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Kurzfassung

Die vorliegende Dissertationsschrift liefert einen Beitrag zu Dimensionierungsaspekten

des Schaltungsentwurfs in der supraleitender Elektronik. Dazu werden supraleitende

Komparatoren, d. h. Josephson-Komparator und QOJS-Komparator bezüglich der Ge-

schwindigkeit und der Empfindlichkeit untersucht. Der Einfluss des thermischen Rau-

schens auf den Entscheidungsprozess der Komparatoren repräsentiert die so genannte

Grauzone. Sie wird in der Arbeit als wichtige Kennzahl ausführlich analysiert. Dar-

aus werden verschiedene Parameterabhängigkeiten dargestellt. Eine Modellierung eines

Josephson-Komparator wurde experimentell bestätigt.

Darauf aufbauend werden Konzepte von supraleitenden Analog-Digital-Wandlern in der

Arbeit untersucht und daraus Entwurfsregeln abgeleitet. Durch die Reduzierung der

Schaltenegie wird das Signal-Rausch-Verhältnis (SNR) der Schaltungen und damit die

Zuverlässigkeit von Entscheidungsprozessen und Schaltvorgängen beeinflusst. Für Spezi-

alanwendungen mit sehr hohen Anforderungen bezüglich der Geschwindigkeit oder Ge-

nauigkeit bieten supraleitende AD-Wandler ausgezeichnete Leistungsmerkmale an. Die

Arbeit liefert konkrete Zusammenhänge zwischen den unterschiedlichen Entwurfspara-

metern und zeigt mögliche Kompromisse auf. Die Methoden sind transparent dargestellt

und lassen sich leicht auf andere Schaltungstopologien übertragen. Im Ergebnis wird ein

Werkzeug zur objektiven Dimensionierung von supraleitenden AD-Wandlern bereitge-

stellt.





Abstract

This Thesis is a contribution for dimensioning aspects of circuits designs in supercon-

ductor electronics. Mainly superconductor comparators inclusive Josephson comparators

as well as QOJS-Comparators are investigated. Both types were investigated in terms of

speed and sensitivity. The influence of the thermal noise on the decision process of the

comparators represent in so called gray zone, which is analysed in this thesis. Thereby,

different relations between design parameters were derived. A circuit model of the Jose-

phson comparator was verified by experiments.

Concepts of superconductor analog-to-digital converters, which are based on above called

comparators, were investigated in detail. From the comparator design rules, new rules for

AD-converters were derived. Because of the reduced switching energy, the signal to noise

ratio (SNR) of the circuits is affected and therefore the reliability of the decision-process is

affected. For special applications with very demanding requirements in terms of the speed

and accuracy superconductor analog-to-digital converters offer an excellent performance.

This thesis provides relations between different design paramenters and shows resulting

trade-offs, This method is transparent and easy to transfer to other circuit topologies.

As a main result, a highly predictive tool for dimensioning of superconducing ADC’s is

proved.
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Kapitel 1

Einleitung

Die Informations- und Kommunikationstechnik spielt eine große Rolle in unserem heu-

tigen Leben. Die Nutzung aller Informationsmedien wie z. B. Radio, Telefon, Fernseher,

Internet, Mobiltelefon, Smartphone, Cloud, etc. wächst immer schneller an. Der maxi-

male Datenverkehr im größten kommerziellen Internetknoten ist in den letzten 5 Jahren

auf 3 Tbit/s angestiegen [1]. Neben diesem riesigen Übertragungsbedarf wächst auch die

Anforderung an die Informationsverarbeitung ständig. Da heute alle Daten in digitaler

Form übertragen und verarbeitet werden, benötigt man für nahezu alle Signale zunächst

eine Umwandlung der analogen Signale in digitale Daten.

In unserer heutigen Zeit ist das Thema „Energieverbrauch“ ein wichtiges Kriterium für

den Entwurf der elektronischen Schaltungen, besonders im Bereich der Mobilkommu-

nikation. Weltweit beschäftigen sich Wissenschaftler mit der Entwicklung von energie-

effizienten Hochleistungscomputern [2, 3]. In D.S. Holmes et. al. [2] wurden Konzepte

für Computersysteme untersucht, die eine Leistungsfähigkeit von 1 bis 1000 PFLOP/s1

haben. In N. Takeuchi et al. [3] wurde eine Verlustleistung von etwa 0,1 aJ/bit für ein

Quantum-Flux-Parametron berechnet und daraus ergibt sich ein kleines Produkt Energie

und Verzögerung von 20 aJ·ps.

Für solche Supercomputer bietet die supraleitende Elektronik eine vielversprechende

Alternative zur Halbleiterelektronik [4]. Eine Mobilfunk-Basisstation besteht heute aus

mehr als 100 leistungsfähigen Einzelcomputern mit einer Leistungsaufnahme von mehr

als 7 kW [5]. Da alle Datennetzwerke in den kommenden Jahren weiter anwachsen, ist die

Energieeffizienz an diesen Knotenpunkten besonders wichtig [2].

Die supraleitende Elektronik kombiniert eine niedrige Schaltenergie mit einer hohen

1engl. Peta FLoating-point Operations per Second
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Schaltgeschwindigkeit und besitzt damit ein hohes Potential für energieeffiziente Elek-

troniklösungen der Zukunft. Bis 2009 war die supraleitende Einzelflussquantenelektronik

(RSFQ2-Elektronik) die einzige supraleitende Schaltungsfamilie. Heute gibt es aber wei-

tere Schaltungsfamilien [2]. Durch die Reduzierung der Schaltenergie wird aber auch das

Signal-Rausch-Verhältnis der Schaltungen beeinflusst und damit die Zuverlässigkeit von

Entscheidungsprozessen und Schaltvorgängen verringert. Supraleitende Elektronik arbei-

tet naturgemäß bei einer geringen Betriebstemperatur von lediglich T = 4, 2K. In dieser

Arbeit wird der Einfluss des thermischen Rauschens auf analoge Entscheidungselemente

untersucht. Dabei ist speziell der Entscheidungsprozess eines Komparators von großem

Interesse, da diese Komponente ein grundlegendes Bauelement in allen analogen und digi-

talen Schaltungen bildet. Die Grauzone beschreibt die Schaltunsicherheit und ist ein Maß

für die Empfindlichkeit eines supraleitenden Komparators. Diese Unsicherheit in Kombi-

nation mit der Schaltzeit ist der wichtigste Parameter für die Bewertung der Leistungsfä-

higkeit von Komparatoren. In der vorliegenden Dissertationsschrift werden unterschiedli-

che Abhängigkeiten und Wechselwirkungen zwischen der Grauzone und unterschiedlichen

Parametern, wie z. B. Schaltzeit, Versorgungsströme, Bauteilparameter, Technologiepa-

rameter etc. untersucht. Davon werden Entwurfsregeln für supraleitende Komparatoren

und darauf basierende supraleitende Analog-Digital-Wandler (AD-Wandler) abgeleitet.

Die Arbeit gliedert sich in die folgenden Kapitel:

• In Kapitel 2 werden die Grundlagen der supraleitenden Elektronik und der AD-

Wandler dargestellt. Dabei wird die Ausführung im Wesentlichen auf supraleitende

AD-Wandler eingeschränkt. Am Ende des Kapitels gibt es einen Überblick über

verschiedene Realisierungen von AD-Wandlern in unterschiedlichen Technologien.

In diesem Kapitel wird eine Studie zur Klassifizierung der AD-Wandler in Abhän-

gigkeit von ihren Eigenschaften durchgeführt.

• Kapitel 3 liefert eine umfangreiche Analyse supraleitender Komparatoren. Es wird

die Abhängigkeit zwischen der Empfindlichkeit eines Josephson-Komparators unter

dem Einfluss verschiedener Parameter mit Hilfe von Simulationen untersucht. Das

Josephson-Komparator-Modell wird entwickelt und analysiert. Dieses Modell wird

experimentell bestätigt, wodurch die mit dem Modell getroffenen Vorhersagen be-

kräftigt werden. Weiterhin wird eine Untersuchung der Abhängigkeit zwischen der

Grauzone und anderen Systemparametern für einen Quasi-One-Junction-SQUID3

(QOJS)-Komparator [6] durchgeführt.

2engl. Rapid Single Flux Quantum
3engl. Superconducting Quantum Interference Device
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• In Kapitel 4 wird eine Schaltung eines supraleitenden Σ − ∆-AD-Wandlers ba-

sierend auf dem Josephson-Komparator untersucht. Insbesondere werden die Ein-

flüsse der Eigenschaften des Komparators auf das Gesamtsystem untersucht. Dabei

wird ein besonderes Augenmerk auf den Zusammenhang zwischen Geschwindigkeit

(repräsentiert durch die Taktfrequenz) und Genauigkeit (repräsentiert durch die

Grauzone) gelegt. Am Ende des Kapitels werden Entwurfsregeln für den Σ − ∆-

AD-Wandlers abgeleitet.

• Kapitel 5 befasst sich mit einem supraleitenden Flash-AD-Wandler, der auf QOJS-

Komparatoren basiert. Ebenso wie im Kapitel 4 wird die Schaltung des Wandlers

untersucht. Anhand der Ergebnisse werden Entwurfsregeln für den supraleitenen

Flash-AD-Wandler abgeleitet.

• Zum Abschluss dieser Arbeit fasst Kapitel 6 die Ergebnisse der Analyse der Ent-

scheidungselemente und die abgeleiteten Entwurfsregeln für supraleitende Σ − ∆-

und Flash-AD-Wandler zusammen.





Kapitel 2

Grundlagen

Das Ziel der vorliegenden Arbeit besteht darin, Entwurfsregeln für supraleitende AD-

Wandler abzuleiten. Deshalb wird in diesem Kapitel auf die Grundlagen supraleitender

Elektronik und von AD-Wandlern eingegangen.

2.1 Grundlagen der supraleitenden Elektronik

Supraleiter sind Materialien, deren elektrischer Widerstand beim Unterschreiten einer

kritischen Temperatur Tc (auch Sprungtemperatur genannt) auf exakt Null fällt. Die Su-

praleitung wurde 1911 von K. Onnes nach seiner Helium-Verflüssigung bei Messungen

am Metall Quecksilber entdeckt [7].

Die Eigenschaft der Supraleitung kann unterhalb der kritischen Temperatur Tc auftreten.

Im Supraleiter schließen sich unterhalb Tc 2 Elektronen zu einem sogenannten Cooper-

Paar zusammen. Die Cooper-Paare sind Teilchen (auch Bosonen genannt), die dem Pauli-

Prinzip nicht mehr unterliegen [8]. Mit anderen Worten: alle Cooper-Paare im Supralei-

ter sind im gleichen quantenmechanischen Zustand. In der Quantenmechanik wird der

Zustand eines Teilchens durch den Betrag Ψ und die Phase φ einer Wellenfunktion be-

schrieben. Das heißt, jeder Supraleiter wird durch eine Wellenfunktion entsprechend der

Gleichung (2.1) dargestellt. Mit dieser Wellenfunktion können Betrag und Phasenlage zu

jedem Zeitpunkt t und an jedem Ort ~r angegeben werden:

Ψ(~r, t) = Ψ · ej(~k~r−ωt) = Ψ · ej(~k~r−φ), (2.1)
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wobei ω die Kreisfrequenz, ~k der Wellenzahlvektor und Ψ der Betrag der Wellenfunktion

ist.

2.1.1 Josephson-Effekt

Jeder Supraleiter wird durch eine Wellenfunktion charakterisiert [9]. Werden zwei Supra-

leiter durch eine wenige Nanometer dünne, nicht-supraleitende Barriere (Isolator oder

Normalleiter) getrennt, entsteht eine Phasendifferenz ϕ zwischen den beiden Wellen-

funktionen. Dieser Effekt wurde 1962 von Brian Josephson vorhergesagt und durch die

Josephson-Gleichungen beschrieben. Die Abbildung 2.1 zeigt schematisch diese Anord-

nung, die als Josephson-Kontakt (JK) bezeichnet wird. Hier wird die Barriere als Isolator

dargestellt, weil die in der Arbeit verwendeten Josephson-Kontakte dieser Anordnung ent-

sprechen. ϕ ist eine neue Zustandsvariable, die das Verhalten des Josephson-Kontaktes

Supraleiter
Barriere

Supraleiter

Abbildung 2.1: Der schematische Aufbau eines Josephson-Kontaktes.

beschreibt. Der Tunnelstrom IJ , der durch die dünne Barriere fließt, wird durch die erste

Josephson-Gleichung beschrieben:

IJ = Ic · sin(ϕ), (2.2)

wobei Ic der kritische Strom des Kontaktes ist, der eine wesentliche Kenngröße des

Josephson-Kontaktes darstellt. Dieser kritische Strom repräsentiert den maximalen Tun-

nelstrom, der supraleitend durch den JK fließen kann. Die Stärke des Stromes wird durch

die Geometrie bestimmt, wobei er von der Dicke und der Querschnittsfläche der isolie-

renden Barriere abhängt. Eine Änderung des Stromes im JK führt zu einer Phasenände-

rung und damit zu einer Spannung über dem Kontakt, die durch die zweite Josephson-

Gleichung angegeben wird:
dϕ(t)

dt
=

2π

Φ0

· u(t) (2.3)

Φ0 = h/2e ≈ 2, 067 · 10−15Vs ist das magnetische Flussquant, wobei h das Plancksche

Wirkungsquantum und e die Elementarladung ist. Der JK hat gemäß seiner Geometrie im
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Allgemeinen eine parasitäre Kapazität CJ zwischen den beiden Supraleitern. Der Tunnel-

strom IJ , der durch die Isolationsbarriere fließt, führt zu einem elektrischen Widerstand

der Barriere RJ . Mit Hilfe von Gleichungen (2.2) und (2.3) wird der JK modelliert. Das

Modell wird in der späteren Simulation von kryogenen Schaltungen verwendet.

2.1.2 RCSJ-Modell des Josephson-Kontaktes

Der JK wird durch drei Stromkomponenten beschrieben. Den Suprastrom IJ , den Strom

durch die Kapazität CJ und den Strom durch den Widerstand der Barriere RJ . Die elektri-

schen Eigenschaften werden oft durch einen zusätzlichen Widerstand Rs als Dämpfungs-

Widerstand beeinflusst [10], der parallel zu RJ geschaltet wird. Der Gesamtwiderstand

wird Rn = RJ ·Rs

RJ+Rs
bezeichnet. Da der Widerstand der Barriere RJ viel größer als der

Dämpfungswiderstand Rs ist, kann RJ in vielen Fällen vernachlässigt werden (Rn ≈ Rs).

Das Ersatzschaltbild wird als RCSJ-Modell (engl. Resistively and Capacitively Shunted

Junction) bezeichnet, welches das am häufigsten verwendete Modell in der Schaltungssi-

mulation ist. Die Abbildung 2.2 zeigt das Dämpfungsprinzip, das RCSJ-Modell und das in

dieser Arbeit verwendete Symbol für den JK. Der Gesamtstrom Iges, der im Ersatzschalt-

Dämpfungs-
widerstand

CJ

Rn

Iges

(a) (b) (c)

IJ

Supraleiter
Isolator

Supraleiter

IRn

ICJ

Abbildung 2.2: (a) Dämpfungsprinzip (b) RCSJ-Modell (c) das Schaltzeichen für den JK mit
zusätzlichem Widerstand Rs.

bild fließt, besteht aus drei Komponenten: dem Tunnelstrom IJ , dem Kondensatorstrom

ICJ
und dem Strom IRn

, welcher durch den Widerstand Rn fließt. Laut des ersten Kirch-

hoffscher Gesetzes ist Iges:

Iges = IJ + ICJ
+ IRn

. (2.4)
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Der Tunnelstrom IJ wird durch die erste Josephson-Gleichung (2.2) definiert. Beim Span-

nungsabfall über dem Josephson-Kontakt ergibt sich ein Strom ICJ
:

ICJ
= CJ ·

du(t)

dt
. (2.5)

Der Strom durch den Gesamtwiderstand Rn ist durch

IRn
=

u(t)

Rn

(2.6)

gegeben. Beim Einsetzen der Gleichungen (2.2), (2.5), (2.6) in die Gleichung (2.4) erhält

man:

Iges = Ic · sin(ϕ) + CJ ·
du(t)

dt
+

u(t)

Rn

. (2.7)

Für den Gesamtstrom Iges erhält man somit eine Differentialgleichung 1. Ordnung.

2.1.3 Charakteristische Parameter eines realen Josephson-Kon-

taktes

Der Josephson-Kontakt ist das aktive Schaltungselement in der supraleitenden Elektro-

nik [11]. Die Herstellung erfolgt für den in dieser Arbeit verwendeten 1 kA/cm2-Prozess

(IPHT1-Technologie) durch einen mehrlagigen Dünnschichtprozess. Der Josephson-Kontakt

wird zwischen zwei Metallisierungsschichten von Niobium (Nb) hergestellt und durch eine

2 nm dicke Aluminiumoxidschicht (Al2O3) definiert. Das Nioboxid und die Siliziumdioxid-

schichten dienen zwischen den Metallisierungsschichten als Isolator. Die Technologie lässt

sich durch zwei Parameter, die kritische Stromdichte Jc und die Flächenkapazität CF des

JK, charakterisieren. Weiterhin gibt es Designparameter. Der erste Designparameter ist

der kritische Strom Ic. Mit Hilfe dieses Parameters kann man die Kapazität CJ des JK

bestimmen. Der kritische Strom und die Kapazität des JK werden mit folgenden Glei-

chungen dargestellt:

Ic = A · Jc,

CJ = A · CF . (2.8)

A ist die Querschnittsfläche des JK. Basierend auf dem McCumber-Parameter βc (Glei-

chung (2.9)) als zweiten Designparameter, der die Hysterese des JK beschreibt, kann man

1am Leibniz Institut für Photonische Technologien Jena [12]
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den Dämpfungswiderstand wie folgt berechnen. Aus

βc =
2πIcR

2
nCJ

Φ0

(2.9)

folgt

Rn =

√

βcΦ0

2πIcCJ

. (2.10)

Für die IPHT-Technologie ist βc=1 [13] und daraus folgt:

Rn =

√

Φ0

2πIcCJ

. (2.11)

Beim Einsetzen von (2.8) in (2.11) erhält man:

Rn =
Jc
Ic

√

Φ0

2πJcCF

. (2.12)

Für die Simulationen von anderen Technologien spielt die charakteristische Spannung

Vc = Rn · Ic neben dem McCumber-Parameter eine große Rolle [14]. Für die IPHT-

Technologie ergibt sich:

Vc = Rn · Ic =
√

Φ0 · Jc
2πCF

= 256µV (2.13)

Es ist zu sehen, dass diese Spannung unabhängig von den Designparametern ist. Sie ergibt

sich aus der Technologie. Die Tabelle 2.1 fasst die Technologie- und Designparameter und

daraus resultierende Größen zusammen.

Technologie Design Resultierende Größen

Jc Ic A

CF βc CJ

Rn

Vc

Tabelle 2.1: Die Technologie- und Designparameter und daraus resultierende Größen.
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2.1.4 Flussquantisierung in supraleitender Schleife

Der Effekt der Flussquantisierung wurde 1948 von F. London vorhergesagt [15] und 1961

experimentell bestätigt [16, 17]. Nimmt man eine supraleitende Schleife, entsprechend

Abbildung 2.3(a) an, kann die Bedingung für die Flussquantisierung folgendermaßen for-

muliert werden:

Φ = LIK = Φ0k. (2.14)

k ist eine beliebige ganze Zahl. Diese Bedingung erläutert, dass der magnetische Fluss

Kreisstrom

Fluss Φ

IK

Kreisstrom

IK

Fluss Φ

Josephson-Kontakt

(a) (b)

Abbildung 2.3: (a) Schematische Darstellung einer supraleitenden Schleife. (b) Schematische
Darstellung der Unterbrechung einer supraleitenden Leiterschleife mit einem Josephson-Kontakt.

Φ durch eine Leiterschleife nur ein ganzzahliges Vielfaches von Φ0 annehmen kann. Un-

terbricht man die Leiterschleife mit einem JK, wie in Abbildung 2.3(b) gezeigt, ergibt

sich eine Begrenzung des Kreisstromes nach der ersten Josephson-Gleichung (2.2). Der

JK wirkt als Tor, durch welches die Flussquanten in die supraleitende Schleife hinein und

aus der supraleitenden Schleife heraus kommen. In der supraleitenden Elektronik werden

die digitalen Informationen durch Anwesenheit oder Abwesenheit der Flussquanten in

einer supraleitenden Schleife repräsentiert [18]. Es gibt aber auch passive Bauelemente,

die durch Widerstände und Induktivitäten repräsentiert werden.

2.1.5 Grundstrukturen supraleitender Elektronik

2.1.5.1 Übertragung der Flussquanten

Die Übertragung der Flussquanten erfolgt durch eine bestimmte Elektronik-Zelle, die

als Josephson-Übertragungsleitung (JTL2) bezeichnet wird (siehe Abbildung 2.4). Der

Josephson-Kontakt schaltet, wenn sein kritischer Strom Ic überschritten wird. Im Fall

der JTL bedeutet das, wenn der Strom durch J1 größer als sein kritischer Strom ist,

2engl. Josephson Transmission Line
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schaltet J1. Dabei wird ein Flussquant erzeugt und ein Kreisstrom IK = Φ0

L
in der mittle-

ren Schleife induziert. IK und Ib2 überlagern sich. Mit IK und dem zusätzlichen Biasstrom

Ib2 überschreitet der Strom durch J2 seinen kritischen Strom und es wird auch J2 schalten.

Das Flussquant verlässt durch J2 die Schleife und wird in die benachbarte Schleife wei-

tergeleitet. Damit der Kreisstrom ausreichend ist, muss die Induktivität L die Bedingung

L < Φ0

Ic
erfüllen [19].

J1 J2IK

Iin

Ib1 Ib2

L

Eingang Ausgang

Abbildung 2.4: Übertragung der Flussquanten in einer JTL.

2.1.5.2 Speicherung der Flussquanten

Zu den Grundstrukturen der supraleitenden Elektronik gehört auch die Speicherung der

Flussquanten. Wenn der Kreisstrom den kritischen Strom von J2 nicht überschreitet,

kann J2 nicht schalten und das Flussquant bleibt in der Schleife gespeichert, weil die

Induktivität in der mittleren Schleife groß ist, wie in Abbildung 2.5 gezeigt wird. Ver-

größert man die Induktivität, kann mehr als ein Flussquant in der Schleife gespeichert

werden. Um eine zweistufige Logik für digitale Schaltungen zu bekommen, muss L so

gewählt werden, dass genau nur ein Flussquant in der Schleife gespeichert werden kann.

Das geschieht unter der Bedingung Φ0

Ic
< L < 2Φ0

Ic
. Um die Informationen repräsentiert

in Spannungsimpulsen (Flussquanten) am Ausgang auszulesen, muss der kritische Strom

von J2 überschritten werden. Es wird ein zusätzlicher Strom Iext eingespeist, der in Sum-

me mit dem Kreisstrom IK den kritischen Strom von J2 überschreitet und diesen somit

zum Schalten zwingt. Dadurch verlässt das Flussquant die Schleife (siehe Abbildung 2.5).

