Phasenrauschen des Tréigersignals in diesen Systemen ein Nebensprechen in benachbarte
Kanile. Das Rauschen des Lokaloszillators im Empfianger bewirkt ein Verschmieren der
Phase der empfangenen Symbole bei Phasenmodulation und erhoht damit die
Fehlerwahrscheinlichkeit. Auch in digitalen Systemen soll das Rauschen des Oszillatorsignals
moglichst klein sein. So ist beispielsweise der Jitter des Abtasttaktes in Analog-Digital-
Wandlern oft der begrenzende Faktor fiir die Auflosung des Wandlers. In
Taktriickgewinnungsschaltungen erhoht der Jitter des Abtasttaktes die
Fehlerwahrscheinlichkeit, da nicht alle Symbole zum idealen Zeitpunkt abgetastet werden.

Ausfiithrungsformen

Die elektrischen Oszillatoren lassen sich im Wesentlichen in zwei Gruppen einteilen. Bei
Oszillatoren mit einem passiven Resonator wird die Schwingfrequenz durch dessen
Resonanzfrequenz bestimmt [2]. Diese Oszillatoren werden in integrierten CMOS-
Schaltungen iiblicherweise als LC-Oszillator mit einem Resonanzkreis bestehend aus einer
Spiralinduktivitdt (L) und einem Kondensator (C) ausgefiihrt. Die zweite Gruppe bilden
Oszillatoren, deren Schwingfrequenz durch Verzégerungsglieder oder intrinsische
Signallaufzeiten von Logikgattern bestimmt ist. In diese Gruppe fallen die bistabilen
Kippschaltungen und die Ringoszillatoren.

Ringoszillatoren bestehen aus einem Ring von Logikinvertern [3]. Die Inverter kdnnen in
verschiedenen Logikschaltungstechniken umgesetzt werden. Die statische CMOS-Logik ist
die am haufigsten verwendete Logikschaltungstechnik fiir digitale Schaltungen und bietet eine
Reihe von Vorteilen, wie z.B. einen groBlen Signalhub und eine verschwindende statische
Verlustleistung. Daher werden in dieser Arbeit insbesondere Ringoszillatoren mit statischen
CMOS-Invertern untersucht. Diese CMOS-Ringoszillatoren lassen sich sehr gut in
hochintegrierten Schaltungen verwenden, da sie aus genau denjenigen Logikgattern aufgebaut
sind, auf welche die CMOS-Technologien in der Regel optimiert werden. AuBerdem
benotigen sie sehr wenig Chipfliche und sind vom Prinzip her {iber einen sehr weiten
Frequenzbereich durchstimmbar. AuBBerdem bieten sie maximale Oszillationsfrequenzen im
Bereich mehrerer GHz, wenn sie in modernen CMOS-Technologien umgesetzt werden.

Die Kapazititen und Spiralinduktivitdten fiir den Entwurf von LC-Oszillatoren sind hingegen
in den Standard-Bauelementbibliotheken vieler Hersteller gar nicht vorhanden und miissen,
wenn {iberhaupt moglich, vom Anwender selbst entworfen und modelliert werden. LC-
Oszillatoren haben normalerweise auch nur einen kleinen Durchstimmbereich, da die zur
Abstimmung verwendeten Varaktoren nur einen kleinen Kapazitdtsbereich abdecken und weil
sich die Resonanzfrequenz eines LC-Resonators nur mit der Wurzel der Kapazitit C éndert.

In LC-Oszillatoren wird die Schwingfrequenz durch die passiven und im Idealfall
rauschfreien Elemente L und C bestimmt. Der rauschbehaftete Verstirker zum Ausgleich der
Verluste des Resonators hat einen wesentlich kleineren Einfluss auf die Schwingfrequenz. In
Ring- und Relaxationsoszillatoren wird die Periodendauer hingegen meistens durch eine
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Kapazitit C und einen rauschbehafteten Umladestrom I festgelegt. Die Schwingfrequenz ist
mit dem Umladestrom I daher unmittelbar von einer rauschbehafteten Groe abhingig. Aus
diesen Griinden ist das Rauschen von LC-Oszillatoren meist wesentlich kleiner als das
Rauschen von Relaxations- oder Ringoszillatoren. Der oben erwédhnte grof3e
Durchstimmbereich des CMOS-Ringoszillators wird also mit einem grof8eren Rauschen
erkauft. Daher wird in dieser Arbeit insbesondere darauf eingegangen, nach welchen Regeln
CMOS-Ringoszillatoren entworfen werden miissen, um ein mdoglichst kleines Rauschen zu
erreichen.

Einbettung in eine PLL

Hochfrequenzoszillatoren werden normalerweise in eine Phasenregelschleife (engl. phase
locked loop, PLL) eingebunden, um ihre Schwingfrequenz auf ein Vielfaches einer
hochgenauen  quarzstabilisierten = Referenzfrequenz ~ einzuregeln.  Innerhalb  der
Schleifenbandbreite der PLL wird das Phasenrauschen des Oszillators durch die PLL
verringert. AuBlerhalb der Schleifenbandbreite ist das Phasenrauschen des stabilisierten
Oszillatorsignals jedoch weiterhin mit dem Phasenrauschen des freilaufenden Oszillators
identisch [4]. AuBlerdem ist es wesentlich einfacher, einen rauscharmen Oszillator mit einer
PLL einzuregeln, als einen sehr stark rauschenden Oszillator. In dieser Arbeit wird daher
insbesondere das Rauschen der Oszillatoren im freilaufenden Fall untersucht.

1.2 Anforderungen aktueller Anwendungen

1.2.1 Funkkommunikation

Es gibt heute eine Vielzahl von Standards fiir die Kommunikationssysteme der Funktechnik,
welche verschiedenste Tréagerfrequenzen und Modulationsverfahren benutzen [5]. Die
zellbasierte Mobiltelefonie und -dateniibertragung wird zurzeit in Europa von GSM (engl.
Global System for Mobile Communication) sowie in Nordamerika von IS-54/136 (Interim
Standard) und CDMAZ2000 (engl. Code Division Multiple Access) bestimmt. Zunehmende
Marktanteile gewinnen nun jedoch die Standards der dritten Generation wie UMTS (engl.
Universal Mobile Telecommunication System), welche Breitband-CDMA (engl. Wideband-
CDMA, WCDMA) benutzen. Die verschiedenen Standards unterscheiden sich in den
benutzten Trigerfrequenzbandern, in der Methode, wie die Daten auf den jeweiligen Triger
aufmoduliert werden und in den verwendeten Mehrfachzugriffsverfahren. Zudem sind
innerhalb eines Standards zum Teil mehrere Modi definiert, welche sich bei GSM 850, 900,
1800 und 1900 in den benutzten Tragerfrequenzen und bei WCDMA im Duplexverfahren
unterscheiden. Auch im Bereich der regionalen Zugangsnetze werden zukiinftig
Funkverfahren wie WiMAX (engl. Worldwide Interoperability of Microwave Access),
WWAN (engl. Wireless Wide Area Network) und WRAN (engl. Wireless Regional Area
Network) in Konkurrenz zu drahtgebundenen Systemen stehen. Im Bereich des lokalen
Zugangs zu Datennetzen hat sich in der Zwischenzeit der WLAN-Standard (engl. Wireless
Local Area Network) etabliert. Schlielich gibt es noch die Netzwerke mit sehr kleiner
Reichweite, welche unter dem Begriff WPAN (engl. Wireless Personal Area Network)
zusammengefasst werden. Beispiel hierfiir sind die Standards Bluetooth und ZigBee. Auch
der Bereich der drahtlosen Identifikation (engl. Radio Frequency Identification, RFID) gehort
in diese Kategorie.

In der Definitionsphase befindet sich der ultrabreitbandige Funkstandard UWB (engl. Ultra-
Wide-Band). Hierbei wird die Information im Gegensatz zu den klassischen Schmalband-
Funksystemen iiber einen sehr weiten Frequenzbereich von mehreren hundert MHz oder
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sogar iiber mehrere GHz verteilt. Mogliche Modulationsformate fiir diese Systeme sind kurze
Impulse im Zeitbereich (Impulsradio), OFDM (engl. orthogonal frequency division multiplex)
oder die ultrabreitbandige Frequenzmodulation (engl. ultra wideband frequency modulation,
UWBFM) [6]. Insbesondere fiir UWBFM werden breitbandig abstimmbare Oszillatoren
bendtigt, wobei die Anforderungen an das Phasenrauschen aufgrund des breiten Spektrums
weniger strikt sind. Da sich die Oszillationsfrequenz bet UWBFM sehr schnell {iber einen
sehr groBBen Frequenzbereich &ndert, ist es vorteilhaft, den freilaufenden Oszillator iiber
seinen Arbeitspunkt direkt zu modulieren, wofiir sich Ringoszillatoren besonders gut eignen.

Sende- und Empfangsbausteine fiir die Funkkommunikation miissen also zunehmend in der
Lage sein, Signale verschiedenster Standards zu empfangen und zu senden. Moglichst viele
der vorhandenen Standards sollten mit ein und derselben Hardware nutzbar sein, um eine
weltweite Verwendbarkeit und die Nutzung in verschiedensten Umfeldern zu gewdhrleisten.
Die Sender- und Empfanger selbst miissen daher in der Lage sein, auf sehr vielen
verschiedenen Trégerfrequenzen zu senden und zu empfangen, die Modulation- und
Demodulation mit sehr vielen verschiedenen Verfahren durchzufiihren und die Bandbreiten
der Signale entsprechend des gewihlten Standards und Modus anzupassen. Deswegen sind
Oszillatoren mit breitem Durchstimmbereich fiir programmierbare oder rekonfigurierbare
Funksysteme, welche sich den verschiedenen Standards anpassen, sehr wiinschenswert.

1.2.2 Drahtgebundene Kommunikation

Die drahtgebundenen Netzwerke sind ebenfalls von einer grolen Vielfalt von Standards und
Datenraten geprigt [7]. Die klassischen optischen Ubertragungsstrecken  fiir
Weitverkehrssysteme (Synchrone digitale Hierarchie, SDH) verwenden Datenraten welche
jeweils mit dem Faktor 4 zur néchst hoheren Stufe zunehmen. So ergeben sich Datenraten von
2,5 Gbit/s, 10 Gbit/s und kiinftig 40 Gbit/s. Die lokalen Netzwerke sind vom Ethernetstandard
dominiert, bei welchem die Dateniibertragungsrate von einer Stufe zur nidchsten sogar mit
dem Faktor 10 zunimmt. Die entsprechenden Datenraten betragen 10 Mbit/s, 100 Mbit/s,
1 Gbit/s und 10 Gbit/s. Die nidchste Ethernet-Generation wird dann eine Datenrate von
100 Gbit/s aufweisen. Als physikalischer Kanal wird dann nur noch die optische Ubertragung
in Frage kommen, wihrend Signale mit 10 Gbit/s iiber kiirzere Entfernungen auch noch mit
elektrischen Leitungen tiibertragen werden konnen. In den Vermittlungsstellen miissen die
Daten dann iiber Riickwandplatinenverdrahtungen zwischen den verschiedenen Sende- und
Empfangskarten iibertragen werden. Hierfiir existieren verschiedene Standards mit Datenraten
bis zu 10 Gbit/s. Auch in den drahtgebundenen Kommunikationssystemen wird also eine
Vielzahl von Datenraten verwendet. Auch hier wiirden rekonfigurierbare Systeme mit
durchstimmbaren Oszillatoren eine groBere Flexibilitit ermdglichen. Beispielsweise wiirde
eine spatere Migration auf neuere Standards erleichtert.

1.2.3 Informationstechnik

Bei Mikroprozessoren wird die Leistungsaufnahme der Chips durch Verfahren wie
dynamische Frequenzskalierung und dynamische Spannungsskalierung optimiert [8]. Dabei
wird die Taktfrequenz des Chips der gegenwirtig benodtigten Rechenleistung angepasst. Somit
entfallen Leerlaufzyklen, welche wegen dem periodischen Umladen des Taktnetzwerks viel
Energie verbrauchen, aber keine Rechenleistung erbringen. Weiterhin kann bei kleinerer
Taktfrequenz auch die Versorgungsspannung gesenkt werden. Damit verringert sich die
dynamische Verlustleistung weiter. Wiinschenswert ist, dass auch der Stromverbrauch des
Taktoszillators mit der Betriebsfrequenz skaliert. Im Betrieb mit kleiner Taktrate im
Energiesparmodus eines Systems sollte auch der Stromverbrauch des Oszillators wesentlich
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kleiner sein als im Modus maximaler Rechenleistung. Wenn ein Takterzeuger mit
programmierbarem Teiler benutzt wird, wird der Oszillator immer bei einer hohen Frequenz
und somit mit hoher Verlustleistung betrieben. Ein Oszillator mit groBem Durchstimmbereich
kann daher die Komplexitit der Takterzeugung vermindern und ein weiteres Potential zur
Verringerung des Stromverbrauchs bieten.

Im Bereich der Kommunikation zwischen den Prozessoren und dem Speicher ist eine sehr
starke Zunahme der Datenrate pro Verbindungsleitung zu erwarten. Gegenwértig beschranken
sich die Datenraten auf dem Speicherbus auf ca. 1 Gbit/s. Da es wiinschenswert ist, aus
Platzgrinden fiir kompakte und mobile Rechner auch die Anzahl der parallelen
Verbindungsleitungen zu reduzieren, ist eine weitere Steigerung der Ubertragungsrate auf bis
zu 10 Gbit/s pro Kanal bereits bis 2010 zu erwarten. Auch hier ist es wiinschenswert, die
Dateniibertragungsrate auf dem Speicherbus an die aktuelle Systemlast anzupassen.

1.2.4 Mess- und Sensortechnik

Im Bereich der Sensortechnik spielen frequenzbasierte Verfahren insbesondere bei der
Zeitmessung und bei Analog-Digital-Wandlern eine Rolle [9, 10]. Viele digitale
Zeitmessverfahren (engl. Time-to-Digital Converter, TDC) beruhen darauf, die Anzahl der
Durchldufe eines periodischen Signals zwischen einem Start- und einem Stoppsignal zu
messen. Fortgeschrittene Verfahren zéhlen nicht nur ganze Periodendauern, sondern werten
auch den Zustand von Ringoszillatoren zum Start- und Stoppzeitpunkt aus. So kann die Zeit
mit der Genauigkeit eines Bruchteils der Periodendauer bestimmt werden. Die zeitliche
Auflosung entspricht in einem Ringoszillator dann der Verzogerungszeit pro Stufe und
betragt in 65 nm CMOS-Technologie etwa 10 ps. Die Zeitintervallmessung wird z.B. in
Radarsystemen (Abstandswarnradar, Metalldetektoren) benétigt. Da die Genauigkeit der
Zeitmessung durch den Jitter des Oszillators beeintrachtigt wird, sind Vorhersagen iiber den
Verlauf des Jitters iiber der Verzégerungszeit und Mdoglichkeiten, den Jitter zu reduzieren,
besonders wichtig.

Eine weitere Anwendung frequenzbasierter Verfahren in der Sensortechnik sind Analog-
Digitalwandler, welche das Analogsignal zunichst in eine proportionale Frequenz wandeln,
welche dann mit einem Zihler in einer vorgegebenen Zeitspanne bestimmt wird. Hierfiir
werden Oszillatoren mit einem moglichst groBen Durchstimmbereich bendtigt.

1.3 CMOS-Technologietrends

CMOS- statt SiGe-Bipolar- oder GaAs-HEMT-Technologie

Die Entwicklung in der Prozesstechnologie fiir integrierte Schaltungen ist insbesondere von
der immer weiter fortschreitenden Verkleinerung der minimalen Geometrien der CMOS-
Technologie bestimmt. Aktuelle CMOS-Technologien werden immer schneller und erobern
sich Stiick um Stiick Anwendungsbereiche, die bis vor kurzem noch den Si- (Silizium) und
SiGe-(Silizium-Germanium) Bipolar-Schaltungstechniken oder sogar den GaAs- (Gallium-
Arsenid) Technologien vorbehalten waren [11, 12]. Insbesondere werden Sender- und
Empféangerchips fiir die Mobilkommunikation in der Zwischenzeit hauptsdchlich in CMOS
realisiert. Die Sender und Empfianger-Chips fiir die bindre Hochgeschwindigkeits-
Dateniibertragung fiir Weitverkehrsstrecken sind zurzeit noch eine Doméne der SiGe-Bipolar-
Technologien. Der Grund hierfiir liegt aber nicht nur in der manchmal zu geringen
Geschwindigkeit der CMOS-Schaltungen, sondern auch darin, dass CMOS-Chips der
neuesten Technologiegeneration — welche die hohen Geschwindigkeiten unterstiitzen
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konnten - bei kleinen Stiickzahlen aufgrund der auBlerordentlich hohen Maskenkosten teurer
sind als BiCMOS-Chips einer etwas dlteren Generation, in welchen die
Hochgeschwindigkeits-Datenverarbeitung mit den prinzipiell schnelleren Bipolartransistoren
realisiert wird.

Zeitauflosung statt Spannungsauflosung

Die Skalierung der CMOS-Technologie geht mit einer Verkleinerung der
Versorgungsspannungen einher. Daher wird es immer schwieriger, klassische analoge
Schaltungstopologien mit einem geniigend groBen Dynamikumfang in modernen CMOS-
Technologien zu realisieren. Andererseits werden die Schaltgeschwindigkeiten der Gatter
immer schneller. Dieser Technologietrend fiihrt letztendlich zu einem neuen Paradigma in der
Schaltungsentwicklung. Es werden zunehmend Schaltungstechniken genutzt, welche die
Genauigkeit der Signalverarbeitung aus einer hohen =zeitlichen (also ,horizontalen®)
Auflosung schopfen und weniger aus der Auflésung im Spannungsbereich (,,vertikale
Auflésung®) [13, 14]. Auch in diesem Zusammenhang bieten sich Ringoszillatoren an, da die
zeitliche Auflésung der Verzogerungszeit eines Inverters — also wenigen Pikosekunden -
entspricht.

Mehrere Versorgungsspannungsebenen

Allerdings bieten die modernen CMOS-Technologien meist die Option, Transistoren aus
dlteren Technologieknoten mit einem dickeren Gateoxid und einer hoheren nominalen
Versorgungsspannung zusammen mit den Transistoren kiirzester Gateldnge zu verwenden.
Langsame analoge Funktionen koénnen dadurch mit einer héheren Versorgungsspannung
realisiert werden und schnelle, insbesondere digitale, Funktionen konnen mit den jeweils
schnellsten Transistoren der neuesten Generation umgesetzt werden.

1/f~Rauschen

Ein sehr unangenehmer  Nebeneffekt, welcher insbesondere die  neuesten
Technologiegenerationen mit einer minimalen StrukturgroBe von 180 nm, 130 nm, 90 nm,
und 65 nm betrifft, ist die starke Zunahme des 1/f-Rauschens in den CMOS-Transistoren [15,
16, 17]. Dies riihrt insbesondere von der stirkeren Nitridierung des Gateoxids her. Daher
nimmt die gatebezogene Spektralintensitit des 1/f-Rauschens mit der Technologieskalierung
nicht ab, so wie es bei einer konstanten Dichte der Storstellen im Gateoxid zu erwarten wére,
sondern zu. Infolgedessen steigt die Eckfrequenz des 1/f-Rauschens — also diejenige
Frequenz, bei welcher thermisches Rauschen und 1/f-Rauschen gleich groB sind - immer
weiter an. Daher muss beim Entwurf und auch bei der Charakterisierung von Oszillatoren auf
das 1/f-Rauschen in Zukunft ein ganz besonderes Augenmerk gerichtet werden.

Speichertechnologien

Auch einfache Speicherprodukte miissen in Zukunft immer intelligenter werden und
erweiterte Kommunikationsprotokolle wie z.B. den USB-Bus beherrschen. Da die
Speichertechnologien aus Kostengriinden meist nur sehr wenige, relativ diinne Metalllagen
verwenden, ist die Integration von Spulen in diesen Technologien sehr schwierig. Oszillatoren
werden in einer Speichertechnologie daher vorzugsweise als Ringoszillatoren realisiert.

1.4 Ziele dieser Arbeit

Wie die oben stehenden Erlduterungen gezeigt haben, bieten CMOS-Ringoszillatoren eine
ganze Reihe von deutlichen Vorteilen, um in modernen Multi-Standard-, Multi-Raten- und
Ultra-Breitband-Systemen  eingesetzt zu  werden.  Wie  jedoch  aus  den
Technologieentwicklungen abzulesen ist, wird die Anwendung insbesondere durch das grof3e
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und weiter zunechmende 1/f-Rauschen der CMOS-Transistoren erschwert. Daraus ergeben
sich einige Fragestellungen, welche innerhalb dieser Arbeit beantwortet werden.

* Zundchst wird untersucht, mit welchen Schaltungstopologien breitbandig
durchstimmbare und energieeffiziente Oszillatoren entworfen werden kdnnen.
Insbesondere werden CMOS-Ringoszillatoren mit einer geraden Anzahl von Stufen
betrachtet.

* Im Weiteren wird die grundsitzliche Frage beantwortet, welche Form das Spektrum
eines Oszillators hat und wie sich sein akkumulierter Jitter liber der Verzogerungszeit
entwickelt, wenn er von weillem und von 1/f-Rauschen stormoduliert wird.

* AuBlerdem wird die Wirkungskette untersucht, iiber welche das weille und das
thermische Rauschen der einzelnen MOSFETs in CMOS-Ringoszillatoren in
Phasenrauschen und Jitter umgewandelt wird.

* Aus der Antwort auf den vorigen Punkt werden dann Designregeln und
Entwurfsstrategien flir ein minimales Rauschen von breitbandig durchstimmbaren
CMOS-Ringoszillatoren abgeleitet.

So wird erstmals eine vollstdndige und messtechnisch verifizierte Theorie des Spektrums und
des Jitters eines freilaufenden Oszillators prédsentiert, welche die Stormodulation durch 1/f-
Rauschen einbezieht. Weiterhin wird eine Theorie des Rauschens in Ringoszillatoren
vorgelegt, mit welcher das Phasenrauschen direkt aus den Rauschparametern des thermischen
und des 1/f-Rauschens der MOSFETs berechnet werden kann. Zum Dritten werden
Optimierungsstrategien aufgezeigt, mit welchen das Phasenrauschen von CMOS-
Ringoszillatoren optimiert werden kann.

1.5 Aufbau dieser Arbeit

Im zweiten Kapitel wird auf die Eigenschaften der in den Oszillatoren verwendeten
MOSFETs eingegangen. Neben den grundlegenden Gleichstrom- und
Wechselstromeigenschaften stehen das thermische und besonders das 1/f-Rauschen im
Mittelpunkt dieses Kapitels. Anhand einer Literaturstudie wird auf die beiden
widerstreitenden Theorien zum 1/f-Rauschen in MOSFETs eingegangen. Aullerdem werden
die gebrduchlichsten SPICE-Modelle zur Nachbildung des 1/f-Rauschens erldutert. Ein
weiteres Thema ist die Entwicklung des 1/f-Rauschens mit der weiteren Skalierung der
CMOS-Technologien.

Die Technik der Elektrischen Oszillatoren steht im Mittelpunkt des dritten Kapitels. Im ersten
Teil wird auf das Prinzip der Schwingungserzeugung durch Riickkopplung und die
Schwingbedingung nach Barkhausen eingegangen. Dann wird kurz in die Funktionsweise der
LC-Oszillatoren und der Kippschaltungen eingefiihrt. Auf die Funktionsweise und die Giite
der Ringoszillatoren wird dann sehr ausfiihrlich eingegangen. Im Weiteren werden die Vor-
und Nachteile von differenziellen und unipolaren Grundschaltungen fiir CMOS-
Ringoszillatoren betrachtet und es werden Mdglichkeiten zur Frequenzsteuerung in CMOS-
Inverter-Ringoszillatoren vorgestellt. Dann wird ein neues Verfahren fiir den Aufbau von
Ringoszillatoren mit statischen CMOS-Invertern und einer geraden Anzahl von Stufen
beschrieben, welches in 0,18 um CMOS-Technologie umgesetzt wird.

Im vierten Kapitel werden die grundlegenden Eigenschaften des Spektrums und des
akkumulierten Jitters von freilaufenden Oszillatoren unter dem Einfluss von weilem und 1/-
Rauschen analysiert. Die Stérmodulation des Oszillatorsignals durch stochastische
Rauschquellen wird auf der Basis des Spektrums der Frequenzstérmodulation beschrieben.
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Der Verlauf des akkumulierten Jitters iiber der Verzogerungszeit wird berechnet und das
Spektrum des Oszillatorsignals wird im mittenfrequenznahen und mittenfrequenzfernen
Bereich bestimmt. Es wird somit erstmals eine umfassende Betrachtung zum Spektrum und
zum Jitter und zu den Beziehungen zwischen diesen GroBen in freilaufenden Oszillatoren
unter dem Einfluss von 1/f-Rauschen durchgefiihrt. Die in diesem Kapitel abgeleiteten
Beziehungen sind nicht an eine spezielle Oszillatortopologie gebunden.

Das Rauschen in Ringoszillatoren mit statischen CMOS-Invertern steht im Zentrum des
fiinften Kapitels dieser Arbeit. Das Phasenrauschen dieser Oszillatoren wird unmittelbar aus
den thermischen und 1/f-Rauschparametern der MOSFETs abgeleitet. Dies erfolgt mit Hilfe
einer Beziehung zwischen den Lade- und Entladestromen im Ringoszillator und der
Momentanfrequenz. Anhand der analytischen Ausdriicke werden Regeln zur Auslegung der
Oszillatoren fiir ein moglichst geringes Phasenrauschen abgeleitet. Insbesondere wird darauf
eingegangen, ob symmetrische Signalflanken tatsdchlich das vom 1/f-Rauschen verursachten
Phasenrauschens verringern oder gar eliminieren konnen. Abschliefend wird ein Verfahren
zur Verringerung des Phasenrauschens mittels Stromeinprigung iiber eine rauscharme
Stromquelle vorgestellt.
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2 Eigenschaften der MOS-Feldeffekttransistoren

In diesem Kapitel werden die wichtigsten Eigenschaften der MOSFETs (engl. Metal-Oxide-
Semiconductor Field-Effect Transistor) zusammengefasst, welche in den untersuchten und
entworfenen CMOS-Schaltungen Verwendung finden. Neben dem Gleichstrom- und
Wechselstromverhalten wird insbesondere auf die Rauschquellen des MOSFET eingegangen.
Es wird eine kurze Einfiihrung in das thermische Rauschen gegeben. Der Schwerpunkt liegt
auf der Beschreibung des 1/f-Rauschens. Der Einfluss des 1/f-Rauschens auf das Verhalten
der untersuchten Schaltungen, insbesondere auf das Spektrum und den Jitter der
Ringoszillatoren, steht dann im Fokus der Kapitel 4 und 5 dieser Arbeit.

2.1 Gleichstromverhalten

Das Gate ist die isolierte Steuerelektrode des MOSFET. Mit der Spannung an der
Steuerelektrode wird die Leitfiahigkeit des Kanals zwischen Drain und Source gesteuert. Uber
das Gate flieBt kein Gleichstrom, daher beschrinkt sich die Beschreibung des
Gleichstromverhaltens des inneren MOSFET" auf den Kanalstrom Ips. Der Kanalstrom Ipg ist
im Gleichstromfall mit dem Drainstrom Ip identisch. Der Drainstrom hingt neben den
Technologieparametern von der Spannung Ugs zwischen Gate und Source, von der Spannung
Ups zwischen Drain und Source und von der Lénge L und der Weite W des Kanals ab. Auf
die Wirkung einer Spannung Ugg zwischen Bulk und Source wird spéter eingegangen.

Die Gleichungen der so genannte Langkanalndherung [18, 19, 20. 217 sind die einfachste
Moglichkeit zur Berechnung des Drainstroms. In fortgeschrittenen CMOS-Technologien kann
die Langkanalndherung verwendet werden, wenn die Kanalldnge L deutlich langer ist als die
Minimallidnge L, oder wenn der Transistor mit Spannungen betrieben wird, welche deutlich
kleiner sind als die nominale Betriebsspannung Upp. Wenn diesen Voraussetzungen gegeben
sind, bleiben die Feldstirken im Transistor moderat und es tritt keine Degeneration der
Ladungstriagerbeweglichkeit und keine Sattigung der Ladungstriagergeschwindigkeit ein.

Der leitfdhige Kanal erstreckt sich iiber die ganze Strecke zwischen Source und Drain, wenn
die Spannung Upg kleiner als die Sattigungsspannung Upggs = Ugs — Ut ist. Der MOSFET
befindet sich dann im Widerstandsbereich (engl. ohmic region oder linear region). Fiir den
Drainstrom Ip gilt dann entsprechend der Langkanalndherung folgende Beziehung:

4
I, =uC', f[(UGS - Uy )UDS - %UZDS]' (2.1)

Dabei ist p die Beweglickeit der Ladungstrager und C'sx der Kapazititsbelag des Gateoxids.
Wenn die Spannung Upg groBer als die Sattigungsspannung Upgg: = Ugs — Ut ist, wird der
Kanal am drainseitigen Ende abgeschniirt und der MOSFET befindet sich im
Sdttigungsbereich (engl. saturation region). Fiir den Drainstrom Ip gilt dann:

_uwC', W uC'' W ( 2

D > T(UGS -Uy )UDSsat = Toxr Ugs - UT) : (2.2)

% Der innere MOSFET umfasst die eigentliche MOS-Struktur zwischen Drain und Source, ohne die zwischen
den Implantationsgebieten an Drain und Source und dem Bulk wirksamen pn-Ubergénge und ohne die
Uberlappbereiche des Gates iiber Drain und Source.
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Abbildung 2.1:  Ausgangskennlinienfeld eines n-Kanal-MOSFETs [22" fiir
L=0,13 um, W=1,0 umund Ugs=0 V.

Die Langkanalndherung greift zur Beschreibung des Drainstroms jedoch zu kurz, wenn
MOSFETs moderner CMOS-Technologien die minimale Kanalldinge L., aufweisen und
wenn sie mit einer groflen Gate-Source-Spannung Ugs in der Grofenordnung der nominalen
Betriebsspannung Upp betrieben werden. Wenn sich der Transistor im Séattigungsbereich
befindet, fillt die dann relativ grofle Sattigungsspannung Upgs = Ugs — Ut iiber der kurzen
Kanalldnge L, des MOSFET ab. Lings des Kanals tritt dann eine grof3e Feldstirke auf. Ab
einer Feldstirke von etwa E = 10° V/m wiichst die Elektronengeschwindigkeit im Kanal aber
nicht mehr linear mit der Feldstirke an [21]. Bei der Sittigungsfeldstirke Egy; von etwa
4-10° V/m [21] erreicht die Elektronengeschwindigkeit einen Séttigungswert. Der Transistor
arbeitet dann im Bereich der Geschwindigkeitssdttigung (engl. velocity saturation). Unter dem
Einfluss der Sattigung der Ladungstrigergeschwindigkeit gilt dann folgende Beziehung fiir
den Drainstrom Ip:

uc',, W
ID= > TUDSsat(UGS_UT)' (2.3)

Die Séattigungsspannung Upgs, ist durch folgenden Ausdruck gegeben:

(UGS _ UT )(LEsat )

U = .
o (UGS - UT )+ (LEsat ) (24)

Der Drainstrom I, ergibt sich bei tiefer Sattigung der Ladungstragergeschwindigkeit, also fiir
(UGS' UT) >> (LEsat): zZu

C'
I = %WESM(UGS - UT)' (2.5)

Der Drainstrom Ip nimmt dann nur noch linear mit der Gatespannung Ugs zu. Abbildung 2.1
zeigt das Ausgangskennlinienfeld Ip(Ups) eines n-Kanal-Transistors in einer 0,13 pum
Standard-CMOS-Technologie mit Ugs als Parameter. Im Ausgangskennlinienfeld ist die
Geschwindigkeitsséttigung daran zu erkennen, dass der Abstand der Ip-Kennlinien bei
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grofleren Spannungen Ugs nicht mehr zunimmt, sondern konstant bleibt. Dies wird in
Abbildung 2.1 ab einer Gate-Source-Spannung Ugs von ca. 0,8 V deutlich.

Nun soll noch kurz auf den Bulkeffekt eingegangen werden. Mit diesem Begriff wird der
Einfluss der Bulkspannung auf die Schwellenspannung des MOSFET beschrieben. Die
nominale Schwellenspannung Uty des MOSFET bei verschwindender Bulk-Source-Spannung
Usgs ist wie folgt gegeben [18]:

Upg =Ug +2 |¢F| Y 2|¢F| . (2.6)

Die Spannung Ugg bezeichnet die so genannte Flachbandspannung der MOS-Struktur und ¢
ist die Fermispannung. Der Parameter y heil3t Substratsteuerfaktor und ist wie folgt gegeben:

1
Y = 71/ qN, 2¢g; . (2.7)

Dabei bezeichnet Ny die Dotierkonzentration des Bulks. Eine Spannung Ugg zwischen Bulk
und Source bewirkt eine Verschiebung der Schwellenspannung Ur:

Ur = Upo +7 (2000 + Ugs - /2] ). 2.9)

Fiir positive Ugs sinkt die Schwellenspannung des n-Kanal-MOSFET, und fiir negative Ugg
steigt die Schwellenspannung.

2.2 Wechselstromverhalten

Das Wechselstromverhalten des MOSFET wird von seinen inneren, nichtlinearen Kapazititen
bestimmt. Die Lage aller Kapazititen ist in Abbildung 2.2 dargestellt [18]. Weiterhin nimmt
der Serienwiderstand Rg des Polysilizium-Gates Einfluss auf das Wechselstromverhalten,
weil er mit der wirksamen Gatekapazitit Cg einen RC-Tiefpass bildet.

Die so genannte MOS-Kapazitit befindet sich im inneren MOSFET zwischen dem Gate und
dem Bulk bzw. zwischen dem Gate und dem Inversionskanal. Wenn kein leitfdhiger Kanal
zwischen Source und Drain besteht, dann ist die in diesem Fall stark arbeitspunktabhingige
MOS-Kapazitit zwischen Gate und Bulk wirksam. Wenn der MOSFET in starker Inversion
leitet, ist zwischen dem Gate und dem Inversionskanal der durch die Dicke des Gateoxids
bestimmte und weitgehend spannungsunabhingige Kapazititsbelag C',x wirksam:

CVOX = 0X . (2.9)

Wenn der MOSFET im Widerstandsbereich leitet, ist ein Teil der MOS-Kapazitit zwischen
Gate und Source und ein Teil zwischen Gate und Drain wirksam. Fiir verschwindende Drain-
Source-Spannung (Ups = 0 V) teilt sich die Kapazitit zu gleichen Teilen zwischen Drain und
Source auf:

Cos =Cgp =3C', WL. (2.10)

Wenn der MOSFET im Sittigungsbereich leitet, ist die MOS-Kapazitit nur noch zwischen
Gate und Source wirksam und aufgrund des drainseitig abgeschniirten Kanals kleiner als die
geometrische Gatekapazitit:

Cos =2C' WL. 2.11)
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Abbildung 2.2:  Nichtlineares Wechselstromersatzschaltbild des MOSFET.

Zur inneren MOS-Kapazitit kommen lineare, d.h. vom Arbeitspunkt unabhiingige, Uberlapp-
und Randkapazititen zwischen Gate und Source bzw. Gate und Drain hinzu. Auferdem
befinden sich zwischen Drain bzw. Source und dem Bulk die spannungsabhidngigen
Sperrschichtkapazititen Cpg und Cgp.

Die wichtigste Kenngrofe fiir die Schaltgeschwindigkeit des MOSFET ist die Transitfrequenz
fr. Sie gibt an, bei welcher Frequenz die Wechselstromverstirkung eines am Ausgang
kurzgeschlossenen MOSFET auf eins abgesunken ist. Die Transitfrequenz ist wie folgt
gegeben:

Em

fp=—F7—>2m
' ZW(CGS"'CGD) (2.12)

Dabei ist gy, die Steilheit des MOSFET, also die Ableitung des Drainstroms nach der Gate-
Source-Spannung im Arbeitspunkt. Die Steilheit g, berechnet sich in Abhédngigkeit der Gate-
Source-Spannung Ugs bzw. in Abhédngigkeit des Drainstroms Ip zu

al, W / W
= =uC' —(U..-U,;)=.2uC —I . 2.13
Em U, i o L( Gs T) wl o L P ( )

Uber die Steilheit g, wird das auf die Gate-Source-Spannung bezogene Rauschen des
MOSFET in das auf den Drainstrom bezogene Rauschen transformiert.

2.3 Thermisches Rauschen

Der Ursprung des thermischen Rauschens liegt in der thermischen Bewegung der Elektronen
im elektrischen Leiter. Diese Bewegung verlduft weitgehend analog der 1827 beschriebenen
Brownschen Bewegung [23] kleiner Partikel in einer Fliissigkeit. Die Dynamik solcher
Bewegungen wurde 1905 von Einstein [24] mit Hilfe einer Diffusionskonstante beschrieben.
In weiteren Arbeiten in den Jahren 1906 und 1907 hat Einstein diese Beschreibung auch auf
Elektronen im elektrischen Leiter iibertragen. Eine Zusammenfassung der Ergebnisse findet
sich in [25]. Schottky grenzt 1918 das thermische Widerstandsrauschen gegeniiber dem
Schrotrauschen in Glithkathodenréhren ab [26]. Johnson und Nyquist leiten 1928 die heute
gebrauchlichen Ausdriicke fiir das Leistungsdichtespektrum der Rauschspannung eines
Widerstands R ab [27, 28]:

S, () = 4k, TR . (2.14)
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Dabei bezeichnet kg die Boltzmannkonstante (kg = 1,381 - 103 VAs/K) und T die absolute
Temperatur in Kelvin. Dual hierzu kann das Leistungsdichtespektrum des Rauschstroms eines
Leitwerts G angegeben werden:

S, (f) = 4k, TG . (2.15)

Das Leistungsdichtespektrum von thermischem Rauschen ist iiber der Frequenz konstant
solange das Produkt aus Planckscher Konstante h und der Frequenz f deutlich kleiner ist als
die Energie kgT [28]:

hf <<k,T. (2.16)

Da diese quantenmechanische Grenzfrequenz viel hoéher ist als die mit elektronischen
Bauelementen erreichbaren Frequenzen, wird das thermische Rauschen meist mit einer
weillen Rauschquelle beschrieben.

Thermisches Rauschen in MOSFETs

Die wichtigste weile Rauschquelle des MOSFET ist das thermische Rauschen des leitenden
Kanals. Die entsprechende Rauschstromquelle liegt im Ersatzschaltbild nach Abbildung 2.2
parallel zur gesteuerten Stromquelle In(Ugs, Ups, Ups). Mittels der Kopplung iiber die verteilt
wirkende Gatekapazitidt verursacht das Kanalrauschen zusétzlich einen korrelierten Gate-
Rauschstrom mit einer Frequenzabhingigkeit proportional f [29]. Dieses induzierte
Gaterauschen (engl. induced gate noise) kommt allerdings erst bei sehr hohen Frequenzen
zum Tragen. Der Beitrag des thermischen Rauschens des Gatewiderstands Rg zum gesamten
Rauschen des MOSFET ist gering, wenn im Layout relativ kurze Gatefinger verwendet
werden, die von beiden Seiten angeschlossen werden. Das weile thermische Rauschen des
Drainstroms ist daher in einem weiten Frequenzbereich oberhalb der 1/f-Eckfrequenz’ f,
(engl. I/f corner frequency) die dominante Rauschquelle des MOSFET.

Das thermische Rauschen des Drainstroms hidngt vom arbeitspunktabhingigen Leitwert gqo
des Kanals ab. Der Leitwert gqo des Kanals bei verschwindender Spannung Upg ist gleich:

oL, W
= — = C' —
ng aU w ox L (

GSlUps=0

UGS_UT)‘ (2.17)

Fiir Ups = 0 V ist der Kanal iiber seine gesamte Lange gleichmiBig leitfahig und es gilt daher
entsprechend (2.15) fiir das Leistungsdichtespektrum Sip, des Rauschstroms:

Sipn () = 4kpTgy, - (2.18)

Wird der MOSFET im Sattigungsbereich betrieben, nimmt die Leitfdhigkeit des Kanals zum
Drain hin ab. Daher ist das Rauschen im Sittigungsbereich etwas kleiner. Ndaherungsweise
gilt folgende Beziehung [29, 30, 31]:

Sipa(f) =4k Tyg, - (2.19)

Der Rauschfaktor y des weiBen Rauschens ist in Langkanaltransistoren in etwa %/3. Messungen
an Transistoren minimaler Gateldnge in 0,18 pm-Technologie deuten auf y = 1 hin [29]. Die
in einigen Studien berichtete starke Zunahme des Rauschfaktors mit der
Technologieskalierung [32], welche dort auf so genannte heile Elektronen (engl. hot
electrons) zuriickgefiihrt wurde, scheint auf Mess- und Interpretationsfehler zu beruhen [29].
Ein umfassendes Modell fiir das thermische Rauschen in MOSFETs und die mathematischen
Beziehungen fiir die anderen thermischen Rauschquellen sind in [29] enthalten.

3 Unterhalb dieser Frequenz ist das 1/f-Rauschen des MOSFET-Kanals groBer als dessen thermisches Rauschen.
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2.4 1/f-Rauschen

Ein Zufallsprozess, dessen Leistungsdichtespektrum S;(f) ungefdhr antiproportional zur
Frequenz f verlduft, wird als ///~Rauschen (engl. 1/f noise) bezeichnet:

S (f) ~ S v=l. (2.20)

v’

Der Exponent v wird in den Rauschmodellen meist zu eins gesetzt. Die 1/f-Rauschleistung ist
nicht wie bei weiflem Rauschen gleichméBig iiber die /ineare Frequenzachse verteilt, sondern
gleichméBig tiber die logarithmische Frequenzachse. Jede Frequenzdekade beinhaltet also die
gleiche 1/f-Rauschleistung [33]. Die langsamer verlaufenden Anteile des Rauschens haben
also im Vergleich zu weilem Rauschen einen grofleren Anteil an der gesamten
Rauschleistung. Wenn man die Flanke eines von 1/f-Rauschen modulierten oszillierenden
Signals mit einem Abtastoszilloskop betrachtet, so ,,ruckelt” diese unregelmifig und langsam
umher und zittert zusdtzlich schnell um die aktuelle Position. So kann man die Bezeichnung
Funkelrauschen (engl. flicker noise) nachvollziehen, welche auch fiir das 1/f-Rauschen
gebriuchlich ist.

Das Problem der unendlichen Rauschleistung

Die Leistung des 1/f-Rauschens wird unendlich grofl, wenn man das Leistungsdichtespektrum
bis zur Frequenz null integriert. Daher wird oft gemutmalit, das Leistungsdichtespektrum der
in der Natur vorhandenen 1/f-Rauschprozesse wiirde bei sehr tiefen Frequenzen irgendwann
abflachen und konstant werden [33, 34]. Diese untere Grenzfrequenz des 1/f-Rauschens
konnte bisher bei den meisten 1/f-Rauschprozessen aber nicht beobachtet werden. Die
Problematik 16st sich auf, wenn man bedenkt, dass man die 1/f-Rauschprozesse immer nur
iiber eine endliche Zeit beobachten kann. Durch die Beobachtungs- oder Messdauer Tops ist
daher eine untere Grenzfrequenz fy,s= 1/Tops vorgegeben [33]. Alle unterhalb dieser
Grenzfrequenz liegenden spektralen Anteile des Rauschens kdnnen von einem konstanten
Gleichanteil nicht unterschieden werden. Durch die begrenzte Bandbreite des vermessenen
Systems oder der Messgerite ist auch immer eine obere Grenzfrequenz wirksam. Somit ist
das Integral der beobachteten oder gemessenen 1/f-Rauschleistung immer endlich. Allerdings
ist die gemessene 1/f-Rauschleistung von der Messdauer abhidngig. Die 1/f-Rauschleistung
wiéchst aber nur mit dem Logarithmus der Messdauer. Selbst die groBte vorstellbare
Beobachtungsdauer wiirde auf das Alter des Universums beschrinkt bleiben. Wenn man die
1/t-Rauschleistung von einer sehr hohen Frequenz, z.B. dem Kehrwert der Zeit, die Licht zum
Durchqueren des klassischen Radius des Elektrons braucht, bis zur niedrigsten moglichen
Frequenz, dem Kehrwert des Alters des Universums, integriert, so ergeben sich insgesamt ca.
40 Frequenzdekaden. Der integrierte Effektivwert der Rauschspannung ist dann nur sechsmal
grofer als das Integral iiber eine einzige Frequenzdekade (z.B. von 10 MHz bis 100 MHz)
[35]. Die 1/f-Rauschleistung bleibt also in der natiirlichen Welt immer und iiber alle Zeiten
begrenzt. Das Problem der unendlichen Rauschleistung ist also nur ein mathematisches
Problem, wenn man die Frequenz null in die Integration der 1/f-Rauschleistung miteinbezieht.

Die statistische Eigenschaften des 1/f-Rauschens werden unter anderem in [33] und in [36]
beschrieben. In [33] wird der Begriff des beobachteten 1/f-Rauschens eingefiihrt und in [36]
werden  Methoden  vorgestellt, Rauschen mit ndherungsweise  1/f-formigem
Leistungsdichtespektrum in einem Bandpassbereich durch eine Kettenschaltung von RC-
Gliedern zu modellieren.
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1/f~Rauschen in Natur und Kultur

1/f-Rauschen tritt in allen mdglichen physikalischen, elektronischen, mechanischen,
geologischen, biologischen sowie in sozialen, wirtschaftlichen und musikalischen Systemen
auf [33, 34]. 1/f-Rauschen tritt auf, wenn man die GroBenverteilung von Stddten, die Lénge
von Worten (Zipf’s law), die Stdrke von Erdbeben, Stiirmen und Nilfluten gegen die Frequenz
des Auftretens auftrdgt. Weiterhin tritt 1/f-Rauschen bei der Frequenz des menschlichen
Herzschlags, der Gehirnstrome sowie in Nervenmembranen auf. In der Musik wird ein 1/f-
Leistungsdichtespektrum als angenehm empfunden (so genanntes rosa Rauschen, engl. pink
noise), wihrend ein 1/f-Spektrum aufgrund der zu langen Korrelationszeiten langweilig wirkt
und ein weilles Spektrum aufgrund der zu kurzen Korrelationszeiten als ldstig empfunden
wird.

Ubergeordnetes physikalisch-mathematisches Prinzip

Das 1/f-Rauschen in all den oben genannten Systemen und Bauelementen hat sehr
unterschiedliche physikalische Effekte als jeweilige Ursache [33]. Nach Mandelbrot steckt
jedoch das iibergeordnete physikalisch-mathematisches Prinzip der Selbstihnlichkeit von
Gebilden mit gebrochener Dimension - so genannter Fraktale - hinter all den
unterschiedlichen Erscheinungsformen von 1/f-Rauschen. Fraktale Gebilde sind z.B. Wolken,
das Blutgefil3system, Kristalle, Galaxien, Kiistenlinien und die Locher im Schweizer Kéise.
Die Theorie der Fraktale hingt mit den Gesetzen der Skalen-Invarianz und der Chaos-Theorie
zusammen [37, 38].

1/f~Rauschen in der Elektronik

Das Funkelrauschen in elektrischen Elektronenrohren wird bereits 1925 von Johnson [39]
beschrieben. Funkelrauschen in granularen Kohlewiderstinden wird 1931 von Frederick und
1935 von Otto beschrieben [34]. Andere, eher missverstindliche Namen fiir das 1/f- oder
Funkelrauschen in der Elektronik sind Stromrauschen (engl. current noise) oder
,,Uberschussrauschen* (engl. excess noise) [33]. 1/f-Rauschen tritt in fast allen elektrischen
Leitern, Halbleitern und elektronischen Bauelementen auf: an Grenzschichten, in homogenen
Halbleitern, in Halbleitern mit pn-Ubergang, in diinnen Metallfilmen und -Drihten, in
fliissigen Metallen, in Elektrolyten, in Elektronenrohren mit Glithkathode, in
Kohleschichtwiderstidnden, in Supraleitern usw. [33].

Interpretation als Widerstandsfluktuationen

Bernamont [40] interpretiert 1937 das Rauschen diinner Widerstandsfilme als
Widerstandsfluktuation, weil der experimentelle Befund zeigt, dass die Leistung des iiber der
Probe gemessenen Spannungsrauschens proportional dem Quadrat des durch die Probe
flieBenden Gleichstroms ist:

U2=I-AR?. 2.21)

Bernamont schlégt als Ursache dieses Widerstandsrauschens die Schwankung der Anzahl der
Ladungstrager vor. Weiterhin formuliert er die Idee, dass das Leistungsdichtespektrum dieses
Rauschvorgangs durch Uberlagerung vieler Rauschvorginge mit verschiedenen mittleren
Lebensdauern zustande kommt. FEr gibt ein Integral zur Berechnung des
Leistungsdichtespektrums an, das von der Wahrscheinlichkeitsverteilung der Lebensdauern
der Ladungstriager abhingt. Beide Denkansitze werden spédter von McWorther [41] wieder
aufgenommen. Aus der Interpretation als Widerstandsrauschen folgt, dass das 1/f-Rauschen in
einer Probe nicht durch den Stromfluss erzeugt wird, sondern durch diesen nur sichtbar
gemacht wird.
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2.4.1 1/f-Rauschen in MOSFETSs

Die Ursache des 1/f-Rauschens in Halbleitern bietet seit Jahrzehnten Anlass zu kontroversen
wissenschaftlichen Auseinandersetzungen. Als Grund fiir die Widerstandsfluktuation kommt
prinzipiell die Schwankung der Anzahl der Ladungstrager (engl.: carrier number fluctuation
theory) oder die Schwankung der Beweglichkeit der Ladungstrager (engl.: mobility fluctuation
theory) in Frage, oder eine Kombination beider Effekte [33]. Ladungstriager-Haftstellen an
Grenzschichten und Oberfldchen (engl. surface trap effect) und Ladungstrager-Streuung im
Volumen des Halbleitermaterials (engl. bulk phonon-scattering effect) wurden in
widerstreitenden Theorien als Hauptursache des 1/f-Rauschens postuliert. Die Theorie der
Haftstellen an Grenzschichten wurde 1957 von McWorther ausformuliert [41], wahrend die
Theorie der Streuung an Phononen von Hooge aufgebracht wurde [42]. Es kann in der
Zwischenzeit aber wohl als gesichert gelten, dass Effekte an der Grenzschicht Si/SiO, des
MOSFET eine iiberragende Bedeutung als Ursache fiir das 1/f-Rauschen in MOSFETSs haben.
Demnach ist die Aussage von Hooge, ,,I/f noise is no surface effect” [42], widerlegt. In der
aktuellen Literatur herrscht aber nach wie vor keine Einigkeit, ob die aus Haftstellen-Effekten
folgende Schwankung der Anzahl der Ladungstrager N [43, 44] oder aber an der Grenzschicht
entstehende Schwankungen der Beweglichkeit u — verursacht beispielsweise durch den (u. U.
arbeitspunktabhéngigen) mikroskopischen Abstand des Kanals von der Si/SiO,-Grenzschicht
mit ihrer Rauhigkeit [45] — die Hauptursache des Funkelrauschens in MOSFETs sind.
Manche Literaturbeitrdge bleiben in ithrer Bewertung auch unentschieden [15, 46]. Die beiden
folgenden Effekte, liber welche in mehreren Verdffentlichungen berichtet wurde, weisen aber
eher in Richtung der Haftstellen-Theorie:

* Das Leistungsdichtespektrum des Funkelrauschens von MOSFETs mit sehr kleiner
Kanalfldache, die daher nur wenige Haftstellen enthalten, folgt nicht dem 1/f-férmigen
Verlauf. Das Spektrum ist welliger und die Lorentzspektren der einzelnen Haftstellen
werden sichtbar. Im Zeitbereich entspricht dieses Verhalten dem Telegraphenrauschen
(engl. random telegraph noise, RTS-noise). Bei groleren MOSFETs summieren sich diese
einzelnen Lorentzspektren zu einem 1/f-formigen Verlauf auf [29, 47].

* Es wurde eine Reduktion des 1/f-Rauschens in MOSFETs nachgewiesen, wenn sie
periodisch zwischen starker Inversion und Akkumulation umgeschaltet werden. Dies kann
durch das periodische Zuriicksetzen der Haftstellen in der Akkumulation erkldrt werden
[48, 49, 50].

Seit ca. 1990 gibt es Modellbeschreibungen, die Schwankungen der Ladungstriager-Anzahl

und damit korrelierte Schwankungen der Ladungstriger-Beweglichkeit im Rahmen der

Grenzschichttheorie in einer einzigen 1/f-Modellbeschreibung vereinigen (engl.: unified 1/f

noise model) [51]. Allerdings sind auch diese Modelle beziiglich ihrer physikalischen

Interpretation umstritten [52]. Zumindest bieten diese Modelle aber geniigend anpassbare

Parameter, um das arbeitspunktabhidngige 1/f-Rauschen moderner MOSFETs zu modellieren,

und werden daher iiberwiegend positiv beurteilt [16].

1/f-Rauschen nach McWorther

Nach der am weitesten verbreiteten und akzeptierten Theorie [29, 43. 53] entsteht das
Funkelrauschen in MOSFETs durch das zufillige Einfangen und Abgeben von
Ladungstragern (engl.: charge carrier trapping and de-trapping) an so genannten Fang- oder
Haftstellen (engl. traps). Diese Haftstellen nehmen in zufdlliger Weise Ladungen aus dem
leitfahigen Kanal auf und geben sie nach einer zufilligen Zeit wieder an diesen ab, und
modulieren so dessen Leitfahigkeit. Das Aufnehmen und Abgeben der Ladungstriager an den
Haftstellen kann mittels einer fluktuierenden Gatespannung Ugs, modelliert werden [53]. Als
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Haftstellen kommen nach [54] insbesondere Storungen im Kiristallgitter des SiO,-Gateoxids
in Betracht, beispielsweise O,-Gitterliicken (engl. oxygen vacancy) und Gitterversetzungen
(engl. vacancy complexes). Die Haftstellen konnen entweder auf der Si-SiO,-Grenzfliche
(engl. interface traps) oder im Volumen des SiO,-Gateoxids - aber trotzdem in der Ndhe der
Grenzschicht (engl. border traps) - sitzen.

An einer Haftstelle werden die Ladungstréger mit einer bestimmten mittleren Zeitkonstante ©
eingefangen und wieder abgegeben. Die Wahrscheinlichkeitsdichte (engl. probability density
function, PDF) des Besetztseins einer Haftstelle nach dem Fangereignis hat — dhnlich der
Gesetzmadfigkeit beim radioaktiven Zerfall - einen mit der Zeitkonstante T exponentiell
abfallenden Verlauf. Der Verlauf des Besetzt- oder Freiseins der Haftstelle entspricht dem so
genannten Telegraphenrauschen (engl. random telegraph signal noise, RTS noise). Das
Spektrum des RTS-Rauschens einer einzelnen Haftstelle ist eine Lorentzlinie (engl.
Lorentzian) [47]:

T

S(0)~ 1+ (2nfe)

(2.22)
Die Zeitkonstante Ty, ist bei einer thermisch aktivierten Grenzschicht-Haftstelle von deren
Energieabstand E vom Valenz- oder Leitungsband abhingig [41]:

E

T, =T, €. (2.23)

Bei einer durch den Tunneleffekt mit dem Kanal kommunizierenden Volumen-Haftstelle ist
die Zeitkonstante Ty vom Abstand w dieser Haftstelle von der Grenzschicht, also der
Tunneldistanz, und von der Hohe der Potentialbarriere abhdngig [41]:

T, =A-e™. (2.24)

Dabei sind A und B Konstanten. Wenn die Grenzflichen-Haftstellen iiber die
Aktivierungsenergien E gleichverteilt sind oder wenn die Volumen-Haftstellen gleichméBig
tiber die Tunneldistanz w verteilt sind, dann ergibt sich mit den exponentiellen
Zusammenhédngen (2.23) und (2.24) folgende statistische Verteilung der Zeitkonstanten iiber t
(vergl. auch (A.22)):

p.(ty) ~ ~—
= (2.25)
dw
1 1
p.(Ty) ~ ~— )
W q, T (2.26)
dE

Wenn die statistische Verteilung p(t) der Zeitkonstanten T der voneinander unabhédngigen
Haftstellen iiber T proportional zu 1/t verlduft, dann ergibt sich durch Uberlagerung ein 1/f-
formiges Spektrum [41, 55]:

jl-%dr
S (f)~ = © 1+(2nft) 1 arctan(2nfr,) - arctan(2nf,)

= (2.27)
f 1 e 2nf In(t, /7))
T
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Bei der Uberlagerung des RTS-Rauschens der thermisch aktivierten Haftstellen mit
gleichverteilter Aktivierungsenergie nach (2.23) ergibt sich beispielsweise [41]:

kT
2nf-(E, - E,)

Nur diejenigen Haftstellen, deren Energieabstand vom Quasi-Ferminiveau nur wenige
Vielfache der Temperaturspannung kgT betrdgt und die innerhalb weniger nm Abstand von
der Si-SiO,-Grenzflache lokalisiert sind, tauschen mit dem Inversionskanal Ladungstrager aus
[53]. Damit sich also ein 1/f-Spektrum des Rauschens ergibt, sollten folgende
Voraussetzungen erfiillt sein:

S, (f) ~ fiir 2nf1; <<1<<2nf1,. (2.28)

* die Haftstellenkonzentration pro Energieeinheit sollte sich in einem Bereich von wenigen
zehn Millielektronenvolt um das Quasi-Ferminiveau nur wenig dndern und

* die rdumliche Haftstellenkonzentration sollte bis zu einem Abstand von einigen wenigen
Nanometern von der Grenzschicht Si-SiO, ndherungsweise konstant sein.

Diese Voraussetzungen zur Entstehung eines 1/f-formigen Spektrums sind immer dann
erfiillt, wenn sich die Haftstellenkonzentration nur stetig und langsam iiber der Energie bzw.
dem Ort dndert. Das hiufige Auftreten des 1/f-formige Verlauf des Rauschspektrums ist also
auf stetige und langsame Anderungen von Konzentrationen und exponentielle
Zusammenhdnge zwischen Zeitkonstanten und Orts- oder Energievariablen zuriickzufiihren.
A
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Abbildung 2.3:  Uberlagerung von Lorentzspektren zum Leistungsdichtespektrum S,
des 1/f-Rauschens [56].

