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Anhang

A Modifizierte MOS Level1-Modellgleichungen

Die Schwellenspannung Uy eines MOS-Transistors:

U; =Ug + & +y Barg (A1)

berechnet sich aus der Flachbandspannung Ugg, dem Oberflachenpotential ®s, der Substrat-
effektkonstanten y und einem sog. Sagrationskoeffizienten sarg [95]. Die im Schwellen-
spannungsterm enthaltene Flachbandspannung Ugg :

_ qINg
Co

Urs = Puys (A.2)
setzt sich aus der Austrittsarbeit ®),s zwischen dem Gatematerial und dem Silizium-Substrat,
der Oberflachenladungsdichte Ngs und der flachenbezogenen Gatekapazitat C'y zusammen.
Mit dem Typ des Gatematerials tpg A' (type of gate), der zugehorigen Dotierstoffkonzentration
Ngate sowie der Angabe der Substratdotierung Ng g kann die Austrittsarbeit ®y,5 gemal der
nachfolgenden Formel [20]:

] g
Pis = Utermp [ﬂ]nBNﬁD_ tpg DhENGATE % (A.3)
Odn O 0n [

berechnet werden. Die in der Austrittsarbeit enthaltene Temperaturspannung:

kT
temp T q

§] (A.4)

setzt sich bekannterweise aus der Boltzmannkonstanten k, der Temperatur T und der Ladung q
zusammen und betragt ca. 26mV bei Raumtemperatur. Letztendlich beeinfluBt die flachen-
bezogene Gatekapazitat C'y:

Al Typ des Gatematerials tpg:
1) tpg=+1 : Vorzeichen der Gatedotierung entgegengesetzt zur Substratdotierung
2) tpg=-1 : Vorzeichen der Gatedotierung gleich dem der Substratdotierung
3)tpg=0 : Gatematerial aus Aluminium
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den Ausdruck zur Berechnung der Flachbandspannung. Soll sowohl der Bereich der starken als
auch schwachen Inversion berlcksichtigt werden, so muB3 bei dem ebenfalls im Schwellen-
spannungsterm enthaltenen Oberfldchenpotential ®< eine Unterscheidung getroffen werden:

_ R, fUr starke Inversion

UB (A.6)

- %,5 0, fur schwache Inversion
Im Bereich der starken Inversion setzt sich das Oberflachenpotential ®g aus dem Zweifachen
des Fermipotentials ®¢ zusammen. Dagegen ist im Bereich der schwachen Inversion das Ober-
flachenpotential um eine Halfte des Fermipotentials reduziert. Das Fermipotential:

N,z O
@ = U Elhgﬂm (A.7)

s
n

O

hangt von der Temperaturspannung Uiey, sowie dem logarithmischen Verhaltnis zwischen der
Substratdotierung Ng g und der intrinsischen Eigenleitungsdichte n; ab. Der letzte Term in der
Schwellenspannung Ut wird durch die Multiplikation der Substrateffektkonstanten:

y = \/ngo [&5; Nsyg

: (A.8)
Cg
mit dem Sagrationskoeffizienten [95]:
E D — Uy falls Ug <0
[®
sarg =3 > sonst (A.9)
Oy +050 +0375 28
E CDS CDS

gebildet. Je nach Vorzeichen der Substratvorspannung Ugs werden unterschiedliche Ausdriicke

fir den Sagrationskoeffizienten sarg gemaB der obigen Gleichung (A.8) verwendet. Die
|

Schwellenspannung Uty ohne Substratvorspannung (Ugs = 0) ergibt sich somit zu:

UTozq)Ms_qE},\lSS"'q)S"'yE{/?S' (A.10)
9

Uber eine am MOS-Transistor angelegte Gate-Source-Spannung Ugs kann somit der Zustand
der Kanalregion beeinfluBt werden. Bis knapp unterhalb der Schwellenspannung Uy ist der
Kanal an Ladungstragern verarmt, mit zunehmender Spannung durchlduft er Zustande einer
schwachen und starken Anreicherung, bzw. Inversion von Ladungstragern. Die Spannung, bei
welcher der Transistor den Ubergang von der schwachen zur starken Inversion vollzieht, kann
Uber eine sog. Einschaltspannung Ugy definiert werden, die sich aus der Schwellenspannung
Uy, der Temperaturspannung Uiemo Und einem sog. Slope-Faktor ng zusammensetzt:

Uy =Up +n, Wy, (A.11)
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Der sog. Slope-Faktor n:

y T,
N 20/0, - Uy

S Cg

g ONFS +
(A.12)

stellt eine technologieabhangige GréBe dar, die in der Regel zwischen 1.3 und 2 variiert und
zudem noch Uber die Substratvorspannung Ugs beeinfluBbar ist. Fir Gate-Source-Spannungen
oberhalb der Einschaltspannung Uy, (starke Inversion) kann fur den Drainstrom Ips im sog.
Anlaufgebiet, das auch haufig als Triodengebiet bezeichnet wird, folgender Zusammenhang:

W U
Bo ETE@UGS _UT)_%@]JDS E@ +A EUDS)

los T (A.13)
botoufe s |
angegeben werden, wobei B die Leitfahigkeitskonstante angibt:
By = Ho [Ty, (A.14)

die sich wiederum aus der Beweglichkeit pg der Ladungstrdger und der flachenbezogenen
Gatekapazitat C'g zusammensetzt. Der Term (1+A-Upg) berlcksichtigt dabei den Effekt der
Kanallangenmodulation und stellt eine empirische Korrektur des Ausgangsleitwertes
gy4s =0lps/0Upg dar. Fur die Genauigkeit der Stromberechnung ist zudem die Bertcksichtigung
der sog. Geschwindigkeitssattigung von enormer Wichtigkeit, da eine Vernachlassigung dieses
Effekts bereits zu einer Abweichung des Absolutwertes im zweistelligen Prozentbereich fiihren
kann. Da die Geschwindigkeit der beweglichen Ladungstrager im Kanal einem elektrischen Feld
sowohl in longitudinaler als auch transversaler Richtung unterworfen sind, kann der Effekt der
Geschwindigkeitssattigung durch die Reduktion einer Langsfeldbeweglichkeit p:

T —“ﬁ (A.15)
1+ DS
EC D]'eﬁ
und einer Querfeldbeweglichkeit pg:
™ Ho (A.16)

T 140Uy - Uy)

beschrieben werden [95]. Dabei entspricht ©® dem Querfeldbeweglichkeitsreduktionsfaktor und
Ec der kritischen Feldstarke:

Fo = -max (A.17)
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die sich aus der maximalen Geschwindigkeit v, und der Beweglichkeit py der Ladungstrager
berechnet.

FUr kleine Drain-Source-Spannungen verhdlt sich der Transistor wie ein spannungs-
gesteuerter Widerstand. Erreicht die Drain-Source-Spannung im Kanal die sogenannte Satti-
gungsspannung Upsat, wird der Kanal abgeschnurt, so daB3 der Drainstrom Ips bei Vernach-
lassigung der Kanallangenmodulation nahezu konstant bleibt. Mit der Abschnirbedingung:

|

ali: (A.18)
0 Ups

ergibt sich die Sattigungsspannung zu [20]:

U.. —U
U =—6 T (A.19)
DSAT x/E
1+ V. +,/1+20V U.. —U
mit: K=—=F € und: vczm. (A.20)
2 Vmax D]'eﬁ

Die Sattigungsspannung Upsar, die haufig auch als effektive Gate-Source-Spannung Ugess be-
zeichnet wird, definiert die Grenze zwischen dem zuvor erwdhnten Triodengebiet und dem sich

anschlieBendem Séattigungsgebiet. Fir den Strom oberhalb der Sattigungsspannung Upgat
gilt:

W U
Bo ET E@UGS - UT) i QHUDSAT E(1 +A mJDS)
lps = . (A.21)

(1+@|:(UGS —UT )Lujéll_'_ UDSAT E

In diesem Gebiet verhdlt sich der Transistor wie eine spannungsgesteuerte Stromquelle mit
einem endlichen Ausgangsleitwert gg.

Fir Gate-Source-Spannungen unterhalb der zuvor angegebenen Einschaltspannung Ugy
gemaB Gleichung (A.10) berechnet sich der Drainstrom [96]:

E(UGS _UON)D L O UDS %
[« =1 Le -e (A.22)
ps — !pson ngins U, %E@ Xp%’ Uy

gemaB einer exponentiellen Charakteristik, die dem eines Bipolartransistors stark dhnelt. Inson

ist dabei der Drainstrom in starker Inversion bei Ugs=Uqy. Bei Drain-Source-Spannungen Upg
im Bereich vom drei- bis vierfachen der Temperaturspannung Uyem geht der Drainstrom Ipg in
Sattigung, da der Ausdruck exp(-Ups/Utemp) gegenuber eins vernachlassigbar klein wird.
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B Konvergenzbetrachtungen unterschiedlicher
Interpolationsverfahren

Dieser Abschnitt beschaftigt sich mit Konvergenzbetrachtungen unterschiedlicher Inter-
polationsverfahren. Betrachtet wird dabei sowohl das klassische Interpolationsverfahren nach
Lagrange als auch ein moderneres Interpolationsverfahren mit stickweise definierten
Polynomfunktionen, das fir den Einsatz in der Praxis weitaus praktikabler ist.

