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1 Einfuhrung

1 Einfuhrung

In vielen komplexen Systemen der Nachrichtentechnik ist die Frequenzsynthese eine
Grundfunktion mit zentraler Bedeutung. Dabei versteht man allgemein unter dem Begriff
Frequenzsynthese die Erzeugung eines periodischen Signals. Fir umfassende Anwendungen
im Bereich der Informations- und Nachrichtentechnik ist insbesondere die Synthese von

Signalen mit einer harmonischen Zeitfunktion (Sinus- bzw. Cosinusverlauf) von Interesse.

Aus diesem Grund soll nachfolgend unter dem Begriff Frequenzsynthese die Generierung von
solchen determinierten Signalen verstanden werden, die harmonische Zeitfunktionen als
Aufbauelemente besitzen und aus diesen durch lineare Operationen gewonnen werden

kdnnen.

Die Parameter einer harmonischen Schwingung sind Frequenz, Amplitude und Phase.
Anforderungen an die Qualitat der generierten harmonischen Schwingung betreffen somit die
Exaktheit und zeitliche Konstanz dieser Parameter hinsichtlich gegebener Forderungen. Vor
allem neue Verfahren der digitalen Informationsiibertragung stellen in dieser Hinsicht sehr
hohe Anforderungen. Unterschiedliche Konzepte zur Frequenzsynthese sind folglich unter

diesem Gesichtspunkt zu bewerten.

Es ist festzustellen, dal gegenwartig fast ausschlieBlich sogenannte PLL-Synthesizer fur die
Frequenzsynthese verwendet werden. Die gro3e Popularitdt dieser Synthesizer in der
Industrie resultiert aus der Tradition. Es besteht ein sehr hoher Wissens- und
Entwicklungsstand auf diesem Gebiet. Durch Nutzung des allgemeinen technologischen
Fortschritts auf dem Gebiet der Schaltungsintegration, einer standigen Erhéhung der
Integrationsdichte und wegen dem gleichzeitigen Sinken der Herstellungskosten wurde die
Entwicklung von Single-PLL Schaltkreisen bzw. ASIC's zur PLL basierten Frequenzsynthese

bei sehr niedrigen Preisen erméglicht.

PLL-Synthesizer sind jedoch prinzipiell mit einigen Nachteilen behaftet, die ihre Ver-
wendbarkeit fir moderne Anwendungen behindern. Der wesentlichste Nachteil besteht darin,
daR inshesondere kleine Frequenzénderungen, wie sie bei der Signalmodulation gefordert
werden, nicht ausreichend schnell und prazise ausgefihrt werden kdénnen. Eine weitere
Einschrankung besteht hinsichtlich der Geschwindigkeit, mit der von einer Frequenz zu einer
anderen direkt umgeschaltet werden kann. Die Ursache daflr liegt in der begrenzten

Einschwingzeit des Riickkopplungssystems.

Zusatzlich zur Frequenzsynthese auf Basis der PLL hat in den letzten Jahren ein weiteres

Synthesekonzept an Bedeutung gewonnen, das im besonderen MafRe durch den
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technologischen Fortschritt begriindet ist. Das herausragende Merkmal dieses Konzeptes ist
die Verwendung weitestgehend digitaler Operatoren zur Synthese der Signale. Das Konzept

wird als Direkte Digitale Frequenz-Synthese (DDS) bezeichnet.

Das allgemeine Prinzip der DDS ist schon seit ca. 25 Jahren bekannt. Im Vergleich zur PLL
basierten Frequenzsynthese ist die DDS ein vollig neuartiges Konzept. Das Generieren des
periodischen Signals erfolgt rein digital. Das ist ein prinzipieller Unterschied zum Ublichen PLL-
Synthesizer, bei dem die eigentliche Signalsynthese durch einen Ublichen Oszillator realisiert
wird. Daraus ergeben sich wesentliche Unterschiede hinsichtlich der Funktionalitat. Wahrend
bei einer PLL basierten Synthese das vom Oszillator gelieferte Signal nur durch Manipulation
der Signalparameter verandert werden kann, liefert das Konzept der DDS die Mdglichkeit,
sowohl die Grundstruktur des Signals in seinem zeitlichen Verlauf als auch

parameterabhangige Signaleigenschaften zu verandern.

Daraus folgt, dal3 das Konzept der DDS besonders flir solche Anwendungen geeignet ist, die
schnelle sprunghafte Frequenzanderungen bendtigen. Aber auch in Frequenz- und
Phasenmodulatoren, digital steuerbaren Oszillatoren, Signal- und Funktionsgeneratoren,
sowie in PSK- und FSK-Modulatoren stellt dieses Konzept eine interessante und realistische

Alternative dar.

Eine kritische Betrachtung des bisherigen Standes der Verwendung des Konzeptes der DDS
offenbart allerdings auch bemerkenswerte Schwachen. In der ublicherweise verwendeten
Systemarchitektur ist ein D/A-Wandler enthalten. Damit ergeben sich prinzipielle Ein-
schrankungen fur eine vollstandig digitale Realisierung der DDS. Unter den Randbedingungen
der Implementation als digitaler ASIC ist es demzufolge sinnvoll, eine verbesserte

Systemarchitektur zu entwickeln.

Weiterhin ist hinsichtlich der mathematischen Modellierung des DDS-Konzeptes festzustellen,
daR es gegenwartig keinen ausreichend vollstandigen und erprobten Ansatz gibt. Die Ursache
dafur besteht einerseits allgemein in der Komplexitat und Aktualitdt des Problems und
andererseits in dem Umstand, dal verschiedene Effekte, die bei der Anwendung des DDS-

Konzeptes auftreten, aus einer signaltheoretischen Sicht noch nicht hinreichend geklart sind.

Somit ist ein deutlicher Handlungsbedarf gegeben, das theoretische Verstdndnis des DDS-
Konzeptes zu vertiefen und ein entsprechendes, praktisch nutzbares, mathematisches Modell
zu entwickeln. Auf dieser Grundlage ist es dann erforderlich, die Funktionsweise des
Konzeptes einschlieBlich der vorhandenen Fehlergrofen zu analysieren und die
Leistungsfahigkeit implementierter Systeme zu bewerten. Damit wird insgesamt eine optimale

Nutzung des DDS-Konzeptes unter den ganz realen Bedingungen der Implementation in eine



1 Einfuhrung

verfligbare Schaltkreistechnologie und fiir eine spezifizierte praktisch relevante Anwendung

ermdglicht.

1.1 Literaturanalyse

Obwohl die direkte digitale Frequenzsynthese erst am Ende der 80-er Jahre durch die
enormen Fortschritte in der Halbleiterindustrie an Bedeutung gewinnen konnte, liegen die
ersten Veroffentlichungen zu diesem Thema viel weiter zuriick. Die ersten ldeen zur
Frequenzsynthese auf digitalem Wege wurden von der klassischen PLL-Synthese abgeleitet.
Da diese Systeme immer noch nach dem klassischen PLL-Prinzip funktionieren, zahlen sie
nicht zur Gruppe der direkten digitalen Frequenzsynthesizer. Der Entwicklungsweg des
vollstandig digitalen PLL-Systems ist in [Best93] ausfuhrlich dargestellt. Das eigentliche Prinzip
der direkten digitalen Frequenzsynthese wurde erstmals in einer Arbeit von Tierney, Rader und
Gold im Jahr 1971 vollstéandig dargestellt [Tier71]. Es ist bemerkenswert, dal3 diese Versuche
der direkten digitalen Frequenzsynthese alle das Ziel verfolgten, ein sinusférmiges Signal auf
direktem Weg zu erzeugen. Daraus entwickelte *sich die bis heute geltende Standard-DDS
Konfiguration, die aus einem Phasenakkumulator, einer Sinus-ROM-Tabelle und einem D/A-
Wandler besteht (Abb. 1.1).
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steuerwortN%» Addierer ROM- F wandl Tpals-
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Bitbreite: m Bits

Abb. 1.1: Prinzipieller Aufbau eines Standard-DDS-Synthesizers

Dieses DDS-System bildet bis heute die Grundlage fir die Entwicklung von direkten digitalen
Frequenzsynthesizern. Die Anzahl der Literaturstellen, die sich mit derartigen Ldsungen
beschaftigen, ist demzufolge auch recht hoch. Eine grundlegende Analyse des
Systemverhaltens einer Standard-DDS nach Abb. 1.1 erfolgte durch Nicholas und Samueli im
Jahre 1987 [Nich87]. Sie ermdglicht die qualitative und quantitative Erfassung der spektralen
Eigenschaften einer DDS mit sinusférmigem Ausgangssignal in Abhangigkeit von Phasen- und
Amplitudenquantisierungsfehlern. In der Folgezeit erschienen weitere Arbeiten zur
Bestimmung des Frequenzspektrums eines DDS-Ausgangssignals, die den Ansatz von
[Nich87] verfeinerten und weitere Fehler, wie z.B. Nichtlinearitdten der D/A-Wandlerkennlinie,

in die Analyse einschlossen [Mat88], [Krou90], [Gar90], [Krou93]. Insbesondere konnte der

3
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EinfluR der einzelnen Quantisierungsfehler auf die Giite des synthetisierten Signals und deren
Abhangigkeit untereinander bestimmt werden [Gar90]. Diese grundlegenden Analysen
bildeten die Voraussetzung fiir ein erfolgreiches Design von digitalen Frequenzsynthesizern.
Es ist deshalb nicht verwunderlich, daB3 erst in den letzten zehn Jahren Entwirfe vollstandig
integrierter Standard-DDS-Systeme von verschiedenen Herstellern vorgestellt wurden
[Qua9l], [Fob92], [Gif92], [Stan94], [Karl95], [Kent95], [Koch95], [Tan95], [King96], [Ana96],
[Ana97], [Vank98], [Yam98].

Eine wesentliche Quelle fur die Generierung von Fehlersignalen ist durch die unvermeidbare
Quantisierung der Phasen- bzw. Amplitudeninformation gegeben. Quantisierungsfehler treten
innerhalb eines Standard-DDS-Synthesizers nach Abb. 1.1 durch die endliche Adressierungs-
und Datenwortbreite der Sinus-ROM-Tabelle auf. Das MalR der Amplitudenquantisierung wird
im wesentlichen durch die Wortbreite des notwendigen D/A-Wandlers bestimmt. Da die
nutzbare D/A-Wandlerwortbreite mit zunehmender Taktfrequenz technologisch bedingt
abnimmt, ist die Generierung von sehr hohen Signalfrequenzen mit einem Standard-DDS-
Synthesizer nur bei gleichzeitiger Reduzierung der Amplitudenaufldésung maéglich. Die Sinus-
ROM-Tabelle und der D/A-Wandler bilden deshalb hinsichtlich der Gite des synthetisierten
Signals die begrenzenden Elemente im DDS-Gesamtsystem. Abb. 1.2 zeigt fir ausgewahlte
integrierte Standard-DDS-Systeme die verfliigbare Datenwortbreite der ROM-Tabellen und die

Bitbreite von integrierten D/A-Wandlern in Abhangigkeit von der Systemtaktfrequenz.

18
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Abb. 1.2: Amplitudenauflésung in Abhangigkeit von der Taktfrequenz fc fir ausgewahlte
Sinus-ROM-Tabellen und D/A-Wandler

Es ist gut zu erkennen, dalR das Auflosungsvermégen der Amplitudeninformation durch die
verfiugbaren D/A-Wandler absolut auf 14-Bit beschrankt ist. Mit Erhdhung der
Systemtaktfrequenz wird die nutzbare D/A-Wandlerwortbreite immer geringer, so dal3 bei

maximalen Taktfrequenzen von ca. 2 GHz nur noch maximal acht Bit fur die Darstellung der

4
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Amplitudeninformation genutzt werden kdnnen. Abb. 1.2 zeigt deutlich die Grenzen der
Leistungsfahigkeit von Standard-DDS-Synthesizern, die hauptséchlich durch die verfiigbaren
Herstellungstechnologien bestimmt werden. Um diese Leistungsgrenze durchbrechen zu
kénnen, sind zusatzliche MalRnahmen notwendig, die eine Reduktion der Adressierungs- und
Datenwortbreite der Sinus-ROM-Tabelle bzw. des D/A-Wandlers bei gleichbleibender Qualitat
des DDS-Ausgangssignals ermdglichen. Es gibt eine Vielzahl von Losungsvorschlagen fir die
Erweiterung des Standard-DDS-Systems, um die prinzipbedingt auftretenden diskreten Storer
zu vermeiden bzw. zu minimieren. Dabei steht die Beeinflussung der genannten

Quantisierungsfehler im Vordergrund.

Ziel dieser Erweiterungen ist es, das auftretende streng periodische Fehlersignal, das durch
die Quantisierung der Phasen- bzw. Amplitudeninformation des generierten Sinussignals
entsteht, zu minimieren bzw. dessen Periodizitat zu zerstdren. Ein besonders interessanter
Ansatz geht von der Generierung eines zufalligen zeitlichen Jitters mit Hilfe eines
gleichverteilten Zufallsprozesses aus [Whea81, Whea83]. Alle durch die Quantisierung der
Phaseninformation hervorgerufenen diskreten Stérungen werden vollstandig beseitigt und in
ein kontinuierliches Rauschspektrum Uberfihrt. Ein &hnlicher Ansatz wird in [Rein91]
vorgestellt. Im Gegensatz zur Methode von Wheatley wird hier versucht, die diskreten Storer
zu unterdriicken, die durch die Amplitudenquantisierung in das Frequenzspektrum des DDS-
Signals eingebracht werden. Dazu wird der eigentliche Amplitudenwert um einen zufélligen
Wert erweitert, der die Periodizitat des Fehlers beseitigen soll. Eine weitere Methode zur
Minimierung von diskreten Stdrern ist durch die Verwendung einer variablen
Systemtaktfrequenz gegeben [Rein89]. Durch die zufallige Anderung der Systemtaktperiode
wird eine nicht aquidistante Signalabtastung in bezug auf das DDS-Ausgangssignal erreicht

mit dem Ziel, auftretende Aliasing-Effekte zu unterdrticken.

Ein weiterer Ansatz zur Minimierung auftretender diskreter Storer im Frequenzspektrum des
Ausgangssignals ist von Nicholas und Samueli [Nich87] eingefliihrt worden. Im Gegensatz zu
den eben genannten Verfahren zur Verbesserung der spektralen Eigenschaften des DDS-
Ausgangssignals wird die Periodizitat des Fehlersignals nicht beseitigt. Statt dessen wird eine
bestmégliche Verteilung der Stérenergie tUber das gesamte Frequenzband erreicht, indem die

Periodendauer des Quantisierungsfehlersignals maximiert wird.

Ein in der Literatur immer wieder dargestellter Ansatz zur Verbesserung von Standard-DDS-
Systemen ist die Minimierung der absoluten Gréf3e der notwendigen Sinus-ROM-Tabelle durch
die Einfuhrung von Kompressionsmethoden fiir sinusférmige Signale. Noch vor ca. 15 Jahren
waren ROM-Speicher in ihrer Speicherkapazitat beschrankt und deren Herstellung sehr

kostenintensiv. In dieser Zeit war die Entwicklung von Kompressionsmethoden vor allem
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deshalb notwendig, um die Herstellungskosten fiir DDS-Systeme senken zu kdnnen. Es
wurden anfangs jedoch nur sehr kleine Entwicklungsfortschritte in der Theorie der
Kompression von Sinussignalen erzielt, da das allgemeine Interesse an dieser Problematik
eher gering war. In den 80-er Jahren entwickelten sich die Technologien zur Herstellung von
Speicherschaltkreisen rasant und es wurden die Voraussetzungen zur Integration von
Speichern mit hoher Komplexitdt bei geringen Kosten geschaffen. Zu dieser Zeit lag die
maximale  Taktfrequenz von DDS-Systemen noch bei 20-30MHz und die
Schaltgeschwindigkeit der ROM-Speicher stellte kein begrenzendes Element im DDS-
Gesamtsystem dar. Dies anderte sich, als DDS-Systeme mit Taktfrequenzen von mehr als
1GHz entwickelt wurden [Stan94]. Jetzt wurde die Dimension der verwendeten ROM-Tabelle
wieder zu einer begrenzenden Komponente. Die Verringerung der GroRe des verwendeten
ROM-Speichers spielt aber auch bei DDS-Systemen mit geringer Taktfrequenz eine
bedeutende Rolle, da die Verringerung der Speicherdimension wesentlich zu einer Einsparung
an Chipflache und damit zur Reduzierung der Herstellungskosten beitragt. Alle heute
hergestellten Standard-DDS-Systeme verwenden eine Form der Sinuskompression. Die
Theorien zu den einzelnen Verfahren sind meist patentrechtlich geschiitzt. Die wohl einfachste
Art der Kompression ist die Ausnutzung der Symmetrie einer Sinusschwingung. Dabei wird die
Tatsache ausgenutzt, daR mit Hilfe der gespeicherten Funktionswerte von nur einem
Quadranten die gesamte Sinusschwingung dargestellt werden kann. Alle weiteren
Kompressionsverfahren beziehen sich deshalb auf die Datenreduktion der Funktionswerte
einer Sinusfunktion im ersten Quadranten. Dazu zéhlen die Sunderland-Methode [Sund84],
das Nicholas-Verfahren [Nich87], der Gebrauch von Taylor-Reihen [Weav90] und der
CORDIC-Algorithmus [Giel91]. Weitere Verfahren sind in [Gold96] dargestellt. Ein
umfassender Vergleich dieser Methoden hinsichtlich Aufwand, Effizienz, Schnelligkeit und
Leistungsverbrauch ist in der Arbeit von J. Vankka zu finden [Vank98]. Insgesamt kann
festgestellt werden, daR die GroRe der bendétigten Sinus-ROM-Tabelle mit Hilfe der
Datenkompression entscheidend verringert werden kann. Bei Anwendung der Taylor-
Approximation wird beispielsweise eine Datenreduktion um den Faktor 53 erreicht. Der Einsatz
derartiger Verfahren in einer Standard-DDS ist deshalb immer sinnvoll, da dadurch eine

Aufwandsreduktion erreicht werden kann.

Eine eng mit der direkten digitalen Frequenzsynthese verbundene Synthesetechnik ist das
Fractional-N-Prinzip [Man87], [Egan90], [Best93], [Gol96]. Prinzipiell werden derartige
Frequenzsynthesizer in die Klasse der PLL-Synthesizer eingeordnet. Im Rickkopplungszweig
der PLL wird jedoch an Stelle des gewdhnlichen Teilers mit einem ganzzahligen
Teilungsverhaltnis eine Pulse-Output-DDS eingesetzt. Es handelt sich demzufolge um eine

DDS innerhalb einer PLL. Obwohl diese Synthesetechnologie schon vor ca. 25 Jahren
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bekannt wurde, ist die Anzahl verfligbarer Fractional-N-Synthesizer auch heute noch relativ
gering. Ursache dafir sind die von der DDS eingebrachten diskreten Storer, die innerhalb der
PLL-Bandbreite nicht direkt unterdriickt werden kdénnen. Zur Verminderung dieser Storer
existieren verschiedene Ansatze. Es ist mdoglich das von der DDS verursachte
Phasenfehlersignal nachzubilden und vom eigentlichen Signal des Phasendetektors der PLL
abzuziehen [Best93]. Diese Storsignalkompensation kann jedoch nur auf analogem Wege
erfolgen und ist deshalb in ihrer Leistungsfahigkeit beschrankt [Phil], [Hew81], [Craw86].
Wesentlich vielversprechender ist der Ansatz einer Beseitigung der diskreten Storer auf
vollstandig digitalem Weg und ist unter dem Begriff vollstandig digitale Fractional-N-Synthese
in die Literatur eingegangen. Die interessantesten Arbeiten auf diesem Gebiet beschéaftigen
sich dabei nicht mehr mit der Beseitigung des eigentlichen Stoérsignals, sondern mit der
Beeinflussung der spektralen Signaleigenschaften. Dabei steht die Methode der
Rauschformung (Noise-Shaping) im Vordergrund, die in einigen Arbeiten [Hiet92], [Mill91],
[Hew93], [Owen96], [Dana] naher untersucht worden ist. Die Grundlage fir die
Rauschformung bildet die Theorie der Sigma-Delta-Modulation (cA-Modulation). Die
Rauschformung mit Hilfe von ocA-Modulatoren wird bisher hauptsachlich in A/D-Wandlern
ausgenutzt. Besondere Bedeutung haben dabei cA-Modulatoren erster und zweiter Ordnung
erlangt. Durch die groRBe Ahnlichkeit von DDS-Systemen mit Fractional-N-Synthesizern ist
zumindest die prinzipielle Anwendung dieser Verbesserungsverfahren in DDS-Systemen
Uberlegenswert. Die Anzahl der Literaturstellen, die diesen Weg verfolgen, ist jedoch sehr
beschrankt. Die gefundenen Arbeiten zu diesem Thema [Lear89], [Lear91], [Vank97]
beschaftigen sich dabei ausschlief3lich mit der Rauschformung des
Amplitudenquantisierungsfehlers  einer  Standard-DDS. Die  Rauschformung  des

Quantisierungsfehlers der Phaseninformation ist dagegen nur in [Vank97] angedeutet worden.

Ein weitestgehend neuer Ansatz zur Modifikation der Standard-DDS ist unter dem Begriff
interpolierende Synthesizer in die Literatur eingegangen [Naka97], [Niez98]. Bei diesen
Synthesizern wird auf die Erzeugung eines sinusférmigen Ausgangssignals verzichtet. Statt
dessen wird das MSB des DDS-Akkumulators direkt als Ausgangssignal genutzt. Das
Hauptproblem bei Synthesizern dieser Art besteht darin, dal der Pegel der diskreten
Storfrequenzlinien gegenliber der Standard-DDS sehr stark ansteigt. Eine Reduzierung des
Fehlersignals ist deshalb unbedingt notwendig. In allen bekannten Veroéffentlichungen erfolgt
diese Reduzierung auf analogem Wege, so dal} insbesondere die analogen Baugruppen

einschlieBlich der notwendigen D/A-Wandler die Leistungsfahigkeit der Verfahren begrenzen.
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1.2 Aufgabenstellung

Ausgehend von einem  Standard-DDS-Synthesizer werden  Moglichkeiten  zur
Aufwandsreduktion untersucht. Ein neuartiger Ansatz zur Realisierung einer vollstandig
digitalen DDS ergibt sich in der Anwendung der Pulse-Output-DDS. Bei der Pulse-Output-DDS
wird neben dem D/A-Wandler auch die Sinus-ROM-Tabelle aus dem prinzipiellen Aufbau der
Standard-DDS entfernt. Ausgehend von einer derart modifizierten DDS-Struktur wird ein
geeignetes DDS-Modell entwickelt, mit welchem alle auftretenden Synthesefehler

systematisch erfal3t und bewertet werden kénnen.

Die gewonnenen Erkenntnisse Uber die prinzipbedingten Synthesefehler bilden die Grundlage
fur Erweiterungen der Pulse-Output-DDS mit deren Hilfe eine qualitative Verbesserung des
synthetisierten Signals erreicht wird. Dabei steht vor allem die Anwendung von Verfahren der
digitalen Signalverarbeitung im Vordergrund, die zu einer Verringerung bzw. Kompensation
oder zu einer spektralen Verdnderung des auftretenden DDS-Fehlersignals geeignet sind. Es
werden die erreichbaren Verbesserungen, aber auch die theoretischen und praktischen

Grenzen von folgenden Verfahren aufgezeigt:

* absolute Verringerung des DDS-Fehlersignals

* Dithering des DDS-Fehlersignals

* Rauschformung (Noise-Shaping) des Fehlersignalspektrums

Insbesondere bei der Rauschformung werden unterschiedliche Anséatze untersucht und
bewertet mit dem Ziel, ein optimales Verfahren fiir den Rauschformungsprozel3 bei der

Verwendung in einer Pulse-Output-DDS zu finden.

Durch die echtzeitfahige Implementation eines erweiterten DDS-Systems in einem Standard-

CMOS-ProzelR werden die gefundenen theoretischen Lésungen verifiziert.

1.3 Aufbau der Arbeit

Im ersten Teil der Arbeit, Kapitel 2, werden geeignete Kenngroen eingeflihrt, die fur die

gualitative Bewertung von Frequenzsynthesizern bedeutend sind.

Im dritten Kapitel wird das grundlegende Prinzip der direkten digitalen Frequenzsynthese mit
allen dabei auftretenden Fehlerquellen analysiert und das Leistungsvermdgen von
herkbmmlichen Standard-DDS-Synthesizern bewertet. Es erfolgt eine vergleichende Analyse

mit herkdmmlichen Synthesetechniken.

Die Untersuchung und Bewertung einer vollstandig digitalen Realisierung der DDS erfolgt im

vierten Kapitel. Dabei wird insbesondere auf Architekturen eingegangen, die von der
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Standard-DDS-Struktur abweichen. Es wird ein mathematisches Modell fiir eine Pulse-Output-
DDS eingefiihrt, mit dessen Hilfe die spektralen Eigenschaften des synthetisierten Signals
naher spezifiziert werden konnen. Aufllerdem werden alle prinzipbedingt auftretenden

FehlergroRen analysiert.