In Abbildung 2.3 ist die Uberlagerung von Lorentzspektren zu einem 1/f-Spektrum
anschaulich dargestellt. Jede der dargestellten Lorentzlinien hat den gleichen Energieinhalt,
weil das Produkt aus Linienhéhe und -breite konstant ist. Jede Linie konnte also
beispielsweise das Spektrum einer einzelnen Haftstelle darstellen. Die Grenzfrequenzen der
Lorentzlinien sind gleichmiBig iiber der logarithmisch skalierten Achse verteilt. Uber einer



Eigenschaften der MOS-Feldeffekttransistoren 43

linearen Frequenzachse sind die Grenzfrequenzen dann proportional zum Kehrwert der
Frequenz verteilt:

1
pe(f) ~ rs (2.29)
Die Verteilung p.(t) der Zeitkonstanten ist mit (2.29) und mit T = 1/f dann wie folgt gegeben:
1
p(f) ¢ 1
pt(r)~fd—~%~f~;_ (2.30)
df f?

Die Verteilung der Zeitkonstanten entspricht damit der Voraussetzung fiir ein 1/f-férmiges
Spektrum nach (2.25) bzw. (2.26).

Unterschiede zwischen n- und p-Kanal-MOSFETs

Aktuelle Veroffentlichungen zeigen beziiglich des 1/f-Rauschens Unterschiede zwischen n-
und p-Kanal-MOSFETs. Zum einen wird in einigen Verdffentlichungen [57, 58, 59] von
einem kleineren gatespannungsbezogenen 1/f-Rauschen der p-Kanal-MOSFETs im Vergleich
zum Rauschen der n-Kanal-MOSFETs berichtet. Dies entspricht auch den Modellen der in
dieser Arbeit vorwiegend verwendeten 0,18 pm Technologie®. Das kleinere Rauschen in p-
Kanal-MOSFETs kann nach [57] folgende Griinde haben:

* hohere Tunnelbarriere fiir Locher (4,8 eV) als fiir Elektronen (3,1 eV),
* unterschiedliche effektive Massen der Elektronen und Locher,
* unterschiedliche Dichten der Haftstellen an der Valenz- und Leitungsbandkante.

Weiterhin ist bei p-Kanal-MOSFETs das gatespannungsbezogene 1/f-Rauschen stark von der
Gatespannung abhingig und nimmt mit kleiner werdender Gatespannung deutlich ab. In n-
Kanal-MOSFETs ist das gatespannungsbezogene 1/f-Rauschen dagegen weitgehend von der
Gatespannung unabhingig [53]. In [53] wird das schwach arbeitspunktabhéngige Rauschen
der n-Kanal-MOSFETSs mit einer weitgehenden konstanten Dichte der Elektronen-Haftstellen
in der Nihe der Leitungsbandkante in Verbindung gebracht. Die starke
Arbeitspunktabhingigkeit des Rauschens von p-Kanal-Transistoren wird mit einer
zunehmenden Dichte von Locher-Haftstellen zur Valenzbandkante hin erklirt. Diese Theorie
wird laut [53] von der unterschiedlichen Temperaturabhingigkeit des 1/f-Rauschens in n- und
p-Kanal-MOSFETs unterstiitzt. Der Unterschied zwischen n- und p-Kanal-MOSFETs wird
flir CMOS-Technologien mit Gatelinge bis hinab zu 0,18 pm berichtet [29, 59]. Eigene
Messungen an Ringoszillatoren in 0,18 pm CMOS-Technologie bestdtigen das geringere
Rauschen der p-Kanal-MOSFETs und die Abnahme des p-Kanal-Rauschens mit der
Gatespannung (vergleiche Kapitel 5.2.3). Bei kleineren Oxiddicken wird jedoch auch das
Rauschen der n-Kanal-Transistoren stirker vom Arbeitspunkt abhiangig [60]. AuBBerdem wird
eine deutliche Zunahme des 1/f- Rauschens der p-Kanal MOSFETs in den neuesten 130 nm
und 90 nm CMOS-Technologien beobachtet (vergleiche Abschnitt 2.4.3).

* HCMOSS von ST-Microelectronics.
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2.4.2 SPICE-Modelle des 1/f-Rauschens

Im Rahmen des im letzten Abschnitt erlauterten Haftstellen-Modells des 1/f-Rauschens in
MOSFETs kann folgende Beziehung fiir das Leistungsdichtespektrum des auf die Gate-
Source-Spannung bezogenen 1/f-Rauschens hergeleitet werden [57]:

"k TN,(E) 1

Sy, (=3 WLy T (2.31)

Dabei ist N¢(E) die Dichte der Haftstellen pro Volumen- und Energieeinheit mit der Einheit
[1/(cm®eV)] beim Quasi-Ferminiveau E und vy ist der Dampfungskoeffizient der
Wellenfunktion des Elektrons im Gateoxid mit der Einheit [1/cm], welcher auch McWorther-
Tunnelparameter genannt wird. Die Dichte N der Haftstellen pro Grenzflicheneinheit ist
dann wie folgt gegeben [57]:

_KTN(E) (2.32)
Y

N

ot

Im Weiteren wird von einem vom Arbeitspunkt unabhédngigen gatebezogenen 1/f-Rauschen
ausgegangen. Dies entspricht in etwa dem 1/f-Rauschen des n-Kanal-Transistors in der
0,18 um CMOS-Technologie', welche zur Realisierung der meisten in dieser Arbeit
untersuchten Ringoszillatoren verwendet wird. Wenn die Dichte N, der Haftstellen
arbeitspunktunabhéngig ist, ergibt sich folgende einfache Beziehung fiir das gatebezogene
Leitungsdichtespektrum des 1/f-Rauschens:

q2 Not

1
SUGSn (f) = C12 WL ? : (233)

Die wichtigsten SPICE-Modelle des 1/f-Rauschens sollen im Folgenden zu dieser Gleichung
in Beziehung gesetzt werden. Dabei wird gegebenenfalls das gatebezogene
Leistungsdichtespektrum Sygs, der 1/f-Rauschspannung mittels

San = gﬁnSUGSn (2.34)

in das Leistungsdichtespektrum Syp, des 1/f-Rauschens des Drainstroms umgerechnet.

Es werden zunéchst drei konventionelle SPICE level 3 Rauschmodelle betrachtet, welche sich
durch den Parameter NLEV unterscheiden. Abschliefend wird das heute sehr weit verbreitete
Unified Model beschrieben.

SPICE-Rauschmodell 1: NLEV =0

Das Leistungsdichtespektrum Sygsn(f) wird bei diesem Modell folgendermallen formuliert:

O GeT T =
n M IOX

Durch Vergleich dieser Gleichung mit (2.31) und (2.33) erkennt man, dass der SPICE-1/1f-
Rauschkoeffizient Ky dieses Modells wie folgt von den Technologieparametern abhangt:

Ky =2uq’N,,. (2.36)
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Damit folgt fiir das 1/f-Rauschen Sip,(f) des Drainstroms:

Kegy 1

S, () = 2uC? WL f°

(2.37)

Die Steilheit g, = dlp/dUgs wird entsprechend der Langkanalnidherung bei starker Inversion
im Sattigungsbereich nach Gleichung (2.2) in Abhédngigkeit vom Drainstrom Ip ausgedriickt:

w
g =2uC' —I,. (2.38)
L
Damit ergibt sich das Leistungsdichtespektrum Sip,(f) zu
K.I, 1
S (f)=—£E2.—, 2.39
0= 5T (2:39)

Dieser Ausdruck fiir das Rauschen des Drainstroms entspricht dem SPICE level 3 1/1-
Rauschmodell NLEV = 0 mit AF = 1, EF = [ [61]. AuBBerdem entspricht es dem im
Bauelementmodell BSIM 3v3 mit noiMod = 4 implementierten Rauschmodell [62]. Das
Rauschmodell entsprechend Gleichung (2.39) ist dazu geeignet, das 1/f-Rauschen innerhalb
einer CMOS-Technologiegeneration zu modellieren, wenn sich der MOSFET in starker
Inversion befindet und wenn er sich auflerdem entsprechend der Langkanalndherung verhalt
und im Sdttigungsbereich arbeitet.

SPICE-Rauschmodell 2: NLEV =1

Bei schwacher Inversion und im Subthreshold-Bereich ist die Anzahl der an Haftstellen
gebundenen Ladungstrager nicht gleich der Anzahl der dem leitfdhigen Kanal entzogenen
Ladungstrdger, weil ein Teil der gebundenen Ladungen der Raumladungszone unter dem
Kanal entnommen wird. Deswegen muss in diesem Bereich die Gleichung (2.33) durch einen
Korrekturfaktor erginzt werden, der den kapazitiven Spannungsteiler von Gatekapazitit und
Raumladungskapazitit beschreibt. AuBlerdem gilt fiir die Steilheit g, im Subthreshold-Bereich
eine andere Beziehung als in starker Inversion. Laut [57] ergibt sich dann Sip,(f) wie folgt:

K.IX> 1
S, O =Wl T (2.40)
K ist hierbei wie folgt definiert:

Ch1{ a Ve 2.41
KF:C':;FI(T qN()t’ (' )

[ B
0o CatCy (2.42)

C'OX

Dabei bezeichnen C'y,, und C'q die Kapazititsbeldge des Inversions- bzw. Draingebiets. Dieser
Ausdruck fiir das Rauschen des Drainstroms entspricht dem SPICE level 3 1/f-Rauschmodell
NLEV = I mit AF = 2, EF = 1 [61]. Das Rauschmodell entsprechend der Gleichungen (2.40)
bis (2.42) ist dazu geeignet, das 1/f-Rauschen innerhalb einer Technologiegeneration zu
modellieren, wenn sich der MOSFET in schwacher Inversion oder im Subthreshold-Bereich
befindet.
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SPICE-Rauschmodell 3: NLEV = 2,3

Der SPICE-1/f-Rauschkoeffizient Ky dieses Modells héngt wie folgt mit den
Technologieparametern zusammen:

o (2.43)

Das Leistungsdichtespektrum Sygy(f) ergibt sich dann mit (2.33) wie folgt:

K 1
S, (f)= E_.—|
UGSn( ) Cvox WL f (244)
Fiir das Leitungsdichtespektrum Sip,(f) des 1/f-Rauschen des Drainstroms folgt:
K.g> 1
S fy)=—F&m ._
1, () C WL T (2.45)

Dieser Ausdruck fiir das Rauschen des Drainstroms entspricht dem SPICE level 3 1/1-
Rauschmodell NLEV =23 mit EF =1 [561]. Es findet auch im Bauelementmodell
MOS Model 9 mit NFMOD =0 [63] Verwendung. Das Rauschmodell entsprechend der
Gleichung (2.45) ist dazu geeignet, das 1/f-Rauschens innerhalb einer Technologiegeneration
zu modellieren, wenn sich der MOSFET in starker Inversion befindet. Der Vorteil dieses
Modells insbesondere gegeniiber dem ersten Rauschmodell (NLEV =0, Gleichung (2.39))
besteht darin, dass keine explizite Kennliniencharakteristik fiir die Berechnung der Steilheit
gn angenommen wird. Somit kommt die volle Genauigkeit des DC-Modells beziiglich der
Beschreibung der Lang- und Kurzkanaleffekte bei der Berechnung des Rauschspektrums des
Drainstroms zum Tragen. D.h. das Rauschen wird auch dann korrekt modelliert, wenn sich
der Transistor nicht entsprechend der Langkanalndherung verhédlt und wenn er auBerhalb des
Sattigungsbereichs arbeitet.

SPICE-Rauschmodell 4: Unified Model

Ein im Jahre 1990 vorgestelltes Modell vereinigt die Haftstellen-Theorie nach McWorther mit
der Theorie der Phononenstreuung nach Hooge [51] und wird daher Unified Model genannt.
Das Modell ergidnzt die Haftstellen-Theorie mit so genannten korrelierten
Beweglichkeitsschwankungen (engl. correlated mobility fluctuations). Der Einfluss dieser
korrelierten Beweglichkeitsschwankung wird durch eine scheinbare Haftstellendichte N*t(E)
beschrieben (engl. apparent trap density), welche von der Ladungstrigerdichte Nj,, pro
Flacheneinheit im Kanal abhéingt:

N'(E) =N, (B)-(1+ o N, )" = A, +B,,N,,, +C,, Ni, (2.46)

Dabei bezeichnet o, den Streuungskoeffizienten und u die Beweglichkeit der Ladungstriager.
Das Rauschmodell bietet die drei freien Parameter Ayn, Bum und Cyy zur Berechnung der
scheinbaren Dichte N'(E) der Haftstellen und kann damit der Abhéngigkeit des 1/f-
Rauschens vom Arbeitspunkt in aktuellen MOSFETs gut angepasst werden [16]. Die
tatsdchliche Relevanz des hinter dem Modell stehenden physikalischen Effekts der
korrelierten Beweglichkeitsschwankungen ist damit aber nicht bewiesen und wird
bestritten [52].
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Wird die scheinbare Dichte N*t(E) in (2.31) eingesetzt, so ergibt sich das gatebezogene 1/f-
Rauschen zu

ks TN(E) 1

1 I\
Cv(Z)X WLY f ( +asc“’ mv) (247)

SUGSn (f) =
Bei starker Inversion kann Nj,, mittels der Gatespannung Ugs und dem Gatekapazititsbelag
C'ox angegeben werden:

q" ks TN(E) 1

Cv2 WL'Y f (1 + 0‘scMC'ox {UGS - UT })2 . (248)

Sy, (F) =

Anhand dieses Ausdrucks wird die Abhangigkeit des gatebezogenen Rauschens von der
Gatespannung deutlich erkennbar. Wenn der Vorfaktor oy u allerdings sehr klein ist, wird die
Abhingigkeit von der Gatespannung erst bei groflen Spannungen wirksam. Das Unified
Model wird beispielsweise im MOS Model 9 mit NFMOD = [ [63] und im BSIM 3v3 Modell
mit noiMod = 2 [62] verwendet.

Bewertung zweier SPICE-Modelle anhand von Messungen und Simulationen

Fiir die oben beschriebenen SPICE-Modelle ergeben sich unterschiedliche Abhéngigkeiten
des 1/f-Rauschens vom Arbeitspunkt. Im Rahmen dieser Arbeit wurde daher ein
Quadraturoszillator in zwei verschiedenen 0,18 pm Bulk-CMOS-Technologien’ umgesetzt, in
welchen zwei unterschiedliche Modelle zur Beschreibung des 1/f-Rauschens verwendet
werden. Es stehen daher Simulationsergebnisse fiir das Phasenrauschen des
Quadraturoszillators zur Verfiigung, die auf zwei verschiedenen 1/f-Rauschmodellen beruhen.
Die Simulationsergebnisse konnen mit den jeweiligen Messergebnissen fiir das
Phasenrauschen verglichen werden. Weil das mittenfrequenznahe Phasenrauschen vom 1/f-
Rauschen bestimmt wird, kann man somit priifen, ob die jeweiligen Rauschmodelle die
Arbeitspunktabhingigkeit des 1/f-Rauschens richtig wiedergeben. Die Topologie des
realisierten Quadraturoszillators wird in Abschnitt 3.4.2 beschrieben (siche auch [64. 65]).
Die Schaltung wurde in beiden Technologien beziiglich der Auslegung der MOSFETs und
des Layouts weitgehend identisch umgesetzt.

Bei der Technologie A" wird fiir die MOSFETSs das Simulationsmodell MOS Model, level
9.03 verwendet, wobei der 1/f-Rauschmodellparameter NFMOD = 0 gesetzt ist [63]. Dieses
Modell entspricht dem SPICE-Modell mit NLEV = 2,3 (Gleichung (2.45)), welches fiir den
Betrieb des MOSFET in starker Inversion geeignet ist. Bei der Technologie B’ wird fiir die
MOSFETs das  Simulationsmodell  BSIM 3v3  verwendet, wobei der 1/f-
Rauschmodellparameter noiMod = 4 gesetzt ist [62]. Dieses Modell entspricht dem SPICE-
Modell mit NLEV =0 (Gleichung (2.39)), welches fiir den Betrieb des MOSFET im
Séttigungsbereich bei starker Inversion geeignet ist, wenn die Langkanalndherung giiltig ist.

Das GroBsignalverhalten der beiden Quadraturoszillatoren ist weitgehend identisch. In
Abbildung 2.4 ist die gemessene Oszillationsfrequenz der beiden Quadraturoszillatoren iiber
dem Steuerstrom aufgetragen. Fiir beide Oszillatoren ergibt sich eine weitgehend identische
Abhingigkeit der Frequenz vom Steuerstrom. Der in der Technologie A realisierte Oszillator
ist allerdings ein wenig schneller als der in Technologie B realisierte Oszillator. In
Abbildung 2.5 ist das simulierte und das gemessene Phasenrauschen der
Quadraturoszillatoren fiir beide Technologien separat iiber dem Steuerstrom aufgetragen. Die
Ergebnisse konnen wie folgt bewertet werden.

> Technologie A: HCMOSS von STM (0,18 um), Technologie B: 1833¢05 von TI (0,21 pum).
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Abbildung 2.4:  Gemessene Oszillationsfrequenz der Quadraturoszillatoren in
Abhéngigkeit des Steuerstroms. (a) Technologie A, (b) Technologie B.
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Abbildung 2.5:  Simuliertes und gemessenes Phasenrauschen bei einem Mittenfrequenz-
abstand von 1 MHz aufgetragen tiber dem Steuerstrom.
(a) Technologie A, (b) Technologie B.

Technologie A: Das gemessene Phasenrauschen steigt fiir kleine und mittlere Steuerstrome
zunéchst an und sinkt im Hochstrombereich wieder ab. Die Simulation gibt dieses Verhalten
vom Prinzip her richtig wieder. Insbesondere ist das Absinken des Phasenrauschens im
Hochstrombereich auch in der Simulation gut zu erkennen. Der Grund fiir die relativ gute
Ubereinstimmung von Simulation und Messung im Hochstrombereich ist die explizite
Verwendung der Steilheit g, in Gleichung (2.45) fiir das 1/f-Rauschen des Drainstroms. Im
Hochstrombereich séttigt g, ab oder wird sogar kleiner. Dieser Effekt wird im DC-Modell
berticksichtigt.

Technologie B: Das gemessene Phasenrauschen hat einen &dhnlichen Verlauf wie bei
Technologie A. Die Simulation gibt den Verlauf des Phasenrauschens fiir kleine und mittlere
Steuerstrome sehr gut wieder, der Riickgang des Phasenrauschens im Hochstrombereich ist in
der Simulation allerdings iiberhaupt nicht vorhanden. Der Grund fiir die groe Abweichung
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des simulierten Phasenrauschens von den Messwerten im Hochstrombereich ist die implizite
Verwendung der Steilheit g, in Gleichung (2.39) fiir das 1/f-Rauschen des Drainstroms. Im
Hochstrombereich sittigt g, ab und ist kleiner als der durch die Langkanalndherung nach
Gleichung (2.38) vorhergesagte Wert. Daher wird in diesem Bereich ein zu hohes
Phasenrauschen simuliert.

2.4.3 1/f-Rauschen und Technologieskalierung

Entwicklung der Haftstellendichte N,

Die obigen klassischen SPICE-Modelle des 1/f-Rauschens mit ihren jeweils unterschiedlich
definierten Funkelrauschkoeffizienten Ky sind zur Abschitzung des 1/f-Rauschens in
zukiinftigen Technologiegenerationen weniger gut geeignet, da sich sowohl der Parameter K¢
wie auch andere Groflen, wie z.B. der Kapazititsbelag C'x, mit der Technologieskalierung
dndern. Die Haftstellendichte N, ist hingegen ein Mal, das den Vergleich der
Grenzflichenqualitit iiber mehrere Technologiegenerationen hinweg erlaubt. Es ist daher
sinnvoll, auf die Gleichungen (2.31) bzw. (2.33) fiir das Spektrum Sygsn(f) der gatebezogenen
Rauschspannung zuriickzugreifen und die Entwicklung der Haftstellendichte Ny mit der
Technologieskalierung zu betrachten. Der Einfachheit halber wird die Abhingigkeit der
gatebezogenen Rauschspannung vom Arbeitspunkt im Weiteren vernachléssigt.

In der Internationalen Technologieentwicklungsstudie der Halbleiterindustrie (engl.
International Roadmap for Semiconductors, ITRS) [66, 67| wird nicht die Haftstellendichte,
sondern ein auf die Kanalfliche und Frequenz normiertes Leistungsdichtespektrum Sygsnnorm
angegeben. Das Leistungsdichtespektrum Suygsnnorm 1St proportional zur Haftstellendichte Ny
und zum Quadrat der Oxiddicke to:

2
=Sy, () WL-f = qc}j‘“ ~ Nto, (2.49)

0ox

Uggn ,norm

Das normierte Leistungsdichtespektrum Sygsnnorm Wird in der /ITRS-Roadmap mit der Einheit
[WV? pm? / Hz] angegeben und entspricht der quadrierten gatebezogenen Rauschspannung
(angegeben in [V?]) eines MOSFET mit einer Kanalfliche von 1 um?” bei einer Frequenz
von 1 Hz, gemessen mit einem Filter mit der effektiven Rauschbandbreite 1 Hz, wobei der
Arbeitspunkt der Gatespannung 100 mV oberhalb der Schwellenspannung Ut liegt. Wenn die
Technologie mit dem Technologie-Skalierungsfaktor s <1 geschrumpft wird [18] und wenn
die Iz-Iaftstellendichte Not konstant bleibt, dann nimmt das normierte 1/f-Rauschen proportional
zu s” ab:

2 2
~t. ~s".

S
U gsn »norm ox (250)
Die Auswertung der aktuellen Literatur zu diesem Thema ergibt jedoch ein anderes Bild.
Zurzeit scheint die Haftstellendichte mit der fortschreitenden Technologieskalierung stark
zuzunehmen. Darauf wird im Weiteren néher eingegangen.
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In Abbildung 2.6 sind die Projektionen der ITRS-Roadmap Edition 2001 und der ITRS-
Roadmap Edition 2003 - Update 2004 fir das normierte 1/f-Rauschen dargestellt. Die
projizierten Gateoxiddicken tox sind in der neueren Version der ITRS-Roadmap dicker als in
der élteren. In der Projektion aus dem Jahr 2001 wurde eine konstante Haftstellendichte
angenommen, da sich das normierte 1/f-Rauschen weitgehend entsprechend (2.50) entwickelt.
In der Projektion aus dem Jahr 2004 nimmt das normierte 1/f-Rauschen jedoch langsamer als
§2 ab, daraus kann die Annahme einer moderaten Zunahme der Haftstellendichte mit maximal
s (~tox ) abgelesen werden. Laut aktuellen Studien aus dem Jahr 2004 und 2006 [15, 16, 17]
ist aber davon auszugehen, dass die Haftstellendichte Ny noch sehr viel stirker mit der
fortschreitenden Technologieskalierung zunimmt. In [15] sind die Haftstellenkonzentrationen
N«(E) aus verschiedenen anderen Veroffentlichungen zusammengetragen. Tendenziell ergibt
sich eine Zunahme der Haftstellendichte ungefihr proportional s (~to,?). Die Zunahme
scheint bei p-Kanal-MOSFETs noch etwas stirker ausgeprigt zu sein. In [16] ist das
normierte Leistungsdichtespektrum Sygsnnorm entsprechend (2.49) fir MOSFETSs mit diinnem
Gateoxid fiir die Technologiegenerationen 0,35 pum, 0,25 pm, 0,18 pum und 0,13 pm des
gleichen Herstellers® angegeben. Das normierte Leistungsdichtespektrum bleibt weitgehend
konstant, dies entspricht einer Zunahme der Haftstellendichte Ny proportional s (~toy ). Die
Zunahme der Haftstellendichte wird in [16] auf die Nitridierung des Gateoxids zuriickgefiihrt,
welche seit der 0,25 um-Technologiegeneration eingesetzt wird und deren Konzentration mit
der weiteren Skalierung zunimmt.

1000

norm. 1/f-Rauschen [uV2 pm2 /Hz]

100
® |TRS 2004
A [TRS 2001
10 T
0,1 1,0 10,0

Gateoxiddicke [nm]

Abbildung 2.6:  Normiertes 1/f-Rauschen Sygsn.norm €ntsprechend (2.49) aufgetragen iiber
der Gateoxiddicke t,x (Daten aus der /TRS-Roadmap [66, 67]).

6 Chartered Semiconductor Manufacturing Ltd., Singapur.
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Entwicklung des 1/f~-Rauschens einer skalierten Schaltung

Um zu kliren, ob eine bestimmte Schaltung beziiglich des 1/f-Rauschens von der
Technologieskalierung profitiert oder nicht, soll von einer einfachen Verstirkerschaltung mit
einem einzelnen MOSFET in Sourceschaltung (engl. common-source stage, CS-stage),
ausgegangen werden. Zundchst soll die Entwicklung des Spektrums Sygs, der
eingangsbezogenen 1/f-Rauschspannung betrachtet werden, wenn alle geometrischen Malle
des Transistors (Kanalweite W, Kanalldnge L, Gateoxiddicke t,x) mit dem Skalierungsfaktor
s <1 geschrumpft (engl. to shrink) werden [18]. Wenn die Betriebsspannung Upp und die
Schwellenspannungen Ut ebenfalls mit s schrumpfen und wenn die Langkanalndherung fiir
die MOSFETs in etwa giiltig ist, dann verdndern sich die verschiedenen Parameter der
Schaltung wie folgt:

- der Drainstrom Ip schrumpft proportional zu s,

- die Gatekapazitit Cg schrumpft proportional zu s,

- die Steilheit g, bleibt in etwa konstant, und

- die Transitfrequenz fr nimmt proportional zu s zu (da fr ~ gn/Cq).

Die Entwicklung des eingangsbezogenen 1/f-Rauschens des geschrumpften MOSFET kann
mit folgender Beziehung abgeschitzt werden, welche aus (2.33) folgt:
q2 Not 1 ~ tz ’

S
N~ N ~N.
C'(Z)X WL f WL ot Sz ot ot (25 1)

St (1) =

Die eingangsbezogene 1/f-Rauschleistung ist also von der geometrischen Skalierung selbst
unabhingig, verhilt sich aber proportional zur Haftstellendichte N nach (2.33).

Das  Signal-zu-Rausch-Verhaltnis (engl. signal-to-noise ratio, SNR) am Ausgang der
Schaltung ist proportional zum Verhédltnis des Quadrats der Amplitude U, des
Eingangssignals zur eingangsbezogenen Rauschleistung Sugsn:

A A

2 2
SNR ~_Js ~I[\IJ° . (2.52)
Ugsn ot

Da sich die Leistungsaufnahme der mit s skalierten Schaltung ebenfalls verdndert, ist es
sinnvoll, ein MaB fiir die Effizienz der Schaltung beziiglich des Rauschens zu definieren. Es
ist sinnvoll, diese ,,Rauscheffizienz*“ als das Verhéltnis des Signal-zu-Rausch-Verhéltnisses
zur aufgenommenen elektrischen Leistung zu definieren. Dann gilt fir die ,,1/f-
Rauscheffizienz‘ 1,

02
_SNR Sy, U2 1 U
T Ppe Iy -Upp SUGSH ‘I,-Up, N st

ot

(2.53)

Die Entwicklung der so definierten 1/f-Rauscheffizienz mit der Technologieskalierung héngt
also auch von der Entwicklung der Haftstellendichte N, ab. Weiterhin hingt die Effizienz
davon ab, ob die Eingangsspannungsamplitude U, konstant bleibt oder ebenfalls mit s skaliert.
Fiir zwei verschiedene Szenarien der Entwicklung der Haftstellendichte mit der weiteren
Technologieskalierung soll die Entwicklung des eingangsbezogenen 1/f-Rauschens und der
oben definierten 1/f-Rauscheffizienz im Folgenden abgeschitzt werden.
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Szenario 1: Hafistellendichte N, konstant

Bei konstanter Haftstellendichte N, bleibt nach (2.51) die eingangsbezogene 1/f-
Rauschleistung gleich groB. Bei einem Eingangssignal mit einer konstanten Amplitude U.,
beispielsweise bei einer Anwendung als Kleinsignalverstirker, bleibt somit das Signal-zu-
Rausch-Verhiltnis am Ausgang der Schaltung nach (2.52) konstant. Bei einer proportional zu
s schrumpfenden Amplitude U, des Eingangssignals des Verstirkers, z.B. bei der Anwendung
in einem (Ring-)Oszillator oder am Ende eines limitierenden Verstarkers, nimmt das SNR
nach (2.52) proportional zum Quadrat (~s?) des Skalierungsfaktors ab. Die
Leistungsaufnahme der Schaltung sinkt proportional zu s, weil die Betriebsspannung Upp
und die Stromaufnahme Ipp beide mit s schrumpfen. Folglich profitiert die 1/f-
Rauscheffizienz m,r des Kleinsignalverstirkers nach (2.53) mit s? von der
Technologieskalierung, wiahrend die 1/f-Rauscheffizienz M, des Ringoszillators oder des
limitierenden Verstirkers {iber den Technologiegenerationen konstant bleibt.

Szenario 2: Haftstellendichte N,, nimmt proportional zu s zu

Wenn die Haftstellendichte proportional zu s zunimmt, nimmt nach (2.51) auch die
eingangsbezogene 1/f-Rauschleistung der betrachteten Schaltung mit s zu. Somit wird das
SNR des Kleinsignalverstarkers mit s* abnehmen, da ja die Eingangsspannungsamplitude U,
als konstant angenommen wird. Da die Leistungsaufnahme mit s*> abnimmt, bleibt die 1/f-
Rauscheffizienz myr des Kleinsignalverstirkers nach (2.53) iiber dem Skalierungsfaktor
konstant. Im Falle des Oszillators oder des limitierenden Verstirkers skaliert die
Eingangsspannungsamplitude U, mit s und das SNR nimmt daher sogar proportional zu s* ab,
wihrend die 1/f-Rauscheffizienz s proportional zu s> abnimmt.

Das zweite Szenario gibt wohl ein besseres Bild der tatsdchlichen Entwicklung. Der Einfluss
des zunehmenden 1/f-Rauschens wird sich insbesondere in Schaltungen, welche von grof3en
Spannungshiiben profitieren, also in Oszillatoren und in limitierenden Verstiarkern, negativ
bemerkbar machen.
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3 Technik der elektrischen Oszillatoren

Ein elektrischer Oszillator erzeugt ohne duflere Anregung einen iiber der Zeit periodisch
verlaufenden Spannungs- oder Stromverlauf. Die Form des Signals hiangt von der technischen
Ausfithrung ab. Gebréduchlich sind Oszillatoren mit sinus-, dreieck- und rechteckférmigem
Ausgangssignal. Allen Oszillatoren liegt das Prinzip der Schwingungserzeugung durch
Riickkopplung zugrunde, das in Kapitel 3.1 erldutert wird. Auf die technischen
Ausfiithrungsformen als Oszillator mit passivem Resonator oder als Kippschaltung wird in
Kapitel 3.2 eingegangen, bevor in Kapitel 3.3 in die Funktionsweise von Ringoszillatoren
eingefiihrt wird. In Kapitel 3.4 wird schlielich ein im Rahmen dieser Arbeit entwickelter
Quadraturoszillator vorgestellt, welcher einen sehr groBen Durchstimmbereich der Frequenz
bietet.

3.1 Schwingungserzeugung durch Riickkopplung

Das grundlegende Prinzip der Schwingungserzeugung ist nach Barkhausen [1] die
Selbsterregung eines Systems durch Riickkopplung. Die elektrischen Oszillatoren finden
dabei Ebenbilder in mechanischen Schwingungserzeugern wie Uhrwerken und
Dampfmaschinen und in elektromechanischen Systemen wie z.B. der Hausklingel mit
Selbstunterbrecher.

Die folgenden Betrachtungen beziehen sich auf den Grundwellenanteil des Signals, die
Oberwellenanteile werden vernachldssigt. Der Grundwellenanteil muss aber durchaus als
Grofisignal interpretiert werden. Bei der Formulierung der Schwingbedingung fiir die stabile
Oszillation (vgl. Gleichung (3.4)) muss daher die komprimierte GroBsignalverstirkung
verwendet werden. Lediglich bei der Formulierung der Anschwingbedingung (vgl. Gleichung
(3.7)) konnen die Signale im Sinne einer Kleinsignalanalyse im Ruhearbeitspunkt interpretiert
werden.

Selbsterregung im riickgekoppelten Verstirker

H(jw)
AN
- N
lJE UE' . IV . UA
V(jw) K(jw)

Abbildung 3.1:  Signalflussgraph des riickgekoppelten Verstérkers.

Die Serienschaltung eines Verstdrkers und einer frequenzselektiven Resonanzschaltung, deren
Ausgangssignal, wie in Abbildung 3.1 gezeigt, geeignet auf den Eingang zuriickgefiihrt wird,
kann zur Signalerzeugung ohne dullere Anregung benutzt werden. Verallgemeinert handelt es
sich hierbei um einen riickgekoppelten Verstirker. Der Verstirker und die Resonanzschaltung
liegen nicht immer als physikalisch voneinander abgrenzbare Einheiten vor, daher ist
Abbildung 3.1 als abstrakter Signalflussgraph zu verstehen, der im Sonderfall dem
tatsdchlichen technischen Aufbau entspricht. Fiir den riickgekoppelten Verstirker lassen sich
verschiedene Schleifenverstarkungen definieren.
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Die offene Schleifenverstdarkung H(jw) gibt das Verhéltnis der Ausgangsspannung Ua zur
effektiv am Verstarkereingang anliegenden inneren Eingangsspannung Ug' an. Sie ergibt sich
als Produkt der frequenzabhingigen Verstirkung V(jw) mit der Transferfunktion K(jw) des
frequenzselektiven Riickkoppelnetzwerks:

.=
E

H(jo) = g - V(jo) - K(jo) . 3.1)

Die offene Schleifenverstirkung ist wirksam, wenn der Riickkopplungspfad zwischen
Ausgang und Eingangsaddierer aufgetrennt wird.

Der Gegenkopplungsfaktor F(jw) ist das Verhiltnis der dem riickgekoppelten Verstirker
zugefiihrten duferen Eingangsspannung Ug zur inneren Eingangsspannung Ug':

F(jw) = UE' =1-V(jo)-K(jow). (3.2)
UE

Ist der Gegenkopplungsfaktor kleiner als eins, so ist das innere Eingangssignal Ug' grofler als
das duBeren Eingangssignal Ug, man spricht dann von Mitkopplung. Mitgekoppelte Verstirker
konnen sehr groBe Verstirkungen erreichen, neigen aber zum Uberschwingen und zu
instabilem Verhalten. Gegebenenfalls wird aus dem mitgekoppelten Verstarker ein Oszillator.
Ist der Gegenkopplungsfaktor gréBer eins, so ist das innere Eingangssignal Ug' kleiner als das
duBere FEingangssignal Ug, man spricht dann von Gegenkopplung. Gegengekoppelte
Verstirker reduzieren die Verstirkung der offenen Schleife und erreichen dadurch ein sehr
stabiles  Verhalten, verbesserte  Linearitit und  Unempfindlichkeit  gegeniiber
Parameterschwankungen.

Die geschlossene  Schleifenverstirkung A(jo) beschreibt das  Verhdltnis der
Ausgangsspannung Ua zur duBleren Eingangsspannung Ug des riickgekoppelten Verstirkers.
Sie ergibt sich aus der offenen Schleifenverstirkung H(jw) wie folgt:
Ua(jo) _ V(jo)'K(jo) _ H(jo)
Up(jo) 1-V(jw) K(jo) 1-H(jo)

A(jw) = (3.3)
Schwingbedingung und Anschwingbedingung

Nach Barkhausen [1] ergibt sich eine stabile Oszillation, wenn die offene
Schleifenverstarkung H(jw) gleich eins ist:

H(jw,) = V(jo,) - K(jw,) =1. (3.4)

Dies ist die so genannte Schwingbedingung, welche auch als Selbsterregungsformel oder
Barkhausen-Kriterium bezeichnet wird. Der Gegenkopplungsfaktor F(jw) geht dann gegen
null und die geschlossene Schleifenverstirkung A(jw) geht gegen unendlich.

Anschaulich ldsst sich die Schwingbedingung wie folgt erldutern: Wenn das in die Schleife
zuriickgekoppelte Signal U, genau gleich groB ist und die gleiche Phasenlage besitzt wie das
urspriinglich in die Schleife eingekoppelte Signal Ug', dann ergibt sich eine stabile, sich selbst
aufrechterhaltende Oszillation, auch wenn kein Eingangssignal Ug anliegt.

Barkhausen [1] teilt die Schwingbedingung in eine Amplitudenbilanz und eine Phasenbilanz
auf:

Amplitudenbilanz:  [H(jw,)| = [V(jo,)|-|[K(jw,)| =1, (3.5)

Phasenbilanz:  ZH(jw,) = £V(jo,) + LK(jw,) =0. (3.6)
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Von der Schwingbedingung ist die Anschwingbedingung zu unterscheiden. Die
Schwingbedingung muss bei einer stabilen Oszillation fiir eine reelle Kreisfrequenz wy erfiillt
sein, wobei fiir die Verstirkung V(jw) die, von der Oszillationsamplitude abhingige,
komprimierte GroBsignalverstirkung einzusetzen ist. Die Anschwingbedingung bezieht sich
auf die Kleinsignalbeschreibung des Systems im Ruhearbeitspunkt. Damit der Oszillator aus
diesem Ruhearbeitspunkt von selbst anschwingt, muss gelten:

H(p,) = V(py) K(py) =1, (3.7)

wobei die komplexe Frequenz po = 0y + juwy in der rechten p-Halbebene (o > 0) liegen muss.
Dann ergibt sich eine Sinusschwingung mit exponentiell zunehmender Amplitude. Sobald das
Signal grof3 genug ist, wird die Verstirkung komprimiert und die Schwingbedingung nach
Gleichung (3.4) beschreibt den Zustand des Systems fiir eine stabile Oszillation.

Giite des Oszillators

Aus der Literatur sind verschiedene Definitionen der Giite eines Resonanzkreises oder eines
Oszillators bekannt [2, 3]. Die Giite Q eines Oszillators ist ein Mal3 dafiir, wie stark sich der
Oszillator bei einer deterministischen oder einer zufilligen Stérungen einer Anderung seiner
Frequenz widersetzt. Es gilt dabei folgender Zusammenhang: Je schneller die offene
Schleifenverstirkung H(jw) mit steigendem Betrag der Frequenzabweichung Aw = w- wy vom
Wert eins und damit von der Schwingbedingung abweicht, desto stiarker wird der Oszillator
wieder zur nominalen Schwingfrequenz w, zuriick gezwungen und desto groBer ist die Giite
Q. Daher definiert Razavi [3] die Giite proportional zur Ableitung der offenen
Schleifenverstarkung H(jw) nach der Kreisfrequenz w bei der nominalen Kreisfrequenz wy:

dH(jw)
dw

=%

=3

(3.8)

Man kann H(jw) nach Betrag und Phase darstellen:
H(jw) = H(w) - &™™. (3.9)
Damit ergibt sich die Giite Q zu

0 \/(dH((o)jz +[d<1>((o)j2
2 dw dw

Der Betrag der offenen Schleifenverstirkung H(jw) dndert sich bei den meisten Oszillatoren
in der Nédhe der Schwingfrequenz w, nur wenig, wihrend sich die Phase ®(w) stark dndert.
Unter dieser Voraussetzung vereinfacht sich (3.10) zu folgendem Ausdruck:

dP(w)
dw

(3.10)

W=0)

=%

=3

(3.11)

W=,

3.2 Technische Ausfithrungsformen

In diesem Teilkapitel soll auf die Ausfithrung von Oszillatoren mit passivem Resonator und
auf die Ausfithrung als Kippschaltung (Relaxationsoszillator) eingegangen werden. Das
modifizierte Prinzip der Kippschaltung fiihrt zu den Ringoszillatoren, die im nédchsten
Teilkapitel ausfiihrlicher behandelt werden.



56 3. Kapitel

3.2.1 LC-Oszillator

In einem elektrischen Resonator pendelt die Energie zwischen dem elektrischen und dem
magnetischen Feld hin und her. Da alle Resonatoren mit Verlusten behaftet sind, ergibt sich
ohne einen kontinuierlichen Energiezufluss von auflen allenfalls eine abklingende
Sinusschwingung. Durch Riickkopplung iiber einen Verstirker konnen die Verluste
kompensiert und eine stabile Schwingung aufrechterhalten werden. Der einfachste elektrische
Resonator besteht aus der Parallelschaltung einer Spule als Speicher fiir die magnetische
Energie (Induktivitdt L) und einem Kondensator als Speicher fiir die elektrische Energie
(Kapazitidt C). Wenn dieser LC-Resonanzkreis mit einem Verstiarker zur Kompensation der
Verluste ergidnzt wird, entsteht ein so genannter LC-Oszillator. Mit LC-Oszillatoren konnen
qualitativ sehr gute Oszillationssignale und auch sehr hohe Frequenzen erreicht werden. Der
erreichbare Durchstimmbereich der Frequenz ist aber nicht sehr gro8.

Mechanisches Analogon

Das mechanische Uhrwerk einer Taschen- oder Armbanduhr kann als ein mechanisches
Analogon zum LC-Oszillator gesehen werden. Die Unruh mit threm Schwungrad und ihrer
Riickstellfeder entspricht dabei dem LC-Resonator. Die Winkelauslenkung der Unruh und die
dazu proportionale Riickstellkraft der Feder entsprechen der elektrischen Spannung iiber dem
Kondensator. Die in der Feder gespeicherte Energie entspricht der im elektrischen Feld des
Kondensators gespeicherten Energie. Die Geschwindigkeit der Unruh entspricht dem
elektrischen Stromfluss und die Rotationsenergie des Schwungrads entspricht der im
magnetischen Feld der Spule gespeicherten Energie. Die Hemmung der Uhr mittels Anker
und Ankerrad fiihrt der Unruh periodisch Energie aus einer Aufzugsfeder zu und entspricht
damit dem elektrischen Verstarker [68].

Realisierungsbeispiel eines LC-Oszillators

Ein typisches Realisierungsbeispiel fiir einen integrierten LC-Oszillator ist in Abbildung 3.2
gezeigt [69]. Die Induktivitit L ist meist durch eine planare Spiralspule realisiert, manchmal
auch durch eine Mikrostreifenleitung. Die Kapazitit C umfasst gegebenenfalls einen
integrierten Plattenkondensator (z.B. einen MIM-Kondensator), einen Varaktor (z.B. einen
MOS-Varaktor) zum Abstimmen der Schwingfrequenz sowie alle in der Resonanzschaltung
wirksamen parasitiren Kapazititen, insbesondere die Kapazititen der beiden MOSFETs. Der
iiber Kreuz gekoppelte Differenzverstiarker bewirkt einen differenziellen negativen Leitwert
-Gy, der parallel zum LC-Resonator wirkt und dessen ohmsche Verluste kompensiert.

UDD

Resonator

s

Verstarker >

ol
.

Abbildung 3.2:  LC-Oszillator mit kreuzgekoppeltem Differenzverstérker.

u
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Ein elektrisches Ersatzschaltbild dieses LC-Oszillators ist in Abbildung 3.3 dargestellt. Der
verlustbehaftete LC-Resonator kann in der Ndhe der Schwingfrequenz w, als RLC-
Parallelschaltung beschrieben werden, welche sich rein linear verhidlt. Von eventuell
auftretenden nichtlinearen Kapazititen im MOSFET oder dem MOS-Varaktor wird
abgesehen. Der negative Leitwert - G,, wirkt als verstirkendes und nichtlineares Element,
welches die Verluste kompensiert und die Amplitude des oszillierenden Signals begrenzt. Die
statische Kennlinie des negativen Leitwerts ist in Abbildung 3.4 dargestellt. Der
Grundwellenanteil des vom negativen Leitwert - G, gelieferten Stroms entspricht im
eingeschwungenen Zustand dem Grundwellenanteil des Stroms im Verlustleitwert Gy. Im
eingeschwungenen Zustand gilt fiir die Amplitude Uy, der Grundwelle des Ausgangssignals:

Ijosz(}v = I’josz(}m (Uosz) . (312)

Dabei ist Gm(ﬁosz) der amplitudenabhingige Mittelwert des negativen Leitwerts, der in
Abbildung 3.4 durch die gestrichelte Linie angedeutet ist. Es kann von einem niherungsweise
sinusformigen Ausgangssignal ausgegangen werden, da nur der Grundwellenanteil des vom
negativen Leitwert gelieferten Stroms eine nennenswerte Ausgangsamplitude erzeugt. Der
Gleichanteil wird von der Induktivitit und die Oberwellenanteile werden von der Kapazitit
nidherungsweise kurzgeschlossen und tragen nur wenig zum Ausgangssignal bei. Als
unabhingige Quelle tritt im Ersatzschaltbild nur eine Rauscheinstrémung Iy auf. Diese
repriasentiert sowohl das Rauschen der Verlustwiderstinde im Resonator wie auch das

Rauschen des Differenzverstarkers.

Rausch- Verlustbehafteter

Einstrémung Resonator Verstarker
¢|Res(jw)
Uo) 1 nGo) [] == 1 tontio)
=G, U(jo)
\' ) )
G, C L -G,

Abbildung 3.3:  Grundwellen-Ersatzschaltbild des LC-Oszillators.
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Abbildung 3.4:  Statische Kennlinie des negativen Leitwerts.
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In Abbildung 3.5 ist das elektrische Ersatzschaltbild nach Abbildung 3.3 in die
Blockschaltbildform entsprechend der Beschreibung des Oszillators als riickgekoppelter
Verstarker nach Abbildung 3.1 tiberfiihrt.

Iy (jw) lres(i®) U(jo)

Abbildung 3.5:  Ersatzschaltbild des LC-Oszillators entsprechend der Beschreibung als
riickgekoppelter Verstarker.

Das frequenzselektive Riickkoppelnetzwerk K(jw) nach Abbildung 3.1 entspricht der
komplexen Impedanz Z(jw) des Resonators nach Abbildung 3.3:

K(jo) =299 _ 7(ie) = ! . (3.13)

IRes(j(D) GV +jU)C+;
JoL

Die Verstiarkung V(jw) entspricht dem negativen Leitwert -G,:

V(jw) = 95— (3.14)
U(jw)

Die offene Schleifenverstirkung berechnet sich dann wie folgt:

. . . . G,
H(jo) = V(jo)K(jo) = G, Z(jo) = —. (3.15)
Gy +joC+—
JoL

Die Verstirkung der geschlossenen Schleife ist durch die resultierende Impedanz Zgs(jw) des
durch den negativen Leitwert entddmpften Schwingkreises gegeben:

. _ UQjw) _ Ly Z(jow) 316
A= oy el 1-G,, - Z(jw) 10
Zgs(jw) = — 1 - (3.17)

G, -G, +joC+——

JoL

Die Schwingbedingung ldsst sich dann wie folgt formulieren:

G

H(jw,) = V(jo, K(jo,) = G, Z(jo,) = n—— =1 (3.18)
Gy +jo,C+ -
jw,L
Daraus folgt fiir den negativen Leitwert die Bedingung:
Gm (Uosz) = GV . (3.19)
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Die Oszillationsfrequenz ergibt sich zu:

__ (3.20)

()] .
" JLC

Die Gite Q des LC-Oszillators ldsst sich bestimmen, indem man die offene
Schleifenverstirkung H(jw) in folgender Form darstellt [2]:

. G_/
. G G
H(jw) = = ¥ — (3.21)
G, +jo,C+—— 14+i0 2 _%
Y ' jo,L JQ((DO )

Die Giite Q des Oszillators ergibt sich somit zu:

Ic
By _0,C_ L , (3.22)
\' GV

G, G

Q-=

Die Oszillatorgiite entspricht der Giite des parallelen LC-Resonators, und diese entspricht
dem Verhiltnis von Blindleitwert zu Wirkleitwert bei der Resonanzkeisfrequenz wy.

3.2.2 Astabile Kippschaltung (Relaxationsoszillator)

In einer Kippschaltung werden passive Speicherglieder erster Ordnung mit
Schwellwertschaltungen gekoppelt. Die Speicherglieder erster Ordnung sind im Allgemeinen
RC- oder LC-Glieder, wobei in der Praxis meist RC-Glieder zum Einsatz kommen. In dem
RC-Glied findet nach einer duBleren Anregung, z.B. einem Spannungssprung am Eingang, ein
Umladevorgang statt. Sobald die Spannung die Schwelle eines angeschlossenen
Schwellwertschalters erreicht hat, geht die Schaltung in einen neuen Zustand {iber. In einer
astabilen Kippschaltung sind die RC-Glieder und die Schwellwertschalter so verkniipft, dass
sich die Umladevorgidnge iiber die Schwellwertschalter gegenseitig anregen und dadurch
periodisch wiederholen.

In einem Oszillator mit passivem Resonator bleibt eine abklingende Schwingung nach einer
duBeren Anregung auch ohne die Energiezufuhr liber den Verstirker liber einen gewissen
Zeitraum erhalten. In einer Kippschaltung sind hingegen keine passiven Elemente vorhanden,
die von sich aus einen sinusformigen Signalverlauf erzeugen. Erst die Verkniipfung mit den
Schwellwertschaltern ermdglicht die Erzeugung eines periodischen Signals. Die entstehenden
Spannungs- und Stromverldufe heilen Kippschwingungen [1]. Eine mathematische
Behandlung der Kippschwingungen und die mathematische Abgrenzung von den
sinusformigen Schwingungen kann in [70] gefunden werden.

Die mit Kippschaltungen erreichbaren Oszillationsfrequenzen sind im Allgemeinen etwa eine
GroBenordnung kleiner als bei LC-Oszillatoren, reichen aber bei Verwendung moderner
CMOS-Technologien trotzdem bis weit in den Gigahertzbereich. Schon Barkhausen [1] stellte
fest, dass die Frequenzkonstanz der Kippschaltungen derjenigen von Oszillatoren mit
passivem Resonanzkreis unterlegen ist. Das Umladen von RC-Gliedern ist prinzipbedingt mit
dem thermischen Rauschen des Widerstands R behaftet. In einem LC-Resonanzkreis kann der
Einfluss des Rauschens hingegen durch die Steigerung der Resonatorgiite zumindest
theoretisch beliebig klein gemacht werden. Dafiir konnen Kippschaltungen wesentlich
einfacher als LC-Oszillatoren fiir einen groen Durchstimmbereich der Frequenz ausgelegt
werden.
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Die Kolbendampfmaschine stellt ein mechanisches Analogon zur astabilen Kippschaltung
dar. Das Entspannen des Dampfes in die den Kolben voraus- oder zuriicktreibende Kammer
entspricht dem Laden oder Entladen eines RC-Glieds. Die Steuerung durch den Schieber,
welcher zwischen den beiden Kammern umschaltet, entspricht den elektronischen
Schwellwertschaltern, welche das Laden- bzw. Entladen der RC-Glieder umsteuern [71].

Realisierungsbeispiel einer astabilen Kippschaltung

R

e o

Abbildung 3.6:  Einfacher Relaxationsoszillator mit Schmitt-Trigger und RC-Glied.

—————

~~~~~
~~~~~~

(a)

v
-

U

(b)

>
>

0 T or t

Abbildung 3.7:  (a) Spannung U, und (b) Spannung U, im Relaxationsoszillator.

Die in Abbildung 3.6 dargestellte astabile Kippschaltung stellt ein sehr einfaches
Realisierungsbeispiel dar und entspricht in der mechanischen Analogie auch weitgehend der
Kolbendampfmaschine. Die Funktionsweise soll anhand der in Abbildung 3.7 dargestellten
Spannungsverldufe erldutert werden. Zunichst werde die Kondensatorspannung U, entladen,
weil am Ausgang des Komparators ein L-Pegel anliegt (mechanisches Analogon: Schieber
der Kobendampfmaschine ldsst den Dampf in die Kammer stromen, welche den Kolben
zuriick treibt). Sobald die Kondensatorspannung U, die untere Schaltschwelle Uy des
Schmitt-Triggers erreicht hat, wechselt die Ausgangsspannung U, nach H und der
Kondensator wird aufgeladen:

t

U, =U_ + (UMH -UL )'e_E . (3.23)
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Beim mechanischen Analogon wird der Schieber der Kobendampfmaschine umgesteuert und
lasst den Dampf in die Kammer stromen, welche den Kolben vorwirts treibt.

Sobald die Spannung U, die obere Schaltschwelle Uyy des Schmitt-Triggers erreicht hat,
wechselt die Ausgangsspannung U, wieder nach L und der Kondensator wird wieder
entladen:

¢

U, =Uy+ (UML _UH)'e R (3.24)

Beim mechanischen Analogon wird der Schieber der Kobendampfmaschine nun umgesteuert
und ldsst den Dampf in die Kammer strémen, welche den Kolben riickwirts treibt.

Die Periodendauer dieser astabilen Kippschaltung ist wie folgt gegeben:

T=RC-ln{UMH_UL-UML_UH]

3.25
UML - UL UMH - UH ( )

3.3 Ringoszillatoren

Ringoszillatoren sind in die Gruppe der astabilen Kippschaltungen einzuordnen. In den
klassischen Kippschaltungen bestehen die RC-Glieder meist aus fiir diesen Zweck
eingebauten konzentrierten Bauelementen. In Ringoszillatoren ist die Verzogerungsfunktion
der RC-Glieder implizit durch die intrinsischen Widerstinde und Kapazitdten der Transistoren
realisiert. Der Kanalwiderstand der leitenden MOSFETs in einem Ringoszillator mit
statischen CMOS-Invertern entspricht ndherungsweise dem Lade- bzw. Entladewiderstand R.
Die Kapazitit C besteht aus den verschiedenen wirksamen Kapazititen aller am
entsprechenden Knoten angeschlossenen MOSFETs (vergleiche hierzu Abbildung 2.2). Die
Schwellwertfunktion wird durch die nichtlineare Ubertragungskennlinie des Inverters
realisiert.

3.3.1 Prinzipielle Eigenschaften

Ringoszillatoren bestehen aus einer Kette von Invertern oder invertierenden Verstirkern,
wobei das Ausgangssignal des letzten Gliedes der Kette auf den Eingang zuriick gekoppelt
wird. Wenn in dem Inverterring ein statisch stabiler Logikzustand besteht, so wird die
Schaltung diesen Zustand von selbst irgendwann einnehmen und dann ohne &uferen Antrieb
nicht wieder verlassen. Alle Ringe mit einer geraden Anzahl von in Serie geschalteten
Invertern haben zwei stabile Zustinde (sieche Abbildung 3.8). In einem Ring mit einer
ungeraden Anzahl von Invertern ist kein statisch stabiler Zustand moglich. Stattdessen laufen
sich gegenseitig abwechselnde Lade- und Entladevorgdnge im Kreis. Die einfachste
Ausfiithrung besteht aus 3 seriellen Invertern und ist in Abbildung 3.9 rechts gezeigt. Die
zugehorigen Signalverldufe an den drei Knoten sind schematisch in Abbildung 3.10
dargestellt. Die geschwungenen Pfeile deuten die kausale Abfolge der Schaltvorginge an.
Nach 6 Schaltvorgéngen wird der Ausgangszustand wieder erreicht.

rlo}lo}lo}lﬁ

Abbildung 3.8:  Die zwei statisch stabilen Zusténde in einem 4-stufigen Ringoszillator mit
unipolaren Invertern.
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Abbildung 3.9:  Instabiler Zustand in einem 3-stufigen Ringoszillator
mit unipolaren Invertern.
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Abbildung 3.10: Schematische Darstellung der Spannungsverlaufe
im dreistufigen Ringoszillator.

Schwingbedingung und Giite

Mittels einer Betrachtung der Amplituden- und Phasenbilanz nach Barkhausen wird im
Folgenden ein Ausdruck fiir die Giite entsprechend Gleichung (3.11) abgeleitet. Die
Amplitudenbilanz entsprechend Gleichung (3.5) ist bei Ringoszillatoren automatisch erfiillt,
da die Inverter mit geséttigten Logikpegeln arbeiten. Der Hub des Signals ist an allen Knoten
des Rings gleich der Differenz des H-Pegels Uy und des L-Pegels Ur. Man muss also nur die
Phasenbilanz entsprechend Gleichung (3.6) untersuchen. Der Lade- bzw. Entladevorgang
durchlduft den Ring zweimal, bevor der Ausgangszustand wieder erreicht ist (vergleiche
Abbildung 3.10 und [72]). Die Oszillationsfrequenz fiir den n-stufigen Oszillator ergibt sich
also zu

poo L1 (3.26)
2Ty 2nt,

wobel t, die mittlere Verzogerungszeit eines Inverters ist.
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Fiir die Kreisfrequenz des einfachen Ringoszillators gilt also:

2n n
= = 3.27
“0=5 T, T (3:27)

K

Weil das Signal die Kette zweimal durchlduft, bevor es am Eingang der Kette wieder
phasenrichtig ankommt, muss man die offene Schleifenverstirkung H(jw) auf eine
Inverterkette mit doppelter Linge anwenden. Fiir die Phasenverschiebung ®(w) des Signals,
gilt also mit T(w) = 2/ w:

D(w) _ 2Ty (3.28)
2n T(w)’
D(w) = 20T, . (3.29)

Der Betrag der GroBsignalverstiarkung ist aufgrund der voll ausgesteuerten Logikpegel im
eingeschwungenen Zustand gleich eins. Daher gilt fiir die offene Schleifenverstarkung H(jw):

H(jow)=1-¢"" . (3.30)
Nach Gleichung (3.11) gilt nun fiir die Giite des Oszillators mit der offenen
Schleifenverstarkung nach (3.30):
dP(w)
dw

Wy
2

- oT == (3.31)

Tt

Q=

w=wy

D.h., die Giite Q eines einfachen Ringoszillators ist gleich . Hieran ist zu erkennen, dass die
Frequenzstabilitdit von Ringoszillatoren prinzipiell derjenigen von LC-Oszillatoren mit
Resonatoren hoher Giite unterlegen ist.

Vorteile und Nachteile
Integrierte Ringoszillatoren bieten jedoch eine Reihe von Vorteilen gegeniiber Oszillatoren
mit passivem Resonator:

* Ein auf einfachen Regeln basierender unkomplizierter Entwurf.

* Die Ringoszillatoren setzen sich nur aus den in jedem CMOS-Design-Kit enthaltenen
Basiskomponenten n-Kanal- und p-Kanal-MOSFET zusammen. Fiir manche
Topologien sind gegebenenfalls noch Widerstinde notwendig, die jedoch auch mit
MOSFET-Ersatzschaltungen realisiert werden konnen.