Bevor wir uns jedoch mit den Fehlerabschatzungen der moderneren Interpolationsverfahren
auseinander setzen, sei zundchst die klassische Interpolationsmethode nach Lagrange
betrachtet. Hierbei interessiert uns, wie genau ein Langrange’sches Interpolationspolynom P, (x)
vom Grad m eine Funktion f(x) aus einer vorgegebenen Anzahl von n MeBpunkten approximiert
[33,36,37]. Der Grad m des Interpolationspolynoms P,(x) ist dabei m=n+1. Die GroBe des
Interpolationsfehlers 1aBt sich jedoch nur angeben, wenn die Funktion f(x) bekannt und
(m+1)-mal stetig differenzierbar ist. Dazu betrachten wir den resultierenden Interpolationsfehler:

sl(x)zf(x)—Pm(x) (B.1)
im gesamten Interpolationsintervall [a,b]. Nachfolgend definieren wir uns eine Hilfsfunktion F(x):

F(x) =€, (x) - cOw(x), (B.2)

m=n-1
mit dem Knotenpolynom: w(x) = |_I (x-x). (B.3)

Da die Interpolationsbedingung an den Stellen x=x; erfullt ist, gilt:
F(x)=¢(x)-cBv(x)=0 O i=0,1,..,n-1 (B.5)

und unter Berlcksichtigung von Gleichung (B.4) an einer festen Stelle x¢:

Fx,) = & (x() — cOw(x,) = &, (x;) - = () ey =0, (8.6)

Die Hilfsfunktion F(x) besitzt deshalb in [a,b] mindestens (m+2) verschiedene Nullstellen. Mit der
Voraussetzung, dal3 die Funktion f(x) mindestens (m+1)-mal stetig differenzierbar ist, existiert
nach dem Satz von Rolle eine Stelle £0[a,b], fur die F<m+”(a)=o gilt.
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Da P,(x) ein Polynom m.ter Ordnung sowie das Knotenpolynom w(x) ein Polynom (m+1).ter
Ordnung ist, folgt fur die (m+1).te Ableitung der Hilfsfunktion F(x):

Fm(x) = £ (x) - c Cm + 1)1 (B.7)
Mit F™+D)=0 ergibt sich:
F(m+1) (E) — f(m+1) (E) -C [qm + ‘|)| =0. (BS)

Lost man die obige Gleichung (B.8) nach c auf, so ergibt sich:

f(m+1) (E)
= _ B.9
¢ (m+1)! ®.9)
Mit Hilfe von Gleichung (B.7) 1Bt sich der Interpolationsfehler an der Stelle x; zu:
f(m+1>
&(x) =f(x;) =P, (x;) = (®) w(x¢) (B.10)

(m+ 1!

angeben. Mit Hilfe dieser Formel 1&Bt sich sofort eine Schranke fur den Interpolationsfehler g(x)
angeben, falls sich der Betrag der (m+1).ten Ableitung von f(x) bzgl. des Interpolationsintervalls
[a,b] leicht abschatzen |&B3t:

max {7 ()

sl(x)=|f(x)—Pm(x)|sLE|}w(x)|. (B.11)

(m+ 1!

Kommen wir nun zu den moderneren Interpolationsverfahren, die fir den Einsatz in der
Praxis weitaus praktikabler sind. Hierzu zahlt die stlickweise Polynom- bzw. Spline-Interpolation.
Aufgrund der hervorragenden Eigenschaften der kubischen Interpolation, sei der resultierende
Interpolationsfehler:

sl(x) =f(x)—S3(x) (B.12)

betrachtet, der zwischen einer Funktion f(x) O C4[a,b] und der stickweise kubischen Polynom-
bzw. Spline-Interpolierenden Ss(x) auftritt. Das Interpolationsintervall I[a,b] O IR ist dabei in
einzelne Teilintervalle bzgl. der Zerlegung Z,;:={a=xg < Xy < ...< X,.1=b} unterteilt. Aufgrund der
Interpolationsbedingung S3(x;)=0 gilt folglich fir den Interpolationsfehler g(x) O C3la,bl:

g(x)=0 0 i=0,1,..,n-1. (B.13)

Nach dem Satz von Rolle existieren genau (n-1) Stellen §;, fur die die Ableitung €, (x) der Fehler-

funktion verschwindet:

e/(§)=0 0 i=1,2,..,n-1. (B.14)
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Werden zudem die vollstandigen Randbedingungen aus Gleichung (3.28) zugrunde gelegt, so
gilt zusatzlich:

ei(a=x,)=¢/(b=x,,)=0. (B.15)

Um nun eine Beziehung zwischen dem Fehler g(x) und der zu approximierenden Funktion f(x)
herzustellen, bilden wir das innere Produkt <f“(x),g,"(x)>. Da sich nach zweimaliger Ableitung
der Gleichung (B.12) f"(x)=S3"(x)+€,"(x) ergibt, kann das innere Produkt <f"(x),"(x)> auch
geschrieben werden als:

(f(x), /(%)) = (S5(x) +€]'(x), /()

. B.16
= (S5(x), £]'(x)) + (£/(x), €'(x)) 810

Partielle Integration des inneren Produkts <S37(x),g,"(x)> ergibt:

b

n-1 X
(S4(x), £/(x)) = J’ Su(x) (X)X = Z J’ S1(x) CE/(x)dlx
n-1

a

n-1 X
. ng'(x)&;(x»i_w - Z S0 2, (0 + Z J’ SO E W, (B.17)

=0

da alle drei Summen den Wert Null annehmen. Die erste Summe verschwindet wegen der
Stetigkeit von S3”(x)[g,(x) sowie den geltenden Eigenschaften gemaB Gleichung (B.15), die sich
aus den vollstdndigen Randbedingungen fur die Ableitung €, (x) der Fehlerfunktion ergeben.
Die zweite Summe verschwindet ebenfalls, da die kubische Spline-Interpolierende S3(x) die Inter-
polationsbedingung erfillt, d.h. exakt durch die Stitzstellen x; verlaufen muB, und somit der
resultierende Interpolationsfehler g(x)=0 O i=0,1,..,n-1 wird. Die dritte und letzte Summe ver-
schwindet in gleicher Weise, da S3(x) auf den Teilintervallen [x._1,x] O i=0,1,..,n-1 maximal ein
Polynom dritten Grades sein kann und somit die vierte Ableitung 53(4)(x)=0 ist. Gleichung (B.16)
ergibt in Kombination mit dem Ergebnis der Gleichung (B.17) die sog. erste Integral-Relation:

((x), 1)) = e - (B.18)

Wird nun der Ausdruck des inneren Produkts <f“(x),g“(x)> aus Gleichung (B.18) wiederum
partiell integriert, so ergibt sich entsprechend den Uberlegungen zur Gleichung (B.17):

(f"(x), £100) = (f (), & (), (B.19)

woraus sich mit Hilfe der Gleichung (B.18) die zweite Integral-Relation ableiten aBt:

(f9x), £ (0) =[] - (8.20)
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Die Anwendung der Schwarz’schen Ungleichung auf die Gleichung (B.20) liefert uns:
Jer ol < [, G0, dif“ )], (B.21)

Den noch fehlenden Zusammenhang zwischen der Fehlerfunktion g(x) und dessen ersten
beiden Ableitungen ¢g/(x) sowie g"(x) erhdlt man durch die zweimalige Anwendung der
Friedrichs’schen Ungleichung [31] auf die Fehlerfunktion g (x):

A
., = 2 4 522

und Jei ()], = 22 (), 8.23)

wobei: AX = b—'? (B.24)
n —

den Stltzstellenabstand bzw. die &quidistante Breite eines Teilintervalles [x._q, x| angibt.
Benutzen wir Gleichung (B.22) und (B.23), so ergibt sich ausgehend von Gleichung (B.21) der
mittlere quadratische Fehler fur die zweite Ableitung des Fehlerterms ||e”(x)||, :

e < e, 4 00
2

"5 el < X e, dr o),
Bl <2 ol o,
1 el <2 B2 g

Setzt man Gleichung (B.22) und (B.23) nochmals in Gleichung (B.25) ein, so ergeben sich die

(B.25)

Abschatzungen fur den quadratischen Fehler des resultierenden Interpolationsfehlers g(x) sowie
dessen erster und zweiter Ableitung €;(x) und g;"(x):

e, <2 @%g i (o)

®23) X[T @
oo, <4 B2 oo, (8.26)

Gl

Gl

(B.22) X [
0 T, s 4T ]

Unter scharferen Bedingungen kann sogar die punktweise Konvergenz ||g/(x)||, gezeigt werden.

Abschatzungen fur den resultierenden Interpolationsfehler g(x) sind je nach Art und
Ordnung des angewendeten Interpolationsverfahren in der nachfolgenden Tabelle B.1 der
Ubersichtlichkeit halber gegentibergestellt.
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Zu beachten ist dabei jedoch die Norm, nach dem der jeweilige Interpolationsfehler g(x) ab-
geschatzt worden ist. Wird die L,-Norm verwendet, so sagt die Abschatzung nur etwas tber
den mittleren quadratischen Interpolationsfehler ||g(x)]l, aus, dagegen nichts Uber den
maximalen punktweisen Fehler. Soll dagegen die punktweise Konvergenz gezeigt werden, so
muB die L,,-Norm zur Berechnung des Interpolationsfehler g,(x) verwendet werden.

