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Vorwort des Herausgebers 

Das Internet und der Mobilfunk haben unser Kommunikationsverhalten 
und damit die Gesellschaft stark verändert. Um immer höhere Datenraten 
im Internet verwirklichen zu können, müssen die eingesetzten Techno-
logien ständig weiterentwickelt werden. Die Schnittstelle zwischen dem 
optischen Datenübertragungssystem und der elektronischen Signalver-
arbeitung ist dabei einer der wesentlichen limitierenden Faktoren. Die 
Rechenleistung der Elektronik stieg in jüngster Vergangenheit schneller 
an als die Geschwindigkeit der Analog-Digital- bzw. Digital-Analog-
Umsetzer. Um weiterhin die maximal mögliche Performanz zu erreichen, 
werden deshalb auch für den analogen Teil der Elektronik Konzepte 
mit parallelen Datenströmen benötigt. Die Schlüsselkomponenten der 
Datenübertragungssysteme sind neben den optischen Modulatoren 
breitbandige Verstärker mit geringer Variation der Gruppenlaufzeit 
und einstellbarem Gewinn. Genau hier setzt die Arbeit von Herrn von 
Vangerow an.
In seiner Dissertation hat Herr von Vangerow wichtige wissenschaftliche 
Grundlagen zum Entwurf und zur Modellierung von Breitbandverstärkern 
mit variablem Gewinn in SiGe BiCMOS Technologien erarbeitet. Zur 
schnellen Synthese von verteilten Verstärkern wurden die bestehenden 
netzwerktheoretischen Beschreibungsansätze von kaskadierten Zwei-
toren mithilfe von Bildparametern erfolgreich verbessert und erweitert. 
Den Nutzen der neuen Entwurfsmethode konnte Herr von Vangerow 
erfolgreich an mehreren Beispielschaltungen demonstrieren. Es zeigt 
sich eine hervorragende Übereinstimmung des Modells mit den Ergeb-
nissen der Schaltungssimulation und damit der große Nutzen bei der 
Optimierung. Dazu zeigen die realisierten Schaltungen eine sehr gute 
Performanz. Des Weiteren schlägt Herr von Vangerow eine innovative 
Lösung zur Erzeugung von PAM-4 Signalen mit sehr hoher Datenrate 
basierend auf einer verteilten Schaltung zur Leistungskombination vor. 
Das durch Beispielschaltungen verifizierte Prinzip zeigt hohes Bandbrei-
tenpotential bei gleichzeitig niedriger Verlustleistung. Zusätzlich hat er 
im Laufe seiner Arbeit eine neuartige Kontaktstruktur für differentiell 



aufgebaute Schaltungen entwickelt, mit der sich diese präzise und 
platzsparend kontaktieren lassen.
Das von Herrn von Vangerow gefundene Entwurfsverfahren und die von 
ihm entworfenen Breitbandverstärker liefern sehr gute Ergebnisse. Ich 
bin mir sicher, dass seine Ansätze in der Wissenschaft und insbesondere 
der Industrie weltweit aufgegriffen und weiterentwickelt werden. Herrn 
von Vangerow wünsche ich, dass seine Kreativität und sein enormes 
Fachwissen ihn auch weiterhin zu wissenschaftlichen und wirtschaftlichen 
Erfolgen führen werden.

Prof. Dr.-Ing. Thomas Zwick
– Institutsleiter –
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Zusammenfassung

Breitbandverstärker stellen insbesondere in der Kommunikationstechnik wich-
tige Komponenten zur Realisierung zukünftiger Übertragungssysteme dar.
Aufgrund des exponentiell steigenden Datenverkehrs werden immer höhe-
re Anforderungen an die Übertragungsrate gestellt, und als ein möglicher
Lösungsansatz die Nutzung höherer Bandbreiten untersucht. Insbesondere in
Empfangssystemen ist die Verwendung von Verstärkern mit einstellbarem Ge-
winn ein wichtiger Gesichtspunkt des Systementwurfs, da auf diese Weise
verschiedene empfangene Leistungspegel für die weitere Signalverarbeitung
im Basisband angepasst werden können.
In dieser Arbeit werden mit dem kompakten Verstärker und dem verteilten
Verstärker zwei grundsätzlich unterschiedliche Schaltungstopologien zur Rea-
lisierung von Breitbandverstärkern in SiGe BiCMOS Technologien betrachtet.
Kompakte Verstärker basieren auf der Kaskadierung klassischer Grundschal-
tungen wie Emitter- und Kaskodeschaltungen, und ermöglichen hohe Verstär-
kungen bei geringer Chip-Fläche. Zur Auswahl einer geeigneten Topologie
zur Einstellung des Gewinns werden verschiedene aus dem Stand der Technik
bekannte Prinzipien hinsichtlich ihrer Eignung zur Breitband-Verstärkung un-
tersucht. Die entwickelte Schaltung nutzt eine Kaskode mit Paralleltransistor
zur Einstellung des Gewinns, und ermöglicht in den gemessenen Arbeitspunk-
ten Bandbreiten von mindestens 42 GHz bei einem einstellbaren Gewinn zwi-
schen 0,1 und 18,2 dB. Ein wesentliches Merkmal der entwickelten Schaltung
ist die niedrige Variation der Gruppenlaufzeit von nur 5,5 ps im Frequenzbe-
reich von 0,3 bis 63 GHz, die eine wichtige Voraussetzung für die verzerrungs-
freie Verstärkung von Breitbandsignalen darstellt.
Um die Entwicklung von verteilten Verstärkern zielführender zu gestalten,
wird eine analytische Kleinsignalbeschreibung von verteilten, unilateralen
Verstärkern mit homogenen Leitungsstrukturen hergeleitet. Die Kleinsignal-
beschreibung basiert auf den aus dem Bereich der Filtertheorie bekannten
Bildparametern und ermöglicht auf diese Weise eine anschauliche Beschrei-
bung der Signalausbreitung innerhalb des verteilten Verstärkers analog zur Be-
schreibung von klassischen Übertragungsleitungen. Hervorzuheben ist neben
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Zusammenfassung

der hohen Anschaulichkeit der verwendeten Methode die Berücksichtigung
beliebiger Abschlussimpedanzen der künstlichen Leitungen.
Die Nutzbarkeit der entwickelten Modellbeschreibung wird anhand von Bei-
spielschaltungen mit SiGe BiCMOS Transistoren demonstriert. Das Modell
zeigt exzellente Übereinstimmung mit den Ergebnissen der Schaltungssimu-
lation, und ermöglicht die zielgerichtete Optimierung von Schaltungseigen-
schaften durch systematische Betrachtung der Modellparameter. Neben den
theoretischen Betrachtungen wird außerdem die Realisierung von verteilten
Verstärkern mit kapazitiver Teilung zur Erhöhung der Bandbreite beschrieben.
Die vermessene zweistufige Verstärkerschaltung zeigt einen Einstellbereich
des Gewinns von -3,3 bis 8,6 dB bei einer minimalen oberen Grenzfrequenz
von 110 GHz.
Neben der Verstärkung von Breitbandsignalen ist auch die Erzeugung von
mehrstufigen Basisbandsignalen mit hohen Datenraten eine wichtige Voraus-
setzung für die Realisierung zukünftiger Kommunikationssysteme. Um die be-
grenzten Bandbreiten konventioneller Schaltungstopologien aus dem Bereich
der Digital-Analog-Wandler zu erhöhen, wird in dieser Arbeit das Prinzip der
verteilten Kombinierschaltung zur Erzeugung von PAM-Signalen vorgeschla-
gen. Mit dem entwickelten Prototyp lässt sich ein 50 GBit/s PAM-4 Signal
erzeugen, das die grundsätzliche Realisierbarkeit des Schaltungskonzepts be-
legt.
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1 Einleitung

Die in dieser Arbeit entwickelten Verstärker weisen Bandbreiten von mehre-
ren 10 GHz auf, und ermöglichen damit die Verstärkung von Signalen mit sehr
großen Frequenzspektren. Das Hauptanwendungsgebiet für Breitbandverstär-
ker mit solch hohen Bandbreiten sind Kommunikationssysteme mit hohem
Datenaufkommen. Sowohl bei kabelgebundenen Anwendungen als auch bei
drahtlosen Übertragungen steigt die Datenrate exponentiell an, und verzehn-
facht sich etwa alle fünf Jahre [DFS18]. Laut dem Cisco Visual Networking
Index [Cis17] von 2016 wird sich der IP-Datenverkehr bis 2021 auf 3,3 ZByte
pro Jahr erhöhen. Anwendungsbeispiele sind z.B. die immer höheren Auflö-
sungen bei der Übertragung von Videosignalen (Ultra-High Definition Televi-
sion (UHDTV) [Uni15]) oder die wachsende Zahl von Smartphones, Laptops
etc., die z.B. durch Video-Streaming oder den Datenaustausch mit Clouds im-
mer höhere Anforderungen an die Datenrate stellen. Eine weitere Rolle spielt
auch die zunehmende Vernetzung von Fahrzeugen und Geräten innerhalb von
Haushalten, sowie die Verbreitung von medizinischen Überwachungssyste-
men [Cis17] [KD18].

1.1 Motivation und Umfeld der Arbeit

Aufgrund der steigenden Anforderungen an die Datenrate in kabelgebunde-
nen und drahtlosen Übertragungssystemen ist die Nutzung höherer Bandbrei-
ten ein Lösungsansatz zur Realisierung zukünftiger Systeme. In drahtlosen
Systemen werden dazu immer höhere Übertragungsfrequenzen interessant, da
dort die verfügbare Bandbreite steigt. Ein Beispiel ist der Mobilfunkstandard
5G, bei dem zukünftig auch Übertragungsfrequenzen im Millimeterwellen-
Bereich (z.B. 71 – 76 GHz und 81 – 86 GHz [DGD+14]) genutzt werden sol-
len. Auch im Frequenzbereich zwischen 200 und 300 GHz werden vermehrt
Übertragungssysteme erforscht, da dieser Frequenzbereich durch niedrige
atmosphärische Dämpfungen gekennzeichnet ist [Uni16]. In der optischen
Kommunikationstechnik werden durch die Bereitstellung neuartiger elektro-
optischer Modulatoren ebenfalls immer höhere Datenraten möglich. Bereits
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1 Einleitung

im Jahr 2014 wurde ein Silizium-basierter Modulator mit einer Bandbreite
von mehr als 100 GHz vorgestellt [APD+14].
Verstärker mit einstellbarem Gewinn (Variable Gain Amplifier (VGA)) die-
nen in Übertragungssystemen insbesondere dazu, veränderliche Empfangs-
leistungen auszugleichen, und für die weiterverarbeitenden Komponenten wie
den Analog-Digital-Wandler ein Signal in einem geeigneten Leistungsbe-
reich bereitzustellen. Ein Anwendungsbeispiel ist der Empfänger im Bereich
der mobilen Datenübertragung, da sich hier die räumliche Distanz zwischen
Sende- und Empfangseinheit verändert. Im Bereich der optischen Kommuni-
kationstechnik können z.B. in rekonfigurierbaren photonischen Schaltnetz-
werken [RPR+15] unterschiedliche Glasfaserlängen zwischen Sender und
Empfänger auftreten, sodass auch hier ein Empfangsverstärker mit variablem
Gewinn zur Erhöhung des Dynamikbereichs eingesetzt werden kann. Im Sen-
desystem kann ein Verstärker mit variablem Gewinn ebenfalls sinnvoll sein,
um die abgegebene Leistung anzupassen, und damit die Verlustleistung des
Senders zu minimieren.
Neben der Nutzung höherer Bandbreiten ist auch die Verwendung von Mo-
dulationsformaten mit höherer spektraler Effizienz eine wichtige Maßnah-
me zur Erhöhung der Übertragungskapazität. Besonders im Bereich der op-
tischen Kommunikation findet die Übertragung von sog. PAM-4 Signalen
(Pulsamplitudenmodulation) anstelle von Binärsignalen zunehmend Verwen-
dung [NFF+18], d.h. die Übertragung von amplitudenmodulierten Signalen
mit vier unterschiedlichen Amplitudenstufen. Eine wichtige Aufgabe für die
Realisierung zukünftiger Systeme ist deshalb die Erzeugung solcher mehrstu-
figer Signale, da die Ausgangssignale von Prozessoren, Field Programmable
Gate Arrays (FPGAs), etc. typischerweise aus vielen parallelen Binärsignalen
bestehen.
Die vorliegende Arbeit entstand im Rahmen zweier Projekte der Deutschen
Forschungsgemeinschaft (DFG), die sich mit der Erforschung zukünftiger
Kommunikationssysteme beschäftigen. Im Projekt Real100G.RF2 entwickelt
das Institut für Hochfrequenztechnik und Elektronik (IHE) in Zusammenar-
beit mit dem Lehrstuhl für Hochfrequenzsysteme in der Kommunikations-
technik (IHCT) der Bergischen Universität Wuppertal analoge Sende- und
Empfangssysteme bei Übertragungsfrequenzen von 240 GHz, die im Basis-
band eine Bandbreite von etwa 25 GHz aufweisen sollen. Im Projekt HIP-
ES (Hybrid Integrierte Photonisch-Elektronische Systeme) werden zusam-
men mit dem Institut für Photonik and Quantenelektronik (IPQ) am Karlsru-
her Institut für Technologie (KIT) Schaltungstopologien zur Erzeugung von
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PAM-Signalen erforscht. In beiden Projekten kommen zur Realisierung der
Schaltungen Silizium-Germanium (SiGe) BiCMOS (Bipolar Complementary
Metal Oxide Semiconductor) Technologien zum Einsatz. Die Vorteile dieser
Silizium-basierten Technologien gegenüber reinen III-V Verbindungshalblei-
ter-Technologien wie GaAs (Gallium-Arsenid) oder InP (Indium-Phosphid)
sind die Bereitstellung von schnellen Bipolartransistoren zum Aufbau von
Hochfrequenzschaltungen, und die gleichzeitige Verfügbarkeit von CMOS-
Transistoren, die zur Realisierung von komplexen digitalen Funktionen ge-
nutzt werden können. Zudem wird in den letzten Jahren auch die Herstel-
lung von photonischen Komponenten wie z.B. elektro-optischen Modulatoren
in Silizium-basierten Prozessen erforscht, sodass inzwischen auch die Co-
Integration von elektronischen und photonischen Komponenten auf einem
Chip möglich ist.

1.2 Gliederung der Arbeit

In dieser Arbeit werden zwei grundsätzlich unterschiedliche Schaltungstopo-
logien zur Realisierung von Verstärkern mit hoher analoger Bandbreite be-
trachtet. Dies sind zum einen kompakte Verstärker, die aus konzentrierten
Bauelementen wie Transistoren und Widerständen aufgebaut sind, und durch
die Kaskadierung mehrerer Stufen hohe Verstärkungen bei geringer Chipflä-
che ermöglichen. In dieser Schaltungstopologie wird der Transistor als ge-
steuerte Quelle genutzt, wobei die parasitären Kapazitäten des Transistors die
mögliche Bandbreite begrenzen. Demgegenüber stehen verteilte Verstärker,
die explizit die parasitären Kapazitäten des Transistors nutzen, um durch die
Realisierung künstlicher Übertragungsleitungen hohe Bandbreiten zu ermög-
lichen.
In Kapitel 2 werden zunächst die Grundbausteine von kompakten Verstärkern
betrachtet, und ein Überblick zu den verwendeten SiGe BiCMOS Technolo-
gien gegeben. Einen Schwerpunkt des Kapitels bildet die Analyse des Klein-
signalverhaltens verschiedener Schaltungsblöcke, die zur Einstellung des Ver-
stärkergewinns genutzt werden können. Anschließend werden die Entwick-
lungsschritte des realisierten Verstärkers mit hoher analoger Bandbreite vor-
gestellt, und dabei insbesondere auf die breitbandige Kontaktstruktur zur Si-
gnalzuführung eingegangen.
Die Herleitung eines analytischen Kleinsignalmodells für den verteilten Ver-
stärker ist Gegenstand von Kapitel 3. Zunächst wird die Beschreibung von
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1 Einleitung

kaskadierten Zweitoren mithilfe der sog. Bildparameter erläutert, und an-
schließend eine Beschreibung für den unilateralen verteilten Verstärker mit
homogenen Leitungsstrukturen hergeleitet.
Basierend auf dem in Kapitel 3 vorgestellten Kleinsignalmodell wird in Ka-
pitel 4 die Nutzbarkeit der analytischen Beschreibung anhand verschiedener
Verstärkerschaltungen mit variablem Gewinn untersucht, und darauf basie-
rend die zielgerichtete Schaltungsoptimierung demonstriert. Außerdem wird
die Entwicklung von mehrstufigen verteilten Verstärkern beschrieben, die zur
Erhöhung der Bandbreite das Prinzip der kapazitiven Teilung nutzen.
Kapitel 5 beschäftigt sich mit dem Einsatz des verteilten Verstärkerkonzepts
zur Erzeugung von PAM-4 Signalen. Anhand von diskret aufgebauten und
integrierten Prototyp-Schaltungen wird das Funktionsprinzip des verteilten
Kombinierers zur Erzeugung von PAM-4 Signalen demonstriert.
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2 Kompakte Breitbandverstärker mit
variablem Gewinn

In Basisbandverstärkern kommt häufig die kompakte Verstärkertopologie zum
Einsatz, die sich durch die Aneinanderreihung mehrerer Grundschaltungen auf
geringer Chipfläche auszeichnet. Den Schwerpunkt dieses Kapitels bildet die
Analyse der Breitbandeigenschaften verschiedener solcher Grundschaltungen
sowie von Verstärkerzellen, die die Einstellung des Verstärkergewinns ermög-
lichen. Basierend auf diesen Erkenntnissen wird anschließend die Entwick-
lung eines Breitbandverstärkers in einer SiGe BiCMOS Technologie beschrie-
ben, der in allen gemessenen Arbeitspunkten eine Bandbreite von mindestens
42 GHz aufweist.

2.1 Stand der Technik und Zielsetzung dieser
Arbeit

In diesem Abschnitt soll ein Überblick zu kompakten, breitbandigen Ver-
stärkern mit variablem Gewinn aus dem Stand der Technik gegeben werden.
Der Fokus liegt dabei auf den Schaltungstopologien, die zur Einstellung des
Verstärkergewinns genutzt werden können, sowie den schaltungstechnischen
Maßnahmen zur Realisierung hoher analoger Bandbreiten.
Aus den veröffentlichten Forschungsarbeiten lassen sich die folgenden grund-
legenden Schaltungstopologien bzw. -techniken zur Einstellung des Gewinns
einer Verstärkerschaltung ableiten:

• Stromteilung mit Paralleltransistor (AGC-Verstärker)

• Multiplizier-Schaltung

• Speisung mit einstellbarer Stromquelle

• Variable Gegenkopplung
Die beiden erstgenannten Schaltungsvarianten sind in ihrer typischen Aus-
führung in Abb. 2.1 gezeigt und wurden bereits Ende der 60er Jahre vor-

5



2 Kompakte Breitbandverstärker mit variablem Gewinn

Q1u+
Ein

Q5

UKas
Q3

u+
L

RL

Q2 u−
Ein

Q6

UKas
Q4

USteuer

u−
L

RL

UCC

ICC

(a) AGC-Verstärker

Q1u+
Ein

Q5

UKas
Q3

u+
L

RL

Q2 u−
Ein

Q6

UKas
Q4

USteuer

u−
L

RL

UCC

ICC

(b) Multiplizierer

Abbildung 2.1: Schaltungstopologien mit Paralleltransistor zur Einstellung des Verstärkergewinns

gestellt [DS68] [Gil68]). Aus Gründen der Übersichtlichkeit werden für die
beiden gezeigten Schaltungen im Folgenden die in den zugehörigen Veröf-
fentlichungen verwendeten Bezeichnungen AGC-Verstärker (Automatic Gain
Control) bzw. Multiplizierer verwendet. Beide Schaltungen nutzen zur Ein-
stellung des Gewinns eine differentielle Verstärkerzelle aus einer kombinier-
ten Emitter- und Basisschaltung (Kaskode), bei der ein Transistor parallel zur
Basisschaltung hinzugefügt wird. Bei der AGC-Variante ist dieser direkt mit
der Versorgungsspannung verbunden, während bei der Multiplizier-Schaltung
der Ausgang des Paralleltransistors mit dem Ausgang des jeweils anderen
Schaltungszweigs verbunden ist. Die Verstärkung wird mithilfe der Span-
nung USteuer eingestellt, was zu einer Veränderung der Kollektorströme von
Q3/Q4 bzw. Q5/Q6 führt. Die Änderung der Kollektorströme resultiert in
einer veränderten Kleinsignal-Transkonduktanz gm,0 des Transistors und da-
mit einer Änderung der Verstärkung. Für einen Bipolartransistor lässt sich die
Beziehung gm,0 = IC/UTH angeben [JB08, S. 682], wobei IC den Kollek-
torstrom und UTH die Temperaturspannung bezeichnen. In modernen Schal-
tungen kommen sowohl der AGC-Verstärker (z.B. [ANW+15] [ANK+18]
[SFW09] [GGA+17]) als auch die Multiplizier-Schaltung (z.B. [ASZM16]
[LCCF06] [OAM+01] [OMOW99] [ZWW+12] [Kob03] [WNK+16]) häu-
fig zum Einsatz. In [FTS+17] wird außerdem eine abgewandelte Variante des
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2.1 Stand der Technik und Zielsetzung dieser Arbeit

AGC-Verstärkers vorgestellt, bei der sich der zusätzliche Transistor parallel
zur Emitterschaltung befindet, und nicht parallel zur Basisstufe. Da auf diese
Weise der Strom durch die Basisschaltung konstant bleibt, ist der Gleichanteil
der Ausgangsspannung ebenfalls konstant und unabhängig vom eingestellten
Gewinn.
Ein Beispiel für eine Schaltung mit AGC-Verstärker ist die Arbeit von GA-
VELL ET AL. [GGA+17]. Die gezeigte Schaltung besteht aus einer Kasko-
de mit Paralleltransistor, drei kaskadierten Emitterfolgern und einer weite-
ren Kaskode am Ausgang der Schaltung. Die in einer InP DHBT (Double
Heterojunction Bipolar Transistor) Technologie mit einer Transitfrequenz fT
von 370 GHz hergestellte Schaltung erreicht einen einstellbaren Gewinn zwi-
schen -13 und 31 dB, und bei maximalem Gewinn beträgt die 3 dB-Bandbreite
40 GHz. Im Folgenden wird davon ausgegangen, dass sich der Begriff Band-
breite im Zusammenhang mit konkreten Zahlenwerten auf die Grenzen des
Frequenzbereichs bezieht, an denen die Verstärkung bezogen auf einen Refe-
renzpunkt um 3 dB abgefallen ist.
OHHATA ET AL. [OMOW99] nutzen zur Gewinneinstellung zwei breitban-
dige Multiplizier-Schaltungen mit aktiven Transimpedanz-Stufen als Lastim-
pedanz. Die Transimpedanz-Stufen sind aus aktiv rückgekoppelten Emitter-
schaltungen aufgebaut und werden zur Erhöhung der Bandbreite genutzt. In
der zweiten Stufe mit variablem Gewinn werden die Eingänge für das zu ver-
stärkende Signal und die Steuerspannung des Multiplizierers vertauscht. Diese
aus [MRW94] bekannte Kombination zweier Multiplizier-Schaltungen in un-
terschiedlicher Beschaltung kann dazu genutzt werden, um eine möglichst von
der Gewinneinstellung unabhängige Grenzfrequenz sowie eine verbesserte Li-
nearität der Schaltung zu erreichen [MRW94]. Mit der verwendeten SiGe He-
terojunction Bipolar Transistor (HBT) Technologie (fT = 92GHz) erreicht
die Schaltung aus [OMOW99] eine Verstärkung im Bereich -6 bis 13 dB, und
die Bandbreiten bei maximalem und minimalem Gewinn betragen 32,7 bzw.
31,6 GHz.
Neben der Stromeinstellung über einen parallelen Transistor lässt sich auch
der Versorgungsstrom der gesamten Verstärkerstufe ändern, um den Gewinn
zu beeinflussen. Dieses Prinzip lässt sich grundsätzlich für jede Verstärkerstu-
fe anwenden, bei der der Gewinn durch die Transkonduktanz der verwendeten
Transistoren beeinflusst wird.
In [KMY12] wird der Versorgungsstrom einer Emitterschaltung über eine va-
riable Stromquelle eingestellt, wobei die Stromquelle aus geschalteten NMOS-
Transistoren (N-type Metal Oxide Semiconductor) besteht, sodass der Strom
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2 Kompakte Breitbandverstärker mit variablem Gewinn

in diskreten Schritten eingestellt werden kann. Die in einer SiGe BiCMOS
Technologie realisierte Schaltung zeigt eine Verstärkung zwischen -16,5 und
6,5 dB bei einer Bandbreite von 5,6 GHz.
Eine weitere Möglichkeit zur Einstellung der Verstärkung ist eine variable Ge-
genkopplung. In differentiellen Verstärkern ist ein variabler Widerstand zur
Stromgegenkopplung verbreitet, der z.B. mithilfe von Feldeffekttransistoren
realisiert wird (z.B. [MVL+18] [YKLC15] [DKG+16]).
Ein Beispiel für das Prinzip der Gewinneinstellung mit einem variablen Emit-
terwiderstand ist die Arbeit von DU ET AL. [DKG+16]. Bei dieser in ei-
ner SiGe BiCMOS Technologie hergestellten Schaltung werden zur Verstär-
kung fünf Kaskode-Stufen aus HBTs verwendet, wobei die Verstärkung der
Emitterschaltung durch einen variablen Gegenkopplungswiderstand einge-
stellt werden kann. Der variable Emitterwiderstand wird in dieser Schaltung
mit einem NMOS-Transistor realisiert. Über eine 5-Bit Steuerschaltung kann
der Gewinn der Schaltung in 1 dB-Schritten im Bereich -6 bis 25 dB einge-
stellt werden. Die Bandbreite der Schaltung bei maximalem Gewinn beträgt
10,1 GHz.
Neben der Stromgegenkopplung kann prinzipiell auch eine Spannungsgegen-
kopplung zur Einstellung der Verstärkung genutzt werden. In Breitbandschal-
tungen mit unteren Grenzfrequenzen im kHz-Bereich sind die Verstärkerstu-
fen gleichstromgekoppelt, sodass der Rückkopplungswiderstand in der Regel
mit einer seriellen Kapazität entkoppelt werden muss. Aufgrund der begrenz-
ten Fläche in integrierten Schaltungen lässt sich diese Entkopplung mit inte-
grierten Kondensatoren nicht bis in den kHz-Bereich hin realisieren, weshalb
in Zuständen mit niedrigem Gewinn die Verstärkung zu niedrigen Frequenzen
hin stark ansteigt [KOU+93]. Zwar können zur Erhöhung der seriellen Kapa-
zität externe Kondensatoren verwendet werden, aber die vollständig integrier-
te Variante der Stromgegenkopplung stellt eine praktikablere Lösung dar, da
hier die parasitären Effekte der externen Bauteile und der Verbindungselemen-
te entfallen.
Zur Erhöhung der Bandbreite durch passive Bauteile sind die Prinzipien
der induktiven Resonanzüberhöhung (z.B. [SFW09] [GGA+17]) sowie der
kapazitiven Emitter-Degeneration (z.B. [ANW+15] [ANK+18] [ASZM16]
[SFW09] [OMOW99]) weit verbreitet.
Bei der induktiven Resonanzüberhöhung wird an einer oder mehreren Stel-
len der Schaltung mit hoher kapazitiver Belastung eine Induktivität hinzuge-
fügt, die ähnlich wie bei einem Schwingkreis zu einer Resonanz führt und
damit das Tiefpassverhalten über einen gewissen Frequenzbereich kompen-
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siert [Raz12, S. 110-114]. Je nach Dimensionierung der Induktivität kann es
zu einer Überhöhung des Gewinns und einem stark nichtlinearen Phasenver-
lauf kommen [MHBL00]. Da ein System zur verzerrungsfreien Übertragung
von Breitbandsignalen idealerweise einen konstanten Amplitudengang und ei-
nen linearen Phasengang aufweist, müssen diese Effekte bei der Auslegung
der induktiven Resonanzüberhöhung beachtet werden. Ein häufig verwende-
tes Maß zur Beurteilung der Phasenlinearität ist die Gruppenlaufzeit, die als
Ableitung des Phasengangs φ einer Übertragungsfunktion nach der Frequenz
definiert ist [Voi13, S. 508]:

τg = −∂φ

∂ω
(2.1)

Entsprechend weist ein ideales System mit linearem Phasenverlauf eine kon-
stante Gruppenlaufzeit auf. In Breitbandsystemen werden hohe Anforderun-
gen an die Gruppenlaufzeit gestellt - für optische Empfänger wird beispiels-
weise oftmals eine Variation der Gruppenlaufzeit unterhalb von ±10% der
Symboldauer gefordert [KB10].
Bei der kapazitiven Emitter-Degeneration befindet sich in der Regel an einer
Emitterschaltung eine RC-Schaltung zur Stromgegenkopplung. Für niedrige
Frequenzen wird der Gewinn dieser Schaltung durch den Widerstand verrin-
gert, der für hohe Frequenzen durch die Kapazität kurzgeschlossen wird. Da-
mit wird der typischen Verringerung des Gewinns bei hohen Frequenzen ent-
gegengewirkt.
Zur Erhöhung der Bandbreite existieren außerdem verschiedene aktive Schal-
tungsmaßnahmen. Zum einen lassen sich die bei der Kaskadierung von Emit-
terfolger-Schaltungen auftretenden Resonanzen nutzen, um die Bandbreite zu
erhöhen [TKA+07] [SFW09]. Hierbei wird der Effekt ausgenutzt, dass sich
aus der kapazitiven Eingangsimpedanz und der induktiven Ausgangsimpe-
danz des Emitterfolgers ein Schwingkreis ausbilden kann, der zu einer Über-
höhung des Gewinns führt [TKA+07]. Da diese Konfiguration aufgrund des
in bestimmten Frequenzbereichen negativen Realteils der Eingangsimpedanz
ein hohes Stabilitätsrisiko darstellt und zu Oszillationen führen kann, ist die
Sicherstellung der Stabilität ein wesentlicher Aspekt des Schaltungsentwurfs
[TKA+07].
LAI ET AL. [LCCF06] nutzen zur Erhöhung des Gewinn-Bandbreite-Produkts
einen negativen Widerstand zur Stromgegenkopplung, der durch einen Schal-
tungsblock aus Transistoren erzeugt wird, der typischerweise in Oszillatoren
eingesetzt wird. Der negative Rückkopplungswiderstand bewirkt das Gegen-
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teil eines positiven Rückkopplungswiderstands und erhöht die Verstärkung der
Stufe. Aufgrund des negativen Widerstands besteht auch bei dieser Technik
ein hohes Stabilitätsrisiko, das bei der Auslegung der Schaltung betrachtet
werden muss [LCCF06]. Zur Einstellung des Gewinns nutzt die Schaltung
die Multiplizierer-Topologie. Die in einer InP-InGaAs Technologie (fT =
300GHz) realisierte Schaltung zeigt eine Bandbreite von 50 GHz bei einem
maximalen Gewinn von 17 dB.
Die betrachteten Schaltungen zeigen, dass in modernen Halbleitertechno-
logien mit verschiedenen Schaltungstopologien Bandbreiten von mehreren
10 GHz möglich sind. Im Rahmen des Projekts Real100G.RF2 ist das Ziel
dieser Arbeit die Entwicklung eines Breitbandverstärkers mit variablem Ge-
winn, der eine Bandbreite von etwa 40 GHz aufweisen soll. Aufgrund der
Anwendung der Schaltung zur Übertragung von Datensignalen wird bei der
Entwicklung besonderes Augenmerk auf einen flachen Amplitudengang und
eine niedrige Variation der Gruppenlaufzeit gelegt. Im Folgenden werden nach
einer kurzen Einführung zur verwendeten Technologie zur Herstellung der
integrierten Schaltung zunächst wichtige Kleinsignaleigenschaften der spä-
ter verwendeten Schaltungsblöcke analysiert, und insbesondere verschiedene
Schaltungstopologien zur Einstellung des Gewinns verglichen. Basierend auf
dieser Analyse wird anschließend die Entwicklung des realisierten Verstärkers
beschrieben.