* Ein spezielles RF-Design-Kit bzw. der Entwurf und die Modellierung eigener
Spiralinduktivitdten ist nicht erforderlich.

* Kleiner Flichenverbrauch. Das Layout des Rings ist einfach an die Anforderungen der
jeweiligen Anwendung anpassbar.

* Es tritt keine magnetische Kopplung mit anderen Schaltungsteilen auf.

* Ein groBer Durchstimmbereich der Schwingfrequenz ist mit einfachen Mitteln
erreichbar, ein Durchstimmbereich {iiber mehrere Dekaden ist prinzipiell
realisierbar [73].
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Die Nachteile von Ringoszillatoren sind im Wesentlichen auf das Fehlen eines passiven, die
Frequenz bestimmenden Resonators hoher Giite zurlickzufiihren:

* Jitter und Phasenrauschen aufgrund der inneren Rauschquellen des Oszillators sind im
Allgemeinen wesentlich grof3er als bei LC-Oszillatoren.

* Die Empfindlichkeit gegeniiber duBleren Stérungen (Storeinkopplungen iiber die
Spannungsversorgung oder das Substrat) ist groBer als bei LC-Oszillatoren.

Drahtlose Kommunikationssysteme, welche auf schmalbandigen Modulationsverfahren
beruhen (z.B. GSM) haben im Allgemeinen hohe Anforderungen an das Phasenrauschen des
Signals des Lokaloszillators. Daher kommen in diesen Systemen {iiblicherweise LC-
Oszillatoren zum FEinsatz. Ringoszillatoren finden ihren Einsatzbereich dagegen in der
Takterzeugung und Taktriickgewinnung digitaler Systeme. Um Ringoszillatoren einen
breiteren Einsatzbereich insbesondere in neuen breitbandigen Kommunikationssystemen zu
erschlieBen, muss also das durch innere Rauschquellen verursachte Phasenrauschen und die
Empfindlichkeit gegeniiber dulleren Stérungen vermindert werden.

3.3.2 Aspekte der technischen Ausfithrung

Die wichtigsten Aspekte bei der technischen Auslegung eines Ringoszillators sind
* Phasenrauschen und Jitter, welche durch innere Rauschquellen verursacht sind,
* Empfindlichkeit gegeniiber &uBeren Storungen (Versorgungsspannung, Substrat),
* Leistungsaufnahme,
* Durchstimmbereich der Frequenz und
* Skalierung des Stromverbrauchs mit der Frequenz.

Auf den letzten Punkt soll anhand der Anwendung in digitalen Systemen, z.B. in
Mikroprozessoren und digitalen Signalprozessoren, etwas ndher eingegangen werden. Eine
wichtige Voraussetzung fiir den energiesparenden Betrieb solcher Systemen ist ein variabler,
der aktuellen Rechenlast anpassbarer Systemtakt. Gleichlaufend zur Taktfrequenz kann
zusdtzlich auch die Versorgungsspannung skaliert werden. Wenn ein Takterzeuger in solch
einem System mit dynamischer Frequenz- und Versorgungsspannungsskalierung [8] zum
Einsatz kommt, ist es sehr vorteilhaft, wenn auch der Stromverbrauch des Oszillators mit der
Betriebsfrequenz skaliert. Im Betrieb mit kleiner Taktrate oder mit niedriger Datenrate im
Energiesparmodus eines Systems sollte auch der Stromverbrauch des Oszillators wesentlich
kleiner sein als im Modus maximaler Rechenleistung mit maximaler Taktfrequenz. Wenn ein
Takterzeuger mit programmierbarem Teiler benutzt wird, wird der Oszillator selbst immer bei
einer hohen Frequenz und somit mit hoher Verlustleitung betrieben. Aulerdem wird fiir die
hohe Frequenz auch eine hohe Versorgungsspannung benétigt, d.h. der Takterzeuger braucht
eine eigene Versorgungsspannung, welche nicht skaliert. Ein Oszillator mit groBem
Durchstimmbereich kann daher die Komplexitdt der Takterzeugung vermindern und ein
zusitzliches Potential zur Verringerung des Stromverbrauchs bieten.

Unipolare und differenzielle Inverter

Ringoszillatoren kdnnen mit unipolaren oder differenziellen Invertern realisiert werden. Als
unipolare Inverter eignen sich insbesondere statische CMOS-Inverter (sieche Abbildung 3.11
(a)). Als differenzielle Inverter werden meist Differenzverstirker eingesetzt, welche bei
digitaler Vollaussteuerung als MOS-Stromschalter betrieben werden (engl. current mode
logic, CML, siehe Abbildung 3.11 (b)). Die Vor- und Nachteile der unipolaren und
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differenziellen Inverter fiir den Aufbau von Ringoszillatoren werden im Folgenden
beschrieben.

Abbildung 3.11: (a) Unipolarer Inverter in statischer CMOS-Logik und
(b) differenzieller Inverter in MOS-Stromschalter-Logik.

Differenzieller MOS-Stromschalter

Zur Vereinfachung wird davon ausgegangen, dass der Strom im Differenzverstirker
augenblicklich und komplett vom linken bzw. rechten Strompfad in den gegeniiberliegenden
Pfad wechselt, wenn die differenzielle Eingangsspannung die Schaltschwelle von 0V
iiberschreitet. Aus dem exponentiellen Verlauf des Umladens des am Ausgang wirksamen
RC-Glieds lésst sich dann die Verzogerungszeit des MOS-Stromschalters ableiten [18]:

t, =In(2)-R,C, ~0,7-R,C, . (3.32)

Die Kapazitdt C setzt sich aus allen parasitiren Kapazitdten zusammen, die am jeweiligen
Ausgangsknoten wirksam sind. Nach (3.32) ist die Verzogerungszeit in erster Ndherung vom
Strom I, unabhéngig und kann daher nur mit einem einstellbaren Lastwiderstand Ry oder
einer einstellbaren Kapazitit Cp iiber einen gréferen Bereich variiert werden. Um einen
groBBen Durchstimmbereich der Frequenz zu realisieren, werden daher Techniken wie die
Interpolation der Verzogerungszeit [74, 75| oder spezielle einstellbare Lastschaltungen mit
selbstgeregeltem Arbeitspunkt (engl. self~-biasing) [76] eingesetzt.

Die Stromquelle I, sorgt fiir eine gewisse Unterdriickung des Gleichtaktanteils im
differenziellen Eingangssignal und zwingt die beiden unipolaren Ausgangssignale jedes
Inverters in zueinander komplementidre Logikzustinde. Aullerdem wird der Einfluss einer
schwankenden Versorgungsspannung auf die Oszillation durch die Stromquelle zum Teil
unterdriickt.

Da durch den MOS-Stromschalter der konstante Gleichstrom I, flieBt, verbraucht die
Schaltung auch in den Zeitrdumen Energie, in denen gar keine Schaltvorgidnge stattfinden.
Daher nimmt auch der Stromverbrauch des Ringoszillators proportional zur Anzahl n der
Stufen zu. Der unipolare Signalhub am Ausgang des MOS-Stromschalters ist durch das
Produkt aus Stromquellenstrom Iy mit dem Lastwiderstand Ry gegeben und meist auf wenige
hundert mV beschrdnkt. Aufgrund des begrenzten Signalshubs kann kein besonders grof3es
Signal-zu-Rausch-Verhéltnis fiir das umlaufende Signal erreicht werden. Und aufgrund der
konstanten Leistungsaufnahme der MOS-Stromschalter werden fiir das auf die
Verlustleistung bezogene Phasenrauschen der differenziellen Ringoszillatoren mit MOS-
Stromschaltern keine guten Werte erreicht.
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Unipolarer statischer CMOS-Inverter

Die Verzogerungszeit eines CMOS-Inverters hidngt von der Lastkapazitit Cp, der
Dimensionierung des Inverters und von der Betriebsspannung Upp ab. Genéhert ergibt sich
folgende Beziehung fiir die Verzogerungszeit bei fallender oder steigender Flanke am
Ausgang [18]:

—_ 2C, (3.33)
P Bn “Upp

) (3.34)
LH :

’ Bp “Upp

Dabei ist By, der von der Dimensionierung abhéngige Stromverstirkungsfaktor des n-Kanal
bzw. p-Kanal-MOSFET:

=

(3.35)

Bn = M C'()x b

p Lp
. Wy (3.36)
[0 L *

p

B, =u,C

Die Verzogerungszeit fiir eine fallende (Index HL) oder steigende (Index LH) Flanke am
Ausgang kann demnach in Abhéngigkeit der Auslegung der n- und p-Kanal-MOSFETs im
Inverter stark voneinander abweichen. Die darauf beruhenden Verfahren zur Steuerung der
Frequenz, welche einen groflen Durchstimmbereich ermdglichen, werden im néchsten
Abschnitt erldutert.

Die Stromaufnahme ist im Vergleich zu den MOS-Stromschaltern wesentlich geringer, weil
nur wihrend der kapazitiven Umladevorgdnge am Ausgangsknoten des Inverters ein Lade-
bzw. Entladestrom flie3t. Die umzuladende Lastkapazitit nimmt proportional zur Anzahl der
Stufen zu, gleichzeitig nimmt jedoch die Umladefrequenz mit zunehmender Stufenanzahl
antiproportional ab, so dass sich in erster Ndherung ein von der Stufenanzahl unabhingiger
Stromverbrauch ergibt. Die statische Leistungsaufnahme ist ndherungsweise gleich null. Die
von der Stufenanzahl unabhédngige Stromaufnahme eines Ringoszillators mit statischen
CMOS-Invertern ist ein klarer Vorteil gegeniiber den Ringoszillatoren mit differenziellen
MOS-Stromschaltern, bei denen der Stromverbrauch proportional zur Anzahl der Stufen
zunimmt. Ringoszillatoren mit statischen unipolaren CMOS-Invertern bieten an allen
Signalknoten einen groflen Spannungshub, welcher der an den einzelnen Invertern
anliegenden Spannung Upp entspricht. Daher kann im Allgemeinen ein groferes Signal-zu-
Rausch-Verhiltnis als in Ringoszillatoren mit MOS-Stromschaltern erreicht werden.
Deswegen ldsst sich mit aus unipolaren CMOS-Invertern aufgebauten Ringoszillatoren ein
kleineres Phasenrauschen erreichen als mit aus differenziellen MOS-Stromschaltern
aufgebauten Ringoszillatoren. Weil sich die Leistungsaufnahme auf den dynamischen Anteil
beschrinkt, ist insbesondere das theoretische Limit fiir das auf die Verlustleistung bezogene
Phasenrauschen bei den unipolaren Ringoszillatoren besser als bei den differenziellen
Ringoszillatoren [77].

Frequenzsteuerung in unipolaren CMOS-Ringoszillatoren

Der Stromverbrauch von Logikschaltungen in statischer CMOS-Technik wird im
Wesentlichen durch das Laden und Entladen der Knotenkapazititen bestimmt. Je kleiner diese
Ladestrome sind, umso linger dauern die steigenden oder fallenden Flanken der Signale. Die
Frequenz des Oszillators kann daher durch eine kontinuierliche oder schrittweise Einstellung
der Lade- bzw. Entladestrome gesteuert werden. Ein entscheidender Vorteil dieser Methode
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des Durchstimmens ist die Skalierung des Stromverbrauchs mit der eingestellten
Oszillationsfrequenz. Weiterhin sollte die Frequenzsteuerung so ausgelegt werden, dass der
Einfluss der duferen Betriebsspannung Upp auf die Frequenz verkleinert wird.

Steuerung der Flankensteilheit in den Einzelinvertern

Die Steuerung der Strome kann in jedem Inverter separat erfolgen. In [78] wird die Steuerung
auf einen einzigen und in [79] auf alle Inverter im Ring angewendet. Weiterhin kann man die
Verzogerungszeit fiir die fallende, fiir die steigende oder fiir beide Flanken steuern (siche
Abbildung 3.12). Die Steuerung der steigenden Flanke erfolgt mit einem p-Kanal-MOSFET,
welcher zwischen der positiven Versorgungsspannung Upp und dem inneren p-Kanal-
MOSFET eingefiigt ist. Der zusétzliche Transistor wirkt iiber den groten Teil der Dauer der
steigenden Flanke als Konstantstromquelle. Der die Flankensteilheit bestimmende Strom wird
tiber die Spannung Ugsp = Up - Upp eingestellt. Die Steuerung der fallenden Flanke erfolgt
dementsprechend  mit  einem  n-Kanal-MOSFET zwischen der  negativen
Versorgungsspannung Uss und dem inneren n-Kanal-MOSFET. Bei geniigend langen
Inverterketten ist der Signalhub an den Zwischenknoten gleich der Betriebsspannung Upp, da
zum Ende der Schaltvorgéinge sowohl die Stromquellentransistoren wie auch die inneren
MOSFETs in den Widerstandbereich iibergehen. Der Einfluss der dulleren Betriebsspannung
Upp - Uss auf die Oszillationsfrequenz wird daher durch die Stromquellentransistoren nur
wenig vermindert.

(b) (©

Abbildung 3.12: Frequenzsteuerung tiber den Ladestrom der einzelnen CMOS-Inverter.
(a) Steuerung der fallenden Flanke, (b) Steuerung der steigenden Flanke,
(c) Steuerung der fallenden und der steigenden Flanke.

Steuerung des gesamten Kernstroms

Statt mit den Einzelinvertern konnen die n-Kanal- bzw. p-Kanal-Stromquellentransistoren
auch mit dem gesamten Kern des Ringoszillators verbunden werden, so wie es in Abbildung
3.13 gezeigt ist. Es wird dann der gesamte Kernstrom Iy, des Ringoszillators gesteuert.
Wiederum erfolgt die Steuerung entweder mit einer p-Kanal-Stromquelle, welche mit der
positiven Versorgungsspannung Upp verbunden ist, oder mit einer n-Kanal-Stromsenke,
welche mit der negativen Versorgungsspannung Uss verbunden ist, oder mit beiden Quellen
gleichzeitig. Am Kern des Ringoszillators liegen dann die inneren Kernspannungen U'pp und
U'ss an, zu unterscheiden von den duferen Versorgungsspannungen Upp und Ugs. Die
Steuerung des gesamten Kernstroms bietet eine Reihe von Vorteilen:
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* Die Stromquellentransistoren arbeiten nun immer im Séttigungsbereich’, da sie den
iiber alle Inverter im Oszillatorkern gemittelten Strom liefern, der im Laufe einer
Periode nur wenig schwankt.

* Der Einfluss von Stérungen auf den duBeren Versorgungsspannungen Upp und Ugg
auf den Oszillatorkern wird deutlich vermindert, da die Stromquellentransistoren im
Séttigungsbereich betrieben werden.

* Der Oszillatorkern arbeitet wie ein einfacher Ringoszillator bei reduzierter
Versorgungsspannung U'pp - U'ss. Die Schaltvorgidnge in den statischen CMOS-
Invertern sind einer einfachen Analyse zugénglich (vergleiche Abschnitt 5.1.2).

* Uber entsprechend dimensionierte rauscharme Stromquellen kann ein Teil des
niederfrequenten Phasenrauschens bzw. Jitters des Oszillatorkerns unterdriickt werden
(vergleiche Abschnitt 5.3).
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Abbildung 3.13: Frequenzsteuerung iiber den gesamten Kernstrom des Ringoszillators.
(a) Steuerung mit n-Kanal-Stromsenke,
(b) Steuerung mit p-Kanal-Stromquelle,
(c) Steuerung mit n-Kanal-Stromsenke und p-Kanal-Stromquelle.

3.4 Quadratur-Ringoszillatoren

In vielen Anwendungen ist es erforderlich, dass der Oszillator eine gerade oder eine einer
Zweierpotenz entsprechende Anzahl n von Ausgingen aufweist, deren Phasenlage
gegeneinander um 360°/N verschoben ist. Empfianger mit Spiegelfrequenzunterdriickung
ohne  Zwischenfrequenzfilter  erfordern  einen  Oszillator mit  differenziellen
Quadraturausgingen (n=4) zur Ansteuerung eines Quadraturmischers. In digitalen
Multiphasen-Empféangern und -Sendern sind oft noch mehr Ausginge wiinschenswert (z.B.
n=38), um die Weiterverarbeitung schnell ankommender Daten mit einem Bruchteil des
Bittaktes auf einer schnellen Dateniibertragungsstrecke zu ermdglichen [80]. Ringoszillatoren
sind eine natiirliche Losung zur Erzeugung mehrerer Phasen. Da die Anzahl der Stufen bei
einfachen unipolaren Ringoszillatoren aber ungerade sein muss, konnen sie ohne
Modifikation in den oben beschriebenen Systemen nicht eingesetzt werden. Im nichsten
Abschnitt wird zunichst die konventionelle Losung flir Ringoszillatoren mit einer geraden
Anzahl von Ausgédngen beschrieben. Dann wird eine im Rahmen dieser Arbeit entstandene
Losung beschrieben, welche auf unipolaren CMOS-Invertern basiert [64, 65. 81].

7 Sofern der Kernstrom nicht zu grof eingestellt wird.
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3.4.1 Konventionelle Ausfiihrung

Ein differenzieller Ringoszillator mit MOS-Stromschaltern kann wie in Abbildung 3.14
angedeutet gedanklich in zwei unipolare Ringoszillatoren aufgetrennt werden. In der
Anordnung laufen dann zwei unipolare Schaltvorginge im Kreis, einer in der oberen und
einer in der unteren Halbschaltung. In den beiden Teilringen gelten beziiglich der
Periodendauer und der Giite die gleichen Beziehungen wie in unipolaren Ringoszillatoren
nach Kapitel 3.3.1. Allerdings sind die Schaltvorgdnge in den beiden Halbschaltungen
miteinander synchronisiert. Dafiir ist die Stromquelle Iy in den MOS-Stromschaltern
verantwortlich. Diese zwingt die Ausgidnge der beiden Halbzweige in zueinander
komplementdre Logikzustinde oder zu gleichzeitigem und gegenldufigem Umschalten.
Differenzielle Ringoszillatoren mit ungerader Stufenanzahl bieten also eine Reihe von
differenziellen Ausgdngen mit 180° Phasenverschiebung, allerdings sind die Ausginge
verschiedener Stufen weiterhin um einen ungeraden Bruchteil von 360° gegeneinander
verschoben.

Bei einem differenziellen Ringoszillator mit gerader Stufenanzahl muss man an einer Stelle
des differenziellen Rings die Verbindungen zwischen den Stufen kreuzen, damit kein statisch
stabiler Zustand entsteht. Man erhédlt dann einen Ringoszillator, in welchem die
Phasenverschiebung zwischen den differenziellen Stufen einem geraden Bruchteil von 360°
entspricht. Man erkennt beim Verfolgen des unipolaren Signalpfads in Abbildung 3.15. dass
der Umschaltvorgang den differenziellen Ring zunéchst in der oberen und dann in der unteren
Teilschaltung durchlduft, bevor er wieder am Ausgangspunkt ankommt. Im gegebenen
Beispiel ist der gedachte unipolare Ring nun acht Stufen lang, allerdings laufen in diesem
Ring nun zwei, genau um 180° verschobene Schaltvorginge im Kreis. In einem Ring mit
einfachen unipolaren Invertern wiirden diese beiden Schaltvorginge durch Stérungen
verursacht irgendwann ineinander laufen und sich gegenseitig ausloschen. Der statisch stabile
Arbeitspunkt wiirde eingenommen, aus dem die Oszillation ohne dueren Antrieb nicht neu
starten konnte. Im differenziellen Ring sorgen aber die Stromquellen der MOS-Stromschalter
dafiir, dass die beiden Ubergiinge den richtigen Abstand beibehalten und niemals ineinander
laufen.
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Abbildung 3.14: Differenzieller Ringoszillator mit MOS-Stromschaltern und
ungerader Stufenanzahl.
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Abbildung 3.15: Differenzieller Ringoszillator mit MOS-Stromschaltern und
gerader Stufenanzahl.
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3.4.2 Quadraturoszillator mit statischen CMOS-Invertern

Das Ziel dieses Entwurfs ist die Beibehaltung der Vorteile von Ringoszillatoren mit statischen
CMOS-Invertern, wie die geringere Leistungsaufnahme und das Potenzial fiir geringeres
Phasenrauschen, fiir Oszillatoren mit einer geraden Anzahl von Ausgéngen.

Vermeidung des statisch stabilen Arbeitspunkts

Um den statisch stabilen Arbeitspunkt in den unipolaren Ringoszillatoren mit gerader
Stufenanzahl zu vermeiden, miissen zusétzliche Schaltungselemente in den Ring eingebaut
werden. In [82] wird eine Losung vorgestellt, bei der die Oszillationsfrequenz eines Rings mit
ungerader Anzahl von Stufen erh6ht wird, indem Vorwértskopplungspfade eingefiigt werden.
In Abbildung 3.16 wird gezeigt, wie dieses Konzept der Vorwirtskopplung auch auf einen
Ring mit einer geraden Anzahl von Stufen angewendet werden kann. In dem vierstufigen
Ring werden zusétzliche Inverter zur Vorwirtskopplung zwischen denjenigen Stufen
hinzugefiigt, welche komplementdre Logikpegel annehmen sollen. Ein Paar dieser
zusitzlichen Inverter kann als ,negativer Leitwert” oder ,regenerativer Verstidrker [78]
angesehen werden. Er zwingt die beiden angeschlossenen Signale in komplementire
Logikzustinde. Die Vorwirtskopplungsinverter {ibernehmen also die Aufgabe der
Gleichtaktunterdriickung, welche in den differenziellen Ringoszillatoren von der Stromquelle
Ip in den MOS-Stromschaltern tibernommen wird. Es gibt einen Schwellwert fiir die relative
Stromtreibfahigkeit der Vorwartskopplungsinverter gegeniiber den Hauptinvertern, unterhalb
dessen keine stabile Oszillation erfolgt, sondern wieder der statisch stabile Arbeitspunkt
eingenommen wird.

HJ,L LTH

0° 270° 180° 90° 0°

Abbildung 3.16: Quadraturoszillator mit vier unipolaren Hauptinvertern (dick gezeichnet)
und zusétzlichen Vorwirtskopplungsinvertern (diinn gezeichnet).

Aufgrund der Vorwirtskopplungsinverter laufen nun im Ring der Hauptinverter zwei
gegenldufige Schaltvorginge im Kreis. Somit ist die Oszillationsfrequenz f., fiir einen n-
stufigen Ring von Hauptinvertern wie folgt gegeben:

f=m = (3.37)

Dabei ist n die Anzahl der in Serie geschalteten Hauptinverter. Da es zu jedem Zeitpunkt
sowohl einen Lade- wie auch einen Entladevorgang im Ring gibt, ist die Stromaufnahme des
Kerns des unipolaren Quadratur-Ringoszillators beinahe konstant. Daher werden durch die
Schaltvorgdnge  im  Oszillator nur  relativ  geringe  Stérungen auf den
Versorgungsspannungsleitungen verursacht.

Das oben beschriebene Prinzip der Vorwirtskopplung kann auf ldngere Ringe mit gerader
Stufenanzahl verallgemeinert werden. Da in einem ldngeren Ring mehr ,regenerative
Verstiarker®  wirksam  sind, kann die relative  Stromtreiberfdhigkeit  der
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Vorwirtskopplungsinverter verkleinert werden, und das Schaltverhalten des Hauptinverter-
Rings nédhert sich dem eines konventionellen unipolaren Rings mit ungerader Stufenanzahl an.

Frequenzsteuerung
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Abbildung 3.17: Frequenzsteuerung durch Beeinflussung des gesamten Stroms Iy, im
Oszillator mit unipolaren Hauptinvertern (dick gezeichnet) und
Vorwirtskopplungsinvertern (diinn gezeichnet).

Es stellt sich die Frage, ob die Steuerung der Frequenz iiber einstellbare Stromquellen nur auf
den Pfad der Hauptinverter oder auch auf die Vorwértskopplungsinverter angewendet werden
soll. In [83] wird die Steuerung des Stromes nur auf die Hauptinverter angewendet. Der Strom
durch die Vorwirtskopplungsinverter wird nicht gesteuert. Bei dieser Schaltungstopologie
steigt jedoch die relative Treiberstirke der Vorwirtskopplungsinverter gegeniiber den
Hauptinvertern bei kleineren Betriebsfrequenzen an, weil dann der Strom durch die
Hauptinverter verkleinert wird, der Strom durch die Vorwértskopplungsinverter aber nicht.
Deswegen degeneriert bei der in [83] vorgeschlagenen Schaltungstopologie die Signalform
bei kleinen Betriebsfrequenzen. Weiterhin fliet insbesondere bei kleineren Frequenzen der
grofite Teil des aufgenommenen Stroms als nutzloser Querstrom direkt von der positiven zur
negativen Versorgungsspannung, ohne die Knotenkapazitit zu laden- oder zu entladen. Im
Ergebnis wird bei dieser Realisierung der Stromverbrauch fiir kleinere Frequenzen nicht
kleiner und das Phasenrauschen wird aufgrund der groen Querstréme erhoht.

Daher wird bei der in dieser Arbeit realisierten Topologie der gesamte Kernstrom Iy, durch
die Haupt- und Vorwértskopplungsinverter gesteuert. Der Kernstrom wird {iber geeignete
Spannungen Up und Uy, welche an den Gates der entsprechenden Transistoren anliegen,
eingestellt. Die Versorgungsanschliisse der Inverter im Oszillator-Kern sind mit den inneren
Kernspannungen U'pp und U'ss verbunden. Durch diese Art der Steuerung wird das optimale,
durch die Dimensionierung der Transistorweiten vorgegebene Verhiltnis der Treiberstéirke
von Haupt- und Vorwirtskopplungsinvertern bei jeder eingestellten Frequenz
aufrechterhalten. Demzufolge ergibt sich auch ein verringerter Stromverbrauch bei kleinen
Betriebsfrequenzen, und die Signalform sowie das Phasenrauschen sind iiber den gesamten
Betriebsfrequenzbereich relativ konstant. Der Kernstrom wird bei allen Betriebsfrequenzen
im Wesentlichen fiir das Laden und Entladen der internen Knotenkapazitdten verbraucht.

Tastverhdiltnissteuerung

Weil der Ring der Hauptinverter im realisierten Prototypen nur 4 Stufen hat und zwei
Schaltvorgidnge im Kreis laufen, gehen die aufeinander folgenden Schaltvorgénge ineinander
iber, d.h. die 4 Ausgangssignale des Oszillatorkerns verlaufen ndherungsweise sinusformig.
Je nachdem, welchen Anforderungen die Signale genligen miissen, werden die
Ausgangssignale entweder direkt mit den Lastschaltkreisen verbunden oder es werden
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Treiberverstiarker zwischengeschaltet. In der realisierten Prototypenschaltung werden 3-
stufige gestaffelte CMOS-Inverterketten (siche Abbildung 3.18) zwischengeschaltet, um ein
ndherungsweise rechteckformiges Ausgangsignal zu erhalten und um die Treiberfdahigkeit fiir
die 50 Q-Messumgebung zu vergroBern. Das von der Inverterkette erzeugte Signal (siche
Abbildung 3.19) soll in der Regel ein Tastverhéltnis von 50 % aufweisen. Dieses
Tastverhiltnis kann nur eingehalten werden, wenn der Gleichanteil U,,, der Signale des
Oszillatorkerns (also der Mittelwert von Uge, Ugge, Ujgpe und Us7ge) etwa gleich gro3 wie die
Schaltschwelle der Inverter in den Treiberverstirkern ist. Da die Spannung U,,, von den
Ausgangswiderstinden der p-Kanal-Stromquelle und der n-Kanal-Stromsenke abhingt, wird
ein Regelkreis in den Oszillator integriert, um iiber den gesamten Betriebsfrequenzbereich die
Spannung U, richtig einzuregeln (sieche Abbildung 3.20 rechts). Die Steuerspannung Uy
wird aus dem fiir die Frequenzsteuerung von auflen eingepréagten Strom Irrgq mittels eines n-
Kanal-MOSFET in Diodenschaltung erzeugt. Ein Differenzverstirker vergleicht den aktuellen
Gleichanteil U, der Signalausginge mit einer Referenzspannung Uggr und regelt die
Spannung Up so nach, dass die Differenz von U, und Uggr minimal wird. Die
Referenzspannung Uggr wird iiber einen CMOS-Inverter erzeugt, der gleich wie die
Treiberinverter dimensioniert ist und dessen Ausgang mit seinem Eingang kurzgeschlossen ist
(siche Abbildung 3.20 links). Der Spannungsteiler zur Erzeugung der Spannung U,,, kann
nicht beliebig hochohmig dimensioniert werden. Er belastet somit den Oszillatorkern, daher
bricht die Oszillation im Prototypen bei sehr geringen Kernstromen fiir Betriebsfrequenzen
unterhalb von 100 MHz zusammen. Um das Problem der Belastung des Oszillator-Kerns zu
umgehen, kann der Spannungsteiler flir Uy, alternativ mit Signalen aus der den Treiberketten
(Abbildung 3.18, Anschliisse b oder c) statt mit den Ausgidngen des Ozillatorkerns
(Abbildung 3.18. Anschluss a) verbunden werden. Die Simulation zeigt, dass dann die
Betriebsfrequenz bis auf Werte weit unterhalb 1 MHz abgesenkt werden kann. AuBerdem
wird dann das gewiinschte Tastverhdltnis von 50 % durch die Regelschleife aufgrund der
steileren Signalverldufe in den Treiberketten noch besser eingestellt.
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Abbildung 3.18: Gestaffelte Inverterkette als Treiberverstarker
(mit Knotenbezeichnungen a, b, c).
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Abbildung 3.19: Ausgangssignal des Oszillatorkerns (—, Knoten a in Abbildung 3.18) und
Signal hinter dem 2. Treiberinverter (---, Knoten ¢ in Abbildung 3.18)).
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Abbildung 3.20: Erzeugung der Referenzspannung Uggr (Inverter) und Regelschaltung zur
Einstellung der Spannung U,,, (Differenzverstirker).

Simulations- und Messergebnisse fiir die Prototypenschaltung

Ein Quadraturoszillator mit einer Schaltungstopologie entsprechend Abbildung 3.17 bis
Abbildung 3.20 wurde in 0,18 um Standard-CMOS-Technologie realisiert® [64, 65, 81]. Die
Schaltung wurde mit Hilfe der IC-Entwicklungsumgebung von Cadence entworfen. Die
Simulationen wurden mit SpectreRF durchgefiihrt. In Abbildung 3.21 ist eine Fotografie des
realisierten Testchips zu sehen. Die Schaltung wurde direkt auf dem Halbleiterchip
vermessen.

In Abbildung 3.22 (a) ist die gemessene Oszillationsfrequenz liber dem Steuerstrom Irrgq
aufgetragen. Die Frequenz steigt zunédchst nidherungsweise proportional zum Steuerstrom
Irreq an und wird bei etwa 3,5 GHz begrenzt. Der simulierte Stromverbrauch des
Oszillatorkerns und des Reglers sind in Abbildung 3.22 (b) iiber der Betriebsfrequenz fi,
aufgetragen. Die Strome verlaufen niherungsweise proportional zur Betriebsfrequenz.

Das Phasenrauschen’ wird mit einem Spektrumanalysator MS 2668C der Firma Anritsu
gemessen. Das Phasenrauschen bei einem Mittenfrequenzabstand von 4 MHz betragt
-106 dBc/Hz bei einer Betriebsfrequenz von 3,5 GHz und -114 dBc/Hz bei einer
Betriebsfrequenz von 100 MHz. Beim so genannten normierten Phasenrauschen'® (engl.
phase noise figure-of-merit, FOM) £,om(f) wird der Tréagerfrequenzabstand f auf die
Betriebsfrequenz f,s, und die Leistungsaufnahme auf einen konstanten Wert (z.B. 1 mW)
normiert [84]:

norm mess 1 mW

08z

2
£ [dBc/Hz] = £ [dBc/Hz]+1010g{(fij m} (3.38)

Das normierte Phasenrauschen £, ist bei einem Mittenfrequenzabstand von 4 MHz und bei
einer Betriebsfrequenz von 3,5 GHz gleich -153 dBc/Hz. Bei einer Betriebsfrequenz von
762 MHz betrdgt das entsprechende normierte Phasenrauschen -155 dBc/Hz, bei einer
Betriebsfrequenz von 100 MHz ist es gleich -150 dBc/Hz bei. Das normierte Phasenrauschen
andert sich also iiber den gesamten Betriebsfrequenzbereich von 100 MHz bis 3,5 GHz nur
um ca. = 3 dB.

Die Messungen im Zeitbereich werden mit dem Abtastoszilloskop HP 54750 durchgefiihrt. In
Abbildung 3.23 und in Abbildung 3.24 sind die Signale mit den Phasen 0° und 90° jeweils fiir

¥ HCMOSS8 von ST-Microelectronics.
? Zur Definition und Messung des Phasenrauschens siche Abschnitt 4.1.4.

19 Zur Definition des normierten Phasenrauschens siche Abschnitt 5.1.6, insbesondere Gleichung (5.57).
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eine Betriebsfrequenz von 250 MHz und 2,5 GHz dargestellt. Das Tastverhdltnis betragt
54 % = 1% fiir Betriebsfrequenzen von 300 MHz bis 3,0 GHz. Das Tastverhéltnis wiirde sich
verbessern, wenn die Anschliisse des Spannungsteilers fiir U,,, mit den Signalen b oder ¢ aus
den Treiberketten entsprechend Abbildung 3.18 verbunden wiirden. Der Quadraturfehler
wird iiber die zeitliche Verschiebung der ansteigenden Flanken des 0°- und des 90°-Signals
zueinander bestimmt. Der Quadraturfehler bleibt im Betriebsfrequenzbereich von 100 MHz

bis

3,5 GHz kleiner als 3,5°. Tabelle 3.1 fasst die Simulations- und Messergebnisse

zusammen.

Frequenz f ., [HZ]

Abbildung 3.21: Fotografie des Testchips. Der aktive Schaltungsteil des
Quadraturoszillators befindet sich innerhalb des umrandeten Gebiets.
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Abbildung 3.22: (a) Oszillationsfrequenz f,, iiber dem Steuerstrom Igrgq und
(b) Kernstrom Iy, und Reglerstrom I, tiber der Frequenz fi,.
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Abbildung 3.23: 0°- and 90°-Signale des Quadraturoszillators bei 245 MHz.
Die gemessenen Ausgangssignale sind gleichspannungsfrei
und um 10 dB gedampft.
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Abbildung 3.24: 0°- and 90°-Signale des Quadraturoszillators bei 2,5 GHz.
Die gemessenen Ausgangssignale sind gleichspannungsfrei
und um 10 dB geddmpft.
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Tabelle 3.1: Mess- und Simulationsergebnisse fiir den realisierten Quadraturoszillator.
Steuer; Oszillation*s Kern; . Phasen;** normiertes - Tast- . Quadratlilr-
Strom -Frequenz | Strom rauschen Phasenrauschen Verhiéltnis Fehler

IrreQ fosz Lern £(4 MHz) £rorm
[A] [MHz] [mA] [dBc/Hz] [dBc/Hz] [%] [°]

7,5 1 100 0,09 -114,3 -150,0 59,7 -3,22
10 125 0,11 -114,4 -151,2 57,5 -2,07
30 301 0,27 -113,0 -153,6 54,3 0,93

100 p 762 0,80 -111,3 -155,3 53,8 -1,02

300 p 1639 2,10 -107,8 -154,3 53,5 -0,54

Im 3006 6,38 -104,3 -151,2 54,8 -3,21
3m 3385 7,95 -106,0 -153,0 - -

10 m 3516 8,71 -106,3 -153,2 - -
Messergebnis.

Simulationsergebnis.

stk

gemessen beim Mittenfrequenzabstand 4 MHz.

"™ berechnet nach (3.38), Phasenrauschen gemessen beim Mittenfrequenzabstand 4 MHz, Kernstrom simuliert.

Tabelle 3.2: Vergleich von Ringoszillatoren in CMOS-Technologie.

Lpin | Upp Konzept Frequenzsteuerung fosz fin £(fn) £oorm(fn) | fmax j . Ref.
[um] | [V] steuert/programmiert |[GHz]| [MHz] | [dBc/Hz] | [dBc/Hz] | [GHZ] min
1,20 | 5,0 3-stufig unipolar | Ladestrom in einer Stufe | 0,93 0,1 -83 _154 0,93 2,9 [78]
0,60 | 3,0 | 4-stufig diff: neg. G, | Arbeitspunkt neg. G, | 0,90 0,6 -117 -165 1,20 1,6 [35]
0,50 | 3,0 | 3-stufigdiff. CML | Strom durch CML-Stufe | 2,20 | 5,0 -109 158 | 2.20 . 3
0,50 | 3,0 Relaxation, diff. Strom im Arbeitspunkt | 0,92 5,0 -102 -151 0,92 _ [3
0,50 | 3,3 | n-stufigdiff;, CML | Strom durch CML-Stufe - - _ _ 055 | > 10° [76]
0,35 | 3,3 |2-stufig diff’, neg. G,,| Strom durch neg. G, | 0,97 1,0 117 -158 0,97 j (53]
0,35 | 3,3 | 4-stufig CML, VGP | Interpolation Stufenstrom - - - - 1,65 1,9 [82]
0,35 1,8 3-stufig unipolar Anzahl paralleler Stufen - - - - 1,02 10 [79]
0,25| 2,5 | 19-stufigunipolar 133 | 1,0 -112 -l64 | 1,33 - |
0,25 | 2,5 | 4-stufigdifff CML | Kapazititsumschaltung | 5,43 1,0 299 _154 543 | ~13 | [77]
0,18 | 2,5 | 3-stufigdifft CML | Verzdgerungszeitinterpol. [ - - . _ 695 | 1,6 | [75]
0,18 | 1,8 | 4-stufigunipolar, Gesamter Kernstrom | 3,52 4,0 -106 -153 3,52 35 | diese
var Arbeit
0,76 4,0 -111 -155 [65]

diff.: differenzielle Signalfiihrung,
CML: current mode logic (Stromschalterlogik),

neg. G, negativer Leitwert (regenerativer Verstérker),
VGP: vorwirtsgekoppelte Pfade.
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Zusammenfassung und Bewertung

Es wurde eine neue Topologie fiir Quadratur-Ringoszillatoren vorgestellt, welche aus
unipolaren statischen CMOS-Invertern aufgebaut sind. Die Einstellung der Frequenz erfolgt
dabei mittels der Steuerung des gesamten Stroms durch den Oszillatorkern. Die
Leistungsauftnahme des Oszillatorkerns 1ist dann ndherungsweise proportional zur
eingestellten Betriebsfrequenz. Das Prinzip wurde anhand eines CMOS-Ringoszillators
bestehend aus einem Ring von vier Hauptinvertern, vier zusétzlichen
Vorwirtskopplungsinvertern, einer Frequenzsteuerung und einer Tastverhdltnisregelung
demonstriert. Der in 0,18 um Standard-CMOS-Technologie umgesetzte Oszillator erreicht
einen Durchstimmbereich von 100 MHz bis 3,5 GHz. Der Stromverbrauch des
Oszillatorkerns betrdgt 90 pA bei einer Betriebsfrequenz von 100 MHz und 9 mA bei einer
Betriebsfrequenz von 3,5 GHz, jeweils bei einer Betriebsspannung von 1,8 V. Das gemessene
Phasenrauschen bei einem Mittenfrequenzabstand von 4 MHz betrigt -114 dBc/Hz bei einer
Betriebsfrequenz von 100 MHz und -106 dBc/Hz bei einer Betriebsfrequenz von 3,5 GHz.
Der Quadraturfehler bleibt iiber den gesamten Abstimmbereich von 100 MHz bis 3 GHz
kleiner als 3,5°. Tabelle 3.2 zeigt einen Vergleich mit dem Durchstimmbereich und dem
Phasenrauschen von CMOS Ringoszillatoren aus der Literatur, welche jedoch nicht
notwendigerweise Quadraturausgiinge aufweisen. Besonders die Kombination der maximalen
Oszillationsfrequenz mit dem gro3en Durchstimmbereich ist hervorzuheben.

Das normierte Phasenrauschen bewegt sich trotz der Verwendung einer fortgeschrittenen
0,18 um CMOS-Technologie mit der Tendenz zu erhéhtem 1/f-Rauschen im Bereich der
anderen verdOffentlichten Ringoszillatoren. Das Phasenrauschen des vorgestellten
Quadraturoszillators liee sich durch die in Kapitel 5 (siehe insbesondere Abschnitt 5.2.1)
beschriebenen MaBnahmen noch weiter verbessern. Die Anzahl der Stufen im Ring der
Hauptinverter konnte beispielsweise auf 8 erhoht werden. Auch die Gateflichen der Inverter
im Ring der Hauptinverter kdnnten zur Verringerung der Stormodulation durch 1/f-Rauschen
vergroBert werden [86]. Die Vorwirtskopplungsinverter tragen nur wenig zur Stérmodulation
durch 1/f-Rauschen bei [87], daher kann ihre Gatefliche minimal gehalten werden.

Die Kombination der Eigenschaften der vorgestellten Topologie fiir Quadraturoszillatoren
kann den  Entwurf von breitbandigen Quadraturphasen-Splittern, = Multiraten-
Taktriickgewinnungen und energiesparenden Takterzeugern erleichtern. In jiingsten
Veroffentlichungen werden dhnliche Ringoszillatoren mit CMOS-Invertern eingesetzt, um in
Pulsgeneratoren fiir DVD-Rekorder und in Sende- und Empfangsschaltungen fiir schnelle
Speicherbusse Signale mit 2~ Phasen zu erzeugen [88, 89]. Diese Oszillatoren enthalten wie
der oben beschriebene Oszillator eine gerade Anzahl von Stufen und zusétzliche
Vorwirtskopplungs-Inverter zu Sicherstellung der Oszillation.
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4 Spektrum und Jitter des freilaufenden Oszillators

In diesem Kapitel wird auf das Spektrum und den zeitlichen Verlauf des freilaufenden
Oszillatorsignals unter dem Einfluss von stochastischem Rauschen eingegangen. Untersucht
wird der FEinfluss von Rauschquellen mit einem weiflen und mit einem 1/f-férmigen
Spektrum. Im Frequenzbereich wird das Signal durch die Messung des Spektrums mit einem
Spektrumanalysator bewertet. Zentrale Eigenschaften des Spektrums sind die Linienbreite
und das auf die Gesamtleistung bezogene Phasenrauschen in einem bestimmten Abstand zur
Mittenfrequenz. Im Zeitbereich wird der Jitter des Signals mit einem Abtastoszilloskop
gemessen. Der Begriff Jitter bezeichnet das Zittern der zeitlichen Position einer Signalflanke
um die ideale Position aufgrund von Rauschen oder externen Storeinkopplungen.
Insbesondere sollen in diesem Kapitel folgende Fragen beantwortet werden, welche ein durch
weilles und 1/f-Rauschen gestortes freilaufendes Oszillatorsignal betreffen:

* Durch welche mathematischen Beziehungen werden das mittenfrequenznahe
Spektrum und das mittenfrequenzferne Spektrum beschrieben?

*  Wie hingen die Beziehungen fiir das mittenfrequenzferne und das mittenfrequenznahe
Spektrum zusammen?

*  Wie entwickelt sich der Jitter des Oszillatorsignals iiber der Verzdgerungszeit nach
einer als Referenz verwendeten Signalflanke?

*  Wie hingen die Beziehungen fiir den Jitter und das Spektrum zusammen?

Zundchst wird in Abschnitt 4.1 auf die Abgrenzung zwischen Amplituden- und
Phasenrauschen, auf den stochastischen Frequenz-, Phasen- und Spannungsprozess des
Oszillatorsignals und auf die genaue Definition des Jitters und des Phasenrauschens
eingegangen. In Abschnitt 4.2 wird dann die Stormodulation des Oszillatorsignals durch
stochastische Rauschquellen mit einem weilen oder 1/f-féormigen Spektrum betrachtet. Es
werden Beziehungen fiir das mittenfrequenznahe und —ferne Spektrum und den Verlauf des
Jitters abgeleitet. In Abschnitt 4.3 werden die theoretischen Ergebnisse mit Messungen
verglichen und bewertet.

4.1 Grundlagen und Definitionen

4.1.1 Amplituden- und Phasenabweichungen

Das Spektrum eines Oszillatorsignals setzt sich im Allgemeinen aus dem Grundwellenanteil
um die Frequenz =+ f; und aus Oberwellenanteilen um die Frequenzen n-fy, n = £2, £3, +4, ...
zusammen. Es wird dabei angenommen, dass die Frequenzachse des Spektrums S(f) von - «
nach + o reicht. Zur Beurteilung der Giite des Oszillatorsignals wird meistens nur der
Grundwellenanteil des Signals herangezogen. Im allgemeinen Fall weichen im Laufe der Zeit
sowohl die Phasenlage wie auch die Amplitude des Oszillatorsignals vom idealen,
ungestorten Verlauf ab. Im Zeitbereich ergibt sich folgender Ausdruck zur Beschreibung des
Grundwellenanteils des Oszillatorsignals (siehe Einleitung in [90] und Abschnitt 7 in [91]):

u(t) = U(t)cos(q)(t)) = U(t)cos(2nf0t + cp(t)). (4.1)
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Dabei ist U(t) die augenblickliche Amplitude des Oszillatorsignals. Der momentane
Gesamtphasenwinkel wird mit ¢(t) und die augenblickliche Phasenabweichung des
Oszillatorsignals mit ¢(t) bezeichnet. Die Mittenfrequenz des Oszillatorsignals ist f, und die
mittlere Kreisfrequenz ist durch wy = 2m f; gegeben.

Die Amplitude U(t) eines anschwingenden Oszillatorsignals strebt infolge von in der
Schaltung immer vorhandenen nichtlinearen Begrenzungseffekten einem Grenzwert zu, der
als Nominalamplitude Uy bezeichnet wird. Dieser Nominalamplitude strebt das Signal auch
wihrend dem Betrieb immer wieder zu, wenn &ullere Storungen oder Rauschen eine
Abweichung vom Nominalwert verursacht haben. Der Amplitudenrauschprozess wird also
durch die in jeder Oszillatorschaltung vorhandenen Riickstellkrifte begrenzt (engl. bounded
process). In vielen Anwendungen koénnen die Amplitudenschwankungen des
Oszillationssignals daher vernachldssigt werden. Die Phasenabweichung (t) des
Oszillatorsignals wird im Gegensatz zur Amplitude U(t) im freilaufenden Oszillator nicht
begrenzt. Nachdem das Signal durch eine Storung entlang der Zeitachse, verschoben wurde,
wird im Oszillator selbst keine Kraft wirksam, durch welche die urspriingliche Phasenlage
wieder hergestellt wird. Die Phasenabweichungen werden mit der Zeit ohne Begrenzung
akkumuliert. Der zugehorige Rauschprozess ist also unbegrenzt (engl. unbounded process).
Der freilaufende Oszillator folgt in seiner Phasenlage keiner dufleren Referenz, er ist ein
autonomes System. Fiir das Spektrum des durch stochastische Rauschquellen gestorten
Oszillatorsignals hat das oben beschriebene Verhalten folgende Konsequenzen. Das Spektrum
der Amplitudenschwankungen ist breit und flach und hat nur einen geringen Anteil an der
Gesamtenergie des Oszillatorsignals. Im Gegensatz dazu ist das Spektrum der
Phasenschwankungen schmal und spitz und tragt den groflten Teil der im Signal enthaltenen
Energie. (Siehe Abschnitt II in [90] und Abschnitt 19 in [91]).

Aus den beschriebenen Griinden werden im Weiteren die Amplitudenschwankungen
vernachléssigt. Es wird also von folgendem Oszillatorsignal ausgegangen:

u(t) =0, cos(q)(t)) =0, cos(anOt + cp(t)). (4.2)

4.1.2 Frequenz-, Phasen- und Spannungsprozess

Die Momentanfrequenz f(t) des freilaufenden Oszillatorssignals wird durch die stochastischen
Rauschquellen im Oszillator beeinflusst. Man spricht von einer zufélligen oder stochastischen
Stormodulation der Momentanfrequenz durch die inneren Rauschquellen des Oszillators.
Demnach ist die Momentanfrequenz f(t) ein Zufallsprozess. Auch die momentane
Frequenzabweichung  Af(t), der momentane Phasenwinkel ¢(t), die momentane
Phasenabweichung o(t) und die momentane Ausgangsspannung u(t) sind Zufallsprozesse.
Der Zusammenhang zwischen diesen Prozessen soll hier kurz dargestellt werden.

Der Mittelwert der Momentanfrequenz f(t) ist die Mittenfrequenz fy,. Die momentane
Frequenzabweichung Af(t) ist dann wie folgt gegeben:

Af(t) =f(t)-f, . (4.3)

Das Leistungsdichtespektrum der Frequenzabweichung Af(t) wird mit Sx«(f)' ‘bezeichnet.

' Die Frequenzvariable f des Leistungsdichtespektrums kann im Sinne einer Modulationsfrequenz interpretiert
werden und muss von der momentanen Frequenz f(t) unterschieden werden.



Spektrum und Jitter des freilaufenden Oszillators 81

Der momentane Gesamtphasenwinkel ¢(t) 1st das zeitliche Integral iiber die
Momentanfrequenz [92], und die momentane Phasenabweichung ¢(t) ist das zeitliche Integral
der momentanen Frequenzabweichung:

o(t) = 2nj f(t)de, (4.4)

@) = 2nj Af(t)de = o(t) - 27t . (4.5)

Das Leistungsdichtespektrum der Phasenabweichung ¢(t) wird mit Sy (f) bezeichnet. Der
Zusammenhang  zwischen Sy(f) und dem Leistungsdichtespektrum — Sa(f)  der
Frequenzabweichung lautet wie folgt [93, 4]:

S,(f) = fist(f). (4.6)

Aus diesem Zusammenhang lassen sich die Beziehungen fiir das trédgerferne Spektrum des
Oszillatorsignals ableiten (siehe z.B. [94] und Abschnitt 4.2). Das Leistungsdichtespektrum
Sq(f) geht fiir f — 0 gegen unendlich, wenn Sxf(f) fiir f = 0 groBer Null ist. Der Grund hierfiir
ist die Schrankenlosigkeit des Phasenprozesses in freilaufenden Oszillatoren, die
Phasenabweichung wird mit der Zeit t ohne Grenzen immer grof3er.

Die momentane Ausgangsspannung u(t) des Oszillators ist nach (4.2) wie folgt gegeben:
u(t) = U, cos(¢(t)) = U, cos(2nf,t + qlt)). (4.7)

Das Leistungsdichtespektrum der Ausgangsspannung u(t) wird mit Sy(f) bezeichnet. Die
momentane Ausgangsspannung ugp(t) des zugehorigen komplexen Basisbandsignals ist:

Ugg(t) = el (4.8)

Das Leistungsdichtespektrum des komplexen Basisbandsignals ugg(t) ist Sygg(f).

Tabelle 4.1: Frequenz-, Phasen- und Spannungsprozess im Oszillator.

Zufallsprozess Zeitfunktion Spektrum
Momentanfrequenz f(t) SH(f)
Momentane Frequenzabweichung Af(t) Sad(f)
Momentaner Phasenwinkel d(t) Se(f)
Momentane Phasenabweichung o(t) Se()
Ausgangsspannung u(t) Su(f)
Komplexe Basisband-Spannung upg(t) Suss(f)

Die oben beschriebenen Zufallsprozesse sind in Tabelle 4.1 mit ihren Zeitfunktionen und
Spektren zusammengefasst. Der Zusammenhang zwischen den Prozessen ist zur
Veranschaulichung mittels eines Blockschaltbilds in Abbildung 4.1 dargestellt. Die in
Abbildung 4.1 dargestellten Zusammenhinge werden fiir eine Stérmodulation durch weil3e
und 1/f-férmige Rauschquellen in Abschnitt 4.2 genauer untersucht.
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Abbildung 4.1: Zusammenhéinge zwischen der Frequenz f(t), der Phase ¢(t) sowie der
Spannung u(t) bzw. zwischen der Frequenzabweichung Af{(t), der
Phasenabweichung ¢(t) sowie der komplexen Basisbandspannung ugg(t)
im elektrischen Oszillator.

Der Spannungsverlauf u(t) kann im Zeitbereich direkt nur mit einem sehr schnellen
iiberabtastenden Oszilloskop (engl. real time scope /| direct sequence acquisition)
aufgezeichnet werden. Der durch die Phasenabweichung ¢(t) entstehende Jitter oy(f) kann
jedoch auch mit einem breitbandigen unterabtastenden Oszilloskop (engl. sampling scope)
gemessen werden. Das Leistungsdichtespektrum Sy(f) der Oszillatorspannung kann mit einem
Spektrumanalysator gemessen werden.

Das Leistungsdichtespektrum Sy (f) der Phasenabweichung kann im Prinzip auch mittels eines
Phasendetektors gemessen werden. Der Detektor kann die Phasenabweichung jedoch nur
modulo 2 bestimmen. Dadurch ergeben sich Schwierigkeiten beim Messen der Phase eines
freilaufenden Oszillators. Dessen Phasenabweichung o(t) iiberschreitet 2w aufgrund des
Schrankenlosigkeit des Phasenprozesses sehr schnell.

4.1.3 Jitter

In diesem Abschnitt wird der absolute Jitter Jegn der N-ten Signalflanke nach einer
Referenzflanke und der verzogerungszeitabhingige Phasenjitter oy(t) eines Oszillatorsignals
definiert. Die steigende Flanke des Oszillatorsignals kreuzt einen festgelegten Referenzpegel
zu einem Zeitpunkt, der zu t = 0 gesetzt wird (Referenzzeitpunkt). Der Zeitpunkt ty, zu dem
die steigende Flanke den Referenzpegel zum N-ten Mal erneut kreuzt, liege mit Sicherheit im
Intervall zwischen den Zeitpunkten t, und t,. In diesem Intervall trete weiterhin mit Sicherheit
nur diese einzige steigende Flanke auf wund p(t) sei die kontinuierliche
Wahrscheinlichkeitsdichte'“ dafiir, dass der Durchgang zum Zeitpunkt t erfolgt. Dann gilt:

tO
j p(t)dt=1. (4.9)
tIl
Der Erwartungswert des Zeitpunkts ty ergibt sich zu
tO
ty = [t-p(t)dt=N-T,. (4.10)
tu

Hieraus kann die mittlere Periodendauer Ty bestimmt werden.

"2 Die Dichte p(t) kann mit der Histogrammfunktion des Abtastoszilloskops gemessen werden.
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Die Standardabweichung on des Zeitpunkts ty ist gleich

o

Jurn =0y = \/tj(t —Q)Z p(tdt . (4.11)

tu

Die Standardabweichung o;n wird als Effektivwert Jozn des absoluten Jitters der N-ten
steigenden Signalflanke bezeichnet. Der im Zeitbereich gemessene Jitter J.gn hiingt wie folgt
mit der Standardabweichung o(t) der Phasenabweichung ¢(t) zum Zeitpunkt t=N-T,
zusammen:

Jaon  On _ 0,(N"Tp)

T, T, 2n

(4.12)

Analog zum Phasenjitter oy(t) kann auch fiir den absoluten Jitter die Bezeichnung J.s(t)
gewdhlt werden, wobei eine experimentelle Bestimmung nur zu den diskreten Zeitpunkten
t = N-Ty moglich ist.

Der Jitter eines Oszillatorsignals kann direkt mit einem unterabtastenden Oszilloskop
gemessen werden. Der Referenzpegel entspricht dann dem Triggerpegel und der
Referenzzeitpunkt entspricht dem Triggerzeitpunkt. Die genaue Vorgehensweise wird im
Anhang B.1 erldutert. Gelegentlich wird bei Messungen mit dem Oszilloskop statt dem
Effektivwert J.¢+ der Spitze-Spitze-Wert J,, des Jitters angegeben. Der Spitze-Spitze-Wert des
Jitters konvergiert jedoch bei einer mit Rauschen behafteten Signalflanke nicht auf einen
Grenzwert und kann theoretisch beliebig groBe Werte annehmen. Die Angabe des Spitze-
Spitze-Werts J,,, ist nur dann sinnvoll, wenn der Jitter im Wesentlichen durch deterministische
Vorginge verursacht ist. Daher wird in dieser Arbeit, sofern nicht anders vermerkt, immer der
Effektivwert des Jitters angegeben und im Weiteren auf den Index ,,eff* verzichtet.

4.1.4 Phasenrauschen

Das kontinuierliche Leistungsdichtespektrum der Ausgangsspannung eines Oszillators ist
Su(f). Die gesamte Ausgangsleistung Py des Oszillatorsignals innerhalb der vom Messautbau
vorgegebenen Bandbreite von f, bis f, ist dann

£, f,
Py = 2[Sy(F)f = [Sypa (F)IF . (4.13)
fu fll
Die Mittenfrequenz fj ist

f, f,
2[-Sy(E)f [ £-Sygpy (FMIF
f, =— =L : (4.14)

fO

fO
2[Sy(E)f Sy gpa(F)IF
fu

fu
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Das Einseitenband-Phasenrauschen £(f) (engl. single-sideband phase noise) ergibt sich dann
als die auf die gesamte Signalleistung bezogene Leistungsdichte im oberen oder unteren
Seitenband im Abstand f von der mittleren Oszillationsfrequenz fo:

Su(fo +f)+ SU(_ £, _f) Su(fo _f)+ SU(_ f, + f)

£(f)= ~ (4.15)
Po Po
_ SU,SPA (fo + f) - SU,SPA (fo - f)

Py Py

_ (Rauschleistungsdichte im pos.oder neg. Abstand f von f;)

(Gesamtsignalleistung)

(gemessene Rauschleistung im Abstand f von £))

B (effektive Filterbandbreite) - (Gesamtsignalleistung)

Die Einheit des Phasenrauschens ist [(V*/Hz)/V? = 1/Hz]. Wenn die Leistung als Pegelmal in
[dBm] gemessen wird, ergibt sich fiir das Phasenrauschen die Einheit [dBc/Hz]. Es wird also
die gemessene Leistungsdichte relativ zur gesamten Trégerleistung (engl. carrier power) in
1 Hz Bandbreite angegeben. Das FEinseitenband-Phasenrauschen £(f) kann mit einem
Spektrumanalysator gemessen werden. Die genaue Vorgehensweise und die notwenigen
Einstellungen des Spektrumanalysators werden im Anhang B.2 erldutert.