Tabelle B.1 Fehlerabschatzungen fir unterschiedliche Interpolationsverfahren

Interpolations-
Interpolation:?hler &%) linear quadratisch kubisch
verfahren
klassische Interpolation
max f"(&) max f"(€) max f(€)
(nach Lagrange) £(a,b] ) | _ &abl )| _ &dabl *)
T L T L S TR .
moderne Interpolation i 4 »
(stickweise Polynom- < Qalg & (x) ) <4 [@Alg 4 (x) )
bzw. Spline- n / n
Interpolation)

*) €(x) gemaB der L,-Norm, **) &(x) gemaB der L,-Norm
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C Grundlegende Funktionsweise und charakteristische
Eigenschaften eines ZA-Modulators

Bild C.1 zeigt ein allgemeingultiges Blockdiagramm fir einen ZA-Modulator. Der Modulator ist
ein nichtlinearer Regelkreis, der in einen linearen Block (Schleifenfilter) und einen nichtlinearen
Block (Quantisierer) zerlegt werden kann. Die Ordnung des Schleifenfilters bestimmt gleichzeitig
die Ordnung des ZA-Modulators. Das Schleifenfilter kann sowohl zeitkontinuierlich als auch
zeitdiskret aufgebaut sein. Haufig wird jedoch die zeitdiskrete Lésung bevorzugt verwendet, da
im Gegensatz zur zeitkontinuierlichen Lésung die Lage der Pol- und Nullstellen exakt Uber ein
Verhaltnis(!) von Kapazitdten eingestellt werden kann. Somit kédnnen die gewdinschten Filter-
eigenschaften ohne aufwendiges Lasertrimmen von integrierten Widerstanden in einer CMOS-
Technologie erzielt werden. Weitere Vor- und Nachteile fir die zeitdiskrete sowie die zeit-
kontinuierliche Lésung sind in [66, S.168ff] nachzulesen.

. ¢q(2)
Xap(Z) B> L (2)

Schleifenfilter |Xa(z J_I_r -
»y, (2)
M-ter Ordnung ~ Yao

Quantisierer
> L(2)

Bild C.1 Architektur eines ZA-Modulators M.ter Ordnung

Der Ausgang des Schleifenfilters, bzw. der Eingang xq(z) des Quantisierers kann durch:
Xq(2) = L1(2) Dk pp(2) = L,(2) B 05 (2) (C.1)

beschrieben werden. Aufgrund der Tatsache, daB es sich beim A-Modulator um einen nicht-
linearen Regelkreis handelt, wir aber die Analysemethoden der linearen Systemtheorie ver-
wenden wollen, muf3 eine Linearisierung des Quantisierers erfolgen. Im ersten Schritt wird der
Quantisierer durch eine einfache Addition eines Fehlersignals q(z) zum Nutzsignal xq(z) ersetzt.
Damit ist die Nichtlinearitdt jedoch noch nicht eliminiert, sondern nur auf den Fehlereingang
verschoben worden. Da Ublicherweise eine Korrelation zwischen dem Fehlersignal g(z) und dem
Eingangssignal x,p(z) des ZA-Modulators existiert, besteht die eigentliche Linearisierung erst
darin, gewisse Bedingungen an das Eingangsignal zu stellen [98], so dal3 die Korrelation
zwischen der Fehler- und Signalsequenz zu vernachldssigen ist. Um die Analyse einfach zu
halten wird davon ausgegangen, dal3 die Fehlersequenz, die durch die Quantisierung entsteht,
als ein eigenstandiges Signal betrachtet werden kann, dessen Eigenschaften der einer wei3en
Rauschquelle entsprechen.
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Aus diesem Grunde wird q(z) haufig auch als Quantisierungsrauschen bezeichnet. Definiert man
nun q(z) aus der Differenz zwischen dem Eingang x4(z) und dem Ausgang yp(z) des Quanti-

sierers:
a(2) = yap(2) = Xq(z) , (C.2)

so kann das Ausgangssignal yap(z) des Modulators durch eine hdufig in der Literatur ge-
fundene Schreibweise [66]:
L,(2) 1

-4
Yap(2) = Tl L) K pp(2) + L0

[&(2) = Hopp (2) Ck pp (2) + Hyre (2) [9(2) (C.3)

ausgedriickt werden. Hete(z) und Hype(z) sind infolgedessen die Signal- und Rauschlbertra-
gungsfunktionen des vorliegenden >A-Modulators. Solange die Nullstellen von Hete(z) nicht mit
den Polstellen des gemeinsamen Nennerpolynoms 1-L5(z) Ubereinstimmen, besitzt die Rausch-
und SignalUbertragungsfunktion dieselben Polstellen. Aus diesem Grund reicht es im all-
gemeinen fur eine Stabilitdtsbetrachtung aus, die Nullstellen des Nennerpolynoms von Hyrg(2)
zu untersuchen. Mit Hilfe der Ubertragungsfunktionen Hye(z) und Hse(z) kann der funktionale
Zusammenhang der Schleifenfilter:

L) = Pse@ g () = Hee@ =1 (C.4)
Hyre (2) Hyre (2)

abgeleitet werden. Fur tiefpaBBbegrenzte Eingangssignale xap(z) des Modulators werden als
Schleifenfilter haufig kaskadierte Integratoren verwendet, die je nach Ordnung ein oder
mehrere Pole im DurchlaBbereich besitzen. Die Integratoren besitzen im interessierenden
DurchlaBbereich eine hohe Verstarkung, die fur die Unterdriickung des Quantisierungs-
rauschens q(z) verantwortlich sind. Besitzen die Eingangssignale keinen Gleichanteil, kénnen
ebenso Bandpasse als Schleifenfilter eingesetzt werden. Fir die Integratoren kommen sog.
.Forward”- und ,Backward-Euler”-Integratoren aus Bild C.2 in Frage. Wie der Name schon
sagt, besitzen die ,Forward-Euler”-Integratoren eine Verzégerung im Vorwartszweig, die
~Backward-Euler”-Integratoren eine Verzégerung im Rickwartszweig [99].

a) Forward-Euler b) Backward-Euler

X:((2) > z"! By (2) XBE(Z)H% By, (2)
-1

Bild C.2 ,Forward-Euler”- und , Backward-Euler”-Integratoren
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Die Ubertragungsfunktionen des , Forward-Euler”-Integrators Hrg(z) und des , Backward-Euler”-
Integrators Hgg(z) ergeben sich im z-Bereich zu:

_Yel@_ 7" 1 : VY@ _ 1z
H = = = d H = = = : C.5
(@ Xe(2) 1-27" z-1 o oc(2) Xee(2) 1-2" z-1 (€5

Wird beispielsweise fir einen ZA-Modulator erster Ordnung (M=1) ein sog. , Forward-Euler”-
Integrator mit Lq(z) =Hpe(2)= -L»(2) und ein Komparator als Quantisierer verwendet, so ergibt
sich die Signal- und Rauschibertragungsfunktion gemaB Gleichung (C.3) zu:

Hee(2) =27 und Hy (2) = (1 - 2'1)1 . (C.6)

Bei der Verwendung eines ,, Backward-Euler”-Integrators ergibt sich:

1
I _1—2'1_(1‘2_1)
M (@) = 2-z" D(z) und Hyre(2) = 2-z7 D@

(C.7)

In dem nachfolgenden Bild C.3 sind die Auswirkungen bei der Verwendung der unterschied-
lichen Integratortypen graphisch verdeutlicht.

bei Verwendung eines bei Verwendung eines
10 "Forward-Euler"-Integrators 10 "Backward-Euler"-Integrators
0 - i 0 -
| | i e i | | i e S|
@ l/ i L :></—“!
2 10 -10 d g
N L
E 20 -20
T Y /1] v
g 30 20log-[Hy (1) | 30
’N\ J
= -40 -40
I »/ ;/
C
2 -50 -50
g L
5 -60 4 -60 4
e t = He (@ | T " Hepl@
-70 4 -70 -
| e Hy@ || I * Hyx@
_80 I N 1 _80 I N 1
10 1073 1072 107 10 1073 1072 107

auf Abtastfrequenz f_ normierte Frequenz f

Bild C.3 Signal- und Rauschibertragungsfunktionen eines ZA-Modulators 1.ter Ordnung bei
Verwendung eines , Forward-Euler”- und , Backward-Euler”-Integrators
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Bei der Verwendung eines ,Forward-Euler”-Integrators verlauft die Signaltbertragungsfunktion
Hstr(2) flach Uber dem gesamten Frequenzbereich bis einschlieBlich zur halben Abtastfrequenz
f/2. Die Rauschubertragungsfunktion Hyge(z) weist ein differenzierendes Verhalten auf, das in
der Literatur haufig auch als sog. , Noise-Shaping” bezeichnet wird. Der Betrag der Rauschiber-
tragungsfunktion sinkt unterhalb der halben Abtastfrequenz mit 20dB/Dekade und unterdrickt
somit zunehmend zu abnehmenden Frequenzen hin das als , wei” angenommene Quantisie-
rungsrauschen q(z). Bei der Verwendung eines , Backward-Euler”-Integrators erfahrt das Ein-
gangssignal xap(z) des Modulators eine Bandbegrenzung, die durch die Nullstellen der Uber-
tragungsfunktion D(z) hervorgerufen werden. Diese Funktion D(z) ist ebenfalls fir die Ab-
schwdchung der maximalen Verstarkung |HNTF(—1)|=2'\/| der Rauschibertragungsfunktion nahe
der halben Abtastfrequenz verantwortlich. Die zuvor beschriebene , Noise-Shaping”-Eigenschaft
bleibt jedoch ebenso wie bei der Verwendung eines ,Forward-Euler”-Integrators erhalten.