2.1.5.3 Grundstruktur für die Entscheidung

Der Josephson-Komparator ist das Entscheidungselement und eine grundlegende Schal-

tung in der supraleitenden Elektronik [11]. Die Entscheidung ist abhängig vom Eingangs-
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J1 J2IK

Iin

Ib1 Ib2

L

Iext

Abbildung 2.5: Speicherung der Flussquanten.

strom, der einen Schwellwert besitzt. Die Abbildung 2.6 stellt eine einfache Komparator-

Schaltung dar. Sie wird von Taktimpulsen am Eingang getrieben, um Impulse am Aus-

gang auszugeben. Die Schaltung besteht aus zwei Kontakten J1 und J2. Einer der beiden

Kontakte muss schalten, wenn ein Taktimpuls auftritt. Der Eingangsstrom Iin ist ein Steu-

erstrom und bestimmt, welcher Kontakt schaltet. Wenn Iin größer als der Schwellwert ist,

schaltet J2 andernfalls schaltet J1.

Ausgang

Takt

J2

J1

Iin

Abbildung 2.6: Die Grundschaltung eines Josephson-Komparators.

2.1.6 Eingangsinterface-Wandler

Zum Aufbau von Schaltungen in der supraleitenden Elektronik wird ein Zell-basierter

Entwurf verwendet. Einige Grundzellen werden in diesem Kapitel kurz beschrieben. Wei-

tere Zellen sind in [20] zu finden. Die erste Grundzelle, die Josephson-Übertragungsleitung,

dient zur Weiterleitung der Flussquanten. Sie wurde im Abschnitt 2.1.5.1 beschrieben.

Die zweite Grunzelle ist der Eingangsinterface-Wandler (DC/SFQ-Wandler), der zur

Wandlung eines halbleitenden digitalen Zustandslogik-Spannungssignals in ein Einzel-

flussquanten (SFQ)3-Signal, wie in Abbildung 2.7 dargestellt, eingesetzt wird. Die Ab-

3engl. Single Flux Quantum
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Zustandslogik-Signal SFQ-Signal

DC/SFQ-Wandler
Eingang Ausgang

Abbildung 2.7: Schematische Darstellung der Funktionsweise des DC/SFQ-Wandlers.

bildung 2.8(a) stellt die Schaltung des DC/SFQ-Wandlers dar. Sie besteht aus einer su-

praleitenden Schleife mit einer speichernden Induktivität L, zwei Josephson-Kontakten

J1 und J2, einem Eingangsstrom Iin als Rechtecksignal, einer Biasstromquelle Ib und ei-

nem Ausgang. Der DC/SFQ-Wandler repräsentiert die Interfaceschaltung in der RSFQ-

J1 J2

Iin

Ib

L

Ausgang

(a)

0 100 200 300 400 500 600
Simulationszeit [ps]

be
lie

bi
ge

 E
in

he
ite

n

Eingangsstrom I
in

Spannungsimpulse J1
Spannungsimpulse J2

(b)

Abbildung 2.8: (a) Die Schaltung eines DC/SFQ-Wandlers, (b) Simulierte Schaltvorgänge von
J1, J2 eines DC/SFQ-Wandlers in Abhängigkeit vom Eingangsstrom, Spannungsimpulse von J2
bei der steigenden Flanke des Iin und von J1 bei der fallenden Flanke des Iin.

Elektronik, die mit der steigenden Flanke des Eingangsstromes einen Spannungsimpuls

am Ausgang erzeugt. Mit der steigenden Flanke des Eingangsstromes fließt der Hauptteil

des Stromes über J1 und J2 auf Masse ab. Der kleine Anteil über L kann vernachlässigt

werden. Der Biasstrom fließt zum größten Teil über J2 und zu einem geringen Teil über

J1 und L über die Masse ab. Durch die Summe der Ströme wird der kritische Strom von

J2 überschritten. Dadurch schaltet J2, es wird ein Spannungsimpuls am Ausgang erzeugt

und damit ein Flussquant aus der Schleife entfernt. Es ergibt sich eine Umverteilung der

Ströme in der Schleife und damit wird ein Kreisstrom entgegen dem Uhrzeigersinn in-
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duziert. Dieser Kreisstrom und der Teil des Eingangsstromes, der über J1 fließt, heben

sich gegenseitig auf. Die Schaltung bleibt im stabilen Zustand, wenn keine Änderung des

Eingangsstromes vorgenommen wird. Wenn der Eingangsstrom Iin verringert wird, brin-

gen der Kreisstrom und der Biasstrom, die über J1 fließen, J1 zum Schalten. Dabei wird

wieder ein Flussquant in der Schleife erzeugt und ein Kreisstrom induziert, der sich mit

dem zuvor erzeugten Kreisstrom aufhebt. Das entspricht dem Verhalten der Schaltung bei

fallender Flanke des Eingangsstromes. Die Abbildung 2.8(b) zeigt typische Simulations-

ergebnisse eines DC/SFQ-Wandlers, wobei J2 mit steigender Flanke des Eingangsstromes

und J1 mit fallender Flanke schalten.

2.2 Grundlagen der AD-Wandler

Der Analog-Digital-Wandler (AD-Wandler) ist eine fundamentale Komponente in einem

digitalen Signalverarbeitungssystem, wie es in Abbildung 2.9 dargestellt wird. Das Sys-

tem besteht aus den Komponenten: Abtast-Halte-Glied (S&H4), Analog-Digital-Wandler

(AD-Wandler) [21], [22] und digitaler Signalprozessor (DSP). Das Abtast-Halte-Glied tas-

tet das Analogsignal in bestimmten Zeitintervallen ab und hält es während eines Zeit-in-

tervalls konstant. Aus einem zeitkontinuierlichen Signal wird ein zeitdiskretes Signal. Zur

Realisierung der digitalen Werte wird vom AD-Wandler ein Signal benötigt, welches eine

gewisse Zeit konstant ist. Die digitalen Werte werden dann vom digitalen Signalprozessor

verarbeitet. AD-Wandler sind Funktionselemente, die einer analogen Eingangsgröße eine

S&H AD-Wandler DSP
analoges Signal

verarbeitetes
digtales Signal

zeitdiskret
wertkontinuierlich

zeitdiskret
wertdiskret

Abbildung 2.9: Digtales Signalverarbeitungssystem.

digitale Ausgangsgröße zuordnen. Typische Verarbeitungsschritte für den analog-digitalen

Wandlungsprozess sind die Abtastung und die Quantisierung. Das Analogsignal muss das

Nyquist-Kriterium erfüllen, damit das Digitalsignal das analoge repräsentiert [23]. Das

Nyquist-Kriterium besagt, dass das Analogsignal mit einer Frequenz fa mit Abtastrate

fs > 2fa abgetastet werden muss, um den Verlust der Informationen zu vermeiden. Ist

fs < 2fa, entstehen nicht-lineare Verzerrungen, die auch als Aliasing bezeichnet werden,

4engl. Sample and Hold
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wobei die Frequenzkomponenten innerhalb der Nyquist-Bandbreite (0→ fs/2) verzerrt

werden [24]. Dies kann man in Abbildung 2.10 sehen. Zur Vermeidung des Aliasing-

fs/2

fsfa

fs-fa fs+fa

fs/2

fsfa

fs-fa fs+fa

fs>2fa

fs<2fa

Nyquist-Bandbreite

f

f

(a)

(b)

Abbildung 2.10: (a) Nyquist-Kriterium, (b) Aliasing-Effekt. Frequenzkomponenten werden
immer bei Frequenzen Kfs±fa gespiegelt, wobei K = 1, 2, 3, · · · . Deshalb kommt beim Aliasing-
Effekt eine Verzerrung, wenn fs − fa in der Nyquist-Bandbreite liegt.

Effektes muss sich die Frequenz des Analogsignals innerhalb der Nyquist-Bandbreite be-

finden. Ist fs ≫ 2fa, spricht man von Überabtastung.

Im Folgenden werden einige Wandlungsprinzipien dargestellt.

2.2.1 Parallelverfahren

Im Parallelverfahren findet die Quantisierung in einem Verarbeitungszyklus statt, d. h.

alle Bits werden gleichzeitig ausgegeben. Parallelverfahren basieren auf Vergleichsnor-

malen (Referenzspannungen) und Messgrößen (Anzahl der Quantisierungsstufen). Die

Referenzspannungen werden gleichzeitig parallel mit der zu messenden Größe verglichen.

Die AD-Wandler mit parallelen Verfahren weisen einerseits die kürzeste Umwandlungzeit

aller AD-Wandler auf, andererseits haben sie aber eine große Schaltungskomplexität [25].

Zu diesen Verfahren gehört der Flash-AD-Wandler, der nachfolgend ausführlicher erklärt

wird.

2.2.1.1 Flash-AD-Wandler

Wie oben erwähnt, sind die Flash-AD-Wandler die schnellsten Wandler, jedoch mit einer

aufwändigen Struktur. Für einen Flash-AD-Wandler mit n-bit Auflösung werden 2n − 1
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Komparatoren benötigt, die in einem Schritt zeitgleich die analoge Eingangsspannung

Ue mit 2n − 1 Referenzspannungen vergleichen und bestimmen, welche dieser 2n − 1 Re-

ferenzspannungen die geringste Abweichung zur Eingangsspannung besitzt. Die 2n − 1

Referenzspannungen werden mit Hilfe eines Spannungsteilers (2n Widerstände) aus ei-

ner Referenzspannung Uref erzeugt. Das Resultat wird getaktet, von flankengetriggerten

D-Flip-Flops übernommen und in Dekoder in die entspechende Dualzahl umgewandelt.

Abbildung 2.11 zeigt das Schaltbild eines 3-Bit Flash AD-Wandlers, wo Bit 0 dem nieder-

wertigsten Bit (LSB5) entspricht und Bit 2 dem höchstwertige Bit (MSB6). Da die Anzahl

Uref

Ue

Takt

C

C

C

C

C

C

C

DFF

DFF

DFF

DFF

DFF
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R

R

R

R
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Abbildung 2.11: Schaltbild einer Realisierung eines Flash AD-Wandlers mit 3-Bit Auflösung.

5engl. Least Signifikant Bit
6engl. Most Signifikant Bit
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der Komparatoren mit der Zunahme der Auflösung des Flash-AD-Wandlers zunimmt,

steigt die Schaltungskomplexität ebenfalls. Wegen der Nichtlinearitäten der Komponen-

ten des Flash AD-Wandlers ist die Auflösung oft auf 10 Bit begrenzt [26].

2.2.1.2 Mehrstufen-Wandler (Pipeline-AD-Wandler)

Die Prinzipschaltung des Pipeline-AD-Wandlers beruht auf der Aufteilung des Wand-

lungsvorganges in mehreren Schritten mit Hilfe der Parallel-Serien-Methode [27]. Es ist

üblich, Pipeline-AD-Wandler zu verwenden, wenn man AD-Wandler mit hoher Auflö-

sung und hoher Abtastrate mit vertretbarem Aufwand benötigt. Abbildung 2.12 stellt

die Prinzipschaltung eines 8-Bit Pipeline-AD-Wandlers dar. Sie beinhaltet unter anderem

ein Abtast-Halte-Glied (S&H), da das Analogsignal für die Wandlungszeit konstant gehal-

ten werden muss. Zuerst werden die 4 höchstwertigen Stellen des 8-Bit-Ausgangswortes

definiert. Ein 4-Bit DA-Wandler wandelt diese in eine wertentsprechende Analogspan-

nung zurück. Im zweiten Wandeltakt wird der Fehler Uf = Ux − UDA (siehe Abbil-

dung 2.12) rekonstruiert. Er wird mit dem Faktor 16 verstärkt und weiter im zweiten

4-Bit AD-Wandler in die 4 niederwertigen Stellen gewandelt. Weitere Informationen über

Mehrstufen-Wandler findet man in [27].

S&H

4-Bit

  AD-
Wandler

4-Bit DA-Wandler -

+

16

Bit 7

Bit 6

Bit 5

Bit 4

Bit 3

Bit 2
Bit 1

Bit 0
Verstärker

Uref

analoges
Signal

4-Bit

  AD-
Wandler

MSB

LSB

UDA

Ux

Abbildung 2.12: Schaltbild eines 8-Bit Pipeline-AD-Wandlers.

2.2.2 Wägeverfahren

Beim Wägeverfahren wird nicht das ganze Wandlungsergebnis in einem Schritt gebildet,

sondern jeweils nur ein Bit des zugehörigen digitalen Ausgangswortes. Zu den Wägever-

fahren gehört das Verfahren der sukzessiven Approximation und der algorithmischen AD-

Wandler. Letzteres wird in der Arbeit nicht weiter betrachtet. Weitere Details sind in [28]
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zu finden. Die AD-Wandler, die das Prinzip der sukzessiven Approximation verwenden,

kombinieren relativ kurze Umwandlungzeiten und hohe Genauigkeit bei vertretbarem

Schaltungsaufwand [28]. Die vom Eingangssignal unabhängige konstante Wandlungszeit

liefert einen wesentlichen Vorteil gegenüber dem zuvor beschriebenen AD-Wandler. Ei-

ne bevorzugte Anwendung für solche AD-Wandler sind Datenerfassungssysteme. Ihre

Wandelrate ist zwar geringer als bei Flash-AD-Wandlern, aber Schaltungsaufwand und

Stromverbrauch sind deutlich geringer. Es gibt Typen bis zu 16 Bit Auflösung und an-

dere mit 1µs Wandlungszeit [28]. Dieser AD-Wandler braucht für die Zeit der Wand-

lung ein konstantes Eingangssignal, andernfalls sinkt seine Auflösung. Es wird daher

die Verwendung eines Abtast-Halte-Gliedes (S&H) benötigt. Die schrittweise Annährung

der in einem Digital-Analog(DA)-Wandler aus einem Digitalwert erzeugten Spannung an

die Eingangsspannung fasst das Prinzip der sukzessiven Approximation zusammen. Das

Blockschaltbild eines AD-Wandlers, der nach dem Verfahren der sukzessiven Approxi-

mation arbeitet, stellt die Abbildung 2.13 dar. Es besteht aus mehreren Komponenten,

dem DA-Wandlern, dem Komparator, dem sukzessiven Approximationsregister und dem

Abtast-Halte-Glied. Die Funktionsweise eines AD-Wandlers, der nach dem Prinzip der

sukzessiven Approximation arbeitet, wird in Stufen geteilt und die Schrittweite, bei der

die Ausgangsspannung des DA-Wandles verändert wird, wird um die Hälfte verringert.

Komparator
Sukzessiv-
Approximation-
Register (SAR)

DA-Wandler

Ue Takt

Uz

-

+
Abtast-
Halte-Glied

Z

S&H

Abbildung 2.13: Blockschaltbild eines AD-Wandlers nach dem Verfahren der sukzessiven Ap-
proximation.

Abbildung 2.14 zeigt den Wandlungsvorgang eines 6-Bit AD-Wandlers nach dem Verfah-

ren der sukzessiven Approximation. Zunächst werden alle Bits in einem Datenspeicher

(Sukzessiv-Approximation-Register, SAR) auf Null gesetzt. Beginnend beim höchstwer-

tigen Bit (MSB) werden abwärts bis zum niederwertigsten Bit (LSB) nacheinander alle

Bits des Digitalwertes ermittelt. Dann wird das jeweilige Bit probeweise auf Eins ge-

setzt. Der DA-Wandler erzeugt die dem aktuellen Digitalwert entsprechende Spannung

Uz. Der Komparator vergleicht diese mit der Eingangsspannung Ue und veranlasst, dass
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im SAR das entsprechende Bit wieder auf Null zurückgesetzt wird, wenn Uz > Ue ist,

ansonsten bleibt das Bit auf 1 gesetzt. Der digitale Eingang Z des DA-Wandlers wird

solange geändert, bis die Signale mit 1 LSB Genauigkeit übereinstimmen. Dann ist die

Ue

Takt

Z5=1 Z4=0 Z3=1 Z2=1 Z1=0 Z0=1

Uz

Abbildung 2.14: Wandlungvorgang eines AD-Wandlers nach dem Verfahren der sukzessiven
Approximation.

Digitalzahl Z an den Eingängen des DA-Wandlers das Äquivalent zur Eingangsspannung

und repräsentiert das Ausgangswort des AD-Wandlers [25].

2.2.3 Zählverfahren (Serielle AD-Wandler)

AD-Wandler, die nach dem Zählverfahren arbeiten, sind praktisch sehr verbreitet. Ih-

re Vorteile bestehen in einem einfachen Schaltungsaufbau, der erreichbaren sehr hohen

Genauigkeit, der Auflösung und der Linearität. Ihr einziger Nachteil ist die relativ ho-

he Wandlungszeit in (ms-Bereich). Zählverfahren sind serielle Umwandlungsverfahren,

weil sie nur einen Quantisierer benötigen. Zu den Zählverfahren gehört der Sigma-Delta-

AD-Wandler, der in dieser Arbeit in der supraleitenden Technologie diskutiert wird.

AD-Wandler, die nach dem Zählverfahren arbeiten, sind in der Literatur z. B. [25, 28]

beschrieben.

2.2.3.1 Sigma-Delta-AD-Wandler

Der Sigma-Delta-AD-Wandler wird kommerziell hauptsächlich in der Digitalisierung von

Audiosignalen (Sprache, Musik) eingesetzt. Seine hohe Auflösung, hohe Umsetzrate und
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kostengünstigen Realisierungen in der VLSI-Technik (Very-Large-Scale Integration) sind

die Gründe für den Einsatz. Die zwei hauptsächlichen Komponenten des Sigma-Delta-AD-

Wandlers sind der Sigma-Delta-Modulator und der Digitalfilter. Der Modulator besteht

aus einem Komparator und einem Integrator. Der Komparator digitalisiert die Summe (Σ)

der Differenzen (∆) zwischen dem Eingangssignal und dem Rückkopplungssignal [29]. So-

mit wandelt der Sigma-Delta-Modulator das analoge Eingangssignal in eine hochfrequente

serielle Bitfolge mit 1 Bit Auflösung um. Dieses Modulator-Ausgangssignal wird durch

digitale Tiefpassfilterung in hochauflösende Parallelworte mit geringer Abtastrate umge-

wandelt. Abbildung 2.15 stellt das Blockschaltbild eines Sigma-Delta-AD-Wandlers dar.

Die hohe Auflösung (typisch 20 Bits), die Sigma-Delta-Wandler erreichen können, sind

+
_

analoges
Signal

K
Digital-
filter

Integrator
Komparator
(Quantisierer)

DA-Wandler

1Bit
nBit

Sigma-Delta Modulator

Abbildung 2.15: Blockschaltbild eines Sigma-Delta-AD-Wandlers.

durch die Kombination der Prinzipien Überabtastung (Oversampling), Rauschformung

(noise shaping) und Dezimierung realisierbar [30]. In Abbildung 2.15 wird die Differenz

zwischen der analogen Eingangsspannung und der rückgekoppelten Referenzspannung in-

tegriert. Der Komparator quantisiert das Ergebnis der Integration durch Schwellwertver-

gleich und tastet es gleichzeitig mit einer Frequenz fs, die höher als die Nyquist-Frequenz

ist (Überabtastung), ab. Durch den Digitalfilter wird aus einer Folge von Abtastwerten

ein Digitalwort mit entsprechend hoher Auflösung gebildet.

Alle oben genannten AD-Wandler sind für die Realisierung in Halbleitertechnik geeig-

net. Jedoch können keine komplexen AD-Wandler realisiert werden, z. B. Pipeline-AD-

Wandler, in der supraleitenden Elektronik, weil die Integrationsdichte in der Supraleitung

limitiert ist. Deshalb können keine komplexen AD-Wandler realisiert werden.

Zwei gut zu realisierende Wandler sind:

• der supraleitene Flash-AD-Wandler, da er eine hohe Bitzahl mit wenigen Kompa-

ratoren n ermöglichen kann, im Gegensatz zum halbleitenden Flash-AD-Wandler,

der 2n − 1 Komparatoren benötigt, wobei n die Auflösung des AD-Wandlers ist,
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• der Σ − ∆-AD-Wandler ist ein sehr typischer supraleitender AD-Wandler, weil er

eine einfache Schaltung aufweist. Er findet im z. B. Digital-SQUID Anwendung

[6, 31,32].

2.2.4 Kenngrößen der AD-Wandler

2.2.4.1 Statische Kenngrößen

• Quantisierungsfehler

Die Quantisierung ist die Aufteilung eines Wertebereiches in eine bestimmte Anzahl

von Teilbereichen, die in der Regel gleich groß sind und als Quantisierungsstufen

bezeichnet werden. Die Spannung, die einer Quantisierungstufe Q entspricht, ist

identisch mit 1 LSB und wird für einen AD-Wandler mit Auflösung n anhand der

Gleichung:

Q =
FSR

2n
, (2.15)

gegeben. Ändert sich der Eingangswert um Q, ändert sich erst die Ausgangsbele-

gung [22], wobei FSR für Full Scale Range steht und dem maximalen Wertebereich

des Eingangssignals entspricht. Der Effektivwert des Quantisierungfehlers wird mit

Q/
√
2 approxmiert. Alle Eingangswerte, die sich im Bereich einer Quantisierungs-

stufe befinden, liefern den selben Ausgabewert. Dadurch tritt ein Fehler bis zu einem

halben LSB auf, der als Quantisierungfehler bezeichnet wird. Deswegen entspricht

ein Ausgangswort nicht präzise einem Eingangswert, sondern einem bestimmten

Bereich der Eingangsgröße. Der maximale Quantisierungfehler xf ergibt sich aus:

xf =
Q

2
=

FSR

2n+1
. (2.16)

Abbildung 2.16 illustriert anhand der Übertragungskennlinie den Quantisierungs-

fehler [33]. Die idealen Übergänge sind bei der Hälfte des Abstandes zwischen zwei

Quantisierungsstufen.

• Genauigkeit und Auflösung

– Absolute Genauigkeit

Die Abweichung der Übertragungsfunktion von den idealen berechneten Wer-

ten wird als Fehler in der absoluten Genauigkeit bezeichnet.
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Abbildung 2.16: Übertragungskennlinie und Quantisierungsfehler für einen 3-Bit AD-Wandler.

– Relative Genauigkeit

Die Funktion eines AD-Wandlers in Abhängigkeit von seiner Nichlinearität be-

zeichnet man als relative Genauigkeit. Diese relative Genauigkeit ist unabhän-

gig vom Offset- und vom Verstärkungsfehler. Wird dieser Fehler abgeglichen,

bekommt man einen AD-Wandler mit absoluter Genauigkeit [33].

– Auflösung

Die Auflösung eines AD-Wandlers wird vom kleinsten Schritt (LSB), den er

verarbeiten kann, bestimmt. Die Auflösung steigt mit der Bitzahl n des AD-

Wandlers [33].

• Verstärkungs- und Offsetfehler

– Verstärkungsfehler

Der Verstärkungsfehler ist die Abweichung vom Anstieg der idealen Übertra-

gungskennlinie (Siehe Abbildung 2.17).

– Offsetfehler

Der Offsetfehler charakterisiert die Verschiebung der idealen Übertragungs-
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Abbildung 2.17: Illustration des Verstärkungsfehlers.

kennlinie eines AD-Wandlers aus dem Ursprung. Abbildung 2.18 stellt den

Offsetfehler dar [33].
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Abbildung 2.18: Illustration des Offsetfehlers.

• Integrale und differentielle Nichtlinearität
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– Integrale Nichtlinearität (INL oder NL)

Die Abweichung der Übertragungskennlinie eines AD-Wandlers von der fest-

gelegten Geraden zwischen Null- und Endpunkt bezeichnet man als integrale

Nichtlinearität INL bzw. der Linearitätsfehler NL. Dieser Fehler wird in Teilen

von LSB gegeben.