2.2 130 nm SiGe BiCMOS Technologien von IHP

In diesem Abschnitt soll ein Überblick zum Lagenaufbau und den Bipolartran-
sistoren der in dieser Arbeit verwendeten Technologien SG13S bzw. SG13G2
von IHP (Leibniz-Institut für innovative Mikroelektronik) gegeben werden.
Beide Technologien sind SiGe BiCMOS Technologien, und ermöglichen dem-
entsprechend die Herstellung sowohl von Feldeffekt- als auch von Bipolar-
transistoren. Dadurch lassen sich Hochfrequenz- und Digitalschaltungen auf
einem einzigen Chip realisieren.
Bei den Bipolartransistoren handelt es sich um Heterojunction Bipolar Tran-
sistors. Im Gegensatz zu konventionellen Bipolartransistoren wird dabei der
Basis-Region Germanium hinzugefügt, was die Transitfrequenz des Tran-
sistors erhöht [Jae02, S. 257]. Die npn13p-Transistoren der SG13S Tech-
nologie sind mit einer Transitfrequenz von 240 GHz [fiM16b] spezifiziert,
die npn13G2-Transistoren der SG13G2-Technologie mit 300 GHz [fiM16a].
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Abbildung 2.2: Simulierte Streuparameter eines npn13p-Transistors mit UCE = 1V, UBE =
0,943V, AE = 4 × 0,12 × 0,48 µm2 im Frequenzbereich 0,001 – 250 GHz
(markierte Frequenzpunkte bei 100 MHz sowie 50, 100, 150, 200, 250 GHz)

Die Streuparameter eines npn13p-Transistors der SG13S-Technologie mit
einer Emitterfläche von AE = 4 × 0,12 × 0,48 µm2 sind in Abb. 2.2 ge-
zeigt. Um das Kleinsignalverhalten vereinfacht zu modellieren, wird das in
Abb. 2.3 gezeigte Kleinsignal-Ersatzschaltbild (ESB) verwendet. Das Ersatz-
schaltbild entspricht im Wesentlichen dem Modell des intrinsischen Tran-
sistors aus [OMB11]. Die im Modell von [OMB11] zusätzlich vorhande-
nen hochohmigen Widerstände parallel zur Basis-Emitter-Kapazität bzw. der
Stromquelle werden vernachlässigt, da sie hauptsächlich Einfluss im nied-
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Abbildung 2.3: HBT-Ersatzschaltbild

Tabelle 2.1: ESB-Parameter

Bauteil Wert

Rb 24Ω

Cπ 42 fF

Cµ 7 fF

gm,0 70 mS

τt 0,25 ps

rigen Frequenzbereich haben. Mit den in Tab. 2.1 aufgelisteten Parametern
zeigen die simulierten Streuparameter des einfachen Modells eine gute Über-
einstimmung mit den Simulationsergebnissen des komplexen VBIC-Modells
(Vertical Bipolar Inter-Company) [MSB+96] des Transistors, das von IHP zur
Verfügung gestellt wird. Zur Schaltungssimulation kommt in dieser Arbeit die
Software Keysight Advanced Design System (ADS) zum Einsatz.
Auffällig ist die beim VBIC-Modell bei niedrigen Frequenzen auftretende Er-
höhung des Betrages von S21 (s. Abb. 2.2b). Diese lässt sich durch die Selbst-
aufheizung des Transistors durch die aufgenommene Leistung erklären, die
im VBIC-Modell durch eine lokale Temperaturerhöhung gegenüber der Um-
gebungstemperatur berücksichtigt wird. Die elektrothermische Verkopplung
wird im VBIC-Modell mithilfe einer Parallelschaltung aus einem thermischen
Widerstand RTH und einer thermischen Kapazität CTH beschrieben [MSB+96]
[McA92]. Diese Parallelschaltung stellt einen Tiefpass dar, der das Transistor-
verhalten bei niedrigen Frequenzen beeinflusst. In Abb. 2.2d werden Betrag
und Phase der Vorwärtstransmission durch das reguläre VBIC-Modell und ei-
ner Version mit CTH = 0 verglichen. Es ist klar erkennbar, dass das dyna-
mische Verhalten des RC-Tiefpasses das Kleinsignalverhalten im niedrigen
Frequenzbereich beeinflusst.
Neben den vom Hersteller zur Verfügung gestellten Transistormodellen wird
in dieser Arbeit intensiv auf die elektromagnetische Feldsimulation der pas-
siven Strukturen auf dem Chip zurückgegriffen, um das Verhalten der Schal-
tungen möglichst genau vorherzusagen. Die Feldsimulationen werden mit der
Software CST Microwave Studio (CST) durchgeführt. Der zur Feldsimulati-
on verwendete Lagenaufbau ist in Abb. 2.4 gezeigt. Die Metalllagen bestehen
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Abbildung 2.4: Für die elektromagnetische Feldsimulation verwendeter Lagenaufbau der IHP
SG13-Technologien (Abmessungen in µm)

aus Aluminium und können durch Vias aus Wolfram miteinander verbunden
werden. In dieser Arbeit werden für die unteren fünf Metallschichten die Be-
zeichnungen M1-5 verwendet, und für die beiden oberen Metalllagen die Be-
zeichnungen TM1/2. Zwischen den Metalllagen befindet sich als Dielektri-
kum Siliziumdioxid (SiO2), das eine relative Permittivität von 4,1 aufweist.
Die aktiven Bauteile, d.h. die CMOS- bzw. Bipolartransistoren befinden sich
unterhalb von M1 etwa auf Höhe der Feldoxid-Schicht. In den Technologien
stehen außerdem ein MIM-Kondensator (Metal Insulator Metal) sowie ver-
schiedenen Widerstände zur Verfügung. Die MIM-Kapazität wird mit einer
40 nm dicken dielektrischen Schicht realisiert, die sich zwischen M5 und TM1
befindet. Die Widerstände werden als dotierte Schichten aus Polysilizium auf
der Feldoxid-Schicht unterhalb von M1 abgeschieden.
Die nichtplanare Passivierungsschicht oberhalb von TM2 wird in der Simula-
tion mit dem in Abb. 2.4a gezeigten treppenförmigen Verlauf angenähert. Die
in Abb. 2.4b gezeigte SiO2-Schicht unterhalb von M1 besteht laut Prozess-
spezifikation [fiM16b] [fiM16a] aus einer 590 nm dicken SiO2-Schicht und
einer 50 nm dicken Schicht aus Siliziumnitrid (Si3N4). Um die Anzahl der
Meshzellen des Simulationsmodells aufgrund der sehr dünnen Siliziumnitrid-
Schicht nicht stark zu erhöhen, wird ein vereinfachter Lagenaufbau aus einer
einzelnen Siliziumdioxid-Schicht verwendet. Die Dicke dieser Schicht ergibt

13



2 Kompakte Breitbandverstärker mit variablem Gewinn

sich dabei aus dem äquivalenten Kapazitätsbelag der Einzelschicht bzw. der
Schichtkombination.

2.3 Grundschaltungen

In diesem Abschnitt sollen wichtige Kleinsignaleigenschaften von häufig in
Verstärkern zu findenden Grundschaltungen vorgestellt werden. Der Großteil
der in diesem Kapitel betrachteten Schaltungen ist in differentieller Topolo-
gie ausgeführt, d.h. die Schaltungen weisen einen symmetrischen Aufbau mit
zwei Eingangssignalen unterschiedlicher Polarität auf. Die differentielle To-
pologie wird häufig in Basisbandverstärkern genutzt, da sich auf diese Weise
z.B. die Arbeitspunkteinstellung der Transistoren vereinfacht und die Einflüs-
se durch Nichtidealitäten der Chip-Anbindung (z.B. durch Bonddrähte) ver-
ringert werden [Raz12, S. 151ff.].
Bei der folgenden Analyse von Verstärkerschaltungen wird bei den betrachte-
ten differentiellen Schaltungen immer von rein differentiellen Eingangssigna-
len ausgegangen. Die Bezeichnung von Spannungen und Strömen folgt dabei
dem in [JB08, S. 510] vorgeschlagenen Konzept. Gleichsignal-Größen werden
dabei mit einem Großbuchstaben bezeichnet und mit einem Index versehen,
der ebenfalls mit einem Großbuchstaben beginnt, z.B. UCC. Reine Kleinsignal-
größen werden durch einen Kleinbuchstaben und einen Index in Kleinbuchsta-
ben beschrieben, z.B. uein. Für Größen, die sich aus einem Gleichsignal und
einem überlagerten Kleinsignal zusammensetzen, wird ein Kleinbuchstabe mit
einem Index gewählt, der mit einem Großbuchstaben beginnt, z.B. uEin.

2.3.1 Emitterschaltung

Die Verschaltung eines Transistors in differentieller Emitter-Konfiguration
(Common Emitter (CE)) ist in Abb. 2.5a gezeigt, und die zugehörige Klein-
signalschaltung bei rein differentieller Anregung in Abb. 2.6. Der Transistor
wird in der Kleinsignalschaltung durch das Ersatzschaltbild aus Abb. 2.3 er-
setzt. Bei der Kleinsignalschaltung wird außerdem das Konzept der virtuellen
Masse am Emitter-Knoten genutzt, das sich durch die rein differentielle An-
regung ergibt [JB08, S. 849].
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Abbildung 2.5: Schaltbilder grundlegender Verstärkertopologien
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Abbildung 2.6: Kleinsignal-Ersatzschaltbild der Emitterschaltung

Analysiert man das Ersatzschaltbild aus Abb. 2.6, so ergibt sich der Gleich-
spannungsgewinn der Emitterschaltung zu

Gu,0 = −gm,0RL (2.2)

Um den Einfluss der einzelnen Kapazitäten auf den Frequenzverlauf abzu-
schätzen, bietet sich die Methode der sog. Zero-Value Zeitkonstanten [Haj10]
an. Dabei werden mit Ausnahme des betrachteten Kondensators alle anderen
Kondensatoren durch einen Leerlauf ersetzt, und dann an den Klemmen des
betrachteten Kondensators ein Ersatzwiderstand berechnet. Durch Multiplika-
tion dieses Ersatzwiderstands mit der Kapazität des betrachteten Kondensators
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2 Kompakte Breitbandverstärker mit variablem Gewinn

ergibt sich eine Zeitkonstante τi. Näherungsweise lässt sich die Grenzfrequenz
der Schaltung aus der Summe der Zeitkonstanten über

fg ≈ 1

2π
∑n

i=1 τi
(2.3)

abschätzen [Haj10]. Der Einfluss der Zeitkonstanten τt des Transistors wird
bei dieser Methode vernachlässigt. Für die Emitterschaltung aus Abb. 2.6 er-
geben sich die einzelnen Zeitkonstanten zu:

τπ = Cπ (Rq +Rb) (2.4)
τµ = Cµ (RL + (Rq +Rb) (1 + gm,0RL)) (2.5)
τl = CLRL (2.6)

Auffällig bei τµ ist der Term (Rq +Rb) (1 + gm,0RL), der dem häufig in der
Literatur erwähnten Miller-Effekt (z.B. [Ell08, S. 245]) entspricht. Der Term
entspricht einer Zeitkonstanten, die sich aus einem Kondensator parallel zu Cπ

mit dem Wert Cm = Cµ (1−Gu,0) ergibt, der sog. Miller-Kapazität. Insbe-
sondere in Schaltungen mit hoher Verstärkung kann die durch Cµ verursachte
Zeitkonstante deshalb wesentlich zur Grenzfrequenz der Schaltung beitragen.
Die Eingangsimpedanz der Emitterschaltung aus Abb. 2.6 kann für eine rein
reelle Lastimpedanz unter Vernachlässigung der Zeitkonstanten τt der Strom-
quelle zu

Zein
∣∣
CL=0,τt=0

= Rb +
RL + 1

jωCµ

1 + gm,0RL + Cπ

Cµ
+ jωRLCπ

(2.7)

berechnet werden. Mithilfe der Näherung ωRLCπ � 1 + gm,0RL + Cπ

Cµ
lässt

sich der Ausdruck zu einer RC-Schaltung vereinfachen:

Zein ≈ Rb +
RL

1 + gm,0RL + Cπ

Cµ

+
1

jω (Cπ + Cµ (1 + gm,0RL))
(2.8)

Die Eingangskapazität entspricht dabei einer Parallelschaltung der Basis-
Emitter-Kapazität und der Miller-Kapazität.
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Abbildung 2.7: Kleinsignal-Ersatzschaltbild der Kaskode

2.3.2 Kaskodeschaltung

Die in Abb. 2.5b gezeigte Kaskode besteht aus der Kombination einer Emitter-
und einer Basisschaltung (Common Base (CB)), und das zugehörige Kleinsig-
nal-Ersatzschaltbild ist in Abb. 2.7 dargestellt. In der Regel werden in Emitter-
und Basisschaltung die gleichen Transistoren bei praktisch identischen Ar-
beitspunkten verwendet, sodass die Kleinsignalgrößen der beiden Verstärker-
stufen im Folgenden als identisch angenommen werden. Die Kaskodeschal-
tung hat denselben Gleichspannungsgewinn wie die Emitterschaltung:

Gu,0 = −gm,0,CERL (2.9)

In Hochfrequenzschaltungen wird die Kaskode häufig aufgrund des hohen
Bandbreitenpotentials eingesetzt. Die Zeitkonstanten ergeben sich zu

τπ,CE = Cπ,CE (Rq +Rb,CE) = Cπ (Rq +Rb) (2.10)

τµ,CE = Cµ,CE

(
1

gm,0,CB
+

gm,0,CE (Rq +Rb,CE)

gm,0,CB
+Rq +Rb,CE

)
(2.11)

= Cµ,CE

(
1

gm,0
+ 2 (Rq +Rb)

)
(2.12)

τπ,CB =
Cπ,CB

gm,0,CB
=

Cπ

gm,0
(2.13)

τµ,CB = Cµ,CB (Rb,CB +RL) = Cµ (Rb +RL) (2.14)
τl = CLRL (2.15)
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2 Kompakte Breitbandverstärker mit variablem Gewinn

Die Zeitkonstante τµ,CE lässt sich auch aus (2.5) ableiten, wenn für den Last-
widerstand der Emitterstufe der Gleichsignal-Eingangswiderstand der Basis-
schaltung eingesetzt wird, der Zein,0 = 1/gm,0 beträgt. In der Kaskode beträgt
die Spannungsverstärkung der Emitterstufe dementsprechend -1, sodass der
Miller-Effekt gegenüber der reinen Emitterschaltung deutlich abgeschwächt
wird. In praktischen Schaltungen überwiegt diese Reduzierung von τµ,CE in
der Regel den Effekt der zusätzlichen Zeitkonstanten τπ,CB und τµ,CB, sodass
die Kaskode eine höhere Bandbreite aufweist als die Emitterschaltung [JB08,
S. 1041] [Ell08, S. 262].
Unter der vereinfachenden Annahme einer Eingangsimpedanz von 1/gm,0 der
Basisschaltung lässt sich die Eingangsimpedanz der Kaskode zu

Zein
∣∣
Zein,CB=1/gm,0,τt=0

= Rb +

1
gm,0

+ 1
jωCµ

2 + Cπ

Cµ
+ jω Cπ

gm,0

(2.16)

bestimmen. Mithilfe der Näherung ωCπ/gm,0 � 2 + Cπ

Cµ
lässt sich der Aus-

druck wieder zu einer RC-Schaltung vereinfachen:

Zein ≈ Rb +

1
gm,0

2 + Cπ

Cµ

+
1

jω (Cπ + 2Cµ)
(2.17)

Vergleicht man diesen Ausdruck mit der Eingangsimpedanz der Emitterschal-
tung aus (2.8), so lässt sich schließen, dass die Eingangskapazität der Kaskode
niedriger ist als die der Emitterschaltung, da typischerweise 1 + gm,0RL � 2
gilt. Diese Eigenschaft der Kaskode lässt sich vorteilhaft in kaskadierten
Schaltungen einsetzen, da auf diese Weise die kapazitive Belastung der vor-
angehenden Stufe verringert werden kann.

2.3.3 Emitterfolger

Eine ebenfalls häufig eingesetzte Grundschaltung ist die in Abb. 2.8a gezeig-
te Kollektorschaltung, die auch als Emitterfolger (EF) bezeichnet wird. Der
Gleichspannungsgewinn dieser Schaltung beträgt etwa 1:

Gu,0 =
gm,0RL

1 + gm,0RL

gm,0RL�1
≈ 1 (2.18)
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Abbildung 2.8: Emitterfolger-Schaltung

Die Zeitkonstanten können wie folgt aus dem in Abb. 2.8b gezeigten Ersatz-
schaltbild berechnet werden:

τπ = Cπ
Rq +Rb +RL

1 + gm,0RL
(2.19)

τµ = Cµ (Rq +Rb) (2.20)

τl = CL
RL

1 + gm,0RL
(2.21)

Da für typische Lastwiderstände gm,0RL � 1 bzw. RL � Rq +Rb gilt, lassen
sich die Zeitkonstanten zu τπ ≈ Cπ/gm,0 und τl ≈ CL/gm,0 vereinfachen.
Da im Normalfall 1/gm,0 � Rq + Rb bzw. 1/gm,0 � RL gilt, sind diese
Zeitkonstanten kleiner als im Fall der Emitter- und Kaskodeschaltung. Der
Emitterfolger hat deshalb eine deutlich höhere Bandbreite als die genannten
Schaltungen.
Der wesentliche Nutzen dieses Schaltungsblocks liegt in der niedrigen Aus-
gangsimpedanz der Stufe, für den Gleichsignal-Fall ergibt sich ein Ausgangs-
widerstand von Zaus,0 = 1/gm,0. Sowohl bei der Emitter- als auch bei der
Kaskodeschaltung ist aus den Zeitkonstanten erkennbar, dass ein hochohmiger
Quellwiderstand Rq die Bandbreite begrenzt. Der Emitterfolger kann deshalb
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2 Kompakte Breitbandverstärker mit variablem Gewinn

als Treiberschaltung mit niedriger Ausgangsimpedanz verwendet werden. Die
Eingangsimpedanz der Schaltung ergibt sich zu:

Zein
∣∣
CL=0,τt=0

= Rb +
RL + (1 + gm,0RL)

1
jωCπ

1 +
Cµ

Cπ
(1 + gm,0RL) + jωRLCµ

(2.22)

Die Eingangsimpedanz des Emitterfolgers lässt sich mit den Annahmen
ωRLCµ � Cµ

Cπ
(1 + gm,0RL) und 1 � Cµ

Cπ
(1 + gm,0RL) zu

Zein ≈ Rb +
RL

Cµ

Cπ
(1 + gm,0RL)

+
1

jωCµ
(2.23)

vereinfachen. Die Eingangskapazität ist also deutlich geringer als die der
Emitter- bzw. Kaskodeschaltung.
Aufgrund der hohen Eingangs- und niedrigen Ausgangsimpedanz wird der
Emitterfolger häufig dazu eingesetzt, um als Impedanzwandler zwischen ver-
schiedenen Verstärkerstufen zu fungieren. Die hohe Eingangsimpedanz sorgt
dabei für eine geringe Belastung der vorangehenden Verstärkerstufe, und die
niedrige Ausgangsimpedanz für eine geringe Zeitkonstante in Verbindung mit
der Eingangskapazität der nachfolgenden Verstärkerstufe.

2.3.4 Kleinsignalvergleich der Grundschaltungen

Die bisher diskutierten Kleinsignaleigenschaften sollen nun durch Beispiel-
schaltungen veranschaulicht werden. Dazu werden Emitter- und Kaskode-
schaltungen mit einem Lastwiderstand von 200Ω und einer Lastkapazität von
10 fF betrachtet. Beim Emitterfolger wird ein Lastwiderstand von 50 kΩ ver-
wendet, der in etwa dem Gleichsignal-Eingangswiderstand einer Emitterstufe
entspricht. Eine Übersicht der verwendeten Bauteile und der Versorgungs-
spannungen ist in Tab. 2.2 aufgelistet. Die Basisspannung UB wird über ei-
ne ideale Induktivität zugeführt, und die Quellspannung uq wird über einen
idealen Kondensator in die Schaltung eingespeist. In Abb. 2.9a sind die simu-
lierten Spannungsverstärkungen gezeigt. Bei Emitter- und Kaskodeschaltung
werden dabei die differentiellen Spannungsverstärkungen Gu,dd ausgewertet,
d.h. Gu,dd =

(
u+

l − u−
l

)
/
(
u+

q − u−
q

)
. Die mithilfe der Kleinsignalparameter

aus Tab. 2.1 berechneten Zeitkonstanten sind in Tab. 2.3 aufgelistet. Wie er-
wartet zeigt sich bei der Emitterschaltung ein wesentlicher Einfluss der Basis-
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Tabelle 2.2: Parameter der untersuchten Grundschaltungen

Parameter CE Kaskode EF

Qi
npn13p

4×0,12×0,48 µm2
npn13p

4×0,12×0,48 µm2
npn13p

4×0,12×0,48 µm2

RL in Ω 200 200 50000

CL in fF 10 10 10

UCC in V 3 4 2

UB in V 1,55 1,55 1,94

UKas in V - 2,55 -

ICC in mA 14 14 7
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Abbildung 2.9: Vergleich der Verstärker-Grundschaltungen
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2 Kompakte Breitbandverstärker mit variablem Gewinn

Tabelle 2.3: Berechnete Zeitkonstanten der Verstärker-Grundschaltungen

Größe CE Kaskode EF

τπ,CE in ps 1,0 1,0 0,6

τµ,CE in ps 3,9 0,4 0,2

τµ,CB in ps - 0,6 -

τµ,CB in ps - 1,6 -

τl in ps 2,0 2,0 0,1∑
τi in ps 6,9 5,6 0,9

fg in GHz 23 28 175

Kollektor-Kapazität, der bei der Kaskode deutlich reduziert wird. Auch die in
Abb. 2.9a gezeigten simulierten Verläufe bestätigen die höhere Bandbreite der
Kaskode. Die deutlich höhere Bandbreite des Emitterfolgers entspricht dabei
ebenfalls der Analyse mithilfe der Zeitkonstanten.
Die in Abb. 2.9b gezeigten Reflexionsfaktoren demonstrieren, dass sich die
Eingangsimpedanzen der Emitter- und Kaskodeschaltung gut durch eine RC-
Schaltung beschreiben lassen. Wie erwartet zeigt die Kaskode dabei eine nied-
rigere Eingangskapazität. Die Emitterfolger-Schaltung zeigt eine niederohmi-
ge Ausgangsimpedanz mit einem induktiven Anteil und eine kapazitive Ein-
gangsimpedanz, wodurch sich wie in Abschnitt 2.1 beschrieben durch Kas-
kadierung von Emitterfolgern ein Schwingkreis zur Gewinnüberhöhung reali-
sieren lässt. Da die Eingangsimpedanz des Emitterfolgers praktisch über den
gesamten Frequenzbereich einen negativen Realteil aufweist, muss bei der
Kaskadierung allerdings erhöhtes Augenmerk auf die Stabilität der Schaltung
gelegt werden.
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2.4 Verstärkerschaltungen mit einstellbarem
Gewinn

Im folgenden Abschnitt werden die im Stand der Technik häufig verwen-
deten Verstärkerblöcke mit variablem Gewinn untersucht, und anhand einer
Testschaltung ein Vergleich durchgeführt. Die Testschaltung besteht aus ei-
ner differentiellen Kaskode mit einem Lastwiderstand von 75Ω, der auch in
der später realisierten Schaltung verwendet wird. Die Beispielschaltung nutzt
Transistoren der SG13S Technologie vom Typ npn13p mit einer Emitterflä-
che von 4 × 0,12 × 0,48 µm2. Die Schaltung wird von einer Stromquelle mit
ICC = 14mA gespeist, und die Versorgungsspannung beträgt 3,5 V. Die Ba-
sisspannungen der Emitter- bzw. Basisschaltungen betragen 2 bzw. 3 V. Es
werden die bereits in Abb. 2.1 gezeigten Varianten des AGC-Verstärkers und
die Multiplizierschaltung verglichen, sowie außerdem eine Kaskode mit va-
riabler Stromquelle und die in 2.14a gezeigte Schaltungsvariante mit einstell-
barem Emitter-Widerstand.

2.4.1 AGC-Verstärker und Multiplizierer

Die Basiszelle eines AGC-Vestärkers ist in Abb. 2.1a gezeigt. Anhand des
Ersatzschaltbilds für den Gleichsignal-Fall lässt sich der Gewinn zu

Gu,0 = − gm,0,CEgm,0,CB

gm,0,CB + gm,0,par
RL (2.24)

berechnen. Für den Fall USteuer � UKas fließt der gesamte Strom durch Q3/Q4

und es gilt gm,0,par = 0, wobei gm,0,par die Transkonduktanz des Paralleltran-
sistors (Q5/Q6) beschreibt. In diesem Fall hat die Schaltung denselben Span-
nungsgewinn wie die Kaskodeschaltung. Während der Strom durch die Emit-
terschaltung unabhängig von USteuer ist, teilt sich der Strom in Abhängigkeit
des Verhältnisses von UKas und USteuer zwischen den Transistoren Q3/Q4 und
Q5/Q6 auf. Je mehr Strom durch den Paralleltransistor fließt, umso niedriger
ist die Transkonduktanz der Basisschaltung und entsprechend sinkt der Ge-
winn.
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Abbildung 2.10: Vergleich der Spannungsverstärkungen des AGC-Verstärkers (USteuer = 2,75−
3,135V) und des Multiplizierers (USteuer = 2,75− 2,978V)

Aus dem Schaltbild der Multiplizierer-Schaltung (Abb. 2.1b) lässt sich für den
Gleichsignal-Fall der Gewinn zu

Gu,0 = −
gm,0,CE (gm,0,CB − gm,0,par)

gm,0,CB + gm,0,par
RL (2.25)

herleiten. Im Gegensatz zum AGC-Verstärker sind Schaltungszweige mit posi-
tiver und negativer Eingangsspannung am Lastknoten miteinander verbunden,
sodass sich die resultierende Verstärkung aus der Differenz des Gewinns der
Schaltungsteile mit positiver und negativer Eingangsspannung ergibt. Wäh-
rend sich beim AGC-Verstärker ein niedriger Gewinn bei niedrigen Strömen
durch Q3/Q4 ergibt, so wird die Verstärkung des Multiplizierers gerade dann
Null, wenn alle Transistoren in Basisschaltung den gleichen Kollektorstrom
führen, und dann entsprechend gm,0,CB = gm,0,par gilt.
In Abb. 2.10 wird der simulierte differentielle Spannungsgewinn der Beispiel-
schaltungen verglichen. Insbesondere bei niedrigem Gewinn ist die Bandbreite
der Multiplizierer-Schaltung deutlich geringer als beim AGC-Verstärker. Ver-
gleicht man die Spannungsgewinne der Emitter- bzw. Basisstufe bei maxima-
lem bzw. minimalem Gewinn (s. Abb. 2.11), so ist zu erkennen, dass die Fre-
quenzverläufe der Emitterschaltung ähnlich sind, während die Gewinnverläufe
der Basisstufe bei niedrigem Gewinn deutlich voneinander abweichen. Wäh-
rend bei den beiden Schaltungsvarianten die Arbeitspunkte der Emitterschal-
tungen annähernd identisch sind, weichen die Kollektorströme von Q3/Q4 bei
niedrigem Gewinn deutlich voneinander ab (0,23 mA beim AGC-Verstärker
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Abbildung 2.11: Vergleich der Verstärkungen der Einzelstufen des AGC-Verstärkers und des Mul-
tiplizierers

ggü. 4,18 mA beim Multiplizierer). Des Weiteren ist die Lastimpedanz der
Basisstufe bei der AGC-Variante konstant, während sich die Lastimpedanz
beim Multiplizierer aufgrund der unterschiedlichen Arbeitspunkte von Q3-6
ändert. Grundsätzlich lässt sich der Frequenzverlauf des Gewinns der beiden
Topologien nicht pauschal vorhersagen, da sich sowohl die Lastimpedanzen
der Emitter- und der Basisschaltung als auch die Arbeitspunkte der Transis-
toren nicht in gleichem Maße ändern, und die Schaltungseigenschaften damit
wesentlich von den Transistoreigenschaften in den unterschiedlichen Arbeits-
punkten abhängen. Eine Auswahl der Schaltungsvariante muss deshalb unter
Berücksichtigung der konkreten Lastimpedanzen und der verwendeten Tran-
sistoren getroffen werden. Ein weiterer Unterschied der beiden Schaltungsva-
rianten ergibt sich beim Gleichanteil der Ausgangsspannung. Während beim
AGC-Verstärker der Gleichanteil aufgrund des sich ändernden Stroms durch
den Lastwiderstand variiert, bleibt dieser beim Multiplizierer konstant, da im-
mer der gleiche Summenstrom durch die Lastimpedanz fließt. Insbesondere
bei der Kaskadierung mehrerer Verstärkerstufen kann dies ein Auswahlkriteri-
um sein, da eine Folgestufe die variable Ausgangsspannung der AGC-Variante
ausgleichen muss.

2.4.2 Speisung mit einstellbarer Stromquelle

Bei der Schaltungsvariante mit variabler Stromquelle wird kein Paralleltran-
sistor verwendet, sondern es wird in beiden Transistoren der Kaskode der Ar-
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mit einstellbarer Stromquelle (ICC = 0,42− 14mA)

beitspunkt verändert, indem der Quellstrom ICC variiert wird. In Abb. 2.12a
wird diese Variante mit der bereits gezeigten Variante mit Paralleltransistor
verglichen. Während die Variante mit Stromquelle in den Zuständen mit hö-
herem Gewinn größere Bandbreiten aufweist, ist die Bandbreite bei niedrigem
Gewinn deutlich geringer. Die Untersuchung der Übertragungsfunktionen (s.
Abb. 2.13a bzw. Abb. 2.13b) der Emitter- bzw. Basisschaltung bei maximalem
und minimalem Gewinn zeigt, dass die Übertragungsfunktion der Basisschal-
tung in beiden Schaltungsvarianten einen praktisch identischen Verlauf hat,
da in beiden Fällen ähnliche Kollektorströme fließen und die Lastimpedan-
zen gleich sind. Bei niedrigem Gewinn weichen die Verläufe des Gewinns der
Emitterschaltung dagegen deutlich voneinander ab. Dies kann sowohl auf die
unterschiedlichen Lastimpedanzen in den jeweiligen Fällen als auch auf die
unterschiedlichen Arbeitspunkte der Emitterschaltung zurückgeführt werden.
Da bei dieser Schaltungsvariante der Arbeitspunkt der Emitterschaltung stark
verändert wird, ändert sich auch die Eingangsimpedanz der Schaltung deut-
lich, was in Abb. 2.12b veranschaulicht wird. Insbesondere bei der Kaska-
dierung von Verstärkerstufen ist eine möglichst konstante Eingangsimpedanz
unabhängig vom eingestellten Gewinn von Vorteil, da dann die Rückwirkung
auf vorangehende Stufen minimiert werden kann.
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Abbildung 2.13: Vergleich der Verstärkungen der Einzelstufen des AGC-Verstärkers und des Ver-
stärkers mit einstellbarer Stromquelle

2.4.3 Variable Gegenkopplung

In Abb. 2.14a ist als weitere Möglichkeit zur Gewinneinstellung eine varia-
ble Impedanz zur Stromgegenkopplung der Emitterschaltung gezeigt, die in
diesem Beispiel durch einen NMOS-Transistor realisiert wird. Anhand des
vereinfachten Ersatzschaltbilds in Abb. 2.14b lässt sich der Gleichspannungs-
gewinn der Schaltung in Abhängigkeit vom Emitterwiderstand zu

Gu,0 = − gm,0RL

1 + gm,0Rdeg
(2.26)

berechnen. Für einen NMOS-Transistor kann der Widerstand im ohmschen
Bereich näherungsweise als

RNMOS =
1

µNC ′′
ox

W
L (UGS − UT)

(2.27)

ausgedrückt werden [JB08, S. 152]. Dabei bezeichnet µN die Elektronen-
mobilität, C ′′

ox die flächenbezogene Kapazität des Gate-Oxids, UGS die Gate-
Source-Spannung, UT die Schwellspannung und W/L das Verhältnis der Ka-
nalweite zur Kanallänge des NMOS-Transistors. Um einen niedrigen minima-
len Widerstand des Transistors zu erreichen, muss deshalb ein hohes W/L-
Verhältnis gewählt werden. In der Beispielschaltung werden drei parallele
NMOS-Transistoren mit einem Verhältnis W/L = 10 µm/0,13 µm genutzt.
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Abbildung 2.14: Kaskode-Verstärker mit Stromgegenkopplung

Der Gewinn in Abhängigkeit der Gate-Spannung ist in Abb. 2.15a gezeigt.
Zum einen erkennt man, dass der maximale Gewinn durch den niedrigsten Wi-
derstand des NMOS-Transistors begrenzt ist, und zum anderen bei Zuständen
mit niedrigem Gewinn die parasitären Effekte des NMOS-Transistors deutli-
chen Einfluss auf den Frequenzverlauf haben. In Abb. 2.15b sind die NMOS-
Impedanzen bei minimalem und maximalem Gewinn gezeigt. Wie erwartet
zeigt sich in Abhängigkeit der Gate-Spannung ein deutlich unterschiedlicher
Widerstand. Es ist auch erkennbar, dass sich die parasitären Transistorele-
mente insbesondere auf die Impedanz bei niedriger Gate-Spannung auswir-
ken. Zum Vergleich mit einer idealen Realisierung der Gegenkopplung ist in
Abb. 2.15a der Gewinn der Schaltung mit einem Widerstand von 410Ω anstel-
le des NMOS-Transistors gezeigt. Auch hier zeigt sich für hohe Frequenzen
ein Anstieg des Gewinns, der auf die zunehmende Kopplung zwischen Basis
und Kollektor des Transistors zurückzuführen ist, der im einfachen Transistor-
modell aus Abb. 2.3 durch die Kapazität Cµ modelliert wird.
Auch wenn alle betrachteten Schaltungen grundsätzlich eine Einstellung der
Verstärkung ermöglichen, zeigen die Schaltungen deutlich unterschiedliche
Breitbandeigenschaften. Der AGC-Verstärker ermöglicht hohe Bandbreiten in
allen betrachteten Arbeitspunkten, und zeichnet sich durch eine geringe Än-
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mit Stromgegenkopplung (USteuer,NMOS = 1,635− 2,5V)

derung der Eingangsimpedanz aus. Im Vergleich zum AGC-Verstärker zei-
gen der Multiplizierer und die Variante mit einstellbarer Stromquelle ähnli-
che Gewinn-Verläufe bei maximalem Gewinn, aber eine geringere Bandbrei-
te in Arbeitspunkten mit niedriger Verstärkung. Die Schaltung mit NMOS-
Transistor zur Stromgegenkopplung zeigt aufgrund der parasitären Effekte des
Transistors stark ansteigende Gewinnverläufe bei niedrigem Gewinn und eig-
net sich deshalb nur bedingt zur variablen Verstärkung von Breitbandsignalen.