Auf der Grundlage der vollstandigen Beschreibung des Fehlersignals einer Pulse-Output-DDS
erfolgt im flnften Kapitel die Einfuhrung geeigneter Verfahren zur Verbesserung der
spektralen Eigenschaften des DDS-Ausgangssignals. Es werden drei wesentliche Ansatze zur
Fehlerkorrektur innerhalb der DDS eingefiihrt: absolute Verringerung des zeitlichen Jitters,
Dithering-Verfahren und Rauschformungsprozesse (Noise-Shaping). Aus der analysierten
Literatur geht hervor, dalR bisher nur die Anwendung von Dithering-Verfahren innerhalb einer
DDS naher untersucht worden ist [Whea82]. Insbesondere werden die Grenzen der
Anwendung von Noise-Shaping-Verfahren aufgezeigt. AuRerdem wird analysiert, unter

welchen Bedingungen eine Kombination der einzelnen Korrekturverfahren erfolgen kann.

Das sechste Kapitel beschaftigt sich mit der Realisierung eines erweiterten DDS-Systems in
einem Standard-CMOS-Prozel3. Es wird ein geeignetes Systemkonzept entwickelt und es
erfolgt die Festlegung wichtiger Entwurfsparameter. Wichtige Schaltungsstrukturen und
Prinzipien sowie deren schaltungstechnische Umsetzung werden in den Anhéngen A bis C

beschrieben.

Abschlie3end erfolgt im Kapitel 7 die Analyse und Bewertung der erzielten Messergebnisse.



2 Grundlagen der Frequenzsynthese

2 Grundlagen der Frequenzsynthese

2.1 Definition des Frequenzsynthesizers

Ein Frequenzsynthesizer ist die Kombination von verschiedenen Systemelementen, um die
Generierung einer oder vieler Frequenzen von einer oder mehrerer Basis- bzw.

Referenzfrequenzen zu erméglichen.

fref, 1

fref 2
: fsyn
abhangig vom Typ, Frequenzsynthese —>
des Synthesizers ¢ f'

ret,n

Abb. 2.1: Allgemeines Blockschaltbild eines Frequenzsynthesizers

Die erzeugte Frequenz fs, steht dabei in einem rationalen Teilungsverhaltnis zur
Referenzfrequenz fn. Der Synthesizer Gbernimmt die Funktion, die Frequenzbasis fien mit
einem ganzzahligen oder auch gebrochenen Faktor zu teilen bzw. zu vervielfachen. In jedem
Fall entspricht diese Operation einer linearen Operation im Frequenzbereich. Der
Frequenzsynthesizer kann demzufolge Frequenzen generieren, die folgender Bedingung
gentgen:

syn

f :frean-ﬁ X, yON (2.1)
Sy

Nach dieser Definition stellt der Frequenzsynthesizer selbst kein schwingendes System dar.
Statt dessen wird durch den Synthesizer die Frequenz des Referenzsignals entsprechend
Gl. (2.1) verandert. Es ist jedoch mdglich, dal zu dieser Frequenzumsetzung innerhalb des
Synthesizers schwingende Systeme verwendet werden (z.B. VCO/CCO in einer PLL).
Unabhangig vom konkreten Aufbau des Frequenzsynthesizers ist die Phase des
Ausgangssignals fest an die Phase des Referenzsignals gekoppelt. Daraus folgt zwangslaufig,
daf die Eigenschaften des synthetisierten Signals mit der Frequenz fs,, wesentlich durch die
Eigenschaften des Referenzsignals mit der Frequenz f.¢, bestimmt werden. Insbesondere wird
die Langzeitstabilitit des synthetisierten Frequenzwertes ausschlielich durch die
Langzeitstabilitat der Referenzfrequenz bestimmt. Aber auch Rauscheigenschaften der
Referenzquelle werden in das synthetisierte Signal Ubertragen und beeinflussen das

Phasenrauschen (Kurzzeitstabilitéat) des Ausgangssignals.
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2.2 Allgemeine Parameter von Frequenzsynthesizern

Wie jedes andere technische System, mul3 auch ein Frequenzsynthesizer bestimmten
anwendungsspezifischen Anforderungen geniigen, die durch Spezifikationsparameter
beschrieben werden. Im folgenden werden gebrauchliche Synthesizerparameter eingeflhrt,
um einen eindeutigen Bezug bei der Anwendung dieser Parameter zur qualitativen Bewertung
einzelner Frequenzsynthesizer herzustellen. Es gibt finf Parameter, die einen wesentlichen
EinfluR auf die Wahl des Synthesizertyps haben, und welche die Komplexitdt und damit die

Kosten, die Gréf3e und den Leistungsbedarf des Synthesizers bestimmen:

* Frequenzbereich des Ausgangssignals

* Frequenzauflésung

* Schaltgeschwindigkeit bei Frequenz- bzw. Phasenwechsel
» diskrete Storer im Spektrum des Ausgangssignals

* Phasenrauschen des synthetisierten Signals (Kurzzeitstabilitét)

Normalerweise ist die Langzeitstabilitdt der synthetisierten Frequenz ebenfalls ein wichtiger
Synthesizerparameter. Dieser Parameter wird nicht durch den Frequenzsynthesizer selbst,
sondern durch die Langzeitstabilitdit des Referenzsignals bestimmt (vgl. Kap. 2.1). Er wird

deshalb an dieser Stelle nicht mit in die Liste der bedeutsamen Parameter aufgenommen.

2.2.1 Frequenzbereich/ -auflésung

Der Parameter Frequenzbereich kennzeichnet das Frequenzband, in dem der
Frequenzsynthesizer ein Ausgangssignal generieren kann. Es wird zwischen schmal- und
breitbandigen Systemen unterschieden. Breitbandige Synthesizer werden vorrangig in der
Messtechnik bendétigt. Schmalbandige Frequenzsynthesizer werden in allen Bereichen der

Kommunikationstechnik (Radio, Fernsehen, Funkdienste) eingesetzt.

Unter der Frequenzauflosung eines Synthesizers versteht man die minimale
Frequenzschrittweite, mit der die Frequenz des Synthesizers geandert werden kann. In einigen
Synthesizern ist diese Schrittweite nicht konstant, d.h., der Abstand zwischen zwei
benachbarten Frequenzwerten ist (iber den gesamten Frequenzbereich des Synthesizers nicht
gleich grol3. Dies ist genau dann der Fall, wenn die Ausgangsfrequenz des Synthesizers durch
eine variable ganzzahlige Teilung von einer festen Referenzfrequenz erzeugt wird.

Bei einem Einsatz in Messapplikationen ist eine nahezu beliebig kleine Schrittweite
wulnschenswert. Sonst bestimmt die jeweilige konkrete Anwendung die Gréf3e der Schrittweite.
Die Abdeckung eines breiten Frequenzbandes mit einer nahezu beliebig kleinen Schrittweite
fuhrt zu gegenlaufigen Forderungen und ist mit der herkémmlichen Synthesizertechnik nur

durch sehr komplexe Systeme zu realisieren.
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2.2.2 Schaltgeschwindigkeit

Dieser Parameter beschreibt die Geschwindigkeit, mit der ein Frequenzsynthesizer von einer
Frequenz f; zu einer anderen Frequenz f, wechseln kann. Es gibt verschiedene Definitionen
fur diesen Parameter. In vielen Anwendungen besteht oft die Forderung, innerhalb einer
vorgegebenen Zeit einen Frequenzsprung zu einer gewiinschten Frequenz auszufuhren. Der
Schaltvorgang gilt als abgeschlossen, wenn die Signalfrequenz des Synthesizers innerhalb
eines definierten Bereichs der Zielfrequenz liegt. Aus der dafiir bendétigten Zeit und der
dazugehérigen Frequenzanderung laRt sich die Schaltgeschwindigkeit des Synthesizers

berechnen.

_ ziel,syn_ start .
Vswitch = At mit fziel,syn

- fziel,soll <B (2.2)

Eine weitergehende Spezifikation definiert die Schaltgeschwindigkeit als die Zeit, welche die
Phase des synthetisierten Signals nach einer Frequenzanderung benétigt, um eine
Abweichung von kleiner als 0,1 rad von der Phase des idealen Ausgangssignals zu erreichen.
Wenn der Frequenzsynthesizer vor der Frequenzanderung ein Signal s;=Aldos(wt+¢;) und
danach ein Signal s,=Aldos(wt+¢,) generieren soll, wird sich die Signalphase innerhalb einer
bestimmten Zeit von wit+¢; auf den neuen Wert wit+¢, andern. Die Standarddefinition der
Schaltgeschwindigkeit ist die Zeit, die fir die Phasendnderung benétigt wird, um einen

Zielphasenwert von w,t+@,+0,1rad zu erreichen.

2.2.3 Phasenverhalten bel Frequenzanderungen

Fur viele Anwendungen ist die Definiton des Ubergangsverhalten der Phase des
synthetisierten Signals bei einer Anderung der Ausgangsfrequenz von groRer Bedeutung. Fiir
alle Arten der Winkelmodulation sollte der Phasenlibergang bei einer Frequenzénderung
derart erfolgen, dall die Phase des synthetisierten Signals nach dem Ausfilhren der

Frequenzanderung keinen Sprung aufweist (Abb. 2.2-(b)).

0 4 /H\f/’ﬂ‘b

t

Abb. 2.2: Phasenverlauf bei Frequenzanderung
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Ein solcher “weicher” Ubergang garantiert, dal durch den Synthesizer kein zusatzliches
Storsignal in das Gesamtsystem eingebracht wird und ist deshalb in den meisten Fallen
wilnschenswert. Ein solches Verhalten wird als phasenkontinuierliches Schaltverhalten

bezeichnet.

In einigen Anwendungen, wie z.B. dem koharenten Puls-Doppler-Radarempfanger [Gold88]
wird bei Anderung der Ausgangsfrequenz ein Phasenerinnerungsvermogen gefordert. Dazu
soll angenommen werden, daR die synthetisierte Frequenz gleich f; ist und nach der Anderung
zu den Frequenzen f,, f3 f;,[Mwieder zuriick auf die Frequenz f, gesetzt wird. Die Phase des
Ausgangssignals muf3 sich nach AbschluR dieses Vorganges so verhalten, als hatte der

Frequenzsynthesizer wahrend der gesamten Zeit mit der Frequenz f; gearbeitet (Abb. 2.2-(c)).

2.2.4 Diskrete Storer

Diskrete Storer im Spektrum des synthetisierten Signals werden durch den Parameter SFDR
(Spurious Free Dynamic Range) spezifiziert. Der SFDR ist das logarithmische Mafld flr den
Pegelunterschied zwischen den Leistungen des gréf3ten auftretenden diskreten Stérers und

des Tragersignals.

=)
SFD = In
I3(/2180 =10lg P,

P, ...Leistungdes grof3tendiskreten Storers (2.3)
P,...Signalleistungbeider Frequenz f

Der SFDR bezieht sich immer auf diskrete Stdrfrequenzen im Ausgangssignalspektrum des
Synthesizers, die nicht mit der synthetisierten Tragerfrequenzlinie verbunden sind. Aus diesem
Grund werden alle Harmonischen der gewiinschten synthetisierten Frequenz nicht als diskrete
Storer angesehen. Im Gegensatz dazu zahlen Subharmonische, die durch Multiplikation an
einer nichtlinearen Kennlinie entstehen kénnen, zu den diskreten Stérfrequenzen, obwohl sie
in manchen Synthesizersystemen separat definiert sind. Signale, die diskrete
Storfrequenzlinien erzeugen, werden als Spurious-Signale oder kurz Spurious bezeichnet und

sind im Gegensatz zu Stérungen durch Rauschsignale immer streng periodisch.

2.2.5 Phasenrauschen

Bei jeder bekannten elektrischen Signalgenerierung tritt unvermeidbar eine zuséatzliche
Modulation der Phase und der Amplitude des synthetisierten Signals in einer zufélligen Weise
auf. Das Modulationssignal ist ein stochastisches Signal, welches durch das unvermeidbare

Rauschen der einzelnen Bauelemente (Widerstande, Transistoren, Dioden usw.)
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hervorgerufen wird und nicht verhindert werden kann. Durch den zufalligen Charakter des
modulierenden Signals entstehen im Spektrum des synthetisierten Signals unerwiinschte
kontinuierliche Spektralanteile, die allgemein als Phasenrauschen bezeichnet werden.
Betrachtet man diesen Effekt im Zeitbereich, entsteht der Eindruck, daf3 die Periodendauer
des synthetisierten Signals um den gewlnschten Idealwert Ts, = 1/fs,n schwankt. Die
Schwankungsbreite dient als Mal3 fur die Kurzzeitstabilitdt der synthetisierten Frequenz fgyn.
Die Begriffe Phasenrauschen und Kurzzeitstabilitdt dienen deshalb zur Beschreibung des
selben Vorgangs und unterscheiden sich nur durch ihren Bezug zum Zeit- bzw.
Frequenzbereich. Entsprechend der Betrachtungsweise im Zeit- bzw. Frequenzbereich

existieren verschiedene Wege der Spezifikation.

Bei der weiteren Betrachtung wird davon ausgegangen, dal3 das reale Ausgangssignal eines

Frequenzsynthesizers durch folgenden Ausdruck beschrieben wird:

X (t) = AL+, ()] sin (27 .t +17, (t)) (2.4)

m(t) reprasentiert die Amplitudeninstabilitat, die zu einer Amplitudenmodulation (AM) fihrt und
n.(t) die Phasenabweichung, die zu einer Phasenmodulation (PM) fiihrt. Die Funktionen n(t)
und n.(t) sind Realisierungen von stochastischen Prozessen und kennzeichnen die
Rauscheigenschaften des realen Frequenzgenerators. Durch den in Gl. (2.4) definierten
Modulationsprozef tritt in der N&he der Frequenz fs, eine Konzentration der Storleistung auf.
Einen typischen Verlauf des Spektrums eines realen synthetisierten Signals zeigt Abb. 2.3.
Durch das gleichzeitige Auftreten von AM- und PM-Termen ist die Einhilllende des Spektrums

zu beiden Seiten der Frequenz fs,, unsymmetrisch.

A

X0

N

fsyn f i

Abb. 2.3: Prinzipieller Verlauf des Spektrums eines synthetisierten Signals

Unter der Annahme, dal3

nt)<<1 Ot (2.5)
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und

d”d—zt(t) =n,(t)<<1 Ot 2.6)

kann die momentane Abweichung von der Sollfrequenz fs, definiert werden als

y(t)Enz—(t) : (2.7)
on
Im folgenden wird angenommen, dafd in den meisten Synthesizern das Amplitudenrauschen
nur eine untergeordnete Rolle spielt und deshalb vernachlassigt werden kann. Im Gegensatz
dazu bestimmt die Phasenabweichung wesentlich die Giite des erzeugten Signals. Die
Spezifikation des Phasenrauschens erfolgt durch die spektrale Leistungsdichte Sy(fm) der

Funktion y(t). Die Funktion S,(fn) bezieht sich nur auf ein Rauschseitenband und eine

Frequenzbasis von 1Hz [Man87].

Der typische Verlauf des Frequenzspektrums eines realen synthetisierten Signals bei
Vernachlassigung der Amplitudeninstabilitat und unter Beachtung von Gl. (2.6) ist in Abb. 2.4

dargestellt.

Trager

Phasen-

rauschen
Rauschful

Abb. 2.4: Spektrum des synthetisierten Signals bei Vernachlassigung des

Amplitudenrauschens

Da das Spektrum des Rauschsignals zu beiden Seiten von fs,, kontinuierlich ist, kann das
Spektrum in eine beliebige Anzahl von Teilintervallen AB unterteilt werden. Der Abstand eines
Teilintervalls von der Frequenz fsy, wird mit f,, gekennzeichnet (siehe Abb. 2.4). Weiterhin wird
angenommen, daf die im Intervall AB enthaltene Energie durch eine Phasenmodulation mit
einem sinusférmigen Signal der Frequenz f,, hervorgerufen wird. Unter der Annahme, dalR das
Intervall AB sehr viel kleiner als fy, ist, kann das Spektrum innerhalb von AB als konstant
angenommen werden, d.h., jede 1/f oder andere Charakteristik in der Nahe von f, wird
vernachlassigt. Man kann nun das kontinuierliche Rauschspektrum so betrachten, als ob es

aus einer Vielzahl von einzelnen sinusférmigen PM-Seitenbédndern entstanden ware. Diese
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2 Grundlagen der Frequenzsynthese

Annahme ist genau dann zulassig, wenn die Summe der Leistungen aller aquivalenten
sinusformigen  Modulationssignale gleich der Leistung des zu reprasentierenden
Rauschsignals ist. Es ist zu beachten, dalR diese Analogie nur unter der Annahme der
Gliltigkeit von Gl. (2.6) und bei gleichzeitiger Vernachlassigung der durch das Rauschen
hervorgerufenen Amplitudenmodulation zulassig ist. In Anlehnung an diese Betrachtungen
wird als MaR fur das Phasenrauschen L(f,,) das Verhéltnis von gemessener Leistungsdichte
Snn(fm) in einem Rauschseitenband bei einem Frequenzabstand f,, von der synthetisierten
Frequenz fs, in einer Messbandbreite von 1Hz und der Leistung des Tragersignals Ps bei der

Frequenz fsy, eingefihrt.

L fm — Snn,Einseiten an (fm)
( %BC/HZ_ |:>b : 28)

S

Die Definition nach Gl. (2.8) besitzt keine besondere mathematische Bedeutung, sie gilt jedoch
allgemein als Messvorschrift fir die Charakterisierung der Rauscheigenschaften von
Signalquellen. Ein Vergleich von S,(f») und L(fy) zeigt, dal beide Werte identisch sind, wenn

in beiden Fallen die gleiche Tragersignalleistung Ps zugrunde gelegt wird.

Ein zweiter Ansatz zur Bestimmung der Rauscheigenschaften von Signalquellen geht von der
Ermittlung der integrierten Rauschleistung in einem bestimmten Frequenzband rund um die
Tragerfrequenzlinie aus. Dabei wird ausgehend von der Tragerfrequenz fsy, ein Frequenzband
von *1Hz von der Messung ausgeschlossen (Abb. 2.5).

A

OXO
- — "
K Trager
Phasen-
rauschen ™
Rauschful
"15kHz | 15kHz f

fsyn

Abb. 2.5: Definition der integrierten Rauschleistung, SNR = Signal-Rausch-Verhéltnis in einer

Bandbreite von 30kHz (ausschlieB3lich 2Hz) um den Trager

Es ist offensichtlich, daf3 diese Art der Bestimmung des Phasenrauschens mit der ersten
Messmethode durch die Integration der Rauschleistungsdichte unter der in Abb. 2.4
dargestellten Phasenrauschkurve verbunden ist. Es ist (blich, den Wert des integrierten
Phasenrauschens in einem Bereich von 1Hz bis 15kHz auf beiden Seiten des synthetisierten

Tragersignals zu messen. Es gilt:
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2 Grundlagen der Frequenzsynthese

Lint(fm%BC:]_mg P”";jAB . AB = +[1Hz,15kHZ] (2.9)
Messtechnisch ist dieser Wert gegenliber der ersten Methode bedeutend einfacher zu
bestimmen. Der Wert des Phasenrauschens nach Gl. (2.9) ist ein guter Indikator fur das
Gesamtleistungsvermégen eines Frequenzsynthesizers. Durch die Integration gehen jedoch
alle detaillierten Informationen tber den Verlauf der Phasenrauschkurve verloren. Der Wert ist
mit dem aus der Nachrichtentechnik bekannten Parameter Signal-Rausch-Abstand (SNR)

vergleichbar.

Neben diesen Methoden ist die Angabe der Stérungen durch Frequenzmodulation in dBm pro
Quadratwurzel Hertz bzw. der Stérungen durch Phasenmodulation in Rad pro Quadratwurzel
Hertz méglich. Eine weitere Methode der Bestimmung des Phasenrauschens ist im Zeitbereich

mit Hilfe der Alan-Varianz méglich.

Es ist aber auch moglich, Rickschlisse tber die zeitliche Abweichung des realen Signals vom
idealen Ausgangssignal des Synthesizers unter Verwendung der Analogie der Modulation mit

einzelnen Sinussignalen zu gewinnen. Es gilt:

S\":\:.Einseitenban%B =10 [[]g M (2.10)
PTrager

Das phasenmodulierte Signal Xe.a(t) kann mit Hilfe der Besselfunktionen mit dem
Modulationsindex B, der die maximale Phasenabweichung vom Idealsignal kennzeichnet,

beschrieben werden.

Xeea (t) = A{JO(B)sin(wS/nt)+ Jl(,B)[sin((a)S/n + wm)t)— Sin((wsyn _ wm)t)] -
+J2(,8)[sin((wwn + Zwm)t)—sin((wwn - Zwm)t)] (2.11)

+3,(Bsin((c + 30,)t)- sl 30, )e) +--}

Fir sehr kleine Phasenabweichungen gilt 5<<1 und damit Jo(B) U1, J.(B) U A2, I(B), Is(P) ...
Jn(B) 0. Daraus folgt:

. DJ
S\":\:'Emsenenban%B =10 |:[]g W% =20 Eﬂg@g (212)

Beim Ubergang von der Phasenabweichung zur Frequenzabweichung vom idealen

Ausgangssignal ergibt sich folgender Ausdruck:
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2 Grundlagen der Frequenzsynthese

S\IREinseitenban%B =20 [ﬂg%imax % (2.13)

Der Wert SNREginseitenbang in Gl. (2.12) und Gl. (2.13) kann unmittelbar mit dem durch Gl. (2.8)
definierten Wert L(f,) fur das Phasenrauschen verglichen werden. Die Analogie der
Modulation mit einzelnen Sinussignalen kann somit bei gegebenen Phasenrauschwerten L(f,)

genutzt werden, um eine aquivalente Phasen- bzw. Frequenzabweichung zu bestimmen.

2.2.6 Signalausgangsparameter

Zu den wichtigsten Parametern, die den Signalausgang eines Frequenzsynthesizers
beschreiben, zéhlen Ausgangsleistung und -impedanz, sowie deren Anderungen Uber den
Frequenzbereich des Synthesizers. Die Ausgangsleistung wird gewdhnlich in dBm angegeben
und sollte entweder fiir alle Ausgangsfrequenzen konstant oder in einem begrenzten Bereich
mit einer bestimmten Schrittweite einstellbar sein. Die Ausgangsimpedanz entspricht der
Lastimpedanz des Frequenzsynthesizers. Die meisten HF-Systeme fordern eine Lastimpedanz
von 50Q bzw. 75Q.
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3 Direkte digitale Synthese

3 Direkte digitale Synthese

Auf dem Gebiet der Frequenzsynthese unterscheidet man zwischen drei unterschiedlichen

Synthesetechniken:
* der direkten analogen Synthese (DA-Synthese),
* dem Phasenregelkreis (Phase-Locked-Loop, PLL-Synthese) und

» der direkten digitalen Synthese (DDS-Synthese).

Es existieren fundamentale Unterschiede zwischen der DDS und der DA- bzw. PLL-Synthese.
Obwohl bei der DA- und PLL-Synthese digitale Baugruppen wie Teiler oder Phasendetektor
verwendet werden, zéhlen sie zu den analogen Synthesetechniken. Als Signalgenerator
fungiert in beiden Fallen ein Oszillator, der gewdhnlich aus einem riickgekoppelten Verstéarker
besteht und der unter speziellen Betriebsbedingungen arbeitet. Die Schwingfrequenz des
Oszillators ist in einem engen Frequenzbereich variabel und wird durch externe Steuersignale
festgelegt. Bei der direkten digitalen Frequenzsynthese hingegen wird das Signal
ausschlie8lich auf digitalem Wege erzeugt und in seinen Eigenschaften beeinflut. Nach der
vollstandigen digitalen Generierung erfolgt die Transformation in ein analoges Signal mit Hilfe
eines D/A-Wandlers. Die digitale Frequenzsynthese ist deshalb eher als ein Teilgebiet der

digitalen Signalverarbeitung als der gewdhnlichen Frequenzsynthese aufzufassen.