– Differentielle Nichtlinearität (DNL)

Die differentielle Nichtlinearität (DNL) charakterisiert die Abweichung einer

Stufenbreite vom Idealwert 1 ULSB an den Umschaltstellen im Inneren des

Wandlungsbereiches. Abbildung 2.19 zeigt die integrale und differentielle Nicht-

linearität eines AD-Wandlers.
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Abbildung 2.19: Integrale und differentielle Nichtlinearität.

2.2.4.2 Dynamische Kenngrößen

• Umsetzzeit und Umsetzrate

– Umsetzzeit

Die Umsetzzeit ist die Zeit, die der AD-Wandler für einen Wandlungszyklus

benötigt, vom Eingangsimpuls bis Zur Lieferung des Ausgangssignals.

– Umsetzrate

Die Umsetzrate bezeichnet die Frequenz, mit der der AD-Wandler die Wand-

lungszyklen wiederholen kann. Sie ist der Kehrwert der Umsetzzeit.
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• Signal-Rausch-Verhältnis (SNR7)

Das SNR ist festgelegt als der Quotient aus der mittleren Signalleistung PS und

der mittleren Rauschleistung PR in einem gegebenen Frequenzbereich. Alternativ

kann es als der Quotient aus dem Effektivwert der Signalamplitude (fundamen-

tale Frequenzkomponente) und dem quadratischen Mittelwert von allen anderen

Frequenzkomponenten, ausschließlich der ersten fünf Oberwellen und Gleichanteil-

komponente, definiert werden [24]. Das Signal-Rausch-Verhältnis wird durch das

Abtasten eines sinusförmigen Signals und der nachfolgenden Anwendung der FFT

auf die gesammelten Daten, charakterisiert [33]. Das SNR wird anhand der Glei-

chung:

SNR =
PS

PR

=
A2

S

A2
R

, (2.17)

bestimmt, wobei AS, AR die Effektivwerte der Signal- und Rauschgröße sind. Un-

ter Einbeziehung des Quantisierungsfehlers ist der theoretische SNR-Wert für den

idealen AD-Wandler allerdings durch die Gleichung [34]:

SNR = (6, 02 · n+ 1, 76) dB, (2.18)

gegeben, wobei n die Bitzahl des AD-Wandlers ist. Diese Gleichung gilt unter der

Bedingung, dass das Rauschen über die gesamte Nyquist-Bandbreite von 0 bis zum

Wert fs/2 gemessen wird. Das Quantisierungsrauschen ist in diesem Bereich gleich-

mäßig verteilt. Ist die Signalbandbreite BW8, die sich auf die Differenz zwischen

der höchsten Frequenzkomponente eines Signals und der niedrigsten Frequenzkom-

ponente bezieht, kleiner als fs/2 nimmt das SNR zu, da der Anteil des Quanti-

sierungsrauschens über die Signalbandbreite kleiner ist. In diesem Fall ändert sich

(2.18) zur folgenden Gleichung für das Full Scale Sinussignal [34]:

SNR =

(

6, 02 · n+ 1, 76 + 10 log

(

fs
2 · BW

))

dB. (2.19)

• Signal-Rausch-Verhältnis und Verzerrung (SNDR9)

In der Gleichung (2.18) wird für das SNR nur das Quantisierungsrauschen berück-

sichtigt. Werden die anderen Rauschquellen, wie integrale und differentielle Nicht-

linearitäten, Verzerrung, und interne Rauschquellen des AD-Wandlers berücksich-

7engl. Signal-to-Noise Ratio SNR
8engl. Band Width
9engl. Signal-to-Noise and Distortion Ratio
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tigt, lässt sich der Begriff Signal-Rausch-Verhältnis und Verzerrung SNDR einfüh-

ren. SNDR wird definiert als Quotient aus dem Effektivwert der Signalamplitude

und dem Mittelwert der Wurzel der Summe der Quadrate von allen anderen Fre-

quenzkomponenten einschließlich der ersten fünf Oberwellen aber ausschließlich der

Gleichanteilkomponente. Deshalb weicht das SNR von seinem theoretischen Wert

in der Gleichung (2.17) ab und sein Messwert wird kleiner [34]. Der reale SNR-Wert

(SNDR) wird mit der folgenden Gleichung (2.20) beschrieben.

SNDR = (6, 02 · ENOB + 1, 76) dB, (2.20)

wobei ENOB10 die effektive Anzahl von Bits ist. Zum Beispiel enspricht ein 12-bit

AD-Wandler einem theoretischen SNR-Wert von 74 dB, während der gemessene

SNR-Wert (SNDR) 68 dB beträgt und dem ENOB-Wert von 11 Bits entspricht

(ENOB = (SNDR− 1, 76)/6, 02) [34].

• Störungsfreier dynamischer Bereich (SFDR11)

Der SFDR wird definiert als das Verhältnis der Amplitude der Grundwelle (Ein-

gangssignal) zu der Amplitude der größten Störung (Eingangssignal-unabhängige

Komponente) in einem Spektrum. Der SFDR kennzeichnet den dynamischen Be-

reich eines AD-Wandlers. Er kann relativ zur Signalamplitude (dBc) oder zur AD-

Wandler Full Scale (dBFS) angegeben werden, wie in Abbildung 2.20 dargestellt

wird.

Full Scale (FS)

Grundwelle

SFDR (dBc) SFDR (dBFS)

größte Störung

dB

Frequenz fs/2

Abbildung 2.20: Illustration des SFDR.

10engl. Effective Number Of Bits
11engl. Spurious-Free Dynamic Range
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Weitere dynamische Kenngrößen der AD-Wandler sind die gesamte harmonische Verzer-

rung (THD12), gesamte harmonische Verzerrung plus Rauschen (THD+N13), etc. Wei-

terführende Informationen dazu findet man z. B. in [34].

2.2.5 Stand der Technik

Die verschiedenen Arten von AD-Wandlern haben in den vergangenen 10 Jahren erheblich

zum Fortschritt in vielen Anwendungsbereichen beigetragen. 1999 hat Walden [35] in einer

Übersicht der AD-Wandler und die Beziehung zwischen ihren Kenngrößen erfasst. Seine

Art der Darstellung wird bis heute verwendet. Murmann ergänzte die Übersicht für die

Jahre 1997 bis zum 2011 [36], [37]. In dieser Arbeit habe ich eine Studie über die Bewer-

tung und die Klassifizierung von halbleitenden AD-Wandlern in Abhängigkeit von ihren

Eigenschaften (oder Kenngrößen) durchgeführt. Diese Studie enthält Informationen über

halbleitende AD-Wandler von 2004 bis 2011 [38–84]. Abbildung 2.21 zeigt die Ergebnisse

dieser Studie bezüglich der Abhängigkeit zwischen ENOB und Abtastrate für mehrere

Arten von AD-Wandlern. Aus der Abbildung kann man entnehmen, dass die Sigma-Delta-

AD-Wandler eine hohe Auflösung schaffen, im Gegensatz zu Flash AD-Wandlern, die für

höhere Abtastraten mit kleineren Auflösungen geeignet sind. Die Pipeline-AD-Wandler

stehen dazwischen. Im Folgenden sind exemplarische Realisierungen von AD-Wandlern

in der Halbleitertechnik und Supraleitertechnik aufgeführt:

• In [39] hat eine Gruppe der Pohang University of Science and Technology (PO-

STECH) aus Korea einen AD-Wandler mit einer Auflösung von 10 Bit und einer

Abtastrate von 100 kS/s (kilosample pro Sekunde) entworfen. Der Wandler wurde

in einem 0,18µm CMOS-Prozess hergestellt. Dabei wurden 1,3µW Leistung bei der

maximalen Abtastrate umgesetzt. Das gemessene ENOB beträgt 9,3 Bit.

• Eine Serie von Nulldurchgang-AD-Wandlern mit 8 Bit Auflösung und einer Abtast-

rate von 200 MS/s bis hinzu 12 Bit und 50 MS/s werden in [40] vorgestellt. Diese

Art von AD-Wandlern zeigt einen sehr niedrigen Leistungsumsatz.

• Der Entwurf von AD-Wandlern, die nicht auf Spannungskompratoren basieren son-

dern auf Verzögerungsleitungen (engl. delay lines), wird in [43] dargestellt. Zwei

4-Bit , 1-GS/s-Prototypen in 0,13-µm und 65-nm CMOS Prozessen, die einen nied-

rigen Leistungsumsatz (< 2,4 mW) zeigen, werden vorgestellt.

12engl. Total Harmonic Distortion
13engl. Total Harmonic distortion plus Noise
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Abbildung 2.21: ENOB in Abhängigkeit von der Abtastrate für mehrere Arten von AD-
Wandlern.

• Eine experimentelle Studie in [44] zeigt, wie man die Zunahme der Prozessände-

rungen in Nano-CMOS-Technologien nutzt, um AD-Wandler mit niedriger Energie

und hoher Geschwindigkeit zu realisieren. Insbesondere kann man auf ein Referenz-

spannungsnetzwerk von 4-Bit Flash AD-Wandlern in 90-nm CMOS verzichten und

gegen kleine Komparatoren austauschen. Die gemessene Leistung eines 1,5-GS/s

AD-Wandlers ist vergleichbar mit traditionellen state-of-the-art AD-Wandlern und

hat eine Verlustleistung von 23 mW.

• In [48] wird ein 0,9-V 1-Bit Sigma-Delta-Modulator vierter Ordnung mit einer Ab-

tastfrequenz von 2 MHz und einer Signalbandbreite von 2 kHz vorgestellt. Der Mo-

dulator zeigt einen Leistungsumsatz von 60µW und einen Dynamikbereich von

83 dB.

• Ein 0,6-V Sigma-Delta-Modulator Modulator wird in [47] diskutiert. Der Modula-

tor wird mittels einer 0,13-µm komplementären Metal-Oxid Halbleitertechnologie

implementiert. Das Subthreshold-leakage-Strom Problem in Switched-Capacitor-

Schaltungen wird analysiert und es werden neue Switches für die Subthreshold-

leakage Unterdrückung verwendet, um das Problem zu lösen. Mit den neuen Swit-

ches hat der Modulator einen Dynamikbereich von 83 dB, ein SNR von 82 dB und
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ein SNDR von 34 dB bei einer Bandbreite von 20kHz und einen Leistungsumsatz

von 34µW.

• In [85] hat eine Forschungsgruppe des Superconductivity Research Laboratory des

International Superconductivity Technology Center in Tokyo (Japan), einen 5-bit

Flash SFQ AD-Wandler entworfen und geprüft, welcher CQOS (complementary

Quasi One Junction SQUID) Komparatoren benutzt. Die CQOS-Komparatoren

sind mit Fehlerkorrektur und Bit-Interleaving-Schaltungen integriert. Sie haben die

3-Bit binär-Operation bei einer Taktfrequenz von 15 GHz und 4-bit Gray Operation

bei 15 GHz mittels der beat-Frequenz Methode [86] in einem 4-bit Komparator

bestätigt. Sie sind extra schnell: bis zu 32 GHz bei Jc = 2, 5 kA/cm2 und bis zu

50 GHz bei Jc = 10 kA/cm2.

• Eine Forschergruppe des Superconductivity Research Laboratory des Internatio-

nal Superconductivity Technology Center (SRL-ISTEC) (Japan) hat einen neuen

Entwurf eines supraleitenden Flash AD-Wandlers mit einer optimierten Linearität

vorgestellt. Die Schaltung besteht aus zwei Quasi-One-Junction-SQUIDs, die mit

dem Komparator verbunden sind. In Simulationen zeigt der AD-Wandler die Mög-

lichkeit für eine Abtastrate von 150 GS/s bei einer kritischen Stromdichte Jc von

40 kA/cm2 [87].

Die hier zusammengefassten Realisierungen sind eine gute Zusammenstellung. Sie

sind leider nicht vergleichbar, da die Artikel keine ausreichenden Informationen

über gleiche Eigenschaften beinhalten. Eine andere Art der Darstellung findet man

auch in der Abbildung 2.22, die aus [18] entnommen wurde und die Entwicklung

der supraleitende AD-Wandler von 1960 bis 2010 darstellt.
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Abbildung 2.22: Die Entwicklung der supraleitenden AD-Wandler [18].



Kapitel 3

Komparatoren in der supraleitenden

Elektronik

Ein supraleitender Komparator ist das Entscheidungselement in supraleitenden Schaltun-

gen [88]. Er entscheidet, ob ein Strom größer oder kleiner als ein bestimmter Schwellwert

ist. Die Leistungsfähigkeit einer Schaltung in Bezug auf Empfindlichkeit, Geschwindig-

keit und Zuverlässigkeit wird entscheidend durch die Eigenschaften des Komparators be-

stimmt. Der Josephson-Komparator ist ein Bestandteil aller digitalen Logikschaltungen

und wird unter anderem in supraleitenden AD-Wandlern [89] und in Josephson-Abtast-

Schaltungen [90] verwendet.

3.1 Grundlagen von Komparatoren

Als Komparator bezeichnet man im Allgemeinen eine Funktionseinheit, die zwei Ein-

gangsgrößen vergleicht und daraus ein Ergebnis bildet. In Abbildung 3.1 sind die Ersatz-

schaltbilder von drei Komparatorvarianten dargestellt. In der analogen Halbleiterschal-

tungstechnik ist der Komparator eine ungetaktete Schaltung, die zwei Spannungen ver-

gleicht. Wenn die Differenz dieser Spannungen positiv ist, ist der Ausgangspegel „High“,

ansonsten ist er „Low“. Halbleitende Schaltungen basieren auf Zustandslogik, d. h. alle

Gatter ändern ihren Ausgang sofort (oder nach einer Verzögerung) nach der Änderung

des Eingangssignales. Supraleitende Schaltungen hingegen basieren auf einer Impulslo-

gik, d. h. es gibt einen Takteingang und die Gatter ändern ihren Ausgang erst wenn

die Taktimpulse auftreten. Dabei ist der Josephson-Komparator die am häufigsten ver-

wendete Zelle. In einigen supraleitenden mixed-Signal Schaltungen wird aber auch der
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Quasi-One-Junction-SQUID (QOJS)-Komparator [91] verwendet, welcher im Abschnitt

3.3 detaillierter beschrieben wird.

Eingang1
Ausgang Komparator AusgangKomparator

Takt

Eingang

(a) (c)

allg. SL

+

-

AusgangKomparator

(b)

allg.

+

-

TaktEingang2

Eingang2

Eingang1

interner ReferenzstromI th

Abbildung 3.1: Komparatorschaltbild: (a) analog ohne Takt. (b) analog mit Takt. (c) supralei-
tender Komparator (immer mit Takt), Ith repräsentiert einen internen Referenzstrom und wird
nicht elektrisch eingespeist.

Abbildung 3.2 stellt schematisch die Funktionsweise eines supraleitenden Komparators

dar. Ist der Eingangsstrom Iin kleiner als der Schwellwert Ith, werden keine Spannungs-

impulse (
∫

udt = Φ0) am Ausgang erzeugt. Ist der Eingangsstrom größer als Ith, werden

Spannungsimpulse am Ausgang erzeugt. Die Anwesenheit eines Impulses am Ausgang

entspricht dem logischen Zustand 1, während seine Abwesenheit den logischen Zustand 0

bedeutet. Im Übergangsbereich in der Nähe von Ith werden die Impulse mit einer Wahr-

scheinlichkeit zwischen 0 und 1 am Ausgang erzeugt.

3.2 Josephson-Komparator

3.2.1 Die Schaltung des Josephson-Komparators

Die Abbildung 3.3 stellt das elektrische Ersatzschaltbild eines Josephson-Komparators

dar. Er wird von Taktimpulsen am Takteingang getrieben, um Impulse am Ausgang aus-

zugeben. Die Funktionsweise des Komparators wurde bereits in 2.1.5.3 erklärt. Das folgen-

de Schema 3.4 veranschaulicht die Funktionsweise des Komparators und zeigt schematisch

die SFQ-Taktimpulse und die SFQ-Impulse, die durch das Schalten der Kontakte J2 oder

J3, in Abhängigkeit vom Eingangsstrom Iin, erzeugt werden. Für Stromwerte Iin > Ith gilt,
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Abbildung 3.2: Schematische Darstellung der Funktionsweise des supraleitenden Komparators.
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Abbildung 3.3: Die Josephson-Komparatorschaltung.

dass ein Taktimpuls zu einem Ausgangsimpuls führt. Dieser wird durch einen Spannungs-

impuls am Kontakt J3 dargestellt. Abbildung 3.5 zeigt die Gesamtschaltung des unter-

Takt

VJ2

VJ3

Iin

t

t

t

t0

0

0

Ith

Abbildung 3.4: Transientes Schaltverhalten eines Josephson-Komparators in Abhängigkeit
vom Eingangsstrom.

suchten Josephson-Komparators, welche für die Simulation verwendet wurde. Sie ist eine
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Erweiterung der in Abbildung 3.3 dargestellten Grundschaltung und beinhaltet sowohl

parasitäre Schaltungskomponenten, als auch zusätzliche Josephson-Kontakte, die zur

Verringerung von Wechslwirkungen mit angrenzenden Strukturen notwendig sind. Alle

L1 L2A L2B L3 L4J2

J1
J3 J4

Ausgang

Vb1
Iin

Josephson- 
Komparator

2pH 2pH3.5pH 2pH 5.5pH
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17.85Ω

2.5mV

10Ω
Ib1

0.2pH 0.2pH0.2pH

Ib2R1

Ausgangs-
erweiterung

Takt

Abbildung 3.5: Das elektrische Ersatzschaltbild des untersuchten Josephson-Komparators. Es
enthält auch Layout-bedingte parasitäre Induktivitäten. Die Parameter sind real und passen
zur IPHT-Technologie mit einer kritischen Stromdichte von 1 kA/cm2. Das Layout ist in Abbil-
dung 3.22 dargestellt [12].

verwendeten Josephson-Kontakte der Schaltung wurden mit dem McCumber-Parameter

βc = 1 in IPHT-Technologie entworfen. Parasitäre Induktivitäten sind in Reihe mit den

Bedämpfungswiderständen geschaltet, wie in [92] beschrieben wird. Die Untersuchungen

wurden mittels des Schaltungssimulators JSIM_n durchgeführt. Das Programm JSIM_n

ist in der Lage, das thermische Rauschen im Zeitbereich zu simulieren [93]. Die Ergebnis-

se werden in den nächsten Abschnitten diskutiert. Das Blockschaltbild der verwendeten

Simulationsumgebung zeigt die Abbildung 3.6. Sie besteht aus dem Komparator, einem

DC/SFQ JTL JTL JTL JTL

R

Eingangsstrom Iin

comp
Takt

Abbildung 3.6: Die Simulationsumgebung der untersuchten Schaltung.

DC/SFQ-Wandler, der die SFQ-Impulse erzeugt und Josephson-Übertragungsleitungen

(JTL), die zur Übertragung der Flussquanten und zur Entkopplung der Schaltungsteile

dienen. Für einen angepassten Abschluss wird ein Widerstand R verwendet. Der Bias-

strom Ib1 wird bei der Messung auch extern eingestellt. Abbildung 3.7 zeigt das Simu-

lationsergebnis bestehend aus Takt- und Ausgangsimpulsen gesteuert durch den Ein-
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gangsstrom. In der Abbildung sieht man, dass der Komparator ab einem bestimmten

Eingangsstrom Spannungsimpulse am Ausgang erzeugt, wenn Taktimpulse auftreten.
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Abbildung 3.7: Die simulierte Funktionsweise des Josephson-Komparators mit den Spannungs-
impulsen des Takt- und Ausgangssignales in Abhängigkeit vom Eingangsstrom.

3.2.2 Die Grauzone als Kenngröße des Josephson-Komparators

Einer der wichtigsten Begrenzungsparameter eines Josephson-Komparators ist die Breite

der Grauzone, welche die Entscheidungsunsicherheit des Komparators beschreibt. Bei der

Datenverarbeitung in supraleitenden Schaltungen wird die Entscheidung des Kompara-

tors hauptsächlich durch das thermische Rauschen beeinflusst, wodurch ein Übergangs-

bereich mit endlicher Breite, die sogenannte Grauzone, entsteht [94]. Das thermische

Rauschen entsteht sowohl durch die Bedämpfungswiderstände der Josephson-Kontakte

als auch durch die Widerstände des Biasnetzwerkes. Abbildung 3.8 zeigt schematisch

den Übergangsbereich zwischen 1-0 und 0-1 beim Schalten von J2 und J3, der im idea-

len Fall scharf sein muss. In realen Schaltungen entsteht ein kontinuierlicher Übergang,

den man die Grauzone nennt. Eine typische Simulation der Schaltwahrscheinlichkeit des

Komparator-Kontaktes J3 in Abhängigkeit vom Eingangsstrom wird in Abbildung 3.9

dargestellt. Die mathematische Definition der Grauzone (GZ) erfolgt durch den Anstieg

m der Tangente an die Kurve (siehe Abbildung 3.9) am Punkt p=0,5 wie folgt:

m =
1

GZ
⇒ GZ =

1

m
. (3.1)
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Iin

J3 schaltetJ2 schaltet

Iin

J3 schaltetJ2 schaltet

Grauzone
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Abbildung 3.8: Schematische Darstellung der Schaltwahrscheinlichkeit von J2 und J3 gegen-
über dem Eingangsstrom Iin: (a) idealer Fall, (b) realer Fall.
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Abbildung 3.9: Schaltwahrscheinlichkeit pJ3 gegenüber dem Eingangsstrom Iin.

Die Kurve in Abbildung 3.9 kann mittels einer Fehlerfunktion beschrieben werden, die

die Grauzone (GZ) als Parameter enthält (siehe [95]).

p3(Iin) = 0, 5 + 0, 5 · erf
(

(Iin − Ith) ·
√
π

GZ

)

, (3.2)

In der Gleichung (3.2) beschreibt Iin den Eingangsstrom (siehe Abbildung 3.6) und erf

die Fehlerfunktion.
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3.2.3 Einflussgrößen auf das Verhalten des Josephson-Kompara-

tors

Die vorangegangenen Untersuchungen behandelten die Parametereinflüsse auf die Grau-

zone und die Schaltgeschwindigkeit des Komparators. Davon wurden Entwurfsregeln ab-

geleitet, um die Grauzone zu minimieren [96, 97]. Diese Regeln wurden experimentell

bestätigt. In den nächsten Abschnitten werden die Untersuchungen der Grauzone und

der Taktfrequenz, des Biastromes, etc. gezeigt.

3.2.3.1 Untersuchung der Abhängigkeit zwischen der Grauzone und dem

Biasstrom Ib1

Die Beziehung zwischen der Grauzone und dem Biasstrom Ib1 für verschiedene Taktfre-

quenzen eines Josephson-Komparators wurde untersucht. Abbildung 3.10 zeigt die dazu

gehörigen Simulationsergebnisse. Diese Illustration ist besonders hilfreich, um einen Kom-

parator für eine Anwendung mit vorgegebener Taktfrequenz zu entwerfen, z. B. die An-

wendungen der AD-Wandler. Ein Arbeitspunkt mit möglichst niedriger Grauzone kann
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Abbildung 3.10: Grauzone gegen den Biasstrom Ib1 für verschiedene Taktfrequenzen.

für eine definierte Taktfrequenz gewählt werden. Der analysierte Komparator nach Ab-

bildung 3.5 liefert eine kleinste Grauzone von 2,2µA nur für einen einzelnen Arbeits-

punkt und für niedrige Frequenzen. Wegen der aus dem Herstellungsprozess resultieren-

den Parameterstreuung ist es unwahrscheinlich, diesen Arbeitspunkt genau zu treffen.
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Für AD-Wandler mit einer kleinen Zahl von Quantisierern ist es praktisch, getrennte Ab-

stimmungsströme zu verwenden, um den Arbeitspunkt individuell justieren zu können.