Eine Untersuchung der unterschiedlichsten Modulatorarchitekturen héherer Ordnung M
fuhrt auf zwei immer wieder auftretende Rauschibertragungsfunktionen [66]:

der Form a): Hyre (2) = (1 - 2'1)M (C.8)
(-2
und der Form b): Hyre (2) = W (C.9)

Diese Funktionen weisen HochpaBcharakter auf, deren Betrdge unterhalb der halben Abtast-
frequenz f/2 mit M-20dB/Dekade absinken. Speziell bei Modulatoren h&éherer Ordnung mit
M>2 treten jedoch bei der Verwendung von den sehr einfachen Hygg's der Form a) Stabilitéts-
probleme auf, da die maximal auftretende Verstarkung |HNTF(—1)|=2'\/| mit zunehmender Ord-
nung M immer gréBer wird. Da das Signal am Eingang xq(z) des Komparators durch:

Xq(2) = Here (2) Bap (2) +[Hyre (2) = 1] [81(2) (C.10)

definiert ist, kdnnen die auftretenden Amplituden am Komparatoreingang sehr groB werden,
wenn die Verstarkung der Rauschlbertragungsfunktion Hyte(z) groB3 ist. Mit zunehmender
Amplitude am Eingang des Komparators wird die Schleifenverstarkung g des Regelkreises
immer kleiner. Wird die Schleifenverstarkung g zu gering, kann es zu Instabilitaten im Regelkreis
kommen. Um die Stabilitat, bzw. die Stabilitatsprobleme des nichtlinearen Regelkreises mit den
Methoden der linearen Systemtheorie (z.B. mit Hilfe der Wurzelortskurven) genauer zu unter-
suchen, wird der Komparator durch ein lineares Element ersetzt. Hierzu wird ein Verstarker mit
signalabhangigen Verstarkungsfaktor g verwendet. Der Verstarkungsfaktor g definiert sich Gber
den Quotienten zwischen dem Aus- und Eingang des Komparators. Da dieser ausgangsseitig
nur zwei Werte (£1) annehmen kann, besitzt der Verstarkungsfaktor, wie in dem nach-
folgenden Bild C.4 gezeigt, hyperbelartigen Charakter.
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Bild C.4 Verstarkungsfaktor g eines Komparators

Bei kleinen Signalamplituden am Eingang des Komparators resultiert eine groBe Schleifen-
verstarkung g des Regelkreises. Im Gegensatz dazu nimmt g bei steigenden Signalamplituden
am Eingang des Komparators mit einer 1/x-Charakteristik ab.

Geht man von der Rauschibertragungsfunktion mit rein differenzierenden Charakter gemaf3
der Form a) aus, und wird ein Komparator als Quantisierer verwendet, so kann eine allgemein-
glltige Formel fur den Signal-Rausch-Abstand SNR eines ZA-Modulators M.ter Ordnung ange-
geben werden [61]:

o0 0f O Om™ 0
SNR =101l %‘9 +(20M+1) 00 Mogd-—<-[1-10 MogH————0. C.11
? Pq% ( ) S H D10 1

Hierin gibt f. die Abtastfrequenz und fg die Bandbreite des Eingangssignals xap an. Die
Geschwindigkeitsreserve, die laut dem Nyquistkriterium und der Uberabtastung vorhanden ist,
wird haufig als sog. Oversampling-Rate OSR=f/2[fp bezeichnet. Py und P, geben die Rausch-
leistungen des Eingangssignals xap sowie des Quantisierungsfehlers q an. Legt man fir das
Eingangssignal xap ein sinusférmiges Signal mit einer Amplitude A zugrunde, so ergibt sich fur
die Leistung P =A%/2. Die Leistung Py des als wei3 angenommenen Quantisierungsfehlers q

sig
hangt dabei von der Quantisierungsstufenhdhe A ab, und es ergibt sich [100]:

b-a)’ w2
12 12

qu( (C.12)
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Stellt man den Signal-Rausch-Abstand SNR graphisch Gber der Oversampling-Rate OSR dar, so
ergibt sich das nachfolgend gezeigte Bild C.5. Aus dieser Grafik &3t sich entnehmen, dal3 mit
zunehmender Ordnung M des ZA-Modulators bei gleichzeitig konstant bleibender OSR gréBere
Signal-Rausch-Abstande SNR’s erzielt werden kdnnen. Ebenso kann durch die Erhéhung der
Modulator-Ordnung M bei konstanter SNR die Oversampling-Rate OSR reduziert werden.

180 e RN IARRRSSM IUAAPALLL INMASAAL INLARLAM IS SN

160

140 l,- ."I - - . _ pal

120 —Ordnung M des ’/ : L ]
sA-Modulators | .7/ V0 | o
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Bild C.5 Signal-Rausch-Abstand SNR Gber der Uberabtastrate OSR fir Hype's der Form (1-z )M

>A-Modulatoren mit den Rauschlbertragungsfunktionen der Form a) sind fur M>2 aus den
zuvor beschriebenen Griinden nur sehr schwer stabil zu halten. Diese rein differenzierenden
Hyte's der Ordnung M>2 kénnen nur noch Gber eine Kaskadierung mehrerer ZA-Modulatoren
der Ordnung M<2 realisiert werden. Diese Art der Modulatoren werden in der Literatur als sog.
MASH-Wandler (Multi Stage Noise Shaper) bezeichnet. Nicht kaskadierte Wandler héherer Ord-
nung (M>2) mussen durch eine andere MalBnahme stabil gehalten werden. Nun kommen
Modulatoren mit den bereits erwdhnten Hype's der Form b) in Betracht. Bei diesen Uber-
tragungsfunktionen handelt es sich wiederum um Hygg's der Form (1-z"M, jedoch kann tiber
eine zusatzliche Funktion D(z) die Verstarkung nahe der halben Abtastfrequenz f/2 kontrolliert
eingestellt werden.
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D  Einstufige Operationsverstarker

Charakteristisch far einstufige Verstarker ist eine Eingangsstufe mit niedriger Verstarkung und
eine sich anschlieBende hochverstarkende, hochohmige Ausgangsstufe [101]. Die niedrige Ver-
starkung der Eingangsstufe wird durch die Belastung mit dem niederohmigen Eingangs-
widerstand der Kaskodentransistoren M5 und M5" des in Bild D.1 gezeigten Operations-
verstarkers erzielt. Bei der in der Abbildung verwendeten Architektur handelt es sich um einen
differentiellen Operationsverstarker mit gefalteter Kaskode. Um den maximalen Ausgangshub
zu gewabhrleisten, mufB3 die Gleichtaktkomponente am Ausgang des Operationsverstarkers
kontrolliert werden [102]. Wird der Operationsverstarker in einer zeitdiskreten Signalverarbei-
tungsschaltung eingesetzt, kann die Gleichtaktregelung ebenfalls zeitdiskret, d.h. dynamisch
erfolgen [103]. Beim Einsatz in zeitkontinuierlichen Signalverarbeitungsschaltungen muf die
Gleichtaktregelung durch eine ebenfalls zeitkontinuierliche Gleichtaktregelung ersetzt werden
[101-104].

T Yoo
M4II I::MA’ 4 Urefps
MSII I:Ms’ | Urefpc

I casc I casc

Uout- " .
out: . Uim_ H g |_. Uin_ .Uout+

Uref e refnc refnc MZ M6'I Urefnc S~ a Uref

refns—° T T Uemb IE_:| refns g1 Uretns W,:Ag| Ucmo Tcz T C1°_. Urefns

Bild D.1 differentieller Operationsverstarker mit dynamischer Gleichtaktregelung

Das Frequenzverhalten des in Bild D.1 gezeigten Operationsverstarkers kann Uber ein ent-
sprechendes Kleinsignalersatzschaltbild analysiert werden. Die kapazitive Belastung der Knoten
A, B und C werden im folgenden mit C; 5, C;g und C, abkirzend bezeichnet. Diese Kapa-
zitaten setzen sich aus den einzelnen Bauelementkapazitdten und falls vorhanden den externen

Lastkapazitaten zusammen.
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Die Kleinsignalanalyse [105] ergibt fir die Ubertragungsfunktion H(s) unter der Annahme, daf
die Steilheiten g, der betrachteten Transistoren viel gréBer sind als die entsprechenden Aus-
gangsleitwerte g4, folgenden Ausdruck:

ﬁ 5 [Cyps 00 STCc + Copg )0
m m m + O + O
- R 9ps D

i) = 5(5)+P. ()

mit: P1(5) =046 E(gd7 + gds) [0, - ﬁé + Sy %ﬁ + SIC,c EEEI N S [(CLA + CdbS)E (D.2)

g UD 9g7 t9gs U DO Oms
O o0 sdc,+C O

und: P2(5) = 9ain Bes Wi ﬁ + 2 Dﬁ + 3 EER +MD- (D.3)
O 9gn U0 9y OO 95 g

Die Leerlaufverstarkung A, ergibt sich aus Gleichung (D.1) fur niedrige Frequenzen zu:

- gm3
946 [(gd7 + gd8) + 945 E(gda T J4a
gm6 ng

VO

) = gm3 |]out . (D4)

Die Leerlaufverstarkung A, bestimmt sich somit aus der Steilheit g,,3 der Eingangstransistoren
und dem hochohmigen Ausgangswiderstand rg ;. Die Lage der Pol- und Nullstellen kann eben-
falls aus der berechneten Kleinsignal-Ubertragungsfunktion H(s) gemaB Gleichung (D.1) be-
rechnet werden. Der dominante Pol p4 sitzt am Ausgang bedingt durch den hohen Ausgangs-
widerstand und der Kapazitat C;g am Knoten B, die von der Lastkapazitat C; und C, dominiert

wird:

1

p, = - _ (D.5)
1 FoutC
Weiterhin ergeben sich zwei hochfrequente Polstellen:
ng — gm6
=—="und p; = —==. D.6
P77, BT o
Der EinfluB der Polstelle p3 wird durch die erste der beiden existenten Nullstellen:
z, = ~9m6 ynd z, = — s (D.7)
CLC Cdb5

kompensiert. Der verbleibende zweite Pol p,, der somit die Phasenreserve bestimmt, ist stark
von der Steilheit der Kaskodentransistoren M5 und M5’ sowie der parasitaren Kapazitat C 5 an
dem Knoten A abhangig.
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Das Verstarkungs-Bandbreite-Produkt GBW ist definiert als:

GBW = A, [p,| = 2m2 (D.8)
CLB
und dient als Designkriterium flr die Lage des nichtdominaten Pols p,. Bei vorgegebenem Ver-
starkungs-Bandbreite-Produkt GBW und Phasenreserve ®,, gilt folgende Gleichung fiir die Lage
der nichtdominanten Polstelle p,:

Ip,| = GBW [Fan(q,,) . (D.9)

Neben den Designkriterien fiir die Dimensionierung der Leerlaufverstdrkung A, der Phasen-
reserve ®, und dem Verstarkungs-Bandbreite-Produkt GBW aus der Kleinsignalanalyse werden
fur die Einstellung des GroBsignalverhaltens weitere Gleichungen bendétigt. Diese Gleichungen,
die das GroBsignalverhalten beschreiben, sind zusammen mit den Kleinsignalgleichungen Gber-
sichtlich in der nachfolgenden Tabelle D.1 dargestellt.