2.5 Entwicklung eines VGAs mit 42 GHz
Bandbreite

In diesem Abschnitt wird ein Überblick zu den Entwicklungsschritten gege-
ben, die zur Realisierung eines VGAs mit hoher Bandbreite und geringer Va-
riation der Gruppenlaufzeit führen. Neben der Entwicklung der eigentlichen
Schaltung ist ein weiterer Bestandteil dieses Abschnitts die Realisierung ei-
ner breitbandigen Kontaktstruktur, mit der die differentiell aufgebaute Schal-
tung kontaktiert werden kann. Die in dieser Arbeit entwickelte Kontaktstruktur
wurde in [1] publiziert, und der entwickelte Verstärker in [2] vorgestellt.
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2 Kompakte Breitbandverstärker mit variablem Gewinn

2.5.1 Breitbandige Struktur zur Chip-Kontaktierung

Um integrierte Schaltungen nutzen zu können, muss eine Schnittstelle zwi-
schen den Leitungsstrukturen auf dem Chip und den zum Messen bzw. Aufbau
des Chips benötigten Komponenten bereitgestellt werden. In der Regel weisen
die Strukturen auf dem Chip deutlich kleinere Abmessungen auf als die zur
Anbindung des Chips verwendeten Komponenten. So haben die in dieser Ar-
beit verwendeten Messspitzen beispielsweise einen Signal-zu-Masse-Abstand
von 100 µm, und für Drahtbonds muss eine Fläche mit einem Durchmesser
von mindestens etwa 30 µm bereitgestellt werden [MSM+18]. Demgegenüber
stehen geringere Leitungsbreiten auf dem Chip, z.B. wird in dieser Arbeit zur
Realisierung von Leitungsimpedanzen nahe 50Ω eine Signal-Leiterbreite von
14,5 µm verwendet. Für Signale im Millimeterwellenbereich ist die Schnitt-
stelle zumeist als koplanare Struktur ausgeführt [KHMR96] [For18], bei der
das Signal lateral zwischen zwei Masseflächen geführt wird (sog. Ground-
Signal-Ground (GSG) Struktur). Diese GSG-Struktur kann sowohl für Mes-
sungen mithilfe von Messspitzen mit der identischen Signalstruktur als auch
für Aufbautechniken wie Drahtbonden oder Flip-Chip genutzt werden. Da
in Silizium-basierten Technologien häufig Mikrostreifenleitungen verwendet
werden, muss ebenfalls ein Übergang zwischen der koplanaren GSG-Struktur
und der Mikrostreifenleitung realisiert werden.
Für Hochfrequenzschaltungen müssen die elektrischen Eigenschaften der Kon-
taktstruktur auf dem Chip berücksichtigt werden, wobei insbesondere in Si-
lizium-basierten Technologien Schwierigkeiten auftreten. Da in typischen
Silizium-Technologien die Metalllagen nur durch eine wenige Mikrometer
dicke dielektrische Schicht vom verlustbehafteten Silizium-Substrat getrennt
sind (vgl. Abb. 2.4), kann bei großen Kontaktstrukturen ohne Schirmung ei-
ne erhebliche Einkopplung des Signals in das Substrat auftreten, die dann
zu unerwünschten Verkopplungen innerhalb der Schaltung und erheblichen
Veränderungen der Schaltungseigenschaften führen kann [CBO99]. In der Li-
teratur wird zum einen eine Vielzahl von Maßnahmen zur Verringerung dieser
Substrateinkopplung vorgeschlagen, die bestimmte technologische Schritte
erfordern und nicht in jedem Prozess verfügbar sind. Dazu zählen z.B. die
Verwendung von Silicon-On-Insulator (SOI) Technologien [RVFC97], das
Einfügen von tiefen vertikalen Gräben (Deep Trench) [Jen04] oder das Einfü-
gen von porösem, hochohmigem Silizium unter der Kontaktstruktur [CX05].
Demgegenüber stehen Maßnahmen, die keine zusätzlichen Schritte bei der
Chip-Herstellung erfordern. Eine flächige und mit dem Masseanschluss ver-
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bundene Metallschicht unterhalb der Kontaktstruktur sorgt für eine effektive
Abschirmung des Substrats, erzeugt allerdings aufgrund der geringen Ab-
stände der Metallschichten für eine hohe parasitäre Kapazität zwischen dem
Signalleiter und der Massefläche [WBT+00]. Um diese parasitäre Kapazi-
tät zu verringern, wird in [CBO99] statt der metallischen Massefläche ei-
ne hochdotierte Schicht an der Oberfläche des Silizium-Substrats eingefügt,
die ebenfalls als abschirmende Massefläche fungiert und durch den größeren
Abstand zum Signalleiter die parasitäre Kapazität verringert. In [LMKC03]
werden zusätzlich unterschiedlich dotierte Schichten an der Oberfläche des
Substrats eingefügt, um durch die entstehenden Sperrschicht-Kapazitäten in
Serie zur parasitären Kapazität der Kontaktstruktur die kapazitive Kopplung
zum Substrat weiter zu verringern. Weitere Ansätze bestehen darin, die parasi-
täre Kapazität der Kontaktstruktur durch induktive Kompensationsstrukturen
auszugleichen, z.B. durch Spulen unterhalb der Kontaktstruktur [HK07] oder
durch zusätzlich an den Signalleiter angeschlossene Stichleitungen [Pfe05].
Da die genannten Maßnahmen zur Verringerung der parasitären Kapazität der
Kontaktstruktur durch die minimal benötigten geometrischen Abmessungen
limitiert sind und induktive Kompensationsmaßnahmen in ihrer Bandbreite
begrenzt sind, ist es schwierig, mit den genannten Prinzipien eine Kontakt-
struktur zu realisieren, die ein breitbandiges Verhalten bis zu mehreren Hun-
dert GHz zeigt. In [Gö16] wird als Alternative eine sehr breitbandige GSG-
Kontaktstruktur gezeigt, die darauf basiert, dass die Kontaktstruktur selbst als
Koplanarleitung mit geringer Schlitzbreite ausgeführt ist. Durch die geringe
Schlitzbreite wird das elektrische Feld hauptsächlich im Schlitz selbst ge-
führt, und auch ohne zusätzliche Abschirmmaßnahmen tritt nur eine geringe
Kopplung zum Substrat auf. In [AKB+09], [AKPB10] und [VMS+18] wer-
den optimierte Kontaktstrukturen ebenfalls ohne Massefläche vorgeschlagen,
deren Transmissionseigenschaften allerdings nicht untersucht werden.
Da der in [Gö16] gezeigte Ansatz vielversprechende Ergebnisse zur Realisie-
rung von Kontaktstrukturen mit hoher Bandbreite liefert, baut die in dieser Ar-
beit verwendete Kontaktstruktur auf der dort gezeigten GSG-Kontaktstruktur
auf.
Die in dieser Arbeit entwickelte GSGSG-Kontaktstruktur zur Verwendung in
differentiell aufgebauten Schaltungen ist in Abb. 2.16a gezeigt. Die koplanare
Kontaktstruktur ist in TM2 mit einer Schlitzbreite von 14 µm ausgeführt, und
geht mit einem kompakten Übergang in eine Mikrostreifenleitung über. Die
Massefläche der Mikrostreifenleitung ist in M1 ausgeführt und ermöglicht ei-
nen großen Bereich an Leitungsimpedanzen. In der gezeigten Teststruktur mit

31



2 Kompakte Breitbandverstärker mit variablem Gewinn

14

40

45

14,5

TM2

M1

Via TM2 → M1

(a) Dimensionierung der Kontaktstruktur in µm

0,29 mm

0,45 mm

1

2

3

4

(b) Teststruktur mit zwei Übergängen

Abbildung 2.16: Chip-Kontaktstruktur in GSGSG-Konfiguration
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Abbildung 2.17: Messergebnisse der GSGSG-Teststruktur mit zwei Übergängen

zwei Übergängen zwischen Kontaktstruktur und Mikrostreifenleitung sind so-
wohl die koplanare Kontaktstruktur als auch die Mikrostreifenleitung auf Lei-
tungsimpedanzen im Bereich von 50Ω ausgelegt.
Die hergestellte Teststruktur wird im Frequenzbereich von 0,01 bis 67 GHz
mit einem Netzwerkanalysator vermessen. Zur Kalibration des Messaufbaus
mit vier Messtoren wird eine hybride Line-Reflect-Reflect-Match (LRRM)
Short-Open-Load-Reciprocal thru (SOLR) Kalibration [Hay06b] verwendet.
In Abb. 2.17a sind beispielhaft für Tor 1 die gemessenen Werte für Transmissi-
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on, Reflexion und Isolation gezeigt. Die Streuparameter an den anderen Toren
weisen sehr ähnliche Verläufe auf. Für die vermessene Teststruktur beträgt
der minimale Transmissionsfaktor |S31| -0,40 dB, die Anpassung an Tor 1 ist
besser als 15 dB und die Isolation zu den verbleibenden Messtoren ist höher
als 30 dB. Die simulierten Werte für Transmission und Reflexion zeigen gute
Übereinstimmung mit der Messung. Die simulierte Isolation liegt im gesamten
Frequenzbereich über 49 dB, was durch die in der Simulation nicht berück-
sichtige Kopplung zwischen den Messspitzen begründet werden kann. Die in
Abb. 2.17b gezeigte, mithilfe von ADS aus den gemessenen Streuparametern
berechnete Gruppenlaufzeit weist einen flachen Verlauf auf. Da die gemesse-
nen Streuparameter für höhere Frequenzen zunehmend rauschbehaftet sind,
weist die aus den Messwerten abgeleitete Gruppenlaufzeit mit zunehmender
Frequenz immer größere Sprünge zwischen benachbarten Frequenzpunkten
auf. Deshalb wird für Frequenzen ab 2 GHz zusätzlich ein gleitender Mittel-
wert aus fünf benachbarten Punkten berechnet, der ebenfalls in Abb. 2.17b
dargestellt ist. Die gemittelte Gruppenlaufzeit weist über den gesamten Fre-
quenzbereich Variationen von maximal 1,4 ps auf, was auf exzellente Phasen-
linearität schließen lässt.
Der Vergleich mit den Kontaktstrukturen aus [WBT+00], [CX05], [Jen04],
[RVFC97], [HK07], [LMKC03], [AKB+09], [AKPB10], [VMS+18] und
[CBO99] ist schwierig, da dort isolierte Kontaktstrukturen ohne Möglich-
keit einer Transmissionsmessung betrachtet werden. Die in [Pfe05] gezeigte
GSGSG-Struktur mit einer induktiv wirkenden Stichleitung zeigt Verluste von
0,35 dB bei 65 GHz für einen einzigen Übergang von Kontaktstruktur zu ei-
ner 75 µm langen Mikrostreifenleitung und ist durch das resonante Verhalten
der Struktur bandbegrenzt. Der Vergleich mit der in [Gö16] gezeigten GSG-
Struktur mit einer 200 µm langen Mikrostreifenleitung nach dem gleichen
Prinzip der koplanaren Kontaktstruktur zeigt sehr ähnliche Dämpfungen von
maximal 0,46 dB bis 67 GHz. Aufgrund der geringen Transmissionsverluste
und der geringen Variation der Gruppenlaufzeit ist die entwickelte Kontakt-
struktur exzellent für differentielle Breitband-Anwendungen geeignet.

2.5.2 Schaltungsentwicklung

Der in dieser Arbeit realisierte Verstärker besteht wie in Abb. 2.18 gezeigt
aus insgesamt vier Stufen. Die Bauteilwerte und ein Foto des Chips sind in
Tab. 2.4 bzw. Abb. 2.19 aufgeführt. Die grundsätzliche Schaltungstopologie
folgt dem Prinzip der sog. Fehlanpassung [RM96], bei dem an den Schnitt-
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Abbildung 2.18: Vereinfachtes Schaltbild des entwickelten Verstärkers

stellen zwischen den Verstärkerstufen jeweils stark unterschiedliche Ein- und
Ausgangsimpedanzen aufeinandertreffen. So wird z.B. eine Verstärkerstufe
mit hochohmiger Eingangsimpedanz durch eine vorangehende Stufe mit nied-
riger Ausgangsimpedanz gespeist. Auf diese Weise wird sichergestellt, dass
die Verstärkung einer Stufe möglichst unabhängig von der Eingangsimpe-
danz der darauffolgenden Stufe bzw. der Ausgangsimpedanz der vorherge-
henden Stufe ist [RM96]. Am Eingang der Schaltung sorgt ein Emitterfolger
in Verbindung mit R0 für eine gute Anpassung an die 50Ω Messumgebung,
und stellt eine niedrige Treiberimpedanz für die nachfolgende Emitterschal-
tung dar. Basierend auf den Erkenntnissen aus Abschnitt 2.4 wird zur Ein-
stellung des Gewinns ein AGC-Verstärker gewählt, wodurch in den Zustän-
den mit niedrigem Gewinn eine höhere Bandbreite erreicht wird als in den
Schaltungsvarianten mit Stromeinstellung bzw. Multiplizier-Schaltung. Eine
Schaltung mit variabler Stromgegenkopplung scheidet aufgrund des stark an-
steigenden Frequenzverlaufs in Zuständen mit niedrigem Gewinn ebenfalls
aus. Zur Impedanzwandlung kommt zwischen Emitter- und Kaskodeschal-
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Tabelle 2.4: Bauteilwerte der Schaltung

Bauteil Wert

Q1-20
npn13p

4× 0,12× 0,48 µm2

Q21-23
npn13p

8× 0,12× 0,48 µm2

Q24-27
npn13p

0,12× 0,48 µm2

R0 50Ω

RL1 80Ω

RL2 75Ω

RS 15Ω

RB 1,5 kΩ

CKas 2 pF

LL1 81 pH (50 GHz)

LL2 130 pH (50 GHz)

0,68 mm

0,
70

m
m

Abbildung 2.19: Aufnahme der hergestellten Schal-
tung

tung wieder eine Emitterfolger-Schaltung zum Einsatz. Neben der Funktion
der Impedanzwandlung dienen die Emitterfolger auch zur Einstellung der Ar-
beitspunkte. Der Lastwiderstand der Kaskode RL2 = 75Ω wird als Kom-
promiss zwischen Gewinn und guter Ausgangsanpassung gewählt. Sowohl
in Emitter- als auch in der Kaskodeschaltung werden Induktivitäten zur Er-
höhung der Bandbreite genutzt. Da ein wesentliches Ziel der Schaltung ein
flacher Verlauf der Gruppenlaufzeit ist, muss dies bei der Dimensionierung
der Spulen berücksichtigt werden. Ein erster Wert für die Induktivitäten kann
zwar aus der reinen Schaltplansimulation ermittelt werden, allerdings werden
dabei die parasitären Effekte der Verbindungsleitungen zwischen den Tran-
sistoren nicht berücksichtigt. Es bietet sich deshalb an, zunächst das Layout
der Verstärkerschaltung zu entwickeln, und anschließend die geeigneten In-
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2 Kompakte Breitbandverstärker mit variablem Gewinn
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Abbildung 2.20: Simulierter Einfluss der zusätzlichen Induktivitäten auf den Frequenzverlauf

duktivitätswerte aus der Co-Simulation zwischen aktiven Bauelementen und
den Ergebnissen der Feldsimulation zu ermitteln. In Abb. 2.20 sind die Aus-
wirkungen der Spulen auf den Amplitudengang und die Gruppenlaufzeit des
Verstärkers gezeigt. Im Vergleich zur Schaltungsvariante ohne Induktivitäten
erhöht sich die Bandbreite bei einer Bezugsfrequenz von 2 GHz bei der rea-
lisierten Variante von 30 auf 40 GHz, ohne dass die Variation der Gruppen-
laufzeit signifikant erhöht wird. Im Zusammenhang mit differentiell ermittel-
ten Streuparametern wird im Folgenden die Bezeichnung Sik,dd verwendet.
Der Anstieg des Gewinns bzw. der Abfall der Gruppenlaufzeit bei niedrigen
Frequenzen sind auf die in Abschnitt 2.2 diskutierten elektrothermischen Ef-
fekte des Transistors zurückzuführen. Die in Tab. 2.4 angegebenen Indukti-
vitätswerte basieren auf Zweitor-Feldsimulationen der Spulen, aus denen die
Induktivität über L = ={1/Y11}/ω [KP00] extrahiert wurde.
Auch wenn die Schaltungssimulationen nicht direkt auf eine Instabilität der
Schaltung hinweisen, wird vorsorglich ein niederohmiger Widerstand RS in
Serie zum Basisanschluss der Basisschaltung der Kaskode eingefügt, um die
Stabilität der Kaskode zu sichern [SCSC12]. In Abb. 2.21a sind die mithilfe
einer sog. S-Probe [WJN92] in ADS ermittelten links- und rechtsseitigen Re-
flexionsfaktoren an der Schnittstelle zwischen Basisanschluss und dem passi-
ven Speisenetzwerk gezeigt. Die Basisschaltung zeigt bei maximalem Gewinn
über einen großen Teil des simulierten Frequenzbereichs von 0,001 – 100 GHz
einen negativen Eingangswiderstand am Basisanschluss, wodurch ein Reflexi-
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Abbildung 2.21: Stabilitätsuntersuchung der Kaskode im Frequenzbereich 0,001 – 100 GHz (mar-
kierte Frequenzpunkte bei 1, 50, 100 GHz)

onsfaktor größer 1 resultiert. Um Stabilität zu gewährleisten, darf das Produkt
der links- und rechtsseitigen Reflexionsfaktoren den Punkt 1 nicht im Uhrzei-
gersinn umlaufen [SCSC12]. Ohne Stabilisierungswiderstand wäre der links-
seitige Reflexionsfaktor betragsmäßig nahe bei 1, sodass dieser Zustand ein
Stabilitätsrisiko darstellen würde. Durch Einfügen des Serienwiderstands RS
wird der Betrag des linksseitigen Reflexionsfaktors reduziert, sodass das Pro-
dukt ebenfalls kleiner 1 wird, wie in Abb. 2.21b zu sehen ist.
Bei der Kleinsignalvermessung des Chips wird die sog. Integrated True Mode
Stimulus Application (iTMSA) des PNA-X Netzwerkanalysators genutzt. Da-
bei werden differentielle Eingangssignale mit einer Phasenverschiebung von
180◦ erzeugt, und auf diese Weise der Verstärker als Zweitor vermessen. Der
Netzwerkanalysator nutzt dabei eine zugrundeliegende Viertor-Kalibration,
die wieder auf Basis des hybriden LRRM-SOLR Algorithmus ausgeführt wur-
de. Auf diese Weise kann der differentielle Verstärker als Zweitor vermessen
werden, was anwendungsnäher ist als eine Viertor-Messung mit anschließen-
der rechnerischer Auswertung unter der Annahme differentieller Eingangssi-
gnale.
Die Messergebnisse der realisierten Schaltung sind in Abb. 2.22 dargestellt.
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Abbildung 2.22: Messergebnisse (UB1-3 = 3,5V, UB4 = 3,7V, UKas = 3,0V, UCC = 3,5V,
USteuer = 2,5 − 3,22V) und Simulationsergebnisse (USteuer = 2,55 − 3,3V,
restliche Spannungen identisch) des entwickelten Verstärkers

Wertet man die Messkurven für den differentiellen Gewinn |S21,dd| aus, so lässt
sich der Gewinn bei 2 GHz zwischen 0,1 und 18,2 dB einstellen. Die mini-
male Bandbreite der gemessenen Verstärkung in allen Arbeitspunkten beträgt
42 GHz. Sowohl der simulierte Gewinn als auch die Anpassung zeigen ähnli-
che Verläufe wie die Messergebnisse. Der äußerst flache Verstärkungsverlauf
ohne Gewinnüberhöhung bestätigt das gewählte Verfahren der Feldsimulation
zur Dimensionierung der Induktivitäten. Die Anpassung am Eingang ist in al-
len Arbeitspunkten besser als 10 dB bis 67 GHz, und die Ausgangsanpassung
ist bis 52 GHz besser als 9 dB. Die Isolation zwischen Ausgang und Eingang
der Schaltung ist in allen gemessenen Arbeitspunkten höher als 39 dB. Die
aus den gemessenen Streuparametern berechneten Stabilitätsfaktoren µ bzw.
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2.5 Entwicklung eines VGAs mit 42 GHz Bandbreite

µ′ nach EDWARDS & SINSKY [ES92] sind in allen Zuständen im gesamten
Frequenzbereich größer als 1 und zeigen damit Stabilität für beliebige passive
Quell- und Lastimpedanzen an.
Zur Berechnung der in Abb. 2.22d gezeigten Gruppenlaufzeit wurden ähnlich
wie bei der Messung der Kontaktstruktur die Werte ab 2 GHz mit 5 Punkten
gemittelt, um den Rauscheinfluss zu verringern. Die Gruppenlaufzeit weist
über alle Arbeitspunkte einen sehr flachen Verlauf auf, und ändert sich im
Bereich 0,3 bis 63 GHz nur um 5,5 ps.
Ein Vergleich mit den in Tab. 2.5 aufgelisteten Schaltungen zeigt, dass die in
dieser Arbeit entwickelte Schaltung eine hohe Bandbreite bei mittlerer Ver-
stärkung bereitstellt. Insbesondere sind der sehr flache Frequenzverlauf der
Verstärkung und die geringe Variation der Gruppenlaufzeit in allen Arbeits-
punkten hervorzuheben. Da die publizierten VGAs mehrheitlich keine Infor-
mationen zur Gruppenlaufzeit bereitstellen, sind in Tab. 2.6 außerdem ver-
schiedene publizierte Verstärker mit niedriger Variation der Gruppenlaufzeit
aufgelistet. Auch dieser Vergleich demonstriert, dass die in dieser Arbeit ent-
wickelte Schaltung äußerst geringe Variationen der Gruppenlaufzeit zeigt, und
deshalb gut zur Verstärkung von breitbandigen Datensignalen geeignet ist.
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2 Kompakte Breitbandverstärker mit variablem Gewinn

Tabelle 2.5: Überblick zu Breitbandverstärkern mit einstellbarem Gewinn

Quelle

To
po

lo
gi

e

Te
ch

no
lo

gi
e

f T
in

G
H

z

f 3
dB

in
G

H
z

|S
21
|i

n
dB

∆
τ g

in
ps

P
D

C
in

m
W

[ASZM16] Mult. SiGe HBT 250 291 -23 – 14 247

[OMOW99] Mult. SiGe HBT 92
32,71/
31,62 -6 – 13 725

[OAM+01] Mult. SiGe HBT 122
47,81/
48,32 0,5 – 21,5 1200

[LCCF06] Mult. InP DHBT 300 501 -23 – 17
13 (1,5 –
49 GHz3)

627

[ZWW+12] Mult. GaAs HBT 60 10,51 -6 – 22 368

[Kob03] Mult. InP HBT 150 401 -20 – 20 363

[WNK+16] Mult. InP DHBT 400 > 671,2 0,9 – 10,7 840

[KMY12] Strom.
SiGe

BiCMOS
5,64 -16,5 – 6,5 7,9

[YKLC15] Rdeg
SiGe

BiCMOS
64 2 – 42 775

[DKG+16] Rdeg
SiGe

BiCMOS
10,11 -6 – 25 284

[GGA+17] AGC InP DHBT 370 401 -13 – 31 350

[SFW09] AGC SiGe HBT 75 301 0 – 11,5 560

Diese Arbeit AGC SiGe HBT 240 ≥ 42 0,1 – 18,2
5,5 (0,3 –
63 GHz)

205

1bei maximalem Gewinn 2bei minimalem Gewinn
3aus Messkurven abgelesen 4keine Angabe zu Abhängigkeit v. Gewinn

40



2.5 Entwicklung eines VGAs mit 42 GHz Bandbreite

Tabelle 2.6: Überblick zu Breitbandverstärkern mit geringer Variation der Gruppenlauf-
zeit
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[HSBS03]
GaAs

pHEMT
100 > 50 11,2

7 (1,5 –
40 GHz)

230

[XDBJH13] SiGe HBT 240 > 67 20
10 (3 –

58 GHz)
92

[KSE11] SiGe HBT 180 69 10,5
< 8 (2 –

100 GHz)
75
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3 Kleinsignalmodellierung von
verteilten Verstärkern

Neben den in Kapitel 2 behandelten kompakten Verstärkern stellen verteilte
Verstärker eine weitere Schaltungstopologie dar, mit der sich sehr breitbandi-
ge Verstärker realisieren lassen. Dieses Kapitel beschäftigt sich mit der analy-
tischen Beschreibung des verteilten Verstärkers, der schematisch in Abb. 3.1
gezeigt ist. Im Gegensatz zu kompakten Verstärkern werden die einzelnen Ver-
stärkerstufen bei diesem Schaltungskonzept nicht hintereinander geschaltet,
sondern die Verstärkerstufen sind entlang künstlicher Übertragungsleitungen
angeordnet. Auf diese Weise werden die kapazitiven Ein- und Ausgangsimpe-
danzen der Verstärkerzellen zwischen Induktivitäten oder hochohmigen Lei-
tungen eingebettet, um so eine breitbandige Anpassung und Verstärkung zu
ermöglichen.
Zur Entwicklung von Hochfrequenzschaltungen wird in der heutigen Zeit
primär auf Computerprogramme zur Schaltungssimulation zurückgegriffen.
Während diese Computerprogramme numerische Ergebnisse mit hoher Ge-
nauigkeit liefern, ermöglicht die Schaltungssimulation nur wenig Einblicke
in die tatsächliche Funktionsweise der Schaltung, und die Schaltungssynthese

Eingang

Ausgang

L/2 L/2 L/2 L/2 L/2 L/2

RT

L/2L/2

RT

L/2L/2 L/2L/2

Abbildung 3.1: Verallgemeinertes Schaltbild eines verteilten Verstärkers
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3 Kleinsignalmodellierung von verteilten Verstärkern

erfolgt häufig iterativ auf Basis von numerischer Optimierung. Demgegen-
über stehen analytische Beschreibungen, die in der Regel von einem verein-
fachten Modell der Schaltung ausgehen, allerdings einen konkreten Einblick
in die Funktionsweise der Schaltung und damit eine zielgerichtete Synthe-
se und Optimierung ermöglichen. In diesem Kapitel wird eine anschauliche
Beschreibung von homogenen verteilten Verstärkern auf Basis der sog. Bild-
parameter entwickelt. Im anschließenden Kapitel 4 wird demonstriert, wie das
entwickelte Modell zur Analyse und Optimierung einer konkreten Schaltung
genutzt werden kann.
In diesem Kapitel wird nach einem Überblick zu bekannten Methoden der
Kleinsignalbeschreibung von verteilten Verstärkern die eigene Beschreibung
auf Basis der Bildparameter vorgestellt. Dabei wird besonderes Augenmerk
auf die Berücksichtigung von beliebigen Abschlussimpedanzen der Leitungs-
strukturen gelegt. Am Ende des Kapitels werden anhand von Berechnungsbei-
spielen Unterschiede zu den aus der Literatur bekannten Berechnungsformeln
für die Bildparameter aufgezeigt, sowie die Bedeutung der Berücksichtigung
der Abschlussimpedanzen demonstriert.

3.1 Stand der Technik und Zielsetzung dieser
Arbeit

Die aus der Literatur bekannten Kleinsignalbeschreibungen von verteilten Ver-
stärkern lassen sich in vier Gruppen einteilen:

• Beschreibung von kaskadierten Netzwerken durch Matrixmultiplikation

• Beschreibung analog zur Wellenausbreitung auf Leitungen mithilfe von
Bildparametern

• Beschreibung analog zur Wellenausbreitung auf Leitungen mithilfe ei-
ner verteilten Näherung

• Beschreibung durch iterative Impedanzberechnung
Bei den Matrix-basierten Methoden werden die einzelnen Abschnitte des Ver-
stärkers durch Matrizen beschrieben, und z.B. der Verstärkergewinn mithilfe
der kaskadierten Matrizen bestimmt. Die allgemeinste Beschreibung wurde
von NICLAS ET AL. [NWKP83] vorgestellt. Hier wird jeder Verstärkerab-
schnitt als Viertor beschrieben, das die Ströme und Spannungen an den To-
ren miteinander verknüpft. Auf diese Weise lassen sich sowohl uni- als auch
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3.1 Stand der Technik und Zielsetzung dieser Arbeit

bilaterale Modelle der Verstärkerzellen verwenden, zudem ist auch die Be-
schreibung von Verstärkern mit unterschiedlichen Elementen in jeder Verstär-
kerstufe möglich. Auch wenn auf diese Weise beliebig komplex aufgebau-
te Verstärkerstrukturen beschrieben werden können, ist die Lösungsfindung
von geschlossenen Formeln z.B. für den Verstärkergewinn sehr aufwändig
und resultiert in unübersichtlichen Ergebnissen, die keine anschauliche In-
terpretation ermöglichen. Aus diesem Grund nutzt die Mehrzahl der veröf-
fentlichten Berechnungsmethoden die Vereinfachung eines unilateralen Mo-
dells für die Verstärkerzelle, d.h. es findet keine Rückkopplung der Signa-
le auf der Ausgangsleitung auf die Eingangsleitung statt. Dadurch können
Ein- und Ausgangsleitung als kaskadierte Zweitore beschrieben werden, was
deutlich übersichtlichere Formeln ermöglicht. PAYNE [Pay53] bzw. die Kor-
rekturen durch SCARR [Sca54] beschreiben den verteilten Verstärker mithil-
fe von kaskadierten Matrizen, die über sog. iterative Impedanzen und Aus-
breitungsfaktoren [Gui53, S. 161-166] eine anschauliche Beschreibung der
Signalausbreitung ähnlich wie bei klassischen Übertragungsleitungen ermög-
lichen. PAYNE bzw. SCARR liefern eine Lösung für den Verstärkergewinn im
Falle einer reflexionsfrei abgeschlossenen Eingangsleitung, während Refle-
xionen durch die Abschlussimpedanzen der Ausgangsleitung berücksichtigt
werden. BOTTERILL & AITCHISON [BA94] erweitern die Vorgehensweise
von PAYNE/SCARR, um zusätzlich Reflexionen an der Eingangsleitung zu be-
rücksichtigen. CHEN [Che69] nutzt zur Netzwerkbeschreibung die sog. Bild-
parameter [Gui53, S. 167-175], die ebenfalls eine anschauliche Analogie zur
klassischen Übertragungsleitung ermöglichen. Die Formel für den Verstärker-
gewinn von CHEN ermöglicht zwar die Beschreibung von kaskadierten Netz-
werken, die nicht notwendigerweise identisch sein müssen, schränkt die Lö-
sung aber auf reflexionsfreie Abschlussimpedanzen und identische Bildimpe-
danzen der Netzwerke an den Schnittstellen zwischen den Verstärkerstufen
ein.
Eine alternative Beschreibung für den unilateralen Fall liefern MCKAY ET
AL. [MEW86]. Anstatt wie in den obigen Arbeiten Spannungen und Strö-
me an den Schnittstellen zwischen den Verstärkerstufen durch Matrizen zu
verknüpfen, werden diese ähnlich wie bei Streuparametern in hin- und rück-
laufende Wellen zerlegt, was eine etwas anschaulichere Beschreibung ermög-
licht. In [MEW86] wird neben dem allgemeinen Vorgehen allerdings nur ei-
ne geschlossene Formel für den reflexionsfreien Fall angegeben. In [MTA03]
wird das von MCKAY ET AL. vorgeschlagene Verfahren auf bilaterale Verstär-
kerzellen ausgeweitet, indem in der Übertragungsmatrix die Verkopplung von
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3 Kleinsignalmodellierung von verteilten Verstärkern

Ein- und Ausgangsleitung berücksichtigt wird. In [TSMA02] werden neben
der Verkopplung zusätzlich auch die Reflexionen an den Terminierungsimpe-
danzen der Ein- und Ausgangsleitung berücksichtigt.
Neben der Beschreibung der kaskadierten Netzwerke mithilfe von Matri-
zen sind Berechnungsmethoden in Analogie zur Ausbreitung von Wellen auf
Übertragungsleitungen ebenfalls weit verbreitet. Dazu zählt zum einen die
direkte Beschreibung der Spannungs- bzw. Stromwellen auf den Leitungen
mithilfe der Bildparameter, die eine exakte Lösung des Netzwerkproblems
liefern. Auf der anderen Seite existieren Näherungslösungen für das Netz-
werkproblem, bei denen die Verstärkerzelle als verteiltes Element entlang
einer klassischen Übertragungsleitung angenommen wird.
BEYER ET AL. [BPB+84] liefern auf Basis der Bildparameter eine geschlos-
sene Formel für den reflexionsfreien Fall und der Annahme identischer Pha-
senkonstanten auf der Ein- und Ausgangsleitung. In der Arbeit von IQBAL &
DARWAZEH [ID99] werden zur Berechnung des Transimpedanz-Gewinns ei-
nes verteilten Verstärkers beliebige Terminierungsimpedanzen berücksichtigt.
Die angegebene Formel ist allerdings spezifisch für ein bestimmtes Ersatz-
schaltbild des Transistors hergeleitet, und lässt sich daher nicht einfach auf
eine generelle Anordnung mit beliebiger Netzwerkstruktur übertragen. Wäh-
rend die beiden genannten Arbeiten von T-Netzwerken mit diskreten Impe-
danzen ausgehen, wird in [Zol00] der Verstärkergewinn für den Fall verlust-
loser Leitungen mit Lastimpedanz ohne Berücksichtigung von Reflexionen
vorgestellt.
Eine Berechnungsvorschrift für den reflexionsfreien, verteilten Verstärker un-
ter der Annahme kontinuierlich verteilter Ein- und Ausgangsimpedanzen lie-
fern AYASLI ET AL. [AMV+82]. Die Ein- und Ausgangsimpedanzen der Ver-
stärkerzellen werden dabei in die Leitungsimpedanz bzw. Ausbreitungskon-
stante integriert, sodass sich formal eine Wellenausbreitung wie auf einer klas-
sischen Übertragungsleitung ergibt. Basierend auf diesen Annahmen wurde
eine Berechnung inklusive Reflexionen von JEONG & KWON [JK04] vorge-
stellt. Während die Arbeiten von AYASLI ET AL. und JEONG & KWON von
einem unilateralen Modell der Verstärkerzelle ausgehen, kann der Ansatz auch
auf eine beliebige Verkopplung zwischen Ein- und Ausgangsleitung erweitert
werden [Jut68] [HW90]. Die mathematische Beschreibung ist dann analog
zum Fall gekoppelter Übertragungsleitungen.
Die Methode der iterativen Impedanzberechnung wird in [NM18] für Verstär-
ker mit Netzwerken aus diskreten Impedanzen vorgestellt. Dabei werden an
jedem Abzweig die links- bzw. rechtsseitigen Impedanzen iterativ berechnet,
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und daraus die Übertragungsfaktoren der Spannungen berechnet. Daraus lässt
sich auch für inhomogene Leitungsstrukturen der Verstärkergewinn berech-
nen. Auch wenn die Methode eine allgemeine Lösung für beliebige Leitungs-
strukturen darstellt, führt sie aufgrund der iterativen Berechnung nicht zu an-
schaulichen Ergebnissen.
Vergleicht man die vorgestellten Berechnungsmethoden, so lässt sich schluss-
folgern, dass nur die Annahmen einer unilateralen Verstärkerzelle und einer
homogenen Leitungsstruktur zu Formeln führen, die intuitiv zu interpretieren
sind. Berechnungsmethoden für beliebige Netzwerkstrukturen wie die iterati-
ve Impedanzberechnung oder die Beschreibung durch Viertor-Matrizen stel-
len exakte Lösungen für komplizierte Verstärkerstrukturen dar, ermöglichen
aber praktisch keine Einsicht in die Funktionsweise des Verstärkers. Da in
der heutigen Zeit Computerprogramme zur Schaltungssimulation ein Stan-
dardwerkzeug im Rahmen der Schaltungsentwicklung sind, können diese zur
exakten Lösung beliebig komplexer Verstärkerstrukturen genutzt werden. Al-
lerdings ermöglicht die Computersimulation nur wenig Einsichten über die
Zusammenhänge und die Funktionsweise des verteilten Verstärkers, sodass
geschlossene Formeln sowohl das Verständnis erhöhen, als auch eine wertvol-
le Hilfe bei der Synthese und Analyse darstellen können. Da die Beschreibung
von kaskadierten Netzwerken mithilfe von Bildparametern durch die Analo-
gie zur klassischen Übertragungsleitung sehr anschauliche und interpretierba-
re Formeln liefert, wird im Folgenden eine Kleinsignalbeschreibung auf der
Basis von Bildparametern entwickelt, bei der beliebige Abschlussimpedanzen
berücksichtigt werden. Dadurch wird auch die Beschreibung von Verstärkern
ermöglicht, die von einem reflexionsfreien Abschluss abweichen. Dies ist z.B.
bei gleichstromentkoppelten Terminierungen außerhalb des Betriebsfrequenz-
bereichs der Fall bzw. kann auch zur Berücksichtigung von aktiven Termi-
nierungen genutzt werden, die z.B. zur Reduzierung des Rauschens genutzt
werden [KA08]. Im Gegensatz zur Arbeit von IQBAL & DARWAZEH [ID99]
wird dabei von einer generischen Verstärkerstruktur ausgegangen, und keine
bestimmte Netzwerkstruktur betrachtet. Dadurch lassen sich die entstehenden
Formeln auf beliebige Verstärkerstrukturen anwenden, die homogen sind und
unilaterale Verstärkerzellen besitzen.
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3 Kleinsignalmodellierung von verteilten Verstärkern

3.2 Beschreibung von kaskadierten Zweitoren
mit Bildparametern

In diesem Abschnitt wird zunächst die Beschreibung von kaskadierten Zwei-
toren mithilfe von Bildparametern betrachtet, die anschließend zur anschau-
lichen Beschreibung des verteilten Verstärkers genutzt wird. Grundsätzlich
werden dazu der Ansatz und die Berechnungsmethodik aus dem Lehrbuch
von GUILLEMIN [Gui53, S. 167-171] angewendet, das eine ausführliche Her-
leitung der Beschreibung von kaskadierten Zweitoren enthält. Allerdings er-
geben sich bei den in dieser Arbeit durchgeführten Berechnungen teilweise
unterschiedliche Ergebnisse, weshalb die Herleitung hier detailliert dargestellt
wird, und die Unterschiede zu [Gui53] am Ende des Abschnitts erläutert wer-
den.