4.2 Stormodulation durch stochastische Rauschquellen

In diesem Teilkapitel wird ermittelt, wie der Erwartungswert oy(t) des Phasenjitters iiber der
Verzogerungszeit t nach dem Triggerereignis anwéchst und welche Form des
Oszillatorspektrums ~ Sy(f)  entsteht, wenn eine zufillige Stormodulation der
Momentanfrequenz mit gegebenem Spektrum Sa(f) auf das Oszillatorsignal einwirkt. Ein
Hauptproblem bei der Bestimmung des Jitters und des Spektrums des freilaufenden
Oszillators besteht dabei in der unbeschrinkten Zunahme der Rauschleistung fiir eine gegen
null gehende Frequenz, wenn 1/f-Rauschen auf die Oszillationsfrequenz einwirkt.

Literatur zum Jitter und Spektrum von freilaufenden Oszillatoren

Die hier préasentierte Analyse kniipft an mehrere Arbeiten an, welche in jlingerer Zeit zum
Einfluss des Rauschens auf das Spektrum und den Jitter von Oszillatoren verdffentlicht
wurden. Auf diese Arbeiten wird im Folgenden kurz eingegangen.

Herzel [95] ermittelt das Spektrum Sy(f) eines spannungsgesteuerten Oszillators (engl.
voltage controlled oscillator, VCO), welcher durch weilles Rauschen im Resonanzkreis und
durch sehr langsames gauBBsches Rauschen auf der Steuerspannung gestort wird. Laut [95]
ergibt sich dann ein Voigtprofil, also eine GauBlschen Glockenkurve, welche mit einer
Lorentzlinie gefaltet wird.

Navid [96, 97| berechnet das Spektrum eines freilaufenden Oszillators, welcher durch rein
weille Rauschquellen oder durch Rauschquellen mit einem niederfrequenten Lorentzspektrum
gestort wird. Ein Lorentzspektrum entspricht dem Spektrum weilen Rauschens, welches
durch ein Tiefpassfilter erster Ordnung gefiihrt wird. Fiir rein weile Rauschquellen ergibt sich
nach [96, 97] die bekannte Lorentzlinienform (siehe Abschnitt 4.2.2. insbesondere Gleichung
(4.44)) des Oszillatorspektrums, und fiir Rauschquellen mit lorentzférmigem
Modulationsspektrum ergibt sich eine unendliche Summe von Lorentzlinien. Die numerische
Auswertung dieser unendlichen Summe zeigt einen flachen Verlauf bei f=0, welcher fiir
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groBere Mittenfrequenzabstinde von einem 1/f*-Verlauf abgeldst wird und schlieBlich in den
bekannten 1/f-Verlauf iibergeht.

In [98] wird das Spektrum Sy(f) eines freilaufenden Oszillators berechnet, welcher durch
1/f¥-Rauschen stormoduliert wird. Dabei werden zundchst der akkumulierte Jitter und danach
das Spektrum berechnet. Die sich ergebende Losung konvergiert allerdings nur, wenn der
Exponent v im 1/f¥-Spektrum (nach (2.20)) kleiner als eins ist. Der berechnete akkumulierte
Jitter und das berechnete Spektrum divergieren fir v — 1. Weil das gemessene
Oszillatorspektrum in Wirklichkeit aber eine endliche Linienbreite hat und weil v =1 eine
vernlinftige und oft getroffene Annahme bei der Modellierung des 1/f-Rauschens ist, wird
eine andere Losung des Problems bendtigt.

In [99] wird der akkumulierte Jitter o4(t) auf der Basis des Leistungsdichtespektrums Sg(f)
der Phasenabweichung berechnet. Wenn der Oszillator durch 1/f-Rauschen stérmoduliert
wird, hat Sy(f) eine Abhéngigkeit von der Frequenz proportional 1/f 3. In [99] wird eine
willkiirliche untere Grenzfrequenz fiir diese 1/f 3-Abhéingigkeit angenommen, um fiir die
Funktion og(t) ein konvergierendes Ergebnis zu erhalten. Das Leistungsdichtespektrum S(f)
der Phasenabweichung «(t) stimmt aber nur fiir relativ groe Abstinde f von der
Mittenfrequenz fy mit dem gemessenen Spektrum Sy(f) des freilaufenden Oszillators {iberein.
Da die Phasenabweichung ¢(t) ein unbegrenzter Prozess ist und weil andererseits reale
Phasendetektoren einen begrenzten Phasendetektionsbereich haben, kann das Spektrum S(f)
auch nicht direkt gemessen werden. Daher ist das Leistungsdichtespektrum Sg(f) der
Phasenabweichung (t) als Basis flir die Berechnung des akkumulierten Jitters ¢(t) und des
Oszillatorspektrums Sy(f) weniger gut geeignet. Die Analyse in [99] bleibt also unvollstindig,
weil keine Aussage liber das tatsdchlich gemessene tragernahe Spektrum Sy(f) des Oszillators
gemacht wird, und weil keine Begriindung fiir die untere Grenzfrequenz der 1/f>-
Abhingigkeit von Sy(f) geliefert wird.

Jitter und Spektrum von Oszillatoren in PLLs

In [100] wird der akkumulierte Jitter oy(t) unter dem Einfluss von 1/f-Rauschen fiir
phasengeregelte Schleifen (engl. phase locked loop, PLL) zweiter Ordnung'’ berechnet. Die
Dampfung des niederfrequenten Anteils des Phasenrauschens ist in diesen PLLs so grof3, dass
der Jitter oy(t) bei der Berechnung mathematisch nicht mehr divergiert. Die Berechnungen
werden in [100] allerdings numerisch durchgefiihrt, analytische Losungen fiir den Verlauf des
akkumulierten Jitters in PLLs sind nur fiir die Stérmodulation mit weilem Rauschen bekannt
[101]. In [100] wird konstatiert, dass fiir den Verlauf des Jitters in freilaufenden Oszillatoren
unter dem Einfluss von 1/f-Rauschen bisher keine Losungen bekannt sind.

Eine dhnliche Analyse findet sich in [102]. Zunéchst wird dhnlich wie in [100] der Jitter und
das Spektrum eines freilaufenden Oszillators unter dem Einfluss von weilem Rauschen
berechnet. Fiir eine eingeschwungene PLL erster Ordnung werden dann das Spektrum und der
absolute Jitter unter dem Einfluss von weilem Rauschen berechnet. Fiir einen durch 1/f-
Rauschen gestorten Oszillator wird der absolute Jitter berechnet, wenn der Oszillator in eine
eingeschwungene PLL zweiter Ordnung eingebettet ist. Weiterhin wird fiir die PLL zweiter
Ordnung das Verhéltnis des durch weilles und durch 1/f-Rauschen verursachten absoluten
Jitters bestimmt.

Vorgehensweise in dieser Arbeit

Das Spektrum Sy(f) der Oszillatorspannung u(t) und der Verlauf oy(t) des akkumulierten
Jitters werden aus dem Spektrum Sp(f) der Frequenzabweichung Af(t) abgeleitet (siche

13 So genannte Typ II PLLs.
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Tabelle 4.1 und Abbildung 4.1). Dabei werden die Fille eines weilen und eines 1/f-formigen
Spektrums Sp«(f) der Frequenzabweichung betrachtet. Die erzielten Ergebnisse gelten fiir
Oszillatoren allgemein und sind nicht auf ein bestimmtes Schaltungskonzept beschrinkt.

Auf den genauen Wirkungsmechanismus zwischen dem Rauschen der einzelnen Bauelemente
und der daraus entstehenden Abweichung Af(t) der Momentanfrequenz wird hier zundchst
nicht im Detail eingegangen. Der entsprechende Mechanismus, welcher in CMOS-Inverter-
Ringoszillatoren wirksam ist, wird in Kapitel 5, Abschnitt 5.1, erkldrt. Zur Veranschaulichung
sind hier 3 mogliche Wirkungsmechanismen der Frequenzstormodulation in verschiedenen
Oszillatoren aufgefiihrt:

* Ein rauschbehafteter Strom zur Einstellung des Arbeitspunkts eines LC-Oszillators
(siche Abbildung 3.2: Konstantstromquelle des Differenzverstirkers) moduliert die
Amplitude der Schwingung im LC-Resonanzkreis. Wenn die Kapazitit C
spannungsabhingig ist, iibersetzt sich die schwankende Spannungsamplitude in eine
schwankende Kapazitit C. Die schwankende Kapazitit C moduliert wiederum die
Momentanfrequenz.

* FEine rauschbehaftete Schaltschwelle in einer astabilen Kippschaltung bzw. einem
Relaxationsoszillator (sieche Abbildung 3.6) verursacht eine zufallige Abweichung der
Teilperiodendauern. Die rauschbehaftete Schaltschwelle moduliert also die
Momentanfrequenz.

* Rauschbehaftete Lade- und Entladestrome im Ringoszillator modulieren die
Verzogerungszeiten der kaskadierten Inverter und somit die Periodendauer und die
Momentanfrequenz.

Gliederung

Zunichst wird in den prinzipiellen Rechenweg zur Ermittlung des akkumulierten Jitters und
des Spektrums eingefiihrt. Die Berechnung beruhen auf Beziehungen, welche in [103]
ausfithrlich dargestellt sind. Die Jitterakkumulation ogy(t) und das Spektrum Sy(f) des
Oszillatorsignals werden auf der Grundlage des Leistungsdichtespektrums Saf(f) der
zufilligen Frequenzstérmodulation berechnet. Dann wird die zufallige Stormodulation separat
fiir thermisches und fiir 1/f-Rauschen analysiert. Im Fall des 1/f-Rauschens wird ein 1/f'-
formiger Verlauf des Spektrums Spf(f) der Stérmodulation ohne jede Frequenzgrenze
angenommen, allerdings wird die Beobachtungs- oder Messdauer T.,s in die Berechnung
miteinbezogen [33]. AnschlieBend wird das Verhalten bei gleichzeitiger Stormodulation
durch thermisches und 1/f-Rauschen untersucht. Zum Schluss werden Messergebnisse
prisentiert, welche die abgeleiteten Beziehungen fiir o(t) und Sy(f) bestétigen [104].

4.2.1 Rechenweg

Ausgangs- und Basisbandsignal

Um die Berechnungen moglichst einfach zu halten wird von einem normierten
Ausgangssignal u(t) ausgegangen, welches die Mittenfrequenz f, und den Effektivwert eins
hat. Dieses Signal kann aus zwei gegenldufig drehenden konjugiert komplexen Signalen
zusammengesetzt werden:

u(t) = \/Ecos(anOt + cp(t))
. [ i2atyt+a(0) —j(2”f0t+0?(t)):|_ . [ Pafyt ety | -2t —jcp(t)] (4.16)
= / /5le +e = / 5le e +e e )

Das reelle Signal u(t) hat die mittlere Leistung eins.
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Um den Rechenweg weiter zu vereinfachen, wird zunichst von dem zugehorigen komplexen
Basisbandsignal ugp(t) mit der mittleren Frequenz null ausgegangen:

Upp(t) =Y. (4.17)
Die Ergebnisse fiir ugg(t) werden spéter auf das Signal nach (4.16) libertragen.
Momentane Frequenzabweichung als Grundlage der Berechnungen

Die momentane Frequenzabweichung Af(t) von der Mittenfrequenz ist der Zufallsprozess,
welcher den folgenden Berechnungen zugrunde liegt, und dessen statistische Eigenschaften
als bekannt vorausgesetzt werden. Nach (4.5) hingt die momentane Frequenzabweichung
Af(t) wie folgt mit der momentanen Phasenabweichung ¢(t) zusammen:

dop(t
Af(t) = 290 (4.18)
ot
Der reelle Zufallsprozess Af{(t) kann entweder durch seine Autokorrelation Raft) oder durch
sein Leistungsdichtespektrum Sa(f) beschrieben werden. Diese beiden Beschreibungen
hiangen wie folgt zusammen:

R, (1) = 2} S, (f) cos(2nft)df , (4.19)

S, (f) = 2TRAf(t)cos(2nft)dt. (4.20)

Sowohl Raf(t) als auch Sadf) sind gerade Funktionen, d.h. es gilt Ra-t) = Raft) und
Saf(-f) = Sad(f). Die Autokorrelation Raft) ist ein Mal} dafiir, wie lange und wie stark eine
bestimmte zufaillige Frequenzabweichung Af andauert, bzw. wie schnell sich die zufillige
Frequenzabweichung éndert.

Es ist im Weiteren wichtig, zwischen der momentanen Frequenzabweichung Af und der
Modulationsfrequenz f, welche die Anderungsgeschwindigkeit der Phasen- oder
Frequenzabweichung beschreibt und als unabhéngige Variable im Leistungsdichtespektrum
S(f) verwendet wird, zu unterscheiden.

Berechnung des Jitters

Nach (4.18) ist die Phasenabweichung ¢(t) gleich dem Integral der Frequenzabweichung Af{(t)
iber der Zeit t:

Q(t) = an Af (t)dr. (4.21)

Die Zeit t=0 ist der Referenzzeitpunkt, zu dem die Phasenabweichung ¢ zu null definiert
wird. Je weiter man von diesem Referenzzeitpunkt in die Vergangenheit (negatives t) oder in
die Zukunft (positives t) geht, umso grofer wird die Varianz Och der Phase. Der Mittelwert
der Phasenabweichung bleibt aber zu allen Zeiten gleich null.

Wenn die Frequenzabweichung Af(t) ein Gaufischer Prozess 1ist, dann ist die
Phasenabweichung ¢(t) auch ein GauB3scher Prozess. Die Varianz Och(t) der
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Phasenabweichung kann dann mittels der Autokorrelation Raft) der Frequenzabweichung
Af(t) wie folgt berechnet werden [103]:

ol (t) = 2(2%)2jRAf (v)(t-)dr. (4.22)

Es gilt Och(t) = Och(-t), d.h. die Varianz der Phasenabweichung ist eine gerade Funktion.
Messtechnisch erfassen kann man die Phasenabweichung nur fiir positive Zeiten.

Der Effektivwert des absoluten Phasenjitters J.s(t) im Zeitbereich ergibt sich wie folgt aus der
Standardabweichung og(t):

I () = G;J(:) T, = Z‘; fft) . (4.23)

Hierbei ist Ty = 1/f; die mittlere Periodendauer.

Eine niitzliche und anschauliche Grofe fiir die Beurteilung der Frequenz- bzw.
Phasenstabilitit des Oszillatorsignals ist die so genannte Kohdrenzzeit t. (engl. period of
coherence) [90]. Zur Zeit t. nach der Triggerflanke wird der Phasenjitter gleich ein Radiant:

o,(t,)=1. (4.24)
Folglich verliert das Oszillatorsignal nach Ablauf der Zeit t. den Phasenzusammenhang mit
sich selbst zum Zeitpunkt t = 0.
Berechnung des Spektrums

Die Autokorrelationen Rygg(t) des komplexen Basisbandsignals ugg(t) kann laut [103] mittels
der folgenden Beziehung aus der Varianz chz(t) berechnet werden, sofern ¢(t) ein GauB3scher
Prozess ist:

oo (t)

Ry, (t) = e 2

(4.25)

Fiir das Spektrum Sypp(f) des komplexen Basisbandsignals ugg(t) nach (4.17) gilt also:

ol (1)

Sy,, (D) =2[¢ > cos(2nft)dt. (4.26)
0

Das Spektrum Sy(f) des Oszillatorsignals u(t) geht aus dem Spektrum Sypg(f) des komplexen
Basisbandsignals ugg(t) durch Verschiebung um +fy bzw. um —f; hervor (vergleiche (4.16)
und (4.17) und [103]):

Su(F) = 480, (F =)+, (F+£,)] (427)
Das Integral von f= -0 bis f =+ iiber Sy(f) ergibt sich immer zu eins und entspricht damit
der mittleren Leistung des Signals nach (4.16).

Das Filter im Spektrumanalysator ldsst positive und negative Frequenzen innerhalb der
Auflosungsbandbreite RBW passieren. Die gemessene Leistung betrdgt somit

Popa (f) =2-Sy(f) - RBW,;. (4.28)

Das Einseitenband-Phasenrauschen £(f) ist gleich dem mit dem Spektrumanalysator im
oberen oder unteren Seitenband im Frequenzabstand f von der Mittenfrequenz f, gemessenen
Leistungsdichtespektrum, welches auf die Gesamtleistung des Signals normiert ist und auf ein
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Hertz Bandbreite bezogen wird. Fiir das Signal entsprechend (4.16) mit der mittleren Leistung
eins folgt also:

£(f) = 2[SU (fo + f) + SU (_ fo - f)] = 2[SU (fo - f) + S‘U (_ f0 + f)] = SUBB (f) : (4~29)

Auch das Integral von f = -o0 bis f = +oo {iber £(f) ergibt sich immer zu eins:
j £(Hdf =1. (4.30)

In Abbildung 4.2 ist der Weg zur Berechnung des akkumulierten Jitters oy (t) und des
Spektrums Sy(f) noch einmal zusammentassend dargestellt.

4.19)  (4.22) (4.25)  (4.26)

NN TN N

Salf) Ry(t) o, (t)  Russ(t)  Sues(f) = £(f) @

SAf| 0¢2| S UBB I
f t f (b)

Abbildung 4.2:  (a) Darstellung des prinzipicllen Rechenwegs zur Bestimmung
des akkumulierten Jitters oz(p und des Spektrums Sypg aus dem
Leistungsdichtespektrum S,(f) sowie
(b) vereinfachte Darstellung der Verldufe von S,s, Sygg iiber der Frequenz
und von o7, iiber der Zeit.

Phasenmodulation mit kleinem Modulationsindex

Fiir groBe Frequenzabstinde f von der Mittenfrequenz f, gilt folgender Zusammenhang
zwischen dem Phasenrauschen £(f), dem Basisbandspektrum Sygg(f) und dem Spektrum
Saf(f) der momentanen Frequenzabweichung [4]:

£0) =51, () =5, (D) =Sy, (D). (431)

Diese Naherung ist ab demjenigen Frequenzabstand f giiltig, bei dem der von f bis unendlich
integrierte effektive Modulationsindex mg nach [105] deutlich kleiner als eins bleibt.

4.2.2 Stormodulation durch weilles Rauschen

Nun wird davon ausgegangen, dass die Frequenz eines Oszillators ausschlieBlich durch einen
thermischen Rauschprozess Af(t) mit einem weillen Spektrum Sxq(f) gestort wird. Das kann
z.B. ein mit thermischem Rauschen behafteter Strom eines n-Kanal-MOSFET in einem
Ringoszillator sein. Die schwankende Gréfle des Drainstroms moduliert in diesem Fall die
Verzogerungszeit des Inverters fiir die fallende Flanke. So wird die Periodendauer und damit
die Frequenz der Oszillation durch den Rauschprozess moduliert. Bei weilem Rauschen
besteht keine Korrelation zwischen den von Periode zu Periode auftretenden rauschbedingten
Abweichungen der Verzogerungszeit.
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Die Beziehungen fiir das Oszillatorspektrum und den akkumulierten Jitter sind im Fall der
Stormodulation durch weilles Rauschen schon weitgehend etabliert [90, 106, 102]. Die
Zusammenhdnge werden hier trotzdem dargestellt, damit ein vollstindiges Bild der
Stormodulation von Oszillatoren entsteht und um im Weiteren das Verhalten des
Oszillatorsignals unter dem Einfluss von weilem und 1/f-Rauschen beurteilen zu konnen.

Momentane Frequenzabweichung

Die Spektralintensitit Sxd(f) der momentanen Frequenzabweichung Af(t) hat bei der
Frequenzmodulation durch thermisches Rauschen den {iber der Modulationsfrequenz f
konstanten Wert Sasw (siche auch Abbildung 4.3 (a)):

Sae(f) =Sy, = const. (4.32)

Die Autokorrelation Raf(t) ist durch einen Diracstof3 bei t=0 gegeben (siche Abbildung
4.3 (b)):

Ry (1) = 2[ S, cos(2eft)df =S, , (1) . (4.33)
0
ASu(f) Ru(t)
SAf,th
SAf,th
0 o 0 A
(a) (b)

Abbildung 4.3:  (a) Spektrum und (b) Autokorrelation der momentanen
Frequenzabweichung Af{(t) bei Stérmodulation durch
thermisches (d.h. weiBes) Rauschen.

Jitter

Da thermisches Rauschen ein GauBlscher Prozess ist, kann die Varianz Ocpz(t) mit Hilfe der

Beziehung (4.22) aus der Autokorrelation Raft) der momentanen Frequenzabweichung
entsprechend (4.33) berechnet werden:

op (1) = (27 S, [ 28(0)(t = Thdr = (27)'S .|| = 2D, 1. (4.34)

Dabei ist Dy, die so genannte Phasendiffusionskonstante:
D, =27Sy, - (4.35)
Der Phasenyjitter o,(t) nimmt also proportional zur Wurzel der vergangenen Zeit t zu:

0, (1) = 2D, . (436)

Thermisches Rauschen ist ein stationdrer Prozess, daher ist der Phasenjitter nicht von der
Messdauer abhéngig.
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Kohdrenzzeit t.
Die Kohérenzzeit t. des freilaufenden Oszillatorsignals ergibt sich nach (4.24) zu:

1 1
ti=——=—s——.
2D, 4n’S,;,

P

(4.37)

Der akkumulierte Phasenjitter oy(t) lasst sich dann wie folgt darstellen:

o.(1) = \/Itj . (4.38)

In Abbildung 4.4 ist der Verlauf des Phasenjitters iiber der auf t. normierten Zeit in (a) mit
doppelt-linearer Skalierung der Achsen und in (b) mit doppelt-logarithmischer Skalierung der
Achsen dargestellt.

1,5 4

! I,
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8 0
5 pd .
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e (2]
o 2
o

0,0 4

0,0 0,5 1,0 1,5 4 2 0 2 4
normierte Zeit tt E— normierte Zeit log (: )—>
(a) (b)

Abbildung 4.4:  Akkumulierter Phasenjitter o, iiber der Verzogerungszeit t nach (4.38)
bei zufilliger Frequenzstormodulation durch weilles Rauschen
aufgetragen (a) mit doppelt-linearer und (b) mit doppelt-logarithmischer
Achsenskalierung.

Vergleich mit Brownscher Bewegung

Es gibt eine Analogie zwischen der Beziehung (4.36) fiir den Phasenjitter und dem Gesetz fiir
die so genannte Brownsche Bewegung. Bei der Brownschen Bewegung nimmt der
Erwartungswert des Abstands eines kleinen, in einer Fliissigkeit suspendierten Teilchens vom
Ausgangspunkt zur Zeit t =0 ebenfalls mit der Quadratwurzel der Zeit zu. Die zugehorige
zufillige Bewegung wird als Random Walk bezeichnet. Das Teilchen entfernt sich aufgrund
der thermischen Molekiilstofe in unregelméBiger Art und Weise von seinem Ausgangspunkt.
In analoger Weise nimmt der Phasenjitter zu, weil thermisches Rauschen die aufeinander
folgenden Flanken des Oszillatorsignals in zufdlliger Art und Weise nach vorne oder hinten
verschiebt. Die Diffusionskonstante Dy, fiir diese Art der zufélligen Bewegungen wurde 1905
von Einstein definiert [24] und wird daher auch Einsteinkonstante genannt.
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Periodenjitter or und Zusammenhang mit D, und S sz,

Der Periodenjitter ot ist die Standardabweichung der Periodendauer T(t) (engl. cycle jitter)
[106]. Der Periodenjitter ist gleich dem akkumulierten Jitter nach (4.36) fiir t =Ty und wird
meist mittels (4.23) im Zeit- statt im Phasenbereich angegeben:

T
o =15 (Ty) = /2D, T, L. (4.39)

Der Zusammenhang zwischen der Phasendiffusionskonstante D, dem Periodenjitter ot und
der Spektralintensitit Sa¢s der momentanen Frequenzabweichung lautet also wie folgt:

_o; (2]

o= a = 2Oy =28, (4.40)
0 0

Gekiirzt ergibt sich folgender Zusammenhang zwischen der Spektralintensitdt Sxgs und dem
Periodenjitter or:

SAf,th = G%fg- (4~41)

Die Zusammenhidnge nach (4.40) und (4.41) gelten jedoch nur dann, wenn die aufeinander
folgenden Periodendauerabweichungen AT, vollkommen unkorreliert sind. Dies ist bei der in
diesem Teilabschnitt betrachteten Frequenzstérmodulation durch thermisches Rauschen
gegeben.

Mittenfrequenznahes Spektrum

Die Autokorrelation Rypp(t) des komplexen Basisbandsignals ergibt sich nach (4.25), (4.36)
und (4.38) zu:

2D, |1 1

R, ()=e 2 =e’%. (4.42)

Das Spektrum wird dann mit (4.20) und mit [55] berechnet:

©

(— D, cos(2xft) + (2xft) sin(ant)) , (443)

0

oDt

S fy=2le " cos2nft)dt = 2| ————
v (F) ! (2t D] +(2xf)’

S, (f)= 2Te"’w‘ cos(2xft)dt = _ 2Dy (4.44)
Uee ) D2 +(2nf)> '

Dieses Spektrum des von thermischem Rauschen frequenzstormodulierten Oszillators ist eine
so genannte Lorentzlinie. Die charakteristische Form des Oszillatorspektrums nach (4.44)
rechts wurde schon 1948 von Spélti [2] mittels einer Rauschanalyse und der Integration der
gesamten Ausgangsleistung des Oszillatorsignals ermittelt. Spater hat Edson [90] diese Form
des Spektrums bestétigt.

Die halbe -3dB-Linienbreite f3qg der Lorentzlinie ergibt sich zu:

D 1
E=qS,p g = .
’ 4mt

C

(4.45)

f—3dB
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Mittels der halben -3dB-Linienbreite (4.45) kann die Lorentzlinie nach (4.44) wie folgt
dargestellt werden:

1 f S
S f)=— -3dB — Af ,th )
o (1) nfhy +7 Sk, +1° (4.46)
Das Spektrum Sypp(f) und die Autokorrelation Rypp(t) des Basisbandsignals sind in
Abbildung 4.5 dargestellt. Fiir die normierte Darstellung gilt 2-t.-2nf 395 = 1.

I ] 1 f nl
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3 BB = c
- nf e+ f Uy, (D =¢
F 02 oL
(7)) n'd
e L c ve
2 2% S 0,5 \
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o 0,1 E
B \ o \
& \ = \
© 0 0
0
0 1 §2 3 0 1 2 3 4 5
normierte Frequenz —> normierte Zeit — I
-3dB tc
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Abbildung 4.5:  (a) Basisbandspektrum und (b) Autokorrelation des Oszillatorsignals
bei zufdlliger Frequenzstdrmodulation durch weilles Rauschen.

Mittenfrequenzfernes Spektrum

Fiir groe Frequenzabstinde f von der Mittenfrequenz f, kann man das Basisbandspektrum
Suss(f) bzw. das Phasenrauschen £(f)) nach (4.44) bzw. (4.46) ndherungsweise wie folgt
darstellen:

2D

£ S
£(f)=S, (f)= (Mf‘;z = ;f‘“j = ifz"h =S, (). (4.47)

Es zeigt sich, dass fiir Frequenzabstinde f wesentlich groBer als die halbe -3dB-Linienbreite
figp das Oszillatorspektrum Sygp(f) bzw. das Phasenrauschen £(f) mit dem Spektrum der

Phasenabweichungen Sy(f) nach (4.31) identisch ist. Aus einer Messung des
Oszillatorspektrums bei grolem Frequenzabstand kann also die Phasendiffusionskonstante

Dy, das weiBe Leistungsdichtespektrum Sags der Frequenzstormodulation und auch die
Kohéarenzzeit t. berechnet werden:

¢ - 1 _ 1

© A E(f)  (2mf ) E(F)
Wie beim akkumulierten Jitter sind auch die prinzipiellen Eigenschaften des gemessenen
Oszillatorspektrums nicht von der Messdauer abhingig.

(4.48)

Rechenbeispiel fiir die Kohdrenzzeit und die Linienbreite

Ein freilaufender Oszillator werde ausschlieBlich durch weilles Rauschen gestort und weise
beim Mittenfrequenzabstand 1 MHz ein Phasenrauschen von -100 dBc/Hz auf. Dann ergibt
sich die Kohirenzzeit des Oszillatorsignals nach (4.48) zu t. = 253 ps. Die halbe Linienbreite
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ist nach (4.45) fiqs =314 Hz. Bei einem Phasenrauschen von -130 dBc/Hz ergibt sich
t.=253ms und f3353=0,314 Hz. Solch lange Kohirenzzeiten und solch kleine
Halblinienbreiten werden bei der realen Messung eines freilaufenden Oszillators aber kaum
zu beobachten sein. Weitere Effekte, wie Drift der Oszillationsfrequenz, Stormodulation
durch 1/f-Rauschen und Storeinkopplungen von auflen werden zu wesentlich groBeren
Linienbreiten und wesentlich kleineren Kohérenzzeiten fiihren.

4.2.3 Stormodulation durch 1/f-Rauschen

Nun wird der Fall betrachtet, dass die Frequenz eines Oszillators ausschlielich durch einen
1/f-Rauschprozess stormoduliert wird. Das kann z.B. ein mit 1/f-Rauschen behafteter Strom
eines n-Kanal-MOSFET in einem Ringoszillator sein. Die schwankende Groéfe des
Drainstroms moduliert in diesem Fall die Verzogerungszeit des Inverters fiir die fallende
Flanke. So wird die Periodendauer und damit die Frequenz der Oszillation durch den
Rauschprozess moduliert. Bei 1/f-Rauschen bestehen teilweise sehr lange andauernde
Korrelationen zwischen den von Periode zu Periode auftretenden rauschbedingten
Abweichungen der Verzogerungszeit.

Die durch das [I/f-Rauschen verursachte Frequenzstormodulation Af(t) hat das
Leistungsdichtespektrum

S(f)= E, (4.49)

i
wobei die Konstante K die Stdrke des 1/f-Rauschprozesses angibt. Entsprechend der
herrschenden Meinung nimmt das Leistungsdichtespektrum Sa«(f) des 1/f-Rauschens fiir
kleiner werdende Frequenzen ohne Grenze immer weiter zu (siehe Kapitel 2.4 und [35]).
Daher muss der Einfluss der begrenzten Mess- oder Beobachtungsdauer Tops (engl.
observation time) in die Betrachtung einbezogen werden. Der Anteil des Rauschspektrums
Sar(f), welcher zwischen der Frequenz 0 und der Frequenz fy,s = 1/Tops liegt, kann nicht als
Rauschen identifiziert werden, da sich dieser Rauschanteil so langsam &ndert, dass er von
einer deterministischen Gleichgr6fe nicht zu unterscheiden ist [36]. Anders ausgedriickt:
Rauschen mit langen Korrelationszeiten tyo kann nur dann als Rauschen erkannt werden,
wenn die Messdauer To,s wesentlich groBBer als die Korrelationszeit tyo ist. Deswegen wird
die so genannte beobachtete (engl. observed) Spektralintensitit Sarops(f) der 1/f-
Frequenzstormodulation definiert [33]:

% fir |f|>f,,,
Sat.ons (F) = (4.50)
0 fir [f]<f,,.

Das 1/f-Rauschen wird durch die begrenzte Beobachtungszeit T,,s hochpassgefiltert. Der
Rauschprozess kann dann als im weiten Sinne stationdr (engl. wide-sense stationary, WSS)
betrachtet werden [33]. Es wird davon ausgegangen, dass die Amplitude dieses stationdren
tiefpassgefilterten 1/f-Rauschprozesses einer gaullschen Normalverteilung folgt [33].
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Aus der beobachteten Spektralintensitdt Safqbs(f) ergibt sich mit (4.19) und mit [55] die
beobachtete Autokorrelation Rafops(t) wie folgt:

2oufp t

cos(ant)df——ZK j COS(X)

= 2K Ci(2nf . t). (4.51)

Af ,obs

Die Funktion Ci(x) ist der Integralkosinus, welcher wie folgt definiert ist:
cos(y) (-1) x**
Ci dy=C+In(x)+ ) ~—~— 4.52
i(x) = j S 4y =C+In(o) 2:(2kym{ (4.52)

Dabei ist C = 0,5772... die Eulersche Konstante. Fiir Zeiten t, welche deutlich kleiner sind als
die gesamte Beobachtungszeit To,s — eine Bedingung, welche bei der Messung des absoluten
Jitters Je(t) liber der Verzogerungszeit t mit einem digitalen Abtastoszilloskop immer erfiillt
ist'* —, bleibt das Argument x = 27tf,,st im Integralkosinus Ci(x) sehr viel kleiner als Eins.
Daher kann Ci(x) wie folgt angendhert werden:
Ci(x) = C+In(x). (4.53)

Die Autokorrelation Rafobs(t) lautet dann fiir t << Top:

Ry (1) = 2K (C + In(2nif,,1)). (4.54)

Das  beobachte  Spektrum und die beobachtete  Autokorrelation der  1/f-
Frequenzstérmodulation sind in Abbildung 4.6 dargestellt.

Sulh Ry
K
fObS
_fobs 0 fobs f 0 t
(a) (b)

Abbildung 4.6:  (a) Spektrum und (b) Autokorrelation der momentanen
Frequenzabweichung Af{(t) bei Stormodulation durch 1/f-Rauschen.

Jitter

Mit der Annahme, dass die vom beobachteten 1/f-Rauschen verursachte
Frequenzstérmodulation Af(t) mit dem Leistungsdichtespektrum Safobs(f) €in ndherungsweise
Gaufscher Prozess ist, kann aus der Autokorrelation Ragobs(t) nach (4.54) mittels (4.22) die
Varianz chz(t) der Phase berechnet werden [55]:

t t

0 (1) = (2m)" 2] Ry (D)t = Tt = ~(d4 K [ (C - In(2mef,,, 1))t - T)dr. (4.55)

0 0

Nach einigen Umformungen, welche in Anhang C dargestellt sind, ergibt sich:

ol (t) = (2n) K[(3-2C) - 2In(2xf,, t)}. (4.56)

obs

4 Bei allen realen Messungen gilt t << T, da innerhalb der Beobachtungsdauer T, der Zeitpunkt des
Flankendurchgangs bei der Zeit t sehr oft gemessen werden muss, um den Jitter bestimmen zu konnen.
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Der Phasenjitter o,(t) nimmt also innerhalb eines begrenzten Zeitbereichs ndherungsweise
proportional zur Zeit t zu:

o, (1) =27nVK \/ 1,85+ 211{5J t. (4.57)

2mt

Kohdirenzzeit t.

Die Kohérenzzeit t. kann aus (4.57) mit oy(t;) =1 bestimmt werden. Die sich ergebende
Gleichung kann nur iterativ gelost werden. Fiir t. wird zundchst ein Startwert t. o gewahlt. Fiir
die im Rahmen dieser Arbeit vermessenen Ringoszillatoren ist die Annahme einer
Kohérenzzeit von 1 us ein guter Startwert. Nach folgender Iterationsvorschrift werden dann
genauere Werte t., berechnet:

1
2 Tos i 4.58
t.. =|(2n) K| 1,85+ 2In| —= . (4.58)
’ 2nthn_1

Wenn der Startwert sinnvoll gewéhlt wird, konvergieren die Werte t.,, sehr schnell. Mit der
Kohirenzzeit t. kann der akkumulierte Phasenjitter o(t) wie folgt ausgedriickt werden:

(4.59)

Dabei gilt:
=—%.¢ 2 =0,40-T,,. (4.60)

In Abbildung 4.7 ist der Phasenjitter einmal in (a) doppelt-linear und einmal in (b) doppelt-
logarithmisch {iber der Zeit t aufgetragen. Der Bruch unter der Wurzel in (4.59) dndert sich
aufgrund der logarithmischen Abhéngigkeit von der Zeit t sehr langsam. Durch die Wurzel
wird die Anderung des Terms vor dem Faktor (t/t.) mit der Zeit t noch einmal verringert. Wie
in Abbildung 4.7 zu erkennen ist, ergibt sich daher eine fast lineare Zunahme des
Phasenjitters ogy(t) mit der Zeit t. Daher kann folgende Ndherungsfunktion ch*(t) fiir den
Phasenjitter angegeben werden:

C

o, (1) = (tij . (4.61)

Die Zunahme des Phasenjitters mit der Zeit erfolgt weitgehend linear zur Zeit t, wobei der
»Proportionalititsfaktor - d. h. der Wurzelausdruck in (4.57) bzw. (4.59) — mit zunehmender
Zeit t langsam kleiner wird. Das sei an folgendem Beispiel erldutert. Der Jitter wird mit dem
Abtastoszilloskop iiber eine Beobachtungsdauer von Ty = 100 s bestimmt. Wird der Jitter
nach einer Verzdgerungszeit von ca. t = 100 ns nach der Triggerflanke ermittelt, so gilt nach
(4.57) im Zeitbereich um 100 ns fiir den gemessenen Phasenjitter:

o, (1) ~21-6,29 VK t. (4.62)
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Wird hingegen im Zeitbereich um t = 10 ns gemessen, ergibt sich:
o, (t)~2m-6,65VK t. (4.63)

Die ,Proportionalititskonstante der Jitterakkumulation iiber der Verzogerungszeit
vermindert sich in diesem Beispiel innerhalb einer Dekade der Zeit t (t = 10 ns bis 100 ns) um
5 %.

Die Verminderung dieses ,,Proportionalititsfaktors* mit groBBer werdender Zeit kann wie folgt
veranschaulicht werden. Die Kosinusfunktion im Integral fiir die Autokorrelation Raf(t) nach
(4.19) bzw. (4.51) bewertet das positive Leistungsdichtespektrum Sp«f) abwechselnd positiv
und negativ. Daher mittelt sich der Beitrag von spektralen Rauschanteilen mit Frequenzen, die
deutlich groBer sind als der Kehrwert der Verzogerungszeit t (also deutlich groBer als f, = 1/t),
zur Autokorrelation Rag(t) und damit nach (4.22) auch zum akkumulierten Jitter oy(t) tiber der
Frequenz f aus. Spektrale Rauschanteile mit Frequenzen kleiner als f,,s konnen, wie oben
erldutert, nicht von einem statischen Gleichanteil unterschieden werden und tragen daher auch
nicht zum akkumulierten Phasenjitter bei. Der effektive Frequenzbereich fiir die Integration
des Leistungsdichtespektrums Sxf(f) der Frequenzstormodulation liegt also ndherungsweise
zwischen f,=1/Tys und f,=1/t. Dieser Bereich wird mit zunehmender Zeit t kleiner,
wodurch sich ein kleinerer ,Proportionalititsfaktor im Ausdruck (4.59) fiir den
akkumulierten Jitter ergibt.

15 4
| |
_ 10 S
= o
o) _g 0
= 3
= 05 %
< g 2
£ <
o o

0,0 4

0,0 0,5 1,0 1,5 4 -2 0 2 4
normierte Zeit t — normierte Zeit log (,: )—>

C

(a) (b)

Abbildung 4.7:  Akkumulierter Phasenjitter o, iiber der Verzogerungszeit nach (4.59)
bei zufilliger Frequenzstdrmodulation durch 1/f-Rauschen fiir
Tobs/te = 100 s/ 1 us = 10® aufgetragen (a) mit doppelt-linearer und
(b) mit doppelt-logarithmischer Achsenskalierung.

Mittenfrequenznahes Spektrum

Die Autokorrelation Rypp(t) des Basisbandsignals wird mit (4.25) berechnet. Daraus ergibt
sich das Spektrum Sygp(t):

©  og(t)

Sy, () =2[ Ry, (tycos(2nft)dt =2[¢ > cos(2mft)dt. (4.64)
0 0

Dieses Integral ist jedoch nicht geschlossen 10sbar, wenn fiir den Phasenjitter oy(t) der exakte
Ausdruck nach (4.59) eingesetzt wird. Deswegen wird der Phasenjitter durch die

Naherungsfunktion ch*(t) nach (4.61) beschrieben.
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Die genédherte Autokorrelation RUBB*(t) des Basisbandsignals lautet somit:

A (4.65)

Ry, (O)=e <. '
In Abbildung 4.8 (a) ist die absolute Abweichung zwischen RUBB*(t) und Rypp(t) aufgetragen.
In Abbildung 4.8 (b) ist der relative Fehler aufgetragen. Die gendherte Autokorrelation
RUBB*(t) stimmt fiir t =0, t =t, und fiir t — o0 mit der exakten Funktion Rygg(t) iiberein. Der
absolute Fehler bleibt kleiner als 1% und geht fiir groe Zeit t schnell gegen null. Der relative
Fehler von RUBB*(t) geht allerdings fiir groBBe Zeit t gegen minus eins, weil die gendherte
Autokorrelation schneller gegen null geht als die exakte Autokorrelation.

Ein mit Hilfe von (4.65) und (4.64) ndherungsweise berechnetes Spektrum SUBB*(f) weist fiir
kleine Mittenfrequenzabstdande f eine gute Genauigkeit auf. Der Kosinus-Faktor im Integral
nach (4.64) bleibt fiir kleine Mittenfrequenzabstdnde f iiber der Zeit t lange ungefahr gleich
eins. Daher fiihrt die absolut kleine Abweichung von RUBB*(t) gegeniiber Rypp(t) zu einer
absolut kleinen Abweichung des gendherten Spektrums SUBB*(f) gegeniiber Sypp(f).

Die Genauigkeit des mit Hilfe von (4.65) und (4.64) nidherungsweise berechneten Spektrums
SUBB*(D nimmt allerdings fiir groffere Mittenfrequenzabstinde f immer mehr ab. Der
Kosinus-Faktor im Integral nach (4.64) dndert sich fiir groBe Mittenfrequenzabstinde f
schnell iiber der Zeit t und bewertet Rypp(t) abwechselnd positiv und negativ. Das Integral
nach (4.64) nimmt daher sehr kleine Werte an. Die kleine Abweichung von RUBB*(‘[)
gegentiber Rypg(t) fillt dann fiir die relative Genauigkeit des Spektrums SUBB*(D wesentlich
starker ins Gewicht.

0,01

N\

relativer Fehler ——
o
[é)]
absoluter Fehler ——
o
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normierte Zeit tt . normierte Zeit tt _—>
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Abbildung 4.8:  (a) Absoluter und (b) relativer Fehler der Naherungsfunktion Rygg (t)
gegeniiber der exakten Funktion Rygs(t) fiir (t/T'ebs) = (1 ns/100 s) = 10°.

Das gendherte mittenfrequenznahe Basisbandspektrum Suss (f) ergibt sich mit [55] zu:

2
t _ (zntc )2 fZ

w _1
SUBB*(f)=2Ie z[t“] cos(2nft)dt =+/2mte 2 . (4.66)
0
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Die Standardabweichung'® o,; der Frequenz des mittenfrequenznahen Spektrums kann wie
folgt definiert werden:

1
Oy =g (4.67)

Damit ergibt sich dann das gendherte Spektrum wie folgt:

f2

* 1 Py

Sy,, (f)=—=——e ¥ (4.68)
vu (0= e

Das tragernahe Spektrum des mit 1/f-Rauschen frequenzstérmodulierten Oszillators entspricht
also einer GauB3schen Glockenkurve. Die Standardabweichung oar der Frequenz ist ein Maf3
fir die Linienbreite dieser Kurve. Beim Mittenfrequenzabstand o©xf ist das
Leistungsdichtespektrum auf ¢®> = 0,61 = -2,2 dB des Maximalwerts abgesunken. Die halbe
-3dB-Linienbreite ist gleich fiqg = 1,18 Oar. In Abbildung 4.9 ist das gendherte Spektrum (a)
und die gendherte Autokorrelation (b) des Basisbandsignals dargestellt. Fiir die normierte
Darstellung gilt t.-2moas = 1.

f2
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Abbildung 4.9:  (a) Genihertes Basisbandspektrum und (b) gendherte Autokorrelation des
Oszillatorsignals bei zufilliger Frequenzstérmodulation durch
1/f-Rauschen.
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Die Kohédrenzzeit t. des mit 1/f-Rauschen frequenzstéormodulierten Oszillatorsignals wird
nach (4.58) bei zunehmender Beobachtungszeit Tq,s kleiner. Die Abhdngigkeit ist allerdings
aufgrund des Logarithmierens und des Wurzelziehens in (4.58) sehr schwach. Die
Standardabweichung oar der Frequenz des mittenfrequenznahen Spektrums nimmt also nach
(4.67) mit zunehmender Messdauer Ty, leicht zu. Die Linienbreite des einer Gaul3schen
Glockenkurve entsprechenden Teils des Oszillatorspektrums ist also, ganz im Gegensatz zur
Frequenzstérmodulation durch weilles Rauschen, von der Messdauer T,,s abhingig. Die

"> Die hier definierte Standardabweichung o der Frequenz bezieht sich nur auf den mittenfrequenznahen
Bereich des Spektrums, in dem die spektrale Verteilung einer GauBlschen Glockenkurve entsprechend (4.68)
folgt. Bezieht man die angrenzenden Bereiche mit einem spektralen Verlauf entsprechend (4.69) (~1/f%) und
entsprechend (4.47) (~1/f?) mit ein, so wird die Standardabweichung der Frequenz unendlich groB.
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statistische Genauigkeit der gemessenen Mittenfrequenz f, wird trotzdem mit zunehmender
Messdauer besser, da die Anzahl der aufgenommenen Messpunkte sehr viel schneller wachst
als die Linienbreite selbst.

Mittenfrequenzfernes Spektrum

Wie bereits oben erldutert, wird die relative Abweichung des mit Hilfe von (4.65) und (4.64)
niherungsweise berechneten Spektrums Sygs (f) nach (4.68) vom tatsichlichen Spektrum
Suss(f) mit steigendem Mittenfrequenzabstand f immer groBer. Fiir groBere
Mittenfrequenzabstinde f kann das gendherte Spektrum SUBB*(f) in Form der Gauf3schen
Glockenkurve daher nicht mehr zur Modellierung des Spektrums Sygg(f) verwendet werden.

Im mittenfrequenzfernen Bereich des Spektrums kann jedoch die Beziehung (4.31) benutzt
werden, welche auf der Phasemodulationstheorie fiir kleinen Modulationsindex beruht. Mit
(4.31) und mit (4.50) ergibt sich folgender Ausdruck fiir das Phasenrauschen £(f) bzw. fiir das
Spektrum Sygg (f) des Basisbandsignals:

S, () _ K
e

£(f) =S, (f)=~S,(f) = (4.69)

Frequenzstormodulation mit kleinem und groffem Modulationsindex

Das mittenfrequenznahe Spektrum ist durch Gleichung (4.68) gegeben. Das
mittenfrequenzferne Spektrum durch Gleichung (4.69). Beide Regionen des Spektrums
resultieren aus der durch das I1/f-Rauschen verursachten Frequenzstormodulation. Sie
unterscheiden sich aber darin, wie gro3 der so genannte effektive Modulationsindex ist. Der
effektive Modulationsindex gibt das Verhéltnis der effektiven Frequenzauslenkung zur
effektiven Modulationsfrequenz in einem festgelegten Modulationsfrequenzbereich an [105]
(siehe Anhang D).

Im mittenfrequenznahen Bereich entsprechend (4.68) ist der effektive Modulationsindex grof3,
d.h. die Frequenzstormodulation erfolgt relativ langsam, aber die verursachten
Mittenfrequenzabweichungen sind grofl. Das Oszillatorsignal verhilt sich wie unter dem
Einfluss einer Breitband-Frequenzmodulation (engl. wideband frequency modulation). Bei der
langsamen Frequenzmodulation folgt die Momentanfrequenz f(t) langsam dem
modulierenden Signal n(t), und die Form der spektrale Leistungsdichte Sy(f) des
frequenzmodulierten ~ Signals u(t) entspricht der Amplitudendichte p,(n) des
frequenzmodulierenden Signals n(t). Diese Eigenschaft des modulierten Signals ist als
Woodwards Theorem [103] bekannt. Da die Amplitudendichte des beobachteten 1/f-
Rauschens einer Normalverteilung folgt, folgt auch das Spektrum Sygp(f) -einer
Normalverteilung.

Im mittenfrequenzfernen Bereich entsprechend (4.69) trifft das Gegenteil zu: Der effektive
Modulationsindex ist klein. Die Frequenzstormodulation erfolgt schnell, aber der Hub der
Frequenzabweichung ist klein. Das Oszillatorsignal verhélt sich wie unter dem Einfluss einer
Schmalband-Frequenzmodulation (engl. narrowband frequency modulation). Bei der
schnellen Frequenzmodulation entstehen im Spektrum Sy(f) des frequenzmodulierten Signals
Seitenlinien, deren Abstand von der Mittenfrequenz f; der Modulationsfrequenz f entspricht.
Daher ist die Form des Oszillatorspektrums in diesem Bereich durch die spektrale Verteilung
des storenden Modulationssignals n(t) bestimmt [4].

Rechenbeispiel fiir die Kohdrenzzeit und die Linienbreite

Fiir K = (10 kHz)” betriigt die spektrale Leistungsdichte Saf(f) der Frequenzmodulation bei der
Modulationsfrequenz 1 MHz nach Gleichung (4.49) gleich (10 Hz?)/Hz. Das Phasenrauschen
£(f) beim (trdgerfernen) Mittenfrequenzabstand 1 MHz ergibt sich nach Gleichung (4.69) zu
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-100 dBc/Hz. Die Kohédrenzzeit t. ergibt sich dann fiir eine Messdauer von 100 s nach
Gleichung (4.58) zu etwa 2,77 ps. Die Standardabweichung der Momentanfrequenz betragt
dann 57,4 kHz und die -3-dB-Halblinienbreite ist 67,6 kHz.

Der Oszillator, welcher ausschlieBlich durch thermisches Rauschen gestdrt wird und bei
einem Mittenfrequenzabstand von 1 MHz ebenfalls ein Phasenrauschen von -100 dBc/Hz
aufweist, hat hingegen eine ca. 100-mal so grof8e Kohérenzzeit (vergleiche letzter Abschnitt
in Teilkapitel 4.2.2). Die -3-dB-Halblinienbreite betrdgt nur 314 Hz und ist daher iiber 200-
mal kleiner als die -3-dB-Halblinienbreite des durch 1/f-Rauschen gestorten Oszillators.

Das Signal des vom 1/f-Rauschen gestorten freilaufenden Oszillators ist also wesentlich
weniger stabil als das Signal des vom thermischen Rauschen gestorten freilaufenden
Oszillators. Man erkennt, dass die Angabe des Phasenrauschens bei einer einzigen
Offsetfrequenz nur Sinn macht, wenn bekannt ist, ob thermisches oder 1/f-Rauschen fiir das
Phasenrauschen bei dieser Frequenz verantwortlich ist.

4.2.4 Stormodulation durch weilles und 1/f-Rauschen

In diesem Teilkapitel wird dargelegt, wie sich der akkumulierte Phasenjitter oy(t) tiber der
Zeit t entwickelt und welche Form das Spektrum Sygg(f) annimmt, wenn die
Momentanfrequenz des freilaufenden Oszillators durch thermisches Rauschen und durch 1/f-
Rauschen stérmoduliert wird.

Beispielhaft wird dabei von einem relativ stark rauschenden Ringoszillator mit einer
Oszillationsfrequenz von 2,5 GHz ausgegangen. Im mittleren Abstand zur Mittenfrequenz bei
f =2 MHz sei sein Phasenrauschspektrum durch (4.69) gegeben und betrage -100 dBc/Hz. Im
fernen Abstand zur Mittenfrequenz bei f=40 MHz sei sein Phasenrauschspektrum durch
(4.47) gegeben und betrage -135 dBc/Hz. Aus diesen beiden Angaben wird nun der
theoretisch zu erwartende Verlauf des Jitters und des Spektrums fiir eine Messdauer von
Tobs = 60 s (Jitter) bzw. Tops = 100 s (Spektrum) ermittelt. Im néchsten Teilkapitel werden die
Ergebnisse anhand von Messungen iiberpriift.

Jitter

Fiir kleine Zeiten t wichst der Phasenjitter oy(t), verursacht durch das thermisches Rauschen
der Bauelemente, nach (4.38) proportional zur Wurzel der Zeit t an. Die Kohirenzzeit tc
betrdgt nach (4.48) 0,5 ms. Der Verlauf der Phasenabweichung ¢(t) iiber der Zeit dhnelt dem
klassischen ,,Random Walk“. In diesem Bereich hédngt der gemessene Wert des Jitters oy(t)
nicht von der Messdauer T ab.

Fiir groBere Verzogerungszeiten wéchst der Phasenjitter nach (4.59) in etwa proportional zur
Zeit t an, da dann der durch I1/f-Rauschen verursachte Phasenjitter mit groBer
Korrelationsdauer gegeniiber dem durch thermisches Rauschen verursachten Phasenjitter
iiberwiegt. Der Wert fir K wird mit Hilfe von (4.69) zu (28,3 kHz)* ermittelt. Die
Kohérenzzeit t. ¢ betrdgt dann nach (4.58) 0,95 us. In diesem Bereich hingt der gemessene
Jitter von der Messzeit Ty ab.

In doppelt-logarithmischer Auftragung wichst der Phasenjitter also zunichst mit der Steigung
% an, um spéter mit der Steigung eins weiter zu wachsen. Dies ist in Abbildung 4.10 fiir die
oben angegebenen Zahlenwerte dargestellt.

Der auf die Zeit bezogene Flankenjitter Jep(t) wird aus dem Phasenjitter mittels (4.23)
berechnet.

Allerdings liberwiegt der vom 1/f-Rauschen verursachten Phasenjitter den vom thermischen
Rauschen verursachten Phasenjitter im gewéhlten Beispiel schon flir Verzogerungszeiten
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grofer als 1 ns. Dies entspricht bei einer Oszillationsfrequenz von 2,5 GHz dem lJitter der
vierten positiven Flanke nach der positiven Triggerflanke. Der thermisch bedingte Jitter der
Flanke ist zu diesem Zeitpunkt noch kleiner als 0,1 ps. Der Eigenjitter der gidngigen
breitbandigen Abtastoszilloskope betrégt jedoch ca. 1 ps. Daher ist es sehr schwierig, den
Bereich des thermisch bedingten Anwachsens des Phasenjitters bei freilaufenden schnellen
CMOS-Ringoszillatoren messtechnisch zu charakterisieren. Messtechnisch sichtbar wird
dieser Bereich nur, wenn

* die Oszillationsfrequenz reduziert wird, weil dann der zeitbezogene Jitter J.g(t) nach
(4.23) bei gegebenem Phasenjitter oy(t) groer wird und mit dem Oszilloskop besser
beobachtet werden kann,

* oder wenn niederfrequente Anteile des 1/f-Rauschens durch eine Phasenregelschleife
unterdriickt werden'®. Die Phasenregelschleife unterdriickt die niederfrequenten
Anteile des 1/f-Rauschens unterhalb der Grenzfrequenz fgwprr. Dies wirkt dhnlich,
wie wenn die Beobachtungszeit auf Topsprr = 1/ fgwprr reduziert wird. Daher wird die
Kohérenzzeit t. 1/r groBBer und der Teil der Kurve der Jitterakkumulation, welcher nach
(4.59) proportional zu t verlduft, verschiebt sich nach rechts.

10
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Abbildung 4.10: Anstieg des Phasenjitters mit der Verzogerungszeit.

Spektrum

Nahe am Triager entspricht das Spektrum aufgrund der Stérmodulation durch das 1/f-
Rauschen einer Gaullschen Glockenkurve entsprechend Gleichung (4.68). Sobald mit
zunehmender Entfernung von der Mittenfrequenz der durch das 1/f-Rauschen verursachte
effektive Modulationsindex (vergleiche letzter Abschnitt im vorangehenden Teilkapitel 4.2.3
und Anhang D) kleiner als eins wird, folgt das Spektrum dem Verlauf nach Gleichung (4.69)
und féllt mit -30dB pro Frequenzdekade ab. Bei noch groBeren Abstinden von der
Mittenfrequenz beginnt der Einfluss der weillen Frequenzstdrmodulation zu iiberwiegen und
das Spektrum folgt dem Verlauf nach Gleichung (4.47), was einem Abfall von -20 dB pro

' Hierfiir ist eine PLL vom Typ II notwendig, vergleiche hierzu [100] und [102].
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Frequenzdekade entspricht. Dieser Verlauf ist entsprechend den oben angegebenen
Zahlenwerten in Abbildung 4.11 dargestellt. Bei der realen Messung verschwindet das
gemessene Phasenrauschen bei sehr groBem Trédgerabstand im Grundrauschen des
Spektrumanalysators.

-60
70 1 GauBkur\A

- \

90 \

1o -30 dB/dec\\\
- N\
N\

Phasenrauschen £(f) [dBc/Hz] ——>
8

130
-140 -20 dB/dec
150 i

10¢ 10° 108 107 108

Frequenz [Hz] _

Abbildung 4.11: Verlauf des Phasenrauschspektrums iiber dem Mittenfrequenzabstand.

4.3 Messergebnisse und Bewertung

4.3.1 Messergebnisse

Vermessene Oszillatoren

Zur messtechnischen Uberpriifung der obigen theoretischen Vorhersagen werden zwei
verschiedene Ringoszillatoren vermessen, in welchen die Verzogerungsstufen als statische
CMOS-Inverter ausgefiihrt sind. Beide Oszillatoren sind in 0,18 pm CMOS-Technologie'’
realisiert und haben einen separaten Ausgangstreiber, welcher das Signal von einem der
internen hochohmigen Knoten aufnimmt und {iiber eine Inverterkette mit gestaffelt
zunehmender Transistorweite an die 50  — Messumgebung weiterreicht. Der Oszillatorkern
und die Treiberkette haben jeweils eine separate Spannungsversorgung, um
Storeinkopplungen vom  Treiber in den Oszillatorkern zu vermeiden. Die
Versorgungsspannung betragt jeweils Upp = 1,8 V.

Der Oszillator ,,3C* hat drei Stufen, welche jeweils mit einer zusétzlichen Kapazitdt belastet
sind, um die Oszillationsfrequenz zu verringern. Er schwingt bei der nominalen
Kernspannung mit 2,42 GHz und nimmt 3,63 mA Strom auf. Der Oszillator ,,9N* hat
9 Stufen, die lediglich durch die jeweilige Folgestufe belastet sind. Er schwingt bei 2,04 GHz

7 HCMOS8 von ST-Microelectronics.
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und nimmt 3,58 mA Strom auf. Die Treiber beider Oszillatoren nehmen jeweils ca. 9 mA
Strom auf und liefern eine Ausgangsleistung von ca. 1 mW an 50 €.