Tabelle D.1 Designgleichungen fur Operationsverstarker nach Bild D.1

Leerlaufverstarkung A, Avo = Ims Moyt
Verstarkungs-Bandbreite-Produkt GBW = Im3s
GBW Cis
Phasenreserve ®,, ® = arctans9ms H
M [C,, [GBW O
Anstiegsgeschwindigkeit SR SR = s
Ausgangshub OS AU, " = DU, =Up, =2 Wearcm
Kaskodenstrom |, lsse = GBWLT,, Oan(®,,) (AU
Leistungsverbrauch Py, Po =2 E(Icasc + 'ss) Wop
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E Zweistufige Operationsverstarker und ihre
Kompensationsmethoden

Einstufige Operationsverstarker besitzen, wie bereits in Anhang D gezeigt, einen sehr
hochohmigen Ausgang. Diese Verstarker sind somit nicht in der Lage niederohmige Lasten bis
in den Bereich von einigen hundert Ohm zu treiben. Aus diesem Grund verwendet man fir
solche Anwendungen meist zweistufige Operationsverstarkerkonzepte mit einer niederohmigen
zweiten Stufe. Solche Architekturen weisen beim einfachen Hintereinanderschalten der
einzelnen Verstarkerstufen Polstellen auf, die im Frequenzbereich sehr nahe beieinander liegen,
so daB kein stabiles Verhalten des Operationsverstarkers zu erwarten ist. Die Polstellen missen
mittels geeigneter MalBBnahmen derart auseinander geschoben werden, daB eine genigend
groBe Phasenreserve entsteht. Dieses Auseinanderschieben der Pole, oft auch als "pole-
splitting" bezeichnet, kann auf unterschiedlichste Weise geschehen. Die Ublichsten Methoden
sind die Miller-, RC-, und Grounded-Gate-Frequenzkompensation. Nachteil bei diesen zwei-
stufigen Verstarkern ist, daB mit zunehmender Lastkapazitat C, der Verstarker wieder an
Phasenreserve, sprich Stabilitat verliert.

Jede Verstarkerstufe wird im folgenden durch einen dominaten Pol und einer Verstarkung be-
schrieben. Somit kann das kleinsignalmaBige Verhalten kaskadierter Verstarkerstufen durch die
nachfolgende Ubertragungsfunktion H(s) beschrieben werden:

wobei N und M die Anzahl der vorhanden Pol- und Nullstellen und A, die Leerlaufverstarkung
angibt. Mit Hilfe dieser Informationen kénnen Aussagen Uber die Stabilitat des Systems ge-

troffen werden.

Bei der Miller-Kompensation wird die Kompensationskapazitdt C zwischen die Ausgange
der beiden Verstarkerstufen geschaltet, wodurch der Ausgang der ersten Verstarkerstufe eine
virtuell mit der Verstarkung der zweiten Stufe vergroBerte Kapazitat sieht. Mit Hilfe einer Klein-
signalanalyse der in Bild E.1 gezeigten Schaltung kénnen fir den Entwurf und das Verstandnis
einige nutzliche Zusammenhdnge abgeleitet werden [106].
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Die gesamte Leerlaufverstarkung Ay bestimmt sich zu:

Avo = gm1 [IR1 @mZ |:QRZHRL)I (E-Z)

IN- B—— —

uin¢ Ui +
ui”i . ouT

IN+ B—— +
CT gm‘l.uin‘II:IR" -G >
9 mzYin2

Bild E.1 Kleinsignal-ESB eines zweistufigen Verstarkers mit Miller-Kkompensation

wobei sich zwei Polstellen:

1 Im2
P =- und p, =— o (E.3)
1 Ry [gm, [QRZHRL)E:C ? G+,

ergeben. Zusatzlich tritt eine Nullstelle z; in der rechten Halbebene der komplexen s-Ebene auf,
die sich nachteilig auf das Frequenzverhalten auswirkt, da sie eine Betragsanhebung und eine
zusatzliche Phasenabsenkung verursacht:

z, = gcﬂ. (E.4)
C

Die Lage der Nullstelle kann kontrolliert werden, wenn zu der Kompensationskapazitat C¢ ein
Widerstand R¢ in Reihe geschaltet wird. Die dann entstehende Nullstelle bestimmt sich zu:

. (E.5)

7. = 1
1=
D

Eng

O

Durch geeignete Wahl von R¢ kann die Nullstelle entweder ins Unendliche oder in die rechte
Halbebene geschoben werden. Diese Art der Kompensation wird in der Literatur haufig auch
als RC-Kompensation bezeichnet. Das Verstarkungs-Bandbreite-Produkt GBW 3Bt sich Uber
das Produkt des dominaten Pols p; und den Leerlaufverstarkungen A,,1=9,1-R7 und
Avo2=9m2°(R5]|RL) berechnen zu:

GBW - Avo I:lb1| - Avo1 |m‘voZ — gm1 ) (E.6)

Ry @y (RIIR )T Cc
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Fur die Lage des nichtdominaten Pols p, kann folgende Beziehung aufgestellt werden:

p,| > GBW Gan(g,,), (E.7)

wobei dann fir die Dimensionierung der Kompensationskapazitdt C folgende Beziehung er-

fullt sein muB:

Cc 2 Gt [T, Qan(@,,) . (E.8)
m2

Eine weitere Ubliche Methode ist die in Bild E.2 gezeigte Grounded-Gate-Kompensation
[107]. Wie die nachfolgenden Kleinsignaluntersuchungen ergeben, kénnen im Vergleich zur
Miller-Kompensation gréBere kapazitive Lasten an den Ausgang geschaltet werden ohne einen
Verlust an Phasenreserve, bzw. Stabilitat zu erleiden. Durch die Eliminierung des Vorwartspfades
zwischen den beiden Verstdrkerstufen durch die Kompensationskapazitdt C kann im Vergleich
zur Miller-Kompensation nicht nur die Nullstelle in der rechten komplexen s-Halbebene
vermieden  werden, sondern auch zusatzlich eine Verbesserung der Betriebs-
spannungsunterdriickung PSRR und des Rauschverhaltens erzielt werden [108]. Die Klein-
signalanalyse ergibt fur die Leerlaufverstarkung A, keine Veranderung gegenuber der Miller-

; du

[ i —  LHout

¢ ;‘;'c‘CC' dt
) C.==

C

Kompensation.

IN- B—— —
Uins

u.i ouT
IN+ID— + n . -
- uOU
CT gm1'uin1|:|R1 =G ' l
9| Ry =G, R ICL

Bild E.2 Kleinsignal-ESB eines zweistufigen Operationsverstarkers
mit ,, grounded-gate“-Kompensation

Unter Vernachldssigung der endlichen Steilheit g3 des Kaskodentransistors, der flr die Erzeu-
gung der in Bild E.2 bendtigten virtuellen Masse bendtigt wird, ergeben sich erneut die Lagen

zweier Polstellen zu:

1 Om2 Ce
P, == und p, = ——=ms___ [~ (E.9)
1 Ry [gm, EQRZHRL)E:C ? (Cz +CL) ¢
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Ein Vergleich mit den Polstellen der Miller-Kompensation aus Gleichung (E.3) ergibt, daB die
Lage des Pols p, um den Faktor (C/Cy) groBer ist. Aufgrund dieser Tatsache kann die Band-
breite bei gleichen Stabilitatsanforderungen um den zuvor genannten Faktor erhéht werden.
Bei der Berlcksichtigung einer endlichen Steilheit g3 ergibt sich zusatzlich ein hochfrequenter
Pol p3:

_Oms3 [(Cc +C, +CL)

P3 = (E.10)
C G, +C)
und eine Nullstelle z4:
z, = —Ims (E.11)
Ce

Mit der Annahme C5+C| >> C fallt der Pol p3 genau mit der Nullstelle z; zusammen:

(C,+C)>»>C. O p3:—gﬂ. (E.12)
Ce
Das Verstarkungs-Bandbreite-Produkt ergibt sich, wie bei der Miller-Kompensation zu:
A, [A

GBW = Avo m)1 - vol Vo2 - gm1 ) (E.13)

Ry Oy ORIIR) T Cc

Bei gleichen Stabilitatsanforderungen kann die Kompensationskapazitat kleiner gewahlt
werden, so dafB3 sich die aufgrund Gleichung (E.13) erzielbare Bandbreite vergroBert. Eine ge-
winschte Phasenreserve ®,, kann mit Hilfe der nachfolgenden Beziehung gezielt Uber die Lage
des zweiten Pols p, eingestellt werden:

|p2| > GBW Oan(g,,) . (E.14)

Fir eine definierte Phasenreserve @, muB fur das Verhaltnis der Steilheiten die Bedingung:

2
Im1 < CC (E1 5)

Im2 (Cz + CL) [T, Gan(qgy)

bei vorgegebener Kompensationskapazitat C- und Lastkapazitat C| eingehalten werden. Sind
die Steilheiten der ersten zwei Stufen vorgegeben, so 1&Bt sich die bendtigte Kompensations-
kapazitat C berechnen:

Cc = \/h [T, [T, Oan(qy,) - (E.16)

m2
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Wird ein niederohmiger analoger Ausgang flr einen integrierten Schaltkreis bendtigt, der
zusatzlich mit kapazitiven Lasten im nF-Bereich belastet werden darf, kann die in Bild E.3 ge-
zeigte Struktur verwendet werden [109]. Die Verwendung einer zweistufigen Architektur mit
einer effizienten class-AB Ausgangsstufe und der zuvor vorgestellten Kompensationsmethode
nach dem sogenannten Grounded-Gate-Prinzip [107, 108] erlaubt es, den Ausgang U,,; des
Operationsverstarkers bis zu den Betriebsspannungsgrenzen hin auszusteuern. Da der
Operationsverstarker haufig als Buffer bzw. Eins-Verstarker betrieben wird, muf3 die Eingangs-
stufe bestehend aus den Transistoren M3 und My, ebenfalls Uber den gesamten Aussteuer-
bereich der letzten Verstarkerstufe funktionsfahig sein.

g1 e

>y e r e
Mvg_:I I:_Mvw _{:_MTS :_MTS J:Q
Urefpc.
Urefps » I:(-MHZ
L
g Uy,

— — — — —
—{' My MV]‘J —{:_)Mvs :"lMﬂ _{:TMHO

Bild E.3 Operationsverstarker mit einer class-AB Ausgangsstufe (R =2,25KQ, C,=1nF)

Stehen im Gegensatz zu der hier verwendeten Technologie keine nichtimplantierten
Transistoren fur die Eingangsstufe zur Verfligung, so kdnnen sogenannte komplementéare Ein-
gangsstufen zur Losung des Problems verwendet werden. Diese besitzen in ihrer einfachsten
Form das Problem, daf3 die Steilheit g,,, der Eingangsstufe Uber den gesamten Aussteuerbereich
um den Faktor 2 variiert.
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Da das Verstarkungs-Bandbreite-Produkt GBW aufgrund der Proportionalitat mit der Steilheit
gy, ebenfalls um den Faktor 2 schwankt, und die Polstellen davon unbetroffen bleiben, muf3
eine sorgfaltige Frequenzgangkompensation vorgenommen werden, damit der Verstarker Gber
den gesamten Eingangsspannungsbereich stabil bleibt. In der letzten Zeit sind jedoch eine Reihe
von schaltungstechnischen MaBnahmen veréffentlicht worden, die eine konstante Steilheit Uber
den gesamten Eingangsspannungsbereich gewahrleisten [110-112].

Die Transistoren My, und Myq3 der Ausgangsstufe werden von der vorhergehenden ge-
falteten Kaskode Uber zwei komplementdre Levelshifter My3 und My, angesteuert. Im Ruhe-
zustand befinden sich beide Transistoren M3 und My, im leitféhigen Zustand und halten fur
eine Minimierung der Verlustleistung mit Hilfe der Bias-Transistoren My,-Mrg die Gate-Source-
Spannungen der Ausgangstransistoren niedrig. Wird der Ausgang des Verstarkers zur unteren
Betriebsspannung hin ausgesteuert, so wird das Gate-Potential des n-Kanal-Transistors M43
hochgezogen. Aufgrund eines konstanten Potentials Uy, sperrt der Levelshift-Transistor M3,
und das komplementdre Gegenstlick My, muB den gesamten Strom des Kaskodenzweigs
Ubernehmen. Unter diesen Bedingungen zieht der Transistor My, das Gate-Potential des
p-Kanal-Ausgangstransistor My, ebenfalls zur positiven Betriebsspannung hoch, so dal3 dieser
sperrt [109, 113]. Im Fall einer Aussteuerung zur positiven Betriebsspannung wiederholen sich
die eben beschriebenen Vorgange in komplementarer Weise.

Die Kompensation erfolgt Uber die zuvor erwahnte Grounded-Gate-Kompensation nach
Ahuja. Als virtuelle Massepunkte werden die Potentiale an den Knoten @ und verwendet,
die Uber Kaskoden konstant gehalten werden. Steuert der Verstarker bis an eine Betriebs-
spannungsgrenze aus, so kann es vorkommen, dal3 auf dieser Seite die Transistoren aus dem
Sattigungsbereich herausfahren und die benétigte virtuelle Masse fir die Kompensation zerstort
wird. In diesem Fall Ubernimmt die zweite Kompensationskapazitat die Aufgabe der Stabilisie-

rung.
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F Ubertragungsfunktion eines SC-Integrators mit korreliertem
Doppelabtasten (CDS) und kapazitivem Riicksetzen (CR)

Integratoren sind wichtige Grundbausteine far Filter, interpolative A/D-Wandler und Puls-
weiten-Modulatoren. Die Anforderung, den Offset und das niederfrequente 1/f-Rauschen des
verwendeten Operationsverstarkers wirksam zu unterdrticken, ist durch das Prinzip der korrelier-
ten Doppelabtastung CDS [114] (im eng. "Correlated Double Sampling") moglich. Bild F.1 b)
zeigt einen haufig verwendeten, nichtinvertierenden SC-Integrator, der zudem Uber kapazitives
Ricksetzen CR (im eng. "Capacitive Resetting") [75] verfugt, damit der Ausgang U, in der
nichtintegrierenden Taktphase @® nicht immer das Potential der virtuellen Masse annehmen
muB, sondern auf der Ausgangsspannung des vorhergehenden Integrationsschritts abziglich
der Offsetspannung gehalten wird.
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!
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b)

Bild F.1 a) Taktschema eines nichtlberlappenden Zweiphasentaktes

b) SC-Integrator mit korrelierter Doppelabtastung

Hierzu dient eine Haltekapazitat Cg,, die in der Integrationsphase ® auf die Ausgangs-
spannung aufgeladen wird und in der nichtintegrierenden Phase @ in die Rickkopplung ge-
schaltet wird. Soll der Integrator invertierendes Verhalten zeigen, so mussen lediglich die Takt-
phasen der Schalter vor der Eingangskapazitat C, vertauscht werden. Die vorliegende Schaltung
bendtigt einen nichtlberlappenden Zweiphasentakt nach Bild F.1 a). Wahrend der Taktphase
@ wird der Operationsverstarker kapazitiv gegengekoppelt, so daB sich die Eingangskapazitat
C, auf die Eingangsspannung U;, abziuglich der eingangsbezogenen Rauschspannung U,, auf-
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|adt. Die auf der Eingangskapazitat C, abgespeicherte Ladung wird in der Taktphase @ auf die
Rickkoppelkapazitat C, verschoben, die wegen der gewlnschten Integratoreigenschaft in
keiner Taktphase entladen bzw. zurlickgesetzt wird. Beim nichtinvertierenden Integrator ent-
steht im Gegensatz zum invertierenden Integrator eine Verzdégerung um eine halbe Taktphase
zwischen der Abtastung der Integrationsspannung U;, und dem Zeitpunkt der Integration.

Uber das Aufstellen der Ladungsbilanzen in jeder Taktphase und der Ladungserhaltung kann
die Signal- und Rauschibertragungsfunktion des nichtinvertierenden Integrators aus Bild F.1
berechnet werden. Unter Beriicksichtigung einer endlichen Leerlaufverstarkung A, ergibt sich
fur die Signalubertragungsfunktion Hsr(2):

0 -c¢’ .c0O. -
O +¢[z 2
Aot cO
Hore(2) = , (F.1)
C C. 0O
r + A C Csh + A O
1- 2—1 Ehﬂ vo 4 e 13 vo []
ﬁ C A, Lt d ﬁ
sowie fir die Rauschubertragungsfunktion Hyre(2):
1
DE] _Ce2 —&Eﬁ_1 + %_Ce + Ce Dce + Csh EQ_E + Ce + Cr
Aokt cO Oc Al d O
e (2) = (F.2)
C C. 0O
r + A C Csh + A O
1- 2—1 DD vo 4 e 3 vo []
% C A, [t d %

Die in der Signal- und Rauschibertragungsfunktion eingefiihrten Abktrzungen c und d lauten:

c= Ce +C + < (F.3)
und: d= Ce +C,, + Can . (F.4)
A A

VO VO

Bild F.2 zeigt die mit der Leerlaufverstarkung A,, parametrisierte Signal- und Rauschiber-
tragungsfunktionen des zuvor analysierten SC-Integrators, die Uber einer auf die Abtast-
frequenz f. normierten Frequenz f aufgetragen sind. Der Parameter A, , wurde von 40-80dB mit
einer Schrittweite von jeweils 20dB variiert. Durch das kapazitive Rucksetzen wird die
Integratoreigenschaft nicht wie beim konventionellen Integrator ohne CR durch die Leerlauf-
verstarkung A, sondern durch das Quadrat der Leerlaufverstarkung AVO2 begrenzt. Leider wird
die Rauschspannung U, nicht mit der quadratischen, sondern nur mit der einfachen Leerlauf-
verstarkung A, im Bezug zur SignalUbertragungsfunktion Hetr unterdriickt.
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Bild F.2 Signal- und Rauschibertragungsfunktion eines SC-Integrators mit korrelierter
Doppelabtastung CDS und kapazitivem Ricksetzen CR

Die normierte Durchtrittsfrequenz fy /f. des Integrators, bei der die Ubertragungsfunktion den
Betrag von 1 annimmt, berechnet sich aus der zuvor berechneten SignalUbertragungsfunktion
Hste unter Vernachldssigung der Leerlaufverstarkung A, zu:

foo vV (F.5)
k T[EtinD[J—Ce E
2T, O

Um den EinfluB der Leerlaufverstarkung A, des verwendeten Operationsverstarkers auf das
Ubertragungsverhalten des nichtinvertierenden Integrators zu analysieren, muB sowohl die reale
als auch die ideale SignalUbertragungsfunktion des vorliegenden Abtastsystems bekannt sein.
Die reale SignalUbertragungsfunktion Hee wird dabei im Gegensatz zur idealen Signaltber-
tragungsfunktion Herr iqea Unter der Berlcksichtigung realer Operationsverstarkerdaten be-
rechnet. Ein Vergleich beider Signaltibertragungsfunktionen mit z=e/®T ergibt eine frequenz-
abhangige Abweichung F(w):