Infolgedessen ist GZ=2,2µA eine realistische Untergrenze für die Empfindlichkeit eines

Quantisierers in der analysierten Schaltungstopologie. Bezüglich der Empfindlichkeit gibt

es einen optimalen Ib1, der die kleinste Grauzone gewährleistet. Für diese bestimmte To-

pologie ist der optimale Wert Ib1 = 107µA mit einer 2,2µA Grauzone. Für größere Werte

von Ib1 nimmt die Grauzone zu. Der Biasstrom beeinflusst die Entscheidungsgeschwin-

digkeit am Komparator. Der nominale Arbeitspunkt liegt bei Ib1 = 140µA. Je höher der

Strom ist, desto schneller ist die Entscheidung. Das entspricht einer größeren Bandbreite

und somit einer Vergrößerung des integralen Rauschens. Daraus folgt eine größere Grau-

zone. Für kleinere Stromwerte verkleinert sich die Grauzone, weil die Entscheidungszeit

am Komparator zunimmt, d. h. der Komparator wird langsamer. Die längere Zeit erlaubt,

den Einfluss des Rauschens bei hohen Frequenzen durch die Mittlung zu beseitigen und

dabei die Bandbreite (siehe [93]) zu reduzieren. Damit nimmt die Grauzone mit Abnahme

des Biasstromes ab. Unterhalb des minimalen Grauzonenwertes (Ib1 < 107µA) ist die

normale Funktion des Komparators gestört. Es wird ein Flussquant gespeichert, was zu

einer Verschiebung des Biasstromes führt. Genauere Untersuchung dieser Verschiebung

ist in [32] zu finden.

Der Schaltungsentwurf hat Parameter und die hergestellt Schaltung besitzt ungefähr die-

se Parameter. Auch in supraleitenden Schaltungen muss jeder Entwurfsparameter einen

ausreichenden breiten Toleranzbereich (Margin) besitzen, in dem die Schaltungsfunktio-

nalität erhalten bleibt. Oder auch in dem Fall, wenn die Schaltung mit der gleichen Cha-

raktersitik bei verschiedenen Frequenzen arbeiten muss. In beiden Fällen ist es ratsam,

eine höhere Grauzone zu akzeptieren und einen höheren Biasstrom zu verwenden, weil bei

diesem Strom ein breiterer Frequenzbereich mit einer konstanten Grauzone besteht. Zum

Beispiel kann ein Biasstrom Ib1=140µA mit einer akzeptablen Grauzone (GZ=7,6µA)

für alle Taktfrequenzen bis 15 GHz vorgeschlagen werden. Für einen kleineren Biasstrom

z. B. Ib1=120µA erhält man zwar eine kleinere Grauzone aber damit muss der Kompara-

tor mit kleineren Taktfrequenzen bis 8 GHz arbeiten. Abbildung 3.11 zeigt Simulationen

der Schaltwahrscheinlichkeit in Abhängigkeit vom Eingangsstrom für zwei Biasströme

Ib1=110µA und 120µA für eine Taktfrequenz von 2 GHz. Man kann sehen, dass die Kur-

ve für 110µA steiler und damit die Grauzone für 110µA kleiner ist als die für 120µA.
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Abbildung 3.11: Schaltwahrscheinlichkeit von J3 in Abhängigkeit vom Eingangsstrom für zwei
Biasströme Ib1=110µA und 120µA für eine Taktfrequenz von 2 GHz.

3.2.3.2 Untersuchung der Grauzone in Abhängigkeit von der Taktfrequenz

eines Josephson-Komparators

Die Komparatorschaltung in Abbildung 3.5 wurde untersucht, um die Abhängigkeit der

Grauzone von der Taktfrequez für einen vorgegebenen Biasstrom Ib1 zu bestimmen. Die

Motivation besteht darin, eine maximale Taktfrequenz fmax herauszufinden, bis zu der die

Grauzone konstant bleibt. Die Analysen von verschiedenen Komparatorschaltungen [97]

zeigen, dass die Grauzone für festgesetzte kritische Ströme von Josephson-Kontakten

am empfindlichsten bezüglich Ib1 ist. Der zweite Biasstrom Ib2 beeinflusst lediglich den

Schwellstrom Ith. Für die im Artikel [97] behandelte Technologie habe ich eine Unter-

suchung der Frequenzabhängigkeit der Grauzone durchgeführt. Die Schaltung wurde für

10000 Taktzyklen simuliert, die 10000 Schaltvorgänge von J1 gewährleistet. Zählt man die

Anzahl der Schaltvorgänge von J3 (nJ3), kann die Schaltwahrscheinlichkeit anhand der

folgenden Formel p(Iin) =
nJ3

10000
ermittelt werden. Die Schaltung wurde für drei Techno-

logien (IPHT Deutschland [98], AIST Japan [99] und CEA Frankreich [100]) untersucht.

Die Parameter dieser Technologien werden in der folgenden Tabelle 3.1 dargestellt. Es ist

erwähnenswert in Bezug auf diese Tabelle, dass der McCumber-Parameter für die Tech-

nologien IPHT und AIST durch den Dämpfungswiderstand eingestellt werden kann. Im

Gegensatz dazu ist der McCumber-Parameter für die Technologie CEA nicht einstellbar

und technologiebedingt, wodurch die Schaltung stabil funktioniert. Unter der Annahme,

dass der kritische Strom jedes Josephson-Kontaktes für alle Technologien gleich bleibt,
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kann man die Fläche der Barriere A mittels der folgenden Gleichung berechnen.

A = Ic/Jc. (3.3)

Weiterhin ergeben sich die Kapazität des Josephson-Kontaktes CJ und der Dämpfungs-

widerstand Rn mit Hilfe der folgenden Gleichungen [101]:

CJ [pF] = 0, 01 · A/(0, 20− 0, 043) log10(Jc)), (3.4)

Rn =
√

φ0/2πCJIc, (3.5)

wobei die Einheiten für A µm2 und Jc kA/cm2 sind. Mittels der Gleichung (2.9) lässt

sich βc berechnen.

Abbildung 3.12 zeigt die Simulationsergebnisse für die Abhängigkeit der Grauzone von

Technologie Jc[kA/cm2] Ic ·Rn[mV] βc

IPHT [98] 1 0,256 1

MIT-LincolnLab [102], AIST [99] 10 0,7175 1-2

CEA [100] 30 0,6 0,04

Tabelle 3.1: Die kritische Stromdichte und die charakteristische Spannung der drei Technolo-
gien und der berechnete McCumber-Parameter.

der Taktfrequenz für die drei obengenannten Technologien. Bei der IPHT-Technologie

bleibt die Grauzone konstant bis zu einer Taktfrequenz von fmax = 10GHz. Bei der

AIST-Technologie und der CEA-Technologie kann der Komparator bis zu einer Taktfre-

quenz fmax = 35GHz und fmax = 30GHz entsprechend betrieben werden, ohne die Emp-

findlichkeit zu beeinflussen. Am Beispiel der IPHT-Technologie werden in dieser Arbeit

genauere Analysen durchgeführt. Die Simulationen erfolgten für verschiedene Biasströme

Ib1 und für verschiedene Taktfrequenzen. Der Biasstrom wurde von 80µA bis 150µA

variiert. Die Abbildung 3.13 zeigt die Ergebnisse dieser Simulation. Allerdings zeigen die

Untersuchungen auch, dass die Grauzone bis zu einer bestimmten Taktfrequenz, die als

fmax bezeichnet wurde, konstant ist. Im Gegensatz zu den Ergebnissen des Komparators

ohne Schnittstelle zur supraleitenden Elektronik (Abbildung 3.18) wird fmax von 35 GHz

zu 18 GHz reduziert. Von den Kurven in Abbildung 3.13 wurde der Wert von fmax so

bestimmt, dass die Differenz benachbarter Grauzonenwerte nicht größer als 0,2µA ist.

Dieses Kriterium von 0,2µA wurde gewählt, um kleine zufällige Variationen der Grau-
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Abbildung 3.12: Die Grauzone des Komparators in Abhängigkeit von der Taktfrequenz für
drei Technologien bei einem Biasstrom von Ib1 = 140µA.
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Abbildung 3.13: Die Grauzone gegenüber der Taktfrequenz für verschiedene Biasströme Ib1
des in Abbildung 3.5 dargestellten Komparators.

zone, die in den Simulationen auftreten, vernachlässigen zu können. Für Ib1 = 100µA

existiert kein Plateau in der Funktion der Grauzone gegen die Taktfrequenz, da die Schal-

tung für diesen Wert nicht mehr richtig funktioniert. Folglich kann kein Wert von fmax

definiert werden. Die folgende Tabelle 3.2 und die Abbildung 3.14 fassen die Werte der

Biasströme, fmax und Grauzone zusammen. Innerhalb des Bereiches, in dem die Grauzone

konstant ist, wurde der Mittelwert der Grauzonenwerte berechnet.

Der Zusammenhang zwischen fmax und der Grauzone wird durch eine quadratische Funk-
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Ib1[µA] GZ [µA] fmax [GHz]

80 7,15 16

90 6,55 13

107 2,21 2

110 2,88 5

115 3,93 7

120 4,93 10

125 5,77 12

135 7,11 14

140 7,64 15

150 8,5 16

Tabelle 3.2: Die Simulationsergebnisse (fmax, GZ) für verschiedene Biasströme.
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Abbildung 3.14: Die maximale Taktfrequenz in Abhängigkeit von der Grauzone.

tion approximiert wie sie in Abbildung 3.14 dargestellt ist. Diese Beziehung wird durch

die folgende Gleichung beschrieben [103].

fmax[GHz] = −5, 9622 + 4, 1279 ·GZ[µA]− 0, 18205 ·GZ2 (3.6)

Diese Gleichung ist gültig für den Bereich 2µA< GZ <9µA. Oberhalb von dieser maxi-

malen Taktfrequenz steigt die Grauzone an. Dieser Effekt kann nicht durch den Einfluss
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des thermischen Rauschens erklärt werden. Er entsteht durch die Korrelation aufeinander-

folgender Flussquanten. Der zeitliche Abstand zweier Taktimpulse ist derartig kurz, dass

der Komparator nach einem Schaltvorgang nicht in den Ruhezustand zurück kehrt bevor

der nächste Taktimpuls eintrifft. Die Folge ist, dass aufeinander folgende Entscheidun-

gen des Komparators nicht mehr unabhängig sind. Folglich muss immer ein Kompromiss

zwischen der Geschwindigkeit und der Empfindlichkeit gefunden werden. Der Entwurf ist

ein Optimierungsprozess zwischen der maximalen Taktfrequenz und der Breite der Grau-

zone. Die hohe Empfindlichkeit, die für AD-Wandler notwendig ist, kann nur für relativ

niedrige Frequenzen gewährleistet werden. Eine hohe Taktfrequenz führt zwangsläufig zu

erhöhten Werten der Grauzone und damit zu verringerter Empfindlichkeit.

3.2.3.3 Untersuchung der maximalen Taktfrequenz in Abhängigkeit von der

Temperatur

Im Allgemeinen steigt die Grauzone mit der Erhöhung der Temperatur aufgrund der

Beziehung zwischen der Temperatur und dem thermischen Rauschen [95, 104, 105]. Im

vorherigen Abschnitt wurden die Simulationen der Schaltung nach Abbildung 3.5 für

die Temperatur 4,2 K durchgeführt. Hier wurden die Berechnungen für die Tempera-

turen (2 K and 8 K) wiederholt, um die oben genannte Taktfrequenz fmax zu erhalten.

Die Abhängigkeit der maximalen Taktfrequenz von der Grauzone wird für verschiedene

Temperaturen in Abbildung 3.15 dargestellt. Es bestätigt sich die bekannte Tatsache,
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Abbildung 3.15: Die Taktfrequenz fmax gegen die Grauzone für verschiedene Temperaturen.
Die Punkte entsprechen der Simulation und die Kurven den Anpassungskurven, die mit Hilfe
der Ausgleichsfunktion (Gleichung (3.8)) erzeugt wurden.
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dass die Breite der Grauzone durch die Reduzierung der Temperatur reduziert werden

kann. Im Simulator wird das Rauschen als Rauschstrom anhand der folgenden Gleichung

berücksichtigt.

in =

√

4kBTB

R
. (3.7)

kB ist die Boltzmann-Konstante, T ist die Temperatur und B ist die Bandbreite. Folglich

kann die Empfindlichkeit eines AD-Wandlers durch Reduzierung der Temperatur ver-

bessert werden. Um die Abhängigkeit der maximalen Taktfrequenz von der Grauzone

und der Temperatur mathematisch zu beschreiben, wird die folgende Ausgleichsfunktion

fmax−a verwendet:

fmax ≈ fmax−a(GZ, T ) = A0 +A1 ·GZ +A2 · T +A3 ·GZ2 +A4 ·GZ · T +A5 · T 2, (3.8)

Mit Hilfe der Methode der kleinsten Quadrate wurden mit MATLAB die Koeffizienten

bestimmt. Im Ergebnis erhält man die folgende Gleichung:

fmax−a(GZ, T )

GHz
= 4, 9066 + 3, 5342 ·

GZ

µA
− 3, 1323 ·

T

K
− 0, 1559 ·

(

GZ

µA

)2

+

0, 1022 ·
GZ

µA
·
T

K
+ 0, 1112 ·

(

T

K

)2

. (3.9)

Mit Hilfe der Gleichung (3.9) kann man auch die Abhängigkeit zwischen der maximalen

Frequenz fmax und der Temperatur bestimmen. Abbildung 3.16 zeigt diesen Zusammen-

hang für zwei Werte der Grauzone (GZ = 5µA und GZ = 7µA).

Abbildung 3.17 stellt die Simulation für die Beziehung zwischen der maximalen Takt-

frequenz fmax und dem Biasstrom für verschiedene Temperaturen dar. Diese Beziehung

wird mit Hilfe der Approximation mathematisch durch die Gleichung (3.10) ausgedrückt.

Es wird deutlich, dass fmax unabhängig von der Temperatur und damit unabhängig vom

thermischen Rauschen auch ist.

fmax(Ib1)

GHz
= −127, 75 + 1, 85 ·

Ib1
µA
− 0, 006 ·

(

Ib1
µA

)2

(3.10)

Dieses Ergebnis bestätigt, dass fmax nicht allein durch das thermische Rauschen bestimmt

wird sondern auch durch die dynamischen Eigenschaften des Komparators.
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Abbildung 3.16: Die Taktfrequenz fmax gegen die Temperatur für zwei Werte der Grauzone
GZ = 5µA und GZ = 7µA.
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Abbildung 3.17: Maximale Taktfrequenz fmax gegen Biasstrom Ib1 für verschiedene Tempe-
raturen.

3.2.4 Praktische Relevanz

3.2.4.1 Komparator mit Ausgangserweiterung

Die Grauzone ist ein Maß für die Empfindlichkeit des Eingangs. In den letzten Jahren

war der Josephson-Komparator das Thema von vielen Untersuchungen. Eine umfassen-

de experimentelle Analyse wurde in [106] veröffentlicht, die für einen Komparator im

Herstellungsprozess mit einer kritischen Stromdichte von 1 kA/cm2 durchgeführt wurde.
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In dieser Studie wurde der Komparator ohne Schnittstelle zur supraleitenden Elektronik

(Ausgangserweiterung) untersucht (siehe Abbildung 3.5). Für praktische Anwendungen

der Komparatoren, z. B. AD-Wandler oder supraleitende Elektronik, muss das Ausgangs-

signal der supraleitenden Schaltung verarbeitet werden. Deshalb wird eine Schnittstelle

zur supraleitenden Elektronik, die eine angepasste Josephson-Übertragungsleitung ist, an

den Komparator angeschlossen. Folglich muss der Komparator in realen Anwendungen

eine niedrige Impedanz-Last betreiben. Der Gewinn der Untersuchung der Komparator-

schaltung mit einer Schnittstelle zur supraleitenden Elektronik ist, dass die Leistung des

Komparators zusammen mit einem peripheren Gerät analysiert wird, um die Informatio-

nen vom Komparator auszulesen.

Die Simulationsergebnisse der Komparatorschaltung (Abbildung 3.5) mit Ib1 = 170µA

stimmen gut mit den experimentell ermittelten Daten in [106] überein, wenn die Schnitt-

stelle nicht berücksichtigt wird. Abbildung 3.18 zeigt die entsprechenden Simulations-

ergebnisse. Die Grauzone bleibt konstant bis zu einer Taktfrequenz von 35 GHz. Für

höhere Frequenzen nimmt die Grauzone zu. Folglich schränkt der Komparator, wenn

sein Ausgang unbelastet ist, die maximale charakteristische Frequenz einer supraleiten-

den Schaltung auf fc = Ic · Rn/3Φ0 (fc = 41GHz [107]) ein. Das Verhältnis zwischen

der oben gennanten maximalen Taktfrequenz fmax und der charakteristischen Frequenz

fc ist toplogieabhängig. In Abbildung 3.18 sind fmax und fc eingezeichnet. Alle prak-

tisch realisierten Schaltungen (besonders komplexe Schaltungen) in der Technologie mit

einer kritischen Stromdichte von 1 kA/cm2 besitzen eine maximale Taktfrequenz kleiner

als 30 GHz. Um die Auswirkung auf die Energieeffizienz zu deuten, wird das folgende

Beispiel angenommen. Beim Schaltvorgang eines Josephson-Kontaktes in einer supra-

leitenden Schleife fließt ein Kreisstrom I in der Induktivität L. Damit die Schaltung

zuverläss2ig arbeitet, muss die Stromänderung viel größer als die Grauzone sein, d. h.

∆I ≫ GZ. Diese Stromänderung wird anhand der Gleichung ∆I = Φ0/L berechnet,

wobei L die Induktivität der supraleitenden Schleife ist. Die gespeicherte Energie in der

Induktivität ist anhand der Gleichung (3.11) gegeben:

E =
1

2
LI2. (3.11)

Wenn die Grauzone größer wird, ist die nötige Energieänderung (Gleichung (3.12)) be-

züglich der Stromänderung für die gleiche Zuverlässigkeit größer.

∆E =
1

2
L(∆I)2 (3.12)
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Bis zur fmax ist die Grauzone konstant und somit auch die nötige Schaltenergie. Wird die

Grauzone größer, nimmt die nötige Energie gemäß Gleichung (3.12) zu. In anderen Worten

können die Komparatoren bis zur fmax mit der gleichen Grauzone und Energieeffizienz

betrieben werden. Über fmax ist es auch möglich die Komparatoren zu betreiben aber zu

einem höhen Preis: weniger Empfindlichkeit und mehr Energie.

Um den internen Mechanismus, der zur Zunahme der Grauzone führt, zu verstehen
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Abbildung 3.18: Simulationsergebnisse der untersuchten Schaltung ohne Ausgangserweiterung
(siehe Abbildung 3.5).

und den Einfluss der Schnittstelle zur supraleitenden Elektronik auf den Komparator zu

demonstrieren, werden Simulationen im Zeitbereich bei Ib1 = 120µA für Taktfrequenzen

f = 10GHz (siehe Abbildung 3.19) und f = 25GHz (siehe Abbildung 3.20) durchgeführt.

Zum Erreichen einer deutlichen Darstellung, wird die Zeitsimulation ohne Rauschen

durchgeführt. Die Abbildungen 3.19, 3.20 zeigen die Spannung über J1 und J3 des Kom-

parators und den Strom, der durch die Induktivität L3 fließt (siehe Abbildung 3.5). Für

niedrige Frequenzen, z. B. f = 10GHz, und einen Biasstrom Ib1 = 120µA hat der Kom-

parator genug Zeit, in den stabilen Zustand zurückzukehren und um den Strom durch

L3 abzuführen. Das ist nicht der Fall für hohe Frequenzen. Wie man in Abbildung 3.20

erkennt, fließt durch L3 noch ein Strom, der größer als im initialen Zustand ist, wäh-

rend der nächste Taktimpuls den Komparator ansteuert. Der Strom in L3 entlastet den

Kontakt J3, so dass J2 für den nächsten Entscheidungsprozess zum Schalten bevorzugt

wird. Dieser Effekt ergibt sich in Form einer Anti-Korrelation für hohe Frequenzen, d. h.

die Möglichkeit des Schaltens von J2 wird höher, wenn J3 im vorherigen Schaltvorgang
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Abbildung 3.19: Simulationsergebnisse des Komparators im Zeitbereich für fclk = 10GHz.

50 100 150 200
Zeit [ps]

0

100

200

300

400

S
pa

nn
un

g 
[µV

]

0

100

200

300

400

S
tr

om
 [µ

A
]

J
1

I - L
3

J
3

f
clk

=25 GHz

Abbildung 3.20: Simulationsergebnisse des Komparators im Zeitbereich für fclk = 25GHz.

schaltet. Folglich ist die Entscheidung des Komparators für höhere Frequenzen nicht ba-

lanciert. In früheren Untersuchungen [94, 106] wurden beim balanacierten Komparator

Kontakte mit gleichem kritischen Strom verwendet. Damals [108, 109] wurde der Aus-

gang des Komparators nicht mit einer supraleitenden Schaltung ausgelesen, sondern mit

einem hochohmigen Verstärker gemessen, um eine einfache Schaltung zu haben. Es wur-

de lediglich die mittlere Ausgangsspannung gemessen. Folglich musste der Strom, der



3.2 Josephson-Komparator 49

über J2 fließt, auch über J3 fließen. Wenn beide Kontakte den gleichen Ic haben, schaltet

jeder Kontakt mit einer Wahrscheinlichkeit von 50% und somit sind die Kontakte des

Kompators balanciert. Im Gegensatz dazu wurde in der in dieser Arbeit untersuchten

Komparatorschaltung eine reale Ausgangsschaltung benutzt. Über diesen Ausgang kann

auch ein Strom hinein oder heraus fließen. Also muss nicht mehr der Strom, der über J2

fließt, auch zwangsläufig über J3 fließen. Es ist nicht wichtig, ob die Ic der beiden Kon-

takte gleich sind oder nicht. In einer solchen Struktur kann wenigstens ein Arbeitspunkt

gefunden werden, in dem die Schaltwahrscheinlichkeit der beiden Kontakte gleich ist.

Dieser Punkt hängt aber auch von den Biasströmen Ib1 und Ib2 ab. Wenn man also alle

Ströme genau einstellt, kann man auch in der untersuchten Struktur den balancierten Fall

einstellen. Im Falle der Schaltwahrscheinlichkeit 50% für beide Kontakte bei hohen Fre-

quenzen setzt eine Korrelation aufeinanderfolgender Impulse ein. Der Komparator wird

angesteuert, bevor der Komparator zum initialen Zustand zurückgekehrt ist. Das zeigt

sich in einer verzerrten Übergangskurve, z. B. mit einem Plateau. Der Effekt kann nur

durch die steigende Schaltgeschwindigkeit des Komparators und durch die Schnittstelle

zur Elektronik vermieden werden.

3.2.4.2 Praktische Limitierung durch Rauschen

In Abbildung 3.10 kann man sehen, dass die Grauzone ein Minimum besitzt und für klei-

ne und große Biasströme ansteigt. Hauptsächlich wird dieser minimale Wert durch das

thermische Rauschen begrenzt. Wenn der Biasstrom in der Schaltung klein ist, erhalten

die Kontakte J2, J3 nicht genug Strom um zu schalten. Das Flussquant wird in der Schlei-

fe (J1, L2A, L2B, J2, J3) gespeichert und es kommt nicht zum Entscheidungsprozess. Der

zusätzliche Kreisstrom wirkt wie ein zusätzlicher Biasstrom für die nächste Entscheidung.