Abb. 3.1 zeigt eine mégliche grundlegende Klassifizierung der Frequenzsynthesizer. Fir jede

Klasse gibt es typische Arten von Synthesizern, die ebenfalls aufgefiihrt sind.

| Frequenzsynthese |

[ I I ]
inkoharente koharente direkte koharente koharente direkte
Synthese Synthese indirekte Synthese digitale Synthese

Fractional-N Synthese
Synthese mit mehreren | |brute-force Synthese analoge PLL )
Referenzfrequenzen harmonic Synthese digitale PLL Standard-DDS
/\

PLL-Synthese

direkte analoge Synthese direkte digitale Synthese

Abb. 3.1 : Klassifizierung von Frequenzsynthesizern
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3.1 Vergleichende Analyse mit herkdmmlichen Synthesetechniken

Die drei prinzipiellen Konzepte der Frequenzsynthese, die PLL-, die direkte analoge und die
direkte digitale Synthese weisen bestimmte Vor- und Nachteile auf. Die PLL-Technik ist in
einem weiten Frequenzbereich anwendbar. Das Einsatzgebiet von PLL-Synthesizern erstreckt
sich vom Audiofrequenzbereich bis hin zum Millimeterwellenbereich und ist abhangig von der
Frequenz des PLL-Oszillators. Die Grundstruktur von PLL-Synthesizern ist relativ einfach und
sie sind durch einen sehr hohen Entwicklungstand gekennzeichnet. Es existieren
Einchiplésungen, die einen hohen Integrationsgrad bei sehr geringen Herstellungskosten
aufweisen. Mit PLL'’s lassen sich nur bedingt hohe Schaltgeschwindigkeiten realisieren und die
Anwendung in Systemen mit analogen Modulationsverfahren ist unkompliziert. Die
Realisierung einer sehr hohen Frequenzauflésung ist bei der PLL-Synthese mit groRRen
Schwierigkeiten verbunden und fihrt zu sehr komplexen Systemstrukturen. Die Integration von
sehr hochwertigen steuerbaren Oszillatoren erweist sich ebenfalls als Problem. Digitale
Modulationsverfahren werden durch PLL-Synthesizer nur bedingt unterstitzt, d.h., fir eine

ausreichende Genauigkeit ist ein hoher Aufwand erforderlich.

Die direkte analoge Synthese zeichnet sich durch eine sehr hohe nutzbare
Frequenzbandbreite aus. Durch Anwendung von Frequenzvervielfachern kbnnen Frequenzen
von Uber 50GHz mit dieser Technik erzeugt werden. Dieses Synthesekonzept ist ohne Zweifel
dominierend im Mikrowellen- und Millimeterwellenbereich. Es kann eine sehr hohe
Schaltgeschwindigkeit erreicht werden und die spektrale Reinheit des synthetisierten Signals
ist exzellent besonders in der Ndhe des Tragersignals. Die direkte analoge Synthese ist relativ
unhandlich, da die Mdglichkeiten zur Integration sehr gering sind. Sie erfordert einen hohen
Hardwareaufwand und ist sehr kostenintensiv. Die Anwendung von analogen und digitalen

Modulationsverfahren ist kompliziert.

Direkte digitale Frequenzsynthesizer weisen eine beschriankte Frequenzbandbreite auf, die
maximale Signalfrequenz liegt zur Zeit bei etwa 1GHz. Die Architektur derartiger Synthesizer
ist durch die Verwendung digitaler Verfahren sehr einfach und kompakt. Die erreichbare
Frequenzauflésung ist praktisch nicht begrenzt. Die Schaltgeschwindigkeit ist sehr hoch und
direkte digitale Frequenzsynthesizer verfiigen tber ein phasenkontinuierliches Schaltverhalten.
DDS-Synthesizer eignen sich hervorragend als digitale Modulatoren. Die spektrale Reinheit ist
im Vergleich zu den anderen Synthesetechniken relativ schlecht, da durch systembedingte
Quantisierungsfehler und den Einsatz von D/A-Wandlern eine Vielzahl von diskreten Stérern

unmittelbar in das Signalspektrum eingebracht werden.

Es ist interessant, dal} jedes Synthesekonzept spezielle Vorteile aufweist, die in anderen

Techniken nicht verfligbar sind. Es liegt deshalb nahe, durch die Kombination verschiedener
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3 Direkte digitale Synthese

Konzepte auch deren Vorteile gemeinsam auszunutzen. Die Kombination der PLL-Synthese
mit der DDS fihrt zum Beispiel zu einer groRen Frequenzbandbreite mit einer hohen
Frequenzauflésung. Durch die Verschmelzung der direkten analogen mit der direkten digitalen
Synthese kdénnen digitale Modulationsverfahren im Millimeter- und Mikrowellenbereich realisiert
werden [PTS310].

Die PLL- und die direkte analoge Synthese haben einen sehr hohen Entwicklungsstand
erreicht, wahrend die DDS ein Konzept darstellt, das sich noch in einer Entwicklungs- und
Profilierungsphase befindet. PLL-Synthesizer besitzen nach wie vor die gréf3te industrielle
Bedeutung und sind im Bereich der Frequenzsynthese marktbeherrschend. Die direkte
analoge Synthesetechnik konnte in den letzten Jahren in dem Mal3e an Bedeutung gewinnen,
wie die Mikrowellentechnik Einzug in Bereiche der Kommunikationstechnik hielt. Dabei wurden

die Prinzipien der direkten analogen Synthese jedoch kaum weiterentwickelt.

Die PLL-Technik konnte durch die Einfihrung des Fractional-N-Verfahrens wesentlich
weiterentwickelt werden. Die Fractional-N-Synthese weist groRe Ahnlichkeiten mit der DDS auf
und stellt ein hybrides DDS-PLL-System dar.

Die DDS hat sich in den letzten 10 Jahren von einem neuen, begrenzt einsetzbaren
Synthesekonzept zu einer bedeutenden Technologie mit steigender Popularitat entwickelt.
Insbesondere wurde diese Entwicklung durch die enormen Fortschritte in der Halbleiter-
technologie, der Einfihrung von kostenglnstigen applikationsspezifischen Schaltkreisen
(ASIC’s) und der Entwicklung hochwertiger Digital-Analog-Wandler ausgeltst. Weiterhin haben

folgende Punkte wesentlich zur Weiterentwicklung der DDS-Technologie beigetragen:
* Entwicklung von Rechnerarchitekturen mit dezimaler Arithmetik

* Entwicklung effektiver Kompressionsmethoden zur Minimierung der notwendigen Sinus-

ROM-Tabelle (Einsparung von Chipflache)

* Schaffung eines hohen Integrationsniveaus bei der Herstellung kompletter DDS-
Synthesizer auf einem Chip, wobei verschiedene Modulationsarten und andere digitale

Funktionen eingeschlossen sind
e Fortschritte im theoretischen Verstandnis der Funktionsweise einer DDS

Die direkte digitale Frequenzsynthese hat jedoch bis heute noch keine vollkommene

technologische Reife erzielt, der Erfolg flir die Zukunft ist aber vielversprechend.

Eine Zusammenfassung der wesentlichen Vor- und Nachteile der analogen und digitalen

Frequenzsynthese gibt die folgende Ubersicht.
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Darstellung der Vorteile:

analoge Synthese (DA/PLL) DDS

* Synthese von hohen bis sehr hohen
Frequenzen

sehr feine Frequenzauflésung

* geringes Phasenrauschen (Uber den|e einfache Realisierung einer breitbandigen
gesamten Frequenzbereich digitalen Phasen- und Frequenzmodulation

* ermoglicht Synthese (ber einen groRe|* sehr kurze Einschwingzeit bei sprunghaften
Frequenzbereich Frequenzanderungen

» geringe Pegel der diskreten Storfrequenzen |+ sehr hohe Langzeitkonstanz durch minimale
Drifterscheinungen

» billiger fur einfache Applikationen » exakte digitale Frequenzeinstellung

Darstellung der Nachteile:

analoge Synthese (DA/PLL) DDS

* lange Einschwingzeiten * relativ niedrige maximale Ausgangsfrequen-
zen und begrenzte Synthesebandbreite

* hohe Komplexitat der Schaltungsstrukturen|s hohe Verlustleistung bei hohen Synthese-
fur die Realisierung hoher Schaltge- frequenzen
schwindigkeiten, geringen Rauschens und
grol3er Schleifenbandbreiten

* unzureichende Frequenzauflésung bei|* Probleme bei der Dampfung von diskreten
gleichzeitigem groRem Ausgangsfrequenz- Storfrequenzlinien
bereich

3.2 DDS-Prinzip und Standard-DDS-Synthesizer

Die Theorie der direkten digitalen Frequenzsynthese ist wie die meisten Methoden der
digitalen Signalverarbeitung eng mit dem Abtasttheorem nach Shannon verbunden. Danach
kann ein analoges Signal s,(t) mit einem bandbegrenzten Signalspektrum X.o(w) der Breite
B = [-wy,wy] durch zeitdiskrete Signalwerte s,(k) vollstandig beschrieben werden, wenn die Zeit
To zwischen zwei Abtastwerten, die auch als Abtastrate bezeichnet wird, folgender Bedingung

genugt:

(3.1)
AuBerdem gilt, dal3 das Frequenzspektrum X,(cw) des zeitdiskreten Signals s,(k) nicht mehr
bandbegrenzt ist, d.h., durch den Abtastprozel3 wird eine Vielzahl neuer Frequenzen generiert.

Die Wandlung des analogen in ein zeitdiskretes Signal fuhrt zu einer periodischen
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Wiederholung des Frequenzspektrums X,(w) des analogen Signals sy(t) mit einer
Wiederholperiode im Frequenzbereich von 2. Dieser Effekt ist unter dem Begriff Aliasing in
der digitalen Signalverarbeitung bekannt. Weiterhin gilt, daf3 ein zeitdiskretes Signal ohne
einen Informationsverlust wieder in ein analoges Signal Uberfuhrt werden kann, wenn es im
Spektrum X,(w) des zeitdiskreten Signals zu keinen Uberschneidungen der sich
wiederholenden Teilspektren Xao(w) kommt. Es ist offensichtlich, da’ dies genau dann der Fall

ist, wenn Gl. (3.1) gultig ist.

Bei der direkten digitalen Frequenzsynthese wird das Prinzip der Signalabtastung invertiert,
d.h., die Signalwerte werden zu diskreten Zeitpunkten erzeugt. Das zeitdiskrete Signal kann
dann unter Beachtung des Abtasttheorems nach GIl. (3.1) in ein analoges Signal umgesetzt
werden. Dies entspricht der Grundfunktion der DDS. Alle Varianten und Erweiterungen der
Standard-DDS dienen im Grunde nur der Steigerung der Effizienz, der Glte und der

allgemeinen Leistungsfahigkeit des Synthesizers.

Ausgehend von diesem Wirkprinzip ergibt sich der grundlegende Aufbau eines Standard-DDS-
Synthesizers zur Erzeugung eines sinusférmigen Signals, der in Abb. 3.2 dargestellt ist. Die
wichtigsten Elemente der Anordnung sind ein Akkumulator (1), eine Sinus-ROM-Tabelle (2),
ein D/A-Wandler (3) und ein TiefpalZfilter (4).

Sc
fc

Frequenz-
steuerwort N

Sinus-
ROM-
Tabelle

4
Tiefpal- Sbps
filter

| D/A-
Wandler

Phasen-
akkumulator

binarer Akkumulator, )
Bitbreite: m Bits 909 sin(¢(k)) Soa Soos

Abb. 3.2 : Prinzipschaltbild einer Standard-DDS

Das Ausgangssignal spps des Standard-DDS-Synthesizers ist ein Sinussignal mit konstanter

Amplitude und fester Phasenlage.

Sops(t) = AGN(Wopst + P ops) (3.2)

Das im Akkumulator (1) gebildete Phasensignal ¢(k) ist eine lineare Funktion in Abhangigkeit
von der Zeit t (siehe Abb. 3.2) und der Differenzenquotient Ag¢/At bestimmt die
Ausgangsfrequenz ahps des Frequenzsynthesizers. Um die Amplitudenwerte des zeitdiskreten

Sinussignals erzeugen zu kénnen, erfolgt die Abbildung der Phasenwerte ¢(k) auf die Werte
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der Funktion y =sin(¢(k)). Dies geschieht mit Hilfe der Sinus-ROM-Tabelle (2). Zur
Generierung des analogen Ausgangssignals wird der D/A-Wandler (3) und das Tiefpaf3filter (4)

verwendet.

Die Funktion des DDS-Akkumulators kann wie folgt beschrieben werden:

AK)=Ak-1)+N mit k,ANON (3.3)

Der Wert von A(k) entspricht dem aktuellen Akkumulatorinhalt zum Zeitpunkt k und N ist das
Steuerwort, welches zu jedem Taktzeitpunkt k addiert wird. Der Akkumulator arbeitet
demzufolge als digitaler Integrator und liefert eine lineare Rampenfunktion am Ausgang (siehe
Abb. 3.2).

Ein Akkumulator, in dem alle Werte im binaren Zahlenformat dargestellt und verarbeitet
werden, kann bei einer Bitbreite von m-Bit genau M = 2™ verschiedene Zustande annehmen.
Der Wertebereich von A(k) ist dann gleich dem Intervall [0, M-1] mit A(k) ON. Die
Verwendung der bindaren Zahlendarstellung ist fir die eigentliche Funktionsweise der DDS
nicht zwingend vorgegeben, aus rechentechnischer Sicht jedoch am effektivsten. Wenn der
akkumulierte Wert A(k) groRer als M-1 wird, kommt es zu einem Uberlauf des Akkumulators
und A(k) wird um den Wert M vermindert. Dieser Sachverhalt kann mit Hilfe des Modulo-

Operators ausgedriickt werden, der wie folgt definiert ist:

c=a(modb) O b+c=a ab,cdIN (3.4)

Die Funktion eines Akkumulators lautet demzufolge:

A(k)=k N (mod M) (3.5)

Die Werte A(k) bilden das Ausgangssignal des digitalen Integrators und werden gemafR} Abb.
3.2 zur Darstellung der zeitdiskreten Phaseninformation ¢(k) genutzt. Gleichzeitig dient dieses
Signal direkt als Adressindex fir die Sinus-ROM-Tabelle. Um den Bezug zur

Phaseninformation herzustellen, wird folgende Beziehung zwischen A(k) und ¢(k) eingefiihrt:

¢ (k)= A(k)DIZVI—n (3.6)

Durch die Modulo-Operation nach Gl. (3.6) erfolgt die Generierung eines periodischen

Phasensignals in den Grenzen von null und 21t

Die Akkumulationsgeschwindigkeit und damit die Frequenz des synthetisierten Signals hangt
nur von der Systemtaktfrequenz fc = 1/Tc und dem Wert des Steuerwortes N ab. Es gilt

folgender allgemeiner Zusammenhang:
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1 ﬂ N
f =— =—f 3.7
oS oAt M € 3.7

Gl. (3.7) wird als Grundgleichung der direkten digitalen Frequenzsynthese bezeichnet. Ist der
Wert von N gleich null, erfolgt keine Anderung des Akkumulatorinhalts. Dies entspricht der

Generierung eines Signals mit der Frequenz null.

Es ist bemerkenswert, daf3 die eigentliche Signalsynthese durch eine digitale
Zustandsmaschine erfolgt, deren einzelne Zustdnde zu jedem Zeitpunkt bekannt sind.
Dadurch ist es relativ einfach, eine definierte Anderung der Phase, eine Frequenzanderung
oder auch eine Amplitudenmodulation auf digitalem Wege einzufiihren. Die Genauigkeit dieser

Operationen wird nur durch das Auflésungsvermégen der Zustandsmaschine bestimmt.

An dieser Stelle soll auf einen besonderen Effekt bei der digitalen Synthese von sinusférmigen
Signalen aufmerksam gemacht werden. Das Steuerwort N kann den Wert jeder beliebigen
natirlichen Zahl annehmen, die kleiner als M ist. Abb. 3.3 zeigt die Phasenwerte ¢(k) mit den
dazugehdrigen Amplitudenwerten eines Sinussignals in einem 3-Bit breiten DDS-Akkumulator,

wenn das Steuerwort die Werte N; = 1 und N, = M-N; = 7 annimmt.

1 Originalsignal: M =8, N; = 1 1 Aliasing-Signal: M =8, N, =7
sin(9(9) T T sin(9(K) T T
(o2 S5 (L (L » (0] -3 (L (L & ®
_1 " © e _1 "o, & oo
01 2 3 45 6 7 8 0 1 2 3 4 5 6 7 8 Taktzeitpunktek
0123 45670 0 7 6 5 4 3 2 1 0 Akkuinhalt
Sinus-ROM-Tabelle:
Akkuinhalt A(k) | O 1 2 3 4 5 6 7
9(K) in rad O | m| m |3 | m |57 30|70
4 2 4 4 2 4
sin(¢(k)) 0 Q 1 Q 0 _Q -1 _ﬁ
2 2 2 2

Abb. 3.3: Entstehung des Aliasing-Signals in der DDS

Es ist offensichtlich, daf? die Frequenz des synthetisierten Signals in beiden Féllen identisch
ist. Beide Ausgangssignale sind jedoch zueinander um 180° phasenverschoben, d.h., das
Sinussignal wurde invertiert. Abb. 3.4 veranschaulicht diesen Effekt mit Hilfe rotierender

Zeiger, die das Original- bzw. das Aliasing-Signal reprasentieren.
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. 0°
ay w‘asing

90~ 270°

180°

Abb. 3.4 : Darstellung des Aliasing-Effektes durch rotierende Zeiger

Verallgemeinert gilt, daf fir alle Steuerworte N < M/2, der Zeiger entgegen dem Uhrzeigersinn
rotiert. FUr alle Steuerworte N > M/2 rotiert der Zeiger im Uhrzeigersinn. Im zuletzt genannten
Fall wird nicht das sinusférmige Signal mit der Frequenz fpps selbst, sondern das Aliasing-
Signal mit der Frequenz fc-fops erzeugt. Diese Frequenz gehort zum eigentlichen
Frequenzspektrum des zeitdiskreten Sinussignals mit der Frequenz fpps und es entsteht nach
der Konvertierung in ein analoges Signal in beiden Fallen ein Sinussignal mit der Frequenz
fops. Eine Unterscheidung der Signale ist nur noch durch die Phasenlage der Signale mdglich
(siehe auch Abb. 3.3). Ein digitaler Frequenzsynthesizer zur Generierung von Sinussignalen
kann demzufolge nur Signale in einem Frequenzbereich von 0 bis fc/2 erzeugen. Die in
Gl. (3.7) dargestellte Grundgleichung der digitalen Frequenzsynthese ist deshalb nur dann
eindeutig, wenn der Wertebereich flr das Steuerwort N eingeschrankt wird:

0<N<— mit M,NON (3.8)

M
2
Die Einschréankung des Wertebereichs von N nach Gl. (3.8) gilt zunachst nur fiir die Standard-
DDS-Synthese, deren prinzipielle Funktionsweise in Abb. 3.2 dargestellt ist. Wird die
Anordnung der einzelnen Baugruppen innerhalb der DDS verédndert, ergeben sich andere
Betriebsbedingungen und somit neue Glltigkeitsbereiche fiir den Wert des Steuerwortes N.
Bei der Beschreibung der Pulse-Output-DDS im Kap. 4.2.1 wird noch naher auf diesen Effekt

eingegangen.

Die im Akkumulator gespeicherte Phaseninformation wird zur Weiterverarbeitung der Sinus-
ROM-Tabelle zugefuhrt. Mit deren Hilfe erfolgt die Konvertierung der Phasenwerte ¢(k) in
Amplitudenwerte einer Sinusschwingung sin(¢(k)). In den meisten Fallen ist die Bitbreite m des
Akkumulators bedeutend groRer als die Adresswortbreite o des ROM-Speichers. Demzufolge
wird nur ein Teil der Akkumulatorbits fir die Adressierung verwendet, d.h., die
Phaseninformation in den m-o niederwertigen Bits wird fiir Phasen-Amplituden-Konvertierung

nicht genutzt. Weiterhin kann die Amplitudeninformation im ROM-Speicher nur mit einer

26



3 Direkte digitale Synthese

endlichen Datenwortbreite p dargestellt werden. Durch diese Beschrankungen in der
Dimension des ROM-Speichers werden sowohl bei der Phasen- als auch bei der
Amplitudeninformation des synthetisierten Signals Quantisierungsfehler verursacht. Diese
Fehler fihren zu unerwiinschten Storfrequenzlinien im Spektrum des synthetisierten Signals.

Eine genaue Beschreibung der Quantisierungsfehler erfolgt im Kap. 3.4.5.

Den AbschluB der Synthese bildet die Konvertierung des Digitalsignals in ein analoges
sinusformiges Signal. Das Tiefpalffilter dient zur Unterdriickung der Aliasing-Frequenzen nach

der Signalwandlung.

3.3 DDS und Modulation

Die Amplitude und die Phase des generierten Signals sind bei der direkten digitalen
Frequenzsynthese zu jedem Zeitpunkt bekannt und kénnen auf einfache Art und Weise
beeinfludt werden. Dies bildet die Grundlage fir die Einfilhrung einer beliebigen
Modulationsart. Der groRe Vorteil besteht dabei darin, dal jede Modulation mit digitaler
Genauigkeit ausgefuhrt wird. Abb. 3.5 zeigt, wie in einer Standard-DDS eine Frequenz- ,

Phasen- bzw. Amplitudenmodulation realisiert werden kénnen.

Modulations-/Steuerungsregister

FSK-Toggl 9 1
-Toggle
99 16 Uy
: ' digital
. igitale
N\ Register Phasen- Amplituden-
32\ 1 2 register kontrolle
A A A
32 16 11
A A
Phasen- (k) ) Pem(K) Sinus-ROM- s \ SDDS(Q
akkumulator Addierer > Tabelle Multiplizierer \— D/A-Wandler >
16 12
Pulse-
modulation Standard-DDS
Ein/Aus

Abb. 3.5 : Realisierung verschiedener Modulationsarten in einem Standard-DDS-Synthesizer

Da die Frequenz bei einem DDS-Synthesizer Uber das Steuerwort N gedndert werden kann,
erfolgt eine Frequenzmodulation direkt durch die Beeinflussung des Wertes von N. Eine
wichtige grundlegende Eigenschaft der DDS besteht darin, da? bei einer Anderung des
Steuerwortes N und damit der Ausgangsfrequenz des Synthesizers prinzipbedingt kein

Phasensprung auftreten kann. Dies entspricht einem phasenkontinuierlichen Schaltverhalten.

Die Phasenmodulation kann mit Hilfe eines zusatzlichen Addierers, der zwischen dem

Phasenakkumulator und der Sinus-ROM-Tabelle angeordnet ist, realisiert werden. Die Addition
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3 Direkte digitale Synthese

einer beliebigen positiven oder negativen ganzen Zahl, die kleiner als M ist, fihrt zu einer
positiven oder negativen Phasenverschiebung &¢pm im Bereich (-2m2m). Abb. 3.6
veranschaulicht diesen Vorgang.

¢ A
2T

_1.dé !
2 dt

DDS

Abb. 3.6: Beeinflussung der Phasenlage des synthetisierten Signals

Fur eine Amplitudenmodulation wird ein zusétzlicher Multiplizierer benétigt, der sich zwischen
der Sinus-ROM-Tabelle und dem D/A-Wandler befindet. Der Aufwand fiir eine digitale
Amplitudenmodulation ist bei der DDS relativ hoch, da ein digitaler Multiplizierer in der Regel

ein hohen Hardwareaufwand erfordert.

Das Ausgangssignal des DDS-Synthesizers mit den verschiedenen Modulationsarten nach
Abb. 3.5 laft sich wie folgt beschreiben:

Soos(t) = Ala) Bin(w(N) E + ¢ (B)) (3.9)

Dabei beschreibt die Funktion A(a) die mogliche Amplitudenmodulation, ¢(B) die

Phasenmodulation und «w(N) die Frequenzmodulation.

Mit Hilfe der Funktion w(N) kdnnen neben einer Frequenzmodulation aber auch die lineare
Anderung der Ausgangsfrequenz (Chirp-Funktion) bzw. andere Standardfunktionen, wie die
Frequenzanderung nach einer Rampenfunktion oder der si-Funktion, realisiert werden.
AuBerdem ist festzustellen, dal3 die DDS beste Voraussetzungen zur Realisierung aller
digitalen Modulationsarten bietet, da jede Anderung der Frequenz stets phasenkontinuierlich

erfolgt.

3.4 Allgemeine DDS-Parameter

Die folgenden Parameter beschreiben das allgemeine Leistungsvermégen eines Standard-

DDS-Synthesizers.

3.4.1 Ausgangsfrequenz

Wie schon im Kap. 3.2 gezeigt wurde, ist die maximale Ausgangsfrequenz f; eines Standard-

DDS-Synthesizers gleich der halben Systemtaktfrequenz fc. Aus Sicht der digitalen
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Signalverarbeitung entspricht dies der Nyquist-Frequenz und bedeutet, daR mindestens zwei
Abtastwerte einer Sinusschwingung innerhalb einer Signalperiode verfligbar sein missen. In
einem Standard-DDS-Synthesizer kann diese theoretische Grenze in der Regel nicht erreicht
werden. Um in der Nahe der Nyquist-Frequenz eine ausreichende Dampfung der Aliasing-
Signale gewahrleisten zu kénnen, mul die maximale DDS-Ausgangsfrequenz auf einen Wert
kleiner als die halbe Systemtaktfrequenz fc beschrankt werden, da das dem D/A-Wandler
nachgeschaltene Tiefpalifiter zur Unterdrickung der Aliasing-Frequenzen eine endliche
Steilheit der Filterkurve aufweist. Es ist jedoch bemerkenswert, dal3 die DDS eine Steuerung
durch Aliasing-Frequenzsteuerworte (Steuerwortbereich: N/2 < M < N) zulaf3t (siehe Abb. 3.3).