Here (Z = eij) 1 1

= , 0 - Fw) O , F.6
HSTF,ideaI(Z = ej“’T) (1 - m(oo)) e ) G ~ e 1-m() - j6(w) o

wobei m(w) und B(w) den Betrags- sowie Phasenfehler angeben, der durch die Einfihrung eines

Flw) =

Operationsverstdrkers mit endlicher Leerlaufverstarkung A, entsteht [114, 116, 117]. Wahrend
bei SC-Verstarkern hauptsachlich nur der entstandene Betragsfehler m(w) interessiert, ist bei
Integratoren oder Filterschaltungen neben dem Betragsfehler m(w) auch der Phasenfehler 6(w)

von groBBem Interesse.
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Mit der idealen Ubertragungsfunktion Hst iqeqs des nichtinvertierenden SC-Integrators:

C z
Here jgeal = C_e — (F.7)

N[ —

r

ergibt sich unter der Annahme, daB3 A, >> 1 und wT<< 1 ist, fir den Betragsfehler der nach-
folgende Ausdruck:

(F.8)

C. . C,
|%-'-C_r-'- sh

ooo

m(w) =

@)

1
Aw
Der Fehler m(w) ist frequenzunabhangig, hangt umgekehrt proportional von der Leerlauf-
verstarkung A, ab und kann weiter verringert werden, wenn die Haltekapazitat Cg}, im Ver-
gleich zur Eingangskapazitat C, gro3 gewahlt wird. In Bild F.3 ist der prozentuale Betragsfehler
Uber der Leerlaufverstarkung A, aufgetragen, der zudem mit dem zuvor angesprochenem
Verhaltnis zwischen C, und Cg, parametrisiert ist. Um den Fehler gerade im Bereich kleiner
Leerlaufverstarkungen gering zu halten, muf3 das Verhaltnis zwischen der Eingangs- und Halte-
kapazitat groBer als eins sein. Fur den Phasenfehler ergibt sich:

C, Bin(wT)

21T, A, feos( ) - 1) &9

8(w) =

der im Gegensatz zum Betragsfehler von der Frequenz abhangt und ebenfalls im Bild F.3 Uber
die auf die Taktfrequenz f. normierte Frequenz dargestellt ist mit A, als Parameter.
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Bild F.3 Betrags- und Phasenfehler des nichtinvertierenden Integrators mit CDS und CR
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G  Offsetkompensierter SC-Komparator

Beim in Bild G.1 gezeigten SC-Komparator handelt es sich um ein kapazitiv gekoppeltes
Latch mit automatischem Offsetabgleich [114]. Das Latch wird Uber eine Mitkopplung aus zwei
inverterierenden Verstarkern gebildet.

<
N

L

Bild G.1 Aufbau des zeitdiskreten SC-Komparators
Um den Komparator abzugleichen, werden die Ausgdnge der invertierenden Verstdrker in der

Taktphase @ mit ihren jeweiligen Eingangen kurzgeschlossen. Werden als Verstarkerelemente
Inverter oder AC-gekoppelte Inverter wie in Bild G.2 gezeigt verwendet,

A =M

vo 9
Q—) GBW=A  [p, =In
o, = 94 ¢
CL
1 > 16 kT KF
= un-gd;m o+ o
weiBes 1/f- Rauschen

Rauschen

Realisierung (a): Inverter oder Realisierung (b): AC-gekoppelter Inverter

[
» » » |
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Bild G.2 Realisierung der Verstarkerelemente

ol
L
ol
L
ol

v

[F]




170 Anhang

so verlieren diese wahrend der Rickkopplung ihre hohe Verstarkung und es stellen sich
Arbeitspunkte ein, die von den Verhéltnissen der Steilheiten g,,, der jeweiligen p- und n-Kanal-
Transistoren sowie der Betriebsspannung abhéngig sind. AuBerdem werden zu diesem Zeit-
punkt die Eingangskondensatoren Cs und C’s gegen die Potentiale an den Eingdngen in+ und
in- auf ihre jeweilige Eingangsspannung U,,, sowie U;,_ aufgeladen. Da die Arbeitspunkte der
Inverter variieren kénnen, werden die Asymmetrien auf den Kondensatoren C,,,, bzw. C',;, ab-
gespeichert. In der Taktphase @ findet der eigentliche Vergleich statt. Hierzu wird die hohe
Verstarkung der Inverterstrukturen wieder hergestellt, indem die Verbindungen zwischen ihren
Ein- und Ausgdngen wieder aufgetrennt werden. Lag zwischen U;,, und U;,. zum Zeitpunkt ®
keine Spannungsdifferenz an, so muB der Komparator in den zuvor eingestellten Arbeitpunkten
verweilen. Lag jedoch eine positive oder negative Spannungsdifferenz vor, so kippt der
Komparator in einen seiner stabilen Arbeitspunkte.

Im folgenden soll das Signal-Rausch-Leistungsverhaltnis SNR eines solchen Komparators her-
geleitet werden. Hierzu miissen die mittleren quadratischen Rauschladungsbeitrage Q7 auf
den Abtastkondensatoren Cs wahrend der einzelnen Taktphasen ® und @ untersucht
werden. Einen Beitrag zur mittleren quadratischen Rauschladung Q¢ einer Kapazitat C liefert
der endliche Einschaltwiderstand R,, der Schalter. Bild G.3 zeigt eine Zusammenschaltung
eines realen Schalters S und einer Kapazitat C, anhand derer die mittlere quadratische
Rauschladung berechnet werden kann. Hierbei wird der reale Schalter durch eine Rausch-
spannungsquelle Gan und einen idealen, d.h. rauschfreien Schalter dargestellt.

in Sgeal Ron out
— (e
/
=2
1 Upo= 4k TR AF | ,,
Uin C_} - SR,n(f)'Af ——C ucn
. £

Bild G.3 Herleitung des k-T/C-Rauschen

Falls die Spannungsquelle am Eingang ideal, d.h. der Innenwiderstand der Quelle gleich Null ist,
so berechnet sich die mittlere quadratische Rauschspannung Gcz,n am Ausgang out zu:

W, = I S(f)df = I S (0 IH(F) " lf (G.1)

mit der spektralen Rauschleistungsdichte Sg (f) = U7, /Af = 4-k-T-Ry, und der Ubertragungs-
funktion H(f), mit der die Rauschspannung Gy, des realen Schalters zum Ausgang out hin
Ubertragen wird.
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Das Ergebnis:

00 00

%, = [ S, () df = 2ET Bon . do KO 6.2)

200 1+(co|IIR0nI)2_ C

ist sehr interessant, da die GroBe der spektralen Rauschspannung Ucz,n nicht von der GroBe des
Schalterwiderstandes R, abhangig ist. Somit berechnet sich die mittlere quadratische Rausch-
ladung auf einer Kapazitat, die durch den Widerstand R, eines Schalters verursacht wird zu:

Q¢, =C’m, =kOLT. (G.3)

Nun muissen noch die Beitrage zur Rauschladung, die durch die Verstarkerelemente hervor-

gerufen werden, untersucht werden. Die eingangsbezogene Rauschspannung Gll%lv,n eines Inver-

ters lautet:
w, = Ty K (G.4)
' 3 9, fIC,, (WL B,
weiBes 1/f-Rauschen

Rauschen

In den nachfolgenden Berechnungen wird jedoch nur das eingangsbezogene thermische, bzw.
weil3e Rauschen der Inverter betrachtet, da das 1/f-Rauschen durch die ebenfalls implementierte
korrelierte Doppelabtastung unterdriickt wird. Da die Inverter in den verschiedenen Taktphasen

unterschiedliche Beschaltungen aufweisen, sind zwei Félle zu unterscheiden:
Fall a): Verstarker ist gegengekoppelt (Taktphase @)

Ist der Verstarker voll gegengekoppelt, so besitzt er eine Bandbreite f345, in die so-
wohl die Leerlaufverstarkung A, als auch der dominante Pol p; des Inverters eingeht
und aus der die aquivalente Rauschbandbreite:

A=, = DWW Ao Tn (9o - O (6.5)

T2 20 4 "~ 479, C 4T,

des Inverters resultiert. Somit berechnet sich die eingangsbezogene Rauschspannung
des Inverters in der Taktphase ® zu:

. 16 k0 g, _4Kk0
- m_—=__ , G.6
Hv.on 3 g, 40C, 3 C 66

die auf einer Kapazitat C die mittlere quadratische Rauschladung:
= 4 kOT
QIIZ\IV,CD,n =C EUII%IV,CD,n = § d<C— , (G.7)
L

verursacht.
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Fall b): Verstarker ist nicht gegengekoppelt (Taktphase @)

Ist der Verstarker offen, d.h. nicht gegengekoppelt, so dndert sich seine Bandbreite
f.34p, die im Gegensatz zu Fall a) nur noch den dominanten Pol p; beinhaltet. Die
aquivalente Rauschbandbreite Af berechnet sich demzufolge zu:

gl:f—BdB :g ]—p1 = Y . (G.8)

Af = T Pa -
200 4 C, 4T,

Die mittlere quadratische Rauschspannung ergibt sich in der Taktphase ® analog zu
Fall a):

—2 16d<£ gd _ﬂ kD—

Uwan = , G.9
INV,® n 3 gm 4 |I 3 AVO |I:L ( )
die auf einer Kapazitat C eine mittlere quadratische Rauschladung:
= 4 kOC
anxlv,q:,n =C EUII%IV,GJ,n =3 d<— (G.10)

hervorruft.