Bei Temperatur 4,2 K erhält man eine minimale Grauzone von etwa 2µA [94]. Die Dy-

namik des Josephson-Kontaktes wird sowohl durch Quantenrauschen als auch durch das

thermische Rauschen beeinflusst. In der Schaltung des Josephson-Komparators wird der

Rauschstrom der beiden Dämpfungswiderstände mit dem Eingangsstrom addiert, was die

Empfindlichkeit des Josephson-Komparators limitiert. Bei der Temperatur 4,2 K ist das

Johnson-Nyquist-Rauschen [104,110] der Widerstände die dominierende Rauschquelle. Im

Vergleich dazu liefert das Quantenlimit bei der Temperatur 300 mK eine Grauzone von

377 nA [111,112] und diese Grauzone wird nur durch die Quantenschwankungen erzeugt.

Um dieses theoretische Ergebnis zu erhalten, muss man den Einfluss aller Widerstände

vermeiden. Da man nicht auf die Dämpfungswiderstände verzichten kann, wäre dieses

Ergebnis möglich, indem die Schaltung auf das Quantenlimit abgekühlt wird [112]. Ab-
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bildung 3.21 zeigt den Grauzonenverlauf sowie das Rauschlimit und das Quantenlimit.

Für diese Temperatur liegen das Rauschlimit und das Quantenlimit übereinander.

thermisches Rauschlimit

Quantenlimit

G
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e

Biasstrom

Abbildung 3.21: Praktische Limitierung durch Rauschen.

3.2.5 Experimentelle Analyse der Abhängigkeit zwischen dem

Biasstrom und der Empfindlichkeit eines Josephson-Kom-

parators

Eine Komparatorschaltung wurde experimentell untersucht, um die Abhängigkeit zwi-

schen dem Biasstrom und der Grauzone zu analysieren und diese Abhängigkeit durch die

Messungen zu bestätigen. Die experimentelle Bestätigung ermöglicht die Ableitung von

Entwurfsregeln für einen verbesserten Komparatorentwurf. In Abbildung 3.22(a) reprä-

sentieren die Spannungsquellen in Reihe mit den on-chip-Widerständen die Biasstrom-

quellen. Taktimpulse betreiben die Komparatorschaltung und werden zum Komparator

durch das Schalten von J1 übertragen. Das Schaltungslayout wird in Abbildung 3.22(b)

gezeigt [113].

3.2.5.1 Ergebnisse des Experiments

In Abbildung 3.23 wird das Blockschaltbild der Experimentierumgebung gezeigt. Sie be-

steht aus der Komparatorschaltung (comp), einem DC/SFQ-Wandler, der die Taktim-

pulse erzeugt und Josephson-Übertragungsleitungen, die zur Entkopplung zwischen dem

Komparator und dem DC/SFQ-Wandler dienen und zur Übertragung der Taktimpulse.

Der SFQ/DC-Wandler transformiert SFQ-Impulse in eine Ausgangsspannung, die mittels

konventioneller Elektronik auslesbar ist. Für die Simulation wird kein SFQ/DC-Wandler
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Abbildung 3.22: (a) Die untersuchte Schaltung eines Josephson-Komparators. (b) Das Layout
des Josephson-Komparators. Die Eingänge und die Ausgänge entsprechen (a) [113].

verwendet, sondern ein Widerstand von 0,7Ω für einen reflexionsfreien Abschluss. Die

Biasversorgung liefert die Biasströme für alle Schaltungsteile. Icomp repräsentiert die

Biasstromquelle, durch die Ib1 gesteuert wird. Im Experiment wird für jeden Punkt in

DC/SFQ compJTL JTLTakt

Iin

SFQ/DC Ausgang

Icomp

Biasversorgung

Abbildung 3.23: Blockschaltbild der Experimentierumgebung.
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Abbildung 3.24 die Schaltwahrscheinlichkeit des Josephson-Kontaktes J3 in Abhängigkeit

vom Eingangsstrom Iin für verschiedene Werte des Biasstromes Icomp gemessen. Dazu wer-

den die SFQ-Ausgangsimpulse gezählt und zur Anzahl der Taktimpulse am Eingang im

Verhältnis gesetzt. Die Messung der Grauzone erfolgt mit dem im Folgenden beschriebe-

nen Messaufbau. Der Messaufbau besteht aus einem Probenstab, in dem der Chip des

Komparators eingebaut wird und der in flüssiges Helium getaucht wird, was für eine

Temperatur von 4,2 K während des Experiments sorgt. Mit rechnergesteuerten Strom-

quellen lassen sich der Biasstrom und der Eingangsstrom einstellen. Ein wichtiger Teil

des Messaufbaus ist der digitale Signalprozessor, der ein rechteckförmiges Taktsignal mit

50 kHz erzeugt. Dieses Taktsignal wird in den DC/SFQ-Wandler eingespeist, der es in

SFQ-Impulse umwandelt. Manuelle Stromquellen werden benutzt, um die Biasströme der

Schnittstellen zu steuern. Das Experiment wird bei einer Taktfrequenz von 50 kHz durch-

geführt, während die Simulation bei den Taktfrequenzen 0,5/ 1/ 2/ 4/ 8/ 10 GHz erfolgt.

Abbildung 3.24 zeigt die Messergebnisse im Vergleich zur Simulation [113]. Darin erkennt
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Abbildung 3.24: Messergebnisse im Vergleich zur Simulation [113].

man die gute Übereinstimmung zwischen dem Experiment bei 50 kHz und der Simulation

bei 500 MHz. Wie die Gleichung (3.13) zeigt, nimmt die charakteristische Frequenz für

den IPHT-Prozess mit einer Stromdichte von 1 kA/cm2 einen Wert von 41 GHz an und

somit ist das Verhältnis fclk
fc

= 500MHz
41GHz

≈ 0, 01.

fc =
Ic ·Rn

3Φ0

(3.13)

Die Dynamik aller Prozesse am Josephson-Kontakt in der Schaltung sind wesentlich

schneller als der zeitliche Abstand der Taktimpulse. Daher gilt für 50 kHz und 500 MHz
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gleicher Maßen, dass dynamische Wechselwirkungen innerhalb der Schaltung keine Ein-

flüsse haben. Die Zeitkonstante eines Josephson-Kontaktes τJJ wird mit Hilfe der folgen-

den Gleichung [114]:

τJJ =
Φ0

2IcRn

, (3.14)

berechnet. Diese Zeitkonstante, die Zeitkonstante τLR = L
R
, und Zeitkonstante des Taktes

τclk = 1
fclk

sind in der Tabelle 3.3 für den Prozess mit einer Stromdichte von 1 kA/cm2

dargestellt.

τJJ [ps] τLR = L
R

[ps] τclk [ps]

4 4 2000

Tabelle 3.3: Zeitkonstanten für den Komparator nach Abbildung 3.22 für die Taktfrequenz
500 MHz.

Aus der Tabelle kann entnommen werden, dass der Takt sehr langsam ist im Vergleich

zu der Zeitkonstante des Josephson-Kontaktes. Abbildung 3.24 zeigt das deutlich. Die

Kurven von 500 MHz und 50 kHz sind praktisch identisch. Die kritischen Ströme Ic2 und

Ic3 wurden in der Simulation um 1,5% korrigiert um den Biaspunkt anzupassen. Diese

Anpassung hat keinen Einfluss auf die Grauzone.

Wenn man die Werte der minimalen Grauzone aus Abbildung 3.24 abliest und in Ab-

hängigkeit von der Taktfrequenz darstellt, bekommt man eine lineare Abhängigkeit zwi-

schen der Grauzone und der Taktfrequenz, welche mit Hilfe der Anpassung wie in Ab-

bildung 3.25 dargestellt wird. Die lineare Abhängigkeit wird durch die Gleichung (3.15)

approximiert.

GZmin[µA] = 0, 33 · fclk[GHz] + 1, 44. (3.15)

Diese lineare Abhängigkeit bemerkt man bei anderen Technologien auch, z. B. bei dem

AIST-Prozess mit einer kritischen Stromdichte von 2,5 kA/cm2. Mit freundlicher Geneh-

migung von Dr. Ortlepp werden Messpunkte aus [115] entnommen, um die Abhängigkeit

zwischen der Grauzone und der Taktfrequenz für den Prozess mit einer kritischen Strom-

dichte von 2,5 kA/cm2 zu überprüfen. Die oben genannte lineare Abhängigkeit anhand

der Gleichung (3.16) wurde bestätigt. Abbildung 3.26 stellt diese Abhängigkeit deutlich

dar.

GZmin[µA] = 0, 37 · fclk[GHz] + 2, 22 (3.16)

Die charakteristische Frequenz einer supraleitenden Schaltung wird mit Hilfe der Glei-
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Abbildung 3.25: Die Abhängigkeit zwischen der minimalen Grauzone und der Taktfrequenz
bei der Simulation und dem Experiment für den IPHT-Prozess mit einer kritischen Stromdichte
von 1 kA/cm2.
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Abbildung 3.26: Die Abhängigkeit zwischen der minimalen Grauzone und der Taktfrequenz bei
der Simulation und dem Experiment für die Prozesse mit kritischen Stromdichten von 1 kA/cm2

[12] und 2,5 kA/cm2 [115].

chung (3.13) angegeben wie im Abschnitt 3.2.4.1 erwähnt wurde. Die folgende Tabelle 3.4

stellt die Werte der charakteristischen Frequenz für zwei kritische Stromdichten 1 kA/cm2

und 2,5 kA/cm2 in unterschiedlichen Herstellungsprozessen. Wenn x-Achse und y-Achse

in Abbildung 3.26 durch fc normiert werden, liegen die Linien aufeinander d. h. die Nor-

mierung mit der charakteristischen Frequenz ergibt einen allgemeinen Zusammenhang

zwischen Taktfrequenz und Grauzone, wie in Abbildung 3.27 dargestellt wird. Dieser
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Technologie Jc [kA/cm2] Ic ·Rn [µV] fc [GHz]

IPHT, Hypres 1 256 41

MiT-LincolnLab [102], AIST [116] 2,5 388 62

Tabelle 3.4: Die Werte der charakteristischen Frequenz für zwei kritischen Stromdichten
1 kA/cm2 und 2,5 kA/cm2 in unterschiedlichen Produktionsprozessen.

Zusammenhang zwischen der normierten minimalen Grauzone GZ∗ = GZ
fc

und dem Fre-

quenzverhältnis α = fclk
fc

(normierte Taktfrequenz) wird durch eine lineare Funktion in

der Gleichung (3.17) beschrieben.
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Abbildung 3.27: Abhängigkeit zwischen der minimalen Grauzone und der Taktfrequenz mit
Normierung bei der Simulation und dem Experiment für zwei Technologien.

GZ

fc
·
GHz

µA
= 0, 37 ·

fclk
fc

+ 0, 035 (3.17)

Die physikalische Grundlage für diese Normierung liegt im Frequenzgang der Rausch-

leistung eines idealen Widerstandes, welcher in Abbildung 3.28 dargestellt ist. In den

supraleitenden Schaltungen der untersuchten Komparatoren sind die Widerstände zu

Josephson-Kontakten und Kapazitäten parallel. Deshalb hat man die Wirkung eines

Tiefpassfilters, der die Wirkung des Widerstandsrausches einschränkt. Der Widerstand

erzeugt ein ideales weißes Rauschen, welches auf den Josephson-Kontakt und dessen

Kapazität CJ wirkt. Bei niedrigen Frequenzen wirkt der Rauschstrom auf den idea-

len Tunnelkontakt. Bei hohen Frequenzen wirkt der Rauschstrom auf die Kapazität des
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Prausch

Frequenz

fp1=250 GHz fp2=375 GHz Grenzfrequenz

Abbildung 3.28: Frequenzgang der Rauschleistung. fp1 und fp2 werden durch die jeweilige
Technologie für die Josephson-Kontakte bestimmt, durch den RC-Tiefpass des realen Josephson-
Kontaktes verändert, d. h. speziell durch die kritische Stromdichte Jc. Die obere Grenzfrequenz
wird nur durch die Temperatur T verändert und resultiert aus dem Planckschen Strahlungsge-
setz.

Josephson-Kontaktes. Der Josephson-Kontakt selbst reagiert nur auf Rauschen bis zu ei-

ner Frequenz von 1
τJJ

(Gleichung (3.14)) [114]. Wenn 1
τJJ

für beide Prozesse unterhalb der

Grenzfrequenz fG liegt, resultiert für einen schnelleren Josephson-Kontakt somit ein hö-

herer Einfluss des thermischen Rauschens. Um die Grenzfrequenz fG abzuschätzen, kann

man im einfachsten Fall die Zeitkonstant R ·CJ verwenden. Für Josephson-Kontakte mit

einer Stromdichte von 1 kA/cm2 ergibt sich ein typischer Widerstand von R ≈ 1Ω und

CJ ≈ 1, 3 pF. Daraus folgt fG = 1
R·CJ

≈770 GHz. Tabelle 3.5 zeigt die Werte von 1
τJJ

für

die Prozesse mit kritischen Stromdichten von 1 kA/cm2 und 2,5 kA/cm2. Aus der Tabelle

Prozess Jc [kA/cm2] τJJ [ps] 1
τJJ

[GHz]

1 1 4 250

2 2,5 2,67 375

Tabelle 3.5: Die Werte von 1
τJJ

für zwei Technologien mit Stromdichten von 1 kA/cm2 und
2,5 kA/cm2.

ist deutlich zu sehen, dass 1
τJJ

für die beiden Prozesse deutlich unterhalb der Grenzfre-

quenz fG =770 GHz liegt. In Abbildung 3.28 sieht man deutlich, dass der Einfluss des

Rauschens für einen Prozess mit einer kritischen Stromdichte von 2,5 kA/cm2 (p2) größer

als auf den Prozess mit einer kritischen Stromdichte von 1 kA/cm2 (p1) ist.
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3.2.6 Entwurfsregeln für Komparatoren

In diesem Abschnitt werden die vorherigen Untersuchungen des Josephson-Komparators

genutzt, um Entwurfsregeln abzuleiten. Die Tabelle 3.6 fasst die Ergebnisse dieser Unter-

suchungen zusammen. Die Untersuchung der Grauzone in Abhängigkeit vom Biasstrom

Ib1 ermöglicht eine minimale Grauzone für einen empfindlichen Komparator mit einem

bestimmten Wert von Ib1. Die Abhängigkeit der Grauzone von der Taktfrequenz liefert

eine maximale Taktfrequenz fmax, bis zu der die Grauzone nur vom thermischen Rau-

schen abhängt und konstant bleibt. Oberhalb von fmax nimmt die Grauzone zu, da eine

Korrelation zwischen aufeinanderfolgenden Entscheidungen des Josephson-Komparators

entsteht.

Untersuchung Abhängigkeit

GZ als Funktion von Ib1 Es gibt eine minimale Grauzone

bei einem bestimmten Wert von Ib1.

GZ als Funktion von fclk GZ bleibt konstant bis fmax und

danach wird GZ größer.

fmax als Funktion von GZ fmax[GHz] = −5, 9622 + 4, 1279 ·GZ[µA]

−0, 18205 ·GZ2 für 2µA< GZ <9µA

fmax als Funktion von GZ, T fmax nimmt zu, wenn GZ und T größer werden.

fmax als Funktion von T fmax ist unabhängig von T .

fmax als Funktion von Ib1 fmax nimmt zu, wenn Ib1 größer wird.

GZ
fc

als Funktion von fclk
fc

GZ
fc
· GHz

µA
= 0, 37 · fclk

fc
+ 0, 035

Tabelle 3.6: Zusammenstellung verschiedener Parameterabängigkeiten für den Josephson-
Komparator.

Durch die Untersuchungen der Abhängigkeiten zwischen fmax einerseits und der Grauzone

GZ, der Temperatur T , dem Biasstrom Ib1 andererseits wurde eine proportionale Bezie-

hung sowohl zwischen fmax und GZ als auch zwischen fmax und Ib1 festgestellt, während

fmax unabhängig von T ist. Die Normierung mit der charakteristischen Frequenz ergibt

einen allgemeinen Zusammenhang zwischen Taktfrequenz und Grauzone.
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3.3 Quasi-One-Junction-SQUID-Komparator

3.3.1 Elektrisches Ersatzschaltbild des QOJS-Komparators

Die Schaltung eines typischen QOJS-Komparators ist in Abbildung 3.29 gezeigt. Sie ist

eine supraleitende Schleife, deren grundlegende Bestandteile die Kontakte J1, J2, die

Induktivität L1 und die parasitären Induktivitäten L2a und L2b sind [117]. Der kriti-

sche Strom von J1 ist viel kleiner als der von J2 (Ic1 ≪ Ic2). Die Dynamik der Schleife

wird durch einen Kontakt (hier J1) bestimmt. Der Kontakt J2 dient zum Auslesen der

Ausgangsdaten. Tabelle 3.7 zeigt verschiedene Verhältnisse Ic1/Ic2, wie sie in den Schal-

J1

J2

L1

Daten-
ausgang

Iin
L2a

L2b

Takt
J5

Analoges
Eingangssignal 0.2pH

0.2pH
2pH

150µA

225µΑ

450µΑ

Ib1

Abbildung 3.29: Quasi-one-Junction-SQUID-Komparator.

tungen in der Literatur benutzt wurden. Der Eingangsstrom Iin repräsentiert das analoge

Literatur Autor Ic1[µA] Ic2[µA] Ic1/Ic2

[91] Ko-Van Duzer - - 1/10

[118] Ko 100 1000 1/10

[119] Bozbey 30 90 1/3

[85] Suzuki 100 500 1/5

[120] Miyajima 30 90 1/3

Diese Arbeit Haddad 150 450 1/3

Tabelle 3.7: Verschiedene Werte von Ic1/Ic2 in der Literatur.

Eingangssignal. Er fließt in L1 und erzeugt dabei eine Phasendifferenz. Folglich wird ein

Flussquant in der supraleitenden Schleife erzeugt, welches, zusammen mit dem Biasstrom

Ib1, den Kontakt J2 zum Schalten bringt und einen Spannungsimpuls (auch SFQ-Impuls
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genannt) am Ausgang erzeugt. Fließt der Eingangsstrom in die entgegengesetzte Rich-

tung, wird kein Spannungsimpuls am Ausgang erzeugt. Die Kontakte J2 und J5 bilden

einen Komparator, der von Eingangssignal gesteuert wird. Mit jedem Taktimpuls am

Takteingang muss einer der beiden Kontakte J2 oder J5 schalten. Wenn der kritische

Strom von J2 bei einem Taktimpuls überschritten wird, schaltet er und ein SFQ-Impuls

wird am Ausgang erzeugt. Andernfalls schaltet J5 und erzeugt keinen SFQ-Impuls am

Ausgang. Das Schalten von J2 entspricht dem logischen Zustand 1 und das Schalten

von J5 entspricht einem logischen Zustand 0. J5 ist ein Streuungskontakt und schaltet

immer, wenn J2 nicht schaltet, wobei das Flussquant die Schaltung durch diesen Kon-

takt verlässt. Abbildung 3.30 stellt die simulierte Schaltung des QOJS-Komparators dar,

wobei Abbildung 3.29 die Kernschaltung davon repräsentiert. J2, L3 and J3 bilden eine

Josephson-Übertragungsleitung (JTL), die für die Übertragung der Ausgangsdaten zur

nächsten Stufe dient. Die Parameter der Eingangsstufe wurden so ausgewählt, dass der

IB3
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L6 LX J5
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J2

L1

L3
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L5
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Takt-
eingang
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JTL

2pH 0,2pH
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0,2pH2pH
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0,198pH
0,11pH

0,12pH

150µA
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150µΑ

270µΑ
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Abbildung 3.30: Die simulierte Schaltung des 1bit-QOJS-Komparators.

Hauptteil des Eingangsstromes durch die Komparatorkontakte J2 und J5 fließt und ein

geringer Teil durch die Induktivität L1. Dies ergibt sich aus einem hohen Wert der Induk-

tivität L1 und einem Kontakt J1 mit einem relativ kleinen Wert des kritischen Stromes

Ic1. Das Schaltverhalten von J1 ist periodisch im Verhältnis zur Amplitude des Eingangs-

stromes. Durch die Periodizität des QOJS ist ebenfalls jeder innerhalb der Schaltung

fließende Strom periodisch im Bezug auf die Amplitude des Eingangsstromes. Bei einer

bestimmten Amplitude des Eingangsstromes wird der Ic1 überschritten, sodass J1 einmal
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schaltet und ein Flussquant in die Schleife Lges = L1 − L2a−J1 − L2b−J2 − Lg2 hinein

lässt. Der dabei induzierte Strom ist seiner Ursache entgegengesetzt und reduziert den

in J1 fließenden Strom um ∆I = Φ0

Lges
. Damit verhält sich die ganze Schaltung periodisch

in Bezug auf den Eingangsstrom. Die für den Komparator verwendete Simulationsumge-

bung wurde für den QOJS-Komparator auch verwendet, wobei der Komparator (comp)

durch QOJS-Komparator ausgetauscht wurde (Abbildung 3.6).

3.3.2 Kenngrößen des QOJS-Komparators

3.3.2.1 Grauzone des QOJS-Komparators

Die Periodizität des QOJS-Komparators zählt zu den wichtigen Eigenschaften dieses

Komparators. Dadurch weist der QOJS-Komparator zwei Grauzonen auf, eine (GZ1)

beim Übergangsbereich 1-0 und die andere (GZ2) beim 0-1 Übergangsbereich, wie in

der Abbildung 3.31 schematisch gezeigt wird. Die Periode des Eingangsstromes wird

mit Hilfe der Formel Φ0/L1 berechnet. Für die untersuchte Schaltung ist diese Periode

1 mA. Um die Grauzone GZ2 zwischen den Zuständen B und C (siehe Abbildung 3.31)

1

P

Iin

A

B

C

0

Φ0/L1

GZ1 GZ2

Abbildung 3.31: Schematische Darstellung der Periodizität des QOJS-Komparators mit den
Grauzonen.

zu berechnen, wurde die Simulation der Übergangsfunktion (Schaltwahrscheinlichkeit in

Abhängigkeit vom Eingangsstrom) ausgeführt und mit Hilfe der Fehlerfunktion „erf“ als

Approximationsfunktion, wie in der Gleichung (3.18) beschrieben, berechnet.

pBC(Iin) = 0, 5 + 0, 5 · erf
(

(Iin − Ith) ·
√
π

GZ

)

(3.18)
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Für den Bereich A-B wurde die komplementäre Fehlerfunktion „erfc“als Approximations-

funktion genutzt, um GZ1 zu berechnen, wie in der Gleichung (3.19) gezeigt wird.

pAB(Iin) = 0, 5 · erfc
(

(Iin − Ith) ·
√
π

GZ

)

(3.19)

Abbildung 3.32 zeigt das periodische Verhalten des QOJS-Komparators bei den Tempe-

ratur von 4,2 K. Der abgelesene Wert der Periode in der Abbildung beträgt 1,035 mA und

stimmt mit dem berechneten Wert Φ0/L1 =1 mA gut überein.
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Abbildung 3.32: Simuliertes periodisches Verhalten des QOJS-Komparators.

Um die Grauzonen GZ1 und GZ2 in Abbildung 3.32 vergleichen zu können, werden die

Übergangsbereiche 1-0 (A-B) und 0-1 (B-C) in zwei Abbildungen (Abbildung 3.33(a) und

3.33(b)) gegeneinander dargestellt. Der Kurvenverlauf wird durch die bereits genannten

Fehlerfunktionen approximiert.