In einigen wenigen Anwendungen wird dieser Effekt auch ausgenutzt.

3.4.2 Frequenzauflésungsvermogen

Die Frequenzauflosung oder der kleinste Frequenzschritt, den die DDS erlaubt, wird
ausschlief3lich durch die Bitbreite m des Akkumulators bestimmt. Unter der Annahme einer
bindren Zahlendarstellung im Akkumulator berechnet sich die Frequenzauflésung einer DDS

wie folgt:

A =_c (3.10)

Bei einer Systemtaktfrequenz von 100MHz und einer Wortbreite von 32-Bit ergibt sich
beispielsweise eine Schrittweite von ca. 0,025Hz. Eine Erhéhung der Bitbreite des
Akkumulators ist gerade bei Verwendung der bindren Zahlendarstellung im Akkumulator
unkompliziert und erhdht die Kosten und die Komplexitat des Synthesizers nur unwesentlich.
Um mit herkémmlichen Synthesetechniken, wie der PLL oder der direkten analogen Synthese,
eine ahnlich gute Frequenzauflésung zu erreichen, ist ein wesentlich héherer Mehraufwand zu
betreiben. Verglichen mit der notwendigen Systemkomplexitdt und den damit verbundenen
Herstellungskosten bei diesen Synthesetechniken besitzt die DDS hier zweifelsfrei

entscheidende Vorteile.

3.4.3 Schaltgeschwindigkeit

Wie im Kap. 2.2.2 dargestellt wurde, berechnet sich der Parameter Schaltgeschwindigkeit aus
dem Quotient der Frequenzanderung Af und der dafiir benétigten Zeit At. Bei der Standard-

DDS setzt sich die fir die Anderung benétigte Zeit aus zwei Komponenten zusammen:

At =T, +T, (3.11)

ig
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Der Wert Ttp kennzeichnet die notwendige Zeit, um die durch den Schaltvorgang verursachten
Einschwingvorgange im Tiefpalfilter abklingen zu lassen. Weiterhin wird die Zeit Tqiq bendtigt,
um ein geandertes Steuerwort N im Digitalteil des Synthesizers zu verarbeiten. In den Wert
von Tgg geht vor allem die Verarbeitungszeit des Akkumulators ein. Die Schaltzeit der Sinus-
ROM-Tabelle und die Verarbeitungsgeschwindigkeit des D/A-Wandlers spielen hingegen keine
Rolle, da diese nur den Restriktionen gentigen mussen, die durch die Systemtaktperiode Tc
gegeben sind. Besonders in DDS-Synthesizern mit hohen Taktfrequenzen (fc>100MHz)
werden bevorzugt Pipeline-Techniken im Digitalteil des Synthesizers verwendet, die eine
zusatzliche Verzogerung verursachen. Bei einer angenommenen Taktfrequenz fc von 100MHz
und einer Pipeline mit 10 Teilabschnitten betragt die Verarbeitungszeit demzufolge 100ns.
Rechnet man fir die Einschwingzeit des Tiefpaf3filters noch eine Zeit von ca. 100ns dazu,
ergibt sich eine Schaltzeit von etwa 200ns. Im Vergleich zu anderen Synthesetechniken ist
dieser Wert immer noch exzellent und bringt gleichzeitig den Vorteil mit sich, dal er

unabhéngig von der Grél3e des Frequenzsprungs ist.

Ein weiteres Problem entsteht durch eine von der Akkumulation selbst bedingten
Verzdgerungszeit. Zur Erdrterung soll angenommen werden, daf3 von einem m-Bit breiten
Akkumulator die héchstwertigen o Bits flir die Adressierung der Sinus-ROM-Tabelle genutzt
werden. Wenn sich jetzt das niederwertigste Bit (LSB) des Steuerwortes &andert, sind
2™ Systemtaktperioden notwendig, bis diese Anderung in den héchstwertigen o Bits des

Akkumulators und damit am Ausgang wirksam wird.

fc
N l A(k)
Zm-l Zm-l .
. . Sinus-
Phasen- . |hochstwertigen ROM-
*_|akkumulator | o Bits Tabelle
Frequenz- 2o 2mo 0
steuerwort N Pprot prot
n R . |niederwertigen
: . m-o Bits
2° 2°

7

Anderung des Anderung des LSB's nach binarer Akkumulator
LSB’s von N 2™ Systemtaktperioden in Bitbreite: m Bits
den héchstwertigen o Bits
wirksam

Abb. 3.7: Quantisierung der Phaseninformation nach der Akkumulation

Diese Eigenheit der DDS fihrt leicht zu MiRBverstandnissen. Bei einer Taktfrequenz von
100MHz und mit angenommen Bitbreiten von m =32 und o =12 kann eine Anderung des
LSB‘s im Steuerwort erst nach 2% Systemtaktperioden am Ausgang eine Anderung

hervorrufen. Dies entspricht einer Zeit von rund 10ms und die Ausgangsfrequenz andert sich
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dabei um 0,025Hz. Die Verzdgerungszeit von 10ms ist sehr gering gegenlber der
Periodendauer eines Signals mit 0,025Hz. Es ist offensichtlich, dal3 diese durch den
Akkumulator bedingte Verzogerung bei einer Anderung der DDS-Ausgangsfrequenz kein

praktisches Problem darstellt.

3.4.4 Phasenverhalten bel Frequenzanderung

Die Grundstruktur des Standard-DDS-Synthesizers gewéhrleistet, daf? eine Anderung der
Ausgangsfrequenz niemals mit einem Phasensprung verbunden ist. Das phasenkontinuierliche
Schaltverhalten ist erforderlich, wenn ein kontinuierlicher Frequenzdurchlauf oder spezielle
Modulationsarten, wie FSK, MSK, GMSK u.&a. realisiert werden sollen. Die DDS erlaubt als
einzige Synthesetechnik die fehlerfreie Umsetzung von Modulationsarten, die ein
phasenkontinuierliches Schaltverhalten voraussetzen. Bei der PLL- oder der direkten analogen

Synthese ist ein derartiges Verhalten nur naherungsweise erreichbar.

3.45 Diskrete Storer

Die nicht zu vermeidende Quantisierung der Amplituden- und Phaseninformation bei der DDS-
Synthese bildet eine wesentliche Fehlersignalquelle fiir die Generierung von periodischen
Storsignalen in der DDS. Wesentliche Beitrage zum theoretischen Verstandnis der in der DDS
auftretenden Fehlersignale wurden durch die Arbeiten von Nicholas und Samueli [Nich87],
[Nich88] sowie von Cercas [Cer88] geleistet. Die darin entwickelten mathematischen Modelle
fur einen Standard-DDS-Synthesizer ermdglichen die exakte Bewertung der durch
Quantisierungseffekte hervorgerufenen Stoérsignale. Die Modelle basieren auf einem

speziellen Fehlermodell, das in Abb. 3.8 dargestellt ist.

Sc . .
fc
Phasen- Prom(K)|  sinus- D/A- TiefpaB-
N +> akkumulator ROM- Wandler filter
n (m Bits) Tabelle

&(K) £oa(K)

funktionelle Abbildung:

¢ROM (k) - Sné#ﬁ"”(k)g

Abb. 3.8: Spezielles Fehlermodell eines Standard-DDS-Synthesizers

Das Fehlermodell enthalt drei Storsignalquellen, wobei das Signal &(k) den
Quantisierungsfehler beschreibt, der bei der Adressierung der Sinus-ROM-Tabelle auftritt. Der

Fehler entsteht durch die Verringerung der effektiven Wortbreite zur Darstellung der
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Phaseninformation ¢rom(k), da zur Adressierung des ROM'’s nur die 0 héchstwertigen Bits des
Phasensignals verwendet werden (siehe Abb. 3.7). Die Phaseninformation ¢(k) wird am
Ausgang des Akkumulators durch den Wert A(k) reprasentiert. Aufgrund der binaren
Zahlendarstellung und der verwendeten Festkommaarithmetik bilden bei einem m-Bit breiten
Akkumulator die o hochstwertigen Bits den ganzzahligen Anteil Azrom(k) von A(k). Die restlichen
u = m-0 niederwertigen Bits werden als gebrochener Anteil von A(k) interpretiert und bilden

gleichzeitig das negierte Fehlersignal (k).

_ 1o ZAK) Do
Ao (K) = roor%z—0 @]2
gp (k) = Alk) = Ao (k)

(3.12)

Mit Gl. (3.6) ergibt sich fir den Phasenwert ¢rom(k), der fir die Konvertierung in der Sinus-

ROM-Tabelle genutzt wird, folgender Ausdruck:

D rom = Arom (k)% (3.13)

Aus Gl. (3.6) und Gl. (3.13) folgt unmittelbar, dal ¢rom(k)Z¢(k), wenn &(k)Z0. Der Wert &(Kk)
reprasentiert demzufolge den Phasenfehler, der durch Verringerung der effektiven Wortbreite

zur Darstellung der Phaseninformation ¢(k) entsteht.

Der Anteil des Phasensignals, der in den u niederwertigsten Bits des Akkumulators enthalten
ist, hat keinen direkten EinfluR auf das Ausgangssignal des Akkumulators, da es fir diese
Werte keine korrespondierenden Werte in der Sinus-ROM-Tabelle gibt. Statt dessen wird das
Phasensignal ¢rom(k) Uber die innere Verbindung zu den o hdchstwertigen Bits im
Akkumulator beeinfluf3t. Dies ist eine wesentliche Quelle der Fehlerentstehung innerhalb der
DDS. Insbesondere werden durch die u niederwertigsten Bits periodische Signalfolgen
erzeugt, die im eigentlichen Phasensignal zu periodischen Fehlersignalen fihren und als
Quantisierungsfehler interpretiert werden kénnen. Die Periodizitat dieser Fehler bestimmt die
Lage der diskreten Storfrequenzen im Spektrum des DDS-Ausgangssignals. Durch die
Wirkungsweise des Akkumulators ist jede diskrete Storfrequenz immer gleich einem

ganzzahligen Vielfachen der kleinsten mdglichen Synthesefrequenz i, = fo/M = fo/2™.

Das Ausgangssignal eines Standard-DDS-Synthesizers &Rt sich unter Berlicksichtigung der

Phasenquantisierung wie folgt beschreiben:

sDDs<k)=sn§‘%T<Nm—sp<k))@ (3.14)
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Das Signal (k) reprasentiert den Phasenfehler, der infolge des Quantisierungseffektes
auftritt. Dieses Signal laflt sich durch eine mit der Systemtaktfrequenz fc abgetastete
Sagezahnfunktion vollstdndig beschreiben. Das Phasenfehlersignal ist dabei identisch zu
einem DDS-Phasensignal, das in einem u-Bit breiten Phasenakkumulator mit dem Steuerwort

N; = N (mod 2") erzeugt wird. Die Amplitude des Sagezahns betragt 2" und die Frequenz ist

gleich Ny/2"T (Abb. 3.9).

N=15 M=64,u=2,0 N;=15(mod 4) = 3, TE:%

&k) A
2

A I I
k

N
w
I
o

o .- Abtastwerte, die durch Wert des Phasenfehlers entstehen

o ... Abtastwerte an den Unstetigkeitsstellen, die bei Beachtung der
Dirchlet-Bedingung entstehen

Abb. 3.9: Fehlersignalfolge infolge der Quantisierung der DDS-Phaseninformation

Mit Hilfe dieser Uberlegungen lassen sich die Auswirkungen der Phasenquantisierung auf das
Spektrum des Ausgangssignals eines Standard-DDS-Synthesizers berechnen. Dabei ist zu
beachten, dall der Wert des Quantisierungsfehlers an den Unstetigkeitsstellen der
Sagezahnfunktion gleich null ist. Um das Quantisierungsfehlersignal in eine Fourierreihe
entwickeln zu kdénnen, missen deshalb die Signalwerte an diesen Stellen dahingehend
korrigiert werden, dal3 die Abtastwerte gleich dem Mittelwert des Fehlersignals sind (siehe

Abb. 3.9). Die Grundlage fiir die Berechnung bildet das in Abb. 3.10 gezeigte Fehlermodell.

Sc _
fc
Phasen- \?(K) $rom(K)|  Sinus-
N ArV akkumulator ROM-
n (m Bits) Tabelle

&(k)
funktionelle Abbildung:

¢ROM (k) - Smghw(k)g

Abb. 3.10: DDS-Fehlermodell fur die Berechnung der diskreten Storer

In der Arbeit von Nicholas und Samueli [Nich88] wird gezeigt, wie dieser Ansatz zu einer

Ldsungsvorschrift fir die Berechnung von Frequenz und Amplitude eines beliebigen diskreten

33



3 Direkte digitale Synthese

Storers fihrt, der durch einen Quantisierungseffekt im ROM hervorgerufen wird. Ahnliche

Ergebnisse sind auch in [Cer88] zu finden.

Die Frequenzlage der diskreten Storer laRt sich mit Hilfe folgender Beziehung bestimmen:

=k m o, k=012 2 (3.15)
“ged(N, M)

Gl. (3.15) beriicksichtigt alle diskreten Storfrequenzen in einem Frequenzband von null bis zur
Frequenz fc/2. Es ist auBerdem zu beachten, dafd fur k = N/gcd(N,M) die Nutzsignalfrequenz
fops indiziert wird. Die Berechnung der Amplitude Asyx der einzelnen Stdrer erweist sich als
wesentlich komplizierter. Gl. (3.16) zeigt die Berechnungsvorschrift flr die Bestimmung der
Amplitude der einzelnen Stérer. Eine umfassende Darstellung der mathematischen Herleitung
ist in [Nich88] enthalten.

Ay = ZEI?Z_ cosec% mit %(mod 2C,)
2 2 o (3.16)
N 2

C = , C
' ged(N,2™ 2 ged(N,2™°

Die Gl. (3.15) und Gl. (3.16) zeigen, wie ein diskretes Storsignal, das durch die Quantisierung
der Phaseninformation ¢(k) entstanden ist, bei Kenntnis der Parameter N, M, o und fc bewertet
werden kann. Die hier gezeigte Berechnungsvorschrift ist jedoch einer wesentlichen
Einschrankung unterlegen. Die gezeigten Gleichungen gelten nur dann, wenn die
Adresswortbreite der Sinus-ROM-Tabelle mindestens gleich zwei ist, d.h., fiir den Parameter o
mufd o =2 gelten. Auf den ersten Blick erscheint diese Forderung als wenig bedeutend, da
eine Adressbreite von einem Bit fur die Sinus-ROM-Tabelle zu keiner sinnvollen Funktion fuhrt.
Eine direkte digitale Frequenzsynthese ist aber auch dann mdéglich, wenn nur das MSB bzw.
das Uberlaufbit des Phasenakkumulators fiir die Generierung des DDS-Ausgangssignals
verwendet wird (siehe Kap. 4.2) und dieser Fall entspricht einer Adressbreite von nur einem
Bit. In [Nich88] wird die Einschrankung des Giultigkeitsbereichs von GI. (3.15) und GI. (3.16)
damit begriindet, dal fur o = 1 auftretende Aliasing-Effekte eine direkte Berechnung der Lage

und der Amplitude einer beliebigen diskreten Stérfrequenz verhindern.

Wenn von einem m-Bit breiten Akkumulator nur o Bits fiir die Adressierung der Sinus-ROM-
Tabelle verwendet werden, kann die Quantisierung der Phaseninformation nur dann
vermieden werden, wenn sich der Wert des Phasensignals ¢(k) exakt durch eine o-Bit breite

Bindrzahl darstellen laf3t. Es gilt dann:

34



3 Direkte digitale Synthese

p(k)=0, @rou(k)=0(k) Ok (3.17)

Die Anzahl der Steuerworte N, bei denen kein Fehlersignal &(k) generiert wird, ist sehr gering
im Vergleich zur Anzahl aller méglichen Werte von N. Bei Verwendung der binaren
Zahlendarstellung ist nach Gl. (3.8) bei einem m-Bit breiten Phasenakkumulator die Anzahl
aller moglichen Steuerworte N gleich 2™". Damit lassen sich Frequenzwerte von null bis zur
halben Systemtaktfrequenz fc (Nyquist-Frequenz) erzeugen. Die Anzahl der Frequenzwerte,
bei denen eine Phasenquantisierung vermieden wird, betragt aber nur 2°*. Fir den Fall m = 32
und o = 14 ist die Anzahl aller moglichen Steuerworte N gerade gleich 2°* oder ca. 10°. Die
Anzahl der Frequenzwerte ohne Phasenquantisierungsfehler betragt aber nur 2" oder ca.
8[0°.

Eine weitere Quelle fir diskrete Storer bildet die tatsachliche Periodendauer T¢ des
synthetisierten digitalen Phasensignals ¢(k). Wenn die Periodendauer T¢ von ¢(k) ungleich
der Periodendauer Tpps des zu erzeugenden Signals mit der Frequenz fpps ist, treten
zwangslaufig diskrete Storer im Spektrum des Ausgangssignals auf. Bei Verwendung der
bindren Zahlendarstellung gilt fiir einen m-Bit breiten Phasenakkumulator:

M
T, =Tops »wenn W=a , aN (3.18)

Gemall Gl. (3.18) kdnnen diskrete Stdrer im Spektrum des Ausgangssignals nur dann
vermieden werden, wenn das Steuerwort N ganzzahliger Teiler von M =2" ist, d.h., der
Synthesizer arbeitet als idealer Frequenzteiler. Bei einem m-Bit breiten Akkumulator existieren
nur m-1 Falle, fur die GI. (3.18) giiltig ist. Es ist zu beachten, daf} die durch diesen Effekt
generierten diskreten Storfrequenzen nicht durch das Fehlersignal (k) verursacht werden
und nicht mit diesem Signal in Verbindung gebracht werden durfen. Vielmehr ist diese
Generierung von diskreten Stérern dem eigentlichen Prinzip der Signhalerzeugung geschuldet.
Zum besseren Verstandnis soll dies an einem Beispiel erlautert werden. Die Bitbreite des
Akkumulators soll m = 4 betragen und alle Werte werden im binér Zahlenformat dargestellt.
Demzufolge ergibt sich fir den Parameter M ein Wert von 16. Wenn der Wert des
Steuerwortes N gleich 2 ist, erreicht der Akkumulator nach acht Systemtaktperioden exakt den
Phasenwert von 21t Die Ausgangsfrequenz ist demzufolge gleich fc/8 und der Akkumulator

nimmt folgende Zustande ein:
Ak)={0,2 4,6,8101214,0,...}

Wenn jedoch das Steuerwort einen Wert N = 6 aufweist, gilt fir die Akkumulatorzustande A(k):
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Alk)={0,6,12 2814,4,10,0,...}

Im letzten Fall werden drei Perioden des DDS-Ausgangssignals bei einer DDS-Frequenz
foos = Y16k bendtigt, um zum Ausgangspunkt der Akkumulation A(k)=0 zuriickzukehren. Die
diskreten Stérfrequenzen werden deshalb bei fs, = 7:fhos und deren Oberwellen zu finden
sein. Prinzipiell ist dieses Verhalten durch die Funktionsweise des Phasenakkumulators
bestimmt. Dieser fungiert als digitaler Integrator gefolgt von einer Modulo-M-Operation. Diese
Funktionen gewahrleisten, daR am Ausgang die gewinschte Signalfrequenz fops = Vulft
generiert wird. Es entstehen jedoch weitere unerwiinschte periodische Signale mit folgender
Basisfrequenz fsp pase:

f

_gcd(N,'V')DfC . f =K k=123... (3.19)

sp,base M P sp,base ?
Mit Hilfe der Funktion gcd(a,b) wird der gréf3ste gemeinsame Divisor von a und b bestimmt. Ein
Vergleich von Gl. (3.19) mit GI. (3.7) zeigt, daR nur fir Steuerworte N =2 mit a<m, a ON
die gewiinschte DDS-Ausgangsfrequenz f; und die Spuriousfrequenz fsppase identisch sind und
damit keine diskreten Storer entstehen. Fiur den Fall N=6 und M=16 nimmt die

Basisfrequenz des Fehlersignals einen Wert von fs; pase = 7160 = YsHhps an.

Als Schluf3folgerung aus den eben gemachten Betrachtungen gilt, dal3 die Ursache fir die
Entstehung von diskreten Stérsignalen bei der Generierung des Phasensignals die zeitdiskrete

Darstellung der Signale mit endlicher Genauigkeit ist.

Die in Abb. 3.8 eingefilhrte Rauschquelle &r(k) charakterisiert den Fehler, der durch die
Quantisierung der Amplitudeninformation des Sinussignals entsteht. Ursache dafiir sind die mit
endlicher Genauigkeit abgelegten Sinusamplitudenwerte in der Sinus-ROM-Tabelle. Die
maximal moégliche Wortbreite zur Darstellung der Amplitudenwerte wird zum einen durch die
Dimension des ROM-Speichers selbst aber auch durch die Wortbreite des D/A-Wandlers
bestimmt. Aus Sicht einer praktischen Realisierung ist eine D/A-Wandlerwortbreite von mehr
als 12-Bit wenig sinnvoll, da mit Anwachsen der Wortbreite vorhandene Nichtlinearitaten bei
der Digital-Analog-Wandlung zunehmend an Bedeutung bei der Fehlersignalgenerierung
gewinnen. Diese Fehlerquellen werden im DDS-Quantisierungsmodell nach Abb. 3.8 durch die
Rauschquelle &a(k) bertcksichtigt. Eine Mdglichkeit zur Verringerung der Datenwortlange der
Sinus-ROM-Tabelle ist die Verwendung geeigneter Kompressionsmethoden (siehe auch
Kap. 1.1). Dadurch kann die Generierung von diskreten Storsignalen jedoch nicht beseitigt,

sondern nur deren Amplitude minimiert werden.
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3 Direkte digitale Synthese

Zusammengefal3t gilt, daf} die Entstehung von periodischen Stérsignalen durch die Funktion
des Phasenakkumulators selbst und durch die Wortlangenverkiirzung der generierten
Phaseninformation bei der Adressierung des ROM'’s hervorgerufen wird. Diese Effekte
bestimmen auch die Lage der Stérer im DDS-Spektrum. Die Amplitude der Stérsignale wird
zusatzlich durch Quantisierungseffekte der Sinusamplitudenwerte und durch Linearitatsfehler

bei der Digital-Analog-Wandlung beeinfluf3t.

Der relative Pegelabstand des diskreten Stérsignals mit maximaler Amplitude zum Pegel des
DDS-Ausgangssignals (SFDR) in Abhangigkeit von der ROM-Adresswortbreite o und der
ROM-Datenwortbreite p (Wortbreite des D/A-Wandlers) ist in Abb. 3.11 dargestellt [Nich88].
Dabei wird davon ausgegangen, dal sich die Fehler, die durch die einzelnen
Quantisierungseffekte verursacht werden, additiv Gberlagern. Weiterhin soll fiir alle nicht durch
Quantisierungseffekte verursachten Storsignale (z.B. durch Nichtlinearitditen der D/A-
Wandlerkennlinie) gelten, daR deren Amplitude nie gré3er als %2 LSB des D/A-Wandlers ist.
Die Amplitude des DDS-Ausgangssignals ist gleich der Wertigkeit des MSB der D/A-
Wandlerkennlinie. Die Lage des maximalen Stérers im DDS-Spektrum kann mit Hilfe der
dargestellten Kennlinien nicht bestimmt werden.