Werden die auftretenden Rauschbeitrage einer jeweiligen Taktphase addiert, so erhalt man far
die Taktphase @ die mittlere quadratische Rauschladung Q’ne auf der Abtastkapazitat Ce:

5% . = 4 c
Qn,¢—kD—E(CS+Cm)+§EkD—Bm (611)

sowie in der Taktphase @ die ebenfalls entstehende Rauschladung Q% :

2
Q%s kUE+-&UG§L— (G.12)
3 A, [T

VO C

Werden die einzelnen Beitrage der mittleren quadratischen Rauschladungen beider Taktphasen
summiert, so erhalt man die sog. aquivalente Rauschladung ENC (im engl.: Equivalent Noise
Charge ):

2 C?
ENC? = Q%0 + Q%o = 2K T [C, +k (T[T, +— nm s nmgi G.13
Q (o) Q > CS+Cm+CC) 3 |I ( )

VO C

Wird diese dquivalente Rauschladung ENC zur mittleren quadratischen Signalladung Q2. ins

signa

Verhdltnis gesetzt, so erhdlt man letztendlich das gewlnschte Signal-Rauschleistungs-Verhaltnis
SNR:

0 ) _ -
SNR = 10 (og EI\TCE ME— ODngLU ECZ s %. (G.14)
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H Ubertragungsfunktion eines SC-Verstirkers mit korreliertem
Doppelabtasten (CDS) und kapazitivem Riicksetzen (CR)

SC-Verstarker sind wie die zuvor behandelten SC-Integratoren wichtige Grundbausteine
komplexer Signalverarbeitungssysteme. Da die Verstarkung durch das Verhdltnis zwischen
Eingangs- und Ausgangskapazitat definiert wird, kann aufgrund der hohen Paarungsgenauig-
keit integrierter Kapazitaten eine hochprazise Gleichspannungsverstarkung eingestellt werden.
Gegenstand der nachfolgenden Betrachtungen ist der in Bild H.1 gezeigte invertierende SC-
Verstarker [82].
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Bild H.1 SC-Verstarker mit korreliertem Doppelabtasten und kapazitivem Rucksetzen
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Im Gegensatz zum nichtinvertierenden Verstarker entsteht eine Verzogerung um eine halbe
Taktphase zwischen der Abtastung der Eingangsspannung U;, und der offsetfreien Ver-
starkungsphase. Werden wie beim Integrator die Taktphasen der Schalter vor der
Abtastkapazitat C, vertauscht, zeigt der Verstdrker ein nichtinvertierendes Verhalten. Die
Unterdrickung von Offset und niederfrequentem 1/f-Rauschen des Verstarkers erfolgt wie
bereits beim SC-Integrator nach dem Prinzip der korrelierten Doppelabtastung CDS (im eng.:
Correlated Double Sampling) [114]. In der Taktphase @® wird die Eingangskapazitdt C, auf die
Eingangsspannung U;, aufgeladen, wahrend der Ruckkoppelkondensator C, auf die
Offsetspannung U,, zurlickgesetzt wird. Damit in der Ricksetzphase die Ausgangsspannung
Uoyt Nicht immer das Potential der virtuellen Masse annehmen muB, wird der Kondensator Cgj,
in der offsetfreien Taktphase @ - in der auBerdem die Ladung der Eingangskapazitat Ce auf
die Rickkoppelkapazitat C, verschoben wird - auf die Ausgangsspannung aufgeladen und in
der nachfolgenden Taktphase @ in die Rickkopplung geschaltet. Dieses Prinzip wird
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kapazitives Rucksetzen CR (im eng.: Capacitive Resetting) genannt, da das Entladen bzw.
Zurlcksetzen der Ruckkoppelkapazitdt C, durch eine kapazitive Gegenkopplung erfolgt. In der
sog. Halte-, bzw. Rilcksetzphase andert sich die Ausgangsspannung lediglich um den
unverstarkten Offset am Eingang des Verstarkers. Die Implementierung der Haltefunktion durch
den Kondensator Cg, in der Taktphase @ verringert die Anforderungen an die
Leerlaufverstarkung ~ A,, und  Anstiegsgeschwindigkeit SR des  verwendeten
Operationsverstarkers [82].

Der Verstdrker besitzt Uber die noch verbleibende Integrationskapazitdt C; eine einstellbare
Bandbegrenzung. Die Ladung der Eingangskapazitat C, teilt sich somit in der Taktphase @ in
eine Parallelschaltung aus Rickkoppelkapazitdt C, und Integrationskapazitdt C; auf. Da die
Kapazitat C; in der Ricksetzphase nicht entladen wird, kann die Ladung der Eingangskapazitat
Ce nach Ablauf der eingestellten Zeitkonstanten vollstandig auf die Rickkoppelkapazitdt C,
Ubertragen werden. Dieser Vorgang entspricht einer TiefpaBfilterung, der bei stark Uberab-
getasteten Systemen zu einer Dampfung des hochfrequenten Rauschens beitragt. Da diese
breitbandigen Rauschanteile nun nicht mehr in dem MaBe durch Unterabtastung in das Basis-
band heruntergefaltet werden, ist eine Erhéhung des Signal-Rausch-Abstandes SNR zu

erwarten.

Eine Analyse des SC-Verstarkers fuhrt unter Berlcksichtigung einer endlichen Leerlaufver-
starkung A, auf die nachfolgende Signaltbertragungsfunktion Hete(2):

_t
HSTF(Z)= < [(a_b)& 2 . (H.1)

1 @b S v ve, Hradt, + S
00 A, 0 s

O A,

Fur die Rauschibertragungsfunktion Hyte(z) ergibt sich:

1
(GG +C )@+ ((Co+Cy +C )b - (Co+C) @) 2 - (C @+ (C, +C,)b) 2!

Hyre (Z) = C O C+c O O {(H.2)
L | ERCEC TON . SRS S 1Y
0 Ay U Ay U o

Fur beide Ubertragungsfunktionen Hete(z) und Hype(2) gelten die eingefiihrten Abkirzungen:

1

a= (H.3)
C +C +C +C 4C,
AVO
C. +C,
und: A : (H.4)

b=
[[El e tC +C
A

VO

+C, +CE£
g
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Fir niedrige Frequenzen (z|,,—o) kann die Signaltbertragungsfunktion stark vereinfacht werden:

Wird der erste Klammerausdruck der Gleichung (H.5) in eine Taylor-Reihe entwickelt und nach
dem zweiten Glied abgebrochen, so kann eine weitere vereinfachte Ubertragungsfunktion an-
gegeben werden, aus der leicht der niederfrequente Betragsfehler m abgelesen werden kann
[82]:

C, +C

MmO~
Cr |}VO

(H.6)
Bild H.2 zeigt mit der Leerlaufverstarkung A, parametrisierte Signal- und Rauschibertragungs-
funktionen des zuvor analysierten SC-Verstdrkers, die Uber einer auf die Taktfrequenz f.
normierten Frequenz f aufgetragen sind. Der Parameter A, wurde von 40-80dB mit einer
Schrittweite von jeweils 20dB verdndert. Der niederfrequente Betragsfehler m aus Gleichung
(H.6), der durch den Effekt des kapazitiven Riicksetzens nur noch mit 1/A,,2 in die Signaltber-
tragungsfunktion eingeht, ist aufgrund der verwendeten Skalierung nicht erkennbar.
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Bild H.2 Signal- und Rausch-Ubertragungsfunktion des SC-Verstarkers mit korreliertem
Doppelabtasten CDS und kapazitivem Ricksetzen CR

Die Rauschlbertragungsfunktion steigt bis zur halben Taktfrequenz f. mit 20dB/Dekade an und
erreicht dort ihr Maximum. Durch das korrelierte Doppelabtasten wird der Offset und das

niederfrequente 1/f-Rauschen maximal mit der vollen Leerlaufverstdrkung A, des verwendeten
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Operationsverstarkers unterdriickt. Trotz der Tatsache, dal3 der Verstarkungsfehler nur noch mit
1/A,,2 in die Signalibertragungsfunktion eingeht, ist es deshalb ein Irrtum, zu glauben, auf
eine ausreichende Leerlaufverstarkung A, verzichten zu konnen. Fir eine vorgegebene
3dB-Eckfrequenz berechnet sich die GroBe der TiefpaBkapazitat C; aus der SignalUbertragungs-
funktion Here(z) unter Vernachldssigung einer endlichen Leerlaufverstarkung A, mit Hilfe der
bilinearen z-Transformation zu:
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C 20

(H.7)
Bild H.3 zeigt den EinfluB bei Verdnderung der TiefpaBkapazitdt C; um jeweils den Faktor zehn
auf die Signal- und Rauschibertragungsfunktionen. Bei jeder Verzehnfachung der Tiefpal3-
kapazitat C; verschiebt sich die -3dB-Eckfrequenz um jeweils eine Dekade zu niedrigeren
Frequenzen. Die vor der halben Taktfrequenz einsetzende TiefpaBcharakteristik bewirkt, daB
das Ubertragungsverhalten des Rauschens bei Frequenzen oberhalb der TiefpaBeckfrequenz
verbessert werden kann.

Diese weitere Reduktion des Rauschens kann in der weiteren Signalverarbeitung nicht mehr zur
Verschlechterung der Auflésung, bzw. des Signal-Rausch-Abstandes beitragen.
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Bild H.3 Signal- und Rausch-Ubertragungsfunktionen des SC-Verstarkers mit integriertem
TiefpaBverhalten, korreliertem Doppelabtasten und kapazitivem Ricksetzen