3.3.2.2 Verzögerung der Signalübertragung am QOJS-Komparator

Die Verzögerung bezeichnet die Zeit zwischen einem Taktimpuls am Eingang und einem

Impuls am Ausgang. Abbildung 3.34 zeigt simulierte Taktimpulse und Ausgangsimpulse

mit einer Verzögerung von 5,35 ps. Diese Verzögerung ist nur bei einer logischen 1 sinnvoll

bestimmbar.
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Abbildung 3.33: Grauzonenberechnung (a) Übergangsbereich 1-0 entspricht A in Abbil-
dung 3.32 , (b) Übergangsbereich 0-1 entspricht B in Abbildung 3.32.
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Abbildung 3.34: Transiente Simulation der Spannungsimpulse des Takt- und des Ausgangssi-
gnals.

3.3.2.3 Maximale Taktfrequenz des QOJS-Komparators

Die maximale Taktfrequenz fmax, die für Josephson-Komparator im Abschnitt 3.2.3.2

diskutiert wurde, wird für den QOJS-Komparator untersucht. Wenn die maximale Takt-

frequenz fmax erreicht wird, wird die Schaltung übersteuert und verliert dabei ihre Funk-

tionalität. Die Abbildung 3.35 stellt die Grauzone gegenüber der Taktfrequenz dar. Die

Taktfrequenz wurde in der Simulation von 5 bis 40 GHz variiert. Dabei ergibt sich, dass die

Grauzone in der 1 kA/cm2 IPHT-Technolgie bis zu einer Taktfrequenz fmax von 20 GHz

als konstant angesehen werden kann und ab 20 GHz zunimmt. Bei der Technologie des
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AIST mit einer kritischen Stromdichte von 10 kA/cm2 kann der QOJS-Komparator bis zu

einer Taktfrequnz fmax von 80 GHz, ohne die Empfindlichkeit zu beeinflussen, betrieben

werden. Bei der Technologie mit einer kritischen Stromdichte von 30 kA/cm2 des CEA

bleibt die Grauzone konstant bis fmax=70 GHz. Die Parameter der Technologien sind in

der Tabelle 3.1 gezeigt.
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Abbildung 3.35: Die Grauzone des QOJS-Komparators in Abhängigkeit von der Taktfrequenz
für drei Technologien. Als Beispiel hier wurde GZ2 dargestellt, weil der Unterschied beim Über-
gang 0-1 deutlicher hervor tritt.

3.3.3 Einflussgrößen auf das Verhalten des QOJS-Komparators

3.3.3.1 Temperatur

Abbildung 3.36 stellt die Abhängigkeit der Grauzone von der Temperatur dar. Man er-

kennt, dass die Grauzone mit Zunahme der Temperatur linear zunimmt. Die simulierten

Übergangskurven von QOJS-Komparator für unterschiedliche Temperaturen sind in Ab-

bildung 3.37 dargestellt. Es ist zu erkennen, dass der Strombereich zwischen den beiden

Übergangskurven gleich breit bleibt, weil diese Breite nur vom kritischen Strom Ic und

von der Induktivität L abhängig ist. Die Anstiege in den Übergangskurven sind abhängig

von der Schaltungsumgebung. Im Experiment sind aber L und Ic temperaturabhängig

und somit die Periode. In Abbildung 3.36 ist der Zusammenhang beider Grauzonen mit

der Temperatur dargestellt. Wie man sieht, kann diese Abhängigkeit in guter Näherung

durch eine lineare Funktion approximiert werden. Der Zusammenhang für den Bereich B-
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C wird durch die Gleichung (3.20) beschrieben. Der Zusammenhang für den Bereich A-B

wird durch die Gleichung (3.21) beschrieben. Man sieht, dass die Werte der Grauzone

vom B-C-Bereich größer als die vom A-B-Bereich sind.
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Abbildung 3.36: Grauzone in Abhängigkeit von der Temperatur.

GZ

µA
= 3, 39 ·

T

K
+ 24, 82 (3.20)

GZ

µA
= 1, 34 ·

T

K
+ 10, 66 (3.21)

3.3.3.2 Induktivität L1

Die Grauzone wurde für verschiedene Werte von L1 untersucht. Der Zusammenhang

zwischen der Induktivität L1 und der Grauzone ist in Abbildung 3.38 dargestellt.

Der Darstellung kann entnommen werden, dass in den meisten Fällen der 1-0 Übergang

(A-B) eine deutlich kleinere Grauzone als der 0-1 Übergang (B-C) aufweist. Dies ändert

sich aber für Induktivitätswerte L1 > 2, 2 pH. Als Ursache für den Anstieg der Grauzone

für Induktivitätswerte oberhalb von 2, 2 pH kann angenommen werden, dass ein zusätzli-

cher Mechanismus innerhalb der Schaltung einen Einfluss erhält. Die Abbildung 3.39 zeigt

die Wahrscheinlichkeit in der Abhängigkeit vom Eingangsstrom für die oben genannten

Werte von L1. Daraus kann man ablesen, dass die Grauzone für L1 = 2, 2 pH am kleins-

ten ist. Um von diesem Übergangsbereich sicher entfernt zu sein, wird L1 = 2, 1 pH als
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Abbildung 3.37: Beide Übergangsbereiche des QOJS-Komparators in Abhängigkeit von der
Temperatur.
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Abbildung 3.38: Die Grauzone in Abhängigkeit von der Induktivität L1 für beide Übergangs-
bereiche des QOJS-Komparators.

optimaler Wert bezüglich einer möglichst geringen Grauzone angenommen. Dieser Induk-

tivitätswert stellt sicher, dass auch bei einer Induktivitätsstreuung von 5% (ein für den

IPHT-Prozess typischer Wert) die Schaltung außerhalb des Übergangsbereiches ist. Bei

L1 = 2, 3 pH kann man sehen, dass für den A-B-Bereich die Übergangskurve keiner rei-

nen Fehlerfunktion entspricht. Für Schaltwahrscheinlichkeiten von 50% tritt ein Plateau

auf, welches zu dem bereits genannten Anstieg der Grauzone führt. Eine simulierte Über-

gangsbereich A-B für den Wert L1 = 2, 3 pH stellt die Abbildung 3.40 dar. Darin sieht
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Abbildung 3.39: Schaltwahrscheinlichkeit von J2 in Abhängigkeit des Eingangsstromes für
beide Übergangsbereiche des QOJS-Komparators.

man ein Plateau von 8µA Breite. Um die Grauzone dafür zu berechnen, wird mit zwei

komplementären Fehlerfunktionen approximiert, wie in der Gleichung (3.22) beschrieben

wird. Dabei ist GZu die Grauzone vom unteren Teil des Übergangsbereich und GZo die

Grauzone vom oberen Teil der Kurve.
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Abbildung 3.40: Das Plateau beim Übergangsbereich A-B mit einer Breite von 8µA, Induk-
tivität L1 = 2, 3 pH, Eingangsstrom Iin = −26µA approximiert mit zwei Fehlerfunktionen.

p(Iin) = 0, 25 · erfc
(

(Iin − Ithu) ·
√
π

GZu

)

+ 0, 25 · erfc
(

(Iin − Itho) ·
√
π

GZo

)

(3.22)
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Abbildung 3.41 illustriert eine gemessene Kurve [119] [120]1, welche die Schaltwahrschein-

lichkeit von J2 gegenüber dem Eingangsstrom Iin beim QOJS-Komparator darstellt. Darin

erkennt man, dass die Kurve ein Plateau hat, sodass zur Berechnung der Grauzone zwei

Fehlerfunktionen verwendet werden müssen.
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Abbildung 3.41: Eine gemessene Kurve der Schaltwahrscheinlichkeit von J2 gegenüber dem
Eingangsstrom Iin eines Quasi-one-junction-SQUID-Komparators. Die im Zusammenhang mit
dem Artikel [120] entstandenen Daten werden von T. Ortlepp bereitgestellt.

3.3.3.3 Normierter QOJS-Parameter

In [120] wurde für eine kritische Stromdichte von 2,5 kA/cm2 die Abhängigkeit zwischen

der Grauzone und dem Biasstrom Ib1 für mehrere Werte des Produkts L1 · Ic untersucht.

L1 · Ic ist eine wichtige Größe für die Bestimmung des Funktionsbereiches und der Emp-

findlichkeit des Quasi-one-junction-SQUIDs. Die Simulationsergebnisse in [120] zeigen,

dass es einen Kompromiss zwischen der Grauzone und dem Funktionsbereich bezüglich

des Produkts L1 · Ic gibt. Die kleinste Grauzone bezüglich des Biasstromes ergibt sich für

L1 · Ic = 1, 3Φ0. Einen großen Funktionsbereich von Ib1 bekommt man für kleinere L1 · Ic-
Werte. In Abhängigkeit von den jeweiligen Anforderungen an die Schaltung muss der

Entwickler entscheiden, ob eine hohe Empfindlichkeit oder ein großer Funktionsbereich

bezüglich des Biasstromes wichtiger ist.

1Die Messungen fanden an der TU-Ilmenau statt.
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3.4 Experimentelle Ergebnisse

Der isolierte Komparator in künstlicher Umgebung liefert ggf. falsche Erkenntnisse. Zum

Beispiel ist der Anschluss einer Stromquelle in der Raumtemperatur direkt an einen

Josephson-Komparator sehr bedenklich aufgrund des Rauschens der Stromquelle. Das

führt zu Problemen im Experiment, da das externe Rauschen unter dem intrinsischen

Rauschen des Josephson-Kontakt sein muss. Das ist eine hohe Anforderung und ist

sehr aufwendig. Deshalb wurden Stromquellen mit weniger Rauschen als das vom Ge-

rät „Keithley 2602 System SourceMeter“ in Ilmenau entwickelt. Im Folgenden werden

zwei Beispiele von Experimenten dargestellt. Das erste Experiment ist ein Flash-AD-

Wandler mit komplementären Quasi-One-Junction-SQUID-Komparatoren. Im zweiten

Experiment wird die Empfindlichkeit des Josephson-Komparators in einem optischen

Messsystem gemessen.

• In [85] hat eine Forschungsgruppe des Superconductivity Research Laboratory, In-

ternational Superconductivity Technology Center, Tokyo, Japan, einen 5-bit Flash-

SFQ-AD-Wandler entworfen und geprüft, der komplementäre Quasi-One-Junction-

SQUID (CQOS2)-Komparatoren hat. Der CQOS-Komparator besteht aus zwei Quan-

tisiererkontakten und einem Komparator-Kontakt. Die CQOS-Komparatoren sind

mit Fehlerkorrektur und Bit-Interleaving Schaltungen integriert. Der AD-Wandler

erreicht 3-Bit binär Operation bei der Taktfrequenz von 15 GHz und 4-bit Gray

Operation bei 15 GHz mittels der beat-Frequenz Methode in einem 4-bit Kompa-

rator. Der Betrieb bei Abtastfrequenzen bis 32 GHz und 50 GHz und bei einem

analogen Eingangssignal mit einer kleinen Frequenz (10 MHz) wurde experimentell

für eine 4-bit Komparatorschaltung mit jeweils einer kritischen Stromdichte Jc von

2,5 kA/cm2 und 10 kA/cm2 bestätigt. Die Simulationsergebnisse zeigen, dass der

Komparator mit einer Abtastfrequenz von mehr als 30 GHz bei der Stromdichte

Jc = 2, 5 kA/cm2 und mit 100 GHz bei der Stromdichte Jc = 10 kA/cm2 betrieben

werden kann. Abbildung 3.42 zeigt den Chip mit 5x5mm Abmessungen. Bei einer

Taktfrequenz von 50 GHz entspricht die Periode 20 ps. Der Taktimpuls mit einer

Geschwindigkeit von 125µm/ps braucht ungefähr 24 ps, um das Ende des R-2R-

Netzwerkes (≈3 mm) zu erreichen.

Die Experimente wurden mit Hilfe eines Kryokühlers durchgeführt, welches ein

innovatives System für die Zukunft ist und für die Experimente bei hohen Frequen-

2engl. Complementary Quasi One Junction SQUID
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Abbildung 3.42: Layout der 4-bit CQOS Komparator Testschaltung [85].

zen entworfen wurde. Über das gemessene Signal-Rausch-Verhältnis wurden in der

Veröffentlichung keine Angaben gemacht.

• In [121] wird ein reales System als Vergleich zur künstlichen Umgebung darge-

stellt. Dabei wurde ein supraleitender Einzel-Photon Detektor an einen Josephson-

Komparator angeschlossen, wobei kein intrinsiches Rauschen gab, gezeigt wurde.

Im System wird ein Photon in einen Einzel Flussquanten-Impuls umgewandelt.

In der SFQ-Schaltung ist ein Komparator und die Empfindlichkeit dieser SFQ-

Ausleseschaltung wird experimentell gemessen, um die Zuverlässigkeit der Impul-

serkennung zu überprüfen. Die Systemempfindlichkeit ist durch die Empfindlich-

keit des Josephson-Komparators definiert. Bei einem Versorgungsstrom von 25µA

gibt es einen Detektionsfehler von 1%. Das entspricht für einen normalverteilten

Zufallsprozess einer Streubreite von 3σ und somit einer Grauzone von 8,3µA. Bei

einem Versorgungsstrom von 10µA beträgt die Fehlerrate etwa 30%. Das entspricht

für einen normalverteilten Zufallsprozess einer Streubreite von σ und somit einer

Grauzone von 9µA.

Um die Einzelergebnisse zu bestätigen, ist es hilfreich das Diagramm in der Abbil-

dung 3.43 darzustellen. Die ersten Untersuchungen [122] erfolgten durch mathematische

Gleichungen (Kästchen 1). Es wurde eine stochastische Analyse der Dynamik von su-

praleitenden Elektronikschaltungen mit Hilfe stochastischer Differentialgleichungen und
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im System

1 2 3 4 5

GZ=7,6 µΑ
Abbildung 3.10

GZ=9,2 µΑ
Abbildung 3.24

GZ=8,3 µΑ
Artikel [118]

Abbildung 3.43: Bestätigung der Einzelergebnisse für die Werte der Grauzone. Die Werte
stimmen mit kleiner Abweichung gut überein und wurden bei einem Biasstrom von 140µA
erhalten.

Fokker-Planck-Gleichung durchgeführt. In [94] haben sie auch die Empfindlichkeit des

balancierten Josephson-Komparator mathematisch berechnet. Nach der mathematischen

Analyse des Josephson-Komparators wird er dann simuliert aber ohne Last (entspricht

Kästchen 2). Hier in dieser Arbeit wird eine Grauzone der Schaltung in Abbildung 3.5

von 10,5µA bei einem Biasstrom von 170µA berechnet wie in der Abbildung 3.18 gezeigt

wird und das Ergebnis stimmt mit den Ergebnissen von [106] gut überein. Es wird dann

in der Arbeit eine realistische Simulation (Kästchen 3) eines Josephson-Komparators mit

Last durchgeführt und wird eine Grauzone von 7,6µA bei einem Biasstrom von 140µA

erhalten, wie im Abbschnitt 3.2.3.1 ausführlich gezeigt wird. Das durchgeführte Teilexpe-

riment (Kästchen 4 in Abbildung 3.43) auf dem Josephson-Komparator (ein Komparator

mit künstlicher Quelle des Eingangsstromes) hat das Simulationsergebnis bestätigt und

hat eine Grauzone von 9µA bei einem Biasstrom von 140µA geliefert. Bei der Untersu-

chung des Komparators mit einem Sensor am Eingang (Kästchen 5), wie in [121] gezeigt

wird, wird eine Grauzone von 8,3µA gemessen. Man sieht im Diagramm, dass die drei

Werte der Grauzone in den Kästchen 3, 4, und 5 mit akzeptierbarer Abweichung nah bei-

einader sind. Daraus kann man sagen, dass die Ergebnisse der Simulationen und Experi-

mente bestätigt wurden. Diese Bestätigung gilt für den IPHT-Prozess mit einer kritischen

Stromdichte von 1 kA/cm2 für die oben genannten Simulationen und Experimente.



Kapitel 4

Supraleitender Analog-Digital-Wandler

nach dem Prinzip des Zählverfahrens

Der AD-Wandler ist ein Bauelement, das ein analoges Signal in ein digitales Signal um-

wandelt, um digitale Daten mit der Abtastrate fs auszugeben. Supraleitende AD-Wandler

bieten nicht nur hohe Schaltgeschwindigkeit, sondern auch einen geringen Energiever-

brauch, eine intrinsische Quantisierung, eine Quantengenauigkeit, eine hohe Empfind-

lichkeit und ein geringes Rauschen [29]. In diesem Kapitel wird ein supraleitender Σ−∆-

AD-Wandler vorgestellt, sein Betriebsverhalten analysiert und die Parameterabhängig-

keit der typischen Kenngrößen simuliert. Daraus werden Entwurfsregeln abgeleitet und

Empfehlungen für praktische Realisierungen gegeben.

4.1 Konstruktion eines supraleitenden Σ−∆-AD-Wand-

lers

Ein Σ−∆-AD-Wandler basiert auf der Überabtastung, wobei die Abtastfrequenz fs viel

größer als die Nyquist-Frequenz 2fN ist (fs ≫ 2fN , fN ist die maximale Frequenz des ana-

logen Eingangssignals). Abbildung 4.1 stellt das Blockschaltbild des Σ − ∆-Modulators

dar. Der Quantisierer digitalisiert die Summe der Differenzen zwischen dem Eingangssi-

gnal und dem Rückkopplungssignal, das die Summe der vorherigen Differenzen repräsen-

tiert. Demzufolge repräsentiert der digitale Ausgang das Eingangssignal [29]. Der kon-

struierte Σ−∆-AD-Wandler basiert auf einem supraleitenden Komparator, der schon in

Kapitel 3 untersucht wurde. Grundsätzlich werden die AD-Wandler nach der Ordnung
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Integrator Quantisierer
+

_
analoges
Signal

Ausgang

Abbildung 4.1: Blockschaltbild des Σ−∆-Modulators

im Rückkoppelzweig unterschieden, z. B. Hypres Σ−∆-AD-Wandler 2. Ordnung [89]. In

dieser Arbeit ist der Fokus auf die grundlegenden Eigenschaften des Funktionsprinzips

gelegt. Dabei wird beispielhaft der Σ−∆-AD-Wandler 1.Ordnung betrachtet. Die supra-

leitende Technologie, die auf Josephson-Kontakten basiert, weist mehrere Eigenschaften

auf, die nicht in halbleitender Technologie vorhanden sind, z. B. die hohe Geschwindig-

keit, das niedrige Rauschen, der niedrige Energieumsatz und die intrinsische Quantisie-

rung. Abbildung 4.2 stellt die untersuchte Schaltung (analoges Modell) des supraleitenden

Σ−∆-AD-Wandlers erster Ordnung dar. Diese Schaltung ist ein Josephson-Komparator

mit RL-Glied am Eingang. Die Rückkopplung erfolgt über die Einspeisung von SFQ-

Spannungsimpulsen durch J3 in das RL-Glied. Diese erzeugen einen Kompensationsstrom

zu Iin, welcher mit der Zeitkonstante τ = L/R abklingt. Mit Hilfe des Schaltungssimula-

tors JSIM werden Werte für den digitalen Ausgang (Einsen und Nullen) der Schaltung

simuliert. Auf diese Werte wird dann eine Fouriertransformation angewendet, um das

Spektrum zu erhalten. Vom Spektrum kann man die typischen Eigenschaften des Wand-

lers wie (SNR, SFDR, , SNDR, ..) berechnen, auf deren Basis die Leistungsfähigkeit von

AD-Wandlern bewertet werden kann. Der digitale Ausgang wird aus den Phasenwerten

vom Ausgangskontakt J4 bestimmt. Dazu werden die Phasenwerte vom Ausgangskontakt

summiert und durch 2π dividiert, um zu bestimmen, wie oft der Ausgangskontakt geschal-

tet hat. Auf diese Weise erhält man aus den Simulationsdaten das digitale Ausgangssignal

des Wandlers. Mit Hilfe einer Fourier Transformation wird aus diesem digitalen Ausgangs-

strom das Spektrum des Ausgangssignals berechnet. Im Kapitel 3 wurde die Grauzone in

Abhängigkeit der Taktfrequenz eines Josephson-Komparators untersucht. In diesem Ka-

pitel wird die Beziehung zwischen einer der dynamischen Eigenschaften des AD-Wandlers

(Signal-Rausch-Verhältnis SNR) und der Grauzone des verwendeten Komparators unter-

sucht. Das Signal-Rausch-Verhältnis SNR wird aus dem erhaltenen Spektrum berechnet.

Das Signal-Rausch-Verhältnis (Signal-to-Noise Ratio SNR) ist der Quotient aus dem Ef-

fektivwert der Signalamplitude (fundamentale Frequenzkomponente) und dem quadrati-

schen Mittelwert von allen anderen Frequenzkomponenten ausschließlich der ersten fünf

Oberwellen und Gleichanteilkomponente (dc) zu dem Rauschspektrum, wie im Kapitel

1 gezeigt wird [24]. Das Rauschspektrum enthält die nichtfundamentalen Komponen-
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Abbildung 4.2: Schaltung des untersuchten supraleitenden Sigma-Delta-Wandlers

ten in der Nyquist-Bandbreite ohne die Gleichanteilkomponente. Mit Hilfe der folgenden

Gleichung kann das SNR in dB berechnet werden.

SNR = 20 log

(

Fundamentales Signal
√

∑

(Rauschen)2

)

(4.1)

Abbildung 4.3 zeigt verschiedene Abhängigkeiten zwischen dem Signal-Rausch-Verhältnis

und den Einflussparametern, die in diesem Kapitel und im Kapitel 3 untersucht wurden.

In der Abbildung wird deutlich, dass das Kapitel 4 die Zeitkonstante des Integrators

SNR

GZ fclk R L

τ=L/R

Kapitel 3

Kapitel 4

Kapitel 3
T

LSB
Kapitel 4

Kapitel 4

T: Temperatur GZ: Grauzone

fclk: Taktfrequenz

SNR: Signal-Rausch-Verhältnis
LSB: Least Signifikant Bit
R: Widerstand des Integrators
L: Induktivität des Integrators

,

Abbildung 4.3: Parametereinflüsse auf das Signal-Rausch-Verhältnis

mit der Empfindlichkeit in Zusammenhang bringt. Es ist auch zu sehen, dass es einen

engen Zusammenhang zwischen dem Signal-Rausch-Verhältnis (SNR), der Taktfrequenz
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fclk und der Grauzone (GZ) gibt. Dabei ist auch der direkte Zusammenhang zwischen

der Temperatur T und der Grauzone deutlich zu erkennen.