3.2.1 Einführung der Bildparameter

Die Beschreibung der Signalausbreitung auf den künstlichen Ein- und Aus-
gangsleitungen des aus identischen Stufen aufgebauten verteilten Verstärkers
lässt sich grundsätzlich auf die Beschreibung kaskadierter Zweitore zurück-
führen. In Abb. 3.2a wird veranschaulicht, wie ein Abschnitt der Eingangslei-
tung des Verstärkers aus Abb. 3.1 aus Induktivitäten und der Eingangsimpe-
danz Zein der Verstärkerzelle aufgebaut ist. Um später den Gewinn des Verstär-
kers zu bestimmen, muss die Spannung uein am Eingang der Verstärkerzelle
berechnet werden, d.h. in der Mitte der symmetrischen Struktur. Entsprechend
den Abb. 3.2b-c wird zur allgemeinen Beschreibung der Leitungsstrukturen
des verteilten Verstärkers im Folgenden deshalb von symmetrisch orientierten
Zweitoren ausgegangen.
Abbildung 3.3 zeigt das betrachtete Netzwerk aus kaskadierten, identischen
Zweitoren. Die Zweitore müssen nicht notwendigerweise symmetrisch sein,
allerdings sind die Netzwerke an den Schnittstellen symmetrisch orientiert.
Es wird vorausgesetzt, dass die Zweitore reziprok, linear und zeitinvariant
sind. Des Weiteren wird vorausgesetzt, dass die Zweitore mit Impedanz-,
Admittanz- und ABCD-Parametern beschrieben werden können.
Die Beziehungen zwischen den verschiedenen Netzwerkparametern sollen
nun anhand des in Abb. 3.4 gezeigten Zweitors erläutert werden. Zum ei-
nen lassen sich die Strom- und Spannungsbeziehungen an Ein- und Ausgang
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L/2

Zeinuein

L/2

(a) Abschnitt einer Leitung aus Induktivitäten und der Eingangsimpedanz der Verstärkerzelle

L/2

uein2Zein 2Zein
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(b) Symmetrische Aufteilung des Netzwerks

1 2 2 1uein

(c) Verallgemeinerte Beschreibung mit symmetrisch orientierten Zweitoren

Abbildung 3.2: Verallgemeinerte Zweitor-Betrachtung der Leitungen des verteilten Verstärkers
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Abbildung 3.3: Kaskadierte Zweitore mit symmetrischer Ausrichtung
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Abbildung 3.4: Zweitor
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3 Kleinsignalmodellierung von verteilten Verstärkern

des Zweitors mithilfe der Kettenmatrix [A] beschreiben, die die ABCD-
Parameter enthält [CWHS07, S. 166]:(

u1

i1

)
=

(
A B

C D

)(
u2

−i2

)
(3.1)

Das Zweitor lässt sich ebenfalls mithilfe von Widerstands- bzw. Admittanz-
parametern beschreiben, die sich mithilfe der ABCD-Parameter ausdrücken
lassen [CWHS07, S. 172]:(

u1

u2

)
=

(
Z11 Z12

Z21 Z22

)(
i1

i2

)
=

(
A
C

1
C

1
C

D
C

)(
i1

i2

)
(3.2)

(
i1

i2

)
=

(
Y11 Y12

Y21 Y22

)(
u1

u2

)
=

(
D
B − 1

B

− 1
B

A
B

)(
u1

u2

)
(3.3)

Beim Einsetzen der ABCD-Parameter wurde dabei die Bedingung für Rezi-
prozität det[A] = AD − BC = 1 genutzt [Poz11, S. 191], die äquivalent zu
den Bedingungen Z12 = Z21 bzw. Y12 = Y21 ist [Poz11, S. 176].
Aus Abb. 3.3 lassen sich die folgenden Zusammenhänge zwischen den Span-
nungen und Strömen des kaskadierten Netzwerks mithilfe von Z-Parametern
ableiten:

ur-2 = Z12ir-3 + Z11 (−ir-2) = Z11ir-2 + Z12 (−ir-1) (3.4a)
ur-1 = Z21ir-2 + Z22 (−ir-1) = Z22ir-1 + Z21 (−ir) (3.4b)
ur = Z12ir-1 + Z11 (−ir) = Z11ir + Z12 (−ir+1) (3.4c)
ur+1 = Z21ir + Z22 (−ir+1) = Z22ir+1 + Z21 (−ir+2) (3.4d)

Durch Einsetzen der Beziehungen aus (3.2) und Umformung ergeben sich aus
(3.4a) bis (3.4d) die folgenden Gleichungen:

ir-3 − 2Air-2 + ir-1 = 0 (3.5a)
ir-2 − 2Dir-1 + ir = 0 (3.5b)
ir-1 − 2Air + ir+1 = 0 (3.5c)
ir − 2Dir+1 + ir+2 = 0 (3.5d)
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3.2 Beschreibung von kaskadierten Zweitoren mit Bildparametern

Diese Gleichungen lassen sich zu folgenden Beziehungen zusammenfassen:

ir-3 − 2 (2AD − 1) ir-1 + ir+1 = 0 (3.6a)
ir-2 − 2 (2AD − 1) ir + ir+2 = 0 (3.6b)

Gleichung (3.6a) ergibt sich beispielsweise aus der Summation von (3.5a),
(3.5c) und der mit 2A multiplizierten Gleichung (3.5b).
Analog lassen sich aus Abb. 3.3 die folgenden Beziehungen zwischen Strömen
und Spannungen mithilfe von Y -Parametern ableiten:

−ir-2 = Y12ur-3 + Y11ur-2 = − (Y11ur-2 + Y12ur-1) (3.7a)
−ir-1 = Y21ur-2 + Y22ur-1 = − (Y22ur-1 + Y21ur) (3.7b)
−ir = Y12ur-1 + Y11ur = − (Y11ur + Y12ur+1) (3.7c)
−ir+1 = Y21ur + Y22ur+1 = − (Y22ur+1 + Y21ur+2) (3.7d)

Durch Einsetzen der Beziehungen aus (3.3) und Umformung erhält man:

ur-3 − 2Dur-2 + ur-1 = 0 (3.8a)
ur-2 − 2Aur-1 + ur = 0 (3.8b)
ur-1 − 2Dur + ur+1 = 0 (3.8c)
ur − 2Aur+1 + ur+2 = 0 (3.8d)

Analog zum Vorgehen bei den Strömen lassen sich auch die Gleichungen
(3.8a) bis (3.8d) für die Spannungen wie folgt zusammenfassen:

ur-3 − 2 (2AD − 1)ur-1 + ur+1 = 0 (3.9a)
ur-2 − 2 (2AD − 1)ur + ur+2 = 0 (3.9b)

Anhand der Gleichungen (3.5a) bis (3.5d) bzw. (3.8a) bis (3.8d) wird klar,
dass keine einheitlichen Transformationsbeziehungen zwischen Strömen bzw.
Spannungen an aufeinanderfolgenden Zweitor-Schnittstellen bestehen. Dies
lässt sich dadurch begründen, dass das betrachtete Zweitor nicht symmetrisch
sein muss, und deshalb die Parameter A und D verschieden sein können. Be-
trachtet man dagegen die Gleichungen für die Ströme ((3.6a)/(3.6b)) bzw. für
die Spannungen ((3.9a)/(3.9b)) an Schnittstellen mit einem Abstand von zwei
Zweitoren, kann man erkennen, dass hier einheitliche Relationen zwischen
Strömen und Spannungen bestehen. Aus diesem Grund bietet sich folgender
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3 Kleinsignalmodellierung von verteilten Verstärkern

Ansatz für die Spannungen und Ströme entlang des kaskadierten Netzwerks
aus symmetrisch orientierten Zweitoren an [Gui53, S. 169]:

uk = u+
k + u−

k =

{
u+
0 e

−kγ + u−
0 e

kγ k gerade

u+
0,∗e

−kγ + u−
0,∗e

kγ k ungerade

(3.10a)

(3.10b)

ik = i+k + i−k =

{
i+0 e

−kγ + i−0 e
kγ k gerade

i+0,∗e
−kγ + i−0,∗e

kγ k ungerade

(3.11a)

(3.11b)

Für den Index k gilt dabei k ∈ {0, 1, ..., n}, wobei n die Gesamtzahl der
Zweitore bezeichnet. Ohne Beschränkung der Allgemeinheit wird zudem da-
von ausgegangen, dass die betrachtete Struktur mit einem Zweitor in der in
Abb. 3.4 gezeigten Orientierung beginnt. Ähnlich wie der Beschreibung von
Übertragungsleitungen werden die Spannungen und Ströme in einen hin- und
einen rücklaufenden Anteil zerlegt. Aufgrund der Asymmetrie des Zweitors
wird im Gegensatz zur Leitungstheorie allerdings zusätzlich zwischen den ver-
schiedenen Toren des Zweitors unterschieden. Um den allgemeinen Ansatz für
konkrete Berechnungen nutzen zu können, müssen die verwendeten Größen,
d.h. die Ausbreitungskonstante γ und die komplexen Strom- und Spannungs-
amplituden i+0 , u

+
0 etc. in Abhängigkeit der bekannten Netzwerkparameter des

Zweitors ausgedrückt werden.
Um die Ausbreitungskonstante zu berechnen, wird (3.10a) in (3.9b) einge-
setzt. Es ergibt sich:(

u+
0 e

−rγ + u−
0 e

rγ
) (

e2γ − 2 (2AD − 1) + e−2γ
)
= 0 (3.12)

Für eine nichttriviale Lösung ur 6= 0 muss gelten:

e2γ−2 (2AD − 1) + e−2γ = 0 (3.13a)
⇔ cosh (2γ) = 2AD − 1 (3.13b)

⇔ cosh2 (γ) = AD (3.13c)

⇒ cosh (γ) = ±
√
AD (3.13d)

Dabei wurde die Definition cosh (x) = 1
2 (e

x + e−x) [MV06, S. 193] genutzt.
Da das Produkt AD im Allgemeinen komplex sein kann, wird als Wurzelope-
ration der Hauptzweig der komplexen Quadratwurzel festgelegt, d.h. mit dem
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3.2 Beschreibung von kaskadierten Zweitoren mit Bildparametern

Betrag s und der Phase φ der komplexen Zahl gilt
√
sejφ =

√
sej φ2 mit −π <

φ ≤ π [MV06, S. 194]. Aus dem Additionstheorem cosh2 (x)−sinh2 (x) = 1
[MV06, S. 193] und der Bedingung für Umkehrbarkeit AD −BC = 1 ergibt
sich

sinh2 (γ) = cosh2 (γ)− 1 = AD − 1 = BC (3.14a)

⇒ sinh (γ) = ±
√
BC (3.14b)

Grundsätzlich führen in den Gleichungen (3.13d) und (3.14b) beide Vorzei-
chen zu gültigen Lösungen. Um die Vergleichbarkeit zu [Gui53] herzustellen,
wird im Folgenden mit dem positiven Vorzeichen weitergerechnet. Mithilfe
der Definition sinh (x) = 1

2 (e
x − e−x) [MV06, S. 193] können nun die Aus-

breitungsfaktoren wie folgt berechnet werden:

eγ = cosh (γ) + sinh (γ) =
√
AD +

√
BC (3.15a)

e−γ = cosh (γ)− sinh (γ) =
√
AD −

√
BC (3.15b)

Nachdem die Ausbreitungsfaktoren nun mithilfe der ABCD-Parameter des
Zweitors ausgedrückt werden können, werden jetzt die Beziehungen zwischen

den Spannungskomponenten für gerades und ungerades k hergeleitet, d.h.
u+
0,∗

u+
0

bzw.
u−
0,∗

u−
0

. Dazu werden die Beziehungen (3.10a) und (3.10b) in (3.8c) einge-
setzt. Durch Umstellen der entstehenden Gleichung ergibt sich:

u+
0,∗e

−rγ

(
eγ − 2Du+

0

u+
0,∗

+ e−γ

)
+ u−

0,∗e
rγ

(
eγ − 2Du−

0

u−
0,∗

+ e−γ

)
= 0

(3.16)
Für eine nichttriviale Lösung muss deshalb gelten:

eγ − 2Du+
0

u+
0,∗

+ e−γ = 0 und eγ − 2Du−
0

u−
0,∗

+ e−γ = 0 (3.17a)

⇒ u+
0,∗ =

D√
AD

u+
0 = Ti21u

+
0 u−

0,∗ =
D√
AD

u−
0 = Ti21u

−
0 (3.17b)

Hier wurden für die Ausbreitungsfaktoren die Beziehungen (3.15a) und (3.15b)
eingesetzt, und der Transformationsfaktor Ti21 eingeführt, der den Übergang
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3 Kleinsignalmodellierung von verteilten Verstärkern

der Spannungskomponenten zwischen geradem und ungeradem k charakteri-
siert.
Um ebenfalls das Verhältnis der Stromkomponenten für gerades und ungera-
des k zu ermitteln, werden die Strombeziehungen (3.11a) und (3.11b) in (3.5c)
eingesetzt. Daraus ergibt sich:

i+0,∗e
−rγ

(
eγ − 2Ai+0

i+0,∗
+ e−γ

)
+i−0,∗e

rγ

(
eγ − 2Ai−0

i−0,∗
+ e−γ

)
= 0 (3.18)

Analog zum Fall für die Spannungen muss auch hier für eine nichttriviale
Lösung gelten:

eγ − 2Ai+0
i+0,∗

+ e−γ = 0 und eγ − 2Ai−0
i−0,∗

+ e−γ = 0 (3.19a)

⇒ i+0,∗ =
A√
AD

i+0 i−0,∗ =
A√
AD

i−0 (3.19b)

Im letzten Schritt werden nun die Beziehungen zwischen den Strömen und
Spannungen des Netzwerks berechnet. Dazu werden die Gleichungen (3.10a),
(3.11a) und (3.11b) in (3.4c) eingesetzt. Durch Termumformungen ergibt sich

u+
0 e

−rγ+u−
0 e

rγ =

(
A

C
√
AD

eγ − A

C

)
i+0 e

−rγ+

(
A

C
√
AD

e−γ − A

C

)
i−0 e

rγ

(3.20)
Dementsprechend muss gelten:

u+
0 =

(
A

C
√
AD

eγ − A

C

)
i+0 und u−

0 =

(
A

C
√
AD

e−γ − A

C

)
i−0

(3.21a)

⇒ u+
0

i+0
=

A
√
BC

C
√
AD

:= Zi1
u−
0

i−0
= −A

√
BC

C
√
AD

= −Zi1

(3.21b)

Hier wurde die sog. Bildimpedanz Zi1 eingeführt, die eine ähnliche Rolle ein-
nimmt wie die charakteristische Impedanz einer Übertragungsleitung. Da das
Zweitor im Allgemeinen nicht symmetrisch ist, kann außerdem eine zweite
Bildimpedanz Zi2 eingeführt werden, die sich auf das zweite Tor des Zweitors
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bezieht. Diese ergibt sich aus dem Verhältnis der Spannungs- und Stromkom-
ponenten für ungerades k:

u+
0,∗

i+0,∗
=

D√
AD

u+
0

√
AD

Ai+0
=

D

A

u+
0

i+0
=

D

A
Zi1 =

D
√
BC

C
√
AD

:= Zi2 (3.22a)

u−
0,∗

i−0,∗
=

D√
AD

u−
0

√
AD

Ai−0
=

D

A

u−
0

i−0
= −D

A
Zi1 = −Zi2 (3.22b)

Hier wurden die bereits ermittelten Beziehungen zwischen den Spannungs-
und Stromkomponenten für gerades und ungerades k genutzt ((3.17b) bzw.
(3.19b)). Mithilfe der eingeführten Bildimpedanzen Zi1, Zi2 und des Trans-
formationsfaktors Ti21 lassen sich die allgemeinen Spannungs- und Stromglei-
chungen (3.10a) bis (3.11b) nun schreiben als:

uk = u+
k + u−

k =

{
u+
0 e

−kγ + u−
0 e

kγ k gerade

Ti21
(
u+
0 e

−kγ + u−
0 e

kγ
)

k ungerade

(3.23a)

(3.23b)

ik = i+k + i−k =


1

Zi1

(
u+
0 e

−kγ − u−
0 e

kγ
)

k gerade

Ti21

Zi2

(
u+
0 e

−kγ − u−
0 e

kγ
)

k ungerade

(3.24a)

(3.24b)

Mit den hergeleiteten Formeln können die Spannungen und Ströme im kaska-
dierten Netzwerk nun einfach berechnet werden. Die verbliebenen Unbekann-
ten u+

0 bzw. u−
0 müssen dabei mithilfe der Randbedingungen des Netzwerks

ermittelt werden, d.h. über Kenntnis der Spannungen und Impedanzen an den
Enden des Netzwerks.
Wie in Tab. 3.1 gezeigt wird, weichen die mit der obigen Herleitung ermit-
telten Formeln für die Bildparameter von den Ergebnissen aus [Gui53] ab.
Betrachtet man die Ausdrücke für die im Allgemeinen komplexen ABCD-
Parameter, so ergeben sich zwar identische Beträge, die Phasen der Ausdrü-
cke können aber voneinander abweichen. Ein einfaches Beispiel ist die Be-
trachtung des Transformationsfaktors für A = −1, D = 1. Hier ergibt sich

D√
AD

= −j 6= j =
√

D
A . Auch wenn die Formeln zur Berechnung der Bild-

parameter aus [Gui53] ebenfalls in Standardwerken wie [Poz11, S. 389f.],
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Tabelle 3.1: Bestimmungsgleichungen für die Bildparameter

Bildparameter Diese Arbeit [Gui53]

Zi1
A
√
BC

C
√
AD

√
AB
CD

Zi2
D
√
BC

C
√
AD

√
BD
AC

Ti21
D√
AD

√
D
A

[Rag48, S. 555], [Won93, S. 35f.] und [MYJ80, S. 51f.] aufgeführt werden,
führen diese Formeln bei verschiedenen Netzwerken zu Fehlern, wie am Ende
des Kapitels gezeigt wird. In der nachfolgenden Betrachtung von häufig in ver-
teilten Verstärkern vorkommenden Netzwerken werden deshalb ausschließlich
die in dieser Arbeit hergeleiteten Formeln für die Bildparameter verwendet.

3.2.2 Einführung des Reflexionsfaktors

Ähnlich wie in der Leitungstheorie kann auch im Zusammenhang mit Bild-
parametern ein Reflexionsfaktor definiert werden. Dieser ergibt sich aus dem
Verhältnis der rücklaufenden zur hinlaufenden Komponente der Spannung uk:

rk =
u−
k

u+
k

(3.25)

Nun wird mithilfe von (3.23a) bis (3.24b) der Zusammenhang zwischen dem
Reflexionsfaktor und der korrespondierenden Impedanz betrachtet:

Zk = uk

ik
=


u+
k + u−

k
1
Zi1

(
u+
k − u−

k

) =
1 + rk
1− rk

Zi1 k gerade

u+
k + u−

k
1
Zi2

(
u+
k − u−

k

) =
1 + rk
1− rk

Zi2 k ungerade

(3.26a)

(3.26b)
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Durch Umformung von (3.26a) bzw. (3.26b) ergibt sich:

rk =


Zk − Zi1

Zk + Zi1
k gerade

Zk − Zi2

Zk + Zi2
k ungerade

(3.27a)

(3.27b)

Für die späteren Berechnungen im Zusammenhang mit dem verteilten Ver-
stärker ist zudem das Transformationsverhalten des Reflexionsfaktors wichtig,
d.h. der Zusammenhang zwischen den Reflexionsfaktoren an aufeinanderfol-
genden Schnittstellen:

rk−1 =
u−
k−1

u+
k−1

=


Ti21u

−
0 e

(k−1)γ

Ti21u
+
0 e

−(k−1)γ
= rke

−2γ k gerade

u−
0 e

(k−1)γ

u+
0 e

−(k−1)γ
= rke

−2γ k ungerade

(3.28a)

(3.28b)

Aus den Gleichungen (3.26a) bis (3.28b) ergibt sich eine weitere Eigenschaft
der Bildimpedanzen Zi1 bzw. Zi2. Bei Abschluss des Zweitors mit der Bildim-
pedanz Zi2 an Tor 2 ergibt sich dort und am Eingang des Zweitors ein Refle-
xionsfaktor von 0. Die Eingangsimpedanz des Zweitors beträgt entsprechend
gerade Zi1. Die Bildimpedanzen sind also dadurch gekennzeichnet, dass sich
bei Abschluss eines Tores mit der entsprechenden Bildimpedanz am anderen
Tor die zu diesem Tor gehörende Bildimpedanz als Eingangsimpedanz ergibt.
Die Gleichungen (3.26a) bis (3.28b) demonstrieren außerdem, dass der Zu-
sammenhang zwischen Reflexionsfaktor und Impedanz und das Transformati-
onsverhalten des Reflexionsfaktors die gleichen Relationen aufweisen wie bei
der Beschreibung von klassischen Übertragungsleitungen [ZB73, S. 48]. Dies
ist ein weiterer Grund dafür, warum sich Bildparameter gut zur anschaulichen
Beschreibung von kaskadierten Netzwerken eignen.

3.3 Bildparameter von Netzwerkstrukturen aus
verteilten Verstärkern

In verteilten Verstärkern werden die Verstärkerzellen in Netzwerkstrukturen
eingebettet, die z.B. aus Induktivitäten oder hochohmigen Übertragungslei-
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ZL, γL, lL/2 ZL, γL, lL/2

ZLast

(a) T-Schaltung

ZL, γL, lL/2

2ZLast 2ZLast

ZL, γL, lL/2

(b) Aufteilung der T-Schaltung in zwei symmetrische Abschnitte

Abbildung 3.5: Leitungsabschnitt aus Übertragungsleitung und Lastimpedanz

tungen bestehen. Im folgenden Abschnitt werden typische Netzwerkstruktu-
ren aus verteilten Verstärkern betrachtet.

3.3.1 Übertragungsleitungen mit Lastimpedanz

In integrierten Schaltungen werden die Verstärkerstufen von verteilten Ver-
stärkern häufig in hochohmige Mikrostreifen- oder Koplanarleitungen einge-
bettet. In diesem Abschnitt sollen die Bildparameter der häufig vorkommen-
den Struktur in Abb. 3.5a untersucht werden, bei der eine Lastimpedanz zwi-
schen zwei Leitungsstücken eingefügt wird. Um die Theorie aus Abschnitt 3.2
verwenden zu können, muss diese T-Schaltung zur Netzwerkberechnung in
zwei symmetrisch orientierte L-Netzwerke aufgeteilt werden, wie in Abb. 3.5b
zu sehen ist. Um die ABCD-Parameter dieses L-Netzwerks zu berechnen,
können die bekannten Kettenmatrizen einer Übertragungsleitung [CWHS07,
S. 204] und einer Parallelimpedanz [CWHS07, S. 170] multipliziert werden.
Es ergibt sich:

[A] =

 cosh
(

γLlL
2

)
ZL sinh

(
γLlL
2

)
1
ZL

sinh
(

γLlL
2

)
cosh

(
γLlL
2

) ( 1 0
1

2ZLast
1

)
(3.29)

=

 cosh
(

γLlL
2

)
+ ZL

2ZLast
sinh

(
γLlL
2

)
ZL sinh

(
γLlL
2

)
1
ZL

sinh
(

γLlL
2

)
+ 1

2ZLast
cosh

(
γLlL
2

)
cosh

(
γLlL
2

)  (3.30)

Im Folgenden sollen einige Näherungsformeln der Bildparameter für den Spe-
zialfall einer verlustlosen Leitung mit einem Kondensator als Lastimpedanz
hergeleitet werden, die als einfache Entwurfsgleichungen für verteilte Verstär-
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3.3 Bildparameter von Netzwerkstrukturen aus verteilten Verstärkern

ker genutzt werden können. In diesem Fall vereinfachen sich die ABCD-
Parameter aus (3.30) zu:

A = cos

(
βLlL
2

)
− ZLωCLast

2
sin

(
βLlL
2

)
(3.31)

B = jZL sin

(
βLlL
2

)
(3.32)

C = j
(

1

ZL
sin

(
βLlL
2

)
+

ωCLast

2
cos

(
βLlL
2

))
(3.33)

D = cos

(
βLlL
2

)
(3.34)

Aus den Definitionsgleichungen (3.21b) bzw. (3.22a) für die Bildimpedanzen
ergibt sich, dass diese grundsätzlich frequenzabhängige Größen sind. Beim
Entwurf von verteilten Verstärkern wird versucht, die Bildimpedanzen in ers-
ter Näherung an die Systemimpedanz anzugleichen, um eine breitbandige An-
passung an Ein- und Ausgang der Schaltung zu erreichen. Eine grundlegende
Entwurfsgleichung für die Wahl der Leitungslänge ergibt sich aus der Bildim-
pedanz für niedrige Frequenzen, die aus den ABCD-Parametern für βL → 0
berechnet werden kann:

Zi1,ω→0 = Zi1,0 = Zi2,0 =

√
Z2

L lL
lL + vLCLastZL

=

√
L′

LlL
C ′

LlL + CLast
(3.35)

Hier wurden im letzten Schritt die Beziehungen ZL =
√

L′
L

C′
L

[CWHS07,

S. 206] und vL = ω
βL

= 1√
L′

LC
′
L

[CWHS07, S. 201,205] für verlustlose Lei-
tungen verwendet. Auch wenn Gleichung (3.35) eine Näherung für niedrige
Frequenzen darstellt, kann daraus ein erster Wert für die Leitungslänge ermit-
telt werden, der anschließend optimiert werden kann.
Um Real- und Imaginärteil der Ausbreitungskonstante γ = α + jβ des L-
Netzwerks abzuschätzen, wird zunächst Gleichung (3.13c) genutzt und die
berechneten ABCD-Parameter eingesetzt:

cosh2 (γ) = AD = cos2
(
βLlL
2

)
− ZLωCLast sin (βLlL)

4
(3.36)
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3 Kleinsignalmodellierung von verteilten Verstärkern

Aus cosh (γ) = cosh (α) cos (β) + j sin (β) sinh (α) [Zob24, S. 577] ergibt
sich ebenfalls:

cosh2 (γ) = cosh2 (α) cos2 (β)− sin2 (β) sinh2 (α)

+ j2 cosh (α) cos (β) sin (β) sinh (α)
(3.37)

Betrachtet man die Imaginärteile von (3.36) und (3.37), ergibt sich die intui-
tive Lösung α = 0 für die Dämpfungskonstante, wenn man eine nichttriviale
Lösung β 6= iπ

2 , i ∈ Z0 voraussetzt. Damit ergibt sich aus (3.37)

<{cosh2 (γ)} α=0
= cos2 (β)

β�π
2≈ 1− β2 (3.38)

Hier wurden das Additionstheorem cos2 (x) = 1
2 (1 + cos (2x)) [BSMM08,

S. 83] und die Kleinwinkelnäherung cosx ≈ 1− x2

2 [BSMM08, S. 1067] ver-
wendet, um eine näherungsweise Berechnung von β für niedrige Frequenzen
zu ermöglichen. Aus Gleichung (3.36) lässt sich der Realteil ebenfalls nähern
als:

<{cosh2 (γ)}
β�π

2≈ 1− ω2l2L
4v2L

− ZLω
2CLastlL
4vL

(3.39)

Auch hier wurde die o.g. Kleinwinkelnäherung für den Kosinus sowie für den
Sinus sin (x) ≈ x [BSMM08, S. 1067] genutzt. Aus dem Vergleich von (3.38)
mit (3.39) kann die Phasenkonstante näherungsweise berechnet werden:

β ≈ ω

2

√
lL
vL

(
lL
vL

+ ZLCLast

)
=

ω

2

√
L′

LlL (C
′
LlL + CLast) (3.40)

Die in der Praxis auftretenden Verstärkerstufen weisen in der Regel keine rein
kapazitiven Ein- und Ausgangsimpedanzen auf. Häufig können die Impedan-
zen durch Serienschaltungen aus einem Widerstand und einem Kondensator
angenähert werden. In diesem Fall besitzt Gleichung (3.36) ebenfalls einen
Imaginärteil, und die triviale Lösung α = 0 gilt nicht mehr. Für den Fall ge-
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3.3 Bildparameter von Netzwerkstrukturen aus verteilten Verstärkern

ringer Dämpfung kann die Dämpfungskonstante α näherungsweise berechnet
werden. Aus (3.36) bzw. (3.37) ergibt sich dann:

={cosh2 (γ)} =
ZLω

2C2
LastRLast sin (βLlL)

4
(
1 + (ωRLastCLast)

2
)

β�π
2 ,ωRLastCLast�1

≈ ZLω
3C2

LastRLastlL
4vL

(3.41)

={cosh2 (γ)} = 2 cosh (α) cos (β) sin (β) sinh (α)
α,β�π

2≈ 2αβ (3.42)

⇒ α ≈ω2RLastC
2
Last

4

√
Z2

L lL
lL + vLCLastZL

=
ω2RLastC

2
Last

4
Zi1,0 (3.43)

Hier wurde für β die für den Fall RLast = 0 ermittelte Näherungsformel (3.40)
eingesetzt, sowie neben der o.g. Kleinwinkelnäherung für die Sinusfunktion
zudem noch cos (x) ≈ 1 [BSMM08, S. 1067], sinh (x) ≈ x [BSMM08,
S. 1070] bzw. cosh (x) ≈ 1 [BSMM08, S. 1070] verwendet.
Die berechneten Näherungsformeln für die Bildimpedanz und die Ausbrei-
tungskonstante ermöglichen eine Abschätzung der Ausbreitungseigenschaften
auf den Leitungen, die für den ersten Entwurf einer Schaltung genutzt werden
können.

3.3.2 LC-Schaltungen

Eine im Zusammenhang mit Filtern und verteilten Verstärkern ebenfalls häu-
fig vorkommende Struktur ist die T-Schaltung aus konzentrierten Impedan-
zen, die in Abb. 3.6a gezeigt ist. Um den Vergleich zwischen der bereits be-
rechneten T-Schaltung mit einer Übertragungsleitung und der oft genutzten
Näherung mit diskreten Elementen vornehmen zu können (z.B. [BPB+84]
[ASB+98]), wird die in Abb. 3.6b gezeigte Schaltung untersucht. Die Wer-
te für die Elemente LL und CL, die ein einfaches Ersatzschaltbild der Leitung
darstellen, können dabei über LL = L′

LlL und CL = C ′
LlL berechnet wer-

den. Die ABCD-Parameter für den Fall allgemeiner Impedanzen sowie für
die spezifische Schaltung aus Abb. 3.6b mit einer RC-Last lauten:
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3 Kleinsignalmodellierung von verteilten Verstärkern

Z1/2

Z2

Z1/2

(a) Allgemeine T-Schaltung

LL/2

CL/2 ZLast

LL/2

CL/2

(b) T-Schaltung zur Näherung einer Übertragungsleitung

Abbildung 3.6: Leitungsabschnitt aus diskreten Impedanzen

[A] =

(
1 + Z1

4Z2

Z1

2
1

2Z2
1

)
(3.44)

=

1− ω2LL
4

(
CL + CLast

1+(ωRLastCLast)
2

)
+ j ω3LLRLastC

2
Last

4
(
1+(ωRLastCLast)

2
) jωLL

2

ω2RLastC
2
Last

2
(
1+(ωRLastCLast)

2
) + jω2

(
CL + CLast

1+(ωRLastCLast)
2

)
1


Für den verlustlosen Fall RLast = 0 können die frequenzabhängigen Bildim-
pedanzen wie folgt aus den ABCD-Parametern berechnet werden:

Zi1 =
A
√
BC

C
√
AD

=

√
LL

CL + CLast

√
1−

(
ω

ωg

)2

(3.45)

Zi2 =
D
√
BC

C
√
AD

=

√
LL

CL + CLast

1√
1−

(
ω
ωg

)2 (3.46)

Dabei wurde die Grenzfrequenz ωg = 2√
LL(CL+CLast)

eingeführt, bei der Zi1

den Wert 0 annimmt. Für ω → 0 können die Bildimpedanzen zu

Zi1,ω→0 = Zi1,0 = Zi2,0 =

√
LL

CL + CLast
=

√
L′

LlL
C ′

LlL + CLast
(3.47)

berechnet werden. Ähnlich wie im vorherigen Abschnitt können über
cosh2 (γ) = AD Näherungsformeln für die Ausbreitungskonstante abgelei-
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tet werden. Dabei ergibt sich für RLast = 0 die identische Näherungsformel
für die Phasenkonstante wie im Fall der verlustlosen Leitung:

β ≈ ω

2

√
LL (CL + CLast) =

ω

2

√
L′

LlL (C
′
LlL + CLast) (3.48)

Auch die Näherungsformel für die Dämpfung ist identisch wie im Fall der
verlustlosen Leitung:

α ≈ ω2RLastC
2
Last

4

√
LL

CL + CLast
=

ω2RLastC
2
Last

4
Zi1,0 (3.49)

Während die Näherungsformeln der Bildimpedanz und der Ausbreitungskon-
stante für niedrige Frequenzen identisch zum Fall der verlustlosen Leitung
sind, ergeben sich für höhere Frequenzen Unterschiede, und das Ersatzschalt-
bild der Leitung durch eine LC-Schaltung gilt nur noch in erster Näherung.
Dies wird am Ende des Kapitels anhand einer konkreten Verstärkerschaltung
verdeutlicht.