-30
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.40 ® W ortbreite p des
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\’\’\‘\"‘_’_ﬁl_./
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Abb. 3.11: SFDR eines Standard-DDS-Synthesizers unter Beachtung aller

Quantisierungseffekte infolge endlicher Wortlangen

Im Vergleich zu Abb. 3.11 zeigt die folgende Ubersicht die real erreichte Stérunterdriickung in
Standard-DDS-Synthesizern. Die Werte wurden soweit verfligbar den Datenbléattern der
Hersteller entnommen. Obwohl die Ubersicht nur eine Auswahl der verfigbaren DDS-Systeme
enthalt, macht sie doch den derzeitigen Entwicklungsstand auf dem Gebiet der direkten

digitalen Frequenzsynthese deutlich.
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3 Direkte digitale Synthese

Hersteller/Quelle Technologie fc mj|io| p SFDR Bemerkungen
Qualcom [Qua92] CMOS 50 MHz |32 16| 12 | -76dBc |Quadratursignal verfugbar
Plessey [Ples92] bipolar | 1,6 GHz [31| 8 | 8 | -48dBc | fsynmax=400 MHz,
ECL Quadratursignal verfligbar
Stanford Telecom- GaAs 1GHz |32|10| 8 | -55dBc |D/A-Wandler extern
munications [Stan94]

Analog Devices CMOS 50MHz |32|12| 10 | -72dBc

[Ana96], [Ana97]

Qualcom [Qua96] kA 100 MHz | 32 | kA | 12 | -70dBc | D/A-Wandler extern

Tab. 3.1: Unterdriickung diskreter Stérer in kommerziellen Standard-DDS-Synthesizern

3.4.6 Phasenrauschen

Fur die qualitative Bewertung eines Frequenzsynthesizers sind Angaben Uber das
Phasenrauschen von groRer Bedeutung. In Kap. 2.2.5 wurde dieser Parameter fir
herkbmmliche analoge Synthesizersysteme definiert (Gl. (2.8), Gl. (2.9)). Die Berechnung
dieses Parameters ist bei der direkten digitalen Frequenzsynthese an einige Annahmen
gekniipft. Es wird davon ausgegangen, daf} die Quantisierung der Amplitudeninformation des
Sinussignals durch die endliche Wortbreite des D/A-Wandlers die einzige Fehlersignalquelle
darstellt. Dies bedeutet, dal’ bei der Generierung des Phasensignals ¢(k) entweder kein bzw.
ein zu vernachlassigender Quantisierungsfehler &(k) auftritt. Diese Annahme ist genau dann
zulassig, wenn nach dem Fehlermodell von Abb. 3.8 die Wortbreite 0, durch welche die GroRRe
des Phasenfehlersignals &:(k) beeinflul3t wird, wesentlich gro3er als die Wortbreite p ist, die flr
die GroRe des Amplitudenfehlersignals &r(k) bestimmend ist. Weiterhin soll das Fehlersignal
&a(K) nur einen zu vernachlassigenden Beitrag zum hier zu bewertenden Fehlersignal liefern.
Gemal Abb. 3.8 besitzt der D/A-Wandler eine Wortbreite von p-Bit. Das Verhéltnis von Signal-

zu integrierter Rauschleistung (SNR) laf3t sich dann auf folgendem Weg bestimmen:

Das ideale DDS-Ausgangssignal hat einen sinusférmigen Verlauf mit der Signalamplitude 2°*

(p ... Wortbreite des D/A-Wandlers). Daraus ergibt sich eine Signalleistung von

PS = %é = 2p3 (3.20)

Weiterhin gilt, dal der Quantisierungsfehler zuféllig und gleichverteilt in dem normierten
Amplitudenintervall [-72,%] auftritt. Der quadratische Mittelwert und damit die Leistung des

Fehlersignals ist damit gegeben durch
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3 Direkte digitale Synthese

P, = (]’sz p(x) dx . (3.21)
-0,5
Die Funktion p(X) kennzeichnet die Verteilungsdichtefunktion des Quantisierungsfehlers und
ist auf Grund der Amplitudengleichverteilung im Intervall [-%,%] konstant eins. Fur die
Fehlerleistung P, ergibt sich mit Gl. (3.21) somit der Wert P,=7,. Mit Hilfe dieser
Uberlegungen laRt sich der Wert der integrierten Rauschleistung Liwpps bezogen auf die

Leistung des Nutzsignals eines Standard-DDS-Synthesizers angeben zu:

Lin,obs 4Be= 10 Eﬂg% =100g 1 =-6p-176 (3.22)
s

Bc 1,5 QZD

Wird der mit Gl. (3.22) bestimmte Zahlenwert von Ly pps negiert, so ergibt sich der Wert flr
das Signal-Rausch-Verhéltnis (SNR) des Standard-DDS-Synthesizers. Es ist bemerkenswert,
dalR der in Gl (3.22) dargestellte Zusammenhang von der Theorie der digitalen
Signalverarbeitung her bekannt ist. Aus Sicht der digitalen Signalverarbeitung entspricht Ly pps

dem Verhéltnis aus der Leistung eines Quantisierungsfehlers P, und der Signalleistung Ps.

Man erkennt aus Gl. (3.22), daf3 der Wert des SNR bei Verdanderung der Wortbreite p um eins
um 6dB zu- bzw. abnimmt. Diese Aussage gilt genau dann, wenn das Fehlersignal, das durch
die Amplitudenquantisierung verursacht wird, zuféllig und gleichverteilt auftritt. Unter dieser
Voraussetzung eines gleichverteilten Zufallsprozesses ergibt sich zwangslaufig, daf3 das
Quantisierungsgerausch durch einen weillen Rauschproze? gekennzeichnet ist. Die
Rauschleistung ist damit gleichverteilt (ber die Signalbandbreite des Standard-DDS-
Synthesizers. Obwohl das gesamte Signalspektrum durch die Sample-and-Hold-Funktion des
D/A-Wandlers mit einer si-Funktion spektral geformt wird, kann man in erster Naherung
annehmen, daR die Rauschleistung in einem Frequenzband ABs = [-Y2[;%0k] (fc = DDS-
Taktfrequenz) konstant ist und demzufolge ein weil3er Rauschprozel? vorliegt. Der Wert des

Phasenrauschens Lpps |48t sich jetzt ndherungsweise bestimmen. Es gilt:

LDDS(f"%Bc/Hz: —-6p-178-100g f. (3.23)

Der Wert von Lpps aus Gl. (3.23) ist direkt vergleichbar mit dem Wert des Phasenrauschens

eines beliebigen analogen Frequenzsynthesizers nach Gl. (2.9).

Abb. 3.12 zeigt die theoretisch erreichbaren Phasenrauschwerte fir einen Standard-DDS-
Synthesizer. In einem realen System muf} jedoch das Phasenrauschen der Taktsignalquelle
mit eingerechnet werden, so dal die in Abb. 3.12 dargestellten Kurven nur bis ca. -140dBc/Hz

Gliltigkeit und praktische Relevanz besitzen.
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Abb. 3.12: Quantisierungsrauschfuf’ bezogen auf die Nutzsignalleistung bei einem Standard-
DDS-Synthesizer

Der in Gl. (3.23) angegebene geschlossene analytische Ausdruck fur das Phasenrauschen
einer DDS ist ohne Zweifel eine sehr grobe Naherungslésung. Im Vergleich zu
Messergebnissen zeigt sich jedoch, dal} diese Approximation bis auf einen Fehler von +3dB
der Realitat entspricht [Gold88]. Weiterhin ist zu beachten, daf} durch die Veranderung der
Systemstruktur des DDS-Synthesizers, z.B. bei der Verwendung von Kompressionsmethoden
in der Sinus-ROM-Tabelle, zusatzlich neue Fehlersignalquellen auftreten, die den Wert des
Phasenrauschens beeinflussen. In den meisten Fallen ist dann eine geschlossene
Beschreibung flur die neu generierten Fehlersignale nicht mdglich. Die Anwendung der FFT
bzw. das direkte Messen an der Hardware stellen dann oft die einzigen Mdglichkeiten der
Erfassung und Bewertung des Phasenrauschens von direkten digitalen Frequenzsynthesizern

dar.
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4 Vollstandig digitale Realisierung der DDS

4 \Vollstandig digitale Realisierung der DDS

Das wachsende Interesse an der direkten digitalen Frequenzsynthese flihrte in den letzten
Jahren dazu, daf} verschiedene Entwirfe und Architekturen zur Implementation der DDS
vorgestellt wurden. Obwohl sich diese Entwiirfe in Aufwand und Leistungsfahigkeit der
Synthesizer entsprechend den gewiinschten Anforderungen unterscheiden, funktionieren alle
heute verfiigbaren DDS-Synthesizer nach dem im Kap. 3.2 dargestellten Standard-DDS-

Prinzip.

Ohne Zweifel ist die Entwicklung eines vollstédndig integrierten digitalen Systems von
besonderem Interesse, da die Digitaltechnik hinsichtlich Genauigkeit, Reproduzierbarkeit und
Herstellungskosten Vorteile gegeniiber der Analogtechnik besitzt. Alle Standard-DDS-
Synthesizer stellen keine reinen digitalen Systeme dar, da sie in jedem Fall eine analoge
Baugruppe, den D/A-Wandler fur ihre Funktion bendétigen. Der Einsatz dieser Wandler stellt
ein begrenzendes Element fir die erreichbare Leistungsfahigkeit eines DDS-Synthesizers dar,
da das Auflésungsvermdgen der D/A-Wandler nicht beliebig verbessert werden kann. Mit der
Entwicklung eines vollstandig digitalen Systems wird demzufolge die Attraktivitdt der DDS-
Technologie weiter angehoben, da die Leistungsfahigkeit nicht mehr durch eine analoge
Baugruppe begrenzt wird. Ein weiterer Vorteil ist das Wegfallen der fiir analoge Baugruppen
typischen Toleranzen. Es sollte weiterhin beachtet werden, dal3 die enormen Fortschritte in der
digitalen Schaltungstechnik und deren Integration die Herstellung von DDS-Synthesizern von
sehr hoher Gilte erlauben. Fast alle heute verfligbaren DDS-Baugruppen garantieren einen
SFDR von mindestens 80dB im digitalen Wertebereich. Eine signifikante Verschlechterung
dieses Wertes tritt erst dann ein, wenn das digitale DDS-Signal mit Hilfe des D/A-Wandlers in

ein analoges Signal Gberfihrt wird.

Es existieren verschiedene Ansatze fir die Realisierung einer vollstdndig digitalen DDS. Zum
einen besteht die Moglichkeit, die Bitbreite des D/A-Wandlers auf ein Bit zu begrenzen und
damit in eine ,digitale” Baugruppe zu Uberfihren. Insbhesondere bei Anwendungen im NF- und
Audiobereich, wie z.B. dem CD-Player, werden bevorzugt 1-Bit D/A-Wandler eingesetzt. In
diesem Zusammenhang wurden spezielle Verfahren der digitalen Signalverarbeitung unter

Anwendung der oA-Modulation zur Rauschminderung und -formung entwickelt.

Ein anderer konzeptionell neuartiger Ansatz zur Realisierung einer vollstandig digitalen DDS
ergibt sich in der Anwendung der Pulse-Output-DDS. Dieses Konzept steht im Mittelpunkt der
nachfolgenden Untersuchungen. Bei der Pulse-Output-DDS wird neben dem D/A-Wandler
auch die Sinus-ROM-Tabelle aus dem prinzipiellen Aufbau (Abb. 3.2) entfernt. Das

Ausgangssignal wird direkt aus dem hochstwertigen Bit des Phasenakkumulators abgeleitet.
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4 Vollstandig digitale Realisierung der DDS

Die Vor- und Nachteile dieser zuletzt genannten DDS-Architektur und einem DDS-System mit

einem 1-Bit D/A-Wandler werden in den nachsten Abschnitten dargestellt und diskutiert.

4.1 DDS mit 1-Bit D/A-Wandler

Die Grundlage fur die direkte digitale Frequenzsynthese mit einem 1-Bit D/A-Wandler bildet die
Delta-Modulation. Diese Modulationsart stellt ein Verfahren zur digitalen Ubertragung von
Signalen im Basisband dar und wird vorrangig im Sprach- und Audiobereich angewandt. Die
kurze Einfihrung in die Theorie der Delta-Modulation dient an dieser Stelle hauptséachlich
dazu, eine Mdglichkeit zur Darstellung eines analogen Signals als 1-Bit Datenstrom zu
demonstrieren. Hinsichtlich der direkten digitalen Frequenzsynthese ist nur die
Signalrickgewinnung aus diesem Datenstrom von Interesse, da die Generierung der
Abtastwerte determiniert erfolgt. Die Signalriickgewinnung und damit die D/A-Wandlung
besteht aus einem Tiefpal3filter und einem Entscheider, der in Abhéngigkeit vom Wert des 1-
Bit Signals zwei verschiedene analoge Zustande annehmen kann. Der sogenannte 1-Bit D/A-
Wandler stellt in bezug auf die auszufiihrende D/A-Wandlung ein optimales Bauelement dar,
da unabhangig von der eigentlichen digitalen Wortbreite nur zwei analoge Zustande gebildet

werden mussen, die den digitalen Zustanden ,0“ und ,1" bzw. ,—1“ und ,1* entsprechen.

4.1.1 Prinzipieler Aufbau

Der prinzipielle Aufbau eines Delta-Modulators zur Digitalisierung eines analogen Signals auf

der Senderseite ist in Abb. 4.1 dargestellt.

Senderseite (Modulator) Empféangerseite (Demodulator)

f”

S0 | 5 [¢O,] Begrenzer > | Signal-isi® ) p | S1©)

fy schétzer

S1*(t) Signal-
schatzer

Abb. 4.1: Blockschaltbild eines Delta-Modulators

Der Delta-Modulator ist ein System mit einem Signalschétzer im Rickkopplungspfad. Der Wert
des Ausgangssignals des Signalschatzers im Modulator s; (t) entspricht dem Vorhersagewert
S1e (t) auf der Empfangsseite, d.h., der Vorhersagewert im Modulator wird aus dem
Empfangssignal abgeleitet. Der Signalschéatzer bestimmt wesentlich die Komplexitat und die

Gute des Modulators und wird auch zur Rekonstruktion des digitalen Signals auf der
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4 Vollstandig digitale Realisierung der DDS

Empfangerseite genutzt. Das Signal s;¢* stellt das Empfangssignal bzw. das Signal nach
erfolgter D/A-Wandlung dar und muf3 auf der Empfangerseite einem TiefpalRfilter zugefiihrt
werden, um Signalverzerrungen, die im Rhythmus der Taktfrequenz f, auftreten, zu beseitigen
[Steel77]. Das Ausgangssignal des Delta-Modulators ist das 1-Bit Signal d(k), welches das

analoge Eingangssignal s,(t) in Form eines Bitstroms reprasentiert.

4.1.2 Funktionsweise

Aus dem Eingangssignal s, und dem Schatzsignal s, wird durch Bildung des Differenzsignals

das Fehlersignal e generiert.

eft)=s,(t)-s(t) (4.1)

Der Begrenzer hat die Funktion, die Vorzeicheninformation des Fehlersignals e in der Form
eines 1-Bit Signals darzustellen. Der Entscheider besitzt folgende Ubertragungsfunktion:

01 ,wenn e{t)=0 k

dlk)=0 elt) t=k[T,=— (4.2)

-1 ,wenn eft)<0 f,

Das digitale Ausgangssignal d wird mit der festen Taktrate f, generiert. Mit Hilfe des Signals d
wird im Signalschatzer das Signal s;* generiert, wobei das Optimierungskriterium des

Signalschétzers die Minimierung des Betrags des Fehlersignals Ue [= s,-S,* ist.

Wenn der Signalschatzer durch einen einfachen Integrator gebildet wird, &Rt sich das
Schatzsignal s;* durch GlI. (4.3) beschreiben. Dabei ist zu beachten, dal3 sich ein

geschlossener analytischer Ausdruck nur fur die Dauer einer Taktperiode Ty angeben laRt.

si(t):s;(kT0)+TilADd(k)dt mit KT, <t < (k+1)T,
0 KT,

= 5 (KT,)+ 2> d (k)ft - kT,
To (4.3)

=5 (kT,)+ K d(k)t -kT,) , K,= _;_i , K,...Integrationskonstante
0

T, = fi , A ...Amplitude des Digitalsignals (Impulsamplitude)
0

Bei Anwendung eines einfachen Integrators im Signalschatzer ergibt sich ein in Abb. 4.2

dargestellter angenommener Signalverlauf.
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Abb. 4.2: Signalverlauf bei der Delta-Modulation

4.1.3 Quantiserungsfehler bei der 1-Bit D/A-Wandlung

Nimmt das Eingangssignal s, einen konstanten Wert an, so entsteht eine alternierende Folge
von ,0“ und ,1“ Werten. Das Schatzsignal s;*, das identisch mit dem Empfangssignal s;¢* ist,
hat nach dem Integrationsglied einen sdgezahnférmigen Verlauf. Es weist gegeniber dem
Eingangssignal s, eine Quantisierungsverzerrung auf, die abhangig ist von der Taktfrequenz f,
und der Amplitude des Digitalsignals Ap in bezug auf den zu Ubertragenden Wertebereich des
Eingangssignals. Die Integrationskonstante Kq, die den Anstieg des Signals s;* bestimmt, wird
durch den Amplitudenwert des Digitalsignals Ar und durch die Lange der Taktperiode Ty

beeinflufit.

Aus diesen Betrachtungen wird deutlich, dal3 im Gegensatz zur gewohnlichen A/D- bzw. D/A-
Wandlung die Abtastfrequenz f, und die Anzahl der Quantisierungsstufen nicht mehr
voneinander unabhangig gewahlt werden konnen. Der Wert von f, ist identisch mit der
maximal moglichen Bitfolgefrequenz f, im Signal d. Prinzipiell gilt, daf3 der Wert von f, in jedem
Fall groRer sein mul3, als es das Abtasttheorem vorschreibt, um einen groRen Signal-

Quantisierungsgerausch-Abstand zu erreichen.

Der Einflul3 der Amplitude Ap wird am Beispiel eines Eingangssignals s, mit unterschiedlichem
Anstieg demonstriert. Zunachst soll angenommen werden, daf3 die Impulsamplitude des
Digitalsignals A, in bezug auf die Signalamplitude des Eingangssignals As klein ist (Abb. 4.3-
(a)). Im Bereich einer langsamen Anderung des Eingangssignals, d.h. Ods./dtC<Ko, kann das
geschatzte Ausgangssignal s; den Anderungen relativ gut folgen. Es tritt ein geringes
Quantisierungsrauschen auf, daR auch als granulares Geréausch (Granular-Noise) bezeichnet
wird. Dem steilen Anstieg des Eingangssignals (0ds./dt[>Kp) kann jedoch der Vorhersagewert
nicht geniigend schnell folgen und es kommt zu einer sogenannten Steigungsuberlastung mit

dem dafir typischen Gerausch (Overload-Noise).
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Abb. 4.3: EinfluR der Impulsamplitude auf das geschéatzte Signal, a) kleine Amplitude, b) grol3e
Amplitude

Durch das Einfiihren einer groReren Impulsamplitude Ap nimmt nach Gl. (4.3) der Wert der
Integrationskonstante K, zu. Gleichzeitig wird auch die Schwankungsbreite des
Vorhersagesignals s; erhoht (Abb. 4.3-(b)). Damit steigt das granulare Gerausch an, aber im
steilen Anstieg des Eingangssignals kann das geschatzte Signal dem tatsachlichen Signalwert
gut folgen. Eine Steigungsiiberlastung wird demzufolge vermieden, wenn der Betrag des
Anstiegs des Schatzsignals s; groRer oder mindestens gleich groR dem Betrag des Anstiegs
des Eingangssignals s, ist. Bei dem angenommenen linearen Anstieg des Schatzsignals ergibt

sich folgende Beziehung:

|dSa(t)|S|dzI(t)|:ﬁ:Apro (4.4)

Abb. 4.4 verdeutlicht diesen Zusammenhang.

Sa, SJ.*A
Ap

Sa

ds,
dt

<

i<
d—stl:folj%,tzto

To

Abb. 4.4: Zeitlicher Verlauf des Schatzwertes

Fur ein sinusférmiges Signal mit einer Amplitude A, l4Rt sich daraus unmittelbar der
Zusammenhang zwischen der maximal zu kodierenden Signalfrequenz fsmax und den GréRRen

Signalamplitude As, Impulsamplitude A, und Taktfrequenz f, angeben:
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fomn = To D% (4.5)

Gl. (4.5) zeigt, daR die maximal zu kodierende Signalfrequenz direkt durch die Amplitude des
Impulssignals bestimmt wird. Die generelle Vermeidung einer Steigungstberlastung ist durch
die Anwendung der Delta-Sigma-Modulation mdglich. Der wesentliche Unterschied zur
gewobhnlichen Delta-Modulation besteht darin, daf? nur noch der Differenzwert zwischen zwei

Eingangssignalwerten kodiert wird.

Die eigentliche Berechnung des Signal-Quantisierungsgerausch-Abstandes ist bei der Delta-
Modulation relativ kompliziert. Neben dem Verhdltnis von Signalamplitude As zu
Impulsamplitude Ap wird der Wert des SNR in erster Linie sehr stark beeinfluf3t durch die
Abtastfrequenz fo, die Frequenz des Eingangssignals fs und die Bandbreite Bs des Tiefpasses
am Ausgang des Systems. Der Tiefpall begrenzt auRerdem das Spektrum des
Quantisierungsgerausches. In [H61z82] und [Bett81] sind Naherungslésungen fir verschiedene
Typen von Eingangssignalen angegeben. Bei einer Delta-Modulation mit einfacher Integration
im Signalschatzer und Vermeidung einer Steigungsiiberlastung nach Gl. (4.4) ergibt sich fir

sinusformige Signale folgender Wert fir den erreichbaren Signal-Rausch-Abstand [Gold96]:

32
=221 (4.6)
f.VB,
Bei einer doppelten Integration gilt folgende Beziehung [Gold96]:
5/2
NR= 00261, (4.7)

fBY?

In komplexeren Delta-Modulatoren werden im Signalschétzer oft adaptive Schatzalgorithmen
mit einem wesentlich umfangreicheren Gedéchtnis verwendet. Gerade im Audiobereich und
der Sprachibertragung laft sich so die digitale Signalqualitdt weiter verbessern. Derartige
Verfahren werden beispielsweise bei der Continously Variable-Slope Delta Modulation (CVSD)

angewendet [Com91].

4.1.4 Anwendung des 1-Bit D/A-Wandlersin der DDS

Den prinzipiellen Aufbau eines Standard-DDS-Synthesizers mit einem 1-Bit D/A-Wandler zeigt
Abb. 4.5.
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Abb. 4.5: DDS mit 1-Bit D/A-Wandler

Die hochstwertigen o Bits des Phasenakkumulators werden wie bei der Standard-DDS der
Sinus-ROM-Tabelle zugefiihrt. Der dazugehérige Amplitudenwert der Sinusschwingung, der
durch eine p-Bit breite Binarzahl dargestellt wird, reprasentiert den Wert des zu generierenden
Signals in digitaler Form und entspricht somit dem Signalwert eines abgetasteten und
digitalisierten Sinussignals. Die Konvertierung dieses Wertes in einen 1-Bit Datenstrom erfolgt
mit Hilfe des Parallel-Seriell-Wandlers. Das 1-Bit-Signal steuert zwei Stromquellen, die das
eigentliche analoge Ausgangssignal erzeugen. Der abschlielende TiefpalR ,glattet* das

synthetisierte Signal.

Fur die Konvertierung des p-Bit breiten Digitalsignals in ein 1-Bit-Signal werden die einzelnen
Bits des parallelen Datenworts geeignet gewichtet. Dabei erhalt das héchstwertige Bit ein
Gewicht von 2" seriellen Einzelbits, das nachst kleinere Bit eine Wichtung von 2"2 seriellen
Einzelbits, ... , und das niederwertigste Bit ein Gewicht von einem Bit im seriellen Datenstrom.
Daraus ergibt sich firr das serielle 1-Bit-Signal eine Bitfolgefrequenz f,, die um den Faktor 2°-1
groBer als die eigentliche DDS-Taktfrequenz fc ist. Die Bitfolgefrequenz f, entspricht der
Taktfrequenz des 1-Bit D/A-Wandlers. Bei einer DDS-Ausgangsfrequenz fpps von 1MHz und
einer 8-Bit breiten Amplitudendarstellung der Sinusschwingung ergibt sich beispielsweise eine
Taktfrequenz des 1-Bit D/A-Wandlers von f, =510MHz, da wegen des Abtasttheorems

innerhalb einer Signalperiode mindestens zwei Signalwerte erzeugt werden missen.

Es ist klar, daf? die DDS-Ausgangsfrequenz und die Signalqualitdt abhangig sind von dem
Verhaltnis der Taktfrequenz f, des 1-Bit D/A-Wandlers zur DDS-Frequenz fpps. Bei einem
gegebenen Wert fir dieses Verhéltnis kann durch die Erhéhung der Bitanzahl flr die digitale
Darstellung der Amplitudenwerte zwar eine bessere Signalglte erzielt werden, die maximal
erreichbare Signalfrequenz wird jedoch gleichzeitig verringert. Eine Verbesserung der Effizienz
der grundlegenden Delta-Modulationstechnik ist durch Anwendung von speziellen Verfahren
der digitalen Signalverarbeitung moglich. Dabei spielt vor allem die Rauschformung eine

besondere Rolle. Unter Rauschformung versteht man die Verschiebung von spektralen
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Storsignalanteilen, die durch das Quantisierungsrauschen verursacht werden, in
Frequenzbereiche, die aullerhalb des Nutzfrequenzbandes liegen. Durch eine einfache
Tiefpaf3filterung erfolgt dann die Abtrennung der Stérsignale vom eigentlichen Nutzsignal.
Speziell in der Audio-CD-Technik wird von der Moglichkeit der spektralen Formung mit Hilfe
von Sigma-Delta-Modulatoren Gebrauch gemacht [Good90]. Aber auch bei diesen
Anwendungen ist immer noch ein hoher Wert fiir das Verhaltnis von Taktfrequenz f, zu
Signalfrequenz fs erforderlich. Bei der Audio-CD liegt das Verhéltnis von gewinschter
Signalfrequenz (fs=15..18kHz) zur Taktfrequenz des D/A-Wandlers in einem Bereich von
500..1600, um einen Dynamikbereich von 80..100dB zu erreichen (Spezifikation gewdhnlich
bei einer Signalfrequenz fs=1kHz). Die Taktfrequenz f; liegt demzufolge in einem Bereich von
12..20MHz.