Unterdriickung von diufleren Storeinkopplungen

Externe Storeinkopplungen auf die Versorgungsspannung des Oszillatorkerns kénnen die
Messung des Spektrums massiv beeintrachtigen, weil die Schwingfrequenz der CMOS-
Ringoszillatoren sehr stark von der angelegten Kernspannung abhingt. Die Oszillatoren
weisen ein sehr grofes Kyco = dfos,/dUkem in der Groenordnung von 1 GHz/V auf. Daher
muss die Versorgungsspannung durch Kondensatoren so ruhig wie mdglich gehalten werden.
Kondensatoren mit einer Kapazitit von wenigen pF sind direkt auf dem Chip platziert. Bei
Messungen direkt auf der Halbleiterscheibe werden zusétzliche Kondensatoren moglichst
nahe am Messobjekt angeschlossen. Dabei werden Kondensatoren mit gestaffelten GroB3en
von wenigen pF bis mehreren hundert pF und in verschiedenen Ausfiihrungsformen
verwendet, damit ein mdglichst breiter Frequenzbereich niederohmig nach Masse
kurzgeschlossen wird.

Messung des Spektrums

Das Spektrum Sy(f) der freilaufenden Oszillatoren wird mit einem Anritsu MS 2668C
Spektrumanalysator gemessen (vergleiche hierzu auch Abschnitt 4.1.4). Die gesamte
Signalleistung wird mit einer Auflosungsbandbreite von 3 MHz gemessen. Zwischen 10 MHz
und 100 MHz Mittenfrequenzabstand wird das Spektrum mit einer Auflésungsbandbreite von
1 MHz und einer Videobandbreite von 1 kHz gemessen. Zwischen 1 MHz und 10 MHz wird
die Auflosungsbandbreite auf 100 kHz reduziert. Die Umrechnung des gemessenen
Spektrums (angegeben in dBm) ins Phasenrauschen (angegeben in dBc/Hz) wird fiir
Mittenfrequenzabstinde gréer 1 MHz mittels der im Spektrumanalysator eingebauten
Messfunktion durchgefiihrt, welche das Verhéltnis der Rauschleistungsdichte zur
Tragerleistung bestimmt und die gewdhlten Einstellungen der Auflésungsbandbreite und
Videobandbreite in die Berechnung miteinbezieht.

Fiir Mittenfrequenzabstinde zwischen 0 Hz und 1 MHz werden 10 einzelne Messungen des
Spektrums innerhalb eines Beobachtungszeitraums von Tops = 100 s durchgefiihrt. Dies ist
notwendig, weil die Momentanfrequenz aufgrund des 1/f-Rauschens im mittenfrequenznahen
Bereich relativ grof3e zufillige Spriinge macht, wodurch bei einer einzelnen Messung iiber der
Frequenz in zufilliger Weise sehr unterschiedliche Leistungspegel auftreten. Die
Auflosungsbandbreite  betrdgt bei  diesen Messungen 10 kHz und die
Videobandbreitenbegrenzung ist ausgeschaltet'™. Danach wird der lineare mittlere
Leistungspegel der 10 Messungen fiir jeden Frequenzpunkt einzeln bestimmt. Die
Umrechnung des gemessenen Spektrums (angegeben in dBm) in Phasenrauschen (angegeben
in dBc/Hz) erfolgt mit Hilfe des Integrals des Phasenrauschens iiber alle
Mittenfrequenzabstinde, welches eins ergeben muss (vergleiche (4.30)).

Messung des Jitters

Der zeitliche Flankenjitter J.i(f) wird mit einem HP 54750A Abtastoszilloskop mittels der
eingebauten horizontalen Histogrammfunktion gemessen (vergleiche hierzu auch Abschnitt
4.1.3). Die Beobachtungsdauer betrdgt bei der Jittermessung Tops = 60 s. Der gemessene Jitter
enthélt auch den Eigenjitter des Triggers des Oszilloskops (ca. 1 ps) und wird daher mittels
der im Anhang B angegebenen Gleichung (B.6) korrigiert.

'8 Die Videobandbreitenbegrenzung wirkt bei groBen Leistungsspriingen wie eine lineare Mittelung des
Logarithmus des Leistungspegels iiber der Frequenz. Dies fiihrt zu einer Verfalschung der gemessenen Leistung
[107].
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Messergebnisse fiir das 1/f-Phasenrauschen der freilaufenden Oszillatoren ,,3C* und ,,9N“

Der Bereich des Spektrums mit einem Abfall von -30 dB/Dekade wird durch Gleichung
(4.69) beschrieben. Der Parameter K fiir die zuféllige Stormodulation durch das 1/f-Rauschen
wird so angepasst, dass das gemessene Spektrum in dieser Region durch (4.69) bestmoglich
beschrieben wird. Mit dem ermittelten Wert von K wird dann die Kohérenzzeit t. des Signals
iterativ mit (4.58) bestimmt. Der durch 1/f-Rauschen verursachte Jitter wird dann mit (4.59)
und (4.23) berechnet. Der so berechnete Jitter und der gemessene Jitter sind in Abbildung
4.12 (a) fiir den Oszillator ,,3C* und in Abbildung 4.12 (b) fiir den Oszillator ,,9N* gegeniiber
der Verzogerungszeit aufgetragen. Der Verlauf des Jitters aufgrund der weillen
Stormodulation kann nicht zuverldssig beobachtet werden, weil die zugehorigen Jitterwerte
kleiner als 1 ps sind und der Eigenjitter des Oszilloskops bereits ca. 1 ps betriagt (vergleiche
auch Abbildung 4.10 in Teilkapitel 4.2.4).

Die Standardabweichung oar der Frequenz wird mit (4.67) aus der Kohidrenzzeit t. bestimmit.
Der gauB3formige Teil des Spektrums kann dann mit (4.68) fiir Tops = 100 s berechnet werden.
Das gemessene Phasenrauschen und die berechneten Verlaufe fiir den gauBBformigen Teil des
Spektrums (nach (4.68)) und fiir den Bereich des Spektrums mit dem Abfall von
-30 dB/Dekade (nach (4.69)) sind in Abbildung 4.13 (b) fiir den Oszillator ,,3C* und in
Abbildung 4.13 (b) fiir den Oszillator ,,9N* aufgetragen. Fiir Mittenfrequenzabstinde groBBer
als ca. 10 MHz nimmt das Phasenrauschen entsprechend dem Verlauf fiir weille
Frequenzstormodulation (nach (4.47)) mit ca. -20 dB/Dekade ab. Die Ergebnisse der
Messungen und der Berechnungen fiir den Jitter und das Spektrum der beiden freilaufenden
Oszillatoren sind in Tabelle 4.2 zusammengefasst.

Die Messungen und die Berechnungen des Jitters und des Spektrums weisen insbesondere im
Fall des Ringoszillators ,,3C* eine sehr gute Ubereinstimmung auf. Beim Ringoszillator ,,9N*
ist die Ubereinstimmung beim Spektrum auch sehr gut, der gemessene Jitter fillt jedoch etwas
héher aus als durch die Berechnung vorhergesagt. Die etwas schlechtere Ubereinstimmung
von gemessenem und berechnetem Jitter beim Oszillator ,, 9N ist wie folgt zu erkléren. Die
1/f-Stérmodulation ist beim Ringoszillator ,,9N* kleiner (vergl. Teilkapitel 5.2.1) als beim
Ringoszillator ,,3C*. Daher wirken sich storende duBere Einfliisse beim Oszillator ,,9N* im
Verhiltnis zur Stérmodulation durch das 1/f-Rauschen starker auf das Messergebnis aus als
beim Oszillator ,3C*. Storende &uBlere FEinflisse sind z.B. die Temperatur- und
Kontaktwiderstandsdrift, welche eine langsame Drift der Oszillationsfrequenz bewirken.
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Abbildung 4.12: Gemessener und berechneter Jitter fiir die Oszillatoren
(a) ,,3C* und (b) ,,9N*.
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Abbildung 4.13: Gemessenes Spektrum, berechnetes gauB3formiges Spektrum und
Anpassgerade -30dB/Dekade fiir die Oszillatoren (a) ,,3C* und (b) ,,9N*.

Tabelle 4.2: Vergleich der Eigenschaften des Jitters und des Spektrums
der Ringoszillatoren ,,3C* und ,,9N* fiir 1/f-Stérmodulation.
Eigenschaft Oszillator 3C Oszillator 9N
Beschreibung Symbol | Einheit 1;/11132 Bz;ic;- zﬁiz Bzf;cgh-

Mittenfrequenz fo GHz 24 - 2.0 -
Phasenrauschen bei 2 MHz Abstand | £(2 MHz) | dBc/Hz | -101 - -106 -
Quadratwurzel des Parameters K JK kHz - 25.5° - 13.9*
Standardabweichung der Frequenz Ot kHz 150° 151° 84° 80°
Jitter bei 77 ns Verzogerungszeit Jer(77 ns) ps 52 5.1¢ 3.6 3.3¢
Jitter bei 137 ns Verzogerungszeit Jer(137 ns) ps 8.5 8.9 6.3 5.7

aus dem gemessenen Phasenrauschen bei 2 MHz Mittenfrequenzabstand berechnet mittels (4.69).
aus dem gemessenem Spektrum bestimmt.

mit dem Parameter K iterativ berechnet mittels (4.58) und (4.67) fiir Tops = 100s.

mit dem Parameter K berechnet mittels (4.59) und (4.23) fiir T, = 60s.

po o
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Messergebnisse fiir das thermische Phasenrauschen des mittenfrequenzstabilisierten
Ringoszillators ,,9IN“

Um den Verlauf des Jitters auch in dem Bereich messen zu konnen, in dem er von der weillen
Stormodulation bestimmt ist, muss der Einfluss der 1/f-Stérmodulation reduziert werden.
Dann verschiebt sich der proportional zur Zeit t verlaufende zweite Teil der Kurve der
Jitterakkumulation nach rechts (vergleiche Abbildung 4.10). Der proportional zur Wurzel der
Zeit t verlaufende erste Teil der Kurve erreicht dann groflere Werte, bevor die Kurve in den
zweiten Teil iibergeht. AuBerdem soll der durch die weille Stormodulation verursachte
Flankenjitter moglichst gro8 sein, damit das Eigenrauschen des Triggers des
Abtastoszilloskops die gemessenen Werte nicht tiberdeckt. Nach Gleichung (4.23) muss dann
die Oszillationsfrequenz klein und damit die Periodendauer groB sein.

Die 1/f-Stérmodulation kann durch eine Regelschaltung reduziert werden, welche die
Mittenfrequenz f, des Oszillators auf einen stabilen Wert einregelt. Durch eine
Phasengeregelte Schleife (engl. phase locked loop, PLL) mit schmaler Schleifenbandbreite
werden die niederfrequenten Anteile der 1/f-Stormodulation gedampft [108]. Diese
Abschwichung der niederfrequenten Anteile kann als eine Begrenzung der
Beobachtungsdauer To,s des 1/f-Rauschens auf etwa den Kehrwert der Schleifenbandbreite
fswprLr der PLL interpretiert werden. Entsprechend Gleichung (4.57) wird dann der durch 1/f-
Rauschen verursachte Jitter verkleinert. Dementsprechend nimmt der Zeitraum zu, in dem der
durch das weiBle Rauschen verursachte Jitter beobachtet werden kann.

Als weitere MaBnahme zur Verringerung der 1/f-Stormodulation wird in den Pfad der
Oszillatorkernspannung Upp eine Induktivitdt geschaltet. Die Spannungsquelle wird dann in
einem bestimmten Bandpassfrequenzbereich hochohmig abgeblockt und wirkt in diesem
Frequenzbereich als Strom- und nicht als Spannungsquelle. Dadurch wird der Einfluss der
1/f-Stérmodulation weiter verringert (vergleiche Teilkapitel 5.3 und Abbildung 5.18).

Um den durch die weile Stormodulation verursachten Flankenjitter messen zu kdnnen, wird
der Ringoszillator iiber die PLL auf eine Schwingfrequenz von nur 500 MHz eingestellt.
Aufgrund der langsamen Schwingfrequenz und der Verringerung der 1/f-Stérmodulation
durch die PLL und die Induktivitdt in der Kernspannungszufiihrung kann nun der durch die
weille Stormodulation verursachte Jitter mit dem Abtastoszilloskop gemessen werden. Der
Vergleich des gemessenen Jitters mit dem aus dem Phasenrauschen bei einem
Mittenfrequenzabstand von 10 MHz berechneten Jitter ist in Abbildung 4.14 dargestellt. Die
Korrelationszeit t.s wird dabei mittels (4.48) und der Jitter mittels (4.38) berechnet. Das
gemessene mittenfrequenzferne Phasenrauschen und die Anpassgerade mit einer Steigung
von -20 dB/Dek. sind in Abbildung 4.15 dargestellt. Tabelle 4.3 fasst die Messergebnisse
zusammen.
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Abbildung 4.14: Gemessener und berechneter Jitter fiir den 9-stufigen Ringoszillator ,,9N*.
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den 9-stufigen Ringoszillator ,,9N*.

Tabelle 4.3 Gemessene Eigenschaften des mittenfrequenzstabilisierten Ringoszillators ,,9N*.

Beschreibung der Eigenschaft Symbol Einheit Oszillator 9N
Mittenfrequenz fo MHz 500°
Phasenrauschen bei 10 MHz Abstand £(10 MHz) dBc/Hz -123,0°
Korrelationszeit, teth ms 0,5 1°
a. gemessen.

b.  berechnet aus Phasenrauschen bei 10 MHz Mittenfrequenzabstand.
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4.3.2 Zusammenfassung

Es wurden analytische Beziehungen fiir die Form des Spektrums und den Verlauf des
absoluten Phasenjitters in einem freilaufenden Oszillator hergeleitet und anhand von
Messungen bestitigt. Die in dieser Arbeit abgeleiteten Beziehungen fiir die Form des
tragernahen  Spektrums und des langzeitkorrelierten  Jitters  aufgrund  von
Frequenzstérmodulation mit 1/f-Rauschen beinhalten die Beobachtungsdauer Tg,s als
unverzichtbaren Parameter zur Beurteilung des gemessenen Spektrums bzw. des lJitters.
Bisherige Arbeiten zum freilaufenden Oszillator haben sich auf einzelne Aspekte des
Spektrums oder des Jitters beschrankt. Mit den dargelegten Beziehungen ist zum ersten Mal
eine umfassende analytische Grundlage zum Verstiandnis des gemessenen Spektrums und des
Jitters von freilaufenden Oszillatoren gegeben. Da das tragerferne Spektrum in PLLs (f >>
feswpLr) und der Verlauf des Jitters fiir kleine Verzogerungszeiten (t << 1/fgwprL) demjenigen
in freilaufenden Oszillatoren gleichen, ist mit den angegebenen Beziehungen auch eine
Grundlage zur Ableitung analytischer Beziehungen fiir den Verlauf des Jitters in PLLs gelegt,
wenn das 1/f-Rauschen der ausschlaggebende Rauschmechanismus ist. Bisher sind
analytische Beziehungen ausschlieBlich fiir die Frequenzstdrmodulation mit weilem
Rauschen bekannt [100, 101].
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S5 Analyse des Rauschens in CMOS-Ringoszillatoren

Im vorigen Kapitel wurden allgemeine Beziehungen fiir den akkumulierten Jitter o(t) und fiir
das Spektrum Sy(f) eines Oszillatorsignals abgeleitet, wenn dieses durch weilles und 1/f-
Rauschen frequenzstormoduliert wird. In diesem Kapitel soll untersucht werden, durch
welche analytischen Beziehungen das Spektrum Sja(f) der Frequenzstérmodulation mit den
Rauschspektren der MOSFET-Kanalstrome im CMOS-Ringoszillator zusammenhéngt.
Weiterhin soll ermittelt werden, welchen Einfluss die Parameter der Schaltungstopologie, wie
z.B. die Stufenanzahl n, und die Parameter der MOSFETs, wie z.B. die 1/f-
Rauschkoeffizienten oder die Kanallingen und -weiten, auf das Rauschen des Ringoszillators
haben. Das Ziel dieses Kapitels ist also, eine einfache analytische Beziehung fiir das
Rauschen in CMOS-Ringoszillatoren abzuleiten. Anhand dieser Beziehung soll deutlich
werden, wie der Oszillator dimensioniert werden muss, damit er ein mdglichst geringes
Rauschen aufweist.

Um das Spektrum Saff) der Frequenzstormodulation im Ringoszillator zu ermitteln, muss
eine Beziehung zwischen der Momentanfrequenz f(t) = f, + Af(t) des Oszillators und den
Momentanwerten ip(t) der MOSFET-Kanalstrome in den einzelnen Invertern gefunden
werden. Wird diese Beziechung dann vom Zeit- in den Frequenzbereich transformiert, erhalt
man das Spektrum Sxq(f) der Frequenzstormodulation als Funktion der Rauschspektren Sip(f)
der MOSFET-Kanalstrome. Der Jitter oy(t) sowie das trdgernahe und das trdgerferne
Spektrum Sy(f) des Oszillators kann dann mittels der Beziehungen aus Kapitel 4 aus dem
Spektrum Saq(f) der Frequenzstormodulation berechnet werden.

Unter anderem sollen folgende Fragen, die in der Literatur noch strittig diskutiert werden,
durch die Untersuchungen in diesem Kapitel beantwortet werden:

1. Tragt das niederfrequente Rauschen in der Umgebung der Frequenz null oder das
hochfrequente Rauschen in der Umgebung der Oszillationsfrequenz unmittelbar zum
mittenfrequenznahen  Phasenrauschen in einem Ringoszillator oder einer
Kippschaltung bei?

2. Wie hingt die 1/f*-Eckfrequenz des Phasenrauschspektrums mit der 1/f-Eckfrequenz
des Rauschspektrums der MOSFET-Kanalstrome zusammen?

3. Wird das Rauschen des Ringoszillators durch ,schnelles Umschalten der
Verzogerungsstufen reduziert, so wie es in [83] behauptet wird?

4. Wird die 1/f-Frequenzstormodulation durch eine symmetrische Signalform im CMOS-
Ringoszillator verringert oder gar génzlich unterdriickt, so wie es in [77, 112]
behauptet wird?

Literatur zum Rauschen in CMOS-Ringoszillatoren

Eine fundamentale Bezichung zwischen dem Periodenjitter (engl. cycle-to-cycle jitter), der
Spannungsanstiegsgeschwindigkeit beim Uberschreiten der Schaltschwelle und der dann
vorhandenen Rauschspannung wird fiir Oszillatoren vom Relaxationstyp in [109] aufgestellt:

Effektivwert der Rauschspannung, (5.1)

welche in Serie zur zeitbestimmenden Spannung wirksam ist

Jitter = .
Steigung der zeitbestimmenden Spannung zum Triggerzeitpunkt
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In [110] wird die Analyse aus [109] aufgenommen und es werden analytische Gleichungen
fiir den Periodenjitter in differenziellen Ringoszillatoren angegeben, welcher aufgrund von
weillem Rauschen in den MOSFET-Differenzverstirkern entsteht. Die Analyse aus [109]
wird erweitert, indem die Periodizitdt der Rauschquellen in die Rechnung miteinbezogen
wird. Mit Hilfe der Autokorrelation der Rauschquellen wird im Zeitbereich die zum
Schaltzeitpunkt vorhandene Rauschspannung berechnet.

In [111] werden die Methoden aus [109] und [110] in &hnlicher Weise auf differenzielle
Ringoszillatoren mit Bipolar-Differenzverstirkern angewendet. Auflerdem wird auf den
absoluten Jitter eingegangen, wenn der Oszillator in eine PLL eingebettet ist und von weillem
Rauschen frequenzstormoduliert wird.

In [77] wird das Phasenrauschen in Ringoszillatoren basierend auf einer so genannten
Impulssensitivititsfunktion untersucht. Es wird ein analytischer Ausdruck fiir das thermisch
verursachte Phasenrauschen in CMOS-Inverter-Ringoszillatoren angegeben. Weiterhin wird
in [77] und in [112] konstatiert, dass eine symmetrische Signalform die Stérmodulation durch
1/f-Rauschen stark dampfen und bei perfekter Symmetrie sogar gianzlich eliminieren kann.
Diese Behauptung wird im Zusammenhang der weiteren Untersuchungen in diesem Kapitel
kritisch beleuchtet werden.

In [113] wird mit einer dhnlichen Methode wie in [110] und [111] das Phasenrauschen von
Relaxationsoszillatoren und CMOS-Inverter-Ringoszillatoren fiir den Fall einer
Stormodulation durch weille Rauschquellen berechnet. Insbesondere wird fiir diesen Fall ein
einfacher Ausdruck fiir das Phasenrauschen in CMOS-Ringoszillatoren angegeben.

In einer im Rahmen dieser Arbeit entstandenen Verdffentlichung [114]| wird erstmals ein
einfacher analytischer Ausdruck fiir das Phasenrauschen von CMOS-Inverter Ringoszillatoren
unter dem Einfluss von niederfrequentem 1/f-Rauschen ermittelt und experimentell bestétigt.
In [115] werden die Arbeiten aus [113] und [114] aufgenommen und es wird eine
Beziehungen fiir das vom thermischen Rauschen verursachte Phasenrauschen in CMOS-
Inverter-Ringoszillatoren abgeleitet.

In einer weiteren im Rahmen dieser Arbeit entstandenen Verdffentlichung [116] wird
erstmals die Verringerung des Phasenrauschens von unipolaren CMOS-Inverter-
Ringoszillatoren bei Strom- statt Spannungseinpragung beobachtet und erklart.

5.1 Frequenzstormodulation

Zum besseren Verstidndnis wird der hier gewéhlte Ansatz zur Beschreibung des Rauschens in
CMOS-Ringoszillatoren zunéchst anhand einer idealisierten und einfachen Kippschaltung mit
rauschbehaftetem Ladestrom beschrieben. Im gewihlten Beispiel ergibt sich ein sehr
einfacher Zusammenhang zwischen dem Spektrum der momentanen Frequenzabweichung
und dem Rauschspektrum des Ladestroms. Im Weiteren werden die gewonnenen Ergebnisse
dann auf mehrstufige Ringoszillatoren angewendet.
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5.1.1 Frequenzstormodulation in idealisierter Kippschaltung

o
uc(t)

=1

C I i(t) Schalter

Abbildung 5.1:  Idealisierte Kippschaltung mit rauschbehafteter Stromquelle i(t) und
idealem Komparator.

o(t),
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2n
> ¢
T 2T (a)
uc(t)
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Abbildung 5.2:  (a) Phasenlage ¢(t) und (b) Ausgangssignal uc(t) der idealisierten
Kippschaltung.

Abbildung 5.1 zeigt eine einfache idealisierte Kippschaltung. Ein rauschbehafteter Ladestrom
i(t) 1ddt eine Kapazitit C kontinuierlich auf. Der Ladestrom i(t) hat den Nominalwert I und
die durch das Rauschen verursachte momentane Abweichung i,(t) vom Nominalwert:

i(t) =1, +i_(t). 52)

Ein idealer rauschfreier Komparator vergleicht die Kondensatorspannung u(t) mit einer
Referenzspannung Ur. Sobald die Kondensatorspannung die Referenzspannung erreicht,
wird der Schalter S fiir einen kurzen Augenblick geschlossen und der Kondensator entladt
sich. Dies geschieht in der idealisierten Kippschaltung in einer vernachldssigbar kurzen Zeit.

Um das Rauschen der Schaltung zu beschreiben, muss eine Beziehung zwischen der
momentanen Phasenlage ¢(t) und der Momentanspannung u(t) aufgestellt werden.
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Aus Abbildung 5.2 kann folgender Zusammenhang abgelesen werden:

(t) modulo 27 = 2n;“UC—(t). (5.3)

ref

Zu allen Zeiten t auller zu den diskreten Umschaltzeitpunkten gilt dann fiir die
Momentanfrequenz f(t):

f(t)_L.afP(t)_ 1 auc() 1 i@
_23'[? ot _U ot _U C

(5.4)

ref ref

Diese Definition der Momentanfrequenz f(t) kann auch auf die diskreten Umschaltzeitpunkte
angewendet werden, da sowohl die Phase (t), ihre zeitliche Ableitung do(t)/at wie auch der
Strom i(t) iiber der Zeit t stetige GrofBen sind. Die Unstetigkeit zu den diskreten Zeitpunkten
betrifft nur die Kondensatorspannung uc(t). Damit ergibt sich dann der zu allen Zeiten giiltige
Zusammenhang zwischen der momentanen Frequenzabweichung Af(t) und dem Rauschanteil
in(t) des Ladestroms:

Af(t) = [lj—(té (5.5)

ref

Bis auf den konstanten Faktor 1/(Us C) entspricht die momentane Frequenzabweichung Af(t)
also dem Momentanwert i,(t) des Rauschanteils des Ladestroms. Somit gilt dann fiir das
Spektrum Spq(f) der momentanen Frequenzabweichung:

Sin (f)
U, .C’

ref

Sur(f) = (5.6)

Fiir das Phasenrauschen bei nicht allzu geringem Mittenfrequenzabstand ergibt sich damit
nach (4.31):

i Sln(f)
f2Uu._.C’

ref

£(F) = %sM(f) - (5.7)

Es ergibt sich also eine sehr einfacher Zusammenhang zwischen dem Phasenrauschen £(f)
und dem Rauschspektrum S;,(f) des Ladestroms. Insbesondere wird deutlich, dass das
Phasenrauschen in moderaten Abstinden zur Mittenfrequenz in diesem Fall ausschlieBlich
durch das niederfrequente Rauschen des Ladestroms bestimmt wird. Im Falle dieser
idealisierten Kippschaltung hat das hochfrequente Rauschen des Ladestroms keinen Einfluss
auf das mittenfrequenznahe Phasenrauschen des Ausgangssignals. Das hochfrequente
Rauschen wird erst dann fiir das mittenfrequenznahe Phasenrauschen relevant, wenn der
Ladestrom periodisch ein- und ausgeschaltet wird. Entsprechend dieser Sichtweise wird also
nicht das niederfrequente Rauschen in die Phasenrausch-Seitenbinder um die
Oszillationsfrequenz transformiert, sondern das hochfrequente Rauschen wird durch
Abtastung in diese Seitenbander transformiert.

Die zu Beginn des Kapitels aufgeworfene Frage Nr. 1, ob das mittenfrequenznahe
Phasenrauschen in Ringoszillatoren und Kippschaltungen unmittelbar vom niederfrequenten
oder unmittelbar vom hochfrequenten Rauschen bestimmt wird, kann nun beantwortet
werden. Das niederfrequente Rauschen trigt unmittelbar zum trdgernahen Phasenrauschen
bei, wdhrend das  hochfrequente = Rauschen {iber die  Vermittlung von
frequenztransformierenden Abtastvorgidngen in das mittenfrequenznahe Phasenrauschen
eingeht.
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5.1.2 Vereinfachte Signalverldufe im Ringoszillator

P, I—T P, I_I:T Upp

)}‘L Iop1 }‘L Iop2 . }\l’ Ipps .
\LIDMJ/ ECn ‘l/iDN2‘ ECn ‘J’iDNsl ECn

— I = i —
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Abbildung 5.3:  3-stufiger Ringoszillator mit CMOS-Invertern als Verzogerungsstufen.

Zunichst muss eine vereinfachte Beschreibung fiir die Verldufe der Spannungen und Strome
im CMOS-Ringoszillator gefunden werden. Diese Beschreibung soll zum einen so einfach
sein, dass ein kompakter analytischer Term fiir die Momentanfrequenz f(t) angegeben werden
kann. Zum anderen soll die Beschreibung aber so genau sein, dass vorhergesagt werden kann,
wie sich Anderungen der Entwurfsparameter, wie Stufenanzahl und MOSFET-Geometrie, auf
das Phasenrauschen des Ringoszillators auswirken. Zur vereinfachten Beschreibung der
Signalverlaufe im CMOS-Inverter siche auch [18, 117, 118].

Um die Fortpflanzung des Signals durch den Inverterring auf einfache Art und Weise
beschreiben zu kénnen, muss auch das Verhalten der Inverter stark vereinfacht beschrieben
werden. Deswegen wird davon ausgegangen, dass das Umschalten der Inverter in idealer
Weise bei der Schaltschwelle Uy = Upp/2 erfolgt. Das Verhalten des angenommenen, idealen
Modells ldsst sich wie folgt beschreiben. Zunichst wird von einer ansteigenden Flanke am
Eingang des Inverters ausgegangen. Wenn die Eingangsspannung iiber die Schaltschwelle Uy
ansteigt, wird der p-Kanal-MOSFET augenblicklich ganz abgeschaltet. Der n-Kanal-
MOSFET liefert nach Uberschreiten der Schaltschwelle augenblicklich seinen vollen
Schaltstrom Ipy, und zwar so lange, bis sich die entsprechende Knotenkapazitit vollstindig
von der Spannung Upp auf OV entladen hat. Fiir den Entladevorgang wird also ein Betrieb des
aktiven MOSFET im Sittigungsbereich angenommen'. Ein entsprechendes Verhalten wird
fiir den Fall angenommen, dass am Eingang eine fallende Flanke anliegt. Fiir die fallende
Flanke am Eingang vertauschen sich die Rollen von n-Kanal und p-Kanal-MOSFET. Wenn
die Eingangsspannung unter die Schaltschwelle Uy absinkt, wird der n-Kanal-MOSFET
augenblicklich ganz abgeschaltet. Der p-Kanal-MOSFET liefert nach Unterschreiten der
Schaltschwelle augenblicklich seinen vollen Schaltstrom iDp, und zwar so lange, bis sich die
entsprechende Knotenkapazitit vollstindig von 0V auf die Kernspannung Upp aufladen hat.
Fir den Ladevorgang wird also ebenfalls ein Betrieb des aktiven MOSFET im
Sattigungsbereich angenommen'”.

Es ist entscheidend, dass dieses Modell des Schaltverhaltens des Inverters zwar so einfach wie
moglich gehalten ist, die fiir die Analyse der Stormodulation entscheidende Abhéngigkeit der
Verzogerungszeit des Inverters von der Grofe des treibenden n-Kanal- oder p-Kanal-
Drainstroms ist aber enthalten.

' Tatsichlich geht der MOSFET zum Ende des Lade- bzw. Entladevorgangs in den linearen Betrieb iiber. Wie
weiter unten gezeigt wird, ist dies fiir den fiir die Verzogerungszeit relevanten Bereich der Flanke aber nicht von
Bedeutung.
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Abbildung 5.4: (a) — (¢) Verlauf der Spannungen u,bis u; und
(c) — (e) Verlauf der Strome i; bis i; in einem dreistufigen Ringoszillator
mit unsymmetrischen Flanken. (g) Angabe des im jeweiligen Zeitintervall
,momentanfrequenzbestimmenden* MOSFET-Stromes.

Die Verldufe der Spannungen und Strome sollen anhand eines dreistufigen Ringoszillators
veranschaulicht werden, wie er in Abbildung 5.3 gezeigt ist. Es wird angenommen, dass die
drei Inverter identisch ausgelegt sind. Um ein allgemein giiltiges Bild zu erhalten, wird davon
ausgegangen, dass die Inverter nicht fiir symmetrische Signalflanken dimensioniert sind. Im
gewdhlten Beispiel hat der p-Kanal-MOSFET die doppelte Stromtreibfahigkeit wie der n-
Kanal-Transistor, ist also ca. viermal so weit ausgelegt wie der n-Kanal-MOSFET. Die
Verldufe der Spannungen und Strome entsprechend dem oben beschriebenen einfachen
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Invertermodell sind in Abbildung 5.4 dargestellt. Oben sind die vereinfachten Verlaufe der
drei Knotenspannungen des Ringoszillators dargestellt. Darunter sind die entsprechenden
vereinfachten Verldufe der Strome zu sehen. Ansteigende Flanken werden vom Strom der p-
Kanal-Transistoren getrieben, und fallende Flanken vom Strom der n-Kanal-Transistoren. Die
steigende Flanke des Signals ist doppelt so steil wie die fallende Flanke.

Die Dauer der Flanken am i-ten Oszillatorknoten entspricht im vereinfachten Modell dem
Quotienten aus der zuflieBenden oder abflieBenden Ladung und dem vollen Schaltstrom des
entsprechenden MOSFET:

Cn,i[JDD Cn,i[JDD

HLi = 2 s g =—= . (5~8)
DNi DPi

t

Die Verzogerungszeiten am i-ten Knoten entsprechen bei der Schaltschwelle Uy = Upp/2 der
halben Dauer der Flanken:

o = A tus toum =4t - (5.9

Anhand der Gleichungen (5.8) und (5.9) wird deutlich, dass die GroBe der Schaltstrome Ipn;
bzw. Ipp; fiir die Dauer der Verzogerungszeiten ausschlaggebend ist. Weichen diese Strome
von ihrem Nominalwert ab, so werden auch die Verzogerungszeiten von ihrem Nominalwert
abweichen. Allerdings trifft dies nur fiir den Zeitraum zwischen dem Beginn des Umladens
am i-ten Knoten und dem Erreichen der Schaltschwelle Uy zu. Der weitere Verlauf der
Flanke nach dem Uber- oder Unterschreiten der Schaltschwelle Uy ist fiir das zeitliche
Schaltverhalten des Oszillators nicht mehr relevant, da der Schaltvorgang des ndchsten
Inverters schon ausgelost ist. Daher ist die erste Hélfte der Flanken, durch welche im
jeweiligen Intervall der Periodendauer die Verzogerungszeit bestimmt wird, in Abbildung 5.4
oben dick gezeichnet. Der ausschlaggebende Bereich des Verlaufs der Schaltstrome Ipni bzw.
Ipp; ist in Abbildung 5.4 unten schraffiert dargestellt. In diesem relevanten Zeitbereich der
Flanke befindet sich der MOSFET auf alle Fille im Séttigungsbetrieb, so dass die oben
getroffene  Annahme des Sittigungsbetriecbs wéhrend des gesamten Lade- oder
Entladevorgangs fiir den hier verfolgten Zweck gerechtfertigt ist.

Mit dem vereinfachten Modell des Ringoszillators kann nun auch die nominale Periodendauer
Ty bzw. Frequenz f;, des Oszillators und sein durchschnittlicher Stromverbrauch Ipc
angegeben werden. Die Summe aller 2:n Verzogerungszeiten tyu; fiir fallende und tym; fiir
steigende Flanken ist gleich der Periodendauer T des n-stufigen Inverterrings:

T= Z(tpHLi + o) - (5.10)
i=1

Bei identischen CMOS-Invertern und bei Stromen ohne Rauschen sind alle
Verzogerungszeiten t,ur; und alle Verzogerungszeiten t, i jeweils gleich lang, daher ergibt
sich die nominale Periodendauer T, zu:

To = n(tpHL + tpLH ) (5.1 1)

Mit Hilfe von (5.9) kann die ungestorte Periodendauer To auch in Abhéngigkeit von den
nominalen Schaltstromen Ipy und Ipp angegeben werden:

11 1
Ty =n(t, +t,) =nC,Up, E(i_Jr . J (5.12)

DN IDP
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Weil alle Kontenkapazititen wéhrend einer Periodendauer einmal aufgeladen und auch
wieder entladen werden, gilt fiir den mittleren Stromverbrauch Ipc des Oszillators:

_ AQ _ 1’ICnUDD

IDC TO TO = 1’lCnodeUDDfO : (513)
Die nominale Frequenz f, des Ringoszillators ist also
I
f,=—2— (5.14)
nC Uy,

und die nominale Periodendauer T, hingt wie folgt mit dem mittleren Stromverbrauch
zusammen:
nC Uy,

———n-DD (5.15)

1
lo=g =77
0 DC

Durch Vgrgleich von (5.12) mit (5.15) ist somit auch der Zusammenhang zwischen den
Strémen Ipy bzw. Ipp und dem mittleren Stromverbrauch Ipc gegeben:

-1
IDC=2(A1 +A1j | (5.16)

IDN IDP

Berechnung des Phasenrauschens fiir langsame Rauschvorgiinge

Bei langsamen Rauschgroflen éndert sich die Periodendauer und Frequenz viel langsamer als
das Oszillatorsignal selbst. Somit kann die RauschgroB3e als iiber eine Periodendauer konstant
angesehen werden und die Auswirkung des Rauschens auf die Momentanfrequenz oder
Momentanperiodendauer kann {iber eine quasistatische Storungsrechnung ermittelt werden.
Wenn man annimmt, dass sich die Entladestrome iDNi(t) und die Ladestrome iDPi(t) aufgrund
langsamer Rauschvorginge langsam iiber der Zeit dndern, so wird sich auch eine
entsprechend (5.12) mit der Zeit schwankende Periodendauer T(t) ergeben:

T = 2ty 0+ (D) = 5 C,Upp D (i YO (t)j- (5.17)

i=1

Mit diesem Ausdruck kann das Phasenrauschen des Ringoszillators fiir langsame
Rauschvorgédnge bestimmt werden. Eine Analyse entsprechend dieser Vorgehensweise wurde
im Rahmen dieser Arbeit verdffentlicht [114]. Bei weilem Rauschen sind allerdings auch
schnelle Rauschvorginge beteiligt. Dann greift eine quasistatische Storungsrechnung
entsprechend (5.17) zu kurz. Um auch den Einfluss von schnellen Rauschvorgéngen auf die
Momentanfrequenz berechnen zu konnen, ist zunéchst eine kontinuierliche Definition der
Momentanfrequenz f(t) notwendig. Dann kann die Auswirkung der Rauschquellen auf die
Momentanfrequenz auch zu jedem Zeitpunkt innerhalb einer Periode berechnet werden.

5.1.3 Momentanfrequenz des Ringoszillators

Bestimmung der Momentanfrequenz,

Aus dem Vergleich der Signalverldufe der idealisierten Kippschaltung (Abbildung 5.2) und
des CMOS-Ringoszillators (Abbildung 5.4) wird ersichtlich, dass der CMOS-Ringoszillator
als eine Serienschaltung von Kippschaltungen beschrieben werden kann. Jede Inverterstufe
stellt eine umschaltbare Stromquelle dar, welche die Knotenkapazitidt entweder auf- oder
entladt. Der p-Kanal-MOSFET iibernimmt entsprechend der Stromquelle in der idealisierten
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Kippschaltung das Laden der Kapazitit. Der nachfolgende Inverter tibernimmt die Rolle des
Komparators. Das Entladen tibernimmt im Gegensatz zur idealisierten Kippschaltung nicht
ein idealer Schalter, sondern der n-Kanal-MOSFET, so dass sich eine endlich steile abfallende
Flanke ergibt.

In der idealisierten Kippschaltung nimmt die Phase ¢(t) des Oszillatorsignals proportional zur
Kondensatorspannung uc(t) zu (vergleiche hierzu Gleichung (5.3)). Die Momentanfrequenz
f(t) entspricht der Anstiegsgeschwindigkeit der Phase «(t). Somit verlduft die
Momentanfrequenz proportional zur Anstiegsgeschwindigkeit der Spannung uc(t) und damit
proportional zum Ladestrom i(t) (vergleich hierzu Gleichung (5.4)). Ein entsprechender
Zusammenhang zwischen der Phase ¢(t) und den Knotenspannungen u;(t) bzw. zwischen der
Momentanfrequenz f(t) und den Ladestromen ippi(t) respektive Entladestromen ipni(t) gilt
auch im CMOS-Ringoszillator. Der Unterschied besteht darin, dass es nicht nur eine die
Momentanfrequenz bestimmende Signalflanke gibt, sondern i1 steigende und i fallende
Flanken, welche in verschiedenen Teilen der Periodendauer die Momentanfrequenz
bestimmen.

Wenn die Steilheit dui(t)/dt der fiir die Verzogerungszeit der jeweiligen Stufe relevanten
Flankenabschnitte (in Abbildung 5.4 dick gezeichnet) zu allen Zeiten t ihrem Nominalwert
entspricht, wird auch die Oszillatorphase gleichméfig zunehmen und die Momentanfrequenz
f(t) ist gleich ihrem Nominalwert fy. Weicht die Steilheit einer Flanke zu einem bestimmten
Zeitpunkt t von ithrem Nominalwert ab, so wird die Phase der Oszillation zu diesem Zeitpunkt
mit entsprechend abweichender Winkelgeschwindigkeit zunehmen. Die Momentanfrequenz
wird zu diesem Zeitpunkt also von ihrem Nominalwert abweichen. Dabei entspricht die
relative Abweichung der Flankensteilheit vom ihrem Nominalwert der relativen Abweichung
der Frequenz von ihrem Nominalwert. Andererseits ist die Flankensteilheit direkt proportional
zum Momentanwert i(t) des jeweiligen Stromes, welcher die Flanke treibt. Daher ist die
relative Abweichung der Momentanfrequenz f(t) von ithrem Nominalwert gleich der relativen
Abweichung des im aktuellen relevanten Flankenabschnitt flieBenden Lade- oder
Entladestroms i(t) von seinem Nominalwert. Es gilt also:

FTT (5.18)

Zu jedem Zeitpunkt ist die Momentanfrequenz iiber den Strom bestimmt, welcher diejenige
Flanke treibt, die ansteigend oder abfallend auf die Schaltschwelle des nichsten Inverters
zustrebt und somit den néchsten Schaltvorgang auslost. Dagegen ist der Abschnitt einer
Flanke, welche die Schaltschwelle des nachfolgenden Inverters schon iiberschritten hat, fiir
das Fortschreiten des Signals nicht mehr von Bedeutung. Die wéhrend der jeweiligen
Oszillationsphase ausschlaggebenden Strome sind in Abbildung 5.4 (unten) schraffiert
dargestellt.

Die Kontrolle iiber die Momentanfrequenz des Oszillators wird also vom MOSFET im i-ten
Inverter an den komplementiren MOSFET im i+1-ten Inverter weitergegeben. Dies entspricht
der Geschwindigkeit eines Stabes beim Staffellauf, welcher von einem an den nichsten
Liufer weitergegeben wird. Dies kann mathematisch wie folgt ausgedriickt werden:

£(1) - foi(i?'“) ; ini'“)j. (5.19)

i=1 DN IDP
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Die momentanfrequenzbestimmenden rauschbehafteten Strome ipnpi'(t) der n- und der p-
Kanal-MOSFETs im i-ten Inverter sind wie folgt gegeben:

Iy () = iDNi,stat(t) "Wy (1), (5.20)
1 '(t) = iDPi,stat (t)- Wy (D). (5.21)

Die Ausdriicke (5.20) und (5.21) beschreiben die Abtastung bzw. Modulation von
angenommenen rauschbehafteten stationdren Stromen ipn/pisae(t) durch die im Ringoszillator
umlaufenden Signale [115]. Die Fensterfunktionen Wypi(t) sind wie folgt gegeben:

©

Wy () = D [s(t+i2T+KT) = s(t +i2T +KT +1,,,)), (5.22)
Wy (0= (st + (-1)2T +KT) = s(t+ (i ~12T+ kT +t,,)). (5.23)

Die Fensterfunktion Wyypi(t) beschreiben, in welchem Zeitraum die Strome ipn/pistat(t)
momentanfrequenzbestimmend sind. Die Fensterfunktionen sind beispielhaft in
Abbildung 5.5 dargestellt, wobei vom CMOS-Ringoszillator aus Abbildung 5.3 mit den
Signalverldufen aus Abbildung 5.4 ausgegangen wird. Da im Beispiel von einer
unsymmetrischen Dimensionierung der Inverter mit sehr weiten p-Kanal-MOSFETs und
schmalen n-Kanal-MOSFETs ausgegangen wird, sind die Fenster fiir die n- und p-Kanal-
MOSFETs unterschiedlich breit. Die Abtastung der angenommenen stationdren Strome im
Ringoszillator ist in Abbildung 5.6 anschaulich mit dem Bild eines rotierenden Ringschalters
dargestellt.

Durch ipnpisai(t) wird der angenommene stationdre rauschbehaftete Strom bezeichnet,
welcher im n-Kanal- bzw. p-Kanal-MOSFET flie3t, wenn dieser im Séttigungsbereich bei
konstantem Arbeitspunkt so betrieben wird, dass im Mittel der Gleichstrom Ipp/n flieBt. Dieser
stationdre rauschbehaftete Strom ist demzufolge nur ein gedankliches Hilfsmittel, um das
periodische Rauschen der Transistoren als die Abtastung eines stationdren Rauschprozesses
zu beschreiben. Der stationdre Strom ist tatsdchlich nirgends in der Schaltung vorhanden. Das
Verfahren, stationdre Rauschquellen anzunehmen, die dann durch die periodische
verdnderlichen Signale in der Schaltung abgetastet bzw. moduliert werden, ist allgemein
gebrauchlich [120-124].
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Abbildung 5.5:  Fensterfunktionen Wy; bis Wy; und Wp; bis Wp; fiir die Abtastung der
stationdren rauschbehafteten MOSFET-Strome im Ringoszillator
entsprechend Abbildung 5.3.

Nip4(t) Nia(t)

nINZ(t) B nIPZ(t)

Nip3(t) f _)é Nis (1)

Af(t)

Abbildung 5.6:  Veranschaulichung des Abtastens des normierten Rauschens der
MOSFETs und der Konversion nach der momentanen
Frequenzabweichung Af{(t) mittels einem rotierenden Ringschalter.
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Berechnung der momentanen Frequenzabweichung im Zeit- und Frequenzbereich

Die angenommenen stationdren rauschbehafteten Strome ipnpisai(t) kOnnen in einen
nominalen und einen reinen Rauschanteil aufgespalten werden und der Rauschanteil kann auf
den Nominalwert normiert werden:

iDNi,stat (t) = iDN + iDNi,stat,n (t) = iDN (1 + nlNi(t))7 (524)

iDPi,stat (t) = iDP + iDPi,stat,n (t) = iDP (1 + ani (t)) (525)

Die GroBe nyn;(t) beschreibt das normierte stationdre Rauschen des Drainstroms des n-Kanal-
MOSFET im i-ten Inverter, und np;(t) beschreibt das normierte stationdre Rauschen des
Drainstroms des p-Kanal-MOSFET im i-ten Inverter.

Damit ldsst sich die Momentanfrequenz f(t) nach (5.18)wie folgt darstellen:

f(t) = foZ[(l T Ny (t))WNi(t) + (1 T Ny (t))WPi (t)] (5.26)
i=1
Die Momentanfrequenz f(t) kann in ihren Nominalwert f, und die momentane
Frequenzabweichung Af{(t) aufgespalten werden:

£0) = £ + £, -3 i (Wi (0) + 1y () Wy ()] = £, + AL(1). (527)

i=1

Damit ergibt sich die momentane Frequenzabweichung Af{(t) wie folgt:

AF(E) = £ D[ (O Wi (0 + i (W (0] (5.28)
i=1

Mit obiger Gleichung wird also die momentane Frequenzabweichung direkt in Abhingigkeit
des normierten Rauschens nppi(t) der stationdren Strome der einzelnen MOSFETs im
Ringoszillator ausgedriickt. In Abbildung 5.7 wird die Beziehung (5.28) mittels eines
Blockschaltbilds veranschaulicht. In Abbildung 5.8 ist die Abhdngigkeit der momentanen
Frequenzabweichung Af(t) vom abgetasteten normierten Rauschens nppisat(t) der MOSFETSs
im Zeitbereich dargestellt.

W] Ve

Nina(t)

Af(t)

Abbildung 5.7:  Ersatzschaltbild der Abhédngigkeit der momentanen Frequenzabweichung

Af(t) vom abgetasteten normierten stationdren Rauschen nynpi(t)
der MOSFETs.
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Abbildung 5.8:  Darstellung der Abhéngigkeit der normierten momentanen
Frequenzabweichung Af{(t)/f, vom abgetasteten normierten stationiren
Rauschen nppi(t) der MOSFETSs im Zeitbereich.

Durch Transformation von (5.28) vom Zeit- in den Frequenzbereich wird das Spektrum Sa«(f)
der momentanen Frequenzabweichung ermittelt:

n

Sur(F) = 1 [ 1D + Mg 10 (O] (5.29)
i=1
Das Spektrum der momentanen Frequenzabweichung ist also die Summe der Spektren
nivpi Tast(f) der abgetasteten normierten stationdren Rauschstrome der MOSFETSs.

Im néchsten Teilabschnitt werden daher zunichst die Rauschspektren nppi(f) der normierten
stationdre Strome nmpi(t) der MOSFETs und danach die Rauschspektren nppitast(f) der
abgetasteten normierten stationére Strome nynp; ast(t) bestimmt.
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5.1.4 Abtastung des MOSFET-Rauschens

Rauschspektrum des stationiren MOSFET-Kanalstroms

Das Rauschen des Drain- bzw. Kanalstroms des MOSFETSs setzt sich aus dem weil3en,
thermisch bedingten Rauschen und aus dem 1/f-Rauschen zusammen.

Das Leistungsdichtespektrum Sp, i(f) des thermischen Kanalrauschens im MOSFET ist iiber
der Frequenz f ndherungsweise konstant und nach Gleichung (2.19) wie folgt gegeben:

Sln,th (f) =4kgTygy, - (5.30)

Dabei ist gq9 der Leitwert zwischen Drain und Source bei einer Drain-Source-Spannung Upg
von 0V. Der Ausdruck (5.30) ist sowohl fiir den Widerstandbereich wie fiir den
Sattigungsbereich giiltig. Der Parameter v ist gleich eins fiir Upg = 0 V und nimmt bis auf 2/3
ab, wenn der MOSFET in den Sittigungsbereich eintritt. Wird das Spektrum Sy, (f) auf die
mittlere  Leistung Ip” des Kanalstroms bezogen, erhdlt man das normierte
Leistungsdichtespektrum nyp(f) des thermischen Kanalrauschens:

Sln,th(f) _ 4k Tyg,,

I I

n ,(H) = (5.31)

Im Sattigungsbereich kann der Leitwert gq9 durch Gleichung (2.17) und der Drainstrom Ip
durch Gleichung (2.2) ersetzt werden:

W

C . —(Uys-U
- (f)=4kBTygd0 _4kgTy Mo L( os = Ur) _ 8k,Ty (532)
Lt 2 . .
ID ID MCVOX X(UGS - UT )2 ID (UGS - UT)

Das Leistungsdichtespektrum Sy, 11(f) des 1/f-Rauschens des MOSFET-Kanalstroms kann
nach Gleichung (2.39) wie folgt beschrieben werden:
Kelp 1
c . Ff

Sie(f) = (5.33)
Dabei ist Ip der Gleichstrom, welcher durch den Kanal des MOSFET flief3t. Natiirlich konnten
auch die anderen in Abschnitt 2.4.2 vorgestellten Modelle des 1/f-Kanalrauschens verwendet
werden. Allerdings ergibt sich mit (5.33) ein fiir die weitere Rechnung besonders giinstiger
Ausdruck. Das normierte 1/f-Leistungsdichtespektrum ny () ist dann analog zu (5.31) wie
folgt gegeben:

1
AL 534
C Lt (5:34)

Insgesamt ergibt sich also fiir das Leistungsdichtespektrum Sp,(f) des Rauschens des
Kanalstroms im Sattigungsbereich durch Addition von (5.30) und (5.33) folgender Ausdruck:

K.I, 1

[$).4

SIn (f) =
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Fiir das normierte Rauschspektrum ny;(f) des Kanalstroms ergibt sich durch Addition von
(5.32) und (5.34):

n (f) = SIn(f) _ i
I '
IzD ID Cox L2 f ID(UGS _UT) ID

K, |1 8k, Ty 1[ K, 1, 8kTy } (536)

C I’ f Ug,-U;

Bei der 1/f-Eckfrequenz (engl. 1/f~corner frequency) fys ist das weille Kanalrauschen gleich
grof3 wie das 1/f-Rauschen:

KF(UGS — UT )

- . 5.37
VP80 Pk, Ty (3.37)

Fiir Frequenzen kleiner als die Eckfrequenz f},s wird das Rauschen durch das 1/f-Rauschen
dominiert, fiir groBere Frequenzen durch das weifle Rauschen.

Rauschspektrum des abgetasteten MOSFET-Kanalstroms

ny(t)
0-
(a)
W(t)
1
0 > (b)
N, ro(t) v L‘\ T 2T
0- .
I > (c)
T T+ 2T

Abbildung 5.9:  (a) Exakte Abtastung des Rauschprozesses ny(t) mit
(b) einer Fensterfunktion W(t) mit dem Tastverhéltnis /T und
(c) daraus resultierender Rauschprozess ny ras(t)-

Die Abtastung des stationdren Rauschens ny(t) mit der periodischen Fensterfunktion Wnpi(t)
im Zeitbereich ist in Abbildung 5.9 dargestellt. Es handelt sich um eine so genannte exakte
Abtastung [125], bei welcher das Signal fiir die Zeitdauer T mit dem stationdren Signal
identisch ist und fiir den Rest der Zeit innerhalb der Periodendauer T gleich null ist. Die
Abtastung bewirkt eine Faltung des Spektrums ni(f) des Rauschens mit dem Spektrum W(¥)
der periodischen Fensterfunktion. Da die Fensterfunktion mit der Frequenz f; periodisch ist,
entsteht eine unendliche Anzahl von gewichteten Kopien des Rauschspektrums ny(f), welche
jeweils um ganzzahlige Vielfache der Frequenz f; verschoben sind. Die Gewichtung der
einzelnen Kopien entspricht dem Quadrat der Fourierkoeffizienten des periodischen
Abtastpulses W(t). Mit den Fourierkoeffizienten aus [125] ldsst sich das
Leistungsdichtespektrum nj r,s(f) des abgetasteten Rauschens wie folgt darstellen:

N paa(F) = (%j : i [si{kn%) : nl[f - %ﬂ . (5.38)

Fiir das trigernahe Phasenrauschen sind nur die niederfrequenten Anteile des Spektrums
Saf(f) der Frequenzstormodulation relevant. Daher braucht im Weiteren nur der
niederfrequente Anteil von nyr.(f) betrachtet werden. Die Uberlagerung der gewichteten
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Kopien zum resultierenden Rauschspektrum bei einer relativ niedrigen Frequenz fj ist in
Abbildung 5.10 fiir weiles und 1/f-Rauschen dargestellt.

nI,Tast(f)

14

[(uV)2/Hz] L Index n x(r) 'Siz(hr]
0,51

0,25 -

n,(f)
41

[(MV)7HZ] ]

L

0 f, 4, 4ff 5 Sf+f |

Abbildung 5.10: Schematische Darstellung der Konversion
des 1/f-Rauschens (— ) und des weilen Rauschens ( --- ) im stationdren
Rauschspektrum ny(f) zu niederfrequentem Rauschen bei der Frequenz f;
im Spektrum ny 1,5(f) des exakt abgetasteten Signals. Die Darstellung
beschrénkt sich auf positive Frequenzen.

Zum 1/f-Rauschen bei der Frequenz f; im Spektrum nyr.s(f) trdgt im Wesentlichen nur das
1/f-Rauschen im Spektrum ni(f) bei, das ebenfalls bei der Frequenz f; liegt, also nicht
frequenztransformiert wird. Es wird zwar auch 1/f-Rauschen bei den Frequenzen n-fy + f; im
Spektrum ny(f) zur Frequenz f; im Spektrum njr,(f) transformiert, das 1/f-Rauschen im
Spektrum n(f) ist bei solch hohen Frequenzen aber schon so klein, dass es nicht mehr relevant
ist. Ausschlaggebend fiir das 1/f-Rauschen in nj ras(f) ist also nur die Transformation mit dem
nullten Fourierkoeffizienten (t/T).

Das Leistungsdichtespektrum des thermischen Rauschens ist hingegen iiber der Frequenz
konstant. Daher tragen zum thermischen Rauschen bei der Frequenz f; im Spektrum nj r,s(f)

auch die thermischen Rauschanteile bei den Frequenzen n-f, + f; im Spektrum ny(f) wesentlich
bei. Dies wird in Abbildung 5.10 durch die Pfeile dargestellt.

Fiir die Berechnung der resultierenden weilen und 1/f-Anteile im abgetasteten Spektrum
nirast(f) wird im Weiteren auf den Gleichanteil und auf die mittleren Leistung des
abgetasteten Signals zuriickgegriffen. Dadurch lassen sich die entsprechenden resultierenden
Konversionsfaktoren wesentlich leichter ermitteln wie durch die mathematische Auswertung
der in (5.38) angegebenen unendlichen Summe.

Die Uberlagerung der gewichteten Kopien des weilen Rauschspektrums ergeben wieder ein
weilles Rauschspektrum, da sich die einzelnen Kopien mit konstanter Leistungsdichte von
f=—o0 bis +oo erstrecken. Weil das abgetastete Signal den t/T-ten Teil der gesamten Zeit mit
dem unkorrelierten weillen Rauschsignal identisch ist, ansonsten aber gleich null ist, reduziert
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sich die mittlere Rauschleistung des abgetasteten Signals auf den t/T-ten Teil des stationdren
Rauschsignals. Die Leistungsdichte des weillen Anteils des abgetasteten Spektrums verhalt
sich also zur Leistungsdichte des weillen Anteils des stationdren Rauschsignals so wie die die
Abtastdauer T zur gesamten Periodendauer T:

T
Ny 1as (D =17 (D T (5.39)

Wie oben erldutert tridgt zur Leistungsdichte des 1/f-Rauschens im abgetasteten Signal
lediglich das mit dem nullten Fourierkoeffizienten der periodischen Abtastfunktion W(t)
gewichtete 1/f-Rauschen des stationdren Signals bei. Der nullte Fourierkoeffizient entspricht
dem Gleichanteil der abtastenden Funktion W(t) und ist gleich ©/T. Da im Spektrum die
Leistung des abgetasteten Rauschens betrachtet wird, muss der Fourierkoeffizient quadriert
werden, um die 1/f-Leistungsdichte im abgetasteten Signal zu erhalten. Daher ergibt sich das
abgetastete 1/f-Rauschspektrum zu:

0 (D) =106 (0) - (%) . (5.40)

Das resultierende Rauschspektrum njr,(f) des abgetasteten normierten Stromes ergibt sich
als Summe der beiden Anteile, welche durch weilles (5.39) und 1/f-Rauschen (5.40)
verursacht werden:

nl,Tast(f) = nl,l/f(ﬂ ’ (%j + nl,th(f) % . (5.41)

Durch Einsetzen der Ausdriicke fiir ny 1;(f) und nym(f) ergibt sich fiir ny ras(f):
n(H = (lj R, 1. (lj L SkeTy | (5.42)
b \T)C, L f T/ Ugx-U;

Nun soll noch der Zusammenhang der 1/f-Eckfrequenzen im stationdren und im abgetasteten
Spektrum des MOSFET-Rauschens betrachtet werden. Der Faktor ©/T ist immer kleiner eins.
Durch Vergleich mit (5.37) erkennt man, dass die 1/f-Eckfrequenz fi/r.s¢ 1m Spektrum
nytast(f) des abgetasteten Stromes gegentiber der 1/f-Eckfrequenz im Spektrum des stationéren
Stroms verkleinert wird:

T T) K (U -U )
fl/f,Tast = (Tj ) f1/f = (Tj 'm- (5.43)

Wie im Weiteren gezeigt wird, entspricht die 1/f-Eckfrequenz f) s 1as der 1/f3-EckfrequenZ des
Phasenrauschens, bei welcher dieses vom Bereich mit einer Steigung von -30 dB/Dekade in
den Bereich mit -20 dB/Dekade {ibergeht. Damit beantwortet Gleichung (5.43) auch die am
Anfang dieses Kapitels aufgeworfene Frage Nr. 2 nach dem Zusammenhang zwischen den
Eckfrequenzen im Phasenrauschspektrum und im stationdren MOSFET-Rauschspektrum.