3.4 Kleinsignalbeschreibung des verteilten
Verstärkers mithilfe von Bildparametern

Im folgenden Abschnitt werden auf Basis der Bildparameter sowohl der Span-
nungsgewinn als auch die Streuparameter des verteilten Verstärkers mit homo-
genen Verstärkerstufen und unilateralen Verstärkerzellen berechnet. Die Er-
gebnisse der im Folgenden beschriebenen Herleitung wurden in [3] veröffent-
licht.

3.4.1 Herleitung des Spannungsgewinns

Die untersuchte unilaterale Verstärkerstruktur ist in Abb. 3.7 gezeigt. Die Lei-
tungsstrukturen des Verstärkers bestehen aus identischen Stufen, die aus re-
ziproken, symmetrisch angeordneten Zweitoren aufgebaut sind. Die Ein- und
Ausgangsimpedanzen der aktiven Verstärkerzellen sind Bestandteil der Zwei-
tore, und die Transferfunktion der Verstärkerzelle wird durch Gzelle berück-
sichtigt. Um einen Ausdruck für die Spannungsverstärkung des verteilten Ver-
stärkers aus Abb. 3.7 herzuleiten, muss zunächst die Eingangsspannung an
der k-ten Verstärkerzelle uein,k berechnet werden. Über (3.23b) lässt sich die
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3 Kleinsignalmodellierung von verteilten Verstärkern

1 2 2 1 1 2 2 1

1 2
i1

i1 = Gzelleuein,1

uaus,1

2 1 1 2
in

in = Gzelleuein,n

uaus,n

2 1

Zq

uq

uein

Zt,ein

Zt,aus Zl ul

uein,1 uein,n

rein, Zein rein,1 rein,n rt,ein

rr,1rl,1 rr,nrl,n rlrausrt,aus

Abbildung 3.7: Struktur des untersuchten verteilten Verstärkers

komplexe Amplitude des hinlaufenden Anteils der Spannungswelle wie folgt
ausdrücken:

u+
ein,k = Ti21,eine

−(2k−1)γeinu+
ein (3.50)

Die Eingangsspannung lässt sich über den Spannungsteiler am Eingang be-
rechnen:

uein =
Zein

Zein + Zq
uq = u+

ein + u−
ein = u+

ein (1 + rein) (3.51)

⇒ u+
ein =

Zein

Zein + Zq

1

1 + rein
uq (3.52)

Der verwendete Reflexionsfaktor rein am Eingang der Schaltung lässt sich über
(3.28a) bzw. (3.28b) aus dem Reflexionsfaktor am Leitungsende rt,ein berech-
nen:

rein = rt,eine
−4nγein =

Zt,ein − Zi1,ein

Zt,ein + Zi1,ein
e−4nγein (3.53)

Entsprechend (3.26a) ergibt sich die Eingangsimpedanz der Schaltung zu

Zein =
1 + rein

1− rein
Zi1,ein (3.54)
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Durch Einsetzen von (3.52) bis (3.54) in (3.50) ergibt sich:

u+
ein,k = Ti21,einuqe

−(2k−1)γein
Zi1,ein

(1 + rein)Zi1,ein + (1− rein)Zq
(3.55)

Die Spannung am Eingang der k-ten Verstärkerzelle ergibt sich nun aus dem
Reflexionsfaktor an der entsprechenden Stelle zu

uein,k = u+
ein,k (1 + rein,k) (3.56)

und der Reflexionsfaktor kann wieder über (3.28a) bzw. (3.28b) berechnet
werden:

rein,k = rt,eine
−4

(
n−k+ 1

2

)
γein (3.57)

Aus (3.55) bis (3.57) lässt sich die Eingangsspannung der k-ten Verstärkerzel-
le schließlich zu

uein,k = Ti21,einuq
Zi1,ein

Zi1,ein + Zq

e2
(
n−k+ 1

2

)
γein + rt,eine

−2
(
n−k+ 1

2

)
γein

e2nγein − rqrt,eine−2nγein
(3.58)

berechnen, wobei rq den Reflexionsfaktor der Quellimpedanz bezeichnet:

rq =
Zq − Zi1,ein

Zq + Zi1,ein
(3.59)

Im nächsten Schritt wird die Ausgangsleitung des Verstärkers betrachtet. Um
die Spannung ul über der Lastimpedanz zu berechnen, wird zunächst der in-
dividuelle Beitrag jeder Stromquelle berechnet und anschließend nach dem
Superpositionsprinzip die Gesamtspannung berechnet. Dazu ist zunächst die
Lastimpedanz der k-ten Stromquelle ik ohne den Einfluss der anderen Strom-
quellen zu bestimmen. Für jede Stromquelle ergeben sich links- und rechts-
seitige Lastimpedanzen, deren Reflexionsfaktoren wie folgt aus der Terminie-
rungsimpedanz bzw. der Lastimpedanz berechnet werden können:

rl,k = rt,ause
−4

(
k− 1

2

)
γaus =

Zt,aus − Zi1,aus

Zt,aus + Zi1,aus
e−4

(
k− 1

2

)
γaus (3.60)

rr,k = rle
−4

(
n−k+ 1

2

)
γaus =

Zl − Zi1,aus

Zl + Zi1,aus
e−4

(
n−k+ 1

2

)
γaus (3.61)
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Die Lastimpedanz der k-ten Verstärkerstufe kann damit zu

Zl,k =

1+rl,k
1−rl,k

Zi2,aus
1+rr,k
1−rr,k

Zi2,aus

1+rl,k
1−rl,k

Zi2,aus +
1+rr,k
1−rr,k

Zi2,aus
=

Zi2,aus

2

(1 + rl,k) (1 + rr,k)

1− rl,krr,k
(3.62)

bestimmt werden. Die Ausgangsspannung an der k-ten Verstärkerstufe ergibt
sich nun aus der Übertragungsfunktion der Verstärkerzelle Gzelle und der be-
rechneten Lastimpedanz:

uaus,k = −Gzelleuein,kZl,k (3.63)

Aus Sicht der betrachteten Stromquelle kann das rechtsseitige Netzwerk der
Ausgangsleitung als Netzwerk mit einer Quellspannung uaus,k betrachtet wer-
den, das als erstes Netzwerkelement ein Zweitor in der umgekehrten Konfigu-
ration enthält, d.h. mit Tor 2 am Eingang des Netzwerks. Die ABCD-Matrix
[A′] des umgekehrten Netzwerks kann durch Matrixinversion wie folgt aus
den ABCD-Parametern des Netzwerks in der ursprünglichen Ausrichtung be-
rechnet werden:

[A′] =

(
A′ B′

C ′ D′

)
=

(
D B

C A

)
(3.64)

Aus den Definitionsgleichungen für die Bildparameter (s. (3.15a), (3.15b)
bzw. Tab. 3.1) ergibt sich sofort, dass die Ausbreitungskonstanten identisch
zum Fall des Netzwerks in ursprünglicher Ausrichtung sind, und dass die
Bildimpedanzen unter Berücksichtigung der Nummerierung der Tore eben-
falls gleich sind. Die Transformationskonstante des umgekehrten Netzwerks
berechnet sich zu T ′

i21,aus =
D′

√
A′D′ =

A√
AD

:= Ti12,aus.
Um die von der k-ten Stromquelle verursachte Spannung über der Lastimpe-
danz der Schaltung zu bestimmen, wird wieder eine Zerlegung in den hin- und
rücklaufenden Anteil der Spannungswelle vorgenommen:

ul,k = u+
l,k + u−

l,k = u+
l,k (1 + rl) (3.65)

Mit der Transformationsbeziehung (3.23b) lassen sich die hinlaufenden Span-
nungsanteile an der k-ten Verstärkerstufe und am Ausgang der Schaltung ein-
fach verknüpfen:

u+
l,k = Ti12,ause

−2
(
n−k+ 1

2

)
γausu+

aus,k (3.66)
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Mithilfe von uaus,k = u+
aus,k + u−

aus,k = u+
aus,k (1 + rr,k) und den Beziehungen

(3.63), (3.65) und (3.66) lässt sich die Ausgangsspannung berechnen:

ul,k = −Ti12,ausGzelle
Zi2,aus

2

1 + rl

1− rt,ausrle−4nγaus
uein,k·(

e−2
(
n−k+ 1

2

)
γaus + rt,ause

−2
(
n+k− 1

2

)
γaus

) (3.67)

Die Gesamtspannung am Ausgang ergibt sich entsprechend durch Berücksich-
tigung aller n Stromquellen:

ul =

n∑
k=1

ul,k = −Ti12,ausGzelle
Zi2,aus

2

1 + rl

1− rt,ausrle−4nγaus
·

n∑
k=1

uein,k

(
e−2

(
n−k+ 1

2

)
γaus + rt,ause

−2
(
n+k− 1

2

)
γaus

) (3.68)

Durch Einsetzen von (3.58) in (3.68) lässt sich nun die Spannungsverstärkung
der Gesamtschaltung berechnen:

Gu =
ul

uq
= −Ti21,einTi12,ausGzelle

Zi1,ein

Zi1,ein + Zq

Zi2,aus

2
·

1 + rl

(e2nγein − rqrt,eine−2nγein) (1− rt,ausrle−4nγaus)
·

n∑
k=1

((
e2

(
n−k+ 1

2

)
γein + rt,eine

−2
(
n−k+ 1

2

)
γein

)
·

(
e−2

(
n−k+ 1

2

)
γaus + rt,ause

−2
(
n+k− 1

2

)
γaus

))
(3.69)

Für den reflexionsfreien Fall, d.h. den Abschluss der Leitungen mit der jewei-
ligen Bildimpedanz, vereinfacht sich die Formel für den Gewinn zu:

Gu = −Ti21,einTi12,ausGzelle
Zi2,aus

4

1

e2nγein

n∑
k=1

e2
(
n−k+ 1

2

)
(γein−γaus) (3.70)
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1 2u1 u2

i1 i2

Z0

uq

a1

b1

a2

b2

Z0

Abbildung 3.8: Zweitor in Vorwärtsschaltung mit reeller Quell- und Lastimpedanz

3.4.2 Berechnung der Streuparameter

Um die Streuparameter der verteilten Verstärkerschaltung für den häufig vor-
kommenden Fall einer reellen Bezugsimpedanz Z0 an Ein- und Ausgang der
Schaltung zu berechnen, wird das in Abb. 3.8 gezeigte allgemeine Zweitor
betrachtet. Zur Berechnung der Streuparameter werden die Spannungen und
Ströme gemäß ui = u+

i + u−
i , ii = i+i − i−i und den Definitionen ai =

u+
i /

√
Z0 =

√
Z0i

+
i , bi = u−

i /
√
Z0 =

√
Z0i

−
i in Form der Wellengrößen ai

bzw. bi ausgedrückt [TS09, S. 1152f.].
Zur Bestimmung der Reflexionsparameter S11 bzw. S22 wird zunächst der Zu-
sammenhang zwischen dem Reflexionsfaktor ri = bi/ai und der zugehörigen
Impedanz betrachtet:

Zi =
ui

ii
=

u+
i + u−

i

i+i − i−i
=

√
Z0 (ai + bi)
1√
Z0

(ai − bi)
= Z0

1 + ri
1− ri

(3.71)

⇒ ri =
Zi − Z0

Zi + Z0
(3.72)

Die Eingangs- und Ausgangsreflexionsfaktoren bei Quell- und Lastimpedan-
zen Z0 können über die auf die Bildimpedanzen bezogenen Reflexionsfakto-
ren rein = rt,eine

−4nγein und raus = rt,ause
−4nγaus bestimmt werden:

S11 =
b1
a1

∣∣∣∣
a2=0

=
Zein − Z0

Zein + Z0
=

1+rein
1−rein

Zi1,ein − Z0

1+rein
1−rein

Zi1,ein + Z0

(3.73)

S22 =
b2
a2

∣∣∣∣
a1=0

=
Zaus − Z0

Zaus + Z0
=

1+raus
1−raus

Zi1,aus − Z0

1+raus
1−raus

Zi1,aus + Z0

(3.74)
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3.5 Anwendungsbeispiele der Kleinsignalbeschreibung

Ausgehend von der in (3.69) berechneten Spannungsverstärkung kann auf ein-
fache Weise der Transmissionfaktor S21 bestimmt werden. Aus der Maschen-
gleichung am Eingang des Zweitors ergibt sich:

i1Z0 + u1 = uq (3.75)(
a1√
Z0

− b1√
Z0

)
Z0 +

√
Z0 (a1 + b1) = uq (3.76)

⇒ a1 =
uq

2
√
Z0

(3.77)

Am Ausgangstor des Netzwerks ergibt sich die Ausgangsspannung zu

ul =
√
Z0 (a2 + b2) ⇒ b2 =

ul√
Z0

(3.78)

Hier wurde genutzt, dass das zweite Tor mit der Impedanz Z0 reflexionsfrei
abgeschlossen ist, und deshalb a2 = 0 gilt. Der Transmissionsfaktor ergibt
sich nun definitionsgemäß als

S21 =
b2
a1

∣∣∣∣
a2=0

= 2
ul

uq
= 2Gu (3.79)

Mithilfe von Formel (3.69) kann der Spannungsgewinn der verteilten Ver-
stärkerschaltung unter Berücksichtigung beliebiger Abschlussimpedanzen der
Ein- und Ausgangsleitungen berechnet werden. Für den im Zusammenhang
mit praktischer Schaltungsentwicklung relevanten Fall des Betriebs mit einer
reellen Quell- und Lastimpedanz Z0 können außerdem auf einfache Weise
die Streuparameter berechnet werden. Mit der zugrundeliegenden Bildpara-
meterbeschreibung wird somit eine intuitive Beschreibung des homogenen,
verteilten Verstärkers mit unilateralen Verstärkerzellen ermöglicht.

3.5 Anwendungsbeispiele der
Kleinsignalbeschreibung

In diesem Abschnitt sollen anhand verschiedener Beispielschaltungen zum
einen Unterschiede zur Berechnung der Bildparameter nach [Gui53] aufge-
zeigt werden, und zum anderen die Auswirkungen der Reflexionen an den
Leitungsenden untersucht werden, die entsprechend den Ausführungen in Ab-
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3 Kleinsignalmodellierung von verteilten Verstärkern

schnitt 3.1 in Kleinsignalbeschreibungen oft vernachlässigt werden. Die in
den Abschnitten 3.2 bis 3.4 hergeleiteten Formeln werden dazu mithilfe von
MATLAB numerisch ausgewertet.

3.5.1 Vergleich mit der Berechnung der Bildparameter
nach Guillemin

Zum Vergleich der Auswirkungen der unterschiedlichen Berechnungsformeln
für die Bildparameter wird zunächst das bereits betrachtete Beispiel einer LC-
Schaltung aus Abschnitt 3.3.2 herangezogen. Die in Abschnitt 3.3.2 hergelei-
teten Bildimpedanzen für diesen Fall lauten:

Zi1 =
A
√
BC

C
√
AD

=

Zi,0︷︸︸︷√
L

C

√
1−

(
ω

ωg

)2

(3.80)

Zi2 =
D
√
BC

C
√
AD

= Zi,0
1√

1−
(

ω
ωg

)2 (3.81)

Die Grenzfrequenz berechnet sich dabei zu ωg = 2√
LC

. Nutzt man die For-
meln aus [Gui53, S. 171] für die Berechnung der Bildimpedanzen, so ergibt
sich für die Bildimpedanz an Tor 1 das identische Ergebnis wie bei der obigen
Berechnung:

Zi1,Guill. =

√
AB

CD
= Zi,0

√
1−

(
ω

ωg

)2

= Zi1 (3.82)

Dagegen führt die Berechnung der Bildimpedanz an Tor 2 zu einem Ergebnis,
das bei Überschreiten der Grenzfrequenz eine andere Phase aufweist:

Zi2,Guill. =
√

BD
AC = Zi,0

√
1

1−
(

ω
ωg

)2 =

{
Zi2 ω ≤ ωg

−Zi2 ω > ωg

(3.83a)
(3.83b)

Die korrekte Berechnung der Bildimpedanzen kann mithilfe der Bestimmung
der Ein- bzw. Ausgangsimpedanz des Zweitors bei gleichzeitigem Abschluss
des anderen Tores mit der jeweiligen Bildimpedanz überprüft werden. Für die
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3.5 Anwendungsbeispiele der Kleinsignalbeschreibung

Eingangsimpedanz des Zweitors ergibt sich bei Abschluss von Tor 2 mit der
Impedanz Zi2:

Zein =
AZi2 +B

CZi2 +D
=

(
1−

(
ω
ωg

)2)
Zi,0

1√
1−

(
ω
ωg

)2
+ jωL

2

jωC
2 Zi,0

1√
1−

(
ω
ωg

)2
+ 1

= Zi,0

√
1−

(
ω

ωg

)2
1 + jωL

2
1

Zi,0

√
1−

(
ω
ωg

)2

1 + jωC
2

Zi,0√
1−

(
ω
ωg

)2

= Zi1 (3.84)

Im letzten Schritt wurde dabei die Beziehung L
Zi,0

= L√
L
C

=
√
LC =

C
√

L
C = CZi,0 genutzt. Analog kann man die Eingangsimpedanz des Zwei-

tors berechnen, wenn die nach [Gui53] berechnete Bildimpedanz an Tor 2
verwendet wird:

Zein,Guill. = Zi,0

√
1−

(
ω
ωg

)2



1 + jωL
2

1

Zi,0

√
1−

(
ω
ωg

)2

1 + jωC
2

Zi,0√
1−

(
ω
ωg

)2

ω ≤ ωg

−1 + ωL
2

1

Zi,0

√∣∣∣∣1−(
ω
ωg

)2
∣∣∣∣

1− ωC
2

Zi,0√∣∣∣∣1−(
ω
ωg

)2
∣∣∣∣

ω > ωg

=

{
Zi1,Guill. ω ≤ ωg

−Zi1,Guill. ω > ωg

(3.85a)
(3.85b)

Während sich bei Abschluss des Zweitors mit der Bildimpedanz Zi2 als Ein-
gangsimpedanz wie erwartet Zi1 ergibt, tritt bei der Berechnung nach [Gui53]
bei Frequenzen größer als der Grenzfrequenz ein Phasenfehler auf. Bei der
Berechnung nach [Gui53] wird in diesem Frequenzbereich also eine grundle-
gende Eigenschaft der Bildimpedanzen verletzt. Analog zur Berechnung der
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3 Kleinsignalmodellierung von verteilten Verstärkern

Eingangsimpedanz des Netzwerks kann ebenfalls die Ausgangsimpedanz des
Zweitors bei Abschluss des Eingangs mit der Bildimpedanz Zi1 berechnet
werden. Auch hier ergibt sich bei der Berechnung nach [Gui53] bei Über-
schreiten der Grenzfrequenz wieder ein Phasenfehler.
Für die Berechnung von verteilten Verstärkern sind neben den Bildimpedan-
zen auch die Transformationsfaktoren des Netzwerks von Bedeutung. Mit der
in Abschnitt 3.2 hergeleiteten Formel für den Transformationsfaktor Ti21 er-
gibt sich:

Ti21 =
D√
AD

=
1√
A

=
1√

1−
(

ω
ωg

)2 (3.86)

Nutzt man dagegen die Formel aus [Gui53, S. 171], ergibt sich wieder ein
Phasenfehler bei Überschreiten der Grenzfrequenz:

Ti21,Guill. =
√

D
A =

√
1

1−
(

ω
ωg

)2 =

{
Ti21 ω ≤ ωg

−Ti21 ω > ωg

(3.87a)
(3.87b)

Dagegen führt die Berechnung des Transformationsfaktors Ti12 zu identischen
Ergebnissen:

Ti12 =
A√
AD

=
√
A =

√
1−

(
ω

ωg

)2

(3.88)

Ti12,Guill. =

√
A

D
=

√
A = Ti12 (3.89)

Zum Vergleich der Auswirkungen auf eine konkrete Schaltung wird zunächst
eine vierstufige Verstärkerschaltung mit verlustlosen LC-Netzwerken betrach-
tet, die in Abb. 3.9 gezeigt ist. Die Induktivität L der Eingangs- und Ausgangs-
leitung beträgt dabei 150 pH, und die Kapazitäten in der Ein- und Ausgangs-
leitung betragen 80 bzw. 60 fF. Damit ergeben sich die Grenzfrequenzen für
die Ein- und Ausgangsleitungen zu 91,9 bzw. 106,1 GHz. Die Berechnungs-
ergebnisse aus MATLAB für den Betrag und die Phase von S21 sowie für
die Bildparameter sind in den Abb. 3.10 und 3.11 zu sehen. Dabei werden
zur Berechnung der Bildparameter einerseits die in dieser Arbeit hergeleiteten
Formeln herangezogen, und andererseits die Formeln aus [Gui53] verwendet.
Als Referenz für das korrekte Ergebnis sind in Abb. 3.10a und 3.10b außerdem
die Simulationsergebnisse für die Verstärkung aus ADS gezeigt. Während al-
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Abbildung 3.9: Vierstufiger verteilter Verstärker aus diskreten Bauelementen mit L = 150 pH,
CL,ein = 80 fF, CL,aus = 60 fF, gm = 1S, R0 = 50Ω

le drei gezeigten Varianten beim Betrag der Transmission übereinstimmende
Verläufe aufweisen, zeigt der Phasenverlauf im Frequenzbereich von 92 bis
106 GHz Unterschiede, die man sich anhand der unterschiedlich berechne-
ten Bildparameter erklären kann. In den Abb. 3.10c-f und 3.11 sind die Real-
und Imaginärteile der Bildimpedanzen sowie Betrag und Phase des Produkts
der Transformationsfaktoren gezeigt. Entsprechend den obigen Berechnungen
zeigen die Bildimpedanzen an Tor 1 übereinstimmende Ergebnisse, während
die Imaginärteile der Bildimpedanz an Tor 2 wie in (3.83b) berechnet bei
Überschreiten der Grenzfrequenz ein unterschiedliches Vorzeichen aufweisen.
Beim Produkt der Transformationsfaktoren (vgl. Abb. 3.11b) ergibt sich für
Frequenzen oberhalb der Grenzfrequenz des Netzwerks der Eingangsleitung
eine Phasenverschiebung um 180◦, was entsprechend (3.87b) auf die falsch
berechnete Phase von Ti21,ein,Guill. zurückzuführen ist. Die Unterschiede des
Phasenverlaufs von S21 kann man sich anhand der Formel (3.69) für die Ver-
stärkung nun wie folgt erklären. Die Ausbreitungskonstanten γein, γaus und die
Bildimpedanzen Zi1 (vgl. 3.82) für die LC-Schaltung werden sowohl mit den
hier hergeleiteten Formeln als auch nach [Gui53] identisch berechnet, sodass
dass sich in (3.69) durch die Exponentialterme und die Reflexionsfaktoren kei-
ne Unterschiede ergeben. Gemäß (3.89) wird der Transformationsfaktor der
Ausgangsleitung ebenfalls identisch berechnet. Für die Phasenunterschiede
sind deshalb also die Bildimpedanz Zi2,aus sowie Ti21,ein zu betrachten. Un-
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(f) Bildimpedanz an Tor 2 der Ausgangsleitung

Abbildung 3.10: Verstärkung und Bildparameter des vierstufigen verteilten Verstärkers aus
Abb. 3.9
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Abbildung 3.11: Transformationsfaktor des vierstufigen verteilten Verstärkers aus Abb. 3.9

terhalb der Grenzfrequenz fg,ein der Eingangsleitung stimmen gemäß (3.87a)
bzw. (3.83a) sowohl Ti21,ein als auch Zi2,aus mit den Ergebnissen aus [Gui53]
überein, weshalb sich kein Phasenfehler ergibt. Wird die Grenzfrequenz fg,ein
überschritten, tritt bei der Berechnung von Ti21,ein,Guill. entsprechend (3.87b)
ein Phasenfehler von 180◦ auf, der sich auf die Phase von S21 überträgt.
Die Phase von Zi2,aus,Guill. ist in diesem Frequenzbereich noch korrekt, da die
Grenzfrequenz fg,aus des Ausgangsnetzwerks noch nicht überschritten wurde.
Für Frequenzen größer als fg,aus ergibt sich sowohl für Ti21,ein,Guill. als auch für
Zi2,aus,Guill. ein Phasenfehler von 180◦, sodass sich diese Fehler aufheben und
die Phase von S21 wieder übereinstimmend berechnet wird.
Die unterschiedlich berechneten Phasen der Bildparameter können jedoch
nicht nur für Phasenfehler bei der Berechnung des Verstärkergewinns sor-
gen, sondern auch den Betrag beeinflussen. Dies ist z.B. bei nicht-passiven
Netzwerken der Fall. Als Beispiel wird wieder der vierstufige Verstärker aus
Abb. 3.9 betrachtet, wobei nun ein zusätzlicher negativer Lastwiderstand von
Rein = −5Ω in Serie mit der Lastkapazität am Eingang der Verstärkerstu-
fe eingefügt wird. Wie das Beispiel des Emitterfolgers aus Abschnitt 2.3.4
zeigt, ist es auch in realen Schaltungen möglich, dass die Lastimpedanzen
negative Realteile aufweisen. Wie in Abb. 3.12 zu sehen ist, führt die ana-
lytische Berechnung mit den in dieser Arbeit hergeleiteten Formeln zu über-
einstimmenden Ergebnissen mit der ADS-Simulation, während die Formeln
nach [Gui53] zu Fehlern sowohl im Betrag als auch in der Phase führen. Wie
aus den Abb. 3.12(c) und (d) zu sehen ist, werden für das nicht-passive Netz-
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Abbildung 3.12: Verstärkung und Bildimpedanzen des vierstufigen verteilten Verstärkers aus
Abb. 3.9 mit Rein = −5Ω

werk der Eingangsleitung beide Bildimpedanzen unterschiedlich berechnet.
Entsprechend der Formel für den Verstärkergewinn (3.69) beeinflusst die un-
terschiedlich berechnete Bildimpedanz Zi1,ein das Ergebnis sowohl durch den
Faktor Zi1,ein/ (Zi1,ein + Zq) als auch über die Reflexionsfaktoren rt,ein und rq,
was sich auf den Betrag des Verstärkergewinns auswirkt.
Die gezeigten Beispiele verdeutlichen, dass die Berechnung der Bildparame-
ter mit den Formeln nach [Gui53] bei verschiedenen Netzwerken zu Fehlern
führt, die sich auch auf die Berechnungsergebnisse von Verstärkerschaltungen
auswirken. Die weiteren in dieser Arbeit gezeigten analytisch berechneten Er-
gebnisse basieren ausschließlich auf den in den Abschnitten 3.2 bis 3.4 her-
geleiteten Formeln, und wurden durch Vergleich mit Simulationsergebnissen
aus ADS überprüft.
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Abbildung 3.13: Zweistufiger verteilter Verstärker mit mit L′
L = 600 nH/m, C′

L = 70pF/m,
lL = 350 µm, CL = 60 fF, RL = 1Ω/10Ω, R0 = 50Ω.

3.5.2 Berücksichtigung der Reflexionen an den
Leitungsenden

In diesem Abschnitt soll an Beispielen der Einfluss der Reflexionen an den Ab-
schlussimpedanzen der künstlichen Leitungen demonstriert werden, und dazu
die Berechnungsvarianten mit und ohne Berücksichtigung der Abschlussim-
pedanzen verglichen werden.
Zunächst wird die in Abb. 3.13 gezeigte zweistufige Verstärkerschaltung be-
trachtet, wobei die Netzwerke aus verlustlosen Übertragungsleitungen und
einer RC-Last bestehen. Die Leitung wird dabei mit Leitungsbelägen von
L′

L = 600 nH/m und C ′
L = 70pF/m modelliert, die in erster Näherung

das Verhalten einer hochohmigen Mikrostreifenleitung des IHP SG13G2 Pro-
zesses abbilden. Die Lastkapazität der Eingangsleitung wird mit 60 fF ange-
nommen, was in grober Näherung der Basis-Emitter-Kapazität eines npn13G2
Transistors mit acht Emittern in der SG13G2 Technologie entspricht. Die Aus-
gangskapazität wird ebenfalls zu 60 fF gewählt, um einheitliche Längen der
Ein- und Ausgangsleitung zu erreichen. In der Praxis kann dies z.B. durch ei-
ne zusätzliche Kapazität am Ausgang der Verstärkerzelle erreicht werden. Um
bei niedrigen Frequenzen eine Bildimpedanz von etwa 50Ω zu erreichen, wird
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die Leitungslänge mithilfe von Formel (3.35) zu 350 µm bestimmt. Um den
Einfluss der Reflexionen für unterschiedliche Dämpfungen des Netzwerks zu
untersuchen, wird im ersten Fall ein Lastwiderstand von 1Ω in Serie zur Last-
kapazität geschaltet, und im zweiten Fall ein Lastwiderstand von 10Ω. Die
Übertragungsfunktion der Verstärkerzelle setzt sich aus dem RC-Tiefpass der
Lastimpedanz der Eingangsleitung und einem Faktor gm = 125mS zusam-
men, der in etwa der Transkonduktanz des o.g. Transistors entspricht. Im Fol-
genden wird die in der Praxis oftmals auftretende Situation betrachtet, bei der
sowohl die Terminierungsimpedanzen, als auch die Quell- und Lastimpedanz
zu 50Ω gewählt werden.
Neben dem Vergleich der Berechnungsvarianten mit und ohne Berücksich-
tigung der Reflexionen an den Leitungsenden wird außerdem der Fall be-
trachtet, dass die Übertragungsleitung wie in Abschnitt 3.3.2 durch ein LC-
Netzwerk angenähert wird, wie es häufig in Publikationen zu verteilten Ver-
stärkern zu finden ist (z.B. [BPB+84] [ASB+98]). Die Bauteilwerte werden
dafür zu LL = L′

LlL und CL = C ′
LlL gewählt.