4.2 Einfluss der Taktfrequenz

Die untersuchte Schaltung ist ein Σ − ∆-AD-Wandler 1.Ordnung. Dieser Typ von AD-

Wandlern wurde systemtheoretisch genau beschrieben [123]. In der Halbleiterelektronik

werden üblicherweise Σ−∆-AD-Wandler 1., 2. und 3.Ordnung verwendet. In der supra-

leitenden Elektronik werden Σ−∆-AD-Wandler 3.Ordnung wegen der Komplexität der

Schaltung nicht verwendet. Der Σ−∆-AD-Wandler 2.Ordnung zeigt bessere Rauschfor-

mung und ist daher bezüglich des SNR dem Wandler 1. Ordnung überlegen. In dieser

Arbeit wird die Spezifikation der Eigenschaften von supraleitender Elektronik untersucht

und dafür reicht ein AD-Wandler 1.Ordnung. Abbildung 4.4 zeigt die normierte Ampli-

tude der simulierten Rauschspektren für Taktfrequenzen von 2, 4, 8 und 16 GHz. Daraus

kann man erkennen, dass das Rauschniveau mit der Zunahme der Taktfrequenz nied-

riger wird. Das kann dadurch begründet werden, dass die Anzahl der Abtastwerte bei
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Abbildung 4.4: Rauschspektren des untersuchten Σ−∆-AD-Wandlers 1.Ordnung für mehrere
Taktfrequenzen

höheren Taktfrequenz höher ist und damit verteilt sich das Rauschen auf diese Abtast-

werte. Somit bekommt jeder Abtastwert weniger Rauschen und das Rauschniveau wird

niedriger. Daraus folgt, dass das Signal-Rausch Verhältnis höher wird, wie der Abbil-

dung 4.5 entnommen werden kann. Diese Abbildung stellt die Abhängigkeit zwischen
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dem Signal-Rausch-Verhältnis SNR und dem Biasstrom Ib1 für Taktfrequenzen von 2, 4

und 8 GHz dar. In der Kurve ist für jede Frequenz ein Maximum zu sehen. Wenn man

diese Maximumpunkte in Abhängigkeit von der Taktfrequenz darstellt, bekommt man

die Abbildung 4.6. Der qualitative Verlauf aller drei Kurven ist ähnlich und jede Kurve

besitzt ein Maximum.
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Abbildung 4.5: Die Abhängigkeit zwischen dem Signal-Rausch-Verhältnis SNR und dem Bias-
strom Ib1.
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Abbildung 4.6: Die maximalen Werte des Signal-Rausch-Verhältnisses in Abhängigkeit von
der Taktfrequenz
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4.3 Einfluss der Grauzone

In Kapitel 3 wurde einerseits die Abhängigkeit zwischen der Grauzone und der Taktfre-

quenz und andererseits zwischen der Grauzone und dem Biasstrom untersucht. Daraus

kann man die Abhängigkeit zwischen SNR und der Grauzone ableiten, die in der Abbil-

dung 4.7 dargestellt wird. Im Bild entsprechen die Kennlinien den folgenden Funktionen,

die in den Gleichungen (4.2), (4.3) und (4.4) für die Taktfrequenzen 2 GHz, 4 GHz und

8 GHz entsprechend dargestellt werden. In der Abbildung kann man erkennen, dass das

Signal-Rausch-Verhältnis zunimmt, wenn die Grauzone niedriger wird. Eine weiterführen-

de Extrapolation dieser Kurven hin zu niedrigeren Gauzonen ist jedoch nicht von prakti-

schem Nutzen. Aus physikalischen Gründen besitzt die Grauzone eine untere Grenze von

2µA für 4,2 K und Technologien mit einer kritischen Stromdichte von 1 kA/cm2.
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Abbildung 4.7: Die simulierte Ahängigkeit zwischen SNR und der Grauzone für die Takt-
frquenzen 2, 4, 8 GHz.
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4.4 Einfluss des Integrators

4.4.1 Einfluss des Widerstandes

Der Integrator ist ein RL-Glied. In diesem Abschnitt wird die Abhängigkeit zwischen dem

SNR und dem Widerstand Rs des RL-Gliedes untersucht. Dabei wird die Simulation mit

einer Taktfrequenz von 8 GHz und mit einer konstanten Induktivität (Ls = 100 pH) des

RL-Gliedes unter Berücksichtigung des Rauschens durchgeführt. Abbildung 4.8 illustriert

diese Abhängigkeit. In der Kurve ist eine Grenze zu bemerken. Durch diese Grenze als

Wert von Rs = Rsmin=30 mΩ kann die Kurve in zwei Teilen aufgeteilt werden. Vor Rsmin

nimmt das Signal-Rausch-Verhältnis mit der Zunahme des Widerstandes Rs zu. Für

Werte Rs > Rsmin ist das Signal-Rausch-Verhältnis in erster Näherung unabhängig vom

Widerstand.
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Abbildung 4.8: Die Abhängigkeit zwischen SNR und dem Widerstand des RL-Gliedes.

4.4.2 Einfluss der Induktivität des Integrators beim konstanten

Widerstand

Die Simulation wird mit einer Taktfrequenz von 8 GHz und mit einem konstanten Wider-

stand (Rs = 10mΩ) des RL-Gliedes unter Berücksichtigung des Rauschens durchgeführt.

Abbildung 4.9 stellt die Abhängigkeit zwischen SNR und der Induktivität Ls des RL-

Gliedes dar. Wie man leicht sieht, gibt es einen linearen Zusammenhang zwischen beiden
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Größen, der durch die Gleichung (4.5) nährungsweise beschrieben werden kann. Das SNR

nimmt zu, wenn die Induktivität Ls kleiner wird.
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Abbildung 4.9: Die Abhängigkeit zwischen SNR und der Induktivität des RL-Gliedes.

SNR

dB
= −0, 05 ·

Ls

pH
+ 31, 05 (4.5)

Das niederwertigste Bit LSB1 ergibt sich durch den Quantisierungsstrom LSB = Φ0

Ls
.

Wenn die x-Achse in der Abbildung 4.9 mit dem magnetischen Flussquant Φ0 normiert

wird, erhält man die Abhängigkeit zwischen SNR und LSB, wie in Abbildung 4.10 gezeigt

wird. In der Abbildung ist eine Grenze LSBmin zu bemerken. Unter diesem Wert nimmt

das SNR mit der Zunahme des LSB zu und ab diesem Wert bleibt SNR fast konstant, d.

h. eine Erhöhung des LSB liefert keine Verbesserung des SNR mehr. Für die untersuchte

Schaltung (Abbildung 4.2) ist LSB = Φ0

Ls
=50µA.

1engl. Least Significant Bit
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Abbildung 4.10: Die Abhängigkeit zwischen SNR und das LSB

4.5 Entwurfsregeln für Σ−∆-AD-Wandler

Von den verschiedenen Abhängigkeiten der Parameter und der Strukturierung der Schal-

tung werden Entwurfsregeln abgeleitet. Dabei sind bestimmte Randbedingungen zu be-

achten. Wenn ein höherwertigstes Bit MSB2 von Iin=1 A angenommen wird und bei

einem Widerstand Rs =50mΩ > Rsmin, der nicht an der Grenze des Arbeitsbereiches ist

(siehe Abbildung 4.8), wird der Spannungsabfall über dem Widerstand VR =50 mV und

damit die mittlere Spannung über J3, V J3 =50 mV sein. Die Frequenz des Josephson-

Kontaktes beträgt dann fJ3 =
V J3

Φ0
≈25 GHz. Diese Schaltfrequenz ist kleiner als die ma-

ximale Frequenz des Josephson-Kontaktes 1
τJJ

(siehe Gleichung (3.14)). Die Taktfrequenz

muss mindestens zweimal der Frequenz des Josephson-Kontaktes sein, d. h. 50 GHz. Das

ist für die Technologie mit einer Stromdichte von 1 kA/cm2 nicht möglich, da ihre cha-

rakteristische Frequenz fc =41 GHz kleiner als 50 GHz ist. Im Gegensatz dazu lässt sich

die Taktfrequenz von 50 GHz für die Technologie mit einer Stromdichte von 2,5 kA/cm2

realisieren. Nehmen wir weiterhin an, wir haben einen 20 Bit Σ − ∆-AD-Wandler mit

MSB =1 A. Dann ist LSB = MSB
220

= Φ0

L
=1µA und resultiert in L =2 nH. Daraus

ergibt sich die Zeitkonstante τLR = L
R

= 2nH
50mΩ

=40 ns. Das entspricht einer Bandbreite

von 25 MHz für den Σ−∆-AD-Wandler. Dann kann die Taktfrequenz mit Hilfe der Glei-

chung (3.17) berechnet werden, dies ergibt eine Taktfrequenz von 1 GHz. Somit erhält

man zwei Taktfrequenzen 50 GHz und 1 GHz, die sehr weit entfernt voneinander sind,

d. h. die Annahme füht zu einem Widerspruch. Die angenommenen und die erhaltenen

2engl. Most Significant Bit
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Werte sind in der Abbildung 4.11 dargestellt. Aus dem Beispiel in der Abbildung 4.11

angenommene Werte

Auflösung=20 bit

MSB=1 A

Rs=50 mΩ

Ls=2 nH
GZ< 1 µΑ
BW=25 MHz
fclk=1 GHz

erhaltene Werte

LSB=1 µA

fclk=50 GHz

Abbildung 4.11: Entwurfsregel1 zur Konstruktion eines Σ−∆-AD-Wandlers.

kann man zwei Bedingungen entnehmen:

• Eine sehr hohe Anforderung an die Grauzone führt zu einer sehr kleinen Taktfre-

quenz.

• Eine sehr hohe Dynamik, d. h. eine sehr hohe Schaltrate führt zu einer sehr hohen

Taktfrequenz.

Aus den erhaltenen Werten entsteht eine technisch nicht mögliche Forderung. Ein Wert

von GZ < 1µA ist für diese Topologie bei der Technologie mit einer Stromdichte von

1 kA/cm2 nicht realisierbar. Der kleinste mögliche Wert von GZ ist etwa 2µA wie in der

Abbildung 3.13 [103]. Man muss also für die praktische Realisierung die Anforderungen an

den Wandler reduzieren. Ein Möglichkeit wäre die Auflösung auf 19 bit zu verringern, oder

das höherwertigste Bit zu verkleinern. Es wäre außerdem möglich, die Technologie und

die Topologie zu verändern. In der 2,5 kA/cm2 Technologie wurde für einen Komparator

mit einem gemeinsamen Dämpfungswiderstand eine Grauzone von 840 nA experimentell

bestätigt [112]. Mit dieser Technologie und Topologie könnten die eingangs geforderten

Parameter erfüllt werden. Reduziert man z. B. die Auflösung auf 18 bit und Rs =40mΩ,

erhält man die Werte, wie in der Abbildung 4.12 dargestellt wird. Darin sieht man, dass

die erhaltenen Taktfrequenzen um Faktor 10 unterschiedlich sind, d. h. Die Annahme

führt zu einer nicht mögliche Realisierung. Deshalb ist es eine gute Möglichkeit, die

Auflösung auf 14 bit zu reduzieren.

Ein zweites Beispiel wäre der Entwurf eines Σ−∆-AD-Wandlers mit 1 GHz Bandbreite.

Hier kann man aus Gleichung (3.17) rückrechnen und erhält eine Grauzone kleiner als
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angenommene Werte

Auflösung=18 bit

MSB=1 A

Rs=40 mΩ

Ls=500 pH
GZ< 4 µΑ
BW=80 MHz
fclk=4 GHz

erhaltene Werte

LSB=4 µA

fclk=50 GHz

Abbildung 4.12: Entwurfsregel1 zur Konstruktion eines Σ−∆-AD-Wandlers nach der Ände-
rung der Auflösung auf 18 bit und Rs =40mΩ.

30µA und eine Taktfrequenz von 74 GHz. Das ist sehr schnell, aber auch sehr ungenau.

Eine typische Grauzone wäre 10µA. Damit ist ein LSB = 10µA möglich. Deshalb kann

man z. B. das MSB kleiner machen. Abbildung 4.13 illustriert diese Entwurfsregel, die

realisierbar ist. Die Tabelle 4.1 stellt die einzelnen Berechnungen zu den zwei Beispiel-

angenommene Werte

Auflösung=16 bit

MSB=1 A

Rs=50 mΩ

Ls=50 pH
GZ < 30 µΑ

BW=1 GHz

fclk=74 GHz

erhaltene Werte

LSB < 60 µΑ

Abbildung 4.13: Entwurfsregel2 zur Konstruktion eines Σ−∆-AD-Wandlers.

analysen dar. Es sind zwei Bedingungen zu beachten:

• Die Grauzone muss größer als 2µA sein.

• Das MSB muss kleiner als 1 A sein, denn die Erhöhung des Stromes führt zu

einem hohen Magnetfeld, wogegen die supraleitende Schaltung sehr empfindlich

ist [124]. Das Magnetfeld braucht eine magnetische Schirmung. Dazu gibt es noch

das Erdmagnetfeld, welches zu groß ist, d. h. wenn der Strom bzw. MSB hoch

ist, muss ein Strom in gleicher Größe in die Abschirmung fließen [32]. Für IPHT-

Technologie sind die Werte des kritischen Stromes zwischen Icmin ≥ 100µA und

Icmax < 500µA
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Auflösung MSB LSB GZ L R τLR BW fclk

[bit] µA [mΩ] [GHz]

20 1 A→ 1µA→ <1→ 2 nH→ 50 → 40 ns → 25 MHz 1

16 ←1 A 41,4µA ←28,8 ←50 pH ←50 ←1 ns ←1 GHz 74

Tabelle 4.1: Entwurfsbeispiel für Σ−∆-AD-Wandler.

Die Zusammenstellung aller Abhängigkeiten (Parameterbeziehungen) und aller Randbe-

dingungen sind die Entwufsregeln. Dabei werden die Systemparameter z. B. MSB,LSB,

BW, fclk und die Werte für Bauelemnte L,R gleichberechtigt betrachtet. Die Zusammen-

hänge zwischen GZ, fclk und SNR sind ein wesentliches neues Ergebnis der vorliegenden

Arbeit.



Kapitel 5

Supraleitender

Flash-Analog-Digital-Wandler

In diesem Kapitel werden AD-Wandler mit höchstmöglicher Geschwindigkeit untersucht.

Das sind sogenannte Flash-AD-Wandler, die direkt aus einer Abtastung das gesamte

digitale Ausgangswort erzeugen. Der in diesem Kapitel der Arbeit betrachtete Flash-

AD-Wandler basiert auf einem Quasi-One-Junction-SQUID (QOJS)-Komparator. Dieser

Komparator bietet aufgrund seines periodischen Verhaltens den besonderen Vorteil, dass

zur Konstruktion eines n-bit Wandlers lediglich n Komparatoren notwendig sind und

nicht 2n− 1 wie bei halbleitenden AD-Wandlern. Diese Eigenschaft ist einzigartig und es

gibt keine äquivalente Schaltung in der Halbleitertechnik.

5.1 QOJS-Komparator mit Ausgangserweiterung

5.1.1 Josephson-Komparator mit periodischer Kennlinie (QOJS-

Komparator)

Der QOJS-Komparator wurde schon im Kapitel 3 betrachtet. Für die weitere Unter-

suchung wurde sein elektrisches Ersatzschaltbild, welches im Abschnitt 3.3.1 (Abbil-

dung 3.30) gezeigt wurde, angenommen. Die Schaltung wurde mit JSIM simuliert. Die

Abbildung 5.1 zeigt die simulierte Schaltwahrscheinlichkeit von J2 als Funktion des Ein-

gangsstromes für drei Perioden. Es gibt neben den Übergangsbereichen zwei Arbeitsbe-

reiche für den Komparator. In dem Bereich „1“ entsteht ein SFQ-Impuls am Ausgang des
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Komparators bei jedem Eingangstakt. Im Bereich „0“ entsteht kein Ausgangssignal. Der

Abbildung ist zu entnehmen, dass sich das Schaltverhalten des Komparators periodisch

zur Amplitude des Eingangsstroms ändert. Wie bereits erwähnt ist diese Periodizität
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Abbildung 5.1: Schaltwahrscheinlichkeit von J2 in Abhängigkeit vom Eingangsstrom der Schal-
tung nach Abbildung 3.30 bei einer Taktfrequenz von 10 GHz

ein besonderer Vorteil für die Konstruktion eines Flash-AD Wandlers. Um einen leis-

tungsstarken AD-Wandler zu konstruieren, sollte der verwendete Komparator über die

folgenden Eigenschaften verfügen:

1. Der Komparator muss eine hohe Abtastrate ermöglichen, um Signale mit einer

hohen Bandbreite digitalisieren zu können.

2. Die Empfindlichkeit muss so gut wie möglich sein, um kleine Perioden von 1 und 0

gewährleisten zu können.

3. Der wandelbare Dynamikbereich des analogen Signals muss so hoch wie möglich

sein.

4. Der aktuelle digitalisierte Wert muss unabhängig von dem vorherigen Wert sein

(hysteresefrei).

5. Die Übergänge 1/0 und 0/1 müssen scharf sein.

6. Die Periodendauer vom 0- und 1-Bereich sollte gleich groß sein.
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Die erste Eigenschaft ist durch die Geschwindigkeit der supraleitenden Elektronik erfüllt.

Die zweite Eigenschaft ist durch das thermische Rauschen begrenzt. Es ergibt sich in

eine mögliche Auflösung von etwa 10µA. Die dritte Eigenschaft ist durch den maximalen

Strom, der durch die Induktivität L1 fließen kann, begrenzt. In unserem Fall wird der Ein-

gangsstrom auf 1 A begrenzt, weil das durch hohe Ströme erzeugte magnetische Feld die

Funktionalität der Josephson-Kontakte beeinflussen wird. Die letzten drei Eigenschaften

werden im nächsten Abschnitt betrachtet.

5.1.2 Die robustere Version des 1bit-QOJS-Komparators

Die Grundschaltung des QOJS-Komparators (siehe Abbildung 3.30) verhält sich instabil

für bestimmte Eingangsströme. Die Übergangskennlinie weicht in diesem Fall von einem

Fehlerfunktion ab. Deshalb wird diese Schaltung verbessert, um robuster zu arbeiten.

Die robustere Version verhindert die Wechselwirkung mit angrenzenden Baugruppen.

Um dies zu erreichen, wurde die vorherige Schaltung des 1bit-QOJS-Komparators (Ab-

bildung 3.30) mit einem Impulstreiber erweitert, wie in Abbildung 5.2 dargestellt, der

das doppelte Schalten von J4 verhindert. Dieser Impulstreiber vermeidet, dass ein SFQ-

Impuls zum Takteingang zurückgeleitet werden kann. Die Parameter der Eingangsstufe
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Abbildung 5.2: Der robustere 1-bit-QOJS-Komparator.

wurden so ausgewählt, dass der Hauptteil des Eingangsstromes durch die Komparator-

kontakte J2 und J5 fließt und der geringere Teil durch die Induktivität L1 fließt. Dies
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ergibt sich aus einem induktiven Stromteiler mit L1 auf dem einen und der Induktivität

L2a+L2b+Lg2+LJ1+LJ2 auf dem anderen Zweig. Daraus folgt, dass L1 möglichst groß

und L2a, L2b und Lg2 möglichst klein sein sollten. Außerdem sollte der kritische Strom

der Kontakte J1 und J2 möglichst groß sein. Tabelle 5.1 stellt die Werte der Parameter

der Schaltung in Abbildung 3.30 dar, die für die Schaltungssimulation verwendet wurden.

Das Plateau bei einer Schaltwahrscheinlichkeit von 0,5 (siehe Abbildung 5.1) tritt auf,

Induktivitäten Werte[pH] Kontakte Werte[µA] Biasströme Werte[µA]

L1 2 Ic1 150 IB1 391,5

L2a 0,2 Ic2 450 IB2 150

L2b 0,2 Ic3 250 IB3 270

L3 4,5 Ic4 250 IBO 200

L5 2,08 Ic5 225

Lg2 0,198 Ic6 200

Lg3 0,11 Ic7 250

L6 2

Lx 0,2

L7 2

L8 2

Lg4 0,12

Lg7 0,12

Tabelle 5.1: Die Parameter der robusteren Version des QOJS-Komparators.

wenn die Kreisströme, die durch das Schalten von J2 und J4 erzeugt werden, nicht genü-

gen, um J1 zum Schalten zu bringen. Das kann auch auftreten, wenn der Eingangsstrom

durch J1 in der Nähe seines kritischen Stromes liegt. Beim nächsten Taktimpuls wird der

Strom durch J2 und J4 sehr klein und damit reagiert J2 auf diesen Impuls mit der Logik

0. Der erzeugte Kreisstrom von J4 ist jetzt groß genug um J1 zum Schalten zu bringen,

sodass der Zustand vom vorherigen Taktimpuls wieder auftreten wird. Um das Plateau

zu eliminieren, wurden zwei Methoden untersucht:

• Zuerst wird versucht, den McCumber-Parameter βc von J1 zu erhöhen. Dabei ver-

ursacht die hohe Dynamik von J1 ein Überschwingen, wenn J1 schaltet. Das Pla-
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teau von 50µA mit βc = 1 kann auf 30µA mit βc = 16 reduzieret werden [125].

Verzichtet man gänzlich auf den Widerstand und verwendet einen unbedämpften

Josephson-Kontakt J1 ergibt die Simulation ein Plateaubreite von lediglich 15µA.

Es ist jedoch zu bedenken, dass die von JSIM verwendete Modellierung für den un-

gedämpften JK seine Gültigkeit verliert, sodass diese untere Grenze möglicherweise

unrealistisch ist. Jedoch ist zu erwarten dass die Tendenz zu kleineren Plateaus

bei höherem βc auch in der Praxis eintritt. Dieser Ansatz führt zu guten Ergebnis-

sen, wenn die Taktfrequenz 10 GHz ist. Bei 20 GHz wird das Ziel, das Plateau zu

eliminieren, unrealisierbar.

• Die bessere Lösung ist die Schleifeninduktivität von J4/LX/J5 (siehe Abbildung 5.2)

zu reduzieren. Der Schleifenstrom Ik4 fließt durch diese Schleife. Der Schleifen-

strom Ik1 fließt durch die Schleife L1/J1/J2 (siehe Abbildung 5.2) . Die Ungleichung

Ik1 + Ik4 ≫ 2 · Ic1 muss erfüllt werden. Aber es ist nicht genug, wenn LX und L2a

reduziert werden, weil L1 nicht reduziert werden kann. Die beste Lösung ist den

kritische Strom eines der beiden Kontakte J1 oder J5 zu vergrößern und damit die

Induktivität des Josephson-Kontaktes zu reduzieren.

Abbildung 5.3 stellt die simulierte Abhängigkeit der Schaltwahrscheinlichkeit vom Ein-

gangsstrom mit und ohne Rauschen dar. Aus dieser Abbildung kann man sehen, dass die
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Abbildung 5.3: Schaltwahrscheinlichkeit des robusteren 1-bit-QOJS-Komparators als Funktion
des Eingangsstromes mit und ohne Rauschen.

Periodendauer der logischen 1 und der logischen 0 in erste Näherung gleich sind und dass
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das Plateau eliminiert wurde. Es ist somit zu sehen, dass die zweite Methode wirkungsvoll

ist.

5.2 Vor- und Nachteile des QOJS-Komparators im Ver-

gleich zum Josephson-Komparator

Die periodische Kennlinie des QOJS-Komparators stellt eine markante Eigenschaft dieses

Komparators dar. Der Komparator hat zwei Grauzonen, wie in 3.3.2.1 ausführlich dar-

gestellt wurde. Der QOJS-Kompartor verfügt dadurch über eine Kennlinie, die sich sym-

metrisch gegenüber dem Eingangsstrom verhält, anders als der Josephson-Komparator.

Die Abhängigkeit zwischen der Grauzone GZ und der maximalen Taktfrequenz fmax des

QOJS-Komparators und des Josephson-Komparators wurde im Kapitel 3 untersucht. Der

Erkenntnis war, dass der QOJS-Komparator zwar schneller betrieben werden kann, aller-

dings auf Kosten der Genauigkeit, was sich in einer Vergrößerung der Grauzone äußert.

Es ist somit zu sagen, dass immer ein Kompromiss zwischen der Geschwindigkeit und der

Genauigkeit gefunden werden muss.