Allgemeine Uberlegung zum Rauschen von rekonstruierten abgetasteten Signalen

Ein aus dem abgetasteten Signal rekonstruiertes niederfrequentes Signal, welches ein ideales
Tiefpassfilter zur Rekonstruktion benutzt, hat eine gegeniiber dem urspriinglichen Signal um
den Faktor (t/T)* reduzierte Leistung. Die 1/f-Rauschleistung im rekonstruierten Signal wird
mit dem gleichen Faktor reduziert. Das Signal-zu-Rausch-Verhiltnis ist also beziiglich des
1/f-Rauschens im urspriinglichen Signal und im rekonstruierten Signal gleich grof3. Die weille
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Rauschleistung wird jedoch nur mit dem Faktor (t/T) verkleinert. Das Signal-zu-Rausch-
Verhiltnis ist also beziiglich des weillen Rauschens im rekonstruierten Signal kleiner als im
urspriinglichen Signal. D.h. in dem niederfrequenten rekonstruierten Signal steigt durch die
Abtastung verursacht der weille Rauschpegel im Verhéltnis zum Signalpegel an, wihrend der
relative 1/f-Rauschpegel konstant bleibt. Dies entspricht der Faltung von hochfrequentem
weilem Rauschen in den niederfrequenten Bereich.

In Abbildung 5.11 ist das normierte Rauschspektrum ny(f) des stationéren Stromes und das
mit dem Faktor (T/t)* vergroBerte niederfrequente abgetastete normierte Rauschspektrum
nytast(f) zu sehen. Der relative Anstieg des thermischen Rauschniveaus und die Verkleinerung
der 1/f-Eckfrequenz sind deutlich zu erkennen.

A nl(f)

(b)

- fe (W) fir (T/T) f

Abbildung 5.11: (a) Normiertes Rauschspektrum ny(f) des stationdren Stromes und
(b) das skalierte abgetastete normierte Rauschspektrum (T/t)* 1y aq ().

5.1.5 Uberlagerung der Rauschspektren

Im vorigen Teilabschnitt wurde das Rauschspektrum des abgetasteten Kanalstroms eines
einzelnen MOSFET ermittelt. Zur Berechnung des Spektrum Sp«(f) der momentanen
Frequenzabweichung miissen nun nach Gleichung (5.29) und Abbildung 5.7 die
Rauschspektren aller n-Kanal- und p-Kanal-MOSFETs im CMOS-Ringoszillator addiert
werden. Dazu missen zunichst die relevanten Abtastdauern ty und tp fiir den n-Kanal- und
den p-Kanal-MOSFET ermittelt werden.
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Die relevanten Abtastdauern entsprechen den Verzogerungszeiten der Inverter fiir die fallende
oder steigende Flanke, nach (5.8), (5.9), (5.22) und (5.23) gilt somit:

t CUuU
T =t =—k = —0_-DD 5.44
N pHL 2 2IDN ( )
t Ccu
T, =t , =—H=_"0n"DD 5.45
P pLH 2 2IDp ( )
Die Periodendauer T ergibt sich nach (5.15) zu:
T= l = % . (5.46)
f, 21 ¢

Somit gelten fiir die auf die Periodendauer T bezogenen relevanten Abtastdauern folgende
Beziehungen:

I

In__Tme (5.47)
T 2n-1,,

Te__Toc (5.48)
T 2n-1,

Der Beitrag eines einzelnen n-Kanal- bzw. p-Kanal-MOSFETs im i-ten Inverter zum
Spektrum der momentanen Frequenzabweichung ist dann nach (5.29). (5.42), (5.47) und
(5.48) wie folgt gegeben:

1 I YKo 1( 1 8k T
Saeni(f) = fy = ( Ps = '_'( P j‘*‘ b }a (5.49)
TN

Iow \ 2015 ) O L f (2001, ) Upy-U
Surn(F) = £ -] ( e | B '1{ e j+ Halte |, (5.50)
IDP 211 : IDP _C 0x L f Zn : IDP UDD - UTP

Wenn man nun die Beitrdge der MOSFETs in allen n Stufen getrennt nach p-Kanal- und n-
Kanal-Transistoren summiert, ergeben sich nach (5.29) folgende Beitrdge der n-Kanal bzw.
der p-Kanal-Transistoren zum Spektrum der momentanen Frequenzabweichung:

2
SAfN(f)=f02."1 ’ Li2 }i K%l+ ! . }DC 4k, Tyy |, (5.51)
’ Ipn [4n L ULy Coo T Upp-Uy DN

2
SAf’P(f)=f02.A1 . L%({LCJ .K%.li_l—.({LCJ.M{BTYP ) (5.52)
Ipp | 4n L7 I, Cyn T Up=-Up (I
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Wenn man nun die Beitrdge der der n-Kanal und der p-Kanal-MOSFETs zusammen zéhlt,
ergibt sich das Spektrum Sadf) der momentanen Frequenzabweichung des CMOS-
Ringoszillators:

2
1L L(I_j Ko 1, 1 .(}ch.4kBTYN
Cfow 40 L ULy ) Co 0 Upp = Uy (g
S, (f)=f2 i . (5.53)
L L e ) Ko 1, L floe |y,
I, [4n " (I,) C, f Uy-U, (I,

5.1.6 Resultierendes Phasenrauschen

Das Phasenrauschen £(f) ergibt sich nach (4.31) aus dem Spektrum Sa(f) der momentanen
Frequenzabweichung durch Division mit f*:

2
1 LL(I_j Kn 1, 1 -(Ech-zthTvN
£ )2 Iy [4n L (I Co T Upp—Upn \Upy
£(f)=(?°j- X C o (5.54)
PR [ L <TI0 AL N ) TR
Ip |4n U (I,) C, f Uyp-U, (I,

Man kann den Ausdruck fiir das Phasenrauschen in zwei Anteile aufspalten, welche jeweils
durch die thermische und die 1/f-Frequenzstdrmodulation verursacht werden. Fiir das vom
1/f-Rauschen verursachte Phasenrauschen £,,(f) ergibt sich:

2 2 2
£1/f(f)=(ij lLL% }LC -Ifﬂ_}_ ED;C .I§i ' (5.55)
f f C, 4n L Ipn Ipx Lop Lop
Das vom thermischen Rauschen verursachte Phasenrauschen £,(f) lautet:
2
£,(f)= (ij 4k, T-| = YN .(}DC j +— Yp ({’ij . (5.56)
£ Ion (UDD - UTN) Ipn Lop (UDD - UTP) Lsp

Normiertes Phasenrauschen

Es ist oft schwierig, das Phasenrauschen verschiedener Oszillatoren miteinander zu
vergleichen. Hierfiir gibt es drei Griinde:

1. Die Messdaten liegen hiufig bei verschiedenen Mittenfrequenzabstinden vor.

2. Oszillatoren mit einer hohen Oszillationsfrequenz weisen beim gleichen
Mittenfrequenzabstand ein proportional zu f.,,” hoheres Phasenrauschen auf als

Oszillatoren mit einer niedrigen Oszillationsfrequenz.

3. Das Phasenrauschen von Oszillatoren mit hoher Leistungsaufnahme ist tendenziell
niedriger als das von Oszillatoren mit kleiner Leistungsaufnahme.
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Das Verhalten entsprechend dieser drei Punkte wird auch anhand von Gleichung (5.56) fiir
das thermische verursachte Phasenrauschen £4(f) der CMOS-Ringoszillatoren deutlich:

1. Das Phasenrauschen £p(f) nimmt proportional 1/ff mit zunehmendem
Mittenfrequenzabstand f ab.

2. Das Phasenrauschen £4(f) ist eine Funktion des Verhiltnisses (f/fy) des
Mittenfrequenzabstands f zur Oszillationsfrequenz fy, d.h. das Phasenrauschen ist eine
Funktion des relativen Abstands von der Oszillationsfrequenz.

3. Die im Nenner des Ausdrucks (5.56) stehenden Terme iDN-(UDD-UTN) bzw.
TDP-(UDD-UTP) verhalten sich weitgehend proportional zur Leistungsaufnahme Ppc der
Oszillatoren. D.h. eine groBere Leistungsaufnahme fithrt zu einem geringeren
Phasenrauschen proportional zu 1/Ppc.

Um also Messungen des Phasenrauschens an verschiedenen Oszillatoren bei verschiedenen
Oszillationsfrequenzen und bei verschiedenen Leistungsaufnahmen verniinftig miteinander zu
vergleichen, muss man das gemessene Phasenrauschen £(f) auf den Mittenfrequenzabstand f,
die Oszillationsfrequenz f, und die Leistungsaufnhahme Ppc=Ipc-Upp nach folgender
Beziehung normieren [84]:

2
f) I,.U
£ (f)=£(f)| — | ipc=bD 5.57
norm () ()(foj LW (5.57)

Das nach dieser Gleichung normierte Phasenrauschen ist im vom weillen Rauschen
dominierten Teil des Spektrums iiber dem Mittenfrequenzabstand konstant.

Entsprechend (5.55) und (5.57) und ergibt sich fiir das vom 1/f-Rauschen verursachte
normierte Phasenrauschen £,orm,1/6(f):

3 3

1 U 1 1 I I

E o (F) = = =2 — || DC | R | 2GR (5.58)
f C - ImW 4n L . I,

Das vom 1/f-Rauschen verursachte normierte Phasenrauschen £,,m 1/s ist nicht konstant,
sondern féllt proportional zu 1/f mit zunehmendem Mittenfrequenzabstand ab. Daher sollten
Vergleiche zwischen verschiedenen Messungen nur beim gleichen Mittenfrequenzabstand f
vorgenommen werden.

Entsprechend (5.56) und (5.57) und ergibt sich fiir das vom thermischen Rauschen
verursachte normierte Phasenrauschen £,0m m(f):

2 2
e _AkT U | Joe | oy yf Yoo | foe | Ly ) (5.59)
norm, th lmW UDD _ UTN IDN N UDD — UTP IDP P

Der Ausdruck fir das normierte vom thermischen Rauschen verursachte Phasenrauschen ist
unabhéngig vom Mittenfrequenzabstand f.

Vergleich des Ergebnisses mit eigener und fremder Literatur

Die Gleichung (5.55) fiir das vom 1/f-Rauschen verursachte Phasenrauschen £;/(f) und die
Gleichung (5.58) fiir das entsprechende normierte Phasenrauschen £,,m 1/4(f) wurden im
Rahmen dieser Arbeit bereits veroffentlicht [114]. Die Analyse in [114] baut allerdings auf
dem Ansatz entsprechend Gleichung (5.17) auf und beschrinkt sich daher auf langsame
Rauschvorgénge.
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Der Ausdruck (5.56) fiir das vom thermischen Rauschen verursachte Phasenrauschen £4(f)
kann mit &hnlichen Ausdriicken in [77], in [113] und in [115] verglichen werden. Die
Analysen in diesen Veroffentlichungen beschrianken sich jedoch auf weile Rauschquellen.

Die Analyse in dieser Arbeit vereinigt hingegen iiber den Ansatz der Abhéngigkeit der
Momentanfrequenz f(t) in von den Momentanstromen i(t) entsprechend Gleichung (5.18) die
Rauschanalyse fiir schnelle thermische und langsame 1/f-Rauschquellen.

Die Abhiingigkeit des Phasenrauschens von der relativen Inverterdimensionierung

Die Gleichungen (5.58) und (5.59) enthalten die Verhéltnisse (Ipc/ TDN) bzw. (Ipc/ TDP) des
mittleren Stromverbrauchs Ipc zu den Schaltstromen Ipy bzw. Ipp der n- bzw.- p-Kanal-
Transistoren. Um Regeln fiir den Schaltungsentwurf aufstellen zu konnen, ist es vorteilhaft,
diese Stromverhiltnisse in Abhédngigkeit der MOSFET-Weiten Wy bzw. Wp anzugeben. Die
sich ergebenden Ausdriicke werden noch einfacher, wenn man normierte Weiten wegn bzw.
werp fiir die n- bzw. p-Kanal-MOSFETs in den Invertern definiert.

Die Lade- bzw. Entladestrome Ipp und Ipy verhalten sich proportional zum Produkt aus
Kanalweite Wp bzw. Wy und der Ladungstrigerbeweglichkeit pp bzw. un. Entsprechend der
Beziehung fiir den mittleren Strom Ipc nach Gleichung (5.16) kann man daher ein mittleres

Produkt M_W aus Kanalweite und Beweglichkeit definieren:

-1
uw =2- L . (5.60)
Wy W,

Die normierten Weiten wegn bzw. Wefip sind per Definition gleich den Verhiltnissen des
Entladestroms Ipy bzw. Ladestroms Ipp zum mittleren Strom Ipc:

W = Ion _ uy Wy _ MNWN|: 1 + 1 }, (5.61)
Ipe uWw 2 Wy upWe

w,, =0 MeWe “PW{ t 1 } (5.62)
Ipe uWw 2 [ gWy W

Fiir beliebige Inverterdimensionierungen gilt fiir die Summe der Kehrwerte der normierten
Weiten:

1 1
+

WeﬁN wefﬂ)

=2, (5.63)

Oft werden Inverter fiir gleich lange Anstiegs- und Abfallzeiten ausgelegt. Es ergeben sich
dann auch gleich lange Verzogerungszeiten filir die steigende und fallende Flanke. Diese
symmetrischen Schaltflanken erreicht man nach (5.8) mit einem Entwurf, fiir den folgende

Beziehung gilt:

W

(_PJ M (5.64)
N Jgym Mo

Fiir den Oszillator mit symmetrischen Invertern gilt dann nach (5.61) und (5.62):
W =W =1. (5.65)

Mit obigen Beziehungen koénnen die Gleichungen (5.58) und (5.59) fiir das normierte
Phasenrauschen wie folgt dargestellt werden.
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Fiir den 1/f-Anteil £,0rm,1/1(f) des normierten Phasenrauschen ergibt sich:

3 3
1 1
£norm,1/f (f)= Ky {(—J Ky + (—j 'KFP] (5.66)
weffN WeﬁP

mlt Kl/f=l.vlj¢.L'i2-
f C -ImW 4n L

Fiir den thermischen Anteil £,om m(f) des normierten Phasenrauschen ergibt sich:

2 2
U 1 U 1
£n0rm,th =Kth ) ( DR j( j .,YN +( PR j( j .'YP (567)
Upp = Uy Wetin Upp = Upp Wetp

mit K, = 4k‘i;l;.
m

Werden MOSFETs mit sehr unterschiedlich groer Weite verwendet, dann gilt fiir die
effektive Weite des weiteren MOSFET:

W, —o, dh w, —0. (5.68)
Fiir die effektive Weite des schmaleren MOSFET gilt
Wy — ), dh w, T —2. (5.69)

Die Kehrwerte der effektiven Weiten bewegen sich also zwischen null fiir einen sehr weiten
MOSFET bis zwei fiir einen sehr schmalen MOSFET. Die Gleichungen (5.66) bis (5.69)
machen deutlich, dass der effektiv weitere MOSFET weniger zum Phasenrauschen beitrigt
als der effektiv schmalere MOSFET. Hierauf wird im Detail im Teilabschnitt 5.2.3
eingegangen.

5.2 Einfluss der Entwurfsparameter auf das Rauschen

Mit Hilfe der Ausdriicke (5.66) und (5.67) kann nun untersucht werden, wie ein
Ringoszillator ausgelegt werden muss, damit er ein mdglichst kleines Phasenrauschen
aufweist und welche theoretischen Grenzen der Verringerung des Rauschens existieren.
Folgende Entwurfsparameter stehen dem Schaltungsentwickler zur Optimierung des
Phasenrauschens zur Verfiigung:

* die Stufenanzahl n,
* die Kanalldnge L und die Kanalweite . Diese Entwurfsparameter bestimmen dann
o die Kanalfliche WL und

o die normierten Weiten (wepy, Wepp) der MOSFETs, d.h.  die
Symmetrieeigenschaften der verwendeten Inverter,

* die Kernspannung Upp des Oszillators steht unter Umstdnden auch als freier
Entwurfsparameter zur Verfiigung.

In einem ersten Schritt wird davon ausgegangen, dass die Inverter des Ringoszillators fiir
symmetrische Schaltflanken dimensioniert sind, d.h. das Verhiltnis der Gateweiten von p-
Kanal und n-Kanal-Transistor ist entsprechend (5.64) gewihlt. Aullerdem wird von einer
konstanten Kernspannung Upp ausgegangen. Auf dieser Basis wird dann in Teilabschnitt
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5.2.1 der Einfluss der Knotenkapazitit C,, der Stufenanzahl n und der Kanalfliche W-L auf
das Phasenrauschen untersucht. In einem nichsten Schritt wird in Teilabschnitt 5.2.3 fiir einen
Oszillator mit gegebener Stufenanzahl und Gatelédnge der Transistoren untersucht, wie sich
die relative Dimensionierung der n-Kanal- und p-Kanal-MOSFETs auf das Phasenrauschen
auswirkt. In einem dritten Schritt wird schlieBlich in Teilkapitel 5.2.2 der Einfluss der
Kernspannung Upp auf das Phasenrauschen betrachtet. Die Untersuchung wird dabei separat
fiir das vom thermischen Rauschen und fiir das vom 1/f-Rauschen verursachte
Phasenrauschen  vorgenommen, da die jeweiligen Abhédngigkeiten von den
Entwurfsparametern unterschiedlich sind.

5.2.1 Einfluss der Knotenkapazitat, der Stufenanzahl und der
Kanalfldche

Thermisches Phasenrauschen

Bei der Analyse des Einflusses der Entwurfsparameter auf das vom thermischen Rauschen
verursachte Phasenrauschen wird davon ausgegangen, dass die Kanalrauschkoeffizienten und
die Schwellenspannungen der n-Kanal- und p-Kanal-MOSFETs betragsméfig in etwa gleich
groB} sind. Es gilt also yn = yp =y sowie Uty = Urp = Ur. Fiir das normierte Phasenrauschen
£10rm.tm des Oszillators mit symmetrischen Invertern gilt dann nach (5.67) und mit (5.65):

£ = 8YkBT . UDD ' (570)
ot S TnwW (U, - Uy

Das Phasenrauschen £normm ist also durch die Boltzmannkonstante kg, durch die absolute
Betriebstemperatur T und durch zwei Parameter der verwendeten CMOS-Technologie,
ndmlich dem Kanalrauschkoeffizient y und der Schwellenspannung Ur, bestimmt.

Es ergeben sich nur geringe Einflussmdéglichkeiten fiir den Schaltungsentwickler, das vom
thermischen Rauschen verursachte Phasenrauschen zu verbessern. Als
Optimierungsparameter  verbleibt im  Wesentlichen die Schwellenspannung  Ur.
Ringoszillatoren, welche aus MOSFETs mit geringer Schwellenspannung aufgebaut sind,
konnen bei gleichem Stromverbrauch, gleicher Frequenz und gleichem Phasenrauschen bei
einer niedrigeren Kernspannung Upp betrieben werden als Ringoszillatoren, welche aus
MOSFETs mit hoher Schwellenspannung aufgebaut sind. Bei niedrigerer Kernspannung wird
weniger Energie verbraucht und das normierte Phasenrauschen ist kleiner. Falls die
Technologie die Auswahl mehrerer Schwellenspannungen erlaubt, ist daher die Verwendung
von MOSFETSs mit moglichst geringer Schwellenspannung empfehlenswert.

Der effektive Kanalrauschkoeffizient y ist flir MOSFETSs mit ldngerem Kanal tendenziell ein
wenig kleiner als fiir MOSFETs mit minimaler Kanallinge [29]. Allerdings ist die
Abhingigkeit von der Kanallinge nicht besonders ausgeprdgt. Daher kdnnen sich mit
Transistoren groflerer Kanalldnge kleinere Vorteile beziiglich des Phasenrauschens ergeben.
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Nun konnen die Naturkonstanten und typische Werte fiir die weiteren Parameter in (5.70)
eingesetzt werden, um die untere Grenze fiir das thermisch verursachte normierte
Phasenrauschen £,0rm m zu berechnen:

* Kanalrauschkoeffizient v =2/3,

* Boltzmannkonstante ks = 1,3806505:10 J/K,
* absolute Temperatur T =293,15 K (entspricht 20°C),
* Schwellenspannung Ur~=0,2-Upp.

Damit ergibt sich die untere Grenze fiir das normierte Phasenrauschen eines CMOS-
Ringoszillators nach (5.70) zu -166 dBc/Hz.

1/f-Phasenrauschen

Fiir einen Ringoszillator mit symmetrischen Invertern gilt nach (5.66) und mit (5.65) fiir das
vom 1/f-Rauschen verursachte Phasenrauschen £norm,1/6(f):
1 UDD . KFN + KFP )

£ f)=—-
romr(F) f C' -1mW  4n-I’

(5.71)

Im Gegensatz zum thermisch verursachten Phasenrauschen gehen in diese Beziehung sowohl
die Anzahl der Stufen n wie auch die Kanallinge L ein. Im Gegensatz zum thermischen
Rauschen ergeben sich also mehrere Freiheitsgrade fiir den Entwickler, das durch 1/f-
Rauschen verursachte Phasenrauschen zu reduzieren. Die folgenden Uberlegungen sollen
klaren, mit welcher Entwurfsstrategie ein Ringoszillator mit optimalem Phasenrauschen
entworfen werden kann.

Dazu wird von einem vorgegebenen Ringoszillator mit einer kleinen Stufenanzahl und einer
relativ hohen Oszillationsfrequenz f, ausgegangen. Die Daten dieses als Vergleichsbasis
dienenden ,Referenzoszillators sind mit dem Index ,0“ gekennzeichnet. Der
Referenzoszillator hat die Stufenanzahl no und ist aus MOSFETs mit der minimalen
Kanalldnge L.s aufgebaut. Weiterhin sind die Inverter dieses Oszillators fiir symmetrische
Schaltflanken ausgelegt, d.h. es gilt nach (5.64) Wpo=pun/up Wno. Mittels dreier
verschiedener Entwurfsmethoden soll aus dem Referenzoszillator ein Oszillator fiir eine
niedrigere  Oszillationsfrequenz  f;  abgeleitet werden, der jedoch dieselbe
Gleichstromaufnahme Ipc hat. Die erste Methode - mit dem Buchstaben ,,3C* gekennzeichnet
- besteht darin, zusitzliche Kapazititen an den drei Knoten hinzuzufiigen, um die Frequenz zu
verkleinern. Bei der zweiten Methode - mit dem Buchstaben ,,9N* gekennzeichnet - wird die
Stufenanzahl n vergréBert. Und die dritte Methode - mit den Buchstaben , WL
gekennzeichnet - besteht in der Vergroferung der Kanalfliche der MOSFETs. Diese drei
Entwurfstrategien werden nun beziiglich ihres Einflusses auf das normierte Phasenrauschen
£10rm Verglichen.

Methode ,,C“: Vergrofserung der Knotenkapaczitdit C,

Die Knotenkapazitit C, wird an jedem Knoten von ihrem urspriinglichen Wert C,y durch eine
zusétzliche, parallel geschaltete Kapazitit auf den Wert C,c vergréBert. Fiir die Frequenz f;
gilt dann:
5
fy

i@

(5.72)

@)
&
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Nach (5.16), (5.66) und (5.72) bleibt die Gleichstromaufnahme Ipc konstant und das
normierte Phasenrauschen £, wird ebenfalls nicht beeinflusst:

£ £ (5.73)

normC _ ““norm( °

Diese Methode bringt also keine Verbesserung und auch keine Verschlechterung des
normierten Phasenrauschens gegeniiber dem Referenzoszillator.

Methode ,,N“: Vergroflerung der Stufenanzahl n

Die Anzahl n der Stufen im Inverterring wird von ny auf ny vergroBert. Fiir die Frequenz f;
gilt dann:

L0 (5.74)
n

Wiederum bleibt die Gleichstromaufnahme Ipc konstant, aber das normierte Phasenrauschen
£norm Wird nach (5.71) verkleinert:

n f
£normN = £nonn0( % ) = £nonnc( y fO) * (575)

Mit dieser Entwurfsmethode kann also das normierte Phasenrauschen gegeniiber dem
Referenzoszillator verbessert werden.

Methode ,, WL“: Vergrofserung der Gatefliche WL

Die effektive Kanallinge Leg wird vom Minimalwert Lesy auf den Wert Legrw vergroBert. Um
die Lade- und Entladestrome und damit die Gleichstromaufnahme konstant zu halten, wird
die Kanalweite W relativ gesehen gleich stark vergroBert, d.h. es soll gelten:

W = const. (5.76)

eff

Die Kanalflache vergroflert sich dann proportional zu Leffz. Die Knotenkapazitit C, setzt sich
aus der inneren Gatekapazitit Cg des MOSFET zwischen Gate und Kanal und aus dufleren
parasitiren Kapazititen - z.B. der Sperrschichtkapazititen zwischen Drain und Bulk —
zusammen. Die Summe der duBleren Kapazititen wird mit Cp bezeichnet. Die innere Kapazitit
Cg ist proportional zur Gatefliche WL und damit nach (5.76) proportional zu Leff2, wiahrend
die duBere Kapazitit Cp proportional zur Kanalweite W - und damit nach (5.76) proportional
zu L. — anwichst. Da die Oszillationsfrequenz f bei konstanten Lade- und Entladestromen
antiproportional zur Kontenkapazitét C, ist, gilt fiir die Frequenz f;:

f, =( | J ’ l<m<2. (5.77)

fO LeffWL

Der Exponent m strebt fiir Cg >> Cp gegen zwei und fiir Cg << Cp gegen eins. Nach (A.27)
wird das normierte Phasenrauschen £, also wie folgt verkleinert, wenn die Kanalldnge und
Kanalweite um den gleichen Faktor vergrofert werden:

2
2 i
L £ /\m
£nonnWL = £nonn0( ef%effWL) = £nonn0( ) foj . (578)

Der Exponent 2/m ist dabei fiir Cg >> Cp mindestens gleich eins und fiir Cg << Cp hochstens
gleich zwei.
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Theoretischer Vergleich der drei Methoden

Alle der nach den drei Methoden entworfenen Oszillatoren konnen also so entworfen werden,
dass sich ndherungsweise die gleiche Schwingfrequenz f; und die gleiche Stromaufnahme Ipc
einstellt. Das normierte Phasenrauschen der drei Oszillatoren unterscheidet sich aber ganz
wesentlich. Es soll nun der Fall betrachtet werden, dass die nach den drei Methoden
modifizierten Oszillatoren eine Schwingfrequenz f; aufweisen, welche der Hilfte der
Frequenz fy des Referenzoszillators entspricht.

Beim Entwurf entsprechend der Methode ,,C* wird die effektive Knotenkapazitit verdoppelt,
um die Schwingfrequenz zu halbieren. Es ergibt sich nach (5.73) aber keine Verringerung des
Phasenrauschens, beide Oszillatoren sind daher beziiglich des Phasenrauschens vergleichbar.

Beim Entwurf entsprechend Methode ,,N“ wird die Stufenanzahl verdoppelt, um die
Schwingfrequenz zu halbieren. Nach (5.75) wird dann £, um 3 dB verringert, d.h. die
normierte vom 1/f-Rauschen verursachte Phasenrauschleistung halbiert sich im modifizierten
Oszillator gegeniiber dem Referenzoszillator.

Wie aus (5.78) ersichtlich ist, wird das Phasenrauschen im Ringoszillator entsprechend der
Methode ,,WL* gegeniiber dem urspriinglichen Oszillator potentiell am meisten verkleinert.

Falls die innere Kapazitit zwischen Gate und Kanal sehr viel kleiner ist als die duBlere
Kapazitit Cp, wenn also Cg << Cp gilt und die Kanalfldche klein ist, dann ergibt sich eine
Reduzierung von £,om um 6 dB, wenn die Frequenz f; des modifizierten Oszillators halb so
gro3 gewihlt wird wie Frequenz f;, des Referenzoszillators. Dann muss die Kanallinge
ndmlich beinahe verdoppelt werden, um eine Verdoppelung der dominanten &ulleren
Kapazitdit und damit eine Halbierung der Schwingfrequenz zu erreichen. Bei einer
Verdoppelung der Kanalldnge ergibt sich aber eine Vervierfachung der inneren Kanalflache
und damit eine Viertelung der 1/f-Rauschleistung.

Falls die innere Kapazitit zwischen Gate und Kanal viel groBer ist als die dullere Kapazitit
Cp, wenn also Cg >> Cp gilt und die Kanalfliche dementsprechend groB ist, dann ergibt sich
eine Reduzierung von £,om um 3 dB, wenn die Schwingfrequenz gegeniiber dem

Referenzoszillator halbiert wird. In diesem Fall wird die Kanallinge mit dem Faktor V2
gestreckt, um eine Verdoppelung der dominanten inneren Kapazitit und damit eine
Halbierung der Schwingfrequenz zu erreichen. Damit ergibt sich eine Verdoppelung der
inneren Kanalfliche und damit eine Halbierung der 1/f-Rauschleistung.

Oszillatorentwurf entsprechend den Methoden ,,C*, ,N“ und ,, WL*

Zur experimentellen Verifizierung der theoretischen Voraussagen wurden drei Oszillatoren
entsprechend der Methoden ,,C*, ,N“ und ,,WL* in 0,18 pm CMOS-Technologie entworfen
und gefertigt. Ausgangspunkt ist ein Referenzoszillator mit 3 Stufen und einer
Oszillationsfrequenz von ca. fy=6 GHz, welcher jedoch nicht gefertigt wurde. Die
Zielfrequenz fiir die gefertigten modifizierten Oszillatoren betrdgt in etwa 2 GHz und damit
etwa ein Drittel der Referenzfrequenz. Der angestrebte Stromverbrauch betrigt in etwa
3,5 mA bei einer Kernspannung von 1,8 V. Auch bei groleren Abweichungen der Frequenz
und des Stromverbrauchs ist ein Vergleich der drei Konzepte auf Basis des normierten
Phasenrauschens ohne weiteres mdoglich, weil in das normierte Phasenrauschen die
Leistungsaufnahme und die Schwingfrequenz eingerechnet wird. Die wichtigsten
Eigenschaften der entworfenen Oszillatoren sind in Tabelle 5.1 zusammengefasst. Der
Oszillator ,,3C* hat drei Stufen, welche jeweils mit einer zusdtzlichen Kapazitdt belastet sind.
Der Oszillator ,,9N* hat 9 Stufen, die lediglich durch die Folgestufe belastet sind. Der
Oszillator ,, WL* hat wieder drei Stufen. Die Kanalldinge und -Weite der MOSFETs in den
Invertern ist aber gegeniiber den anderen Schaltungen verdoppelt, so dass sich eine vierfache
Gateflidche und eine entsprechende Reduzierung der 1/f-Stormodulation ergeben. Die Treiber
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aller Oszillatoren nehmen jeweils ca. 9 mA Strom auf und liefern eine Ausgangsleistung von
ca. | mW an 50 Q.

Tabelle 5.1: Eigenschaften der Oszillatoren ,,3C*, ,,9N“ und ,,WL*.

Eigenschaft Einheit [ Osz.3C | Osz. 9N | Osz. WL
Lange L der n- und p-Kanal-MOSFETs um 0,18 0,18 0,36
Weite Wp des p-Kanal-MOSFET pm 21,6 21,6 432
Weite Wy des n-Kanal-MOSFET pm 8,0 8,0 16,0
Anzahl n der Stufen - 3 9 3
Zusitzliche MIM-Kapazitit an den Knoten fF 140 - -

Messung im durch thermisches Rauschen dominierten Bereich

Der durch 1/f-Rauschen beeinflusste Bereich des Phasenrauschens mit einem Verlauf
proportional 1/f reicht fiir die entworfenen Ringoszillatoren bis in den Bereich von einigen
zehn MHz. AuBlerdem sind fiir groBBere Offsetfrequenzen einzelne Storspitzen im Spektrum
sichtbar, welche durch Storeinstreuungen auf die Kernspannung verursacht werden
(Vergleiche hierzu Abbildung 4.12 und Abbildung 4.13). Um den Einfluss des 1/f-Rauschens
fiir groBere Offsetfrequenzen im MHz-Bereich zu verringern und um die Storungsspitzen zu
verkleinern, wurde eine Induktivitit in die Versorgungsspannungsleitung geschaltet. Damit
erhilt man in einem gewissen Frequenzbereich (10 kHz bis 10 MHz) eine hochohmige
Versorgungsquelle fiir den Oszillatorkern. Dadurch wird der Einfluss des niederfrequenten
1/f-Rauschens auf das Phasenrauschen reduziert (Vergleiche hierzu Kapitel 5.3). Aulerdem
blockt die Induktivitit den Einfluss der au3eren Stérquellen — zumindest zum Teil — ab.

Messung im durch 1/f-Rauschen dominierten Bereich

Um bei den Messungen des durch 1/f-Rauschen verursachten Phasenrauschens den Bereich
mit einem Verlauf proportional 1/f zu niedrigeren Mittenfrequenzabstinden zu vergrofern —
und damit den Bereich mit gaullférmigem Verlauf auf kleinere Mittenfrequenzabstinde zu
verkleinern (Vergleiche hierzu Kapitel 4) — wurden die Oszillatoren fiir die Messungen mit
einer Phasenregelschleife (engl. phase locked loop, PLL) sehr kleiner Bandbreite [108]
stabilisiert. Auf das Phasenrauschen im 1/f’-Bereich hat die PLL keinen Einfluss.

Messergebnisse fiir das thermische Phasenrauschen

Wie oben dargelegt, sollten sich fiir das vom thermischen Rauschen verursachte normierte
Phasenrauschen, also fiir das bei groBen Mittenfrequenzabstinden gemessene normierte
Phasenrauschen, keine grofen Unterschiede zwischen den drei Oszillatoren ergeben. Das
durch die thermische Stormodulation dominierte Phasenrauschen wurde bei einem
Mittenfrequenzabstand von 80 MHz gemessen. Bei diesem Mittenfrequenzabstand liegt das
gemessene Phasenrauschen aller Oszillatoren in dem Bereich mit einem Abfall von
20 dB/Dekade. Andererseits ist der Rauschpegel bei diesem Abstand noch hoch genug, um
nicht im Eigenrauschen des Spektrumanalysators unterzugehen.

In Tabelle 5.2 sind die Betriebsbedingungen und Messergebnisse der drei Oszillatoren fiir
eine Kernspannung von ca. 1,8 V angegeben. Der Oszillator ,,9N*“ hat ein um etwa 1 dB
besseres normiertes Phasenrauschen als der Oszillator ,,3C*, und beim Oszillator ,,WL* ist
das Phasenrauschen um ca. 2 dB besser. Der Grund fiir das leicht schlechtere Phasenrauschen
des Oszillators ,,3C* gegeniiber dem Oszillator ,,9N* liegt wohl in der geringen Stufenanzahl
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des Oszillators. Bei sehr kleiner Stufenanzahl werden die Schaltvorgidnge nicht mehr komplett
abgeschlossen, d.h. die Logikpegel der einzelnen Stufen sind nicht komplett geséttigt. Daher
ist die Verstdarkungskette, welche aus den im Kreis geschalteten Invertern besteht, nie ganz
unterbrochen®’. Dies begiinstigt die Ausbreitung von Storungen durch den Ring, und es ergibt
sich ein leicht vergrofertes Phasenrauschen. Das sehr geringe Phasenrauschen des Oszillators
» WL kann man auf die groBBere Kanalldnge der darin verbauten Transistoren zuriickfiihren,
da sich dann ein etwas kleinerer Rauschfaktor y ergibt als bei Transistoren mit minimaler
Kanalldnge. Das gemessene, normierte Phasenrauschen bei 80 MHz Mittenfrequenzabstand
kommt dem oben berechneten Minimalwert von -166 dBc/Hz schon recht nahe. Damit
bestitigt sich die Gleichung (5.70).

Tabelle 5.2: Messergebnisse fiir das durch thermisches Rauschen verursachte
Phasenrauschen der Ringoszillatoren ,,3C* , ,, 9N“ und ,,WL*
bei UDD ~ 1,8V
Oszillator| L n UDD IDD fosz £ *) £norm *) £norm = £norm,C *)
L
- [V] | [mA] | [GHZz] | [dBc/Hz] | [dBc/Hz] [dBc/Hz]

3C 1 | 3] 1,80 3,76 2,53 -141,6 -163,3 -0,0

N 1 |9 180 3,72 2,13 -144.4 -164,6 -1,3

WL 2 3| 1,80 | 3,37 2,19 -144,3 -165,2 -1,9

*)  gemessen und berechnet beim Mittenfrequenzabstand f= 80 MHz
Messergebnisse fiir das 1/f-Phasenrauschen

Da die Schwingfrequenz f; der modifizierten Oszillatoren in etwa ein Drittel der
Referenzfrequenz fy betrigt, ist zu erwarten, dass der Oszillator ,,9N*“ mit der Stufenanzahl
n=3x3=9 ein um ca. log(3) =5 dB (4,77 dB) kleineres Phasenrauschen aufweist als der
Oszillator ,,3C* mit 3 Stufen und vergroBerter Knotenkapazitit. Beim Oszillator ,,WL* mit
vergroBerter Gateflache wurde die Kanallainge und —Weite verdoppelt, um die Zielfrequenz zu
erreichen. Nach (5.78) ist daher eine Verringerung des Phasenrauschens um log(2%) = 6 dB zu
erwarten. Aufgrund von Uberlappbereichen des Kanals iiber die Implantationsgebiete von
Drain und Source kann sich allerdings bei einer Verdoppelung der gezeichneten Kanalldnge
die effektive Kanalldinge mehr als verdoppeln, so dass auch eine grofere Reduzierung des
Phasenrauschens moglich erscheint.

In Abbildung 5.12 ist das bei verschiedenen Mittenfrequenzabstinden gemessene
Phasenrauschen £(f) der drei Oszillatoren beim Betrieb mit einer Kernspannung von ca.
1.83 V aufgetragen. Das gemessene Phasenrauschen wird bei einem Mittenfrequenzabstand
von 500 kHz verglichen, weil bei diesem Mittenfrequenzabstand die Phasenrauschspektren
aller drei Oszillatoren im Bereich mit einem Abfall von 30 dB/Dekade liegen.

In Tabelle 5.3 sind die genauen Messbedingungen und die Messergebnisse fiir eine
Kernspannung von ca. 1,83 V zusammengefasst. Das normierte Phasenrauschen £, des
Oszillators ,, 9N ist um 5,4 dB kleiner als das normierte Phasenrauschen des Oszillators.
»3C*. Damit ist die Verringerung ein wenig grofler als die von der Theorie vorhergesagten
4.8 dB. Das normierte Phasenrauschen £,,m des Oszillators ,, WL ist um 8,2 dB kleiner als
beim Oszillator ,,3C*, und damit wiederum gréBer als der theoretisch zu erwartende Wert von

2 Fiir gesittigte Logikpegel ergibt sich beim leitenden Transistor Ups=0 und damit nach (2.1)
gn=0lp/dUgs=0. Somit ist die Verstirkung des Inverters gleich null und die Verstirkungskette ist
unterbrochen.
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6.0 dB. Die Ursache liegt — wie oben schon angedeutet - vermutlich in der Differenz zwischen
gezeichneter und effektiver Gatelidnge.

In Tabelle 5.4 sind die Betriebsbedingungen und Messergebnisse der drei Oszillatoren fiir
eine Kernspannung von ca. 1,55 V und dementsprechend reduzierten Oszillationsfrequenzen
angegeben. Die Verringerung des normierten Phasenrauschens des Oszillators ,,9N*“ bzw.
» WL gegeniiber dem Oszillator ,,3C* entspricht in etwa den bei einer Kernspannung von

1,83 V gemessenen Werten.

Abbildung 5.12:

Phasenrauschen £ [dBc/HZ]
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Mittenfrequenzabstand f [Hz]

Gemessenes Phasenrauschen £(f) der Oszillatoren ,,3C*, ,,9N“ und ,,WL*

iiber dem Mittenfrequenzabstand f im Bereich der Stormodulation durch

1/f-Rauschen. Die Trendlinien geben einen 1/f-Verlauf wieder.

Tabelle 5.3: Messergebnisse fiir das durch 1/f-Rauschen verursachte Phasenrauschen
der Ringoszillatoren entsprechend den Entwurfsmethoden
»3C, L, 9N“und ,,WL* be1 Upp = 1,83V.
Oszillator| L n UDD IDD fosz £ *) £norm *) £norm = £norm,C *)
L .
- [V] [mA] | [GHz] | [dBc/Hz] | [dBc/Hz] [dBc/Hz]
3C 1 3 (1,82 3,78 2,50 -83,1 -148.7 -0,0
9N 1 91 1,84 3,87 2,15 -90,0 -154,1 -5.4
WL 2 3 (1,84 ]| 3,56 2,25 -92,1 -156,9 -8,2

*)  gemessen und berechnet beim Mittenfrequenzabstand f= 500 kHz.

Tabelle 5.4: Messergebnisse fiir das durch 1/f-Rauschen verursachte Phasenrauschen
der Ringoszillatoren entsprechend den Entwurfsmethoden
,»3C, L, ON“und ,,WL“ bei Upp = 1,56V.
Oszillator| L n UDD IDD fosz £ *) £norm *) £norm = £norm,C *)
L .
- [V] [mA] | [GHz] | [dBc/Hz] | [dBc/Hz] [dBc/Hz]
3C 1 3| 1,55 2,79 2,20 -82,0 -148.,5 -0,0
9N 1 9| 1,54 | 2,72 1,82 -88.8 -153.8 5.3
WL 2 3 (1,56 2,44 1,86 -91,6 -157,2 -8,7

*)  gemessen und berechnet beim Mittenfrequenzabstand f= 500 kHz.
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Die in der Literatur zu findende Aussage, dass ,,schnelles Umschalten* in Ringoszillatoren zu
besserem Phasenrauschen fiihrt als ,langsames Umschalten [83]|, kann anhand obiger
Messergebnisse iiberpriift werden. Der Oszillator ,,WL®, bei welchem die Schaltvorgénge
langsamer Verlaufen als beim Oszillator ,,9N*, hat trotzdem ein um ca. 3 dB besseres
normiertes Phasenrauschen. Die Aussage zum prinzipiellen Vorteil des ,,schnellen
Umschaltens* beziiglich des Phasenrauschens ist also falsch. Dies beantwortet die Frage
Nr. 3, welche zu Beginn dieses Kapitels gestellt wurde.

L/f-Eckfrequenz,

Die Ergebnisse der Messungen fiir das thermische und das 1/f-Rauschen kénnen nun zur
Berechnung der 1/f-Eckfrequenzen f¢ des Phasenrauschens £(f) in den drei Oszillatoren
herangezogen werden. Die Eckfrequenz fi;¢ bezeichnet die Grenze zwischen dem Bereich
mit einem Verlauf des Phasenrauschens proportional zu 1/f entsprechend Gleichung (4.69)
und 1/ entsprechend Gleichung (4.47), also die Grenze zwischen dem Bereich mit einem
Abfall von -30 dB/Dekade und -20 dB/Dekade.

Die Eckfrequenzen f;¢ wird aus dem normierten Phasenrauschen £,,m 1//(f) bei einem
Mittenfrequenzabstand von 80 MHz nach Tabelle 5.2 und aus dem normierten
Phasenrauschen £,om1/1(f) bei einem Mittenfrequenzabstand von 500 kHz nach Tabelle 5.3
berechnet.

Das normierte 1/f-Phasenrauschens £,0m_ 1/1(f) fallt mit -10 dB pro Frequenzdekade ab und das
normierte thermische Phasenrauschen £no:mm(f) ist konstant. Die Eckfrequenz fj/¢, bei der
beide Werte gleich grof3 sind, ergibt sich daher zu:

£

£norm.] /£ ~*norm th

10dB ' (5.79)

fl/f,£ Mess,1/f 10

Die Oszillatoren ,,3C%, ,,9N* und ,,WL* sind jeweils mit symmetrischen Invertern aufgebaut.
Wenn man annimmt, dass beide MOSFET-Typen ein gleich groBBes thermisches Rauschen
(yn=1vp), aber verschieden grofes I1/f-Rauschen aufweisen (Kpn = Kpp), tragen beide
MOSFET-Typen nach (5.67) gleich viel zum thermischen Phasenrauschen bei und ihr Beitrag
zum 1/f-Phasenrauschen ist nach (5.66) proportional zu den 1/f-Rauschkoeffizienten Kgy und
Kgp. Die Eckfrequenz f ¢ der Oszillatoren ,,3C*, ,,9N*“ und ,,WL* ist daher proportional zum
Mittelwert der beiden Eckfrequenz fisrasen und fi/e7asep des abgetasteten Rauschens des n-
Kanal- bzw. p-Kanal-MOSFETs nach Gleichung (5.43). Da die relativen Abtastdauern nach
(5.47) und (5.48) in den symmetrischen Oszillatoren fiir beide MOSFET-Typen gleich grof3
sind, kann aus der 1/f-Eckfrequenz des Phasenrauschens fjs¢ mittels (5.43) und (5.12) die
mittlere  Eckfrequenz  fj des stationiren  Rauschens der MOSFETs im
Gleichstromarbeitspunkt berechnet werden:

-— T
fl/f = %(fl/f,N + fl/f,P)= (?) ) fl/f,Tast =2n- fl/f,£ . (5.80)

Aus den Daten von Tabelle 5.5 kann man ablesen, dass sich aus den gemessenen Daten fiir
den 3-stufigen Oszillator ,,3C* und den 9-stufigen Oszillator ,,9N“ — welche aus gleich
dimensionierten MOSFETs aufgebaut sind — eine in etwa gleich grofle stationdre mittlere
Eckfrequenz f},s des Rauschens der MOSFETs ergibt. Der etwas hohere Wert des dreistufigen
Oszillators ,,3C* ist, wie oben bei der Erlduterung zur Tabelle 5.2 schon angedeutet, auf die
geringere Stufenanzahl zuriickzufithren. Die Transistoren des Oszillators ,,WL* weisen eine
statische Eckfrequenz fsauf, welche nur ein Viertel bis ein Fiinftel so grof3 ist wie diejenige
der anderen Oszillatoren. Dies passt sehr gut zur vierfachen Gatefldche der Transistoren im
Oszillator ,,WL*, durch welche das Leistungsdichtespektrum der 1/f-Rauschleistung auf
mindestens ein Viertel reduziert wird. Insgesamt bestétigt sich also die GesetzmiBigkeit fiir
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die Skalierung der 1/f-Eckfrequenz des Phasenrauschens mit dem Abtastintervall (~t/T) und
fiir die Skalierung der 1/f-Eckfrequenz des statischen MOSFET-Rauschens mit der Gateflache
(~Aa/Aneu) sehr gut.

Tabelle 5.5: Eckfrequenz fj ¢ des Phasenrauschens und die daraus berechnete

mittleren Eckfrequenz f|,; des stationdren Kanalrauschens der

Transistoren fiir die Ringoszillatoren entsprechend den Entwurfsmethoden
,»3C%, ,,9N“und ,,WL* bei Upp = 1,80V.

Oszillator LL n | Upp | Ipp fosz fiee ™) m #) Kommentar
- [V] | [mA]| [GHz] | [MHz] [MHz]
3C 113 1,8 | 3.8 2,5 14,4 86,5 ~ f1/£NMOS,Lmin
9N 119 1,8 | 3.8 2,1 5,6 101,0 ~ f1/£NMOS,Lmin
WL 2 (3] 1,8 | 345 2,2 3,38 20,3 ~ f1/6NMOS Lmin / 4 *%)

*)  berechnet mittels (5.79) aus den Daten von Tabelle 5.2 und Tabelle 5.3.
**)  wegen vierfacher Gateflache.

5.2.2 Einfluss der Kernspannung Upp

In diesem Abschnitt soll untersucht werden, wie sich die Kernspannung Upp auf das
normierte thermische und auf das normierte 1/f-Phasenrauschen auswirkt. In Abbildung 5.13
ist das normierte Phasenrauschen des Oszillators ,,3C* fiir einen Mittenfrequenzabstand von
1 MHz und fiir einen Abstand von 10 MHz iiber der Kernspannung Upp aufgetragen.

Das normierte Phasenrauschen bei einem Mittenfrequenzabstand von 1 MHz wird im
Wesentlichen von der Stormodulation durch 1/f-Rauschen bestimmt. Das auf die Gate-
Source-Spannung bezogene 1/f-Rauschen des n-Kanal-Transistors ist deutlich grofer ist als
das des p-Kanal-Transistors und kann ndherungsweise als vom Arbeitspunkt unabhingig
angenommen werden (vergleiche hierzu auch den nédchsten Abschnitt 5.2.3). Das wesentlich
stairker vom Arbeitspunkt abhdngige 1/f-Rauschen des p-Kanal-MOSFET spielt fiir das
Phasenrauschen des symmetrischen Oszillators ,,3C* eine weniger grofle Rolle. Nach (5.71)
verlduft das normierte Phasenrauschen dann proportional zur angelegten Kernspannung Upp:

1 UDD KFN

£ f)=—- : . 5.81
norm,l/f() f C'OX'lmW 4n'L2 ( )

Eine kleinere Kernspannung Upp fithrt zwar nicht zu einem kleineren absoluten
Phasenrauschen des Oszillators, aber zu einem kleineren auf den Energieeinsatz Upp-Ipp
bezogenen Phasenrauschen. Vom prinzipiellen Verlauf her entspricht (5.81) der beim
Mittenfrequenzabstand von 1 MHz gemessenen Kurve in Abbildung 5.13. Fiir kleinere
Kernspannungen Upp scheint der Anstieg des Phasenrauschens mit Upp jedoch schneller zu
erfolgen. Dies spricht dafiir, dass der 1/f-Rauschparameter Ky fiir kleine Gate-Source-
Spannungen doch ein wenig vom Arbeitspunkt abhédngt. Fiir groBere Kernspannungen Upp
flacht die Kurve des normierten Phasenrauschens ab und nimmt nicht weiter zu. Dieses
Verhalten kann wie folgt erklirt werden. Die Steilheit g, nimmt beim Ubergang in den
Geschwindigkeitsséttigungsbereich, also fiir grole Gatespannungen, nicht mehr proportional
zu Ugs— Ut zu, sondern bleibt konstant. Somit wéchst auch die 1/f-Rauschleistung im
Drainstrom nicht mehr proportional zu Ip. Dies wird aber implizit in der Gleichung (5.33)
(bzw. (2.39)) fiir das Spektrum des 1/f-Rauschens des Drainstroms und damit auch in der
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Gleichung (5.81) fiir das normierte 1/f-Phasenrauschen  vorausgesetzt. Im
Geschwindigkeitssittigungsbereich bleibt das normierte 1/f-Phasenrauschen also iiber Upp
konstant, sofern auch Kgy konstant ist.

Das normierte Phasenrauschen bei einem Mittenfrequenzabstand von 10 MHz wird stirker
von der thermischen Stormodulation dominiert. Laut Gleichung (5.70) steigt das normierte
thermische Phasenrauschen an, wenn die Kernspannung Upp von oben kommend gegen die
Schwellenspannung Ur strebt:

c th=8kaT. U | (5.82)
Pt S MW\ Uy, - U

Auch dieses Verhalten ist in Abbildung 5.13 deutlich zu erkennen.

Das normierte 1/f-Phasenrauschen nimmt also mit sinkender Kernspannung Upp ab, wihrend
das normierte thermische Phasenrauschen zunimmt. Insgesamt wird also das
Phasenrauschspektrum eines bei groBer Kernspannung Upp betriecbenen CMOS-
Ringoszillators weit stirker vom 1/f-Rauschen dominiert als das Spektrum eines bei geringer
Kernspannung Upp betriebenen Oszillators.
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Abbildung 5.13: Normiertes Phasenrauschen fiir den Oszillator ,,3C*
(symmetrische Flanken) aufgetragen tiber der Kernspannung Upp
bei einem Mittenfrequenzabstand von 1 MHz (—m—) und
bei einem Mittenfrequenzabstand von 10 MHz (—e—).

5.2.3 Einfluss der Invertersymmetrie

Das optimale relative Weitenverhdltnis des n-Kanal und des p-Kanal-MOSFETs fiir ein
kleinstmdgliches normiertes Phasenrauschen des Ringoszillators kann aus den Gleichungen
(5.66) und (5.67) abgeleitet werden. Da beide Gleichungen unterschiedliche Abhingigkeiten
von den normierten Weiten aufweisen, gibt es jeweils ein optimales Weitenverhéltnis fiir
kleinstmdgliches thermisches Phasenrauschen und fiir kleinstmogliches 1/f-Phasenrauschen.
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Thermisches Phasenrauschen

Fiir das normierte thermische Phasenrauschen wird auf Gleichung (5.67) zuriickgegriffen,
wobel wefﬂa'1 mittels (5.63) durch 2 - Wefﬂ\]_l ersetzt wird:

2 2
U 1 U 1
£norm,th = Kth . ( DD j( j Y+ (&j (2 __J “Yp (583)
UDD - UTN Wt UDD - UTP Wt

4k, T
ImW

mit K, =

Um das Optimum des normierten Phasenrauschens zu bestimmen, wird nach wem™
abgeleitet, wobei zur Vereinfachung von betragsmiBig gleich groBen Schwellenspannungen
des n-Kanal- und des p-Kanal-MOSFET ausgegangen wird:

a£ﬂ0nn U 1 1
w g ,(U - J.H_]YN _ 2(_},},}_ (5.84)
9 1 DD~ YT Wesn W
w

effN

Nun kann das optimale relative Weitenverhédltnis durch Nullsetzen von (5.84) bestimmt

werden:
(WﬁJ = (MP—VVPJ = Y_ (5 85)
weffN opt,therm MNWN opt,therm YN
Das optimale Verhéltnis Wp/Wy ist dann wie folgt gegeben:
(&J = M_N . Y_P . (5 86)
N opt, therm MP YN

Normalerweise unterscheiden sich die Kanalrauschkoeffizient yy und yp fiir das thermische
Rauschen der MOSFETs nur wenig, d.h. es gilt yn = yp =y. Dann ist das optimale Verhéltnis
der Kanalweiten beziiglich des Phasenrauschens mit dem optimalen Weitenverhéltnis fiir die
Signalformsymmetrie nach (5.64) identisch:

W, W,
WN opt, therm WN opt,sym MP

Auswirkung von Symmetrie und Unsymmetrie bei gleich stark rauschenden Transistoren

Um die Auswirkung der relativen Kanalweiten auf das thermische Phasenrauschen abschétzen
zu konnen, wird das Phasenrauschen fiir identische Kanalrauschkoeffizienten yn = yp =y und
fiir identische Schwellenspannungen Uty = Upp = Ut einmal fiir den Fall einer symmetrischen
und einmal fiir den Fall einer extrem unsymmetrischen Inverterdimensionierung berechnet.
Fiir eine Ringoszillator mit symmetrischen Invertern gilt WeffN-l = Weffp-l =1 und damit:

U U
£oomn = Ka -(U¢j-y-(1+1)=2-1<th (ﬁjy (5.88)
T

DD~ YT DD
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Fiir einen extrem unsymmetrischen Ringoszillator mit schmalen n-Kanal- und breiten p-
Kanal-MOSFETs gilt weffp'1 =0, WeffN-l ~ 2. Damit gilt fiir das normierte Phasenrauschen:

U U
£n0rm’th =Kth'(¢j'Y'(4+O)=4'Kth'(¢j'y' (589)
UDD - UT UDD - UT

Das Phasenrauschen im extrem unsymmetrischen Fall wird also gegeniiber dem idealen Fall
verdoppelt, dies entspricht einer Verschlechterung um 3 dB.

1/f-Phasenrauschen

Fiir das normierte 1/f-Phasenrauschen wird auf Gleichung (5.66) zuriickgegriffen, wobei
wiederum wefﬂa'l durch 2 - WeffN_l ersetzt wird:

3 3
1 1
£norm,1/f (f)= Ky {(—J Ky + (2 - —j KFP} (5.90)
weffN weffN

. 1 U 1
mit K= e e W
ox eff

m

.. . -1 .
Um das Minimum von £,:m,1/f zu finden, wird nach wesn™ abgeleitet:

a£ 1 2 1 2
ol _ K 3(_j K _3(_j K, |. (5.91)
9 1 WeﬁN WeﬁP
weffN

Der minimale Wert fiir £,,orm 1/ Wird fiir folgendes Verhadltnis wegp/Wesn erreicht:

(Wefﬂ)j =(MP—WPJ _ | Ke (5.92)
WenN opt,1/f Wy opt,1/f Koy

Da fiir die Funkelrauschkoeffizienten nach (2.36) und [58] Kg ~ uNy gilt, ist das optimale
Verhéltnis Wp/Wy der geometrischen Weiten wie folgt gegeben:

(&] =M_N & =\/E &_ (5_93)
Wy o1/t M | Kex W | No

Die Variable Ny p 1st dabei die effektive Dichte der Storstellen im Gateoxid des p-Kanal-
bzw. des n-Kanal-MOSFET. Wenn die Oxid-Storstellendichten im p-Kanal-MOSFET und im
und n-Kanal-MOSFET gleich groB sind, dann muss nach (5.93) die Weite Wp des p-Kanal-
Transistors gegeniiber dem symmetrischen Entwurf der Inverter nach (5.64) verkleinert
werden. Wenn die Oxid-Storstellendichten Ny im p-Kanal-MOSFET deutlich geringer ist als
Nowv im n-Kanal-MOSFET, so wie es beispielsweise in [58] fiir eine 0,5 pm-Technologie

berichtet wird, dann muss die Weite Wp fiir einen optimalen Entwurf beziiglich des
Phasenrauschens noch weiter verkleinert werden.