In den Abb. 3.14(a) und 3.15(a) wird der berechnete Spannungsgewinn der
Schaltung für den Fall eines Lastwiderstands von 1Ω bzw. 10Ω gezeigt. Im
Fall des geringeren Lastwiderstands zeigt die Berechnung ohne Berücksich-
tigung der Reflexionen bei hohen Frequenzen einen deutlichen Anstieg des
berechneten Gewinns, der bei Berücksichtigung der 50Ω Abschlüsse nicht
auftritt. Entsprechend ergibt sich in diesem Frequenzbereich ein großer Fehler
durch die Nichtberücksichtigung der Reflexionen. Dagegen ist für den Fall ei-
nes Lastwiderstands von 10Ω kein so deutlicher Unterschied zu beobachten.
Die Einflüsse der Reflexionen in den beiden Fällen können unter Zuhilfenah-
me von Formel (3.70) für die Berechnung des Gewinns im reflexionsfreien
Fall wie folgt erklärt werden. Im vorliegenden Fall von identischen Netzwerk-
parametern für die Ein- und Ausgangsleitung vereinfacht sich (3.70) zu:

Gu = −nGzelle
Zi2

4

1

e2nγ
(3.90)

Zur Analyse der Bildparameter sind in den Abb. 3.14c-f und 3.15c-f Real-
und Imaginärteil der Ausbreitungskonstante sowie der Bildimpedanzen ge-
zeigt. Im Fall des Lastwiderstands von 1Ω ist gemäß (3.90) bei der reflexi-
onsfreien Berechnung der starke Anstieg des Betrags von Zi2 verantwortlich
für den stark erhöhten Gewinn im Bereich hoher Frequenzen. Der Anstieg von
|Zi2| ist im Fall des Lastwiderstands von 10Ω deutlich weniger stark ausge-
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Abbildung 3.14: Verstärkung und Bildparameter des zweistufigen verteilten Verstärkers aus
Abb. 3.13 mit RL = 1Ω
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(b) Übertragungsfunktion der Verstärkerzelle

0 20 40 60 80 100 120 140

0,1

0,2

0,3

0,4

0,5

Frequenz in GHz

α

Leitung
Approx. (3.43)
LC

(c) Realteil der Ausbreitungskonstanten

0 20 40 60 80 100 120 140
0

20

40

60

80

100

Frequenz in GHz

β
in

◦

Leitung
Approx. (3.40)
LC

(d) Imaginärteil der Ausbreitungskonstanten
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(e) Bildimpedanz an Tor 1
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(f) Bildimpedanz an Tor 2

Abbildung 3.15: Verstärkung und Bildparameter des zweistufigen verteilten Verstärkers aus
Abb. 3.13 mit RL = 10Ω
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prägt, sodass keine Überhöhung bei der Gewinnberechnung auftritt. Ein wei-
terer Unterschied zwischen den beiden Fällen ist der Realteil α der Ausbrei-
tungskonstanten, der im Fall des höheren Lastwiderstands bereits bei niedrige-
ren Frequenzen ansteigt. Dementsprechend weist auch der Faktor e2nγ höhere
Beträge auf, was den Gewinn in Formel (3.90) reduziert. Da auch der Fre-
quenzverlauf von Gzelle bei einem Lastwiderstand von 10Ω stärker abfällt, ist
dies ein weiterer Grund dafür, dass in diesem Lastfall keine Gewinnüberhö-
hung auftritt.
In den Abb. 3.14c-d und 3.15c-d sind außerdem die Ergebnisse der Nähe-
rungsformeln (3.40) bzw. (3.43) für die Komponenten α und β der Ausbrei-
tungskonstanten gezeigt. Wie erwartet stellen die Formeln gute Näherungen
für niedrige Frequenzen dar, weichen für höhere Frequenzen aber deutlich von
der exakten Lösung ab.
Vergleicht man die Ergebnisse der exakten Berechnung auf Basis von Über-
tragungsleitungen und der Näherung mit LC-Netzwerken, so zeigt sich ins-
gesamt eine gute Übereinstimmung. Im Bereich hoher Frequenzen fällt der
Gewinn des LC-Netzwerks allerdings früher ab, sodass die Bandbreite der
Schaltung unterschätzt wird. Dies zeigt sich ebenfalls bei Betrachtung der
Bildparameter in den Abb. 3.14 bzw. 3.15.
Neben den bisher betrachteten Auswirkungen der Reflexionen für hohe Fre-
quenzen ist die in dieser Arbeit erarbeitete Theorie ebenfalls nützlich, um die
Auswirkungen von Terminierungsimpedanzen zu berücksichtigen, die auch
bei niedrigen Frequenzen deutlich von den Bildimpedanzen abweichen. Ein
in der Praxis relevantes Beispiel ist der Abschluss der künstlichen Leitungen
mit einem RC-Glied, z.B. um eine entkoppelte Zuführung von Versorgungs-
spannungen zu erreichen. In diesem Fall sind zur Dimensionierung der Kapa-
zität besonders die Auswirkungen im niedrigen Frequenzbereich interessant,
da dort der Kondensator eine hohe Impedanz aufweist, und die Abschlussim-
pedanz damit deutlich von der Bildimpedanz abweicht. In Abb. 3.16 sind die
Ergebnisse der Schaltung aus Abb. 3.13 mit einem Lastwiderstand von 10Ω
gezeigt, wenn an den Enden von Ein- und Ausgangsleitung zusätzlich ein
5 pF Kondensator in Serie zum Abschlusswiderstand geschaltet wird. Wäh-
rend sich für die Berechnung des reflexionsfreien Falls kein Unterschied zum
vorherigen Fall ohne zusätzliche Kondensatoren ergibt, wird bei der korrekten
Berechnung nun ein deutlicher Anstieg des Gewinns im niedrigen Frequenz-
bereich sichtbar, dessen Voraussage entscheidend für die Dimensionierung der
Bauelemente ist.
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Abbildung 3.16: Verstärkung und Bildparameter des zweistufigen verteilten Verstärkers aus
Abb. 3.13 mit RL = 10Ω, Ct,in = Ct,aus = 5pF

Die diskutierten Beispielschaltungen demonstrieren, dass der in dieser Arbeit
verfolgte Ansatz zur Beschreibung von verteilten Verstärkern gut geeignet
ist, um das Verhalten der Schaltung anschaulich zu beschreiben. Betrachtet
man die veröffentlichten Arbeiten auf Basis der Matrixmultiplikation (vgl.
Tab. 3.2), so ermöglicht die hier gezeigte Methode wie in den Arbeiten von
[Pay53], [Sca54], [BA94] und [MEW86] die Beschreibung von verteilten Ver-
stärkern mit homogenen Leitungsstrukturen und unilateralen Verstärkerzel-
len, stellt aber einen deutlich intuitiveren Berechnungsansatz als die Matrix-
multiplikation dar. Außerdem werden im Gegensatz zu [Che69], [MEW86]
und [MTA03] die Reflexionen an beliebigen Abschlussimpedanzen berück-
sichtigt. Die in der Arbeit [NWKP83] beschriebene Vierpol-Methode bzw. die
Arbeiten [MTA03] und [TSMA02] ermöglichen die Beschreibung inhomoge-
ner Netzwerke ohne die Voraussetzung von unilateralen Verstärkerzellen, lie-
fern allerdings keine anschaulichen Ergebnisse mehr.
Im Vergleich zu den in Tab. 3.3 zusammengestellten Arbeiten basierend auf
dem Prinzip der verteilten Näherung der Verstärkerzellen liefert diese Arbeit
eine exakte Lösung für beliebige reziproke Netzwerke. Die Arbeit von IQBAL
& DARWAZEH [ID99] liefert ebenfalls eine exakte Lösung für beliebige Ter-
minierungsimpedanzen, allerdings wird in der Herleitung von einer bestimm-
ten Netzwerkstruktur ausgegangen, sodass dies im Gegensatz zur hier vorge-
stellten Methode keine Lösung für beliebige Netzwerke darstellt. Im nach-
folgenden Kapitel wird anhand von Schaltungen basierend auf Transistoren
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Tabelle 3.2: Vergleich der matrixbasierten Methoden zur Kleinsignalbeschreibung
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[NWKP83]
Beschreibung
durch Viertore

• • beliebig • • •

[Pay53]
[Sca54]

Beschreibung
durch iterative

Netzwerkparameter
• beliebig ◦1 •

[BA94]

Beschreibung
durch

charakteristische
Netzwerkparameter

•

T-Netzwerke
aus

konzentrierten
Elementen

• •

[Che69]
Beschreibung

durch
Bildparameter

• ◦2 beliebig •

[MEW86]
Beschreibung mit

Streuvariablen
• beliebig •

[MTA03]
Beschreibung mit

Streuvariablen
• beliebig • •

[TSMA02]
Beschreibung mit

Streuvariablen
• beliebig ◦3 • •

1Nur Reflexionen auf Ausgangsleitung berücksichtigt
2Anpassung zwischen Verstärkerabschnitten wird vorausgesetzt
3Nur Reflexionen an Terminierungsimpedanzen berücksichtigt
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Tabelle 3.3: Vergleich von Berechnungsmethoden zur Kleinsignalbeschreibung

Quelle Methode
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[BPB+84]1
Bildparameter •

T-Netzwerke
aus

konzentrierten
Elementen

•

[Zol00]1 Bildparameter • Leitung mit
Lastimpedanz

•

[ID99]1
Mischung aus
Wellenausbrei-
tung/klassischer
Netzwerkanalyse

•

T-Netzwerke
aus

konzentrierten
Elementen

• •

Diese
Arbeit1

Bildparameter • beliebig • •

[AMV+82]1
verteilte Näherung • Leitung mit

Lastimpedanz
•

[JK04]1 verteilte Näherung • Leitung mit
Lastimpedanz

• •

[HW90]1

[Jut68]
verteilte Näherung • beliebig • • •

[NM18]
Iterative Impedanz-

berechnung
• •

T-Netzwerke
aus

konzentrierten
Elementen

• •

1Wellenausbreitung
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dieser Arbeit hergeleitete Theorie ein wertvolles Hilfsmittel zur Beschreibung
und Optimierung darstellt.
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4 Verteilte Verstärker mit variablem
Gewinn

Zur Realisierung von Breitbandverstärkern stellen verteilte Verstärker eine
vielversprechende Alternative zu den in Kapitel 2 betrachteten kompakten
Verstärkern dar. Der Schwerpunkt dieses Kapitels liegt neben der Analyse
von verteilten Verstärkern mit variablem Gewinn und kapazitiver Teilung auf
der Realisierung von verteilten Verstärkern mit Bandbreiten im Bereich von
100 GHz. Anhand von Beispielschaltungen wird außerdem demonstriert, dass
die in Kapitel 3 vorgestellte Theorie zur Kleinsignalbeschreibung von verteil-
ten Verstärkern als Werkzeug zur Analyse und Optimierung eingesetzt werden
kann.

4.1 Stand der Technik und Zielsetzung dieser
Arbeit

In diesem Abschnitt soll ein Überblick zu Veröffentlichungen im Bereich von
verteilten Verstärkern mit variablem Gewinn gegeben werden. Der Fokus liegt
dabei primär auf den Methoden, die zur Einstellung des Gewinns verwendet
werden. Diese Methoden lassen sich grundsätzlich in zwei Obergruppen ein-
teilen:

• Veränderung des Arbeitspunktes der Schaltung

• Variable Gegenkopplung
Nach dem Prinzip der Arbeitspunkteinstellung aufgebaute verteilte Verstärker
werden z.B. in [SSJE17], [CLKW11] und [TCE15] gezeigt. In [CLKW11]
wird eine in einer CMOS Technologie realisierte Schaltung vorgestellt, die
aus einem zweistufigen verteilten Verstärker und zwei kaskadierten einstufi-
gen verteilten Verstärkern besteht. Zur Einstellung des Gewinns wird über die
Gate-Spannung der Drain-Strom und damit die Verstärkung der Transistorzel-
le verändert. Da sich mit der Änderung des Drain-Stroms aufgrund der Impe-
danzänderungen der Verstärkerzellen auch die Ausbreitungseigenschaften auf
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4 Verteilte Verstärker mit variablem Gewinn

den künstlichen Leitungen verändern, wird an den Abschlüssen der Ausgangs-
leitungen eine mit einem PMOS-Transistor (P-type Metal Oxide Semiconduc-
tor) realisierte variable Abschlussimpedanz genutzt, um in den verschiedenen
Arbeitspunkten einen möglichst flachen Frequenzverlauf des Gewinns zu er-
reichen. Die Schaltung erreicht eine 3 dB Bandbreite von 2,2 bis 13,6 GHz
und einen Einstellbereich des Gewinns zwischen -20 und 18,1 dB.
TESTA ET AL. [TCE15] untersuchen verschiedene Klein- und Großsignal-
kenngrößen des in [TBP+15] vorgestellten Verstärkers, der eine um eine Ba-
sisschaltung erweiterte Kaskode mit kapazitiver Teilung als Verstärkerzelle
einsetzt. Mithilfe des bereits in [AMMH84] vorgestellten Prinzips der kapazi-
tiven Teilung lässt sich die Eingangskapazität der Verstärkerzelle verringern,
und auf diese Weise die Bandbreite der Schaltung erhöhen. Die in [TBP+15]
vorgestellte Schaltung erreicht bei einem maximalem Gewinn von 10 dB ei-
ne obere Grenzfrequenz von 170 GHz. Zur Variation des Gewinns werden in
[TCE15] messtechnisch die Auswirkungen von Änderungen der verschiede-
nen Arbeitspunktspannungen der Verstärkerzelle für einzelne Frequenzpunkte
untersucht, die allerdings keinen Aufschluss über die Breitbandeigenschaften
des Verstärkers in den verschiedenen Arbeitspunkten geben.
Verteilte Verstärkerschaltungen mit einstellbarer Gegenkopplung werden in
[FM06] und [KPB+05] vorgestellt. In [FM06] wird eine Spannungsgegen-
kopplung einer Source-Schaltung durch einen HEMT (High Electron Mobili-
ty Transistor) realisiert. Durch Einstellung der Gate-Spannung des Transistors
in der Rückkopplung kann der Gewinn variiert werden. In [KPB+05] wird
ebenfalls mit einem HEMT eine variable Stromgegenkopplung einer Source-
Schaltung gezeigt. Auch hier wird durch die Einstellung der Gate-Spannung
der Widerstand des Transistors verändert, wodurch der Gewinn der Verstär-
kerzelle eingestellt werden kann. Da der Transistor zur Gegenkopplung Be-
standteil des Gleichstrom-Pfads der Verstärkerzelle ist, muss in diesem Fall
allerdings auch die Gate-Spannung der Source-Schaltung angepasst werden,
da sich das Source-Potential des Transistors in Abhängigkeit des Arbeitspunk-
tes des Rückkopplungs-Transistors verändert. Auf Basis dieses Prinzips zeigt
die in einer GaAs pHEMT (Pseudomorphic HEMT) Technologie realisierte
Schaltung einen Gewinn zwischen 5 und 12 dB, und die Bandbreite bei maxi-
malem Gewinn beträgt 2 – 43 GHz.
Die in [WNK+16] vorgestellte Schaltung stellt eine Kombination aus einer
klassischen Multiplizierer-Stufe und einem nachfolgenden verteilten Verstär-
ker dar. Auf Basis einer InP DHBT Technologie mit einer Transitfrequenz von
400 GHz erreicht die Schaltung eine Verstärkung zwischen 0,9 und 10,7 dB,
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CSer Rein

Ceinux

gmux

Zaus uausuein

Abbildung 4.1: Einfaches Modell einer Verstärkerzelle mit kapazitiver Teilung am Eingang

und zeigt sowohl bei minimalem als auch bei maximalem Gewinn eine Band-
breite größer als 67 GHz.
Das Ziel dieser Arbeit ist die Entwicklung von verteilten Breitbandverstärkern
mit variablem Gewinn mit oberen Grenzfrequenzen im Bereich von 100 GHz.
Dabei sollen insbesondere die Auswirkungen des Prinzips der kapazitiven Tei-
lung auf den Betrieb mit variablem Gewinn untersucht werden. Um die Simu-
lationsergebnisse zu analysieren, wird auf das in Abschnitt 3.4 beschriebene
Modell und die analytische Beschreibung des verteilten Verstärkers zurückge-
griffen.

4.2 Kleinsignalanalyse und -modellierung von
verteilten Verstärkern mit variablem Gewinn

Wie bereits in Abschnitt 4.1 festgestellt wurde, ist die kapazitive Teilung ein
vielversprechendes Prinzip zur Realisierung extrem breitbandiger Schaltun-
gen. Am Beispiel eines dreistufigen Verstärkers soll im Folgenden untersucht
werden, wie sich die Veränderungen der Verstärkerzelle durch eine Serien-
kapazität auf die Kleinsignaleigenschaften des Verstärkers mit variablem Ge-
winn auswirken, und ein Vergleich zur Variante ohne kapazitive Teilung gezo-
gen werden. Neben der Betrachtung der Simulationsergebnisse aus ADS wird
zusätzlich eine Analyse auf Basis der in Abschnitt 3.2 eingeführten Bildpa-
rameter vorgenommen, um einen detaillierten Einblick in die Funktionsweise
der Schaltungen zu erhalten.

4.2.1 Verstärkerzellen mit kapazitiver Teilung

Anhand des in Abb. 4.1 gezeigten Modells für eine Verstärkerzelle sollen ei-
nige grundlegende Unterschiede durch das Einfügen einer seriellen Kapazität

89



4 Verteilte Verstärker mit variablem Gewinn

am Eingang der Zelle untersucht werden. Zunächst wird wie in [ASB+98]
ein Teilerfaktor M = CSer/ (CSer + Cein) eingeführt, sodass sich für die Ein-
gangskapazität der Zelle mit Serienkapazität C ′

ein = MCein ergibt. Für die
Variante ohne kapazitive Teilung ergibt sich entsprechend M = 1, und für
die Variante mit kapazitiver Teilung gilt M < 1. Aus den Näherungsformeln
(3.47), (3.48) und (3.49) für die Bildimpedanz und die Ausbreitungskonstante
eines LC-Netzwerks ergibt sich entsprechend:

Z ′
i,0 =

√
L

MCein
(4.1)

β′ ≈ ω

2

√
LMCein (4.2)

α′ ≈ ω2ReinM
2C2

ein

4
Zi,0 (4.3)

Aus (4.1) ergibt sich, dass durch die Reduzierung der Eingangskapazität um
den Faktor M die Induktivität verringert werden kann, um auf die gleiche
Bildimpedanz zu kommen wie bei der Variante ohne kapazitive Teilung. Aus
den Näherungsformeln für α′ und β′ wird ebenfalls klar, dass bei Betrachtung
einer bestimmten Frequenz die Phasen- bzw. Dämpfungskonstante geringere
Werte annehmen als ohne kapazitive Teilung. Gleichzeitig erhöht sich dadurch
die Grenzfrequenz des Netzwerks:

ωg =
2√

LMCein
(4.4)

Der Gewinn der Verstärkerzelle G′
zelle kann aus Abb. 4.1 berechnet werden:

G′
zelle =

gmux

uein
=

Mgm

1 + jωReinMCein
(4.5)

Entsprechend wird durch Einfügen der Serienkapazität die Gleichsignalver-
stärkung der Zelle um den Faktor M reduziert. Das Prinzip der kapazitiven
Teilung ermöglicht somit durch die Verringerung der Eingangskapazität der
Verstärkerzelle eine Erhöhung der Bandbreite bei gleichzeitiger Reduzierung
des Verstärkergewinns.
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Abbildung 4.2: Schaltbild der untersuchten Verstärkerstruktur mit kapazitiver Teilung

4.2.2 Auswirkungen der kapazitiven Teilung auf das
Kleinsignalverhalten von verteilten Verstärkern

Anhand von Beispielschaltungen werden im Folgenden Unterschiede zwi-
schen Verstärkerzellen mit kapazitiver Teilung und der konventionellen Va-
riante analysiert. Die betrachtete Verstärkerstruktur ist in Abb. 4.2 gezeigt.
Die Verstärkerzelle besteht aus einer Kaskodeschaltung, bei der durch eine
Veränderung der Basisspannung UB eine Änderung des Kollektorstroms und
damit des Gewinns der Zelle hervorgerufen werden kann. Als Technologie
wird beispielhaft die SG13G2 Technologie von IHP betrachtet, und npn13G2
Transistoren mit acht Emittern verwendet. Die Verstärkerzellen sind durch
hochohmige Mikrostreifenleitungen verbunden, die durch ein im Design Kit
enthaltenes Modell beschrieben werden. In der Ausgangsleitung kommen
DC-Block-Kondensatoren und eine Choke-Induktivität zur Entkopplung der
Hochfrequenz- und Gleichsignal-Pfade zum Einsatz. Bei der Variante ohne
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Tabelle 4.1: Parameter der untersuchten Schaltungen

Parameter mit CSer ohne CSer

Q1-6
npn13G2

8×0,07×0,9 µm2
npn13G2

8×0,07×0,9 µm2

CSer in fF 80 -

CO in fF - 40

lL in µm 200 500

|ZL| 94Ω (100 GHz) 94Ω (100 GHz)

RB in kΩ 2 2

RT in Ω 50 50

CKas in fF 500 500

UB in V 0,78 – 0,95 0,78 – 0,95

UKas in V 2,15 2,15

UCC in V 2,4 2,4

kapazitive Teilung wird die Serienkapazität am Eingang der Verstärkerzelle
durch einen DC-Block-Kondensator ersetzt, damit beide Schaltungen mög-
lichst mit identischen Arbeitspunkten betrieben werden und eine bestmögli-
che Vergleichbarkeit gesichert wird. In der Variante mit kapazitiver Teilung
wird für die serielle Kapazität ein Wert von 80 fF verwendet, und die Länge
der Ein- und Ausgangsleitungen beträgt 200 µm. In der Variante ohne seriel-
le Kapazität beträgt die Länge der Leitungen 500 µm, und zum Angleich der
Ein- und Ausgangskapazität wird am Ausgang der Verstärkerzelle eine Ka-
pazität von 40 fF hinzugefügt. Die weiteren Schaltungsparameter sowie die
Versorgungsspannungen sind in Tab. 4.1 aufgelistet.
Möchte man die Schaltungen mithilfe des in Abschnitt 3.4 vorgestellten Mo-
dells auf Basis von Bildparametern beschreiben, so muss die Schaltung zu-
nächst in eine unilaterale Version mit identischen Verstärkerstufen überführt
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werden. Aufgrund der nicht rückwirkungsfreien Verstärkerzelle mit realen
Transistoren variieren zum einen die Ein- und Ausgangsimpedanzen der Ver-
stärkerzellen leicht von Stufe zu Stufe, zum anderen entsteht dadurch auch
eine Rückkopplung von den Ausgängen auf die Eingänge der Verstärkerzel-
len. Zur Bestimmung der Ein- und Ausgangsimpedanzen für das Modell wird
in der ADS-Simulation am linken Ende der Ein- bzw. Ausgangsleitung eine
Quellspannung eingespeist und durch Bestimmung der Ströme an den Ab-
zweigpunkten zu den Verstärkerzellen die entsprechende Lastimpedanz be-
stimmt. Trotz der fehlenden Rückwirkungsfreiheit der Verstärkerzellen sind
die Ein- bzw. Ausgangsimpedanzen der einzelnen Verstärkerstufen sehr ähn-
lich, und beim hier gezeigten Beispiel werden die Impedanzen der zweiten
Verstärkerstufe für das Modell verwendet. Der Gewinn der Verstärkerzelle
wird durch Bestimmung des Kurzschlussstroms der Verstärkerzelle in Bezug
auf die Eingangsspannung der Zelle ermittelt.
In Abb. 4.3 sind die auf diese Weise bestimmten Ein- und Ausgangsim-
pedanzen der Verstärkerzellen bei minimalem und maximalem Gewinn der
Schaltungen gezeigt. Dabei wurde über RLast = <{ZLast} bzw. CLast =
−1/ (ω={ZLast}) eine Zerlegung in ein RC-Ersatzschaltbild vorgenommen.
In beiden Schaltungsvarianten ist zu erkennen, dass sich die Ausgangsim-
pedanzen der Verstärkerzelle zwischen den beiden Arbeitspunkten deutlich
weniger ändern als die Eingangsimpedanzen. Wie erwartet verringert sich die
Eingangskapazität bei der Variante mit serieller Kapazität. In Abb. 4.3b ist
außerdem die über C ′

ein = MCein abgeschätzte Eingangskapazität der Schal-
tung mit serieller Kapazität gezeigt, die eine gute Übereinstimmung mit der
tatsächlichen Eingangskapazität aufweist. Während sich die Eingangskapazi-
täten der beiden Schaltungsvarianten deutlich unterscheiden, ändert sich die
Ausgangskapazität nur in der Größenordnung der Zusatzkapazität CO von
40 fF, d.h. die eigentliche Transistorschaltung weist eine ähnliche Ausgangs-
kapazität auf.
In Abb. 4.4 werden der Gewinn und die Reflexionsfaktoren aus der ADS-
Simulation der Transistorschaltung sowie die bei maximalem und minimalem
Gewinn auf Basis der Bildparameter-Modellierung berechneten Verläufe ge-
zeigt. Wie erwartet zeigt die Variante mit Serienkapazität eine deutlich höhere
Bandbreite bei reduziertem Maximalgewinn. Der Vergleich des Gewinns aus
den Abb. 4.4a und 4.4b zeigt bei der Schaltungsvariante mit kapazitiver Tei-
lung einen Abfall bei niedrigen Frequenzen an, der durch die vereinfachte
Beschreibung mit (4.5) nicht vorhergesagt wird. Der Grund dafür ist die Be-
schreibung der Eingangsimpedanz der Verstärkerzelle durch ein RC-Glied,
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Abbildung 4.3: Extrahierte Lastkapazitäten und -widerstände der Schaltungsvarianten mit und oh-
ne Serienkapazität bei minimalem bzw. maximalem Gewinn der Schaltung

das sich für niedrige Frequenzen einem Leerlauf annähert. Der reale Transistor
weist dagegen auch bei sehr niedrigen Frequenzen eine endliche Eingangsim-
pedanz auf, die in erster Näherung durch einen hochohmigen Widerstand par-
allel zur Eingangskapazität modelliert werden kann [OMB11]. Berücksichtigt
man diesen zusätzlichen Widerstand, so ergibt sich mit der seriellen Kapazität
am Eingang der vorliegende Hochpasscharakter. Für Anwendungen, die deut-
lich niedrigere untere Grenzfrequenzen benötigen, kann das Prinzip der ka-
pazitiven Teilung aber trotzdem genutzt werden, wenn ein hochohmiger Wi-
derstand parallel zur seriellen Kapazität geschaltet wird, der den Betrag der
Serienimpedanz für niedrige Frequenzen beschränkt [HTBS05].
Grundsätzlich zeigen die Ergebnisse aus Simulation und der analytischen Be-
rechnung sowohl beim Gewinn als auch der Anpassung exzellente Überein-
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Abbildung 4.4: Simulierte und analytisch berechnete Streuparameter der beiden Schaltungsvari-
anten mit und ohne Serienkapazität
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stimmung, was einen Beleg für die Nutzbarkeit der Methodik im Umfeld
praktischer Schaltungsentwicklung darstellt. Aufgrund der guten Überein-
stimmung zur ADS-Simulation ist es möglich, das Modell als Werkzeug zur
Schaltungssynthese zu nutzen, um z.B. den Einfluss einzelner Parameter auf
die Schaltung zu untersuchen und durch die analytischen Zusammenhänge
eine zielgerichtete Optimierung zu ermöglichen. Im Folgenden soll außerdem
gezeigt werden, dass das Modell auch im Rahmen der Schaltungsanalyse eine
wertvolle Hilfe für den Schaltungsentwickler darstellen kann.

4.2.3 Schaltungsanalyse mithilfe der
Bildparameter-Methode

Es sollen zunächst beispielhaft einige Unterschiede zwischen den beiden
Schaltungsvarianten mit und ohne serieller Kapazität am Eingang der Verstär-
kerzelle analysiert werden. Dazu werden die berechneten Bildparameter für
die beiden Schaltungsvarianten bei maximalem und minimalem Verstärkerge-
winn verglichen, die in den Abb. 4.5 und 4.6 gezeigt sind. In den Abb. 4.5a-d
ist zu erkennen, dass die Bildimpedanzen in beiden Fällen grundsätzlich ei-
nen ähnlichen Verlauf aufweisen, sich die starke Frequenzabhängigkeit im
Fall der kapazitiven Teilung aber erst bei höheren Frequenzen zeigt. Insbe-
sondere bei den Realteilen der Bildimpedanzen der Eingangsleitung erkennt
man deutliche Änderungen zwischen den beiden Arbeitspunkten. Anhand der
vereinfachten Formel (3.35) lässt sich die Zunahme des Realteils der Bildim-
pedanz bei niedrigem Gewinn durch die Reduzierung der Eingangskapazität
erklären (vgl. Abb. 4.3a-b). Aus den Abb. 4.6a-b lässt sich schließen, dass bei
der Variante mit kapazitiver Teilung die Dämpfungkonstante der Eingangslei-
tung erst bei höheren Frequenzen ansteigt, was die vereinfachten theoretischen
Ergebnisse aus (4.3) bestätigt. In beiden Fällen ist die Dämpfungskonstante
der Eingangsleitung in weiten Teilen des Frequenzbereichs größer als die der
Ausgangsleitung. Auch die Phasenkonstante der Eingangsleitung hat gemäß
(4.2) durch die kapazitive Teilung eine geringere Steigung. Ähnlich wie bei
den Bildimpedanzen zeigt sich auch bei Real- und Imaginärteil der Ausbrei-
tungskonstanten, dass sich die Parameter der Ausgangsleitung aufgrund der
kleinen Änderungen der Lastimpedanzen (vgl. Abb. 4.3) in geringerem Maße
ändern als die der Eingangsleitung.
Neben dem anschaulichen Vergleich von Schaltungen ermöglicht die modell-
basierte Beschreibung von verteilten Verstärkern ebenfalls die effiziente Op-
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Abbildung 4.5: Berechnete Bildparameter der beiden Schaltungsvarianten mit und ohne Serien-
kapazität
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Abbildung 4.6: Berechnete Bildparameter der beiden Schaltungsvarianten mit und ohne Serien-
kapazität
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timierung von Schaltungen. Betrachtet man die Verläufe des Gewinns des
Verstärkers mit kapazitiver Teilung bei unterschiedlichen Basisspannungen
in Abb. 4.4b, so stellt man fest, dass die obere Grenzfrequenz bei niedri-
gem Gewinn abnimmt. Nimmt man als Bezug den Gewinn bei der Frequenz
10 GHz, so beträgt die obere 3 dB Grenzfrequenz bei maximalem Gewinn
118 GHz, und nur noch 81 GHz bei minimalem Gewinn. Da ein idealer VGA
eine möglichst konstante Bandbreite unabhängig vom Gewinn aufweisen soll-
te, ist an dieser Stelle eine Optimierung der Schaltung nötig. Während die
ADS-Simulation zwar genaue Ergebnisse einer bestimmten Schaltung liefert,
so ist es allein aufgrund der Simulationsergebnisse schwierig, eine Aussage
darüber zu treffen, welche Faktoren ein bestimmtes Verhalten der Schaltung
beeinflussen. Konkret geht es hier um die Frage, warum die Bandbreite im
Zustand mit minimalem Gewinn deutlicher kleiner ist als im Zustand mit ma-
ximalem Gewinn. Wie bereits betrachtet ändern sich in den verschiedenen Ar-
beitspunkten sowohl die Ein- und Ausgangsimpedanzen als auch die Über-
tragungsfunktion der Verstärkerzellen. Die in den Abb. 4.5 und 4.6 gezeigten
Bildparameter verdeutlichen, dass sich durch die Veränderung des Arbeits-
punktes eine Vielzahl von Größen ändert, die Einfluss auf den Frequenzver-
lauf des Verstärkergewinns haben. Um eine Optimierung der Schaltung zu
ermöglichen, ist es nötig, zunächst die Ursache der Bandbreitenverringerung
zu bestimmen. Die Ursachenforschung mithilfe der ADS-Simulation ist al-
lerdings schwierig, da dort die auftretenden Effekte nicht unabhängig von-
einander betrachtet werden können. So lassen sich z.B. die Änderungen der
Ausbreitungseigenschaften auf den künstlichen Leitungen aufgrund der Im-
pedanzänderungen nur als Endresultat beurteilen, und die individuellen Än-
derungen z.B. durch die Dämpfungs- oder die Phasenkonstante nicht isoliert
betrachten.
Mithilfe der in Abschnitt 3.4 hergeleiteten Formel für den Verstärkergewinn
können die einzelnen Einflussfaktoren auf den Frequenzverlauf dagegen indi-
viduell betrachtet werden. Damit können z.B. die Auswirkungen der Änderun-
gen der Ausbreitungskonstanten, der Bildimpedanzen etc. bestimmt werden,
um so ein Verständnis dafür zu erlangen, welche Änderungen entscheidend für
ein bestimmtes Verhalten sind. Analysiert man für dieses Schaltungsbeispiel
die Veränderungen durch die einzelnen Faktoren, so zeigt sich die Übertra-
gungsfunktion der Verstärkerzelle Gzelle als der entscheidende Faktor für die
Reduzierung der Bandbreite. In Abb. 4.7 ist der Verstärkergewinn für den Fall
Gzelle = 1 S gezeigt, d.h. die Impedanzen der Verstärkerzellen sind nach wie
vor berücksichtigt, und die Übertragungsfunktion ist auf 1 S normiert. Der
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Abbildung 4.7: Analytisch berechneter Verstärkergewinn mit normierter Übertragungsfunktion
der Verstärkerzelle

Frequenzverlauf im Zustand mit minimalem Gewinn weist nun eine höhe-
re Bandbreite auf als im Zustand mit maximalem Gewinn. Daraus lässt sich
schließen, dass die Veränderungen der Lastimpedanzen und die damit verbun-
denen Änderungen der Ausbreitungskonstanten und Bildimpedanzen im Fall
mit niedrigem Gewinn keinen negativen Einfluss auf die Bandbreite haben,
sondern im Gegenteil diese sogar erhöhen. Die Verringerung der Bandbrei-
te wird ausschließlich durch den abfallenden Verlauf der Übertragungsfunk-
tion der Verstärkerzelle im Arbeitspunkt mit niedriger Basisspannung verur-
sacht. Diese Erkenntnis ermöglicht es nun dem Schaltungsentwickler, mit ge-
zielten Optimierungsmaßnahmen das Verhalten der Schaltung zu verbessern.
Beispielsweise kann der Verlauf der Übertragungsfunktion durch Hinzufügen
einer hochohmigen, seriellen Leitung Lser zwischen Emitter- und Basisschal-
tung der Verstärkerzelle verbessert werden, wie in Abb. 4.8a zu sehen ist. Mit
der verbesserten Verstärkerzelle wird nun auch, wie in Abb. 4.8b demons-
triert, die Bandbreite im Zustand mit minimalem Gewinn erhöht. Während die
obere Grenzfrequenz der Schaltung ohne zusätzliche Leitung im Zustand mit
minimalem und maximalem Gewinn 81 GHz bzw. 118 GHz beträgt, erreicht
die verbesserte Schaltung nun in beiden Arbeitspunkten eine obere Grenzfre-
quenz von 106 GHz.
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Abbildung 4.8: Auswirkungen einer zusätzlichen Serienleitung (lL,ser = 90 µm) zwischen
Emitter- und Basisstufe auf die Schaltung mit kapazitiver Teilung aus Abb. 4.2

4.3 Untersuchung weiterer
Schaltungstopologien zur Gewinneinstellung

Neben der bereits betrachteten Gewinneinstellung über den Kollektorstrom
werden in diesem Abschnitt zwei weitere Varianten zur Gewinneinstellung
analysiert, die auf einer variablen Rückkopplung basieren. Dazu wird bei-
spielhaft die bereits analysierte dreistufige Schaltung aus Abb. 4.2 mit einer
Kaskodeschaltung und einer Serienkapazität von 80 fF genutzt. Die weiteren
Schaltungsparameter sind in Tab. 4.2 aufgeführt.