5.3 Aufbau eines supraleitenden 4-bit Flash-AD-Wand-

lers mit QOJS-Komparatoren

Der Aufbau mit 4 Komparatoren für einen 4-bit Flash-AD-Wandler ist ein großer Vorteil

gegenüber Standard-Flash-AD-Wandler in Halbleitertechnik, wo man 15 Komparatoren

bräuchte aufgrund der nichtperiodischen Kennlinie der Komparatoren. Abbildung 5.4

zeigt einen supraleitenden 4-bit Flash-AD-Wandler mit vier QOJS-Zellen. Dabei wird

die Aufteilung der Eingangsströme der einzelnen Komperatoren mit einem Widerstands-

Stromteiler (R/2R-Netzwerk) realisiert. Der Eingangsstrom Iin wird nach jedem der Zwei-

ge des R/2R-Netzwerks durch einen Faktor von 2 geteilt und einem von n (hier 4) QOJSs

zugeführt [126]. Die erste QOJS-Zelle wird mit dem 2n−1- fachen Eingangsstrom gespeist,

als auf die letzte QOJS-Zelle angewendet wird.

Die Stromaufteilung mittels des R/2R-Netzwerkes ermöglicht es, identische QOJS-Zellen

für alle Bits zu benutzen. Der Ausgang des ersten QOJS-Komparators repräsentiert das

niederwertigste Bit (LSB) und der letzte QOJS-Komparator erzeugt das höchstwertige

Bit (MSB). In der vorgestellten Schaltung bekommt der Komparator für das LSB die
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Abbildung 5.4: Struktur des 4-bit Flash-AD-Wandlers. Es gibt zwei Eingänge: einer für den
Takt und der andere für den Eingangsstrom des zu digitalisierenden Signals sowie 4 digitale
Ausgänge der Komparatoren. Die Zellen für JTL, Splitter und Eingangswandler wurden der
RSFQ Zell-Bibliothek entnommen [13].

Hälfte des gesamten Eingangsstromes. Der Komparator des MSB erhält 1/16 des Ein-

gangsstromes. Die einzelne QOJS-Zelle hat eine Auflösung von 0,5 mA. Daraus ergibt

sich ein LSB von 1 mA und ein MSB von 8 mA. Es ist notwendig, dass das Takt-

signal zeitgleich bei allen der Komperatoren eintrifft. Um dies zu erreichen, wird das

Taktsignal aller Komparatoren von einer einzigen SFQ-Impulsquelle DC/SFQ-Wandler

abgeleitet. Die Splitter werden verwendet, um SFQ-Impulse zu verdoppeln. Bei einem

Eingangsimpuls entsteht zeitgleich an jedem der beiden Ausgängen ein Ausgangsimpuls.

Damit die Komparatoren gleichzeitig getaktet werden, ist es erforderlich dass der Si-

gnalweg zwischen dem DC/SFQ-Wandler und dem Komparator für jeden Komparator

gleich ist. Dies wird am einfachsten erreicht, indem das verwendete Aufteilungsnetzwerk

symmetrisch aufgebaut ist, wie in Abbildung 5.4 schematisch dargestellt. Die Josephson-

Übertragungsleitungen an den Ausgangsanschlüssen sind für die Stabilisierung und die

Entkopplung dieser Anschlüsse verantwortlich. Die digitalen Informationen der vier Kom-

paratoren ergeben eine große Datenmenge mit einer hohen Abtastrate. Generell ist die

Datenmenge, welche eine supraleitende Schaltung bearbeiten kann, deutlich größer als

deren Schnittstelle zur Raumtemperatur Elektronik. Außerdem gibt es momentan keine

Lösung für die Speicherung großer Datenmengen auf Chipebene. Um dieses Problem lösen

zu können, ist es notwendig die Datenmenge bereits auf Chipebene mittels supraleitender

Elektronik vorzuverarbeiten zum Beispiel mit einem Dezimationsfilter [127], welcher an
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die Komparatorausgänge angeschlossen wird.

5.4 Simulationsergebnisse zum supraleitenden 4-bit

Flash-AD-Wandler

Wenn die Komparatoren nicht exakt justiert werden, kommt es zu Wandelfehlern. Um

dies zu vermeiden, müssen alle 4 QOJS-Zellen den 1/0 Übergang bei Iin = 0µA haben.

Die Periodendauer der logischen 1 und 0 sollten gleich sein, sodass gilt: das Verhält-

nis von
Ion

Ion + Ioff
= 50%. Dies kann mittels der Ströme IBO und IB1 jeder QOJS-Zelle

justiert werden. Die Simulation eines 4-Bit Flash-AD-Wandlers wurde mit JSIM, ohne

Berücksichtigung des thermischen Rauschens durchgeführt. Abbildung 5.5 stellt die Simu-

lationsergebnisse für diesen Fall dar. In der Abbildung ist zu erkennen, dass die einzelnen

QOJS-Zellen nicht gut aufeinander abgestimmt sind. Idealer Weise sollten beim Über-

schreiten des maximalen Stromes des Wandlers das digitale Ausgangssginal von 1111 auf

0000 springen. Wie man sieht, wechseln die Komparatoren jedoch nicht beim gleichen

Stromwert ihr Ausgangssignal. Demzufolge wird eine große Unsicherheit beim Übergang
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Abbildung 5.5: Ausgänge des 4-Bit Flash-AD-Wandler für T = 0K. Eine Fehlerkorrektur für
supraleitene Flash-AD-Wandler wurde mit Hilfe einer digitalen Logikschaltung in [128] demons-
triert.

für alle Bits auftreten. Dieses Problem erfordert eine genaue Justierung der QOJS-Zelle
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und des R/2R-Netzwerks. Die transiente Simulation ohne Rauschen und bei einer Takt-

frequenz von fclk = 10GHz zeigt Wandlungsfehler, wie in Abbildung 5.6 dargestellt

ist. Eine weitere Simulation wurde mit den gleichen Einstellungen aber für ein sinus-
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Abbildung 5.6: Wandlungsergebnisse des 4-bit Komparators für T = 0K, fclk = 10GHz,
Eingangsstrom ist eine lineare Rampe zwischen 0− 16mA.

förmiges Signal, wie in Abbildung. 5.7 gezeigt wird, durchgeführt. Die Abbildungen 5.5
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Abbildung 5.7: Wandlungsergebnisse des 4-bit Komparators für T = 0K, fclk = 10GHz,
Eingangsstrom ist ein sinusförmiges Signal: 8 mA· sin(2π · 200MHz · t) + 8mA.

und 5.7 bestätigen die Funktionalität des Flash-AD-Wandlers mit der Taktfrequenz von

fclk = 10GHz und einer Auflösung von vier Bits, d. h. 16 Werte. Dieser AD-Wandler
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wurde auch für fclk = 20GHz untersucht und die Ergebnisse haben die korrekte Funk-

tionalität des Flash-AD-Wandlers bestätigt. Für Taktfrequenzen höher als fclk = 20GHz

hat der Wandler nicht korrekt funktioniert. Die Version des Flash-AD-Wandlers mit den

robusteren QOJS-Komparatoren zeigt eine gute Leistung in den Schaltungssimulationen

für Taktfrequenzen unterhalb von 20 GHz. Die Hysterese des QOJS-Komparator konn-

te durch die Reoptimierung der Schaltungsparameter vollständig entfernt werden. Das

betrachtete Plateau bei der 50%-Stufe ist ein charakteristisches Merkmal für alle Arten

der Josephson-basierten Komparatorschaltungen. Beim Optimierungsprozess wurde ein

besonderes Augenmerk auf die Beseitigung dieses Plateaus für neue Entwürfe gerichtet.

Da der QOJS-Komparator Trigger-Impulse reflektieren kann, wurde ein zusätzlicher Im-

pulstreiber vor dem Komparator eingeführt, um den Rückeinfluss solcher Reflexion zu

anderen Bits des Wandlers durch das Taktverteilungsnetzwerk zu vermeiden.

5.5 Entwurfsregeln für einen supraleitenden Flash-AD-

Wandler

Flash-AD-Wandler zeichnen sich dadurch aus, dass die gesamte Umwandlung in einem

Schritt durchgeführt wird. Dadurch erreichen sie sehr hohe Umwandlungsraten. Der

QOJS-Komparator ist ein wesentlicher Baustein im Flash-AD-Wandler. Die ideale Kennli-

nie des QOJS-Komparators ist in Abbildung 5.8 dargestellt. Daraus lassen sich die wesent-

lichen Entwurfsregeln direkt ableiten. Um den Zusammenhang zwischen Entwurfsgrößen,

Technologieparametern und den daraus folgenden Leistungsmerkmalen zu verdeutlichen,

werden folgende Annahmen getroffen:

• 4 bit Dynamikbereich,

• Stromperiode der Kennlinie des QOJS-Komparators ∆I = 200µA,

• Grauzone des Übergangsbereiches 0-1 ist gleich der Grauzone des Übergangsberei-

ches 1-0 und beträgt 10µA,

• der Hochfrequenzeingang besitzt eine Eingangsimpedanz von 50Ω.

Das R-2R-Netzwerk, welches in der Abbildung 5.9 gezeigt wird, dient zur Aufteilung des

Eingangsstromes Iin. Der erste Komparator erhält Iin/2 als größten Stromanteil. Damit

ist er besonders empfindlich und liefert das LSB. Der letzte Komparator erhält nur Iin/16
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Abbildung 5.8: Schematische Darstellung der idealen Kennlinie eines QOJS-Komparators. Die
Abbildung zeigt die Schaltwahrscheinlichkeit als Funktion des Eingangsstromes.

und liefert das MSB. Es folgt somit LSB = 100µA und daraus ergibt sich der Dyna-

mikbereich von Iin mit einem Wert von 1,6 mA. Aus der HF-Eingangsimpedanz von 50Ω
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Abbildung 5.9: R-2R-Netzwerk und die Verbindung zu den QOJS-Komparatoren.

folgt die Eingangsspannung UFS = 80mV und die notwendige Eingangsleistung beträgt

PFS = 120µW. Für einen empfindlichen HF-Empfänger ist das relativ viel Leistung. Die

Genauigkeit (siehe Abbildung 5.6) des Flash-AD-Wandlers hängt von folgenden Faktoren

ab:

• Genauigkeit des R-2R-Netzwerkes,

• Genauigkeit der Induktivität im QOJS-Komparator und somit der Periode der ein-

zelnen QOJS-Komparatoren,

• kritische Ströme der Josephson-Kontakte.
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Für einen halbleitenden n-bit Flash-AD-Wandler benötigt man 2n-1 Komparatoren. Die

oben genannten Einflussfaktoren verursachen technologisch bedingt ungenaue Übergangs-

bereiche. Der wesentliche Vorteil der Halbleitertechnik ist die sehr hohe Integrationsdich-

te. Damit sind Flash-AD-Wandler bis zu 18 bit möglich. Die hohe Anzahl von Kompara-

toren kann zu mehrdeutigen Ausgangssignalen führen [25]. Durch eine zusätzliche Logik-

schaltung am Ausgang des AD-Wandlers können diese Probleme verringert werden und

eindeutige Ausgangsdaten geliefert werden. Für einen supraleitenden n-bit Flash-AD-

Wandler benötigt man nur n Komparatoren. Der Übergangsbereich ist immer eindeutig

einem Ausgangswert zugeordnet. Abbildung 5.6 zeigt aber deutlich, dass bei Parameter-

abweichungen der einzelnen Komparatoren signifikante Wandlungsfehler entstehen kön-

nen. Daraus ergibt sich, dass die praktische Auflösung wesentlich durch die technologische

Prameterstreuung bestimmt wird. Zum Beispiel benötigt man für einen 8-bit supralei-

tenden Flash-AD-Wandler 8 Komparatoren. Der letzte Komparator und damit der letzte

Widerstand im R-2R-Netzwerk benötigt eine Genauigkeit von 1/256, d. h. ≈0,4%. Das ist

eine sehr hohe Anforderung und deshalb besitzen praktische Realisierungen oft nur 4 bit

oder 5 bit. Wie im Kapitel 3 Abbildung 3.35 gezeigt wurde, kann ein QOJS-Komparator

in Fluxonics Technologie [12] bis zu einer Taktfrequenz von 20 GHz mit einer konstanten

Grauzone von 40µA betrieben werden. In diesem Bereich der Taktfrequenz entstehen

keine Nichtlinearitäten.

Das heißt, es gibt eine hohe Zuverlässigkeit bei der Komparatorentscheidung und dar-

aus resultiert ein hohes SNR. Um einen Überblick zu erhalten, werden die Werte in

der Abbildung 5.10 zusammengefasst. Wenn ein supraleitender Flash-AD-Wandler mit

angenommene Werte

Auflösung=4 bit
∆Ι=200 µA

RHF=50 Ω

erhaltene Werte

LSB=100 µA

GZ=10 µA

fclk=20 GHz

I inmax=1,6 mA

PFS=120 µW

Abbildung 5.10: Entwurfsbeispiel für den supraleitenden Flash-AD-Wandler.

weniger Eingangsleistung notwendig ist, muss das LSB verringert werden. Die untere

Grenze ist aber durch die Grauzone gegeben (siehe Abbildung 5.11). Der Übergangsbe-

reich zwischen einer Entscheidung für eine 1 und einer Entscheidung für eine 0 benötigt

wenigstens eine Stromänderung in Höhe der Grauzone. Daraus folgt, das kleinste mög-
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liche LSB ist gleich die Grauzone (LSB = GZ = 10µA). Unter dieser Annahme folgt

MSB = 160µA (entspricht auch dem maximal Eingangsstrom) und damit die Eingangs-

spannung: UFS = 8mV und die Leistung PFS ≈ 1, 2µW. Im Folgenden betrachten wir das

Rauschen im Eingangssignal, um die praktische Realisierung dieser Parameter zu bewer-

ten. Die Rauschspannung UR für einen Widerstand bei einer bestimmten Bandbreite B

Iin

P
∆Ι

GZGZ

Abbildung 5.11: Die schematische Darstellung der Kennlinie der Schaltwahrscheinlichkeit ge-
gen den Eingangsstrom für QOJS-Komparator für ein kleinst möglich LSB.

wird entsprechend der folgenden Gleichung berechnet [129]:

UR =
√

4kB · T ·R ·B, (5.1)

wobei T die Temperatur in Kelvin und R der Widerstand ist. Bei einer Bandbreite von

20 GHz und einem Widerstand von 50Ω ergibt sich eine mittlere Rauschspannung von

15µV. Das entspricht der typischen spektralen Rauschspannungsdichte für einen gu-

ten Halbleiterverstärker. Diese beträgt etwa 0,1 nV/
√

(Hz) [130]. Für eine Bandbreite

von 20 GHz erhält man eine Rauschspannung von 14µV. Daraus ergibt sich ein mitt-

lerer Rauschstrom an 50Ω von ca. 0,3µA. Damit ergibt sich eine mögliche ENOB =

log2

(

UFS

UR

)

= log2

(

8mV
14µV

)

von 9 bits. Das passt zu den aus der Literatur bekannten

Realisierung von Flash-AD-Wandlern mit dieser Bandbreite [85].

Wenn man die Bandbreite auf 1 GHz begrenzt, sind bereits 11 bit theoretisch möglich.

Mit diesen Ergebnissen lassen sich klare Entwurfsregeln formulieren. Die Grauzone ist

durch die Technologie und die Schaltungstopologie vorgegeben. Aus der Grauzone kann

man direkt das mögliche LSB ableiten und mit einer gegebenen Bandbreite, wie oben

gezeigt, auf die best mögliche EONB schließen. Hierbei ist zu beachten, dass die Grau-

zone von der Taktfrequenz abhängig ist und damit einen direkten Einfluss auf die mög-

liche Bandbreite besitzt, d. h. fmax ist die maximal mögliche Taktfrequenz, die in 3.3.2.3

für die Fluxonics-Technologie und anderen Technolgien gezeigt wurde. Für den Entwurf

nimmt man aber die Taktfrequenz fclk kleiner als fmax und somit die Bandbreite B ent-
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sprechend des Nyquist-Kriteriums [23] kleiner als fclk/2. Das folgende Blockdiagramm

(Abbildung 5.12) stellt die verschiedenen Abhängigkeiten zwischen den oben genannten

Parametern dar.

fmax

ENOB

GZ

fclk<fmaxGZ 

MSB= B<fclk/22
n

LSB.

<LSB

Abbildung 5.12: Das Blockdiagramm zur Veranschaulichung der Entwurfsregeln des Flash-
AD-Wandlers.



Kapitel 6

Zusammenfassung

Die supraleitende Elektronik bietet vielversprechende technische Eigenschaften. Sie er-

möglicht sehr hohe Schaltgeschwindigkeiten in Kombination mit einer niedrigen Schalt-

energie. Durch die sehr niedrige Schaltenergie sind supraleitende Elektronikschaltungen

sehr sensitiv gegenüber äußeren Einflüssen. Durch die niedrige Betriebstemperatur von

typisch 4,2 Kelvin ist das intrinsische thermische Rauschen sehr niedrig. Es stellt sich

ein Signal-Rausch-Verhältnis ein, welches eine sichere digitale Funktionalität der Schal-

tung garantiert und gleichzeitig an der Schaltschwelle eines Komparators einen nicht zu

vernachlässigbaren Einfluss besitzt. In der Arbeit wird der Einfluss des thermischen Rau-

schens auf die Empfindlichkeit von supraleitenden Komparatoren analysiert.

Die Kombination aus Empfindlichkeit und sehr hoher Schaltgeschwindigkeit macht die su-

praleitende Elektronik besonders wertvoll für die Anwendung in Analog-Digital-Wandlern.

In Spezialanwendungen mit besonders hohen Anforderungen an die Geschwindigkeit bie-

tet die supraleitende Elektronik eine vielversprechende Alternative zur etablierten Halb-

leiterelektronik. Das Basiselement eines jeden Analog-Digital-Wandlers ist der Kompa-

rator. In der vorliegenden Arbeit wurden Konzepte der supraleitenden Analog-Digital-

Wandler analysiert und daraus Entwurfsregeln abgeleitet. Dabei wurde im ersten Schritt

der Komparator hinsichtlich seiner Empfindlichkeit in Bezug auf die Taktfrequenz unter-

sucht. Dies erfolgte durch Simulationen und experimentelle Untersuchungen am Beispiel

von zwei unterschiedlichen Komparatoren. Im zweiten Schritt wurden diese Ergebnisse

auf die jeweiligen Analog-Digital-Wandler übertragen.

In Kapitel 2 dieser Arbeit werden die im weiteren Verlauf der Arbeit benötigten Grund-

lagen der supraleitenden Elektronik vorgestellt. Die allgemeinen Grundlagen von Analog-

Digital-Wandlern und deren wichtigste Kenngrößen werden ebenfalls in diesem Kapitel



98 6. Zusammenfassung

beschrieben. Kapitel 3 befasst sich mit genauen Analysen von supraleitenden Kompa-

ratoren als Entscheidungselemente der supraleitenden Elektronik. Beispielhaft werden an

zwei verschiedenen Arten von supraleitenden Komparatoren, dem Josephson-Komparator

und dem Quasi-One-Junction SQUID-Komparator, eine neue Analysemethode und deren

Ergebnisse vorgestellt. Im Gegensatz zu den in der Literatur vorhandenen Parameterstu-

dien wurde in dieser Arbeit für einen bestimmten Parametersatz der Einfluss der Takt-

frequenz auf die Empfindlichkeit des Komparators untersucht. Dabei wurde die Grauzone

des Komparators als Maß für dessen Empfindlichkeit verwendet. Die Beziehung zwischen

der Empfindlichkeit und der Geschwindigkeit des Komparators wurden mit unterschied-

lichen Darstellungsarten veranschaulicht.

Das wesentliche Ergebnis dieser Untersuchung ist, dass es eine minimale Grauzone gibt.

Diese ist allerdings nur bei sehr niedrigen Taktfrequenzen vorhanden. Für höhere Takt-

frequenzen besitzt der Komparator auch eine höhere Grauzone. Mit Simulationen wurde

der Zusammenhang von maximaler Taktfrequenz und Empfindlichkeit studiert. Diese

Untersuchung wurde für verschiedene Herstellungstechnologien wiederholt und aus den

Ergebnissen der allgemeine technologieunabhängige Zusammenhang zwischen Taktfre-

quenz und Empfindlichkeit hergeleitet. Die erarbeiteten Zusammenhänge wurden durch

eigene experimentelle Ergebnisse am Beispiel der 1 kA/cm2-Technologie bestätigt. Zur

Verifikation der Ergebnisse, die sich auf eine andere Herstellungstechnologie beziehen,

wurden Messergebnisse aus der Literatur verwendet.

In Kapitel 4 wurde ein supraleitender Σ−∆-AD-Wandler basierend auf dem Josephson-

Komparator untersucht. Die Abhängigkeiten zwischen dem Signal-Rausch-Verhältnis SNR

des Wandlers und einerseits den Systemparametern (z. B. Taktfrequenz, Bandbreite, etc.)

und andererseits den Schaltungsparametern (z. B. Ls, Rs) unter Betrachtung der Grau-

zone als Randbedingung wurden dargestellt. Daraus wurden Entwurfsregeln für den su-

praleitenden Σ−∆-AD-Wandler abgeleitet.

In Kapitel 5 wurde ein supraleitender 4-Bit Flash-AD-Wandler basierend auf einer ro-

busten Version des QOJS-Komparators untersucht. Es wurden die Wandlungsergebnisse

dargestellt. Am Ende werden Entwurfsregeln für den supraleitenden Flash-AD-Wandler

bezüglich der Genauigkeit basierend auf den Parameterabhängigkeiten für QOJS-Komparator

im Kapitel 3 abgeleitet.

Unter Berücksichtigung der Ergebnisse dieser Arbeit leistet die Arbeit einen wesentlichen

Beitrag zu Dimensionierungsaspekten im Entwurf.
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Thesen zur Dissertation

Titel: Entwurfsregeln für Supraleitende Analog-Digital-Wandler

1. Die supraleitende Elektronik ist vielversprechend für Spezialanwendungen.

2. Da die supraleitende Elektronik eine niedrige Schaltenergie mit einer hohen Schalt-

geschwindigkeit kombiniert, besitzt sie ein hohes Potential für energieeffiziente Elek-

tronik und Signalverarbeitung.

3. Supraleitende Komparatoren sind die Entscheidungselemente in der supraleitenden

Elektronik.

4. Der Entscheidungsprozess des supraleitenden Komparators wird nur durch das ther-

mische Rauschen der Widerstände begrenzt.

5. Die Grauzone beschreibt die Entscheidungsunsicherheit des Komparators und be-

stimmt die Empfindlichkeit des Josephson-Komparators.

6. Das entwickelte Josephson-Komparator-Modell zeigt eine sehr gute Übereinstim-

mung zwischen Simulation und Experiment.

7. Die Modellbestätigung erlaubt eine sehr hohe Vorhersagemöglichkeit und damit

können Entwurfsregeln abgeleitet werden.

8. Ein supraleitender Σ − ∆ AD-Wandler basierend auf dem Josephson-Komparator

wurde konstruiert und anlaysiert. Im Ergebnis werden Entwurfsregeln abgeleitet.

9. Mit der 1 kA/cm2 IPHT-Technologie sind Taktfrequenzen von 15 GHz bei einer

Grauzone von 8µA möglich.

10. Mit einem QOJS-Komparator können Flash AD-Wandler mit 20 GHz Taktfrequenz

und 1 GHz Bandbreite konstruiert werden, welche maximal 11 effektiven Bits er-

reicht.
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