Die Dimensionierungsvorschrift (5.93) kann wie folgt veranschaulicht werden: Wenn der p-
Kanal-MOSFET ein kleineres 1/f-Rauschen aufweist als der n-Kanal-MOSFET, so muss sein
relativer Einfluss auf die Periodendauer T, gegeniiber dem n-Kanal-MOSFET vergrofB3ert
werden. Der Anteil der rauschdrmeren steigenden Taktflanken an der gesamten Periodendauer
wird dann gegeniiber dem Anteil der stdrker rauschenden fallenden Taktflanken vergrofBert.
Die vom p-Kanal-MOSFET bestimmte Verzogerungszeit t,ry muss also grofler sein als die
vom n-Kanal-MOSFET bestimmte Verzogerungszeit t,ui. Dies erfordert bei der Auslegung
der MOSFET-Weiten eine Verkleinerung von Wp im Vergleich zum symmetrischen Entwurf.
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Auswirkung von Symmetrie und Unsymmetrie bei gleich stark rauschenden Transistoren

Um die Auswirkung der relativen Kanalweiten auf das 1/f-Phasenrauschen abschétzen zu
konnen, wird das Phasenrauschen unter der Annahme von gleich groflen 1/f-
Rauschkoeffizienten des n-Kanal und des p-Kanal-MOSFETs einmal fiir den Fall einer
symmetrischen und einmal fiir den Fall einer extrem unsymmetrischen
Inverterdimensionierung berechnet. Fiir den Ringoszillator mit symmetrischen Invertern gilt
Wefﬂ\]_l = Weffp_l = 1 und mit Kgy = Kpp = Kk:

£ =K, Ky (1+1)=2K, ;K. (5.94)

norm, 1/f

Fiir den extrem unsymmetrischen Ringoszillator mit schmalen n-Kanal- und breiten p-Kanal-
MOSFETs gilt wefﬂa'l =0, Wefﬂ\]_l = 2 und damit fur das normierte 1/f-Phasenrauschen:
£omr =K K -(840)=8-K, ; ‘K,. (5.95)

norm, 1/f

Das Phasenrauschen im extrem unsymmetrischen Fall wird also gegeniiber dem idealen Fall
vervierfacht, dies entspricht einer Verschlechterung um 6 dB.

Bewertung des Symmetrie-Kriteriums von Hajimiri

In [77, 112] wird behauptet, dass durch symmetrische Signalflanken der Einfluss des 1/f-
Rauschens der Bauelemente auf das Phasenrauschen vermindert wird und bei perfekter
Symmetrie ganz verschwindet. Dies steht in klarem Widerspruch zu der in dieser Arbeit
dargelegten Theorie und, wie im nichsten Teilabschnitt deutlich wird, zu den in dieser Arbeit
erzielten Messergebnissen. Es gibt zwar nach (5.93) ein optimales Weitenverhéltnis
(Wp/Wn)opt, 11> fiir welches das normierte 1/f-Phasenrauschen minimal wird. Aber zum Ersten
unterscheidet sich dieses optimale Weitenverhidltnis fiir das 1/f-Phasenrauschen bei
unterschiedlich groBen Koeffizienten Krp und Kpy erheblich vom Verhiltnis (Wp/Wn)sym,
welches fiir symmetrische Signalflanken eingestellt werden muss und nach (5.64)
nidherungsweise wie folgt gegeben ist:

W
(—PJ iy (5.96)
N Jsym Mo

Und zum Zweiten ist die Stormodulation durch das 1/f-Rauschen auch in einem CMOS-
Ringoszillator mit dem optimalen Weitenverhiltnis nach wie vor vorhanden. Es wird lediglich
eine relatives Optimum gegeniiber allen anderen Weitenverhéltnissen erreicht. Damit kann die
die zu Beginn dieses Kapitels gestellte Frage Nr. 4, ob die 1/f-Frequenzstérmodulation durch
eine symmetrische Signalform im CMOS-Ringoszillator verringert oder gar ganz unterdriickt
werden kann, mit Nein beantwortet werden.

Messergebnisse fiir verschiedene Verhdltnisse Wp/Wy und Kernspannungen Upp

Um die Vorhersagen der Theorie beziiglich der Auswirkung der relativen
Weitendimensionierung auf das normierte Phasenrauschen zu untersuchen, wurden 5
Oszillatoren mit unterschiedlichem Verhiltnis Wp/Wy der Weiten des p- und n-Kanal-
MOSFETs entworfen. Alle Oszillatoren haben 9 Stufen und sind in 0,18 pum Standard-
CMOS-Technologie realisiert. Die Daten dieser Oszillatoren sind in Tabelle 5.6
zusammengefasst. Ein Chipfoto mit zwei der 5 Oszillatoren ist in Abbildung 5.14 zu sehen.
Der Oszillator Nr. 3 entspricht in seinem Entwurf vollstindig dem Oszillator ,,9N* aus
Teilabschnitt 5.2.1. Die hier untersuchten Oszillatoren wurden jedoch zu einem spéteren
Zeitpunkt hergestellt.
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Tabelle 5.6: Entwurfdaten der Oszillatoren mit unterschiedlichem Verhéltnis Wp/W.

Osz. Nr. 1 2 3 4 5

Eigenschaft
Weite Wp des p-Kanal-MOSFET [um] 21,6 21,6 21,6 5,4 0,3
Weite Wy des n-Kanal-MOSFET [um] 0,3 5,4 8,0 8,0 8,0

1 T "
Kehrwert wegp dqr normierten Weite 0,071 0418 1,028 1,618 1,976
des p-Kanal-Transistors
Verhiltnis Wp/Wyx 72 4 2,7 0,675 | 0,0375

Abbildung 5.14: Chipfotografie von zwei der insgesamt 5 CMOS-Ringoszillatoren mit
verschiedenem Verhéltnis der Weiten der n-Kanal- und der
p-Kanal-MOSFETs.
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Abbildung 5.15: Gemessenes normiertes Phasenrauschen der Oszillatoren bei einer
Kernspannung von (a) 0,9 V, (b) 1,3 V und (c¢) 1,8 V bei einem

Mittenfrequenzabstand von 1 MHz und 10 MHz aufgetragen iiber dem
Kehrwert wegp' der normierten Weite des p-Kanal-Transistors.
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Tabelle 5.7: Gemessenes normiertes Phasenrauschen £, der Ringoszillatoren
bei 1 MHz Mittenfrequenzabstand.

Osz. | Wp | Wy | Wemp'¥) £aorm  [dBc/Hz]

Nr. | [um] | [um] Upp=09V [ Upp=13V | Upp=18V
1 21,6 0,3 0,071 -150,2 -149,7 -152,6
2 21,6 2,0 0,418 -152,1 -153,3 -155,6
3 21,6 8,0 1,028 -157,2 -157,0 -157,2
4 5,4 8,0 1,618 -159,2 -157,6 -157,2
5 0,3 8,0 1,976 -161,7 -157.,5 -153,1

¥)  fiir pp = 0,35 py

Tabelle 5.8: Gemessenes normiertes Phasenrauschen £, der Ringoszillatoren
bei 10 MHz Mittenfrequenzabstand.

Osz. | Wp | Wx | Wep ') £iorm  [dBc/Hz]

Nr. | [um] | [um] Upp=09V |Upp=13V | Upp=18V
1 21.6 0.3 0,071 -157,3 -158,0 -159,2
2 21.6 20| 0,418 -159,4 -161,7 -161,2
3 21.6 8.0 1,028 -164,3 -163,5 -162,5
4 5.4 8.0 1,618 -164,7 -163,8 -162,9
5 0.3 8.0 1,976 -163,2 -161,9 -160,3

*)  furpp =035 pux

Das Phasenrauschen aller 5 Oszillatoren wird jeweils bei einem Mittenfrequenzabstand von
1 MHz und von 10 MHz bestimmt, wobei jeweils Kernspannungen von 1,8V, 1,3V und
0,9 V angelegt wurden. Die Ergebnisse sind in Abbildung 5.15 zusammengefasst. Das
normierte Phasenrauschen ist dabei iiber dem Kehrwert wegp ' der normierten Weite des p-
Kanal-Transistors entsprechend (5.62) und (5.63) fiir alle drei Kernspannungen separat
aufgetragen. Die Messdaten fiir 1 MHz Mittenfrequenzabstand sind in Tabelle 5.7
zusammengefasst und die Messdaten fiir 10 MHz Mittenfrequenzabstand in Tabelle 5.8. Das
Phasenrauschen bei 1 MHz Mittenfrequenzabstand wird weitgehend vom 1/f-Rauschen
dominiert, wihrend fiir 10 MHz Mittenfrequenzabstand bereits das thermische Rauschen
dominiert.

Optimales Weitenverhiltnis fiir das normierte 1/f-Phasenrauschen

Wie aus den Messdaten in Abbildung 5.15 ersichtlich wird, hingt das optimale
Weitenverhidltnis Wp/Wy fiir ein moglichst geringes normiertes Phasenrauschen bei einem
Mittenfrequenzabstand von 1 MHz ganz deutlich von der Kernspannung Upp ab. Das
optimale Weitenverhiltnis tendiert generell zu den Ringoszillatoren mit einer reduzierten
Weite der p-Kanal-Transistoren. Fiir die Kernspannung 0,9 V weist der Oszillator Nr. 5 mit
einer sehr stark reduzierten p-Kanal-Weite das beste normierte Phasenrauschen auf. Fiir die
Kernspannungen 1,3V und 1,8V weist jeweils der Oszillator Nr.4 mit einer moderat
reduzierten p-Kanal-Weite das beste normierte Phasenrauschen auf. Bei einer Kernspannung
von 1,8V ist das Phasenrauschen des Oszillators Nr.3 mit symmetrischen Flanken fast
ebenso gering wie das des Oszillators Nr. 4.
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Die Lage des optimalen Weitenverhiltnisses Wp/Wy hingt nach (5.92) und (5.93) vom
Verhiltnis der 1/f-Rauschparameter Kpny und Kpp bzw. vom Verhiltnis der effektiven
Storstellendichten Ny und Nop ab. Wenn die Storstellendichten in den MOSFETs von der
Gate-Source-Spannung Ugs abhédngen, dann éndert sich das optimale Verhidltnis Wp/Wy liber
der Kernspannung Upp, weil die mittlere wirksame Gate-Source-Spannung im Ringoszillator
proportional zur Kernspannung ist. Fiir den n-Kanal-MOSFET wird nur eine schwache
Abhingigkeit des auf die Gate-Source-Spannung bezogenen 1/f-Rauschens angenommen
(vergleiche hierzu auch Abschnitt 5.2.2, Abbildung 5.13). Beim p-Kanal-MOSFET deuten die
Messergebnisse jedoch auf eine starke Spannungsabhingigkeit des auf die Gate-Source-
Spannung bezogenen 1/f-Rauschens hin.

Um diese Annahmen zu iiberpriifen, sind in Abbildung 5.15 auller den Messkurven auch die
Kurven des simulierten normierten Phasenrauschens bei den drei Kernspannungen
aufgetragen. Die Phasenrauschsimulationen wurden mit dem Simulator SpectreRF im
Cadence Design Framework II durchgefiihrt. Dabei wurde die ,,Periodic Noise“-Analyse
verwendet, welche auf der ,Periodic Steady State““-Analyse aufsetzt. Die gewdhlte
numerische Simulationsmethode beriicksichtigt das zyklostationdre Verhalten der
Rauschiibertragungsfunktionen. Das MOSFET-Simulationsmodell ist “MOS Model, level
9.03” mit dem 1/f-Rauschmodell-Auswahlparameter “NFMOD =0 [63]. Dieses
Rauschmodell entspricht weitgehend dem in Kapitel 2.4.2 im Abschnitt ,, SPICE NLEV = 2,3
(starke Inversion)“ beschriebenen 1/f-Rauschmodell. In diesen 1/f~-Rauschmodellen wird von
einem arbeitspunktunabhidngigen auf die Gatespannung bezogenen 1/f-Rauschen Sycgsn
ausgegangen. Der Einfluss des Kurzkanalverhaltens des MOSFET auf das 1/f-Rauschen des
Drainstroms Ip wird {iber die explizite Verwendung der Beziehung Sip, = gmz- SuGsn
wiedergegeben.

Fiir die Oszillatoren Nr. 1 bis 3 deckt sich die simulierte Abhéngigkeit des Phasenrauschens
(bei einem Mittenfrequenzabstand von 1 MHz) von der Kernspannung im Groben mit den
Messungen. Zwar ist das simulierte Phasenrauschen kleiner als das gemessene, aber der
Abstand zwischen dem simulierten und dem gemessenen Phasenrauschen ist fiir die
Oszillatoren Nr. 1 bis 3 weitgehend konstant. Da das Phasenrauschen dieser Oszillatoren
weitgehend vom 1/f-Rauschen des n-Kanal-MOSFET bestimmt ist, und da in der Simulation
von einem arbeitspunktunabhingigen 1/f-Rauschen ausgegangen wird, bestétigt sich also die
Annahme eines weitgehend vom Arbeitspunkt unabhidngigen 1/f-Rauschens des n-Kanal-
MOSFET.

Fiir den Oszillator Nr. 4 und vor allem fiir den Oszillator Nr. 5 tritt jedoch ein deutlicher
Unterschied zwischen der simulierten Abhéngigkeit von der Kernspannung und der
gemessenen Abhdngigkeit von der Kernspannung auf. Insbesondere fiir den Oszillator Nr. 5
mit stark reduzierter Weite des p-Kanal-Transistors nimmt das normierte Phasenrauschen mit
sinkender Kernspannung Upp sehr stark ab. Dieses Verhalten ist gerade gegenldufig zu dem
von Gleichung (5.90) bei konstantem 1/f-Rauschparameter Kgp vorhergesagten Verhalten.
Insofern muss man eine starke Abnahme des 1/f-Rauschparameters des p-Kanal-MOSFET
mit sinkender Gate-Source-Spannung Ugs annehmen, um diese Verhalten zu erkldren. Daher
verschiebt sich das optimale Weitenverhéltnis fiir sinkende Kernspannung Upp immer weiter
zu den Ringoszillatoren mit reduzierter Weite der p-Kanal-Transistoren.

Die Messergebnisse bestitigen, dass die Symmetrie der Signalflanken im CMOS-Inverter
nicht generell zu einem Minimum des normierten 1/f-Phasenrauschens der CMOS-
Ringoszillatoren fiihrt. Das optimale Verhiltnis der Weiten héngt vielmehr von den
Kanalrauschkoeffizienten Kpy und Kgp der n-Kanal- und p-Kanal-MOSFETs ab, welche im
Allgemeinen auch vom Arbeitspunkt abhédngig sind. Bei der verwendeten 0,18 um CMOS-
Technologie weist der p-Kanal-MOSFET ein kleineres 1/f-Rauschen als der n-Kanal-
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MOSFET auf. Daher haben CMOS-Ringoszillatoren mit gegeniiber einem symmetrischen
Entwurf schmaleren p-Kanal-MOSFET ein geringeres normiertes Phasenrauschen als
Ringoszillatoren mit symmetrischen Invertern. Dieser Vorteil schmaler p-Kanal-Transistoren
nimmt fiir kleine Kernspannungen Upp noch zu, da das 1/f-Rauschen der p-Kanal-
Transistoren bei kleinerer Gatespannung stark abnimmt.

Optimales Weitenverhiltnis fiir das normierte thermische Phasenrauschen

Das normierte Phasenrauschen fiir groflere Mittenfrequenzabstinde ist vom Einfluss des
thermischen Rauschens dominiert. Das thermischen Rauschen des n-Kanal- und des p-Kanal-
MOSFETs ist etwa gleich gro3 und auch die Abhédngigkeit vom Arbeitspunkt ist fiir beide
Transistoren dhnlich (vergleiche hierzu Kapitel 2 und insbesondere die Gleichungen (2.17) bis
(2.19)). Die Kurven fiir das normierte Phasenrauschen bei einem Mittenfrequenzabstand von
10 MHz unterscheiden sich daher fiir die drei Kernspannungen 0,9V, 1,3V und 1,8V
deutlich weniger als beim Mittenfrequenzabstand von 1 MHz. Das Optimum des normierten
Phasenrauschens liegt bei allen drei Kernspannungen beim Oszillator Nr. 4 mit einer moderat
reduzierten Weite des p-Kanal-Transistors. Der symmetrische Oszillator Nr. 3 ist aber bei
10 MHz Mittenfrequenzabstand bei allen drei Kernspannungen fast ebenso gut wie Oszillator
Nr. 4.
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5.2.4 Schlussfolgerung

Die Vermessung der drei Oszillatoren bestitigt also die Voraussagen der theoretischen
Beziehungen aus Abschnitt 5.1 sehr gut. Die Gleichungen (5.66) und (5.67) stellen damit ein
gutes Instrument zur Voraussage und Optimierung des durch thermischen und 1/f-Rauschen
verursachten Phasenrauschens dar.

Designregeln

Das Phasenrauschen von unipolaren CMOS-Inverter-Ringoszillatoren kann verbessert
werden, indem entweder die Stufenanzahl vergroBert wird, oder — was zu noch besseren
Ergebnissen fiihrt — indem die Kanalldnge vergroflert wird. Messungen zeigen ein um 5 dB
kleineres normiertes Phasenrauschen bei einem Oszillator mit verdreifachter Stufenanzahl und
ein um 8 dB verringertes normiertes Phasenrauschen bei einem Oszillator mit verdoppelter
Kanalldnge, jeweils im Vergleich zu einem Oszillator mit vergroferten Knotenkapazititen.
Das fiir das Phasenrauschen optimale Verhidltnis Wp/Wy ist von den
Funkelrauschkoeffizienten Kgy and Kgp abhéingig. Da Kgp normalerweise kleiner als Kpy ist,
sollte die Weite Wp des PMOS gegeniiber einem Entwurf fiir symmetrische Signalflanken
verkleinert werden.

Insgesamt kann man die folgenden Erkenntnisse zusammenfassen, die gleichzeitig eine
Anleitung zum Entwurf rauscharmer Ringoszillatoren mit CMOS-Invertern als
Verzogerungselement darstellen:

* zusdtzliche Kapazititen an den Knoten des Ringoszillators zur Verringerung der
Frequenz sollten vermieden werden,

* es sollte entweder eine moglichst grofle Inverter-Stufenanzahl n oder eine moglichst
grofle Kanalfliche WL der MOSFETs in den einzelnen Stufen angestrebt werden,

* der Einfluss des 1/f-Rauschens auf das Spektrum des Oszillators nimmt mit sinkender
Kernspannung ab, allerdings kann dann auch nur eine relativ kleine
Oszillationsfrequenz erreicht werden,

* ecin Ringoszillator mit unsymmetrischen CMOS-Invertern kann gegeniiber der
symmetrischen Dimensionierung Vorteile beziiglich des 1/f-Phasenrauschens bieten.
Bei der in dieser Arbeit verwendeten Technologie weisen Ringoszillatoren mit
reduzierter Weite der p-Kanal-Transistoren insbesondere bei reduzierter
Kernspannung ein kleineres normiertes Phasenrauschen auf. Bei einer moderaten
Verringerung der Weite der p-Kanal-MOSFETs kann sogar eine groBBere
Oszillationsfrequenz als mit symmetrischen Invertern erreicht werden.
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5.3 Verringerung des Phasenrauschens durch Strom- statt
Spannungseinprigung

Die Oszillationsfrequenz eines CMOS-Ringoszillators kann wie in Abbildung 5.16 dargestellt
entweder iiber eine eingepriagte Kernspannung Upp oder {iber einen eingeprigten Kernstrom
Ipp eingestellt werden. Abgesehen von der tatsdchlichen technischen Realisierung der
Spannungs- bzw. Stromeinpriagung erscheinen zunidchst beide Methoden beziiglich des
Phasenrauschens dquivalent zu sein, sofern die Spannung Upp bzw. der Strom Ipp so gewdhlt
werden, dass jeweils die gleiche gewiinschte Oszillationsfrequenz erreicht wird. Tatséchlich
unterscheiden sich die beiden Methoden zur Versorgung des Oszillatorkerns aber in ihrer
Auswirkung auf das trigernahe 1/f-Phasenrauschen. Im néchsten Abschnitt 5.3.1 wird ein auf
einer quasistatischen Storungsrechnung beruhender Vergleich beider Methoden der
Versorgung des Oszillatorkerns durchgefiihrt. Der messtechnische Nachweis der durch die
Berechnung vorhergesagten Verringerung wird in Abschnitt 5.3.3 vorgestellt und wurde in
[116] veroftentlicht.

Im folgenden Teilabschnitt wird gezeigt, dass ein durch niederfrequentes Rauschen gestorter
Drainstrom eines bestimmten MOSFET bei Stromeinprigung eine entgegengesetzte
Abweichung aller anderen MOSFET-Drainstrome im Ringoszillator erzwingt, wihrend bei
Spannungseinpriagung alle Drainstrome unabhéngig voneinander sind. Dadurch wird bei
Stromeinprdgung die durch den rauschenden Strom verursachte Abweichung der
Periodendauer zum Teil wieder ausgeglichen. Dies fiihrt zu einem verminderten
Phasenrauschen. Mit den Ergebnissen kann dann die Verringerung des Phasenrauschens bei
Stromeinpridgung analytisch erkléart werden.
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Abbildung 5.16: Ringoszillator mit (a) Spannungseinpragung und (b) Stromeinpragung.

5.3.1 Periodendauerstorung bei Strom- und Spannungsbetrieb

Das mittenfrequenznahe Phasenrauschen ldsst sich mittels einer zufdlligen, sich aber nur
langsam &dndernden momentanen Abweichung AT(t) der Periodendauer von ihrem
Nominalwert T beschreiben. Die Periodendauerabweichung AT(t) ist eine Folge von langsam
schwankenden Verzogerungszeiten der Inverter. Die Schwankungen der Verzogerungszeiten
werden wiederum vom niederfrequenten 1/f-Rauschen der MOSFET-Drainstrome verursacht
[114]. Die Berechnung setzt also auf den Beziehungen (5.8) bis (5.16) und insbesondere auf
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(5.17) auf, welche im Abschnitt 5.1.2 hergeleitet wurden. Die von einer Abweichung Al des
Schaltstroms eines MOSFET herrithrende Abweichung AT(t) der Periodendauer wird im
Folgenden jeweils fiir Spannungs- und fiir Stromeinpridgung berechnet. Um die Berechnungen
zu vereinfachen, wird ein Oszillator mit symmetrischen Invertern betrachtet:

Iy =1pp = 1. (5.97)

Die Verzogerungszeit t, und die Periodendauer Ty des rauschfreien Oszillators sind dann wie
folgt gegeben:

Lo = ton = 1,5 (5.98)

n

T, =3 (tyy + t,0) = 20, (5.99)

i=1

Nun wird ein bestimmter n-Kanal-MOSFET in der k-ten Stufe betrachtet, welcher 1/f-
Rauschen aufweist. Das 1/f-Rauschen dieses Transistors verursacht bei Spannungs- und bei
Stromeinpriagung unterschiedlich gro3e Abweichungen der Periodendauer. Um die folgende
Analyse zu vereinfachen, wird zundchst angenommen, dass alle anderen Transistoren nicht
rauschen und dass auch iiber den eingeprigten Strom Ipp kein Rauschen in den Oszillator-
Kern eingekoppelt wird. Spdter kann die gesamte Periodendauerabweichung berechnet
werden, indem die voneinander unabhédngigen Rauschbeitrige aller MOSFETs summiert
werden.

Das 1/f-Rauschen des betrachteten n-Kanal-MOSFET verursacht eine niederfrequente
Modulation des pulsférmigen Schaltstroms Ipnk, welcher die k-te Knotenkapazitdt periodisch
entlddt. Weil sich die zeitliche Anderungsgeschwindigkeit dieser RauschgroBe im kHz- bis
MHz-Bereich bewegt und weil die Oszillationsfrequenz im GHz-Bereich liegt, kann die
Abweichung Alpne des Schaltstroms von seinem Nominalwert Ip wihrend sehr vieler
Perioden der Oszillation als nd@herungsweise konstant betrachtet werden. Es ist daher
gerechtfertigt, die Berechnungen quasi-statisch durchzufiihren und den gestorten Schaltstrom
wie folgt darzustellen:

I =1 + Al =1, (1+A ), Ay <<1. (5.100)

Die normierte Abweichung Anx des Schaltstroms von seinem Nominalwert verursacht eine
Abweichung AT der Periodendauer T von ihrem Nominalwert Ty. Eine quasi-statische
Storungsrechnung kann jetzt zur Bestimmung von AT jeweils separat fiir Spannungs- und
Stromeinpriagung durchgefiihrt werden.

Spannungseinprigung

Die gestorte Verzogerungszeit fiir die fallende Flanke im k-ten Inverter ist nach (5.8), (5.9)
und (5.100) ndherungsweise wie folgt gegeben:
4 CnUDD

pHLk = 2
21 DNk

~t (1-Ay)- (5.101)

Weil die Versorgungsspannung Upp konstant ist und weil alle anderen Schaltstrome
voraussetzungsgemdfl kein Rauschen aufweisen, ergibt sich fiir die anderen
Verzogerungszeiten keine Anderung:

t —t . (5.102)

p ZTD p
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Indem nun alle Verzogerungszeiten geméll (5.10) addiert werden, ergibt sich die von der
normierten Abweichung Anyx des n-Kanal-Drainstroms in der k-ten Stufe verursachte gestorte
Periodendauer Ty bei Spannungseinpragung:

! ! A
Ty =(2n_1)tp + U zTO[l_ 211\;1(] (5.103)
Die relative Abweichung der Periodendauer Aty bei Spannungseinprigung lautet:
AT A
Ay =—F=-—7"5, 5.104
™ (5.104)

Stromeinprigung

Bei Stromeinpragung muss der Strom Ipp, welcher durch den Oszillatorkern flieft, konstant
sein. Wenn man annimmt, dass jeder n-Kanal-Schaltstrom Ipni fiir die Dauer ty; innerhalb
der Periodendauer T flief3t, ergibt sich der Strom Ipp als Mittelwert des Stromes, welcher an
der negativen Versorgungsspannungsschiene des Oszillatorkerns aufaddiert wird (siehe
Abbildung 5.16):

n

to o 2n
IDD=Z[%IDM)= n( 1 1 j (5.105)

B 2

i=1

A A

I I

DNi DPi

Wenn man nun annimmt, dass ein bestimmter Schaltstrom durch das 1/f-Rauschen bedingt
grofler (bzw. kleiner) ist als sein Nominalwert, so miissen alle anderen Schaltstrome
zwangsldufig kleiner (grofBer) werden, da der gesamte Kernstrom Ipp als Konstantstrom von
der externen Stromquelle eingeprégt ist. Die Abweichung der rauschfreien Stréme aufgrund
des einen mit 1/f-Rauschen behafteten n-Kanal-Schaltstroms am Knoten k kann aus der
Bedingung (5.105) fiir die Konstanz des Stromes Ipp berechnet werden:

I zTD[l— ANkJ. (5.106)

2n

Die Oszillator-Kernspannung muss sich auf einen neuen, gegeniiber dem Nominalwert Upp
kleineren (groBeren) Wert U'pp einstellen, damit sich die rauschlosen Stréme entsprechend
(5.106) verkleinern (vergroBern). Die Kapazitit des positiven Versorgungsspannungsknotens
Upp des Oszillatorkerns muss daher vergleichsweise klein sein, damit die Reaktion der
Spannung Upp auf den durch 1/f-Rauschen gestérten Strom schneller ist als die zeitliche
Anderung der verursachenden Storung selbst. Der neue Wert U'pp wird durch das
Stromgesetz TD(UDD) bestimmt, welches im Wesentlichen von der Kennlinie Ip(Ugs) des
Drainstroms abhédngt. Eine Nédherung erster Ordnung fiir dieses Stromgesetz liefert folgende
Beziehung:

I = 1o +2,(Upp = Upp). (5.107)
Die gestorte Oszillator-Kernspannung U'pp ergibt sich also bei Stromeinpragung wie folgt:

, i -1
U, = UDD(I +Mj. (5.108)

gmYbD
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Wenn man (5.106) in (5.108) einsetzt, ergibt sich:

Upp = UDD[I— " I{} %} (5.109)
m — DD

Nun kann die sich durch die gestorte Versorgungsspannung U'pp ergebende Verzdgerungszeit
tpuik fiir die fallende Flanke in der k-ten Stufe sowie die Verzogerungszeit t', fiir die
steigende Flanke in der k-ten Stufe sowie die steigende und die fallende Flanke in allen
anderen Stufen mit (5.100), (5.106) und (5.109) berechnet werden:

, C,U;
e =22~ t, (1= Ay ), (5.110)
21DNk
t = CHEJDD ~t |1+|1=- ID ANk ) (5111)
’ 21;3 ’ g Vop ) 21
Damit kann nun auch die gestorte Periodendauer T; berechnet werden:
o I, A
T, =20 -1)t) +t),, = T{l - gmGDD Z_H . (5.112)

Wenn man (5.113) mit (5.103) vergleicht, erhdlt man fiir die relative
Periodendauerabweichung At bei Stromeinpragung:

AT I, A I
AT,I — Tl - _ D Nk _ D AT,U' (5.]13)
0 g.Upp 2n g Uy,

Folglich ist die Abweichung der Periodendauer bei Stromeinprigung gegeniiber der
Abweichung der Periodendauer bei Spannungseinpriagung um einen Faktor Ry verkleinert:

L . (5.114)
gUpp
Wenn man eine ideale, gegeniiber der Gatespannung quadratische verlaufende Kennlinie des

Drainstroms und eine Schwellenspannung von Ur=0V annimmt, gilt i=4% B UDD2 und
gm = B Upp. Dann ergibt sich der Reduktionsfaktor Rynach (5.114) zu:

R, =

(5.115)

Mit diesen vereinfachenden Annahmen fiir die Kennlinie des Drainstroms ergibt sich die
durch das 1/f-Rauschen verursachte Abweichung der Periodendauer bei Stromeinpragung als
halb so grofl wie bei Spannungseinpriagung. Eine Halbierung der Periodendauerabweichung
entspricht einer Halbierung des Phasenfehlers und einer Viertelung der Leistung des
Phasenfehlers. Das entspricht einer Verkleinerung des trigernahen Phasenrauschens um 6 dB.
Bei einer Schwellenspannung gréBer 0 V und einer quadratischen Kennlinie des Drainstroms
ergibt sich der Reduktionsfaktor nach (5.114) zu:

n _ B(Up, -U, )’ 1(1_ U, j

' B(UDD _UT )UDD ) 2 UDD

(5.116)

Es ergibt sich eine Verminderung des Phasenrauschens, welche fiir kleine Spannungen Upp
groBer als 6 dB ist und fiir groBer werdende Spannung Upp gegen 6 dB strebt. Wenn die
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Spannung Upp gegen Ur strebt, geht der Faktor Ry theoretisch gegen null und die Reduktion
des Phasenrauschens in dB gegen unendlich. Fiir einen gedachten MOSFET mit linearer
Kennlinie des Drainstroms gilt [= gm'Upp und g, = konstant. Fiir diesen gedachten MOSFET
ist der Reduktionsfaktor R¢ nach (5.114) gleich eins und es ergibt sich damit gar keine
Verminderung des Phasenrauschens bei Stromeinpragung.

In aktuellen CMOS-Technologien werden MOSFETs vom Anreicherungstyp verwendet,
deren Schwellenspannung vom Betrag her ca. 20 % der nominalen Betriebsspannung betrégt.
Der Drainstrom nimmt im Séttigungsbereich flir kleine Gatespannungen ndherungsweise
quadratisch mit der effektiven Gate-Source-Spannungen Ugs — Ut zu (vergleiche (2.2)) und
geht fiir groBBere Gatespannungen wegen der Sattigung der Ladungstragergeschwindigkeit bei
groBBen Feldstirken immer mehr in einen linearen Verlauf {iber (vergleiche (2.3) bis (2.5)).
Folglich wird bei realen CMOS-Ringoszillatoren die Verminderung des Phasenrauschens bei
Stromeinprdgung bei kleiner Kernspannung Upp wegen der nicht verschwindenden
Schwellenspannung Ut und dem quadratischen Verlauf der Drainstromkennlinie grofer als
6 dB sein, sofern die Stromquelle einen breitbandig hohen Innenwiderstand bietet und sehr
rauscharm ist. Mit steigender Spannung Upp wird die Verminderung nach (5.116) zunichst
auf ca. 6 dB abfallen und unter 6 dB absinken, sobald die Kurzkanaleffekte dominant werden.

Zusammenfassend ergibt sich nach obiger Analyse eine Verminderung des Phasenrauschens
bei Stromeinpriagung, welche fiir eine kleine Kernspannung Upp groBer als 6 dB ist und fiir
grofler werdende Kernspannungen absinkt.

5.3.2 Simulationsergebnisse

Die oben entwickelte Theorie wird zundchst durch Simulation des Phasenrauschens eines
CMOS-Ringoszillators in 0,18 um CMOS-Technologie™ bei idealer Spannungs- und
Stromeinpriagung liberpriift. Der Oszillator ist aus symmetrischen CMOS-Invertern in einem
9-stufigen Ring zusammengesetzt. Die Gateweiten betragen Wp =21,6 pm und Wy =8 pm
und die Gatelinge ist minimal. Der Simulationsaufbau entspricht der Anordnung in
Abbildung 5.16. Es wird entweder eine ideale Spannungsquelle oder eine ideale Stromquelle
mit jeweils geeignet gewdhlten Werten flir die gewiinschte Oszillationsfrequenz an den
Oszillatorkern angeschlossen. Das Phasenrauschen wird mit dem Simulator SpectreRF mittels
der Methode Periodic Noise bestimmt, welche auf eine Periodic-Steady-State-Simulation
aufgesetzt wird. Diese Simulationsmethoden beriicksichtigen das zyklostationdre Verhalten
des Rauschens im Oszillator. Das 1/f-Rauschen der MOSFETs ist entsprechend Gleichung
(2.45) in Kapitel 2.4.2 modelliert, wobei die Steilheit g, mit dem Bauelementmodell
MOS Model 9 [63] berechnet wird. Das resultierende Leistungsdichtespektrum Sy ugs der auf
das Gate bezogenen 1/f-Rauschspannung ist bei dieser Modellierung von der Gate-Source-
Spannung Ugs unabhingig. Daher wird unter Umstidnden die tatsdchliche Abhdngigkeit des
1/f-Rauschens vom Arbeitspunkt nicht exakt wiedergegeben. Dies betrifft insbesondere das
1/f-Rauschen des p-Kanal-MOSFET (vergleiche hierzu Abschnitt 5.2.3 und [29]). Das Ziel
der Simulationen ist jedoch nicht, das absolute Phasenrauschen exakt zu bestimmen, sondern
die relative Verringerung des Phasenrauschens bei Stromeinprigung gegeniiber
Spannungseinprigung zu ermitteln. Weil alle Spannungen und Strome des periodischen
Arbeitspunkts in beiden Betriebsarten den gleichen Verlauf aufweisen, wenn durch die
Quellen Upp bzw. Ipp jeweils die gleiche Oszillationsfrequenz eingestellt wird, ist fiir eine
numerische Bestimmung der relativen Verbesserung des Phasenrauschens die exakte
Vorhersage des absoluten Phasenrauschens — und damit die exakte Modellierung der
Arbeitspunktabhingigkeit des 1/f-Rauschens im MOSFET - nicht relevant.

2 HCMOSS von ST-Microelectronics.
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In Tabelle 3.1 ist fiir verschiedene Oszillationsfrequenzen f.g, die eingeprigte Kernspannung
Upp bzw. der eingeprigte Kernstrom Ipp angegeben. Weiterhin ist das Phasenrauschen £y bei
Spannungseinpridgung und das Phasenrauschen £; bei Stromeinpridgung aufgefiihrt. Die Werte
sind fiir einen Mittenfrequenzabstand von 1 MHz angegeben. Bei diesem Abstand dominiert
bereits das 1/f-Rauschen das Phasenrauschen. In der letzten Spalte ist die Verbesserung des
Phasenrauschens bei  Strom- gegeniiber Spannungseinprigung aufgefiihrt. Der
Kernspannungsbereich fiir die Messungen reicht von 0,8V bis 2,3 V. Bei kleinen
Kernspannungen um 0,8 V ergibt sich eine starke Reduktion um 9 dB, weil sich der MOSFET
langkanalig verhdlt und weil die Schwellenspannung relativ zur anliegenden Kernspannungen
relativ grof3 ist. Mit zunehmender Kernspannung nimmt die Reduktion ab und betrdgt bei
Upp=2,3V noch 4dB. Der Grund fiir die Abnahme der Reduktion ist wie bereits oben
beschrieben das Kurzkanalverhalten der MOSFETs und die schwindende relative Grof3e der
Schwellenspannung Ut im Vergleich zur anliegenden Kernspannung Upp. Die Reduktion des
1/t-Phasenrauschens verhilt sich also genau so wie von der Theorie vorhergesagt.

Tabelle 5.9. Simuliertes Phasenrauschen des 9-stufigen symmetrischen Ringoszillators
bei einem Mittenfrequenzabstand von 1 MHz bei Spannungseinpragung
und bei Stromeinpragung.

fosz Upp Ipp £y £ £1-£y
[GHz] [V] [mA] | [dBc/Hz] | [dBc/Hz] [dB]
3,0 2,3 5,4 -101,0 -105,0 -4,0
2.5 1,8 3,5 -99,2 -104,8 -5,6
1,7 1,3 1,6 -98.,0 -105,5 -7,5
0,6 0,8 0,3 -97.,8 -107,0 -9,2

5.3.3 Messergebnisse

Die Messungen wurden an einem CMOS-Ringoszillator mit einem integrierten Stromspiegel
durchgefiihrt. Dieser Oszillator ist ebenfalls in einer Technologie mit der effektiven
minimalen Gateldnge von 0,18 pm gefertigt™*. Die Technologie stammt allerdings von einem
anderen Hersteller als die fiir die anderen Oszillatoren verwendete Technologie’ . Der
Oszillator hat 7 Stufen und ist Abbildung 5.17 dargestellt. Die Gateweiten der MOSFETs in
den Invertern betragen Wp = 11,2 um und Wy =28 um. Die gezeichnete Gateldnge betragt
L =0,21 um. Es handelt sich also um einen Entwurf mit asymmetrischen Invertern. Die p-
Kanal-Weite Wp ist gegeniiber einem symmetrischen Entwurf reduziert. Am Ausgang ist ein
Treiber mit gestaffelt groBer werdenden Invertern angeschlossen, welcher an einer separaten
positiven Versorgungsspannung Upp rreiber angeschlossen ist. Der Stromspiegel ist mit p-
Kanal-MOSFETs ausgefiihrt, welche ein dickeres Gateoxid als die Inverter-Transistoren
aufweisen und fiir den Betrieb mit 3,3 V geeignet sind. Der Stromspiegel befindet sich
zwischen dem positiven Anschluss Upp des Oszillatorkerns und einem zusétzlichen positiven
Versorgungsspannungsanschluss  Ugy =3,3 V. Der Oszillator kann entweder mit
Spannungseinpridgung oder mit Stromeinpriagung arbeiten. Bei Spannungseinprigung wird
der Knoten U'pp direkt mit der externen Spannungsquelle Upp verbunden. Bei

221833¢05 von Texas Instruments.

2 HCMOSS von ST-Microelectronics.



158 5. Kapitel

Stromeinpragung wird der Stromspiegel-Eingang mit der Stromquelle Ipicger verbunden, und
zusitzlich ist der Anschluss Ug,+ mit einer 3,3 V-Spannungsquelle verbunden.

Das Eigenrauschen des Stromspiegels muss klein sein, damit die bei Stromeinpriagung
vorhandene Verringerung des Phasenrauschens nicht wieder zunichte gemacht wird. Das 1/f-
Rauschen des Stromspiegels wird durch Transistoren mit grofer Gatefliche minimiert, und
das thermische Rauschen wird durch die Auslegung fiir eine relativ groBBe Gate-Source-
Spannung”* minimiert. Allerdings muss fiir die Funktion als Stromquelle sichergestellt sein,
dass der rechte Stromspiegel-MOSFET in Abbildung 5.17 im Séttigungsbereich betrieben
wird, damit er einen grolen Ausgangswiderstand aufweist.

UBat+ -
S
I-Modus "'!! | |"’
U-Modus Upp'
o ’~l
TP TP, L‘JP3TUG ﬂk"»T P
/l-\ u, u, |—‘ Ue' Mpgp .
\-l/ el UDD — — 'IO_— luG;ln—\l/iDSNl/u7;Cnode
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Abbildung 5.17: 7-stufiger CMOS Ringoszillator mit integriertem p-Kanal-Stromspiegel
und mit den Anschliissen fiir die Spannungs- und Stromeinpragung.

Alle Messungen wurden on-wafer mit einem Spektrumanalysator Anritsu MS 2668C
durchgefiihrt. Abbildung 5.18 zeigt das gemessene Spektrum bei einer Oszillationsfrequenz
von 2 GHz sowohl bei Spannungs- wie auch bei Stromeinprigung. Die Reduktion des
Phasenrauschens in den Seitenbéndern bei Stromeinpragung tritt klar hervor.

In Tabelle 5.10 ist das gemessene Phasenrauschen in beiden Betriebsarten und die Reduktion
des Phasenrauschens bei Stromeinpragung fiir verschiedene Oszillationsfrequenzen
angegeben. Weiterhin sind die zugehorigen Kernspannungen und -Strome aufgefiihrt. Alle
Phasenrauschwerte sind bei einem Mittenfrequenzabstand von 1 MHz angegeben. Das in
dBc/Hz angegebene Phasenrauschen wurde mit der im Spektrumanalysator eingebauten
Funktion fiir das Auslesen des Verhiltnisses von Rauschleistungsdichte zur gesamten
Trégerleistung bestimmt. Das Phasenrauschen reduziert sich bei Stromeinpragung um bis zu
6 dB.

Die vermessene Schaltung unterscheidet sich in der Reduktion des Phasenrauschens bei
Stromeinpriagung jedoch von obiger Theorie und von der Simulation mit idealer Stromquelle.
Die Reduktion des Phasenrauschens nimmt ndmlich mit abnehmender Kernspannung Upp ab,
anstatt grofler zu werden. Dieses Verhalten erklart sich durch das zusétzliche Rauschen,
welches durch den realen Stromspiegel in den Oszillatorkern eingekoppelt wird. Der relative
Beitrag des Rauschens des Stromspiegels zum gesamten Phasenrauschen wichst bei
abnehmender Kernspannung, da das Phasenrauschen des Kerns selbst, wie aus den
Messwerten bei Spannungseinprigung abgelesen werden kann, abnimmt. Im Simulator
SpectreRF konnen die relativen Beitrdge der einzelnen Rauschquellen zum gesamten

* Sofern die Langkanalniherung gilt, wichst das Verhiltnis vom Drainstrom I zum thermischen Rauschen mit
zunehmender Spannung Ugs, weil der Drainstrom proportional (Ugs-Ur)> und das thermische Rauschen nur
proportional zu g, also proportional zu (Ugs-Ut) zunimmt.
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Rauschen in der so genannten ,Noise summary”“ abgerufen werden. Bei der
Oszillationsfrequenz von 2 GHz - der Kernstrom Ipp betrégt dann 4 mA - ist der Beitrag des
thermischen Rauschens des Stromspiegels bei einem Mittenfrequenzabstand von 1 MHz zu
vernachléssigen. Bei einer Frequenz von 0,5 GHz - der Kernstrom Ipp betrdgt dann 0,5 mA -
tragt das thermische Rauschen des Stromspiegeltransistors allerdings schon den groBten Teil
zum Phasenrauschen beim Mittenfrequenzabstand von 1 MHz bei. Nichtsdestotrotz ergibt
sich auch mit dem realen Stromspiegel in einem weiten Oszillationsfrequenzbereich und iiber
einen weiten Bereich des Mittenfrequenzabstands eine signifikante Reduktion des
Phasenrauschens. Weiterhin konnte beispielsweise in einer BICMOS-Technologie eine noch
rauschirmere Bipolar-Stromquelle realisiert werden.
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Abbildung 5.18: Gemessenes Spektrum des 7-stufigen Ringoszillators
bei Spannungseinpragung (U-Schalter geschlossen) und bei
Stromeinprigung (I-Schalter geschlossen) bei f,;, = 2.0 GHz, Upp = 2.1 V.
(Auflosebandbreite RBW = 100 kHz, Viedeobandbreite VBW =100 Hz).

Tabelle 5.10: Phasenrauschen des 7-stufigen Ringoszillators beim
Mittenfrequenzabstand 1 MHz bei Spannungseinpragung (U-Schalter
geschlossen) und bei Stromeinpréagung (I-Schalter geschlossen).

fo. | Upp | Ibp £y £ £-£y
[GHz] | [V] | [mA] | [dBe/Hz] | [dBe/HZ] | [dB]

2.0 2.1 4.0 -98.6 -104.9 -6.3
1.3 1.7 2.0 -99.3 -104.9 -5.6
0.8 1.4 1.0 -101.3 -106.0 -4.7
0.5 1.2 0.5 -102.5 -106.5 -4.0
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5.3.4 Schlussfolgerung

Es wurde eine Theorie liber die Auswirkung des niederfrequenten 1/f-Rauschens auf die
Periodendauer und auf das Phasenrauschen von unipolaren CMOS-Inverter Ringoszillatoren
vorgestellt, welche sowohl den Betrieb bei Spannungseinprigung wie auch den Betrieb bei
Stromeinprdgung umfasst. Die Wirkung des 1/f-Rauschens, welches die Amplitude der
MOSFET-Schaltstrome im CMOS-Ringoszillator langsam moduliert, wurde dabei mit einer
quasistatischen Stérungsrechnung flir beide Betriebsarten analysiert. Den ermittelten
Ergebnissen zufolge ist das Phasenrauschen bei Stromeinprigung um 4 bis 9 dB kleiner als
bei Spannungseinpriagung. Diese Vorhersage wurde durch numerische Simulation bestétigt.
Fiir einen realen Oszillator mit integriertem p-Kanal-Stromspiegel liegt die gemessene
Reduktion zwischen 4 und 6 dB und damit etwas niedriger als von der Theorie und von der
Simulation vorhergesagt. Dies kann auf das zusitzliche Rauschen des realen Stromspiegels
zuriickgefiihrt werden. Der Betrieb mit rauscharmer Stromeinprdagung stellt also eine sehr
interessante ~ Alternative zum konventionellen Betrieb des Ringoszillators mit
Spannungseinpriagung dar.
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6 Zusammenfassung

In dieser Arbeit wird das elektronische Rauschen in CMOS-Ringoszillatoren untersucht. Da
die fortschreitende Miniaturisierung der Halbleitertechnologie hauptsdchlich auf digitale
Schaltungen in statischer CMOS-Logik ausgerichtet wird, bieten sich Ringoszillatoren mit
statischen CMOS-Invertern ganz besonders zur Integration in komplexe Mixed-Signal-Chips
an. CMOS-Ringoszillatoren bieten eine Reihe von Vorteilen, wie z.B. einen potenziell sehr
groflen Durchstimmbereich, einen gro3en Signalhub und einen kleinen Chipfladchenverbrauch.
Allerdings weisen CMOS-Ringoszillatoren auch ein gréferes Rauschen als LC-Oszillatoren
auf, weil sie keinen passiven Resonator haben, durch welchen die Schwingfrequenz festgelegt
wird. Im Zentrum dieser Arbeit stehen daher folgende drei Fragen, welche sich aus den
aktuellen Anwendungen fiir integrierte Oszillatoren sowie aus den gegenwértigen Trends der
Technologieentwicklung ableiten lassen:

* Wie konnen breitbandig durchstimmbare Ringoszillatoren mit CMOS-Invertern,
insbesondere auch mit Quadraturausgéngen, entworfen werden?

*  Welche Form nimmt das Spektrum des freilaufenden Oszillators unter dem Einfluss
von starkem 1/f-Rauschen an und wie verhalt sich der akkumulierte Jitter?

*  Wie wird das thermische Rauschen und das 1/f-Rauschen der MOSFET in CMOS-
Ringoszillatoren in das Oszillatorrauschen transformiert und welche Regeln lassen
sich daraus fiir einen rauscharmen Entwurf von CMOS-Ringoszillatoren ableiten?

Zunichst werden die Grundlagen der in den Oszillatoren verwendeten MOSFETs dargestellt.
Neben den grundlegenden Gleichstrom- und Wechselstromeigenschaften liegt der
Schwerpunkt auf dem Rauschen des MOSFETs, insbesondere auf dem 1/f-Rauschen. Die
Literaturstudie zum 1/f-Rauschen in MOSFETs zeigt zwei widerstreitende Schulen. Nach der
Theorie der Schwankung der Beweglichkeit der Ladungstriger nach Hooge wird das 1/f-
Rauschen durch die Streuung der Ladungstrager an Phononen verursacht. Die andere Schule
geht auf McWorther zuriick und postuliert, dass die Schwankung der Anzahl der
Ladungstrager im leitenden Kanal fiir das 1/f-Rauschen im MOSFET verantwortlich ist. Die
Schwankung der Anzahl der Ladungstriager entsteht durch das zuféllige Einfangen und wieder
Abgeben von Ladungstragern an Haftstellen im Gateoxid. Die meisten verwendeten SPICE-
Modelle des 1/f-Rauschens lassen sich mittels einer effektiven Dichte N, der Oxidhaftstellen
auf die Haftstellentheorie nach McWorther zurtickfiihren.

Allgemein lésst sich in modernen CMOS-Technologien ab dem Technologieknoten mit einer
minimalen Gateldnge von 0,18 um eine deutliche Zunahme des 1/f-Rauschens feststellen.
Dies wird auf eine Zunahme der Haftstellen aufgrund der Nitridierung des Gates
zuriickgefiihrt. Durch das zunehmende 1/f-Rauschen wird es immer schwieriger, rauscharme
Oszillatoren in modernen CMOS-Technologien zu entwickeln.

Im néchsten Teil der Arbeit wird auf die Technik der Elektrischen Oszillatoren eingegangen.
Zunichst wird das grundlegende Prinzip der Schwingungserzeugung durch Riickkopplung
und die Schwingbedingung nach Barkhausen dargestellt. Dann wird anhand von einfachen
Beispielen kurz in die Funktionsweise der LC-Oszillatoren und der Kippschaltungen
eingefiihrt. Auf die Funktionsweise der Ringoszillatoren wird ausfiihrlich eingegangen. Mit
einer gingigen Definition der Oszillatorgiite wird gezeigt, dass die Giite einfacher
Ringoszillatoren in etwa gleich m ist. Im Weiteren wird auf die Ausfithrung von
Ringoszillatoren mit differenziellen oder unipolaren Grundschaltungen eingegangen und es
werden die Moglichkeiten zur Frequenzsteuerung in CMOS-Inverter-Ringoszillatoren
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vorgestellt. Es zeigt sich, dass Ringoszillatoren mit unipolaren Invertern aufgrund der
verschwindenden statischen Verlustleistung energieeffizienter arbeiten als Ringoszillatoren
mit CML-Invertern. Weiterhin wird ein Verfahren fiir den Aufbau von Ringoszillatoren mit
statischen CMOS-Invertern und einer geraden Anzahl von Stufen vorgestellt. Der statisch
stabile Arbeitspunkt des Rings mit gerader Stufenanzahl wird durch zusétzliche
Vorwirtskopplungsinverter aufgehoben. Diese Vorwirtskopplungsinverter sind in die
Frequenzsteuerung des Oszillators iiber den gesamten Kernstrom eingebunden. Daher skaliert
der Stromverbrauch des gesamten Oszillatorkerns mit der Schwingfrequenz. Ein auf diesem
Prinzip beruhender Oszillator mit Quadraturausgingen in 0,18 pm CMOS-Technologie weist
einen Durchstimmbereich von 100 MHz bis 3,5 GHz auf. Das normierte Phasenrauschen des
Ringoszillators ist im gesamten Abstimmbereich kleiner als -150 dBc/Hz und bewegt sich
damit in einem fiir Ringoszillatoren guten Bereich. Das Prinzip dieses Oszillators wurde
patentiert und veroffentlicht [65, 81].

Im Weiteren wird auf die grundlegenden Eigenschaften des Spektrums und des akkumulierten
Jitters von freilaufenden Oszillatoren unter dem Einfluss von weilem und 1/f-Rauschen
eingegangen. Der Einfluss des 1/f-Rauschens auf das Spektrum unmittelbar um die
Mittenfrequenz und auf den Verlauf des akkumulierten Jitters im freilaufenden Oszillator
wird erst in jlingster Zeit intensiver erforscht. Wegen des starken Einflusses des 1/f-
Rauschens auf das Rauschen von Ringoszillatoren und wegen dem zunehmenden 1/f-
Rauschen in modernen CMOS-Technologien treten in den Messungen daher Effekte auf, die
im Rahmen der klassischen Theorien zum Spektrum und zum Jitter des Oszillatorsignals nicht
erklirt werden konnen. Grundlage der Analyse sind die Zusammenhidnge zwischen der
Frequenz, der Phase und der momentanen Spannung des Oszillatorsignals und die
Definitionen zum Jitter und zum Phasenrauschen. Die Storung des Oszillatorsignals durch
stochastische Rauschquellen wird auf der Basis des Spektrums der Frequenzstormodulation
analysiert. Bei der Stormodulation durch 1/f-Rauschen muss dabei die Mess- oder
Beobachtungsdauer in die Berechnung einbezogen werden. Per Definition geht die Leistung
des 1/f-Rauschens fiir eine verschwindende Frequenz gegen unendlich. Da die Dauer aller
realen Messungen aber begrenzt ist, konnen Rauschanteile mit einer Frequenz kleiner als dem
Kehrwert der Messdauer nicht als Rauschen identifiziert werden und unterscheiden sich nicht
vom statischen Gleichanteil des Signals. Uber die Autokorrelation der
Frequenzstérmodulation kann der Verlauf des akkumulierten Jitters {iiber der
Verzogerungszeit berechnet werden. Bei einer Stormodulation durch weifles Rauschen nimmt
der akkumulierte Jitter mit der Quadratwurzel der Verzdgerungszeit zu, und bei einer
Stormodulation durch 1/f-Rauschen nimmt der Jitter in etwa proportional zur
Verzogerungszeit zu. Aus dem akkumulierten Jitter kann dann {iber die Autokorrelation des
Basisbandsignals das Spektrum des Oszillatorsignals bestimmt werden. Fiir die
Stormodulation durch weiles Rauschen ergibt sich die klassische Lorentzlinie, welche bei
groBBeren  Mittenfrequenzabstinden zu einer Abnahme des Phasenrauschens mit
-20 dB/Dekade fiihrt. Bei einer Stormodulation durch 1/f-Rauschen ergibt sich im
mittenfrequenznahen Bereich eine Gaufische Glockenkurve fiir das Spektrum des
Oszillatorsignals. Bei groferen Mittenfrequenzabstinden nimmt das Spektrum mit
-30 dB/Dekade ab. Die ermittelten Ergebnisse konnten anhand von Messungen verifiziert
werden. Damit steht nun zum ersten Mal eine umfassende Betrachtung zum Spektrum und
zum Jitter freilaufender Oszillatoren zu Verfligung, welche die Stormodulation durch weille
und durch 1/f-Rauschquellen einbezieht und aus der auch die quantitativen Zusammenhénge
zwischen dem Spektrum und dem Jitter in allen Bereichen hervorgeht [104].

Wihrend die Betrachtungen zum Spektrum und zum Jitter ganz allgemein fiir freilaufende
Oszillatoren jeglicher Bauart gelten, wird im letzten Teil der Arbeit auf das Rauschen in
Ringoszillatoren mit statischen CMOS-Invertern eingegangen. Zunichst wird untersucht, wie
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sich das Rauschspektrum des Umladestroms in einer idealisierten Kippschaltung in das
Spektrum der Frequenzstdrmodulation transformiert. Anhand von vereinfachten
Signalverlaufen im CMOS-Ringoszillator wird dann die Momentanfrequenz in Abhéngigkeit
der Umladestrome im Ringoszillator ausgedriickt. Im Frequenzbereich ergibt sich das
Spektrum der Frequenzstormodulation als die Summe der abgetasteten Rauschspektren der
MOSFET-Drainstrome im Ringoszillator. Aus dem Spektrum der Frequenzstormodulation
wird dann das Phasenrauschen berechnet. Um eine Bewertung verschiedener Oszillatoren zu
ermOglichen, wird auch das normierte Phasenrauschen berechnet. Somit stehen einfache
analytische Ausdriicke fiir das durch das thermische und das 1/f-Rauschen der MOSFETs
verursachte Oszillatorrauschen zur Verfiigung. Anhand dieser analytischen Ausdriicke kann
direkt abgelesen werden, in welchem Verhiltnis die 1/f’-Eckfrequenz  des
Oszillatorspektrums zur 1/f-Eckfrequenz des MOSFET-Rauschens steht. Auflerdem wird
deutlich, wie ein Oszillator ausgelegt werden muss, damit er bei gegebenen Technologie- und
Rauschparametern ein moglichst kleines Phasenrauschen aufweist. Beziiglich des thermischen
Oszillatorrauschens gibt es allerdings keine wesentliche Optimierungsmoglichkeit. Ein
Oszillator mit symmetrischen CMOS-Invertern und ndherungsweise langkanaligen MOSFETs
weist unabhingig von der Stufenanzahl ein normiertes Phasenrauschen von etwa -166 dBc/Hz
auf. Die durch das 1/f-Rauschen verursachte Frequenzstdrmodulation kann aber durch eine
Erhohung der Zahl der Stufen oder durch eine Vergroferung der Gateflachen in den einzelnen
Stufen verringert werden. Es sollten keine zusétzlichen Kapazititen parallel zu den einzelnen
Stufen geschaltet werden. Die Unterschiede im normierten Phasenrauschen betragen fiir einen
Oszillator mit etwa 2 GHz Schwingfrequenz in 0,18 um Technologie je nach
Entwurfskonzept bis zu 8 dB. Wenn die p- und n-Kanal-MOSFETs ein unterschiedlich grof3es
1/f-Rauschen aufweisen, sollte die Weite des MOSFET mit dem kleineren Rauschen
gegentliber der Weite im symmetrischen Entwurf verkleinert werden. Es wird also deutlich,
dass symmetrische Signalflanken im Ringoszillator nicht prinzipiell zu einer Verringerung
des 1/f-Phasenrauschens fiihren. Die ermittelten theoretischen Ergebnisse wurden anhand von
Messungen an Oszillatoren mit unterschiedlicher Stufenanzahl, Gateflache, Knotenkapazitit
und mit verschiedenen Weitenverhéltnissen der p-Kanal- und n-Kanal-MOSFETs bestitigt.
Mit dieser Analyse werden zum ersten Mal einfache analytische Ausdriicke flir das Rauschen
in CMOS-Inverter-Ringoszillatoren vorgestellt, die auf der Abtastung des MOSFET-
Rauschens beruhen und die sowohl die Frequenzstérmodulation durch thermisches wie auch
durch 1/f-Rauschen beschreiben. Die Ergebnisse beziiglich des 1/f-Rauschens wurden in
[114] verdftentlicht.