Fur die direkte digitale Frequenzsynthese ist der 1-Bit D/A-Wandler eine Baugruppe von
hohem Interesse. Derartige Wandler tragen unmittelbar dazu bei, einen vollstandig digitalen
Entwurf zu realisieren. Der Einsatz eines 1-Bit D/A-Wandlers besitzt aber einen signifikanten
Nachteil. Um akzeptable Werte beim Signal-Quantisierungsgerausch-Abstand zu erreichen,
mul die Taktfrequenz f, des D/A-Wandlers um mehrere GroRenordnungen héher gewahlt
werden als die maximal mdogliche Signalfrequenz fs (siehe GI. (4.6) und Gl. (4.7)). Das
Verhaltnis von Taktfrequenz f, zu maximaler Signalfrequenz fs liegt bei hochwertigen 1-Bit D/A-
Wandlern in einem Bereich von 1000:1 und groRRer. Auf die direkte digitale Frequenzsynthese
bezogen bedeutet dieser Umstand jedoch, dalR die spektrale Bandbreite des generierten
Signals stark eingeschrankt wird. Bei einer Taktfrequenz von 1GHz lassen sich mit dieser D/A-
Wandlertechnik beispielsweise nur Signale mit einer maximalen Frequenz von etwa 1MHz
erzeugen. Die Generierung von hoheren Signalfrequenzen ist aus heutiger Sicht mit dieser

Technik nicht moéglich.

Eine Moglichkeit zur Erhdéhung der Ausgangsfrequenz konnte durch den Einsatz eines
D/A-Wandlers mit einem dreiwertigen Ausgangssignal (,+1%, ,-1“, ,0) gegeben sein. Gerade
bei der Synthese von sinusférmigen Signalen sollte der Einsatz eines derartigen D/A-Wandlers

Vorteile aufweisen.

AbschlieBend kann festgestellt werden, daR dieser Typ der vollstdndig digitalen
Frequenzsynthese aus den oben genannten Griinden bei Beachtung des heutigen
technologischen Entwicklungsstandes vor allem fir die Synthese von niederfrequenten
Signalen geeignet ist. Die Generierung von héherfrequenten Ausgangssignalen (>1MHz) mit
einer vollstandig digitalen DDS kann deshalb nur mit einer von der Standard-DDS

abweichenden neuartigen DDS-Struktur erfolgen, die im nachsten Abschnitt vorgestellt wird.
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4.2 Pulse-Output-DDS

4.2.1 Funktionsprinzip

4.2.1.1 Signalgenerierung durch das hochstwertige Bit des Akkumulators

Die Pulse-Output-DDS ist der einfachste Typ eines direkten digitalen Frequenzsynthesizers.
Die DDS besteht nur aus einem Akkumulator und es wird davon ausgegangen, dal3 alle Werte
im binaren Zahlenformat dargestellt und verarbeitet werden. Den prinzipiellen Aufbau einer
derartigen DDS zeigt Abb. 4.6.

Steuerwort N Taktsignal sc
%m-l lfc
M=2" Addierer m | Register 1
(m Bit) " MSB = SbDS
y
m

Abb. 4.6: Prinzipieller Aufbau einer Pulse-Output-DDS

Der Wert M entspricht der Anzahl der mdglichen Akkumulatorzustande in einem m-Bit breiten
Akkumulator und ist konstant. Das Steuerwort N kann in einem Bereich von null bis M/2 jeden
ganzzahligen Wert annehmen. Durch den Akkumulator wird innerhalb einer Taktperiode
Tc=1/fc das Steuerwort N zum aktuellen Akkumulatorinhalt addiert. Das Ausgangssignal Spps
wird zunachst durch die Wertebelegung des héchstwertigen Bits (MSB ... Most Significant Bit)
des Akkumulators gebildet. Die DDS liefert demzufolge nach dem Durchlauf von M
Taktimpulsen am Ausgang der DDS immer N Ausgangsimpulse. Das Steuerwort N ist stets
kleiner als M, d.h., die DDS arbeitet als Frequenzteiler, wobei das Teilungsverhéltnis M/N auch
gebrochene Werte annehmen kann. Es kénnen die in Kap. 3.2 eingefiihrten Beziehungen
(Gl. (3.3), (3.5), (3.6)) zur funktionellen Beschreibung des Akkumulators verwendet werden
und es gilt:
fDDS:I\;L, NeM NMON (4.8)
%\I 2

Zur Variation des Teilungsverhaltnisses ist es mdglich, das Verhaltnis M/N mit Hilfe des
Steuerwortes N zu andern. In diesem Fall ergibt sich eine lineare Abhangigkeit der

Ausgangsfrequenz fops vom Wert des Steuerwortes N. Andererseits ist es aber auch méglich,
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das Teilerverhéltnis durch Anderung des Wertes M zu steuern. Dies bedeutet, dal bei
konstantem Steuerwort N die Anzahl der méglichen Akkumulatorzustande variiert wird. Durch

eine geeignete Akkumulatorstruktur ist es moglich den Wert M variabel zu gestalten (Abb. 4.7).

select Carry
Ekt. des Multiplexers: ~ Mux out .
select=0:in0 - out inl Addierer
select=1:inl - out {
m m
N N + ]
Qure — | Register
Sbps ¢
fc

MSB-Signal = Spps

Abb. 4.7 : DDS-Realisierung mit konstantem Steuerwort N

Aus Abb. 4.7 laf3t sich folgender Zusammenhang ableiten:
N , N
fops = IVl fo mt M,=M-Q, , N=konstant , M =2 (4.9)

Die Frequenzteilerfunktion entsprechend Gl. (4.9) ist gewahrleistet, wenn der Wert Qqs

folgender Bedingung genugt:
Quis <M -2N, Qu ON (4.10)

Der Wert von My, kann nach Gl. (4.9) und (4.10) jeden ganzzahligen Wert zwischen 2N und
2™ annehmen. Die Variation von M filhrt zu einem umgekehrt proportionalen Zusammenhang
zwischen der SteuergroRe Qs und der DDS-Frequenz fpps. Dies ist auf den ersten Blick ein
Nachteil gegenliber der Steuermdglichkeit durch den Wert N, da die Frequenzschrittweite des
Synthesizers nicht mehr konstant ist. Durch ein konstantes Steuerwort ergeben sich jedoch
Vorteile bei der Realisierung einer Jittersignalkompensation (siehe auch Kap. 5.1). Die
Variation von M fuhrt aul3erdem zu einer weiteren Veranderung der Funktionsweise der Pulse-

Output-DDS. Der aktuelle Phasenwert ¢(k) im DDS-Akkumulator ergibt sich nach Gl. (3.6) zu:

¢ (k)= 271[-# (4.11)

Wird durch die Variation des Wertes M zum Zeitpunkt k eine Anderung der DDS-Frequenz

herbeigefiihrt, andert sich zwangslaufig der aktuelle Phasenwert im Akkumulator. Es gilt:
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0.00=2nt) 29 (=2nn AL ..
M M + AM k... Zeitpunkt der Frequenzanderung (4.12)
0 ¢,(k) = ¢, (k)= ¢

Dies bedeutet, daR bei jeder Anderung der DDS-Frequenz ein prinzipbedingter Phasensprung
auftritt. Insbesondere ist die GrolRe des Phasensprungs abhangig vom Wert der
Frequenzanderung. Wird die DDS als reiner Oszillator eingesetzt, ist dieser Effekt im
allgemeinen nicht von Bedeutung. Bei einem Einsatz als Modulator hingegen ist diese
Funktionsweise sehr stérend, da damit ein phasenkontinuierliches Schaltverhalten gemaf
Kap. 2.2.3 nicht gewahrleistet werden kann. Es ist deshalb zweckmafig, daf in solchen
Anwendungsbereichen die Steuerung der Ausgangsfrequenz ausschlieBlich durch die
Anderung des Steuerwortes N erfolgt, weil nur dann das phasenkontinuierliche Schalt-

verhalten gemaf Kap. 2.2.3 garantiert ist.

Im folgenden wird davon ausgegangen, dafl der Wert M konstant und das Steuerwort N
variabel ist. Das ideale Ausgangssignal der Pulse-Output-DDS ist ein Rechtecksignal mit
einem Tastverhaltnis von 50%. Wird das Steuerwort N so gewahlt, daf} das Teilungsverhéltnis
M/N keinen gebrochenen Anteil aufweist, so ist das MSB-Signal Spps immer gleich diesem
idealen DDS-Ausgangssignal (Bsp.1 in Abb. 4.8) und es entsteht kein zusatzliches
Fehlersignal. Das in Abb. 4.8 dargestellte Bsp. 2 zeigt ein typisches DDS-Ausgangssignal,
wenn M kein ganzzahliges Vielfaches des Steuerwortes N ist. Das MSB-Signal ist in diesem
Fall eine Folge von Impulsen, deren Impulslange nicht mehr konstant ist. Es ist gut zu
erkennen, dal3 sowohl die LH- als auch die HL-Flanke des MSB-Signals mit einem zeitlichen
Jitter gegenltber dem idealen DDS-Ausgangssignal behaftet ist, da das Ausgangssignal

seinen Zustand nur im Raster der Taktfrequenz &ndern kann.

= Bsp. 2 N =30 8
Spps,  Bsp.1 N=20 = Spps 5SP. < Tov =2
M :8% TDDS 4 M :BH TDDS 3
1 A A 1 A ‘ L\'\A
o 1 2 3 4 5 6 7 8 0 1 2 3 4 5 6 7 8 Takperiode
0 2 4 6 2 4 6 0 0 3 6 1 4 7 2 5 0 Akkumulator-
< > inhalt
Tgp:TDDS Tgp
SDDSideal Topt
... Akkumulatorinhalt 1
I:I nach Uberlauf P Toos | ﬁﬁl
T ... LH-Flanke des 0 1 2 3 4 5 6 7 8 'Faktperiode
Uberlaufflags
>« >
Tgo ... Periodendauer des DDS-Signals 1/Nde 2/ N

Abb. 4.8: Verlauf typischer Ausgangssignale einer Pulse-Output-DDS
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Das zeitliche Jitter der Signalflanken wird als DDS-Fehlersignal interpretiert. Der Wert des
Jitters nimmt kontinuierlich zu, bis der Zeitfehler gleich einer vollen Taktperiode T¢ ist und
durch das System wieder ausgeglichen werden kann. Das Fehlersignal weist einen

periodischen Verlauf auf, wie sich mit Hilfe der nachfolgenden Beziehungen leicht zeigen laft:
Fur den aktuellen Akkumulatorinhalt A(l) nach einer beliebigen Anzahl von | Taktperioden gilt

geman Gl. (3.5):

Al)=1IN(modM), 10N (4.13)

Zur vollstandigen Beschreibung aller méglichen Akkumulatorzustdnde bei einem gegebenen

Steuerwort N sind maximal M Taktperioden notwendig, wie folgende Beziehung zeigt:

| IN(modM)=(+aM)IN(mod M), aOdN
=1 IN(mod M )+aN M (mod M) (4.14)

=0

Daraus folgt, dall das Ausgangssignal einer DDS streng periodisch ist, d.h., die

Akkumulatorwerte wiederholen sich nach einer bestimmten Anzahl von Taktperioden, die mit

gp bezeichnet werden soll. Das Frequenzspektrum des synthetisierten Signals der Pulse-

Output-DDS ist demzufolge diskret. Die Periodendauer von gp Taktperioden T¢ wird auch als

grofRe Wiederholperiode T4, bezeichnet. Fur die Periodendauer Ty, des DDS-Signals gilt:
kgv(N, M)

Tp =gPc mit gp=——"r—= (4.15)

Fur die Beschreibung der Akkumulatorwerte A(l) Gber eine Periode folgt daraus unmittelbar:

Al)=1N(modM), 10{01...,gp-1} (4.16)

In Abb. 4.8 ist fur die verschiedenen DDS-Signalfolgen die Dauer Ty, der groRen Wiederhol-
periode gekennzeichnet. Wenn N gleich einer geraden Zahl und M gleich einer ungeraden
Zahl bzw. umgekehrt ist, nimmt gp den maximalen Wert M an (Bsp. 2 in Abb. 4.8). Falls M ein
ganzzahliges Vielfache von N ist, nimmt gp dem Minimalwert M/N an (Bsp. 1 in Abb. 4.8).

4.2.1.2 Signalgenerierung durch das Uberlaufflag des Akkumulators

Der in Abb. 4.8, Bsp. 2 dargestellte Signalverlauf des MSB-Signals zeigt, daf3 sowohl die LH-
als auch die HL-Flanke des Ausgangssignals der Pulse-Output-DDS mit einem Flankenijitter
gegeniuber dem idealen Ausgangssignal behaftet sind. Es treten demzufolge wahrend einer
Signalperiode Tpps zwei Flankenjitter auf. Als DDS-Signal wurde nach Gl. (4.8) ein Signal mit

der Frequenz fpps definiert. Die Information Uber die Frequenz fops am Ausgang der DDS ist
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jedoch schon allein in der Folge der LH- bzw. in der Folge der HL-Flanken des MSB-Signals
vollstandig enthalten, da die entsprechenden Flanken im Idealfall periodisch in einem Abstand
Toos = 1/fops erzeugt werden. Es ist deshalb sinnvoll, das DDS-Ausgangssignal neu zu

definieren.

Somit wird nun angenommen, dal3 die Generierung des DDS-Signals durch das Setzen des

Uberlaufflags (ov) des Akkumulators erfolgt und damit der HL-Flanke des MSB entspricht.

Steuerwort N Taktsignal sc
. ov
Addierer . 1
M=2" . Register
(m Bit) m 9 OV = Sops
y
m

Abb. 4.9: Modifizierte Pulse-Output-DDS

Die LH-Flanke des Uberlaufflags (ov-Flanke) wird demzufolge per Definition zum neuen DDS-

Ausgangssignal und kann mit Hilfe eines Dirac-Impulses beschrieben werden.

Das ideale DDS-Ausgangssignal ist nun durch eine Folge von Dirac-Impulsen mit einem
aquidistanten Impulsabstand von Tigea = Tops = 1/fops definiert (Abb. 4.10). Im Gegensatz dazu
wird das reale Ausgangssignal einer Pulse-Output-DDS fiir alle Teilerverhaltnisse M/N # 2%
a N durch eine Dirac-Impulsfolge mit nicht aquidistantem Impulsabstand 1pops beschrieben,

da prinzipbedingt ein Flankenjitter generiert wird.

SideaIA
h

“Tideal = TDDs:k ’ + +

0 Toos 2(Tops 3[Toos 4Tops
Spps A

A o AT

Tops
0 Tov(1) To(2) To(3) Tou(4)

Tops = Tidealt Te

Abb. 4.10: Zeitlicher Verlauf des Ausgangssignals der
modifizierten Pulse-Output-DDS

Die Zeitpunkte, zu denen eine ov-Flanke auftritt, sollen mit To«(k) bezeichnet werden. Ein
Vergleich der in Abb. 4.8/Bsp. 2 dargestellten Zeitverlaufe des idealen und des realen DDS-
Ausgangssignals fihrt zu folgender Eigenschaft der Zeitpunkte To(K):
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T, (K)2kTyps 00T, (k)-kTpps <Te (4.17)

k ON , kMpps ... Ausgabezeitpunkte des idealen DDS-Signals

Daraus folgt, dal3 die ov-Flanken immer um Te(k) = ToWk)-kOpps verzogert gegentiber dem
idealen DDS-Ausgangssignal auftreten. Der in Abb. 4.8, Bsp. 2 gezeigte Signalverlauf mit den
dazugehérigen Akkumulatorinhalten macht deutlich, dal3 der Wert des auftretenden zeitlichen
Jitters der Ausgabeflanke 71.(k) direkt proportional zum Akkumulatorinhalt A.(k) nach dem

Auftreten eines Akkumulatoriberlaufes ist. Es gilt:

£ 00)=T, 0k Toe = 2y, (419

Au(K) ... Akkumulatorwert nach dem k-ten Uberlauf

Die Dirac-Impulsfolge ist fir die direkte Signalausgabe am Synthesizerausgang nicht geeignet,
da das Ausgangssignal kein harmonisches Signal ist. Es besteht deshalb die Notwendigkeit,
die Impulsfolge durch eine flankensensitive Signalnachbearbeitung zu modifizieren. Neben der
dadurch mdéglichen Signalformung kann z.B. durch eine PLL mit flankensensitivem
Phasendetektor eine Anderung der Frequenzlage des DDS-Ausgangssignals erreicht werden.
Es ist aber auch vorstellbar, mit Hilfe eines Toggle-Flip-Flops aus der Impulsfolge ein
Rechtecksignal mit einer Periodendauer von 20pps zu erzeugen. Die Definition des DDS-
Ausgangssignals als Dirac-Impulsfolge besitzt demzufolge nur dann praktische Relevanz,
wenn die modifizierte Pulse-Output-DDS in ein hybrides Synthesizersystem eingebettet wird,
das beispielsweise aus der eigentlichen DDS und einer PLL bestehen kann. Abb. 4.11 zeigt

den prinzipiellen Aufbau.

Ausgangssignal der modifizierten .
fci Pulse-Output-DDS Ausgangssignal nach der
/ Signalformung

modifizierte flankensensitive ‘
S S
SteuerwortN | pyise-Output- | 52 | signalnachbearbeitung, | 2% »
DDS z.B. mit PLL

Spps S'bps

Abb. 4.11: Prinzipieller Aufbau eines hybriden Frequenzsynthesizers mit einer modifizierten
Pulse-Output-DDS

Ein Vorteil der Einfihrung der Dirac-Impulsfolge als DDS-Ausgangssignal ist der Wegfall der
Beschrankung des Wertebereichs flir das Steuerwort N, da der von der Standard-DDS her

bekannte Aliasing-Effekt nicht mehr auftreten kann. Die modifizierte Pulse-Output-DDS ist
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demzufolge in der Lage, Signalfrequenzen bis hin zur Taktfrequenz fc zu erzeugen. Gl. (4.8)

verandert sich zu:

fDDS:%fC, N<M, N,MON (4.19)

4.2.1.3 Vergleich einer Pulse-Output-DDS mit einem Fractional-N-Synthesi zer

An dieser Stelle wird eine aquivalente Mdglichkeit zur Erzeugung des eben beschriebenen
Ausgangssignals einer Pulse-Output-DDS beschrieben. Sie wird ausschlielZlich in Fractional-
N-Synthesizern angewendet und zeigt die enge Verbindung der Pulse-Output-DDS zu diesem
Synthesizertyp. In Abb. 4.12 ist der prinzipielle Aufbau dargestellt [Rein88]. Das Kernstiick
dieser Anordnung bildet ein Dual-Modulus-Teiler, der durch einen Akkumulator gesteuert wird,
wie er in der Pulse-Output-DDS verwendet wird. Mit jedem Impuls am Takteingang der

Akkumulators wird zum aktuellen Akkumulatorinhalt der Wert des Steuerwortes N addiert.

vi
Steuerwort N 1

DDS-Akkumulator PLL-Teiler
| 1
| m |
! l ‘ ! Scifc
1 1
1 1
1 1
1 OV 1
H : ! 1 Dual-Modulus
] . I
! A(ﬂ?'BeirSr m | Register > Teiler
! P V/V+1
1 1
S s
! :Takt5|gnal N
1 1
1 1

Abb. 4.12: Pulse-Output-DDS ahnliche Struktur innerhalb einer Fractional-N-PLL

Der Dual-Modulus-Teiler teilt im Normalfall das Eingangssignal durch den Faktor V. Durch das
Steuersignal, welches durch das Uberlaufflag des Akkumulators gebildet wird, kann der
Teilungsfaktor um eins erhoht werden. Dabei gilt, solange das Uberlaufflag nicht gesetzt ist, ist
der Teilungsfaktor V wirksam und bei aktivem Uberlaufflag der Faktor V+1. Es soll
angenommen werden, dal am Systemausgang M =2" Impulse erzeugt werden. Da das
Ausgangssignal gleichzeitig als Taktsignal fir den Akkumulator dient, ist wahrend der
Generierung der M Impulse in Analogie zum DDS-Prinzip genau M-N mal der Teilungsfaktor V
und N mal der Faktor V+1 wirksam. Zwischen der Eingangs- und Ausgangsfrequenz des

Systems gilt demzufolge der Zusammenhang:

f. M

f, = = Of. , N<M , V,M,NON (4.20)
V+N/M VIM+N
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Gl. (4.20) hat groRBe Ahnlichkeit mit dem in Gl (4.8) dargestellten grundlegenden
Zusammenhang zwischen Ein- und Ausgangsfrequenz der Pulse-Output-DDS. Wie bei der
DDS kann der Wert der Ausgangsfrequenz f; durch das Steuerwort N beeinflu3t werden. Nach
Gl. (4.20) ist der Zusammenhang zwischen dem Wert von f; und dem Wert N umgekehrt
proportional. Das Ausgangssignal des in Abb. 4.12 dargestellten Systems ist wie das
Ausgangssignal einer Pulse-Output-DDS mit einem periodischen Flankenijitter behaftet, das im

Frequenzspektrum des Ausgangssignals zu diskreten Storern fihrt.

4.2.2 Mathematische Modellierung des Fehlersignals der Pulse-Output-DDS

Das am Ausgang der Pulse-Output-DDS auftretende zeitliche Jitter der Signalflanken ist das
DDS-Fehlersignal und wird mit r(k) bezeichnet. Im letzten Kapitel wurde festgestellt, dal3 der
Wert des auftretenden zeitlichen Jitters der Ausgabeflanke Tt.(k) direkt proportional zum
Akkumulatorinhalt Ao, (k) nach dem Auftreten eines Akkumulatoriiberlaufes ist (vgl. Gl. (4.18)).
Diese Akkumulatorwerte werden zu einer Folge {r(k)} zusammengefal}t, die im folgenden als

Restfolge {r} bezeichnet wird. Es gilt:

{1={(3.03....(K..} (¥=A(K (4.21)

Fur die Folge {A} der Akkumulatorwerte A(l) gilt nach Gl. (4.16):

{A={A3.42....4)...} A)=INmod™M), ION (4.22)

Im letzten Kapitel wurde ebenfalls gezeigt, daR sich die Folgenwerte A(l) nach gp Werten
zyklisch wiederholen. Die sich daraus ergebene Periodendauer entspricht der grof3en
Wiederholperiode T4,. Die Folge {r} ist eine Teilfolge von {A}, wobei das Bildungsgesetz fur die
Erzeugung der Elemente von {r} vollstandig mit gp aufeinanderfolgenden Elementen der Folge
{A} beschrieben wird und fir alle anderen Elemente von {A} zyklisch angewendet wird.
Demzufolge miissen sich die Folgenwerte r(k) in jedem Fall auch nach einer bestimmten
Anzahl von Werten periodisch wiederholen und es ergibt sich eine Periodendauer, die gleich
der groBen Wiederholperiode Tg, ist. Die Anzahl der Werte der Restfolge {r}, die zur
vollstandigen Beschreibung einer Periode von {r} ausreichen, soll mit Ky, bezeichnet werden.

Fur den Wert Kg, gilt:

kgv(N, M)

N .
Kgp = gp B’\W mit gp = N

(4.23)

Die Werte r(k) des Fehlersignals lassen sich wie folgt berechnen:
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r(k)= A, (k)=I IN(mod M) 0Ol : f|oor(%\') —roor(%

ko{r2...K .}, 10{ox....o0-%, (W Of.N-1

)=1 (4.24)

Die Operation y = floor(x) in Gl. (4.24) bewirkt das Abrunden der reellen Zahl x auf die nachste

kleinere ganze Zahly. Gl. (4.24) laf3t sich vereinfachen zu:

r(k)=kR(modN) mit R =(ceil (4)N)(mod M)

ko{12....K .}, r()O[o,N -1 (4.25)

Die Operation y = ceil(x) in Gl. (4.25) bewirkt das Aufrunden der reellen Zahl x auf die nachste

grolRere ganze Zahly.