4.3.1 Stromgegenkopplung

Zunächst wird die in Abb. 4.9a gezeigte variable Impedanz am Emitteran-
schluss analysiert. Im Gegensatz zur differentiellen Topologie aus Abschnitt
2.4.3 fließt der Kollektorstrom nun auch durch die zusätzliche Emitterimpe-
danz. Um den Arbeitspunkt unabhängig von der Emitterimpedanz fest ein-
stellen zu können, wird deshalb eine Parallelschaltung aus einem Widerstand
RShunt und einem NMOS-Transistor gewählt, die über die Kapazität CShunt ent-
koppelt sind. Abbildung 4.10a zeigt die Verstärkung bei verschiedenen Gate-
Source-Spannungen im Vergleich mit der in Abschnitt 4.2.2 betrachteten Va-
riante mit Stromeinstellung. Auffällig ist der insbesondere in den Zuständen
mit niedrigem Gewinn auftretende starke Anstieg des Gewinns über der Fre-
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Tabelle 4.2: Parameter der untersuchten Schaltungen

Parameter Stromgegen-
kopplung

Spannungsgegen-
kopplung

M1
2x LV NMOS
10 µm/0,13 µm

5x LV NMOS
10 µm/0,13 µm

CShunt in pF 5 5

RShunt in Ω 100 -

USteuer in V 0,5 – 1,5 1,1 – 2,39

UB in V 1,95 0,95

UKas 3,15 2,15

UCC 3,4 2,4

Q1

CShunt

RShunt
USteuer

RB

UB

CSer

Eingang

Q2

CKas

RB

UKas

Ausgang

Γein

Γdeg
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(a) Stromgegenkopplung

Q1

RB

UB

CSer

Eingang

Q2
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RB

UKas

Ausgang

CShunt

USteuer M1

(b) Spannungsgegenkopplung

Abbildung 4.9: Verstärkerzellen mit einstellbarer Gegenkopplung
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Abbildung 4.10: Simulationsergebnisse des verteilten Verstärkers mit Stromgegenkopplung
(NMOS, USteuer = 0,5− 1,5V, UB = 1,95V, UKas = 3,15V, UCC = 3,4V)
im Vergleich zur Schaltungsvariante mit Stromeinstellung (Strom.)

quenz. Der Impedanzverlauf der Emitterimpedanz ist in Abb. 4.10b dargestellt
und zeigt aufgrund der parasitären Effekte des NMOS-Transistors vor allem
bei niedrigem Gewinn einen stark frequenzabhängigen Verlauf. Da allerdings
auch bei der Schaltungsvariante mit einem idealen Widerstand Rdeg von 500Ω
anstelle des NMOS-Transistors ein über der Frequenz ansteigender Verlauf
der Verstärkung zu beobachten ist (s. Abb. 4.10a), lässt sich der Gewinnan-
stieg nur zum Teil mit den parasitären Effekte des NMOS-Transistors erklä-
ren. Die zusätzliche Impedanz am Emitteranschluss hat nicht nur Einfluss auf
den Gewinn der einzelnen Verstärkerzelle, sondern beeinflusst auch die Ein-
und Ausgangsimpedanzen der Zelle. Insbesondere die Eingangsimpedanz der
Verstärkerzelle ändert sich relativ stark in Abhängigkeit der Gate-Spannung
des NMOS-Transistors. Wie in Abb. 4.10b zu sehen ist, wird der Realteil der
Eingangsimpedanz bei niedrigem Gewinn negativ und sorgt für einen Reflexi-
onsfaktor mit Betrag größer 1. Bei Vergrößerung des NMOS-Transistors lässt
sich durch die Verringerung des NMOS-Widerstands zwar ein höherer Maxi-
malgewinn erzielen, allerdings wird die Schaltung für hohe Frequenzen bei
niedrigem Gewinn instabil und führt zu einem Reflexionsfaktor größer 1 am
Eingang der Gesamtschaltung. Neben der Stabilitätsproblematik ist ein wei-
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Abbildung 4.11: Ersatzschaltbild einer Verstärkerstufe mit Spannungsgegenkopplung

terer Nachteil der Schaltung die zusätzliche Verlustleistung, die vom paralle-
len Emitterwiderstand RShunt aufgenommen wird. Erhöht man RShunt, können
geringere Verstärkungen realisiert werden, allerdings steigt dann auch die zu-
sätzliche Verlustleistung.

4.3.2 Spannungsgegenkopplung

Als weitere Möglichkeit zur Einstellung der Verstärkung wird die in Abb. 4.9b
gezeigte Spannungsgegenkopplung untersucht. Die Serienkapazität im Rück-
kopplungszweig dient dabei zur Gleichstromentkopplung und wird mit 5 pF
zunächst so dimensioniert, dass sie über einen Großteil des Frequenzbereichs
eine vernachlässigbare Impedanz aufweist. Anhand des vereinfachten Ersatz-
schaltbildes aus Abb. 4.11 lässt sich die prinzipielle Einstellung der Verstär-
kung in Abhängigkeit des Gegenkopplungswiderstandes wie folgt herleiten:

Gu,0 =
(1− gm,0RF)RL

Zq +RF + (1 + gm,0Zq)RL
(4.6)

Der Transistor wird hierbei stark vereinfacht durch eine spannungsgesteuerte
Stromquelle modelliert. Für den Fall einer reellen Quellimpedanz Zq = Rq
ergibt sich mit den Näherungen (1 + gm,0Rq)RL � Rq+RF, gm,0RF � 1 und
gm,0Rq � 1 die bekannte Näherungsformel Gu,0 ≈ −RF/Rq [TS09, S. 135].
Aus Abb. 4.12a ist ersichtlich, dass sowohl die Schaltung mit NMOS-Tran-
sistor als auch die Variante mit einem idealen Rückkopplungswiderstand
Rdeg anstelle des Transistors bei niedrigen Verstärkungen eine ausgeprägte
Hochpass-Charakteristik aufweist. Die Hochpass-Charakteristik kann auf die
Übertragungsfunktion der Emitterschaltung Gu,CE = uaus,CE/uein,CE zurück-
geführt werden, die für beide Schaltungsvarianten in Abb. 4.12b abgebildet
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(b) Spannungsverstärkung der Emitterschaltung

Abbildung 4.12: Verteilter Verstärker mit Spannungsgegenkopplung durch einen NMOS-
Transistor (NMOS, USteuer = 1,1 − 2,39V, UB = 0,95V, UKas = 2,15V,
UCC = 2,4V) bzw. einen idealen Widerstand (Rdeg, Rdeg = 10 − 500Ω) im
Vergleich zur Schaltungsvariante mit Stromeinstellung (Strom.)

ist. Anhand des stark vereinfachten Ersatzschaltbilds in Abb. 4.11 lässt sich
die Hochpass-Charakteristik wie folgt begründen. Aus (4.6) ergibt sich mit
Zq = 1/(jωCSer) und RL = 1/gm,0:

Gu,CE = −
j ω
ωg

1 + j ω
ωg

RF − 1
gm,0

RF +
1

gm,0

ωg =
2(

RF +
1

gm,0

)
CSer

(4.7)

Dies entspricht der Übertragungsfunktion eines Hochpasses 1. Ordnung mit
der Grenzfrequenz ωg [CWHS07, S. 90]. Dementsprechend ergibt sich für
niedrige Werte des Rückkopplungswiderstands eine hohe Grenzfrequenz des
Hochpasses, was die Charakteristik der Übertragungsfunktion aus Abb. 4.12b
erklärt. Durch eine Verringerung der Kapazität im Rückkopplungszweig kann
man das Verhalten der Schaltung wie in Abb. 4.13 gezeigt etwas verbes-
sern, allerdings gibt es immer noch Gewinn-Zustände mit stark ausgeprägtem
Hochpass-Charakter.
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Abbildung 4.13: Gewinn der Verstärkerschaltung mit Spannungsgegenkopplung und CShunt =
0,5 pF

4.4 Entwicklung von verteilten Verstärkern mit
kapazitiver Teilung

Im folgenden Abschnitt wird die konkrete Entwicklung zweier Verstärker mit
kapazitiver Teilung beschrieben. Die Messergebnisse des dreistufigen Verstär-
kers wurden bereits in [4] publiziert.
Der Aufbau der realisierten Schaltungen ist in Abb. 4.14 gezeigt, und die zuge-
hörigen Bauteilwerte finden sich in Tab. 4.3. Basierend auf den in den vorange-
henden Abschnitten beschriebenen Erkenntnissen nutzen die realisierten Ver-
stärkerschaltungen ebenfalls das Prinzip der Stromsteuerung zur Einstellung
des Gewinns. Die untersuchten Schaltungen auf Basis von Rückkopplungs-
strukturen zeigen deutlich weniger homogene Verläufe der Verstärkung in den
unterschiedlichen Zuständen, und erhöhen im Fall der Stromgegenkopplung
die Leistungsaufnahme. Als Kompromiss zwischen hohem Maximalgewinn
und hoher Bandbreite werden sowohl eine dreistufige als auch eine zweistu-
fige Schaltung realisiert, die identische Verstärkerstufen nutzen. Als Grund-
lage für die Dimensionierung der Bauteile und das Layout der Schaltungen
dienen die Ergebnisse einer studentischen Abschlussarbeit [Str16]. Die hoch-
ohmigen Leitungen zwischen den Verstärkerstufen sind als Mikrostreifenlei-
tungen mit dem Signalleiter in TM2 und der Massefläche in M1 ausgeführt.
Feldsimulationen mit CST ergeben bei 100 GHz eine Leitungsimpedanz von
|ZL| = 93Ω. Die Zuführung der Basisspannungen erfolgt über hochohmige
Widerstände, und die Versorgungsspannung wird über ein externes Bias-T zu-

106



4.4 Entwicklung von verteilten Verstärkern mit kapazitiver Teilung

Q1

RB

UB

CSer

Q2

RS

CKas

RB

UKas

Q3

RB

UB

CSer

Q4

RS

CKas

RB

UKas

ΓL ΓR

Q5

RB

UB

CSer

Q6

RS

CKas

RB

UKas

ZL, lL,ein

ZL, lL,aus

ZL, lL,ein

ZL, lL,aus

Tor 2

ZL, lL,aus/2

UCC

Tor 1

ZL, lL,ein/2
RT

ZL, lL,ein/2

RT

CT

ZL, lL,aus/2

Abbildung 4.14: Vereinfachtes Schaltbild des entwickelten dreistufigen Verstärkers

geführt. Grundsätzlich ist aber auch eine Zuführung der Versorgungsspannung
über das gleichstromentkoppelte Ende der Ausgangsleitung möglich.
Ähnlich wie bei dem in Abschnitt 2.5 beschriebenen kompakten VGA wird
auch bei der verteilten Verstärkerstufe ein niederohmiger Widerstand in Serie
zum Basisanschluss der Basisschaltung eingefügt, um das Stabilitätsrisiko zu
senken. In Abb. 4.16a sind die simulierten links- und rechtsseitigen Reflexi-
onsfaktoren an der mittleren Verstärkerstufe des dreistufigen TWAs bei mini-
malem und maximalem Gewinn zu sehen. Die Simulationsergebnisse basieren
dabei auf einer Feldsimulation der passiven Teile der Schaltung mit CST. Die
Basisschaltung zeigt über einen großen Frequenzbereich eine Eingangsimpe-
danz mit negativem Realteil, der grundsätzlich ein Stabilitätsrisiko darstellt.
Durch den zusätzlichen Serienwiderstand RS wird der linksseitige Reflexions-
faktor betragsmäßig verringert. In Abb. 4.16b ist zu sehen, dass das Produkt
der Reflexionsfaktoren bei maximalem Gewinn zwar immer noch größer als 1
ist, der stabilitätskritische Punkt 1 allerdings nicht umlaufen wird.
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Tabelle 4.3: Bauteilwerte der Schaltungen

Bauteil Wert

Q1-6
npn13G2

8×0,07×0,9 µm2

lL,ein 0,25 mm

lL,aus 0,27 mm

|ZL| 93Ω (100 GHz)

RT 50Ω

RS 6Ω

RB 2 kΩ

CSer 81 fF

CKas 0,5 pF

CT 5 pF

1,06 mm

0,
37

m
m

0,79 mm

0,
37

m
m

Abbildung 4.15: Aufnahme der hergestellten Schal-
tungen

Die gefertigten Schaltungen werden im Frequenzbereich 0,01 bis 110 GHz auf
Basis einer LRRM-Kalibration [Hay06a] vermessen. Die gemessenen Streu-
parameter für beide Schaltungsvarianten sind in Abb. 4.17 gezeigt. Die gemes-
sene Verstärkung zeigt über den Großteil der betrachteten Arbeitspunkte einen
sehr flachen Verlauf, der sich gut zur Verstärkung breitbandiger Signale eignet.
Insbesondere die gemessene Verstärkung zeigt exzellente Übereinstimmung
mit den auf Basis der Feldsimulationen ermittelten Simulationsergebnissen.
Wertet man die Messergebnisse bei der Frequenz 10 GHz aus, so kann der Ge-
winn in der dreistufigen Variante zwischen -0,2 und 11,9 dB eingestellt wer-
den, und in der zweistufigen Version zwischen -3,3 und 8,6 dB. In der dreistu-
figen Version beträgt die minimale obere Grenzfrequenz 84 GHz, und bei der
zweistufigen Version 110 GHz. Die aufgrund der seriellen Kapazität begrenz-
te untere Grenzfrequenz beträgt bei beiden Schaltungen in den verschiedenen
Arbeitspunkten maximal 1 GHz. Durch die gleichstromgekoppelte Terminie-
rung der Eingangsleitung weisen die Schaltungen gute Eingangsanpassungen

108



4.4 Entwicklung von verteilten Verstärkern mit kapazitiver Teilung

0,2 0,5 1 2 5
0

0,2

0,5
1

2

5

−0,2

−0,5
−1

−2

−5

UB,max.

UB,min.

1 GHz

ΓR
ΓL

Z0 = 50Ω

(a) Reflexionsfaktoren am Basiseingang der
Basisschaltung

0

45

90

135

180

225

270

315

0 0,5 1

UB,max.

UB,min.

ΓLΓR

1 GHz

(b) Produkt der links- und rechtsseitigen Refle-
xionsfaktoren

Abbildung 4.16: Stabilitätsuntersuchung der Kaskode im Frequenzbereich 0,001 – 300 GHz (mar-
kierte Frequenzpunkte bei 1, 100, 200, 300 GHz)

über den gesamten Frequenzbereich auf. Bei der dreistufigen Schaltung ist
die Anpassung besser als 8 dB und bei der zweistufigen Schaltung besser als
4 dB. Der starke Anstieg des Reflexionsfaktors am Ausgang der Schaltung er-
gibt sich aufgrund des RC-Abschlusses der Ausgangsleitung. Zwischen 1 und
110 GHz ist die dreistufige Schaltung am Ausgang besser als 11 dB angepasst,
und die zweistufige Schaltung besser als 9 dB. Die auf Basis der gemessenen
Streuparameter ermittelte Gruppenlaufzeit ist in Abb. 4.18 gezeigt. Zur Ver-
ringerung des Rauscheinflusses wurden die berechneten Werte für die Grup-
penlaufzeit ab einer Frequenz von 5 GHz mithilfe von 5 Frequenzpunkten ge-
mittelt. In der dreistufigen Variante beträgt die Variation der Gruppenlaufzeit
im Frequenzbereich zwischen 3 und 108 GHz 13,0 ps, und bei der zweistufi-
gen Variante 11,9 ps. Die Isolation ist bei der dreistufigen Schaltung über den
gesamten Frequenzbereich größer als 21 dB bzw. größer als 24 dB im Fall der
zweistufigen Schaltung. Bei beiden Schaltungen sind die Stabilitätsfaktoren µ
bzw. µ′ im gesamten Frequenzbereich größer als 1 und zeigen damit unbe-
dingte Stabilität an.
Im Vergleich zu den im Stand der Technik veröffentlichten Arbeiten (s. Tab.
4.4) zeigen die in dieser Arbeit realisierten Schaltungen sehr hohe Bandbreiten
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(b) Verstärkung (2-stufig)
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(d) Eingangsanpassung (2-stufig)
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(e) Ausgangsanpassung (3-stufig)
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Abbildung 4.17: Gemessene Streuparameter der entwickelten zweistufigen (UB = 0,812 −
0,97V, UKas = 2,17V, UCC = 2,4V) und dreistufigen Schaltungen (UB =
0,811− 0,98V, UKas = 2,18V, UCC = 2,4V) im Vergleich mit den Simula-
tionsergebnissen (UB = 0,802− 0,945V, UKas = 2,145V, UCC = 2,4V)
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Tabelle 4.4: Übersicht zu verteilten Verstärkerschaltungen mit variablem Gewinn

Arbeit Gewinnein-
stellung

Technolo-
gie

fT
in

GHz

Band-
breite in

GHz

|S21|
in dB ∆τg in ps

PDC
in

mW

[WNK+16] Mult. InP
DHBT 400 > 0 –

671,2
0,9 –
10,7 840

[FM06] Gegen-
kopplung pHEMT 45 1 –

26,53 -6 – 9 350

[KPB+05]
Gegen-

kopplung
GaAs

pHEMT 75 2 – 431 5 – 12 1100

[SS-
JE17] Strom. SiGe HBT 300 0 – 501 0,8–12,8 701/

122

[CLKW11] Strom. CMOS 2,2 –
13,64

-20 –
18,1 251

[TCE15] Strom. SiGe HBT 300 1 – 1701 -30 –
10

101 (5 –
160 GHz) 1081

Diese
Arbeit Strom. SiGe HBT 300 ≥ 1 – 84 -0,2 –

11,9
13,0 (3 –
108 GHz)

711/
92

Diese
Arbeit Strom. SiGe HBT 300 ≥ 1 –

110
-3,3 –

8,6
11,9 (3 –
108 GHz)

471/
72

1bei maximalem Gewinn
2bei minimalem Gewinn
3Gmax± 2 dB
4keine Angabe zu Abhängigkeit v. Gewinn
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Abbildung 4.18: Gruppenlaufzeit der entwickelten zwei- und dreistufigen Schaltungen

bei moderatem Maximalgewinn. Nur die Arbeit aus [TCE15] zeigt eine höhere
Bandbreite bei maximalem Gewinn, allerdings liegen hier keine Informatio-
nen über die Bandbreite in den anderen Arbeitspunkten vor. Bei den in dieser
Arbeit realisierten Schaltungen sind insbesondere die über den Großteil des
Frequenzbereichs sehr flachen Verläufe des Gewinns und der Gruppenlaufzeit
hervorzuheben. Ein weiterer Aspekt der gewählten Topologie mit Stromein-
stellung ist die vom Gewinn abhängige Verlustleistung der Schaltung, die z.B.
in einem Sender zur Reduzierung der abgegebenen Leistung bei gleichzeitiger
Verringerung der Verlustleistung genutzt werden kann.
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PAM-Signalerzeugung

Neben der Erhöhung der Bandbreite ist ein weiterer Lösungsansatz zur Rea-
lisierung von Kommunikationssystemen mit hoher Datenrate die Verwendung
von höherwertigen Modulationsformaten. Insbesondere in der optischen Kom-
munikationstechnik wird die Verwendung von Datensignalen mit vier Ampli-
tudenstufen (PAM-4) anstelle von Binärsignalen erforscht. Gegenstand dieses
Kapitels ist die Untersuchung einer breitbandigen, verteilten Verstärkerstruk-
tur zur Erzeugung von PAM-4 Signalen aus zwei binären Datensignalen.

5.1 Schaltungstopologien zur PAM-4
Signalerzeugung

Zunächst werden die konventionellen Schaltungstechniken vorgestellt, die zur
Erzeugung von PAM-4 Signalen genutzt werden, und anschließend der in die-
ser Arbeit verfolgte Ansatz vorgestellt.

5.1.1 Stand der Technik

Eine grundlegende Schaltung zur Erzeugung von mehrstufigen Signalen ist
der Digital-Analog-Konverter (Digital Analog Converter (DAC)). Für Daten-
raten im Bereichen von mehreren zehn GBit/s kommen hauptsächlich DAC-
Strukturen nach dem R-2R Prinzip und dem Prinzip der gewichteten Strom-
quellen zum Einsatz [ESB+10]. In beiden Fällen werden entsprechend der
anliegenden Bit-Kombination Stromquellen geschaltet, die eine Ausgangs-
spannung äquivalent zur Bit-Kombination erzeugen. Insbesondere in CMOS-
Technologien ist die Analogbandbreite konventioneller DAC-Konzepte ein li-
mitierender Faktor [YNW+18] [HHG+15]. Dies lässt sich beispielhaft anhand
des Prinzips der gewichteten Stromquellen durch eine hohe Zeitkonstante am
Ausgang der Schaltung begründen, die sich aus der Parallelschaltung der para-
sitären Kapazitäten der einzelnen Stromquellen ergibt. Um höhere Datenraten
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zu erzeugen, werden in der aktuellen Forschung einerseits Technologien mit
deutlich schnelleren Transistoren verwendet, und andererseits neuartige Kon-
zepte zur Erhöhung der Bandbreite untersucht.
Basierend auf einer klassischen R-2R-Leiterstruktur zeigen ARAYASHIKI ET
AL. [AIA16] einen 6-Bit DAC, mit dem ein 160 GBit/s PAM-4 Signal er-
zeugt werden kann. Ebenfalls auf einer InP DHBT Technologie basierend
wird in [KDJ+18] ein 3-Bit DAC vorgestellt, bei dem die Kombination der
Datensignale ähnlich wie beim Prinzip der gewichteten Stromquellen direkt
am Ausgangsknoten des DACs erfolgt. Hier wird eine PAM-4 Datenrate von
200 GBit/s bei einer Ausgangsamplitude von 3,7 Vpp demonstriert.
Um die Bandbreite bei gleichzeitig hoher Ausgangsamplitude zu erhöhen,
werden in aktuellen Forschungsarbeiten Ansätze ähnlich zum Prinzip des ver-
teilten Verstärkers vorgeschlagen, und die Verteilung des Taktsignals sowie die
Ausgangsleitung ähnlich wie beim verteilten Verstärker ausgeführt [HHG+15]
[BSV16].
In [HHG+15] werden zwei separate DAC-Schaltungen mit versetztem Taktsi-
gnal durch eine verteilte Ausgangsleitung kombiniert, und die für die einzel-
nen Bits verantwortlichen Zellen über die Ausgangsleitung verteilt. Auf diese
Weise wird im Gegensatz zu herkömmlichen DAC-Strukturen eine hohe kapa-
zitive Belastung des Ausgangsknotens verhindert und die Bandbreite erhöht.
Eine weitere Möglichkeit zur Erhöhung der Bandbreite besteht in der analogen
Kombination der Ausgangssignale mehrerer konventioneller DACs. Ein Bei-
spiel ist die Verwendung eines analogen Multiplexers [NWY+18] [HSA+17].
In [NWY+18] wird basierend auf einer InP DHBT Technologie mit einer
Transitfrequenz von 460 GHz ein 2:1 Multiplexer vorgestellt, der eine Ana-
logbandbreite von über 110 GHz aufweist. Basierend auf diesem Multiplexer
wurde mithilfe zweier Ausgangskanäle eines 92 GS/s Signalgenerators ein
PAM-4 Signal mit einer Datenrate von 320 GBit/s demonstriert [YNW+18].
Eine weitere Möglichkeit zur Kombination mehrerer DACs besteht darin,
mithilfe von Mischern die Ausgangssignale der DACs in verschiedene Fre-
quenzbänder zu übertragen, und das Ausgangssignal aus den einzelnen Spek-
tren zusammenzusetzen. In [CCR+17] werden auf diese Weise drei CMOS
DACs so kombiniert, dass ein 380 GBit/s PAM-4 Signal demonstriert werden
konnte. Sowohl beim in [YNW+18] vorgestellten Zeitmultiplex-Verfahren als
auch bei der Signalzusammensetzung im Frequenzbereich in [CCR+17] ist
allerdings zu beachten, dass eine aufwendige Signalprozessierung stattfinden
muss, um die einzelnen DACs so anzusteuern, dass sich das gewünschte Aus-
gangssignal ergibt.
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Während DAC-Schaltungen zumeist für allgemeine Anwendungszwecke kon-
zipiert sind und eine relativ hohe Amplitudenauflösung aufweisen, werden
insbesondere in CMOS Technologien speziell für die Übertragung von PAM-
Signalen mit geringer Ordnung geeignete Schaltungen realisiert. Diese sind
z.B. zur Datenübertragung zwischen verschiedenen Chips auf einer Platine
vorgesehen. Oftmals weisen diese Chips außerdem Multiplexer sowie Schal-
tungen zur Takterzeugung und -verteilung auf, um viele parallele Eingangsda-
tenströme mit deutlich niedrigerer Datenrate zu kombinieren [CMKR18]. In
getakteten Schaltungen lassen sich auf einfache Weise Equalizer-Schaltungen
realisieren, mit denen das Ausgangssignal an die Transferfunktion z.B. des
Übertragungskanals oder von nachfolgenden Komponenten angepasst werden
kann [KBD+18] [SLY+18].
In [CMKR18] werden insgesamt 256 Datenströme mit einer Datenrate von
jeweils 312,5 MBit/s unter Verwendung von Multiplexern zu einem 80 GBit/s
PAM-4 Signal am Ausgang kombiniert. Zur Erzeugung des PAM-4 Signals
kommt dabei eine Ausgangsstufe ähnlich wie beim DAC mit gewichteten
Stromquellen zum Einsatz.
In [SLY+18] wird ein PAM-4 Treiber für einen VCSEL (Vertical-Cavity
Surface-Emitting Laser) vorgestellt, der aus zwei Datenströmen am Eingang
mithilfe einer getakteten 4-Tap FFE-Schaltung (Feed-Forward Equalization)
ein PAM-4 Signal erzeugt, das durch Vorverzerrung die niedrige Bandbreite
des VCSELs ausgleichen kann. Mit diesem Treiber wird zusammen mit ei-
nem VCSEL mit Bandbreite 20,6 GHz eine PAM-4 Datenrate von 50 GBit/s
erzeugt.
Während die bisher beschriebenen Schaltungstopologien ein Taktsignal be-
nötigen und damit z.B. auch die Synchronisierung von Eingangssignalen und
weitere Funktionen im Digitalbereich ermöglichen, sind für viele Anwendun-
gen rein analoge Schaltungen interessant, die ohne zusätzliches Taktsignal
auskommen.
Die einfachste Möglichkeit um aus zwei Binärsignalen ein PAM-4 Signal zu
erzeugen, ist eine passiver Leistungskombinierer in Verbindung mit einem
6 dB Dämpfungsglied in einem der beiden Eingangspfade [WLS+15]. Wenn
der Leistungskombinierer mithilfe von Widerständen realisiert wird, lässt sich
dadurch eine sehr breitbandige Lösung erzeugen, die z.B. im Laborumfeld ge-
nutzt wird. Um dieses Prinzip hinsichtlich der hohen Verluste des passiven
Leistungskombinierers und der geringen Isolation zu verbessern, wurden ver-
schiedene aktive analoge PAM-Treiberschaltungen vorgestellt, die insbeson-
dere zur Ansteuerung von VCSELs dienen [BSH+15] [BHE16] [CHL+16].
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In der Arbeit von BELFIORE ET AL. [BSH+15] wird eine kompakte Verstär-
kerschaltung vorgestellt, die zur Signalkombination zwei differentielle Emit-
terschaltungen mit einem gemeinsamen Lastwiderstand und unterschiedlichen
Kollektorströmen nutzt. Zur Erzeugung der intern verwendeten differentiellen
Signale werden zusätzlich zwei Konverter am Eingang benötigt, und das ent-
standene PAM-4 Signal wird durch eine Ausgangsstufe verstärkt. In [BHE16]
wird eine verbesserte Schaltung mit höherer Bandbreite vorgestellt, die zur
Signalkombination eine Kaskodeschaltung nutzt, bei der die beiden Eingangs-
signale in eine gemeinsame Basisstufe eingespeist werden. In [RLA+17] wird
eine ebenfalls vollständig analoge Schaltung vorgestellt, die aus einer ein-
stufigen Topologie zur Signalkombination besteht, und zur Erhöhung der
Bandbreite an Ein- und Ausgängen Induktivitäten nutzt. Hier wird mithilfe
einer SiGe BiCMOS Technologie mit einer Transitfrequenz von 300 GHz ein
100 GBit/s PAM-4 Signal mit einer Ausgangsamplitude von 4 Vpp bereitge-
stellt.

5.1.2 Ansatz dieser Arbeit

Zur Erzeugung von PAM-4 Signalen mit geringer Hardware-Komplexität und
Verlustleistung stellen die im vorherigen Abschnitt beschriebenen analogen
PAM-Treiber vielversprechende Ansätze dar. Die gezeigten Implementierun-
gen basieren ähnlich wie bei einem DAC mit gewichteten Stromquellen auf
dem Prinzip der Summation von Strömen durch eine Schaltung aus konzen-
trierten Bauelementen. Ähnlich wie bei den DACs ist diese Topologie nur be-
dingt für hohe Bandbreiten und Ausgangsamplituden geeignet, da entweder
die Summier-Schaltung selbst die Bandbreite limitiert, wenn sie gleichzei-
tig als Ausgangsstufe dient, oder durch die Aneinanderreihung von mehreren
kompakten Verstärkerstufen eine Tiefpasscharakteristik erzeugt wird. In die-
ser Arbeit wird als neues Konzept zur Erzeugung von PAM-4 Signalen die
Verwendung einer verteilten Kombinierer-Struktur vorgeschlagen, die ähnlich
wie der klassische verteilte Verstärker hohe Analogbandbreiten ermöglicht.
Die grundlegende Struktur eines Kombinierers auf Basis des verteilten Ver-
stärkerprinzips ist in Abb. 5.1 gezeigt. Eingangsseitig entspricht die Struktur
einem konventionellen verteilten Verstärker, und ausgangsseitig werden je-
weils zwei Verstärkerzellen in die Ausgangsleitung eingespeist. Die Struktur
eines solchen Kombinierers ist grundsätzlich bekannt und wird z.B. in Emp-
fängern zur Signalkombination in Mehrantennen-Arrays eingesetzt [SZH07]
[TCBE17].
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Eingang 2
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Abbildung 5.1: Allgemeine Struktur einer verteilten Kombinierschaltung

Unter der Annahme von Eingangssignalen mit gleicher Amplitude müssen zur
PAM-4 Signalerzeugung die beiden Verstärkerpfade wie bei der passiven Leis-
tungskombination eine Gewinn-Differenz von 6 dB aufweisen. Dies kann ent-
weder durch unterschiedliche Verstärkerzellen oder durch eine unterschiedli-
che Anzahl der Verstärkerzellen in den beiden Pfaden realisiert werden. Bei
den im Folgenden beschriebenen diskret bzw. integriert aufgebauten Prototyp-
Schaltungen wird die unterschiedliche Verstärkung durch die Verstärkerzellen
selbst realisiert, was eine homogene Struktur der Ausgangsleitung ermöglicht.
Die diskret aufgebaute Schaltung wurde in [5] vorgestellt, und die integrierte
Schaltungsvariante ist zur Veröffentlichung angenommen [6].

5.2 Diskret aufgebaute PAM-4 Treiberschaltung

Um die Umsetzbarkeit des vorgeschlagenen Prinzips zur PAM-4 Signalerzeu-
gung zunächst grundlegend zu überprüfen, wird eine Schaltung aus SMD-
Bauteilen (Surface-Mount Device) auf einer Leiterplatte aufgebaut.
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M2

M1

L1 R1L1

C1 C2 C3 C4

C1 C2 C3 C4

L1L1R1

C1C2C3C4

C1C2C3C4

L1 L1 R1

C1 C2 C3 C4

C1 C2 C3 C4

Tor 2

UG2

Tor 3

UDD

Tor 1

UG1

Abbildung 5.2: Vereinfachter Schaltplan des diskret aufgebauten PAM-4 Treibers

5.2.1 Schaltungskonzept

Als aktive Bauelemente kommen Transistoren vom Typ ATF-55143 zum Ein-
satz, bei dem es sich um einen pHEMT im sog. Enhancement Mode handelt,
und der deshalb mit positiven Gate-Spannungen betrieben werden kann. Mit-
hilfe von SMD-Induktivitäten werden zwei Transistoren wie in Abb. 5.2 dar-
gestellt zu einer einstufigen verteilten Treiberschaltung zusammengefügt. Die
zugehörigen Bauteilwerte sind in Tab. 5.1 aufgeführt, und ein Bild der auf-
gebauten Schaltung ist in Abb. 5.3 gezeigt. Die Eingangs- und Ausgangslei-
tungen sind mit Widerständen und Kondensatoren in verschiedenen Größen-
ordnungen abgeschlossen, um eine gute Anpassung bis in den kHz-Bereich
hin zu erreichen. Die Spannungsversorgung erfolgt über externe Bias-Ts, kann
aber prinzipiell auch über die Leitungsenden erfolgen. Die SMD-Bauteile wer-
den auf einer 0,8 mm dicken Leiterplatte aus dem Substratmaterial RO4003C
aufgelötet, das eine spezifizierte relative Permittivität von 3,38 aufweist. Die
Verbindungen zwischen den Bauteilen sind als Mikrostreifenleitung realisiert,
wobei sich die zugehörige Massefläche auf der Rückseite des Substrats befin-
det. Um die Eigenschaften der Schaltung durch die in Abb. 5.3 sichtbaren Zu-
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Tabelle 5.1: Bauteilwerte der Schaltung

Bauteil Wert

M1/2 ATF-55143

L1 1,15 nH

R1 47Ω

C1 22 pF

C2 100 pF

C3 10 nF

C4 100 nF

34,2 mm

28
,4

m
m

Abbildung 5.3: Aufnahme der aufgebauten Schaltung

leitungen zu den SMA-Steckern (SubMiniature version A) möglichst wenig zu
beeinflussen, wird die Leitungsgeometrie mithilfe von CST so dimensioniert,
dass die Anschlussleitung bei 5 GHz einen Impedanzbetrag von 50Ω aufweist.
Da die Gate- und Drain-Anschlüsse des Transistorgehäuses zwar gegenüber-
liegend, aber nicht auf einer Höhe angeordnet sind und der Gate-Anschluss
von M1 deshalb näher am Ausgang liegt, werden die Anschlussleitungen und
SMA-Stecker ebenfalls leicht versetzt angeordnet.