In diesem Zusammenhang wird abschlieBend ein Verfahren vorgestellt, wie mit
Stromeinprdgung {iber eine rauscharme Stromquelle das Phasenrauschen von CMOS-
Ringoszillatoren gegeniiber dem Betrieb mit Spannungseinpragung verringert werden kann.
Dazu wird die Storung der Periodendauer berechnet, welche in beiden Betriebsarten von einer
niederfrequenten Abweichung eines der beiden Umladestrome in einem der CMOS-Inverter
verursacht wird. Es zeigt sich, dass die Periodendauerstérung bei Stromeinpragung nur rund
halb so groB ist wie bei Spannungseinpriagung. Der Grund hiefiir ist, dass eine Abweichung
des Umladestromes in einer der Inverterstufen eine gegenlaufige Abweichung in den anderen
Stufen verursacht, weil der gesamte Kernstroms des Oszillators durch die Stromquelle
konstant gehalten wird. Dadurch wird ein Teil der Periodendauerabweichung in der
rauschbehafteten Stufe durch die gegenldufigen Abweichungen in den anderen Stufen
kompensiert. Bei Spannungseinpragung beeinflussen sich die Umladestrome der einzelnen
CMOS-Inverter dagegen nicht. Es ergibt sich eine Verringerung des Phasenrauschens um ca.
6 dB bei Stromeinpragung im Vergleich zur Spannungseinpragung. Dieses Ergebnis wird
ebenfalls durch Simulations- und Messergebnisse gestiitzt und wurde in [116] verdffentlicht.
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Im Rahmen der vorliegenden Arbeit wird deutlich, dass Ringoszillatoren mit statischen
CMOS-Invertern fiir einen sehr groen Durchstimmbereich ausgelegt werden koénnen und
damit eine interessante Alternative fiir alle Anwendungen darstellen, die einen grofB3en
Frequenzbereich abdecken und bei denen die Anforderungen an das Phasenrauschen nicht
allzu hoch sind. Weiterhin werden in dieser Arbeit die prinzipiellen Eigenschaften des
Spektrums und des akkumulierten Jitters von freilaufenden Oszillatoren unter dem Einfluss
von verstarktem 1/f-Rauschen analytisch hergeleitet. Dadurch wird erstmals eine umfassende
Basis fiir das Verstindnis des gemessenen Jitters und Spektrums gelegt. Fiir CMOS-Inverter-
Ringoszillatoren wird das Oszillatorrauschen analytisch auf Basis der thermischen und 1/f-
Rauschparameter der dem Entwurf zugrunde liegenden MOSFETs berechnet. Mit Hilfe dieser
neuen Beziehungen kann das Oszillatorrauschen leicht abgeschitzt werden und es lassen sich
damit Entwurfsregeln fiir rauscharme Ringoszillatoren formulieren.



165

Anhang

A Rauschen in zyklischen Systemen

Dieses Kapitel fithrt kurz in die im Rahmen dieser Arbeit besonders wichtigen Aspekte des
Rauschens in elektronischen Systemen ein.

Die in dieser Arbeit untersuchten Ringoszillatoren verhalten sich stark nichtlinear und
arbeiten mit einem periodisch verdnderlichen Arbeitspunkt. Daher wird in Abschnitt A.1
zunichst auf die besonderen Eigenschaften der Impulsantwort und der Ubertragungsfunktion
in periodisch zeitverdnderlichen Systemen eingegangen. Dies dient als Basis, um die
besonderen Effekte des Rauschens in Ringoszillatoren systemtheoretisch einordnen zu
konnen.

Die  Amplitudenverteilung  sowie  weitere  statistischen  Erwartungswerte  eines
Rauschprozesses n(t) werden in Abschnitt A.2 beschrieben. Diese FEigenschaften des
Rauschprozesses bestimmen beispielsweise die Form des mittenfrequenznahen Spektrums
eines freilaufenden Oszillators, welcher von langsamem 1/f-Rauschen frequenzstormoduliert
wird.

Die spektrale Verteilung der Leistungsdichte einer Rauschquelle ist hingegen fiir die
mittenfrequenzfernere Form des Oszillatorspektrums ausschlaggebend. Daher wird in
Abschnitt A.3 eine kurze Einfiihrung in die spektralen Eigenschaften des Rauschens in
stationdren” und zyklostationdiren’® Systemen gegeben.

Als weiterfiihrende Literatur beziiglich des Rauschens wird auf [93] und beziiglich periodisch
verdnderlicher Systeme auf [126] verwiesen.

A.1 Periodisch zeitveranderliche Systeme

Die klassischen Betrachtungen zum elektronischen Rauschen [127] beziehen sich auf lineare
Schaltungen oder Systeme mit einem festen, zeitunveridnderlichen Arbeitspunkt. Bei der
klassischen Definition z.B. der Rauschzahl eines Verstirkers wird weiterhin davon
ausgegangen, dass neben dem Rauschen vorhandene Signale so klein sind, dass sie auf das
arbeitspunktabhdngige Rauschverhalten des Verstirkers keinen Einfluss nehmen. Die
Schaltung wird als lineares und zeitunverdinderliches System (engl. linear time-invariant
system, LTI-system) beschrieben. Dies ist fiir einen rauscharmen Verstarker, der sehr kleine
Eingangssignale zeitkontinuierlich verarbeit, ein addquater Ansatz. Elektrische Oszillatoren
und getaktete Schaltungen zeichnen sich jedoch durch stark nichtlineares Verhalten aus. Bei
einem Ringoszillator mit CMOS-Invertern wird das daran deutlich, dass die einzelnen
Inverter wihrend einer Periode samtliche mdgliche Zustinde durchlaufen (NMOS leitet und
PMOS sperrt, NMOS und PMOS leiten, NMOS sperrt und PMOS leitet), welche jeweils ein
ganz unterschiedliches Kleinsignalverhalten aufweisen. Viele Betrachtungen zum Rauschen
in Oszillatoren gehen trotzdem von der Beschreibung als lineares, zeitunverdnderliches
System aus [2, 3]. Der zeitunverdnderliche lineare Ansatz erleichtert die analytische

5 Stationdres Rauschen ist das Rauschen einer zeitunverdinderlichen (zeitinvarianten) Rauschquelle.

%% Zyklostationdires Rauschen ist das Rauschen einer periodisch zeitverinderlichen (zeitvarianten) Rauschquelle.
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Beschreibung und gibt - trotz der starken Vereinfachung - einige Eigenschaften des
Oszillatorrauschens, wie z.B. die spektrale Verteilung fern von der Mittenfrequenz, qualitativ
richtig wieder. Will man jedoch das Rauschen von stark nichtlinear arbeitenden Oszillatoren —
insbesondere die Wandlung des Bauelementrauschens zu Phasenrauschen — oder getakteten
Schaltungen genauer verstehen, greift der lineare zeitunveridnderliche Ansatz zu kurz. Wenn
die Schaltung nur ein einziges groBes Signal - z.B. das (gedachte) ungestorte
Oszillationssignal - aufweist, das die dominante Nichtlinearitdt der Schaltung darstellt, und
wenn alle anderen Signale - z.B. das die Oszillation storende Rauschen - so klein sind, dass
sie keine weiteren Nichtlinearititen erzeugen, dann kann die Schaltung als linear periodisch
zeitverdnderliches System (engl. linear periodic time-variant system, LPTV-system)
beschrieben werden. Diese Beschreibung ist gegeniiber der voll nichtlinearen Beschreibung
aller Signale wesentlich effektiver.

A.1.1 Lineare zeitunverianderliche Systeme

x(®) h(t) y(®)
X(f) H(f) Y(f)

Abbildung A.1: Linear zeitvariantes System mit Eingangssignal x(t) o—e X(f),
Impulsantwort h(t) o—e H(f) und Ausgangssignal y(t) o—e Y(f).

Ein lineares zeitunverdnderliches System - wie in Abbildung A.1 gegeben - wird durch seine
Impulsantwort h(t) beschrieben. Diese gibt den Verlauf des Ausgangssignals iiber der Zeit t
als Antwort auf einen Diracstofl 8(t) zum Zeitpunkt t =0 am Eingang an. Fiir ein beliebiges
Eingangssignal x(t) ergibt sich das Ausgangssignal y(t) im Zeitbereich als Faltung von x(t)
mit h(t):

y(t) = Th(t —1)x(t)dt = h(H) ®x(t). (A.1)

Setzt sich das Eingangssignal x(t) aus einer Summe mehrere Teilsignale xi(t) zusammen, so
gilt fiir die Antwort y(t) der Uberlagerungssatz, d. h. die Antwort ist gleich der Summe der
Antworten yj(t) auf die Teilsignale. Das System ist also /inear. Eine Verschiebung des
Eingangssignals um eine beliebige Zeit At hat eine gleich groBle zeitliche Verschiebung des
Ausgangssignals zur Folge, welches sich aber ansonsten nicht dndert. Das System ist also
zeitinvariant.

Die Fouriertransformierte der Impulsantwort h(t) ist die Ubertragungsfunktion H(f), sie
beschreibt die Antwort des Ausgangs auf das Eingangssignal im Frequenzbereich:

H(f) = Th(t)e‘jz"ﬁdt = Th(t)e"j‘”‘dt = H(w). (A.2)

Mit der inversen Fouriertransformation kann man die Impulsantwort h(t) aus der
Ubertragungsfunktion H(f) berechnen:

h(t) = TH(f)eﬂ“ﬁdf = 2—1n TH(m)eim‘dw. (A.3)
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Im Frequenzbereich ergibt sich das Ausgangsspektrum Y(f) als Produkt des
Eingangsspektrums X(f) mit der Ubertragungsfunktion H(f):

Y(f)=H(f) - X(f). (A4)
In Abbildung A.2 ist ein einfaches paralleles RC-Glied dargestellt, das von einem Strom i(t)

als Eingangssignal gespeist wird, und dessen Ausgangssignal durch die Spannung u(t) iiber
dem Widerstand R gegeben ist. Die Impulsantwort dieses Netzwerks ergibt sich zu

1 1
h(t)=s(t)—e™, oa=—o-.
() =s() o A5)
und die Ubertragungsfunktion ist wie folgt gegeben:
)= o 0= e 2 =arean 0]
Co+j2nf C o2 +(2nf) o '

Der zeitliche Verlauf der Impulsantwort h(t) und der Betragsfrequenzgang H(f) der
Ubertragungsfunktion ist in Abbildung A.3 gezeigt.

O 4
L cl R
ity t = u(t)

T o—e

\J

Abbildung A.2: RC-Glied mit Eingangssignal i(t) und Ausgangssignal u(t).

h(t) <MNH)
| s >t 1 B >§
27RC 2nRC
(@) (b)

Abbildung A.3: (a) Impulsantwort und (b) Ubertragungsfunktion des RC-Glieds.

A.1.2 Lineare periodisch zeitverinderliche Systeme

Bei einem linearen zeitverdnderlichen System ist die Impulsantwort vom Zeitpunktt
abhéngig, zu dem der Diracstol am Eingang anliegt. Fiir ein beliebiges Eingangssignal x(t)
ergibt sich das Ausgangssignal y(t) im Zeitbereich wie folgt:

y(t) = ]ih(t,'c)x('c)d'c. (A.7)

Die zyklische Impulsantwort h(t,t) des linearen periodisch zeitverdnderlichen Systems ist
periodisch mit der Periodendauer T, d.h. es gilt:

h(t,t)=h(t+T,t+T). (A.8)
Wird das Eingangssignal zeitlich um genau eine Periodendauer T verschoben, so ist die

Antwort am Ausgang eine Kopie der urspriinglichen Antwort, welche zeitlich aber auch um
eine Periodendauer verschoben ist. Ein Beispiel fiir solch ein periodisch zeitverdnderliches
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System ist in Abbildung A.4 gegeben. Der Schalter S wird durch ein Steuersignal r(t)
T-periodisch geschlossen (r(t) =1) und gedffnet (r(t) =0). Die sich ergebende zyklische
Impulsantwort h(t,t) ist in Abbildung A.5 (a) dargestellt. Ist der Schalter S zum Zeitpunkt des
Diracstofles am Eingang gedffnet, wird die Ladung des StoBes zunidchst auf der Kapazitit C
gespeichert. Sobald der Schalter geschlossen wird, ergibt sich der aus Abbildung A.3 (a)
bekannte Verlauf der Impulsantwort iiber t. Wird der Schalter wéihrend der abklingenden
Impulsantwort wieder gedffnet, so wird die dann iiber der Kapazitit C anliegende Spannung
bis zum nachsten SchlieBen des Schalters gehalten. Die Impulsantwort h(t+t', T) ist periodisch
in T mit der Periodendauer T. Dies ist in Abbildung A.5 (b) fiir t' = T/4 illustriert.

© * Schalter
-~ r(t)
ity & = |u®
® 1 2 -
O L

Abbildung A.4: Beispiel eines linearen periodisch zeitveranderlichen Systems

Ar(t)
1
>t
0 / t=1/ t=1+T/4
T f T -~ / / _____ 'l:
7 /
h (t,"lj ) './."' h (T +T/4 ’ T),—- ,,,,,
)i . 'i/' e i 1_ ’——'/,—
L ¢ T/4
0 T/ AT >t 0
(@) (b)

Abbildung A.5: (a) Zyklische Impulsantwort h(t,t) iiber t und T sowie
(b) periodische Impulsantwort h(t+T/4,t) iiber T am Beispiel des Systems
aus Abbildung A 4.

Abbildung A.4 konnte z.B. den Ausgangskreis eines iiber die Steuerelektrode periodisch ein-
und ausgeschalteten Transistors darstellen, in welchen eine (kleine !) Storeinstromung i(t)
fliet. Die Ausgangskapazitit bleibt dabei unabhdngig vom Schaltzustand, wihrend sich der
Ausgangswiderstand periodisch dndert. Mit der zyklischen Impulsantwort kann dann fiir eine
beliebige Storeinstromung i(t) die entstehende Storspannung u(t) berechnet werden.

Eine in t periodische Impulsantwort h(t+t',t) kann in eine Fourierreihe beziiglich t (fiir
festes t') entwickelt werden:

o 2mnt
h(t+t,1)= Y h(t)e T, (A.9)

n=-—ow
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.2mnt

h(‘c+t',r)e_J T dr. (A.10)

h, (t) =

e

1
T

(SR

Andererseits kann h(t+t',t) beziiglich t' (fiir festes t) fouriertransformiert werden, es ergibt
sich die zyklische Ubertragungsfunktion H(f,t), welche von Tt als Parameter abhingig ist:

H(f,7) = [hr+t,0)e?™dt'= [h(r+t,t)e ™ dt'= H(w,7). (A.11)

Setzt man nun (A.9) in (A.11) ein, so ergibt sich die Fourierreihe von H(f,t):

.2ant .2nnt .2nnt

H(f,7) = T{ihn(t')eJT}e"jz”ﬁ'dﬂ - i ﬁhn(t')e‘jz"ﬁ'dt}eJT - i H (fle' T, (A.12)

n=-o

—oo n=—o | _g n=-o

H, (f) = j h, (t")e P ™dt'. (A.13)

Die Ubertragungsfunktion H(f;t) eines periodische linearen Systems besteht also aus einer
unendlichen Summe von Teiliibertragungsfunktionen H;(f), welche jeweils mit einem
,Drehzeiger ¢¥™ gewichtet sind. Dieser Drehzeiger verursacht eine Frequenzkonversion
des spektralen Anteils des Eingangssignals bei der Frequenz f nach den Frequenzen f+ n/T,
wobei n=...-2,-1,0, 1, 2,... gilt. Ein Eingangssignal, dessen Spektrum um die Frequenz f
zentriert ist, verursacht in einem linearen periodische zeitverdnderlichen System also ein
Ausgangssignal, welches 1im allgemeinen Fall aus unendlich vielen Teilspektren besteht, die
jeweils um die Frequenzen f+ n/T, n=...-2,-1,0, 1, 2,... zentriert sind. Mit der linear
periodisch zeitverdnderlichen Ubertragungsfunktion H(f,t) nach (A.12) kann also die
Konversion spektraler Anteil zu anderen Frequenzen - der Effekt des ,,Mischens® -
beschrieben werden. Dies ist bei einer Beschreibung mittels der linear zeitunverdnderlichen
Ubertragungsfunktion H(f) nach (A.2) nicht méglich.

Dieser Mischereffekt in zyklostationdren Systemen ist insbesondere bei der Abtastung des
Bauelementrauschens der MOSFETs in Ringoszillatoren wichtig (vergleiche Kapitel 5,
insbesondere Abschnitt 5.1.4).

Wenn ein zeitunveridnderliches System als periodisch zeitverdnderliches System beschrieben
wird, gilt h(t+t',t) = h(t") und nach (A.10) hy(t") = 0 fiir alle n auBBer n = 0 sowie hy(t") = h(t').
Damit ist nach (A.13) Hy(f) = 0 fiir alle n auBler n=0 sowie Hy(f) = H(f). Fir das
zeitunverdnderliche System gilt also H(f,t) = Hy(f) = H().

A.2 Erwartungswerte und Amplitudenverteilung

Ein rauschbehaftetes Signal u,(t) nimmt zufillig verteilte Werte in einem bestimmten Bereich
um den deterministisch bestimmten Signalwert u(t) an. Wegen dem zufdlligen, nicht
voraussehbaren Verlauf beschreibt man bei rauschbehafteten Signalen nicht mit dem
tatsichlichen Signalwert zum Zeitpunkt t, sondern mit Erwartungswerten’’ (engl. expected
value oder ensemble average).

" Erwartungswerte sind Mittelwerte der Ergebnisse eines Zufallsexperiments, wenn es sehr oft ausgefiihrt wird.
Zur Definition siehe [126].
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Ein rauschbehaftetes Signal ist wie folgt gegeben [119]:
u,(t)=u(t) +n(t). (A.14)

Dabei ist u(t) das deterministische, rauschfreie Signal und n(t) reines Rauschen. Der
Erwartungswert des verrauschten Signals ist gleich dem rauschfreien Signal und der
Erwartungswert des Rauschanteils ist null:

Efu, (1)} = u(v), (A.15)
Efn(t)}=0. (A.16)

Der Erwartungswert des Quadrats n’(t) des Rauschanteils ist die so genannte Varianz o,%(t)
des Rauschanteils:

o (1) = Efn?(t)}. (A.17)

Die Varianz ist ein Mall fiir die (zum Zeitpunkt t) zu erwartende Rauschleistung. Die
Standardabweichung o (t) ist die Quadratwurzel der Varianz und damit der zu erwartende
Effektivwert des Rauschanteils:

o (t) = 1/E{nz(t)}. (A.18)

Die Autokorrelation Ry(t,t) eines Rauschanteils ist der Erwartungswert des Produkts zweier
zueinander zeitverschobener Versionen des Rauschanteils:

R, (t,7) = E{n(t) n(t - 1)} (A.19)

Die Autokorrelation gibt an, wie stark das Rauschsignal zum Zeitpunkt t noch mit dem
Rauschsignal zum Zeitpunkt t-t korreliert ist, d.h. wie stark das Rauschsignal mit
Geddchtnis behaftet ist.

Bei stationdrem Rauschen sind die Varianz, die Standardabweichung und die Autokorrelation
unabhéngig von der Zeit t, d.h. die zu erwartende Rauschleistung und die zeitliche Korrelation
des Rauschens sind zu allen Zeiten gleich. Bei nichtstationdrem Rauschen dndern sich die
obigen Erwartungswerte iiber der Zeit.

Die Standardabweichung gibt nur den Effektivwert des Rauchanteils an. Méchte man mehr
iiber die statistische Verteilung der Momentanwerte n(t) des Rauschanteils wissen, dann muss
man die Amplitudenverteilung des Rauschanteils betrachten.

Die Amplitudenverteilung entspricht der Wahrscheinlichkeitsdichte pp(n) des als
Zufallsvariable n betrachteten Rauschanteils n(t) und ist wie folgt definiert:
P (n,n +dn)

dn ‘
Dabei ist Py(n, n +dn) die Wahrscheinlichkeit, dass n(t) innerhalb des Intervalls [n, n + dn)
liegt.
Viele natiirliche Prozesse folgen der so genannten Normalverteilung, auch Gaufverteilung

genannt. So sind z.B. die Amplituden weiller Rauschprozesse normalverteilt. Die
Amplitudenverteilung eines normalverteilten reinen Rauschsignals n ist:

p,(n) = (A.20)

p,(n) = ! e_ﬁ . (A.21)

o, 21

Oft ist die Amplitudenverteilung einer von einer Rauschgréfle abhingigen Grofe gefragt,
z. B. die Verteilung der Frequenzabweichung eines Oszillators, der von einer RauschgrofBBe
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frequenzmoduliert wird. Die Wahrscheinlichkeitsdichte py(y) einer abhéngigen Grofe, welche
der unabhingigen (oder ursdchlichen) Zufallsvariable x {iber y = f(x) eineindeutig (d.h. auch
die Umkehrfunktion x = f(y) ist eindeutig) zugeordnet ist, ergibt sich wie folgt:

P, (X) _ p, (' (y))
df df ., )
dx(x)‘ ‘dx(f (Y))‘

p,(y) = ‘ (A.22)

A.3 Spektrale Eigenschaften

Fiir die spektralen Eigenschaften des Rauschens ist beziiglich der Erwartungswerte aus dem
vorigen Teilkapitel insbesondere die Autokorrelation Ry(t) wichtig. Sie beschreibt die
Korrelation des Rauschens im Zeitbereich. Die entsprechende Eigenschaft im
Frequenzbereich ist das Leistungsdichtespektrum (engl. power spectral density, PSD) Sy(f).
Ein iiber lange Zeit korreliertes Rauschsignal dndert sich langsam, der Schwerpunkt seiner
spektralen Leistungsdichte liegt bei tiefen Frequenzen. Ein liber nur kurze Zeit korreliertes
Signal dndert sich schnell, dementsprechend ist der grofite Anteil der spektralen Leistung bei
hohen Frequenzen zu finden.

A.3.1 Stationiares Rauschen

Stationdres Rauschen entsteht vorzugsweise in linearen zeitunveridnderlichen Systemen.
Allerdings kann auch das Ausgangsrauschen von zeitverdnderlichen Systemen unter
bestimmten Bedingungen stationdr sein [119]. Die Autokorrelation R,(T) eines ,,im weiten
Sinne* stationdren (engl. wide sense stationary, WSS) Rauschprozesses n(t) (zur Definition
sieche [93, 126]) ist unabhingig von der absoluten Zeit t, zu der das Rauschsignal mit seiner
verschobenen Kopie korreliert wird, und nur von der Zeitdifferenz T abhingig:

R, (t) = Efn(t)-n(t -} (A.23)

Die Fouriertransformierte der Autokorrelation R, (t) des stationdren Rauschprozesses n(t) ist
das Leistungsdichtespektrum Sy(f):

S, (f) = ]ERH (v)e ™ dr = ]ERH (T) cos(2nfr)dt = 2].i R (t)cos(2nfr)dr. (A.24)

Das Leistungsdichtespektrum S;(f) des Rauschens n(t) kann mit einem Spektrumanalysator
gemessen werden. Hierbei wird das Rauschsignal durch ein schmalbandiges Filter mit der
Mittenfrequenz f und der dquivalenten Bandbreite Af (bezogen auf ein ideal rechteckformiges
Filterprofil) geleitet. Das Filter unterscheidet allerdings nicht zwischen positiven und
negativen Frequenzen, sondern bildet alle negativen Frequenzen auf positive ab. Da fiir reelle
Rauschprozesse Sy(f) = Su(-f) gilt, ist das gemessene Leistungsdichtespektrum doppelt so grof3
wie Sy(f) entsprechend obiger Definition (A.24). Daher misst der Spektrumanalysator am
Ausgang des Filters die Leistung P(f):

P(f) =2-S. (f)AF. (A.25)

Mit der inversen Fouriertransformation kann aus der Spektralintensitit S,(f) die
Autokorrelation Ry(t) berechnet werden:

R, (7)= TSn(f)ejz"f‘df = TSn(f)cos(an‘c)df = 2? S, (f) cos(2nfr)df . (A.26)
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Insbesondere ergibt sich fiir T = 0:
R,(0)= [S,(f)df = Efn*}= o2 (A27)

Das Integral des Leistungsdichtespektrums S,(f) liber alle Frequenzen ergibt also die
(mittlere) Leistung 0,” des Rauschprozesses n(t). Bei einem stationdren Rauschprozess ist der
Erwartungswert E {n(t)’} unabhéngig von t.

A.3.2 Weilles und farbiges Rauschen

Ist der Rauschprozess zeitlich vollkommen unkorreliert, so ist die Autokorrelation Ry(t) ein
DiracstoB3 bei t = 0:

R, (1) = 8(1). (A.28)

Das dazugehorige Spektrum ist iiber alle Frequenzen konstant. Es handelt sich um so
genanntes weilles Rauschen:

S, (f) = Té(r)e‘jz"f‘dr =1. (A.29)

Im engeren Sinne ist weiles Rauschen ein theoretisches Konstrukt, vergleichbar mit dem
Konstrukt des Diracstofies. Die mittlere Leistung E{n”} ist fiir ideal weiBes Rauschen nach
(A.27) und (A.29) unendlich grof3. Das Leistungsdichtespektrum realer Rauschprozesse, die
als weill beschrieben werden - wie z.B. das Spektrum von thermischem Rauschen - geht fiir
sehr hohe Frequenzen gegen Null [28].

Eine Bandbegrenzung ist in realen Schaltungen und Bauelementen jedoch durch die immer
vorhandenen Kapazititen schon bei viel tieferen Frequenzen wirksam. Daher kénnen die
Rauschquellen in Bauelementmodellen als wei3 beschrieben werden, ohne dass unendliche
Leistungen auftreten. Wenn unkorreliertes (also weiles) Rauschen auf ein — zunichst
zeitunverdnderliches - Netzwerk mit Energiespeichern (Kapazititen oder Induktivititen)
einwirkt (siche Abbildung A.6), so sorgen die Energiespeicher dafiir, dass der Rauschprozess
am Ausgang des Netzwerks korreliert ist. Stellt man sich den Rauschprozess am Eingang aus
unendlich vielen, unabhédngigen Diracsto3en zusammengesetzt vor, so wird jeder einzelne
DiracstoB3 durch die Impulsantwort des Netzwerks ,,verschmiert. Am Ausgang jeder realen
Schaltung ist das Rauschen daher immer korreliert, wobei die Korrelationszeiten bei schnellen
Schaltungen sehr kurz sein konnen.

Ry(t) | h(-t)®h(t) R(7)
Sx(f) [H(f)]? Sy(f)

Abbildung A.6: Ubertragung eines stationdren Rauschprozesses
iiber ein zeitunverdnderliches lineares System

Bei gegebenem Eingangsrauschen x(t) mit der Autokorrelation Rx(t) und bei reeller linearer
zeitunverdanderlicher Impulsantwort h(t) des Systems gilt fiir die Autokorrelation Ry(t) des
Rauschens y(t) am Ausgang [93]:

Ry (1) = Ry () ®h(-1) @ h(T). (A.30)
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Das Ausgangsrauschspektrum Sy(f) ist iiber das Betragsquadrat der Ubertragungsfunktion
H(f) mit dem Eingangsrauschspektrum Sx(f) verkniipft:

Sy (f) = [H() Sy (F). (A31)
Im speziellen Fall von weillem Eingangsrauschen mit Rx(t) = d(t) gilt:
Ry (v) =h(-1) ®h(7). (A.32)
Da dann Sx(f) = 1 ist, folgt fiir das Ausgangsrauschspektrum:
Sy () =[H(P"- (A.33)

Die urspriinglich frequenzunabhéngige Spektralintensitit Sx(f) = 1 des Rauschens wird also
durch die Transferfunktion H(f) des Netzwerks geformt. Das Ausgangsrauschspektrum wird

farbig.

Dies wird in Abbildung A.7 anhand des Beispiels des einfachen parallelen RC-Glieds
(vergleiche Abbildung A.2) gezeigt. Dieses RC-Glied stellt einen Tiefpass erster Ordnung
dar. Wenn das Eingangsrauschen z.B. durch das als weill angenommene thermische
Widerstandsrauschen mit der Autokorrelation Rjy(t)=08(t) gegeben ist, gilt fiir die
Autokorrelation Ry(t) der Rauschspannung iiber dem RC-Glied (vergleiche mit der
Impulsantwort (A.5)):

1 —o] 1
[

Ry(v) =h(-t)®h(7) = 702 “=Rrc (A.34)

b

Fiir das Ausgangsrauschspektrum Sy(f) gilt (vergleiche mit der Ubertragungsfunktion (A.6)):

1

1
S, () =Hf) =—— 7.
u(0) = [H() & o+ 0nt (A.35)
Die Autokorrelation und das Spektrum sind in Abbildung A.8 dargestellt.
O @
Ri(T) yp pm Ry(v)

N

O &

Abbildung A.7: RC-Glied, welches von einer Rauschstromquelle gespeist wird.

h(-t)®h(t) AH(R)?]

L
2nRC 27RC
(a) (b)

Abbildung A.8: (a) Autokorrelation und (b) Spektrum des Rauschens am Ausgang des
RC-Glieds.

Aus den gegebenen Zusammenhdngen zwischen Autokorrelation und Spektrum kann
verallgemeinert werden, dass eine Formung des Rauschspektrums im Frequenzbereich, also
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die Erzeugung farbigen Rauschens, immer mit einer zeitlichen Korrelation der Rauschsignale
zusammenhéngt.

A.3.3 Zyklostationires Rauschen

In periodisch zeitverdnderlichen Schaltungen oder Systemen werden die Erwartungswerte des
Rauschens nach (A.17) bis (A.19), also die Varianz, die Standardabweichung und die
Autokorrelation, vom Zeitpunkt t innerhalb der Periodedauer T abhidngig. Das Rauschen und
die es beschreibenden Erwartungswerte in periodisch zeitverdnderlichen Systemen werden als
zyklostationdr bezeichnet. Zyklostationdres Rauschen entsteht vorzugsweise in Schaltungen,
deren Arbeitspunkt sich periodisch stark &ndert, wie z.B. in Oszillatoren, limitierenden
Verstarkern oder getakteten Schaltungen. Zum einen werden die arbeitspunktabhéngigen
Rauschquellen dieser Schaltungen durch die periodisch zeitverdnderlichen Arbeitspunkte
moduliert. Zum anderen kann stationdres Rauschen, das am Eingang des Systems anliegt,
durch eine zeitverinderliche Ubertragungsfunktion H(f;t) vom Eingang zum Ausgang in
zyklostationdres Rauschen verwandelt werden.

rt) L

un,stat(t) un,zyklo(t)

Abbildung A.9: Rauschspannung, welche durch einen Schalter periodisch
eingeschaltet wird.

r(t) r(t)
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Abbildung A.10: Signalverldufe in der Anordnung nach Abbildung A.9 fiir
(a) hochfrequentes und (b) niederfrequentes Rauschen.

Ein Beispiel fiir eine Schaltung mit periodisch verinderlicher Ubertragungsfunktion ist in
Abbildung A.9 gegeben. Ein Schalter wird periodisch gedffnet (r(t) =0) und geschlossen
(r(t) = 1) und lésst somit die Rauschspannung periodisch zum Ausgang passieren. Wie man in
Abbildung A.10 sieht, ist das Rauschsignal nun im Zeitbereich geformt. Das nun
zyklostationdre Rauschsignal kann aber weiterhin vollkommen unkorreliert sein, wenn z.B.
weilles, hochfrequentes Rauschen am Eingang wirksam ist (Abbildung A.10 (a)). Es kann
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auch korreliert bleiben, wenn z.B. niederfrequentes 1/f-Rauschen am Eingang anliegt
(Abbildung A.10 (b)).

Die Autokorrelation Ry (t,t) ist bei zyklostationdrem Rauschen nun vom Zeitpunkt t innerhalb
der Periode abhédngig, zu dem die beiden um T verschobenen Kopien des Rauschsignals
korreliert werden (so genannte zyklische Autokorrelation, vergleiche mit der zyklischen
Impulsantwort nach (A.8)):

R, (t,v) = E{n(t) n(t-)} = £(1). (A.36)
Fiir das zyklische Leistungsdichtespektrum Sy(t, f) gilt:

S, (t,f) = j R, (t,T)e . (A.37)

Das zyklische Leistungsdichtespektrum Sy(t, f) ist als Fouriertransformierte der zyklischen
Autokorrelation Ry(t,T) nun also vom ,,Abtastzeitpunkt® t innerhalb der Periode abhingig, zu
dem die Autokorrelation entsprechend (A.36) gebildet wird. Das Spektrum Sy(t, f)
entsprechend (A.37) konnte mit einem Spektrumanalysator gemessen werden, wenn vor
diesen ein idealer Abtaster geschaltet wird, der mit der Frequenz 1/T des periodischen
zeitverdnderlichen Systems synchronisiert ist und immer zum gleichen Zeitpunkt t € [0,T)
innerhalb der Periode abtastet. Beziiglich der Zeit t kann die zyklische Autokorrelation und
die zyklische Spektralintensitit analog zur zyklischen Impulsantwort (vergleiche (A.9)) und
zur zyklischen Ubertragungsfunktion (vergleiche (A.12)) in eine Fourierreihe entwickelt
werden (Details siehe [126]). Daher besteht das Leistungsdichtespektrum des zyklischen
Rauschens - so wie es von einem Spektrumanalysator ohne vorgeschalteten Abtaster
gemessen wird - aus einer unendlichen Anzahl von miteinander korrelierten Teilspektren im
Frequenzabstand 1/T  (vergleiche hierzu die  Argumentation zur zyklischen
Ubertragungsfunktion am Ende von Kapitel A.1).

Die Wirkung eines periodisch zeitverdnderlichen Systems auf ein (Rausch-) Signal wird auch
als Modulation bezeichnet. Diese Modulation kann als Multiplikation im Zeitbereich oder als
Faltung im Frequenzbereich beschrieben werden. Wird ein Rauschsignal, das um die
Frequenz f konzentriert sei, zum Beispiel mit der Periode T abgetastet (also mit einer Folge
von DiracstoBen multipliziert), dann erscheinen im Ausgangsspektrum Kopien des
Rauschsignals bei den Frequenzen f+n/T (n=...-2,-1,0, 1, 2,...). Da die Kopien alle vom
urspriinglichen Rauschsignal stammen, sind sie miteinander korreliert. Aus den obigen
Zusammenhédngen kann verallgemeinert werden, dass eine Formung des Rauschspektrums im
Zeitbereich, also moduliertes Rauschen, immer mit einer Korrelation der Rauschsignale im
Frequenzbereich zusammentillt.

In Abbildung A.11 wird der Unterschied zwischen stationirem und zyklostationdrem
Rauschen qualitativ anschaulich gemacht. Die verrauschten periodischen Signale in den
oberen Graphen sind so dargestellt, wie sie mit einem Abtastoszilloskop gemessen werden
konnen. Links ist ein kontinuierliches Signal dargestellt — beispielsweise die
Ausgangsspannung eines Kleinsignalverstirkers -, das mit stationdrem Rauschen iiberlagert
ist. Die Amplitude des Rauschens n(t) ist unabhingig vom Zeitpunkt innerhalb der
Signalperiode immer gleich grof. Rechts ist ein Signal mit Spriingen dargestellt —
beispielsweise die Ausgangsspannung eines Ringoszillators -, das mit zyklostationdrem
Rauschen iiberlagert ist. Wahrend der konstanten H- oder L-Pegel innerhalb der Periode ist
Amplitudenrauschen wirksam, das sich im Wesentlichen gleich verhélt wie das Rauschen im
Kleinsignalverstirker. Die Flanken der Ubergiéinge von L nach H oder von H nach L flattern
allerdings in ihrer zeitlichen Position, dies wird als Flankenjitter bezeichnet. Daher ist der
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Erwartungswert des Effektivwerts der Rauschspannung wéhrend der Flanken viel groBer als
wihrend der konstanten Logikpegel, das Rauschen ist also zyklostationir.

U, (th Uy(t

v

v
v

(a) (b)
Abbildung A.11: Aufteilung des rauschbehafteten Signals u,(t) in den Signalanteil u(t) und
den Rauschanteil n(t) fiir

(a) ein kontinuierliches Signal mit stationdrem Rauschen und
(b) ein sprunghaftes Signal mit zyklostationdrem Rauschen.
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B Messtechnik

B.1 Jitter

Abtast- Vertikal-System

Briicke Verstarker  A/D-Wandler

i O T 100
s o T {

Horizontal-System Anzeige

Abbildung B.1:  Vereinfachtes Blockschaltbild des digitalen Abtastoszilloskops.

Es wird die Funktion des unterabtastenden digitalen Oszilloskops erkldrt und auf das
Vorgehen zur Messung des Jitters eingegangen. In Abbildung B.1 ist der schematische
Aufbau eines Abtastoszilloskops dargestellt. Der Triggereingang wird mit einer relativ
niedrigen Frequenz, z.B. 20 kHz"®, periodisch frei geschaltet. Tritt nach der Freischaltung das
Triggerereignis ein, d.h. iiber- oder unterschreitet die Triggerspannung eine vorher
eingestellte Triggerschwelle, dann wird nach einer sehr prazise durch das Horizontalsystem
eingestellten Verzogerungszeit T die Abtastbriicke vom Folge- in den Haltemodus geschaltet.
Die Auflosung der einstellbaren Verzogerungszeit bewegt sich im sub-ps-Bereich, ihre
Ungenauigkeit liegt bei ca. 1 ps (Effektivwert des Jitters). Es wird also der Spannungswert
des Eingangssignals zum Zeitpunkt T nach dem Triggerereignis abgetastet. Die Verzogerung
T zwischen dem Triggerereignis und dem Abtastzeitpunkt kann dabei nicht beliebig kiein
gewihlt werden, die minimale Verzdgerungszeit liegt im Bereich von ca. 22 ns®. Zur
Anzeige des Bildes durchfihrt der Abtastzeitpunkt T periodisch den vom Benutzer
eingestellten zeitlichen Anzeigebereich von Ty, bis Tiax:

Tmin = ley ) (Bl)
T, = Ty, +10°T;. (B.2)

Die Zeit Tqy entspricht der Verzogerungszeit am linken Bildschirmrand und das Zeitintervall
T; entspricht der gewihlten Achsenunterteilung der x-Achse. Uber den Vertikalverstirker
wird der angezeigte Spannungsbereich von Ui, bis Up,x eingestellt:

Umin = Uotf - 4 'UI ’ (B3)
Umax = Uoff + 4 UI . (B4)

Die Spannung U wird als Offsetspannung bezeichnet und entspricht dem Spannungspegel in
der Mitte des Bildschirms. Das Spannungsintervall U; entspricht der gewédhlten
Achsenunterteilung der y-Achse.

% Abtastoszilloskop HP 54750
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Vorgehen bei der Jittermessung

Oszillator Leistungs- Verzdgerungs- Abtast-
Teiler Leitung Oszilloskop

AT

Signal-
Eingang

Trigger-
Eingang

Abbildung B.2: Messaufbau zur Jittermessung

Um den Jitter eines freilaufenden Oszillators zu messen, muss das Oszillatorsignal iiber einen
Leistungsteiler sowohl dem Trigger- wie auch dem Signaleingang zugefiihrt werden. Bei
gleich langen Verbindungsleitungen vom Leistungsteiler zum Oszilloskop kann das
Oszillatorsignal erst ca. 22 ns nach der Triggerflanke angezeigt werden. Um die Triggerflanke
selbst und die Signalflanken bis 22 ns nach der Triggerflanke auch sichtbar zu machen, kann
eine Leitung mit der Verzogerungszeit AT =22 ns zwischen den Leistungsteiler und den
Signaleingang des Oszilloskops geschaltet werden (siehe Abbildung B.2). Dann ist es auch
moglich, den Jitter der Triggerflanke selbst zu messen.

Um die Messung des Jitters einer Signalflanke moglichst prdzise durchfithren zu kdénnen,
muss wie folgt vorgegangen werden:

1. Der Triggerpegel und die Offsetspannung des Oszilloskops wird auf den Wert
eingestellt, bei der das Signal am steilsten ist, normalerweise auf Uy = 72 (U + Up).

2. Die Spannungsauflosung wird auf den maximalen Wert eingestellt.
3. Die Signalflankenposition wird auf die Mitte des angezeigten Zeitbereichs eingestellt.
4. Die zeitliche Auflésung wird moglichst grofl gewaihlt, es miissen aber noch alle

Abtastwerte der zu vermessenden Flanke in den angezeigten Zeitbereich fallen.

Mit der Histogrammfunktion des Oszilloskops kann dann der genaue Mittelwert der Position
der Flanke, die Standardabweichung vom Mittelwert, also der Effektivwert J.¢ des Jitters,
sowie der Spitze-Spitze-Wert J,, des Jitters ausgegeben werden. Wihrend der Effektivwert
des Jitters bei stationdrem Rauschen filir lange Messzeiten konvergiert, ist der Spitze-Spitze
Wert J,, mehr oder weniger zufillig und kann theoretisch beliebig grole Werte annehmen.
Daher sollte bei der Vermessung von Oszillatoren immer der Effektivwert Jo angegeben
werden. Der Spannungsbereich AU, in welchem die Abtastwerte fiir die
Histogrammdarstellung ausgewertet werden, sollte dabei nur wenige mV um den
Triggerpegel betragen. Die endliche Steilheit dU/dt der Signalflanke erzeugt ndmlich in
Abhingigkeit dieses Spannungsbereichs AU eine zusitzliche, deterministische und
gleichverteilte Abweichung der Abtastpunkte vom Mittelwert. Die GroBe At dieses zeitlichen
Bereichs ist:

AU

=W.
dt

At (B.5)
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Bei der Wahl des fiir die Histogrammfunktion verwendeten Spannungsbereichs AU sollten
folgende beiden Punkte gegeneinander abgewogen werden:

* bei einem groflen Spannungsbereich AU werden relativ viele Abtastwerte zur
statistischen Auswertung herangezogen, d.h. man erreicht mit relativ kurzen
Messzeiten statistisch stabile Ergebnisse, allerdings ist der Fehler aufgrund der
endlichen Flankensteilheit grof3,

* bei einem kleinen Spannungsbereich AU wird der Einfluss der endlichen Steilheit der
Signalflanke minimiert, allerdings muss man dann ldnger messen, um statistisch
stabile Ergebnisse zu erhalten.

Eine zusitzliche Verfilschung des Messergebnisses rithrt vom Eigenjitter des Oszilloskops
her. Dieser Eigenjitter besteht einerseits aus dem Jitter der Triggerschaltung und andererseits
aus dem Jitter der einstellbaren Verzogerung Tgyy. Fiir nicht allzu grofle Verzogerungszeiten
Taiy dominiert der Jitter der Triggerschaltung. Der Eigenjitter J der Triggerschaltung kann mit
dem Messaufbau nach Abbildung B.2 bestimmt werden. Dazu wird die Flanke mit dem
geringsten Jitter gesucht. Dies ist die Triggerflanke, und der an ihr gemessene Jitter ist gleich
dem Eigenjitter J.

Dieser Eigenjitter Jg ist auch im gemessenen Jitter aller andern Flanken enthalten. Der
Eigenjitter J; ist unabhéngig vom lJitter Jes des Oszillators. Wenn man weiterhin annimmt,
dass der Eigenjitter Js in erster Ndherung unabhéngig von der eingestellten Verzogerungszeit
T ist, so ergibt sich der Jitter J¢+ des Oszillators aus dem gemessenen Jitter” J,, wie folgt:

T =12 -T2, (B.6)

Der Eigenjitter Js des Oszilloskops HP 54750 hat einen Effektivwert von ca. 1 ps. Daher ist es
schwierig, den Jitter eines Oszillators im Zeitbereich unterhalb einer Pikosekunde zuverldssig
zu bestimmen. Die Bildschirmausgabe des Abtastoszilloskops bei der Jittermessung mit Hilfe
der Histogrammfunktion ist beispielhaft in Abbildung B.3 dargestellt. Weiterfiihrende
Literatur zu Abtastoszilloskopen findet sich in [128] und [129].

Color grade is enabled... Histogram
Mode

histogram
scale 331 hits/diw of fset 0 hits
mean 180.0890 ns median  180.0837 ns ptla 69, 4% Bu EmeneT
std dev §.3989 ps hits 60.76 khits pi2a 96,08 ' R
p-p B5.0 ps peak 1.329 khits p*3a 99,7

Abbildung B.3: Messung des Jitters einer Signalflanke mit dem Abtastoszilloskop.

¥ LeistungsmiBige Addition von unabhingigen RauschgroBen.
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B.2 Phasenrauschen

Dampfungs-  Mischer Filter Hillkurven-  logarithmischer  Filter _.-N-l—f_ Abtaster A/D-Wandler
Glied und Auflose- Detektor Verstarker Video- I 1 und
Lokal-  Bandbreite (Gleichrichter) Bandbreite - Anzeige
Oszillator Maximum
> A Peak
» IF N log _ A
dB [ l> —— M I D
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Abbildung B.4: Vereinfachtes Blockschaltbild eines Spektrumanalysators

Es wird die Funktion des Spektrumanalysators erklidrt und auf die Vorgehensweise und die
Einstellungen zur Messung des Phasenrauschens eingegangen. Abbildung B.4 zeigt den
Aufbau eines typischen Spektrumanalysators fiir Hochfrequenz-Messungen. Der
Spektrumanalysator ist nach dem Prinzip des Uberlagerungsempfingers aufgebaut. Das
Eingangssignal wird zunichst iiber ein einstellbares Dampfungsglied (engl. attenuator)
gefiihrt. Durch die verdnderliche Lokaloszillatorfrequenz (engl. local oscillator) wird das
Eingangssignal auf eine feste Zwischenfrequenz (engl. intermediate frequency) umgesetzt.
Die Lokaloszillatorfrequenz durchlduft periodisch einen Bereich, der gegeniiber dem
angezeigten  Frequenzbereich um die Zwischenfrequenz  verschoben ist. Die
Auflosungsbandbreite (engl. resolution bandwidth) des Zwischenfrequenzfilters bestimmt,
wie fein das Spektrum aufgelost wird und wie viel Leistung des am Eingang anliegenden
kontinuierlichen Spektrums eingesammelt wird. Danach wird die Hiillkurve detektiert und das
erhaltene Hiillkurvensignal logarithmisch verstirkt. Uber den logarithmischen Verstirker
kann der Referenzpegel (engl. reference level) verschoben werden. Mit dem Videofilter wird
die Videobandbreite (engl. video bandwidth) eingestellt. Das Videofilter glittet die
logarithmierte Hiillkurve, d.h. das Hiillkurvensignal wird {iber einen Zeitraum proportional
~1/VBW gemittelt. Die gefilterte logarithmierte Hiillkurve wird dann mit einer von der
Durchlaufzeit (engl. sweep time) abhingigen Rate abgetastet und analog-digital gewandelt. Im
Maximum-Peak-Modus wird dabei der maximale Wert der gefilterten logarithmierten
Hiillkurve, welcher im Abtastintervall auftritt, gewandelt. Im Minimum-Peak-Modus
entsprechend der minimale Wert. Im Sample-Modus wird hingegen der zu einem
feststehenden Abtast-Zeitpunkt anliegende Wert gewandelt. Normalerweise gibt der
Spektrumanalysator direkt die innerhalb der Auflésungsbandbreite liegende Signalleistung
Pspa(f) in der Einheit dBm an, wobei positive und negative Frequenzen nicht unterschieden
werden. Es gilt also:

Py () = [2-S(E)H?(F)df = 2-S(F)- RBW,. (B.7)

Weiterfithrende Informationen zur Funktion des Spektrumanalysators finden sich in [107].
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Vorgehen bei der Phasenrauschmessung

Im Folgenden wird das Vorgehen bei der Messung des Phasenrauschens mit dem
Spektrumanalysators Anritsu MS2668C erldutert. Die Messung erfolgt in zwei Schritten:

1. Messung der gesamten Signalleistung P,.

2. Messung des Phasenrauschleistungspegels Ppy im Abstand f von der Mittenfrequenz
und Berechnung des Phasenrauschens £(f).

Wichtig ist die Wahl des Sample-Modus fiir den Abtaster, da sonst zu grofle
Phasenrauschpegel gemessen werden.

Erster Schritt: Messung der gesamten Signalleistung

Zundchst muss die Gesamtsignalleistung Py des Oszillatorsignals bestimmt werden. Der
grofite Teil der Signalleistung ist in einem relativ kleinen Frequenzband um die mittlere
Oszillationsfrequenz konzentriert. Um jedoch auch bei einem Oszillator mit relativ kleiner
Giite moglichst viel vom relevanten Spektralbereich zu erfassen, sollte die
Auflésungsbandbreite RBW auf den Maximalwert (RBW =3 MHz) eingestellt werden,
wihrend sich der angezeigte Frequenzbereich auf einen relativ kleines Band um die
Mittenfrequenz ~ beschrdnken  sollte  (SPAN=20MHz). Mit der Maximum-
Markierungsfunktion (engl. peak-search) des Spektrumanalysators kann dann die
Signalleistung P und ein grober Wert fiir die mittlere Frequenz f, ausgelesen werden.

Zweiter Schritt: Messung der Rauschleistung

AnschlieBend wird die Delta-Markierung des Spektrumanalysators aktiviert, so dass der
Marker nun die gemessene Rauschleistung an der aktuellen Marker-Position relativ zur im
ersten Schritt gemessenen gesamten Signalleistung in der Einheit dBc anzeigt.

Nun kann die Auflésungsbandbreite RBW reduziert werden, um die gemessene
Rauschleistung auf einen kleinen Spektralbereich in einem bestimmten Abstand f zur
mittleren Frequenz f, zu beschrinken. Um die Messung des Rauschens jedoch mdglichst
stabil zu gestalten und um den Einfluss des Eigenrauschens des Spektrumanalysators
moglichst gering zu halten, muss die Auflésungsbandbreite RBW weiterhin moglichst grof3
gewihlt werden, ohne jedoch die Frequenzabhingigkeit des Spektrums durch eine zu grofle
Aufldsungsbandbreite zu ,,verschmieren®. D.h. die Anderung des Leistungspegels innerhalb
der Auflésungsbandbreite RBW sollte wenige dB nicht iiberschreiten. Weiterhin muss darauf
geachtet werden, dass die im Stoppband des Auflosefilters — im Abstand f von dessen
Mittenfrequenz — durch die ,, Tragerlinie” verursachte Restleistung wesentlich kleiner ist als
die im Passband des Aufldsefilters liegende zu bestimmende Rauschleistung. Mit anderen
Worten: Bei zu groBler Auflosungsbandbreite RBW wird nicht das Phasenrauschen sondern
die Frequenzcharakteristik des Auflosefilters gemessen.

In der Praxis haben sich fiir die in dieser Arbeit vermessenen Ringoszillatoren die in Tabelle
B.1 angegebenen Werte fiir die Auflosungsbandbreite RBW bewihrt.

Tabelle B.1: Empfohlene Auflosungsbandbreite RBW versus Abstand f von der
Mittenfrequenz fj.
Abstand f RBW Abstand f RBW Abstand f RBW
125 kHz 10 kHz 1 MHz 100 kHz 10 MHz 1 MHz
250 kHz 30 kHz 2 MHz 100 kHz 20 MHz 1 MHz

500 kHz 30 kHz 4 MHz 300 kHz > 20 MHz 3 MHz
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Die mittlere Oszillationsfrequenz fj 1dsst sich nun an der Spitze des Spektrums identifizieren.
Bei der Messung ist zu beachten, dass die mittlere Frequenz bei freilaufenden Oszillatoren
durch verschiedene Effekte driftet, verursacht z.B. durch Erwdrmung des Chips oder durch
Oxidation der Kontaktkissens bei On-Wafer-Messungen. Insbesondere bei Messungen nahe
der Mittenfrequenz sollte diese immer wieder neu bestimmt werden. Bei grof3er
Driftgeschwindigkeit der Mittenfrequenz muss die Durchlaufzeit S7 verkleinert werden.
Dementsprechend muss dann flir eine unverfidlschte Wiedergabe des Spektrums die
Videobandbreite VBW vergroBert werden, wodurch die Messung insgesamt ,,verrauschter*
wird.

Nun wird zusitzlich die Funktion des Spektrumanalysators aktiviert, welche das Verhdltnis
der Rauschleistungsdichte zur gesamten Trdigerleistung (engl. noise-to-carrier ratio, NCR)
misst. Damit wird die Rauschleistungsdichte an der Markerposition relativ zur
Gesamtsignalleistung Py ausgegeben. Dabei wird die zur eingestellten Auflosungsbandbreite
RBW gehorige effektive Rauschbandbreite sowie der durch die logarithmische
Hiillkurvenmittelung notwendige Korrekturfaktor automatisch ins Ergebnis mit eingerechnet.
Das Ergebnis entspricht dann direkt dem FEinseitenband-Phasenrauschen in der
Einheit dBc/Hz.

Es muss auch beachtet werden, dass der Messbereich fiir das Phasenrauschen durch das
Eigenrauschen des Spektrumanalysators beschriankt wird. Fern vom Trdger wird der
Messbereich durch das Grundrauschen des Spektrumanalysators beschrinkt. Bei einer
Gesamtsignalleistung von ca. 0 dBm und mit RLV =0 dBm, 47T = 10 dB lassen sich mit dem
vorhandenen Spektrumanalysator Phasenrauschpegel bis ca. - 130 dBc/Hz messen. Fiir die
Messung fern vom Tréager kann die Eingangsddmpfung A7T allerdings auf 0 dB verkleinert
werden, so dass die Spitze des Spektrums iiber dem anzeigbaren Bereich liegt. So lassen sich
Phasenrauschpegel bis ca. -140 dBc/Hz messen. Nahe am Trédger begrenzt das
Phasenrauschen des Lokaloszillators den Messbereich. Weil das Phasenrauschen der in dieser
Arbeit betrachteten freilaufenden Ringoszillatoren jedoch wesentlich groBer ist als das
Phasenrauschen des hochprizisen, mittels einer PLL stabilisierten Lokaloszillators des
Spektrumanalysators, ergeben sich im Rahmen dieser Arbeit hierdurch keine
Einschrinkungen.



Anhang 183

C Berechnung des 1/f-Jitters

Im Folgenden findet sich der Rechenweg zwischen der Gleichung (4.55) und der
Gleichung (4.56) in Abschnitt 4.2.3:

t t

0 (1) = (2m)" 2[Ry (1)t = T)dre = ~(d)* K [ (C = In(2mf,,, 1)t - T, (C.1)
0 0
t t
ol (t) = ~(4n)’ K(% Ct’ )— (4nf K I In(2xf,, t)tdt + (4n) KI In(2xf,, T)tdr, (C.2)
0 0
2muf gt
o2 (t) = ~(4xf K (1 CE)- (4n) K [In@nf,, dsf,,7)
23'5 obs 0
1 25yt (C'3)
+(4n)K-—— [InQaf, v)@2nf,, 1)d(2nf, 1),
I
2 27f gt
(1) = - (4n) K (tcent, tf)- (4nf K ot [ In(x)dx
(2nfobs ) (2nfobs ) 0 C 4
1 2t ( ' )
+(4nf'K x In(x)dx,
(2nfobs )2 '!.
2 27tf st 25f gt
o2 (t) = - (4n) Kz [%C(2nf0bst)2 +2mf,t [ In(dx- | xln(x)dx}, (C.5)
(2nfobs ) 0 0

An zK B} 1 1 27tf g t
ol (t) = - ((2ﬂfzbs ; F C(2nf,, t) +2nf, fxInx - x ™" - {xz(% - Zjl . (Co)

o2 () = - (4nf K {C(znfobst)z +(2nf,, t P[in(2nf,, t)-1]

! (2nfobs )2 2 o
2 (C.7)
_%[ln(znfobst)_%]}’
o2 (1) = -(2n) K[2C + 2In(2xf  t) - 3}, (C.8)
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ol (t) ~ (2x)' K| 185 + 21n Tone }tz, (C.10)
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D Effektiver Modulationsindex

Um Beurteilen zu konnen, ob bei einer Stérmodulation die Bedingungen fiir kleine, schnelle
Phasenabweichungen oder langsame, grofle Frequenzabweichungen erfiillt sind, kann ein so
genannter effektiver Modulationsindex berechnet werden [105].

Der effektive Modulationsindex ist das Verhidltnis vom Effektivwert oar der (modulierten)
Frequenzabweichung zum Effektivwert og, der modulierenden Frequenz:

o,,  Effektivwert Frequenzabweichung

m,; =—20 = :
o o,  Effektivwert modulierende Frequenz (D.1)

Der Effektivwert oar der Frequenzabweichung Af ist:

Oar =4 ofSAf(fm)dfm . (D.2)

Der Effektivwert og, der modulierenden Frequenz f;;, ist:

[128,,(8,)df,
o = = . (D.3)
ISAf (fm )dfm
Es ergibt sich also:
o J.SAf (fm)dfm
_ Af -
My = — = - (D.4)

O, JT@&A%M&

Die Beziehungen (D.2) bis (D.4) beziehen sich auf das gesamte Modulationsspektrum. Oft
kann jedoch das trigernahe Spektrum als langsam frequenzmoduliert und das trigerferne
Spektrum als schnell phasenmoduliert gedeutet werden.

Das tragernahe Spektrum im Abstand bis fi, pvmax VOn f kann als langsam frequenzmoduliert
gedeutet werden, sofern fiir den effektiven Tiefpass-begrenzten Modulationsindex megrrp gilt:

fin,FM, max
2 [S,.(f )df
0-Af _ g Af( m) m

Mg 7p =
Gf m,FM ,max )
" 2 j fmSAf (fm )dfm

0

>> 1. (D.5)

Das tragerferne Spektrum im Abstand von fi, pvmin bis unendlich von f, kann als schnell
phasenmoduliert gedeutet werden, sofern fiir den effektiven Hochpass-begrenzten
Modulationsindex mess pp gilt:

L2 sy,
Mg =S = <<l. (D.6)
o \/ 2 [fS,(f,)df,

fm ,PM ,min
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