Eine Besonderheit der Restfolge {r} besteht darin, daf3 fir ein gegebenes Steuerwort N jeder
mdgliche Restwert r(k) genau einmal innerhalb der Folge auftritt. Nach Gl. (4.15) nimmt die
grofRe Wiederholperiode T4, mindestens einen Wert von M/NO¢ und maximal einen Wert von
MO an. Entsprechend dieser Periodendauer variiert auch die Anzahl der Akkumulator-
Uberlaufe pro groRer Wiederholperiode und damit auch die Anzahl der moglichen Werte fir
die Restfolge {r}. Bei dem maximalen Wert von Ty, = Mc treten wahrend einer grof3en
Wiederholperiode genau N Akkumulatoriiberlaufe auf. In diesem Fall nimmt nach Gl. (4.25) die
Folge {r} jeden ganzzahligen Wert zwischen 0 und N-1 genau einmal an. Im Gegensatz dazu
wird bei einem minimalen Wert von T4, = M/INO ¢ die Folge {r} nur durch einen einzigen Wert
(r(1) = 0) reprasentiert. Es ist weiterhin bemerkenswert, dal3 in jedem Fall die Werte r(k) tber

das Intervall [0,N-1] gleichverteilt auftreten.

4.2.3 Mathematische M odellierung des vollstdndigen DDS-Signals

4.2.3.1 DDS-Signal als Modulationsprodukt

Ein wesentlicher Nachteil der in Kap. 4.2.2 dargestellten Beschreibungsform fir das
Fehlersignal der DDS liegt darin, dall es nicht mdglich ist, direkt auf die spektralen
Eigenschaften des DDS-Ausgangssignals zu schlieBen. Daraus ergibt sich die Notwendigkeit,
das Ausgangssignal der modifizierten Pulse-Output-DDS in einer geeigneteren kompakten
Beschreibungsform darzustellen. Da das zeitliche Jitter des DDS-Ausgangssignals auch als
Phasenfehler gegeniiber dem idealen DDS-Signal interpretiert werden kann, erscheint die
Betrachtung des DDS-Signals als phasenmoduliertes Signal sinnvoll. Als Spezialform der
Phasenmodulation soll eine Pulsdauermodulation als Beschreibungsgrundlage dienen. Das
Modulationssignal wird durch das in Kap. 4.2.2 definierte Fehlersignal der DDS gebildet. Das

Tragersignal der Modulation ist eine Rechteckimpulsfolge mit der Periodendauer
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Te=Tops=1/fops und einem Tastverhaltnis von 50%. Aus Sicht der DDS wird bei einem
Fehlersignal, welches identisch null ist, das ideale DDS-Ausgangssignal generiert. Auf die
Pulsdauermodulation tbertragen bedeutet dies, dal kein Modulationssignal vorhanden ist und
demzufolge das ideale DDS-Ausgangssignal gleich dem Tragersignal der Modulation ist. Es ist
fur die Betrachtung des DDS-Signals als pulsdauermoduliertes Signal nicht zweckmaRig, das
Ausgangssignal der DDS durch eine Folge von Dirac-Impulsen zu beschreiben (siehe
Kap. 4.2.1). Statt dessen wird angenommen, dal3 das ideale DDS-Ausgangssignal durch eine
symmetrische Rechteckimpulsfolge mit der Grundfrequenz fops gebildet wird. Die Umwandlung
der Dirac-Impulsfolge in eine Folge von Rechteckimpulsen kann beispielsweise innerhalb
eines hybriden DDS-PLL-System durch die PLL erfolgen. Damit wird der in Kap. 4.2.1
beschriebene Effekt beriicksichtigt, dal das Ausgangssignal der modifizierten Pulse-Output-
DDS erst nach einer entsprechenden Signalformung am Ausgang des Synthesizers wirksam
wird. Durch die Annahme der Generierung einer Rechteckimpulsfolge am Ausgang des
Synthesizers sind die folgenden Ergebnisse nur flr diese Signalform unmittelbar guiltig. Die
Anpassung der Ergebnisse an andere Signalformen (z.B. sinusférmig) ist jedoch ohne

Probleme mdglich.

Bei der Pulsdauermodulation unterscheidet man zwischen drei unterschiedlichen Arten der
Realisierung. Eine Beeinflussung der Impulsdauer kann symmetrisch auf die Vorder- und
Ruckflanke eines Impulses oder unsymmetrisch nur auf die Vorder bzw. Rickflanke erfolgen.
Durch die modifizierte Pulse-Output-DDS wird wahrend einer Signalperiode Tpps nur ein
Signalwert generiert. Es ist deshalb sinnvoll, von einer Beeinflussung auf nur eine
Impulsflanke auszugehen. Dabei soll angenommen werden, dal3 durch die DDS ausschlieRlich
eine Ruckflankenmodulation vorgenommen wird. Allgemein spricht man von einer

unsymmetrischen Pulsdauermodulation (PDM mit Ruckflankenmodulation) [H61z82], [Maus85].

Eine weitere Unterscheidung der Modulationsart ergibt sich durch den zeitlichen
Zusammenhang der Impulsflankenverschiebung mit dem  Momentanwert des
Modulationssignals. Bei der Pulsdauermodulation mit aquidistanter Abtastung (PDM;,) ist bei
einem Taktraster von V[, die Impulsdauer 1(t) abhangig vom Momentanwert des
modulierenden Signals zum Zeitpunkt der Abtastung V[T, (Abb. 4.13-a). Andererseits handelt
es sich um eine Pulsdauermodulation mit natirlicher Abtastung (PDM,), wenn die Impulsdauer
1(t) proportional zu dem Momentanwert des modulierenden Signals zum Zeitpunkt der

Ruckflanke des Impulses VT ,+1(t) (Abb. 4.13-b) ist.
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(a) — PDM; (&qudistante Abtastung) (b) — PDM; (naturliche Abtastung)
Un(VIT5+ (1))
u() (VT \um(t) u() kr\
1 / 1 Unm(t)
—» 1(t) |¢— —»| 1(t) [¢—
v, t viT, Tt

Abb. 4.13: Prinzip der aquidistanten und natirlichen Abtastung bei der Pulsdauermodulation

Das Modulationssignal un, wird im Fall der modifizierten Pulse-Output-DDS durch die zeit- und
wertediskrete Restfolge {r} gebildet. Die Generierung der Werte r(k) durch die DDS erfolgt zu
den Zeitpunkten der Akkumulatortiberlaufe T, (k). Weiterhin soll zu den Zeitpunkten kT pps die

Vorderflanke der einzelnen Tragerimpulse erzeugt werden.

Koos Tou(K)

1 —
Spps

0 1 1 1 1 >

tMe

1 —
SppM T, 9

0 | 1 1 | ;

1 2 3 t/TDDS

TDDS/2 TDDS/Z

Pulsdauer des modulierten Signals: 1, :TD—ZDSH\k

Abb. 4.14: Darstellung des DDS-Signals als pulsdauermoduliertes Signal

Die Impulsdauer 1 weist einen konstanten Anteil von Tgs/2 auf und wird wie in Abb. 4.14
dargestellt um den Wert des zeitlichen Jitters A¢ verlangert. Die Impulsdauer 7y ist damit
unmittelbar durch den Wert des Fehlersignals r(k) zu den Zeitpunkten T,/(k) festgelegt, da
folgendes gilt:

7 =TS 4 mit A :%TC (4.26)

Bezogen auf die in Abb. 4.13 dargestellten Arten der Abtastung bedeutet dies, dalR eine
Pulsdauermodulation mit natirlicher Abtastung vorliegt. Die in Abb. 4.13 dargestellten

aquidistanten Zeitpunkte V[T, entsprechen im DDS-Signal den Zeitpunkten k(' pps.

Die Restwertfolge {r} und damit das Modulationssignal um, sind entsprechend der

Pulsdauermodulation mit natirlicher Abtastung zu den Zeitpunkten T./(k) definiert. Diese
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Zeitpunkte sind aber in bezug auf das Taktraster k[Tpps nicht aquidistant. Per Definition
werden die Abtastwerte des Modulationssignals den Zeitpunkten k(Tpps zugeordnet, damit ein
aquidistant abgetastetes Signal un entsteht, das auf einfache Art mit FFT-Algorithmen
analysiert werden kann. Das DDS-Fehlersignal r(k) bildet bei linearer Interpolation zwischen
den Abtastwerten eine zumindest stlickweise stetige Funktion (Sagezahnfunktion). Die
veranderte zeitliche Zuordnung der Werte r(k) durch den Ubergang zu einer
Pulsdauermodulation mit aquidistanter Abtastung fuhrt dabei zu einer verfélschten
Signalamplitude des sagezahnférmigen Signals. Diese Abweichung kann jedoch fiir groRRe
Werte des Steuerwortes N vernachlassigt werden. Abb. 4.15 zeigt an einem Beispiel die

unterschiedliche Zuordnung der Abtastwerte.

8K T T T ~ T T T ~ T
\ \ \
r(k) \ I AN
AN I AN | AN
7 \. \\ |\ \\ |\ \\
SN AN SN
6F \\ AN | \® \'k | \\ \ i
. N ! RN | \. \\\
N . ! . AN ! AN
5r (Ol ! N~ N\ ! Q k.
A | NN | NN
N\ : N\ : N
AN N i NN i SN
4r AN | \Qq‘\ i Y
A i A i )
O\ ! O\ !
N\ i RON |
3F ok . . . .
Kideal Kideal TN\ | X !
> N\ | AN |
g AR : ABN :
2r AN ! 4N ! N
N NS I N\ NS |
N i N i
B N
1r S N 7
N N
\ | \ !
0 | | I N I | | Sk |
A\

Kideal = Tops/Tc k=1tTc

O ... Interpretation als Aquidistante Abtastung beztiglich der Abtastrate Tpps
+ ... Interpretation als natirliche Abtastung bezlglich der Abtastrate Tpps

Abb. 4.15: Interpolation der Restwerte r(k) mit N =7 und M = 16

Weiterhin wird davon ausgegangen, dafld entgegen der technischen Realisierung einer DDS
sowohl eine Impulsverkirzung als auch eine -verlangerung durch das Modulationssignal
zugelassen wird. Da dieser Effekt ausschlielich durch eine zeitliche Verschiebung der
Tragerimpulsfolge um ATy gegenidber dem DDS-Taktraster erreicht werden kann (siehe Abb.
4.16), wird dadurch weder die Kausalitat verletzt noch die prinzipiellen Eigenschaften des

Spektrums des DDS-Ausgangssignals verandert. Es gilt

K, -1
AT, =—2 E—)Ti (4.27)
K 2

gp

Durch diese Verschiebung entsteht die mittelwertfreie modifizierte Restfolge {r‘(k)}, die zu

einer mittleren Impulsdauer von Tpps/2 im modulierten Signal sppw flihrt.
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ir’(k)zo it r'(k):r(k)-K;;‘ldi (4.28)

gp 2

Abb. 4.16 zeigt an einem Beispiel den zeitlichen Verlauf des pulsdauermodulierten Signals

Spom Und des dazugehoérigen Modulationssignals un, das sich aus der modifizierten Restfolge

{r’} ergibt.
Tou(K) N=5M=16 0 Qpps = 5/16
A
Sops ’:
O 1 1 1 1 1 1 1 1 1 1 1 1 #
n > tT
sror ] RVE)
ol o A > S o ks A=y e
- 1 2 3 4 5 T
o (ATe=0,40c t/Tops ¢ =t-aT,
Sideal, 3["
r'(k) 7
2F g Ko 1IN
\ r'ik)=r(k)-—2——
| 0=r)-—g—3
O i i i i 4>
< 1 2 3 4 5 t/Toos
A, /
-2 i ATd — KQP _1DT£
Ke 2
Tragersignal = ideales DDS-Ausgangssignal interpoliertes Phasenfehlersignal r*

Abb. 4.16: Darstellung des DDS-Signals als pulsdauermoduliertes Signal

Die Grundfrequenz f.; des Phasenfehlersignals r‘(k) ergibt sich zu:

fy =fraclys)ops , 0= fy < fops

(4.29)

Bem.: frac(x) = x — floor(x)
Das Spektrum des Phasenfehlersignals mit sagezahnformigen Verlauf ist nicht bandbegrenzt,
so daf3 durch die Abtastung mit der Frequenz fpps Aliasing-Signale auftreten (siehe Abb. 4.17).
Dieser Effekt fuhrt zu einer noch naher zu spezifizierenden Basisfrequenz f. des

Phasenfehlers (siehe Kap. 4.2.5.2).
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! g X R kontinuierliches Phasenfehlersignal gx A abgetastetes Phasenfehlersignal, fa = foos
indB o} o indB Of Q P
i S foos2 fops
> e > o, | O
-10f | Q. -10t .
L N c O
! Lol P P ge
=20t | I | | b ? ? -20p g0 0 O i
} N S O
! e (i = S S
25 | I .! | -I ! -l ! s » 25 © L s PR -
0 2 4 6 8 ffor 10 0 2 4 - 6

Bem.: Alle Amplitudenwerte sind auf die Amplitude der Grundwelle normiert

Abb. 4.17: Spektrum des kontinuierlichen und des abgetasteten interpolierten

Phasenfehlersignals r*

Ausgehend von diesen Betrachtungen kann das in Abb. 4.18 dargestellte Ersatzschaltbild fur

die modifizierte Pulse-Output-DDS unter Verwendung einer Pulsdauermodulation aufgestellt

r
\r(k)i
ideales DDS-Signal = Tragersignal t

\SDDS,ideaI Pulsdauer- Spps
—P .
modulation

SDDS,ideal 1 SDDSI

t t

werden.

DDS-Fehlsignal = Modulationssignal

Abb. 4.18: Ersatzschaltbild fur die modifizierte Pulse-Output-DDS

4.2.3.2 DDS-Signal als additive Uberlagerung von I deal- und Storsignal

Einen der Beschreibung als Modulationsprodukt gleichwertigen Ansatz bietet die Darstellung

des DDS-Ausgangssignals als einfache Uberlagerung von zwei Signalen (siehe Abb. 4.19).

SDDS (t) = Sideal (t) + Serror (t) (430)

Das ideale DDS-Sighal Sigea(t) wird in Anlehnung an den Modulationsansatz als ein
symmetrisches Rechtecksignal mit einer Periodendauer von Tpps = 1/fpps betrachtet. Das
Idealsignal ist wiederum um den in Gl. (4.27) definierten Betrag ATy gegentiber dem Taktraster
der DDS zeitlich verschoben, um eine mittlere Impulsdauer von Tpps/2 im Summensignal Spps
zu erreichen. Das Fehlersignal Sero(t), welches durch die modifizierte Restwertfolge {r'(k)}
beschrieben wird, besteht aus einer Folge von positiven und negativen Rechteckimpulsen mit
einer Impulsbreite 7.'(K)=0r‘(K)(UNTc. Das durch die Uberlagerung gebildete DDS-

Ausgangssignal spps(t) ist periodisch mit einer Periodendauer von Ty, und wird durch Ky,

62



4 Vollstandig digitale Realisierung der DDS

Impulse mit einer Amplitude As=1, die innerhalb des Zeitintervalls [0;Ty] auftreten,
beschrieben. Die LH-Flanken der Impulse von spps(t) entsprechen den LH-Flanken des Signals

Sigeal(t) UNd die HL-Flanken von spps(t) den HL-Flanken des Signals Seror(t) (Siehe Abb. 4.19).

N=5 M=16 0 Qpps=5/16
N N

r'y r'y r'y
1
Spps ':
0 1 1 ;
AT4=040c, , 2 4 6 8 10 12 14 16 t/Tc
1 o
Serror ’7 " t B t-ATd
0 . . . . . . L
2 4 6 8 10 12 14 T UTe
_1—
ir
Sideal
0 »
0 1 2 3 4 5  UToos

ATq = (Kgp-1)/KgpTc/2

Abb. 4.19: DDS-Signal als additive Uberlagerung von Ideal- und Fehlersignal

Als Hilfsmittel fir die Berechnung des Frequenzspektrums des so gebildeten DDS-Signals sind
alle auf der finiten Signaldarstellung basierenden Methoden, wie Fourier- oder z-
Transformation, ungeeignet, da diese Methoden eine dquidistante Abtastung des Zeitsignals
voraussetzen. Bei ihrer Anwendung miifdte das Signal Spps(t) in einem zusatzlichen Schritt
aguidistant abgetastet werden, wobei die Abtastfrequenz f, so festgelegt werden mifte, daR
alle Aliasing-Effekte ausreichend unterdriickt werden. Wegen der sehr breitbandigen
Signalstruktur wiirde dies zu einer sehr hohen Uberabtastung mit einem entsprechend groRRen
Datenaufkommen fiihren. Die Berechnung des Spektrums ist jedoch sehr effizient mit dem

Hilfsmittel der komplexen Fourierreihe mdglich.

Die Fourierreihenentwicklung von spps(t) 1aRt sich durch die Summe der Fourierkoeffizienten

VON Sigeal(t) UNd Seror(t) darstellen. Fir das Idealsignal Sigea(t) gilt [Bron79], [Maus85]:

1 KngDDS 2n

—j———nt
s [ swl)E

£ n,ideal
Kgp |:l-DDS 0

1 (4.31)
_Hj— fur n=alK,; a=%1,%3,...
=0 mn
H 0 sonst
Fur das Fehlersignal Seror(t) ergibt sich mit
1 KgoToos —jK 2Tn nt
An,error Iy — I Serror (t)|]3 P dt (432)
KQPTDDS 0
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furn=0
1 er
lo,error = K T |E]) =0 (433)
gp 'DDS 1=
und furn#z0
Ko —j n nt| ©f
ln error = J 1 Ze Ko Toos
21N &
tu,i
. . r'(i
t, =1 T ops t,; =1 T ops +#Tc
gp —JZITf JZn
ln,error = J & (434)
2rrn £ EI

M ... Uberlaufwert des Phasenakkumulators

Bei der Fourierreihenentwicklung des Fehlersignals Seror(t) ist zu beachten, dafld die Perioden-
dauer des Signals gleich Ky, pps ist. Fur groRe Werte von Ky, wird die konkrete Berechnung
durch die groRe Datenmenge zu einem nicht zu unterschétzenden zeitlichen Problem. Aus
diesem Grund werden nur Kurzzeitspektren mit einem Beobachtungszeitraum von [0, Kgpps],
Ks<Kgp berechnet. Um die dadurch entstehende Zeitabhangigkeit der Fourierkoeffizienten zu

minimieren, wird Uber mehrere derartige Spektren eine I-fache Mittelung ausgefiihrt.

-1 (a+1)K 8Tops —jem 2n
An error 1- 1 error (t) KBTDDS dt
’ | &K TDDS Koo (4.35)
mit KB <K, , 1K ON
Furn # 0 gilt:

X . -1 Kg 1271— —j2nr'|£in§;i)n 1E]
nerror T J% ; Ze % E] (436)

Die in Gl. (4.36) dargestellte Berechnungsvorschrift ermdglicht auf eine einfache Art und
Weise die numerische Berechnung des Spektrums einer Pulse-Output-DDS bei einer
gegebenen modifizierten Restfolge {r‘(k)}. Die Implementierung ist mit Hilfe mathematischer
Programme wie MATLAB leicht zu vollziehen. Abb. 4.20 zeigt ein typisches Spektrum mit den
DDS-Parametern N = 128 und M = 453.
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Harmonische von foos Teil des Spektrums in der Nahe der Signalfrequenz fops

-10 -10 T T T T T
[XOin dB [XOin dB fops
-20 -20
(0]
-30 -30
" I ’ ’
-40 H o P ? NN 0] -40
0
50 68K LABeR] H D]+ T) ? T) -50 o & 410) P
0] 0] 0] 0]
_60 A % T) _60 )‘\ P )\ ))
0 ATt 0
80 ]| -80
-90 -90
-100 -100
-110 -110
0 100 200 300 400 500 110 115 120 125|130 135 140 145
n 128 n

Abb. 4.20: Spektrum des DDS-Ausgangssignals mit N = 128, M = 453

Das Signal Sigea(t) wird im Frequenzbereich durch die Frequenzlinien nlfhps, n 0N
beschrieben. Im Sinne des grundlegenden Zusammenhanges zwischen Taktfrequenz fc und
DDS-Frequenz fpps entsprechend Gl. (4.19) wird jedoch nur die Frequenzlinie fpps flr die
Charakterisierung des DDS-Signals verwendet. Anderenfalls wére es nicht maoglich, einen
eindeutigen funktionellen Zusammenhang zwischen der Frequenz des Taktsignals sc und der
Frequenz des DDS-Ausgangssignals herzustellen. Wenn nur die Frequenzlinie fpps einen
Beitrag zum DDS-Signal liefert, gilt Gl. (4.19) als eindeutiger Zusammenhang zwischen den
Frequenzen fc und fpps. Das ideale Ausgangssignal der DDS kann demzufolge auch als ein
einfaches Sinussignal mit der Frequenz fpps angesehen werden. Das Fehlersignal Seror(t)
beschreibt den Zeitfehler, den die HL-Flanken des DDS-Signals gegeniiber dem idealen DDS-
Signal Sigeal(t) aufweisen (siehe Abb. 4.19). In bezug auf ein Sinussignal entspricht Sepor(t)
jedoch dem Zeitfehler der Nulldurchgange des DDS-Signals gegeniiber den Nulldurchgangen
des idealen Sinussignals mit der Frequenz fops. Das Fehlersignal Seqor(t) kann deshalb auch

als Phasenfehler ¢ gegentiber dem idealen DDS-Ausgangssignal interpretiert werden.

Obwohl sich mit Gl. (4.36) jedes beliebige Spektrum einer modifizierten Pulse-Output-DDS
berechnen laR3t, eignet sich diese Darstellungsform nur bedingt fir die Beurteilung der Qualitét
des synthetisierten Signals, da stets das Spektrum einschlieBlich aller mdglichen

Fehlerfrequenzen berechnet werden muf3.

Ausgehend von Gl. (4.34) laf3t sich nur eine Abschatzung fir n = Kgp, d.h. fir fops finden.
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0 " 0
Kep  _; nr'fi O
Xy arw = J 2 ~ gt Zejz g ELlD (4.37)
27-[ Kgp 1=1 I:]
| =

Fir hinreichend groBe Werte von Ky, ist ein Ubergang der Summe zu einem Integral moglich.
Weiterhin ist bekannt, daRR alle Werte r‘(k) des Fehlersignals eine Amplitudengleichverteilung

Uber den Wertebereich von (-7,,,) aufweisen. Beim Ubergang zum Integral werden die

Summanden nach wachsenden r‘(k) umsortiert.

1 K -jontl) .
I=——Se M =| +jl, mi (4.38)
gp 1=

_% < r'(i)<% (4.39)

Mit N >>1 und Kg, >> 1 folgt fur Gl. (4.38):

osBer—Bdr _SIBT H— E‘r DDSE

C
(4.40)

sinBerr—’Bdr' =0
o M@

Der Fourierkoeffizient von fpps berechnet sich nun zu:

XK :AK ,ideal +LK perror

gp

:J-E_J—@- ETDDS% (4.41)
—-LD foos
) ”% ET fe %

Vergleiche mit den durch Gl. (4.36) ermittelten Werten fur Xkgo haben gezeigt, da Gl. (4.41)

den Tragerfrequenzpegel firr groBe N exakt reprasentiert (& < 10®) [Henk98].
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4.2.4 Spektrum des PDM ;-Signals mit Ruckflankenmodulation

4.2.4.1 Spektrum der PDM; bei einer Eintonmodulation

Bei der Berechnung des Spektrums des unsymmetrisch pulsdauermodulierten Signals mit
Ruckflankenmodulation und aquidistanter Abtastung wird zunéchst von einer Eintonmodulation
mit einem Sinussignal der Frequenz f,, ausgegangen.

Um(t) A
1+m

u® u® u®

7(1-m) <r‘(1+m)

(1)
— - —»

T » T

~Y

t

Abb. 4.21: Prinzipielle Funktionsweise der PDM bei Riickflankenmodulation

Fur die Zeitpunkte der Vorderflanke t,; und der Ruckflanke t,, sollen in Anlehnung an die

Definition des modulierten Signals in Kap. 4.2.3.1 folgende Beziehungen gelten:

tn1 = nTDDS
t, = NTpps + T+ mMEiN(w,NTops)) (4.42)
mit r:ﬁ:i, rin=1cg m=N

2 2foos 2 M

Hierbei kennzeichnen npps die &aquidistanten Abtastzeitpunkte, m den Modulationsgrad
(0sm<1), 1 die unmodulierte Impulslange und @, die Frequenz des modulierenden

Sinussignals.

Das pulsdauermodulierte Signal kann durch eine Summe von positiven und negativen

Einheitsspriingen o(t-t,) dargestellt werden.