5.2.2 Charakterisierung im Kleinsignalbereich und
Stabilitätsanalyse

Um zunächst das Kleinsignalverhalten der Schaltung zu charakterisieren, wer-
den Streuparameter-Messungen im Frequenzbereich 0,01 – 10 GHz mithilfe
des PNA-X Netzwerkanalysators durchgeführt. Dazu wird der Messaufbau
zunächst mit der SOLT-Methode [Hie05, S. 122] (Short-Open-Load-Thru) un-
ter Verwendung von koaxialen Standards kalibriert, sodass sich die Referenz-
ebene für die Messung an den SMA-Steckern befindet. Abbildung 5.4 zeigt
die gemessenen Streuparameter in verschiedenen Arbeitspunkten bei variierter
Gate-Spannung des zweiten Verstärkerzweigs und konstanter Gate-Spannung
des ersten Verstärkerzweigs. Es ist zu erkennen, dass die Verstärkungen der
einzelnen Zweige nahezu unabhängig voneinander eingestellt werden kön-
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(d) Simulierte Anpassung am Eingang
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(e) Gemessene Anpassung am Ausgang
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Abbildung 5.4: Gemessene (UG1 = 0,45V, UG2 = 0,41−0,6V, UDD = 2,5V) und simulierte
(UG1 = 0,414V, UG2 = 0,334 − 0,374V, UDD = 2,5V) Streuparameter der
diskret aufgebauten PAM-4 Treiberschaltung
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(a) Messung (UG1 = 0,45V, UG2 = 0,47V,
UDD = 2,5V)
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(b) Simulation (UG1 = 0,414V, UG2 =
0,35V, UDD = 2,5V)

Abbildung 5.5: Gruppenlaufzeit im Arbeitspunkt mit ca. 6 dB Gewinn-Differenz in den beiden
Verstärker-Zweigen

nen. In einem zur PAM-4 Signalerzeugung geeigneten Arbeitspunkt weist
die Schaltung bei 10 MHz in den beiden Zweigen eine Verstärkung von 9,1
bzw. 2,8 dB auf, und die entsprechenden 3 dB Bandbreiten betragen 3,6 bzw.
5,1 GHz. Ein Vergleich der in Abb. 5.4 gezeigten Streuparameter zeigt grund-
sätzlich eine gute Übereinstimmung der gemessenen und simulierten Ergeb-
nisse. Die gute Übereinstimmung der Ergebnisse ist auf die gemeinsame Ver-
wendung von Feld- und Schaltplansimulationen zurückzuführen. Dazu wird
zunächst eine Feldsimulation der Leiterplatte in CST durchgeführt, um die
Einflüsse der SMA-Stecker und Verbindungsleitungen zwischen den Bauele-
menten zu berücksichtigen. Anschließend können die extrahierten Streupara-
meter in die ADS-Schaltplansimulation eingebunden werden.
Sowohl bei den gemessenen Transmissions- als auch den Reflexionsfaktoren
fallen die steilen Sprünge im Bereich der Frequenzen 0,5 und 1,3 GHz auf. Die
Herstellung und Vermessung rein passiver Teststrukturen bestätigt die Annah-
me, dass diese Sprünge durch parasitäre Effekte der Kondensatoren an den
Leitungsenden verursacht werden. In der Simulation können die Sprünge auf-
grund teilweise fehlender Modelle für die Kondensatoren nur bedingt repro-
duziert werden.
Die im Arbeitspunkt mit ca. 6 dB Gewinn-Differenz aus den Streuparame-
tern berechneten Gruppenlaufzeiten sind in Abb. 5.5 dargestellt. Beide Pfade
des Verstärkers zeigen einen ähnlichen Verlauf der Gruppenlaufzeit, allerdings
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5 Aktive Leistungskombinierer zur PAM-Signalerzeugung

kommt es im Frequenzbereich um 0,5 und 1,3 GHz wie auch bei den gezeigten
Streuparametern zu großen Sprüngen.
Um die Stabilität der Schaltung untersuchen zu können, ist eine aufwendigere
Auswertung der gemessenen Streuparameter als bei den bisher betrachteten
Schaltungen mit nur zwei Toren nötig. Das in [BA87] angegebene analyti-
sche Verfahren basiert auf dem Abschluss eines Tores mit einer festen Im-
pedanz und einer anschließenden Untersuchung der Stabilität des entstande-
nen Zweitors. Auf diese Weise kann für die Abschlussimpedanz jedes Tores
ein Bereich im Smith-Diagramm berechnet werden, für den das verbliebene
Zweitor unbedingt stabil ist. Um diese Gebiete im Smith-Diagramm zu loka-
lisieren, ist die Auswertung von drei Bedingungen nötig, sodass für alle drei
Tore insgesamt neun Bedingungen überprüft werden müssen. Eine Reduzie-
rung der nötigen Bedingungen wird in [Tan05] vorgeschlagen. Auch hier wird
ein Tor abgeschlossen, und die Stabilität des verbliebenen Zweitors wird mit-
hilfe des bereits in dieser Arbeit verwendeten µ-Faktors [ES92] untersucht.
Dadurch ist nur die Überprüfung von insgesamt drei Bedingungen nötig, um
zu bestimmen, für welche Abschlussimpedanzen das Dreitor unbedingt stabil
ist. In [BA87] und [Tan05] werden beispielhaft Streuparameter eines Dreitors
an einem Frequenzpunkt ausgewertet und die Trennlinien zwischen beding-
ter und unbedingter Stabilität im Smith-Diagramm berechnet. In der Praxis ist
allerdings zum einen die Betrachtung von Frequenzbereichen und nicht nur
eines einzelnen Frequenzpunkts relevant, zum anderen interessiert auch, wie
hoch der Grad an Instabilität in den Impedanzbereichen mit bedingter Stabili-
tät ist. In dieser Arbeit wird deshalb auf das in [Tan05] vorgeschlagene Prinzip
zurückgegriffen und so erweitert, dass die Beurteilung der Stabilitätsfaktoren
über Frequenzbereiche möglich ist. In ADS lässt sich die Abschlussimpedanz
durch Angabe eines Reflexionsfaktors auf einfache Weise variieren, sodass be-
liebige Bereiche des Smith-Diagramms abgedeckt werden können. Auf diese
Weise wird die Berechnung der Stabilitätsfaktoren über alle gemessenen Fre-
quenzpunkte durchgeführt, und anschließend für jede Abschlussimpedanz der
minimal auftretende µ-Faktor bestimmt. Diese minimalen Werte können dann
in einem Smith-Diagramm dargestellt werden, wobei die Farbgebung mit dem
berechneten Stabilitätsfaktor korrespondiert. Auf diese Weise lassen sich aus
dem Diagramm sofort die Impedanzen ersehen, bei denen unbedingte Stabi-
lität herrscht. Außerdem lässt sich bei den restlichen Impedanzen beurteilen,
wie groß der Instabilitätsbereich des verbliebenen Zweitors ist. In Abb. 5.6
sind die berechneten Stabilitätsfaktoren im gemessenen Arbeitspunkt mit etwa
6 dB Gewinn-Unterschied zu sehen. Die Reflexionsfaktoren der Abschlussim-
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(c) Minimale Stabilitätsfaktoren in Abhängigkeit der Abschlussimpedanz an Tor 3

Abbildung 5.6: Stabilitätsuntersuchung auf Basis der gemessenen Streuparameter im Bereich
0,01 – 10 GHz im Arbeitspunkt mit ca. 6 dB Gewinn-Differenz in den beiden
Verstärker-Zweigen (UG1 = 0,45V, UG2 = 0,47V, UDD = 2,5V, Bezugs-
impedanz der Diagramme Z0 = 50Ω)
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pedanzen werden dazu im Bereich 0 – 1 bzw. 0◦ – 355◦ mit Schrittweiten von
0,05 bzw. 5◦ variiert. Der Index des Stabilitätsfaktors bezieht sich dabei auf
den Stabilitätskreis des entsprechendes Tores. Die Schaltung ist grundsätzlich
bedingt stabil, da sich bei der Berechnung aller Stabilitätsfaktoren Impedanz-
bereiche ergeben, in denen der Stabilitätsfaktor nicht größer als 1 ist. Aller-
dings weisen die Stabilitätsfaktoren in der Nähe von 50Ω ausreichend hohe
Werte auf, sodass die Schaltung mit Impedanzen in der Nähe von 50Ω stabil
betrieben werden kann.

5.2.3 Charakterisierung im Zeitbereich

Zur Charakterisierung im Zeitbereich kommen ein M8190A Signalgenerator
und ein DSA-X 93204A Echtzeit-Oszilloskop zum Einsatz. Zur Charakterisie-
rung werden durch den Signalgenerator sog. PRBS-Signale (Pseudorandom
Binary Sequence) erzeugt, die binäre Datensignale darstellen, die sich nach ei-
ner bestimmten Symbolzahl wiederholen. Die Ordnung N der PRBS definiert
dabei die Länge der Bitfolge, die sich zu 2N − 1 ergibt. Die in den Abb. 5.7a-
c gezeigten Augendiagramme basieren auf PRBS-Eingangssignalen der Ord-
nung 11 und zeigen etwa 10000 Symbole. Wie in Abb. 5.7a gezeigt lässt sich
die Gewinn-Differenz der beiden Pfade so einstellen, dass näherungsweise
äquidistante Abstände zwischen den Amplitudenstufen erreicht werden. Im
entsprechenden Arbeitspunkt beträgt die Leistungsaufnahme der Schaltung
43 mW, und die Ausgangsamplitude bezogen auf die beiden äußeren Amplitu-
denstufen beträgt ca. 0,4 Vpp. Zusätzlich wird in den Abb. 5.7b-c die variable
Einstellung des Gewinn-Unterschieds zwischen den beiden Pfaden demons-
triert, die zu einer unterschiedlichen vertikalen Öffnung des inneren Auges im
Verhältnis zu den äußeren Augen führt. Durch diese analoge Einstellung einer
Vorverzerrung ist es möglich, Nichtlinearitäten von Komponenten nach der
Treiberschaltung auszugleichen.

5.3 Integrierte Treiberschaltung zur PAM-4
Signalerzeugung

Um das vorgestellte Schaltungsprinzip zur PAM-4 Signalerzeugung auch
für integrierte Schaltungen zu verifizieren, wird eine Prototyp-Schaltung in
SG13S Technologie entwickelt.
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100 ps

100 mV

(a) Gemessenes 4 GBit/s Ausgangssignal mit näherungsweise äquidistanten Amplitudenstufen
(UG1 = 0,45V, UG2 = 0,47V, UDD = 2,5V)

100 ps

100 mV

(b) Verringerter Gewinn-Unterschied (UG1 =
0,43V, UG2 = 0,52V, UDD = 2,5V)

100 ps

100 mV

(c) Erhöhter Gewinn-Unterschied (UG1 =
0,45V, UG2 = 0,41V, UDD = 2,5V)

Abbildung 5.7: Gemessene 4 GBit/s Ausgangssignale bei unterschiedlichen Arbeitspunkten

5.3.1 Schaltungskonzept

Wie aus dem in Abb. 5.8 gezeigten Schaltbild zu erkennen ist, wird jeweils
eine Verstärkerzelle pro Eingang genutzt, die in hochohmige Leitungen einge-
bettet ist. Die Dimensionierung der Bauteile kann Tab. 5.2 entnommen wer-
den, und eine Aufnahme der gefertigten Schaltung ist in Abb. 5.9 gezeigt. Die
gewählte Transistorgröße der Emitterschaltung ist ein Kompromiss zwischen
Bandbreite, Gewinn und Ausgangsleistung der Schaltung. Grundsätzlich lässt
sich die gewählte Architektur der Verstärkerzelle auf mehrstufige Implemen-
tierungen erweitern, sodass Gewinn und Ausgangsleistung bzw. bei Verwen-
dung kleinerer Transistoren die Bandbreite gesteigert werden können.
Wie bereits im Zusammenhang mit dem diskret aufgebauten PAM-4 Trei-
ber erläutert, ist eine Gleichstromentkopplung an den Leitungsabschlüssen
sinnvoll, um keine zusätzliche Verlustleistung aufgrund der Versorgungsspan-
nungen zu erzeugen. Eine Gleichstromentkopplung bis in den kHz-Bereich
ist allerdings aufgrund des hohen Platzbedarfs von Kondensatoren auf dem
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Abbildung 5.8: Vereinfachtes Schaltbild des entwickelten integrierten PAM-4 Treibers

Tabelle 5.2: Bauteilwerte der Schaltung

Bauteil Wert

Q1/2

npn13p
6× 0,12×
0,48 µm2

lL,ein 0,53 mm

lL,aus 0,59 mm

|ZL,ein| 94Ω (50 GHz)

|ZL,aus| 87Ω (50 GHz)

RT 50Ω

0,72 mm

0,
45

m
m

Abbildung 5.9: Aufnahme der hergestellten Schal-
tung
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Chip nicht praktikabel. Für die in der SG13S Technologie verfügbaren MIM-
Kondensatoren ist eine flächenbezogene Kapazität von 1,5 fF/µm2 spezifiziert
[fiM16b] [fiM16a], sodass z.B. für eine Kapazität von 1 nF eine Fläche von
0,67 mm2 benötigt wird. Aus diesem Grund muss eine Kombination aus Kon-
densatoren auf dem Chip und zusätzlichen externen Kondensatoren verwen-
det werden, die z.B. über Bonddrähte mit dem Chip verbunden oder direkt
auf den Chip geklebt werden [HBS05]. Dieses Verfahren ist grundsätzlich
auch für die hier untersuchte Schaltung umsetzbar, allerdings wurde im Rah-
men einer Prototyp-Entwicklung in dieser Arbeit darauf verzichtet. Die Ein-
und Ausgangsleitungen werden direkt mit 50Ω Widerständen abgeschlossen,
die dadurch einen Verstärkerbetrieb bis zu beliebig niedrigen Frequenzen er-
möglichen. Die Zuführung der Ströme und Spannungen erfolgt über exter-
ne Bias-Ts. In fortgeschrittenen Realisierungen können bei Verwendung einer
Gleichstromentkopplung über externe Kondensatoren auch die Versorgungs-
spannungen über die Leitungsenden zugeführt werden, sodass keine Bias-Ts
mehr verwendet werden müssen.
Für die Eingangsleitungen wird wie schon bei den verteilten Verstärkern aus
Abschnitt 4.4 die minimal mögliche Signal-Leiterbreite von 2 µm gewählt, um
eine möglichst hochohmige Leitung zu erzeugen. Für die Ausgangsleitung
wird aufgrund des höheren Gleichstroms eine Leiterbreite von 3 µm gewählt.
Aufgrund des symmetrischen Layouts der Schaltung können die beiden Ein-
gangssignale mit einer GSGSG-Messspitze zugeführt werden.

5.3.2 Charakterisierung im Kleinsignalbereich

Die auf Basis einer SOLR-Kalibration [FP92] von 10 MHz bis 65 GHz gemes-
senen Streuparameter sind in Abb. 5.10 zu sehen. Ähnlich wie bei der diskret
aufgebauten Schaltung kann der Gewinn jedes Pfades individuell eingestellt
werden, ohne dass die Eigenschaften des anderen Pfades merklich beeinflusst
werden. Bei etwa 6 dB Gewinn-Unterschied zwischen den beiden Pfaden der
Schaltung kann ausgehend von einer Bezugsfrequenz von 1 GHz eine Band-
breite von 36 GHz beim Pfad mit der höheren Verstärkung, und eine Bandbrei-
te von 49 GHz beim Pfad mit der niedrigeren Verstärkung ermittelt werden.
Der Vergleich mit den in Abb. 5.10 gezeigten Simulationsergebnissen zeigt
exzellente Übereinstimmung mit den Messwerten und bestätigt die gewähl-
te Methodik aus Feldsimulation in CST und Schaltplansimulation in ADS.
Die in Abb. 5.11 gezeigte Gruppenlaufzeit bei etwa 6 dB Gewinn-Unterschied
zeigt geringe Laufzeitdifferenzen von maximal 1,4 ps im Bereich von 0,3 bis
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(a) Gemessene Verstärkung
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(b) Simulierte Verstärkung
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(c) Gemessene Anpassung am Eingang

0 10 20 30 40 50 60
−40

−30

−20

−10

0

Frequenz in GHz

R
efl

ex
io

ns
fa

kt
or

in
dB

UB2,max.

UB2,min.

|S11|

|S22|

(d) Simulierte Anpassung am Eingang
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(e) Gemessene Anpassung am Ausgang
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Abbildung 5.10: Gemessene (UB1 = 1,05V, UB2 = 0,938 − 0,992V, UCC = 1V) und simu-
lierte (UB1 = 0,98V, UB2 = 0,87 − 0,92V, UCC = 1V) Streuparameter der
integrierten PAM-4 Treiberschaltung
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(a) Messung (UB,1 = 1,05V, UB,2 = 0,96V,
UCC = 1V)
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(b) Simulation (UB1 = 0,98V, UB2 = 0,89V,
UCC = 1V)

Abbildung 5.11: Gruppenlaufzeit im Arbeitspunkt mit ca. 6 dB Gewinn-Differenz in den beiden
Verstärker-Zweigen

64 GHz, was für die synchrone Kombination der Eingangssignale im PAM-4
Betrieb von großer Bedeutung ist. Zur Darstellung der Gruppenlaufzeit wurde
ein gleitender Mittelwert aus fünf Frequenzpunkten ab einer Frequenz von
2 GHz gewählt, um die Auswirkungen des Rauschens auf die gemessenen
Streuparameter zu reduzieren. Wie bereits in Abschnitt 2.2 gezeigt können
der Anstieg des Gewinns bzw. der Abfall der Gruppenlaufzeit bei niedrigen
Frequenzen durch das elektrothermische Verhalten des Transistors begründet
werden.
Anhand der gemessenen Streuparameter kann außerdem die Stabilität der
Schaltung mit der in Abschnitt 5.2.2 vorgestellten Methodik untersucht wer-
den. In allen Arbeitspunkten ergeben sich bei Untersuchung von Reflexions-
faktoren der Abschlussimpedanzen im Bereich 0 – 1 bzw. 0◦ – 355◦ mit
Schrittweiten von 0,05 bzw. 5◦ Stabilitätsfaktoren größer als 1, sodass die
Schaltung unbedingt stabil ist.

5.3.3 Charakterisierung im Zeitbereich

Um das Prinzip der PAM-4 Signalerzeugung bei hohen Datenraten zu demons-
trieren, werden Messungen mit Datensignalen im Zeitbereich durchgeführt.
Die Eingangssignale werden von einem Signalgenerator MP1758A bereitge-
stellt, der Datensignale bis 12,5 GBit/s mit einer PRBS-Ordnung von 31 er-
zeugen kann. Das Ausgangssignal wird von einem DCA-J 86100C Sampling-
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5 Aktive Leistungskombinierer zur PAM-Signalerzeugung

Oszilloskop aufgenommen. Um Messungen mit synchronen Signalen an den
Eingängen der Schaltung durchzuführen, müssen eventuelle Laufzeitunter-
schiede durch Kabel, Bias-Ts, etc. ausgeglichen werden. Da ein Ausgleich
während des Betriebs ebenfalls die Laufzeitunterschiede zwischen den Signal-
pfaden der Schaltung ausgleichen und damit das Ergebnis verfälschen würde,
wird vor der eigentlichen Messung die Synchronität der Eingangssignale über-
prüft. Dazu kontaktiert die Messspitze zur Zuführung der Eingangssignale ei-
ne duale Koplanarleitung auf einem Kalibrationssubstrat. Dann wird eine mit
dem Oszilloskop verbundene Messspitze nacheinander auf die beiden End-
punkte der Leitungen gesetzt. Da das Oszilloskop ein Referenzsignal von der
Datenquelle erhält, kann auf diese Weise ein möglicher Laufzeitunterschied
zwischen den beiden Pfaden ermittelt und an der Datenquelle selbst oder durch
zusätzliche Phasenschieber ausgeglichen werden.
Abbildung 5.12 zeigt aufgenommene Augendiagramme des PAM-4 Aus-
gangssignals bei einer Baudrate von 12,5 Gbaud in verschiedenen Arbeits-
punkten basierend auf einer Messung von etwa 135000 Punkten. In Abb. 5.12a
wird gezeigt, dass sich die Verstärkungsdifferenz zwischen den beiden Schal-
tungspfaden so einstellen lässt, dass das entstehende Augendiagramm in et-
wa äquidistante Amplitudenstufen aufweist. Durch unterschiedliche Gewinn-
Einstellungen in den beiden Schaltungszweigen kann wie in den Abb. 5.12b-c
demonstriert eine Vorverzerrung des Augendiagramms erfolgen. Eine poten-
tielle Anwendung dieser Vorverzerrung ist z.B. die Ansteuerung von Mach-
Zehnder-Modulatoren, die eine nichtlineare elektro-optische Übertragungs-
funktion aufweisen [FZH+13].
Um über 12,5 GBit/s hinausgehende Datenraten der Eingangssignale zu erzeu-
gen, wird zusätzlich ein MP1801A Multiplexer genutzt. Da dieser nur einen
Ausgangskanal besitzt, wird das zweite Eingangssignal aus dem invertierten
Ausgang und einer unterschiedlichen Kabellänge erzeugt, und die Phasendif-
ferenz durch einen zusätzlichen analogen Phasenschieber ausgeglichen. Die
maximale gemessene Datenrate des PAM-4 Signals beträgt 50 GBit/s, und die
zugehörigen Augendiagramme bei verschiedenen Ausgangsamplituden sind
in Abb. 5.13 gezeigt. Anhand von Abb. 5.13b ist zu erkennen, dass durch Er-
höhung der Amplituden der Eingangssignale eine Steigerung der PAM-4 Aus-
gangsamplitude bis auf ca. 0,4 Vpp erreicht werden kann. Im korrespondieren-
den Arbeitspunkt beträgt die Leistungsaufnahme der Schaltung 63 mW. Das
Augendiagramm in Abb. 5.13b bei höherer Ausgangsamplitude ist verzerrter
als das Augendiagramm aus Abb. 5.13a, was auf den bei höherer Eingangs-
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15 ps

50 mV

(a) Äquidistante Amplitudenstufen (UB1 = 1,05V, UB2 = 0,965V, UCC = 1V)

15 ps

50 mV

(b) Verringerter Gewinn-Unterschied (UB1 =
1,05V, UG2 = 0,98V, UCC = 1V)

15 ps

50 mV

(c) Erhöhter Gewinn-Unterschied (UB1 =
1,05V, UB2 = 0,94V, UCC = 1V)

Abbildung 5.12: Gemessene 25 GBit/s Ausgangssignale der integrierten PAM-4 Treiberschaltung
bei unterschiedlichen Arbeitspunkten

amplitude zunehmenden Einfluss der Nichtlinearität der Schaltung zurückzu-
führen ist.
Die bei Datenraten von 50 GBit/s bereits deutlich reduzierten Augenöffnungen
werden auch vom Tiefpassverhalten des Messaufbaus bestehend aus Kabeln,
Bias-Ts, Dämpfungsgliedern und Messspitzen verursacht. In Abb. 5.14 sind
die auf gemessenen Streuparametern der Komponenten basierenden Trans-
missionsfaktoren der beiden Datenpfade gezeigt, die ein starkes Tiefpassver-
halten aufweisen. In Abb. 5.15 sind simulierte Augendiagramme der reinen
Schaltung und unter Berücksichtigung des Messaufbaus gezeigt. Das Augen-
diagramm unter Berücksichtigung des Messaufbaus zeigt deutlich geringere
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(a) Ausgangsamplitude ca. 0,2 V (UB1 =
1,05V, UB2 = 0,96V, UCC = 1V)
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(b) Ausgangsamplitude ca. 0,4 V (UB1 =
1,04V, UB2 = 0,955V, UCC = 1V)

Abbildung 5.13: Gemessene 50 GBit/s Ausgangssignale der integrierten PAM-4 Treiberschaltung
bei unterschiedlichen Ausgangsamplituden
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Abbildung 5.14: Frequenzverlauf der bei der Zeitmessung verwendeten Zuleitungskomponenten
(Kabel, Bias-T, etc.)
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Abbildung 5.15: Simulierte Augendiagramme bei 50 GBit/s PAM-4 Signalen
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Augenöffnungen, was darauf schließen lässt, dass auch bei der Messung die
Qualität des Augendiagramms durch den Messaufbau deutlich reduziert wird.
Vergleicht man die reine Datenrate, so sind die mit dem vorliegenden Mess-
aufbau demonstrierten Ergebnisse schlechter als die der Schaltungen aus dem
Stand der Technik (vgl. Tab. 5.3). Allerdings lässt die gemessene analoge
Bandbreite der Schaltung darauf schließen, dass bei geringerer Tiefpasswir-
kung des Messaufbaus höhere Datenraten möglich wären. Die Leistungsauf-
nahme von 63 mW liegt bereits deutlich unter dem Wert des Großteils der Ver-
gleichsschaltungen. Zudem muss betrachtet werden, dass nur etwa 11 mW tat-
sächlich von den Transistoren aufgenommen werden, und der Rest durch die
Leitungsterminierungen verbraucht wird. Durch gleichstromentkoppelte Ter-
minierungsimpedanzen lässt sich die Leistungsaufnahme der Schaltung des-
halb deutlich reduzieren. Des Weiteren stellt die hier gezeigte Schaltung eine
sehr einfache Prototyp-Variante dar. Durch Einsatz von optimierten Verstär-
kerzellen wie z.B. einer Kaskode und einen mehrstufigen Aufbau lassen sich
sowohl Bandbreite als auch die Ausgangsamplitude der Schaltung erhöhen,
sodass die verteilte Kombinierschaltung ein vielversprechendes Konzept zur
Realisierung hoher Datenraten darstellt.
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Tabelle 5.3: Übersicht zu integrierten PAM-4 Signalquellen

Arbeit Topologie Technologie
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[BSH+15]
Analoger PAM-4

Treiber
SiGe HBT 56 0,32 97

[BHE16]
Analoger PAM-4

Treiber
SiGe HBT 300 90 0,6 1771

[CHL+16]
Analoger PAM-4

Treiber
InP DHBT 350 120 0,62 1831

[RLA+17]
Analoger PAM-4

Treiber
SiGe HBT 300 100 4 390

[SLY+18] 4-Tap FFE SiGe BiCMOS 50 4551

[HHG+15]
8-Bit DAC mit
verteilter Takt-/

Ausgangsleitung
CMOS 100 0,42 2500

[CMKR18]
MUX + CLK +

2-Bit DAC
CMOS 80 0,63 44

[KBD+18]
MUX + CLK +

3-Tap FFE
CMOS 112 0,42 232

[AIA16] 6-Bit DAC R-2R InP DHBT 220 160 0,365 5300

[KDJ+18] MUX + 3-Bit DAC InP DHBT 400 200 3,7 2900

Diese Arbeit
Verteilter

Kombinierer
SiGe HBT 240 50 0,4 63

MUX: Multiplexer, CLK: Schaltung zur Takterzeugung
1inklusive VCSEL Leistungsaufnahme 2aus Augendiagramm abgeschätzt
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6 Schlussfolgerungen

Die vorliegende Arbeit beschäftigt sich mit dem Entwurf und der Modellie-
rung von kompakten und verteilten Verstärkern, die in breitbandigen Über-
tragungssystemen eingesetzt werden können. Der Schwerpunkt der Untersu-
chungen liegt dabei auf der Entwicklung von Verstärkern mit variablem Ge-
winn, die z.B. zur Anpassung der Empfangsleistung an die Basisbandschnitt-
stelle genutzt werden können.
In Kapitel 2 werden nach einer Analyse der häufig in kompakten Verstär-
kern verwendeten Verstärkerstufen die Unterschiede zwischen verschiedenen
Schaltungsprinzipien zur Einstellung des Gewinns untersucht. Unter den be-
trachteten Schaltungstopologien stellt sich eine Kaskode mit Paralleltransistor
als vielversprechender Ansatz heraus, um über einen großen Dynamikbereich
hohe Bandbreiten zu realisieren. Basierend auf dieser Topologie wird ein kom-
pakter Verstärker mit einstellbarer Verstärkung zwischen 0,1 und 18,2 dB ent-
worfen, der in allen gemessenen Arbeitspunkten eine Bandbreite von mindes-
tens 42 GHz aufweist. Ein Hauptaugenmerk bei der Entwicklung des Verstär-
kers liegt auf der geringen Variation der Gruppenlaufzeit, die in der vermesse-
nen Schaltung über alle Arbeitspunkte im Frequenzbereich von 0,3 bis 63 GHz
maximal 5,5 ps beträgt. Ermöglicht wird dies durch die detaillierte Unter-
suchung der passiven Bauteile des Verstärkers mithilfe elektromagnetischer
Feldsimulationen, die auch zur Dimensionierung der zur Erhöhung der Band-
breite eingesetzten Induktivitäten genutzt werden. Ein wichtiger Bestandteil
des entwickelten Verstärkers ist die Kontaktstruktur, die zur Vermessung und
zum Aufbau des Chips genutzt werden kann. Durch die Realisierung der Kon-
taktstruktur als kurze Koplanarleitung mit anschließendem Übergang zu einer
Mikrostreifenleitung wird eine sehr breitbandige Anbindung des Chips bei ge-
ringem Platzbedarf ermöglicht.
Das in Kapitel 3 vorgestellte Konzept zur Kleinsignalbeschreibung von ver-
teilten Verstärkern ermöglicht die intuitive Beschreibung auf Basis von Bild-
parametern, die ein anschauliches Gegenstück zur klassischen Beschreibung
der Wellenausbreitung auf Übertragungsleitungen bildet. Ein wichtiges Ergeb-
nis sind verbesserte Formeln zur Berechnung der Bildparameter, die sich von
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den aus der Literatur bekannten Berechnungsformeln unterscheiden. Mithilfe
der überarbeiteten Formeln lassen sich auch Netzwerkstrukturen beschreiben,
bei denen die aus der Literatur bekannten Formeln keine korrekten Ergebnis-
se liefern, wie anhand zweier Beispiele mit verlustlosen bzw. nicht-passiven
Netzwerken demonstriert wird. Die auf Basis der Bildparameter-Theorie her-
geleiteten Formeln ermöglichen die Beschreibung von verteilten Verstärkern
mit homogenen Leitungsstrukturen und beliebigen Abschlussimpedanzen.
Anhand einer dreistufigen Verstärkerschaltung mit variablem Gewinn wird
ausführlich die Modellbildung eines verteilten Verstärkers mithilfe von Bild-
parametern an einem konkreten Beispiel demonstriert. Das entstandene unila-
terale Modell bildet den Verlauf der Streuparameter in sehr guter Näherung ab
und eignet sich zur Analyse der Frequenzverläufe in den verschiedenen Ar-
beitspunkten. Aus diesen Untersuchungen resultiert eine optimierte Verstär-
kerzelle, die die Bandbreite der Schaltung bei niedrigem Gewinn erhöht. Das
Beispiel demonstriert, dass das in Kapitel 3 vorgestellte Konzept zur Model-
lierung von verteilten Verstärkern auch für praktische Schaltungen wertvolle
Einblicke in die Funktionsweise der Schaltung ermöglicht, und zur zielgerich-
teten Optimierung genutzt werden kann. Die realisierte zweistufige Schaltung
nutzt das Prinzip der kapazitiven Teilung zur Erhöhung der Bandbreite und
ermöglicht damit eine minimale obere Grenzfrequenz von 110 GHz bei einem
Verstärkungsbereich von -3,3 bis 8,6 dB.
Aufbauend auf den gewonnenen Erkenntnissen zu verteilten Verstärkern wird
ein neues Schaltungskonzept zur Erzeugung von PAM-4 Signalen aus zwei
binären Datensignalen vorgeschlagen. Die in Kapitel 5 gezeigten Implemen-
tierungsbeispiele demonstrieren, dass es grundsätzlich möglich ist, PAM-4 Si-
gnale mithilfe von Kombinierschaltungen nach dem Prinzip eines verteilten
Verstärkers zu erzeugen. Die integrierte Chip-Variante zeigt, dass bereits mit
einem sehr einfachen einstufigen Aufbau und Emitterschaltungen hohe Daten-
raten im Bereich von 50 GBit/s möglich sind. Durch Einsatz verbesserter Ver-
stärkerzellen wie z.B. einer Kaskode und der Implementierung mehrstufiger
Varianten lassen sich sowohl die Bandbreite als auch die Ausgangsamplitude
deutlich erhöhen. Zusätzlich bietet die mögliche Gleichstromentkopplung der
Ein- und Ausgangsleitungen großes Potential um die Leistungsaufnahme zu
reduzieren.
Die wichtigsten Forschungserkenntnisse der Arbeit lassen sich wie folgt zu-
sammenfassen:
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• Mit der entwickelten Kontaktstruktur für Signale in koplanarer GSGSG-
Konfiguration lassen sich differentiell aufgebaute Schaltungen sehr breit-
bandig und platzsparend kontaktieren. Die vermessene Teststruktur mit
einer Länge von 0,29 mm zeigt maximale Transmissionsverluste von
lediglich 0,41 dB bis 67 GHz und eine exzellente Phasenlinearität.

• Die bestehenden netzwerktheoretischen Beschreibungsansätze von kas-
kadierten Zweitoren mithilfe von Bildparametern werden verbessert und
erweitert. Die in dieser Arbeit hergeleitete Theorie ermöglicht die Be-
schreibung von kaskadierten Netzwerken aus symmetrisch angeordne-
ten, reziproken Zweitoren.

• Basierend auf der Netzwerkbeschreibung mit Bildparametern wird ein
unilaterales Kleinsignalmodell für verteilte Verstärker mit homogenen
Leitungsstrukturen entwickelt, die aus beliebigen, reziproken Netzwer-
ken bestehen können. Gegenüber den aus der Literatur bekannten An-
sätzen ermöglicht die hier gezeigte Theorie die Berücksichtigung belie-
biger Abschlussimpedanzen bei gleichzeitig sehr anschaulicher, analy-
tischer Beschreibung.

• Anhand verschiedener Beispielschaltungen wird die unilaterale Modell-
bildung des verteilten Verstärkers demonstriert. Die exzellente Überein-
stimmung des Modells mit den Ergebnissen der Schaltungssimulation
bestätigt die Nutzbarkeit der Methodik im Umfeld der konkreten Schal-
tungsentwicklung.

• Mit der verteilten Schaltung zur Leistungskombination wird eine inno-
vative Lösung zur Erzeugung von PAM-4 Signalen mit sehr hoher Da-
tenrate vorgeschlagen. Das durch Beispielschaltungen verifizierte Prin-
zip zeigt hohes Bandbreitenpotential bei gleichzeitig niedriger Verlust-
leistung.

Die in dieser Arbeit entwickelten Schaltungen demonstrieren, dass sich so-
wohl mit verteilten als auch mit kompakten Schaltungstopologien breitbandi-
ge Verstärker mit variablem Gewinn realisieren lassen. Kompakte Verstärker
ermöglichen die Implementierung komplexer, mehrstufiger Schaltungen mit
hohem Maximalgewinn auf sehr kleiner Chip-Fläche. Während die Bandbrei-
te kompakter Verstärker durch die Zeitkonstanten aus Lastwiderständen und
Transistorkapazitäten begrenzt ist, ermöglicht die verteilte Verstärkerstruktur
durch die Absorption der Transistorkapazitäten in künstliche Übertragungs-
leitungen höhere Bandbreiten. Die in dieser Arbeit gezeigte Analyse von ver-
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schiedenen Schaltungsprinzipien zur Einstellung des Verstärkergewinns stellt
eine wertvolle Entscheidungshilfe zur Entwicklung zukünftiger Schaltungen
dar. Die entwickelte Kleinsignalbeschreibung des verteilten Verstärkers er-
möglicht es dem Schaltungsentwickler, auf einfache Weise Einblicke in die
Funktionsweise von Schaltungen zu erhalten, und diese Erkenntnisse zur ziel-
gerichteten Optimierung zu nutzen. Die vorliegende Arbeit leistet damit einen
Beitrag zur Entwicklung breitbandiger Verstärker für den Einsatz in Übertra-
gungssystemen, und ermöglicht durch die gezeigten Ansätze und Methoden
eine Optimierung des Entwicklungsprozesses.
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