Ul(t)
1‘F

A

Ul(t)- Uz(t)<“> ‘T = tho-thr

~Y

tn‘tnl
tn‘tnz

~Y

1

T >
t

tn‘tnl

Abb. 4.22: Rechteckimpuls als Uberlagerung zweier Sprungfunktionen
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= S [o(t-t)-0k-t,,)

n=-—o

= i [o(t —nTons)— 0 (t — NTops — 7L+ MEN(w,NTops )

n=-—o

(4.43)

Die Berechnung des Spektrums ist mit Hilfe der Fouriertransformation bei Anwendung

folgender Beziehungen moglich [H61z82]:

- joT, _ ATl
Holt-1,)-o(t-1,} =&——5—
jO.)
oitisng; — i(_ 173, (9, )" (4.44)
g=—0o

$eoen =15 ol K

k=—00 k‘—oo

Fur das Spektrum des modulierten Signals ergibt sich somit folgender Zusammenhang:

o L~ jonTppg
Amod(w): z e - % e ~jwt Z( EU ((,d’nl' @qu nTDDSE

& jw

:nZ

q"°° (4.45)

e —jonTpps

_ z z e [(_ 7 (amr)@ j (-0, N Toos

1
27T s DDS nZoo qZWjZﬂfTDDS

13, @rfmr )5 (f - (of , + nfops))

Xa(f)=

n=-—oco

(4.46)
Das entstehende Spektrum ist zweifach unbegrenzt (n, q O ’Z) und besteht aus folgenden
Teilkomponenten:

* Gleichanteil &(f):

X(0)= (4.47)

N

* Basisbandspektrallinien Xf-gfy):

K, = ~ ghoes q%m Eq( 1y _JHDDS mit m =1

" 2m qf
DDS qf

27'[ af

(4.48)

qf
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» Tragerspektrallinien Xf-nfpps):

anDDS - 1%% ( l)n JOE]T‘ nfDDS%

(4.49)
‘ nfDDS
_nfDDS 2m
» Seitenbanderspektrallinien &f-(nfops+qfm)):
- Nppstdfy
—jrons*0fn
X Koo, 1 — 3 fDDs Eﬂq nfDDS + qf (_ 1)qe foos
oS 2rr nfops +af
(4.50)

‘ foos nfDDS +of,
nfppstafy,

2rr Nfpps + qf
Abb. 4.23 zeigt beispielhaft das durch die Gl. (4.47) bis Gl. (4.50) definierte Spektrum eines
pulsdauermodulierten Signals. Das Modulationssignal ist ein Sinussignal mit der Frequenz

fm = 1MHz. Fir die Parameter fpps und fc gilt:

fo =100MHz

(4.51)
fops = 25MHz

0

X
indB

A4

-100

-120 | i o T P
0
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> fin MHz
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Abb. 4.23: Spektrum des pulsdauermodulierten Signals bei einer Eintonmodulation
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4.2.4.2 Spektrum der PDM; bei einer Mehrtonmodulation

Im letzten Abschnitt wurde flr die Beschreibung des Ausgangssignals der Pulse-Output-DDS
eine Eintonmodulation mit einem Sinussignal der Frequenz f, angenommen. Die Amplitude
des Modulationssignals u, wurde dabei so gewahlt, daR die maximale Anderung der
Impulsdauer gleich £T¢/2 ist. Im Kap. 4.2.3.1 hingegen wurde von einem sédgezahnférmigen
Modulationssignal ausgegangen, das durch die modifizierte Restfolge {r‘} gebildet wird und
eine Grundfrequenz fo, gemaR Gl. (4.29) aufweist. Die durch das sagezahnférmige Signal
verursachte maximale Anderung der Impulsdauer ist ebenfalls gleich +Tc/2. Das durch die
Folge {r‘} gebildete sagezahnféormige Signal beschreibt das zeitliche Jitter der DDS exakt. Der
Ansatz bei der Berechnung des Spektrums des PDM;-Signals mufd deshalb dahingehend
geandert werden, dalR die Signalform des Modulationssignals u, sagezahnférmig ist. Dies
entspricht jedoch einem Ubergang zu einer Mehrtonmodulation. Die analytische Beschreibung
einer Pulsdauermehrtonmodulation ist ahnlich wie die Frequenz- bzw. Phasenmodulation mit
einem Mehrtonsignal sehr kompliziert. Es ist nicht moglich, die Mehrtonmodulation als eine
additive Uberlagerung von einzelnen Eintonmodulationen aufzufassen, da die Modulation nicht
mit linearen Operatoren zu beschreiben ist. Eine Ausnahme bildet die Annahme eines sehr
kleinen Modulationsgrades m, da in diesem Fall der Ubergang zu einem
amplitudenmodulierten Signal méglich ist. Bei der Amplitudenmodulation ist die Beschreibung
der Mehrtonmodulation durch die additive Uberlagerung von Eintonmodulationen mdoglich, da

diese Modulation einer linearen Operation entspricht.

Im hier vorliegenden Fall kann der Ubergang zu einer Amplitudenmodulation nicht angewendet
werden, da der wirksame Modulationsgrad grof3e Werte annimmt. Statt dessen wird davon
ausgegangen, dall durch den Vergleich der Effektivwerte der modulierenden Signale ein
modifizierter Modulationsgrad m* fur die Eintonmodulation gewonnen werden kann. Die so
gebildete Eintonmodulation mit einem Sinussignal und einem Modulationsgrad m‘ entspricht
naherungsweise der Mehrtonmodulation mit dem sagezahnférmigen Signal, da der
Modulationsgrad m direkt proportional zum Argument X der Besselfunktion Jq(X) bei der

Pulsdauermodulation ist (vgl. Gl. (4.46)).

Um den Rechenaufwand gering zu halten, wird zunachst eine normierte mittelwertfreie
Restwertfolge {ry‘(k)} eingefiihrt. Als Referenzamplitude wird der Wert N/2 verwendet.

Gl. (4.39) verandert sich dementsprechend zu:

r;,(k):%r'(k) , —1<r(k)<1 (4.52)
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Die Restwertfolge {ry‘(k)} bildet eine Sadgezahnfunktion und es gilt:

2 T —_
E rN,DD _rN,eff,DDs _ﬁ

1
\ E{ rri,si;} = I'neff sin = ﬁ

Der modifizierte Modulationsgrad m* berechnet sich mit den Werten aus Gl. (4.53) zu:

(4.53)

12
E rN,DD

Eine Uberpriifung des Ergebnisses und damit eine vergleichende Aussage ist unmittelbar

zunachst nur fur den Betrag des Fourierkoeffizienten |L fDDS| mdglich. Gl. (4.49) und Gl. (4.41)

ergaben folgende Beziehungen fiir die Modulation mit einem Sinussignal

_ 1 43, + Toos (4.55)
2 fe

und fir die Modulation mit einem Sagezahnsignal

i% ETDDS% (4.56)
21

In Abb. 4.24 sind die Funktionen aus den Gl. (4.55) und Gl. (4.56) bei einem Modulationsgrad

|_ fDDS

=\/m gemal Gl. (4.54) dargestellt. Der relative Fehler & bleibt bis zu einem
Frequenzverhéltnis fpps/fc von 0,61 kleiner als 1%. Fur groRere Werte wird die
Pegelberechnung nach Gl. (4.55) zunehmend ungenauer, weil die Anpassung an die
Mehrtonmodulation mit Hilfe des modifizierten Modulationsgrades m*‘ fiir groRe Werte des
Modulationsgrades zu immer groReren Fehlern fiihrt. Uber den gesamten Definitionsbereich
des Frequenzverhaltnisses aus fpps/fc bleibt der Fehler kleiner als 8%. Es laRt sich
schlu3folgern, dalR mit Hilfe des modifizierten Modulationsgrades m‘ die spektrale

Beschreibung der Pulsdauermodulation mit einem Ségezahnsignal erfolgen kann.
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8 ' ' ' - 10
|§fDDS| in dB e in %
-10 lg
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Abb. 4.24: Amplitudenverlaufe der Spektrallinie fops nach den Gl. (4.55) und Gl. (4.56) und

deren relative Abweichung zueinander

4.2.5 KenngrofRen zur Bewertung der spektralen Eigenschaften

Fur die qualitative Bewertung der spektralen Eigenschaften des Ausgangssignals der
modifizierten Pulse-Output-DDS ist die Einfihrung von Kenngréf3en notwendig. Die Auswahl
solcher KenngréRen erfolgt in Anlehnung an die in Kap. 2.2 eingeflihrten allgemeinen
KenngroRen zur qualitativen Bewertung von Frequenzsynthesizern. Es ist zu beachten, daf3
die direkte Angabe des Phasenrauschens des DDS-Ausgangssignals nicht sinnvoll ist. Durch
die DDS werden nur Stoérsignale generiert, die nicht zufallig sondern determiniert und
periodisch sind. Alle periodische Storsignale fihren aber unmittelbar zu diskreten Stoérern, die
durch die Kenngréfle SFDR erfalBt werden. Im Sinne der in Kap. 2.2.5 eingefiihrten
KenngroRe Phasenrauschen ist die DDS als gewohnlicher Frequenzteiler zu betrachten. Auf
die ndhere Beschreibung des Phasenrauschens eines Frequenzteilers wird hier verzichtet, da
daraus nicht unmittelbar bedeutsame Aussagen fir die qualitative Bewertung des DDS-Signals
abgeleitet werden kénnen. Statt der KenngroRe Phasenrauschen wird fir die Bewertung der
spektralen Eigenschaften des synthetisierten Signals das Signal-Stor-Verhéltnis des DDS-

Ausgangssignals bestimmt.

4.2.5.1 Signal-Stor-Verhaltnis des DDS-Ausgangssignals

Die Gilte eines gestérten Signals wird in der Nachrichtentechnik gewdhnlich mit Hilfe der
KenngroRe Signal-Stér-Abstand global charakterisiert. Der Signal-Stor-Abstand (SNR) ist als

logarithmisches MalR3 des Verhaltnisses aus Signal- und Stérleistung definiert.

P
SN%B =100g _PNL.HZ (4.57)

Sor
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Zur Bestimmung des Signal-Stér-Abstandes SNRpps des DDS-Ausgangssignals ist es
zunachst notwendig, die Begriffe Signal- bzw. Storleistung naher zu definieren. Das DDS-
Signal wird entsprechend Kap. 4.2.3.1 als Modulationsprodukt einer Pulszeitmodulation
aufgefal3t. Die Nutzsignalleistung entspricht der Summe der Leistungen bei allen ganzzahligen
Vielfachen der Frequenz fpps. Das modulierende Signal u, ist bei Verwendung der
modifizierten Restwertfolge {r‘(k)} mittelwertfrei bei gleichzeitiger Amplitudengleichverteilung.
Entsprechend dem idealen DDS-Ausgangssignal wird das Tragersignal der Modulation aus
einer Folge von Rechteckimpulsen mit einer Periodendauer von Tpps=1/fopps bei einer
Tragerimpulsamplitude von As = 1 und einem Tastgrad von 50% gebildet. Fir die Leistung des

Tragersignals gilt dann:

P.=t=P+P

12 . (4.58)
P=_0p==-

4 4

Der Gleichanteil P- ist hier nicht von Bedeutung, so dafld er in den weiteren Betrachtungen
nicht beriicksichtigt wird. Ein typisches Merkmal aller Winkelmodulationen ist die Verschiebung

der Leistung vom Tragersignal in die Seitenbander.
P~ = PTrager + PSeitenbander (459)

Fur die Frequenz fpps und alle ganzzahligen Vielfachen von nlfbps, n ON gilt nach Gl. (4.49)

und Gl. (4.54):

1.1 2 f
Xy ==0—MmH-(-21)"J “n-Bbs 4.60
Krigos = Zm% (-1) %1@ fc% (4.60)

Die Nutzsignalleistung Py, ergibt sich damit zu:

2

0
PNutz = PTrager = 22|AnfmS
n=1

1 e q > (4.61)
— il _ _1 n J = DDS
272 Z n2 %‘ ( ) OE-’\/;n—fc %

Die Seitenbander charakterisieren im Falle der Pulse-Output-DDS das unerwiinschte

Storsignal. Es gilt:

PStdr = PSeitenbander = P~ - PNutz (462)
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Damit I&R3t sich der Signal-Stér-Abstand angeben zu:

Zm 1 /2 f
N ’ (_ E-’ o %
Roos B> =N

I Zm 1 n /2 fobs

Aufgrund des hohen Rechenaufwandes ist Gl. (4.63) fur schnelle Abschéatzungen nicht

(4.63)

geeignet. Es ist jedoch mdglich, eine Naherungslésung zu finden, wenn das DDS-
Ausgangssignal nicht als Modulationsprodukt sondern wie in Kap. 4.2.3.2 als Summe aus
Idealsignal Sigews und Fehlersignal seror betrachtet wird. Fur die Berechnung der
Nutzsignalleistung wird angenommen, daR das Stoérsignal zu allen Frequenzen nlibps, n N

keinen Beitrag liefert. Es gilt:

(4.64)

Das Storsignal Seror Wird, wie in Kap. 4.2.3.2 dargestellt, durch eine periodische Folge von
Rechteckimpulsen beschrieben. Die einzelnen Impulsbreiten sind durch die Werte r‘(k) der in
Gl. (4.28) definierten mittelwertfreien modifizierten Restwertfolge festgelegt. Dabei wird davon
ausgegangen, daf3 die Periodendauer des Stérsignals den maximalen Wert von M
Taktperioden Tc annimmt und damit genau N Jitterimpulse in dieser Zeit generiert werden. Zur
Vereinfachung der Berechnung wird angenommen, daf3 N gleich einer ungeraden Zahl ist. Die

Storsignalleistung Psir berechnet sich dann zu:

Stor = iJ’ error (t mit TP = M |:I-C
T P T,
N-1

i |(\| [T, MNEZHk DZ (4.65)
-1_ N

f

fur N>>1

DD
4MN ey f

NiF

Der Signal-Stor-Abstand &Rt sich jetzt viel einfacher angeben zu:

SNRDD%B =101y ffc (4.66)

DDS

Abb. 4.25 zeigt den Signal-Rausch-Abstand SNRpps entsprechend den Gl. (4.63) und
Gl. (4.66). Die Summenbildung in Gl. (4.63) wurde nach n =20000 Gliedern abgebrochen.
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Obwohl im Ansatz von Gl. (4.66) keine Uberlappungen des Stér- und des Nutzsignals im
Frequenzbereich zugelassen wurden, ist der Fehler des SNR-Wertes nach Gl. (4.66) nicht
groRer als 1,7dB. Dies laft den Schluf3 zu, daf3 Gl. (4.66) eine einfache Naherungslosung flr
die Berechnung von SNRpps ist. Andererseits reprasentiert Gl. (4.63) den SNR auch nur
bedingt exakt, da die Tragerfrequenzpegelabschatzung fir alle Frequenzwerte mit fops > Y10t
zunehmend ungenauer wird (siehe Kap. 4.2.4.2). Durch Simulationen konnte fiir diesen

Frequenzbereich ein um ca. 0,5...1dB besserer SNR-Wert festgestellt werden.

50

SNRpps
indB 40

30
SNRops, 6l. 4.63)

20

SNRops, 6. (4.66)

10

0
10" 10° 107 10" fopsffc 10°

Abb. 4.25: Signal-Stor-Abstand der Pulse-Output-DDS entsprechend Gl. (4.63) und Gl. (4.66)

Gl. (4.63) bzw. Gl. (4.66) kdnnen fur die Berechnung des Signal-Stér-Abstandes einer Pulse-
Output-DDS genau dann verwendet werden, wenn die groBe Wiederholperiode des DDS-
Signals und damit die Periodizitat die maximale Ladnge von gp = M Systemtaktperioden T¢
aufweist. Dies ist der Fall, wenn N durch eine ungerade Zahl und M durch eine gerade Zahl
bzw. umgekehrt reprasentiert werden. Ist der Wert von gp kleiner als M, so ist der tatséachliche
Signal-Stor-Abstand in jedem Fall groRer als der mit Gl. (4.63) bzw. Gl. (4.66) bestimmte Wert,
da die in den Jitterimpulsen enthaltene Storleistung kleiner wird. Wenn M ein ganzzahliges
Vielfaches von N ist, nimmt der Signal-Rausch-Abstand einen unendlich groRen Wert an, da
kein Jittersignal und somit keine Stoérleistung vorhanden ist. Dieser Effekt kann bei der
Berechnung der Leistung Pswr des Storsignals berlicksichtigt werden. Zur Vereinfachung der

Berechnung wird wieder angenommen, dafd N gleich einer ungeraden Zahl ist.

Kgp—l
N Ir'(k 2
Pasr = 1 N | )| c= 2 0% k
gpT: K& N opiKy, £ (4.67)
_N Kgp_l_l foos ngp_l
M 4KZ 4 f. K&
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Daraus folgt:

fo OKE

foos [(K gp - 1)

50

SNRpps
indB A0

NR -
B 10 g

(4.68)

30

SNRbbs, Gl. (4.66)
20

10

107 107 107 107 foosfic 107

* ... SNRpps, 6. (4.68) X ... SNRpps — o

Abb. 4.26: Abschatzung des SNR-Wertes mit Gl. (4.68) im Vergleich zu Gl. (4.66)

Die eingefiihrte KenngréRe Signal-Stér-Abstand beschreibt die spektralen Eigenschaften des
DDS-Ausgangssignals nicht ausreichend, da durch den SNR keine Aussagen Uber die

spektrale Verteilung der Stoérleistung gemacht werden.

4.2.5.2 SFDR der modifizierten Pulse-Output-DDS

Im Spektrum des DDS-Ausgangssignals treten prinzipbedingt diskrete Stdrsignale auf, welche
die spektrale Reinheit des synthetisierten Signals erheblich beeinflussen. Als Maf3 fir die
spektrale Reinheit des DDS-Ausgangssignals dient die Kenngréfie SFDR (Spurious Free
Dynamic Range) (siehe Kap. 2.2.4). Der SFDR ist das logarithmische MaR fur den Unterschied
zwischen der Amplitude der 1. Harmonischen des DDS-Ausgangssignals bei der Frequenz fpps
und der gréfiten auftretenden Amplitude einer diskreten Storfrequenz. Es wird jedoch keine
Aussage dariber gemacht, bei welcher Frequenz genau die diskrete Stérfrequenz im

Frequenzband auftritt.

Xmax or
SFDRpps dBC:zo[ng—||—A f'“ | (4.69)

Der SFDR kann unter Verwendung eines numerisch bestimmten Frequenzspektrums des
DDS-Ausgangssignals auf eine einfache Weise ermittelt werden. Da das Jittersignal einen
periodischen Verlauf besitzt, besteht das Spektrum des Jittersignals ausschlie8lich aus

einzelnen Frequenzlinien. Von diesen wird die betragsmaflig grof3te Stérfrequenzlinie zur
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Berechnung des SFDR herangezogen. Alle Frequenzlinien f # nlfhps, n O XN beschreiben das
Storsignal im Frequenzbereich, d.h., die Oberwellen der DDS-Ausgangsfrequenz fpps werden
nicht als Stérfrequenzlinien angesehen. Das Spektrum des Jittersignals ist Giber den gesamten
Frequenzbereich von 0 bis unendlich verteilt. Es gilt jedoch [X(«)[J - 0, da das Jittersignal ein

reales Leistungssignal ist.

Fur die Ermittlung des SFDR wird das DDS-Signal entsprechend Kap. 4.2.3.1 als
Modulationsprodukt einer Pulszeitmodulation aufgefafdt. Das Modulationssignal wird durch
eine Sagezahnfunktion beschrieben. Damit kénnen die Storspektrallinien nur im Abstand

ganzzahliger Vielfache der modifizierten Phasenfehlergrundfrequenz f. von den Frequenzen

nfhos, N O N auftreten.

foo =Nfops 20fy , NgON (4.70)

Der schon in Kap. 4.2.3.1 beschriebenen Aliasing-Effekt fuhrt dazu, daR fe # fo ist. Es gilt:

E f, wenn f_ < Tops
fo =0 2 ¢ mit  f, :frac(%)mfDDS (4.71)
%fDDS -f, wenn f,> DZDS

Fur die Angabe des Storers mit der groften Amplitude wird vom modulierenden
Sagezahnsignal nur die Grundwelle mit der Frequenz f., in die Betrachtungen einbezogen.
Alle Oberwellen haben eine kleinere Amplitude als die Grundwelle und flihren damit zu
kleineren Storfrequenzpegeln im Spektrum des Ausgangssignals. Die Fourierreine des

normierten modifizierten Phasenfehlersignals ry'(t) 1alt sich angeben zu:

ey 2 ()T .
ry (t)z; > %sn(Znnfert) (4.72)

Mit n =1 wird in Gl. (4.72) die Grundwelle indiziert. Fur den Effektivwert der Grundwelle gilt

dann:

I I 2
V E{rNZ,GrundweH;} = '\ off Grundwelle = IT—\/E (4.73)

Mit dem in Gl. (4.73) gegebenen Effektivwert des Sagezahnsignals von ry'(t) und dem in
Gl. (4.53) gegebenen Effektivwert des Referenzsinussignals kann nun der modifizierte

Modulationsgrad m‘ ermittelt werden.
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12
mr = E rN Grundwell =
E{ rNZS.:}

Um Frequenz und Pegel des Stdrers mit der groRten Amplitude berechnen zu kénnen wird der
modifizierte Modulationsgrad m‘ nach Gl. (4.74) in Gl. (4.48) und GI. (4.50) eingesetzt. Es

(4.74)

SN

werden nur die Besselfunktion 1. Ordnung in die Berechnungen einbezogen, da alle

Besselfunktionen hoherer Ordnung im vorliegenden Definitionsbereich zu vernachléassigen

DDS 2 nfDD * f; (475)
27T nfDDS +

Mit Gl. (4.75) lassen sich Frequenz und Pegel des Stdrers mit der grof3ten Amplitude in

sind. Daraus folgt:

einfacher Naherung angeben. Fir die Hillkurve der maximal mdglichen Stérer ergibt sich

folgende Beziehung:

1 J \& Of
X e, stor il (f )| = o fops 1(%) (4.76)

Das Maximum der Hillkurve wird fir f=0 erreicht [Henk98]. Mit Anwendung der Bernoulli-

L’Hospital'schen Regel ergibt sich:

1 .
|Amax,st(’jr| = Py fops D]"R

f f
Zf)-J,\2f
= — fope im O(fc ) Z(fc ) 4.77)
- c
:ifDDS
2 f.
Mit Gl. (4.56) und Gl. (4.77) kann nun der SFDRpps angeben werden:
SFDRoos,/ = 2000g———1095 (4.78)

dBc

f (1+S|( DDS))

Der Verlauf des SFDRpps ist in Abb. 4.27 zu sehen. Da die Berechnung des Spektrums des
pulsdauermodulierten Signals mit Hilfe von Gl. (4.48) und GI. (4.50) fur steigende DDS-
Ausgangsfrequenzen zunehmend ungenauer wird (siehe Kap. 4.2.4.2), ist Gl. (4.78) nicht
uneingeschrankt giltig. Fiir DDS-Signalfrequenzen mit fops > 710t wurde durch Simulationen

ein um ca. 2 bis 3dB schlechterer Wert als mit GI. (4.78) ermittelt.

78



4 Vollstandig digitale Realisierung der DDS

0
SFDRbpps ///

indBc -20
SNRops, Gl. (4.78)
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Abb. 4.27: SFDR einer Pulse-Output-DDS nach Gl. (4.78)

Mit Hilfe der eingeflhrten KenngroRen SFDRpps und SNRpps kann die Glte des DDS-
Ausgangssignals global bewertet werden. Es ist jedoch nicht moglich, durch diese
KenngroBen Aussagen zur spektralen Verteilung der Storleistung im DDS-Ausgangssignal zu
erhalten. Gerade bei der Frequenzsynthese ist jedoch die spektrale Verteilung der Stoérleistung

von besonderer Bedeutung.

Das Spektrum des Ausgangssignals der modifizierten Pulse-Output-DDS ist durch diskrete
Storfrequenzlinien gekennzeichnet. Dabei ist besonders stdérend, dafll sich einzelne
Storfrequenzlinien sowohl in ihrem Pegel als auch in ihrer Frequenzlage kaum von der
Nutzfrequenzlinie fpps unterscheiden. Aus diesem Grund ist die direkte Nutzung des
synthetisierten Signals einer modifizierten Pulse-Output-DDS flr viele Anwendungen nicht
interessant. In Abb. 4.28 sind einige typische Spektren des DDS-Ausgangssignals beispielhaft
dargestellt. Es ist bemerkenswert, daf} sich die Storsignalenergie genau dann auf wenige
Frequenzlinien konzentriert, wenn N und M einen gemeinsamen Teiler a mit a>>1 besitzen
(siehe Abb. 4.28 bei fops = Y%[). In diesen Fallen reduzieren sich die mogliche Anzahl von
Phasenfehlerwerten sowie der Wert der grolen Wiederholperiode Ty, gegenuber den
entsprechenden Maximalwerten um den Faktor a (siehe Gl. (4.15)). Um diesen Effekt zu
vermeiden, mul3 der Wert von N stets ungerade und der Wert von M stets gerade bzw.
umgekehrt sein. Durch diese Mal3nahme wird erzwungen, daf3 die gro3e Wiederholperiode Tg,
den Maximalwert von M Taktperioden Tc annimmt und damit die Stdrsignalleistung

bestmdglich in dem zur Verfligung stehenden Frequenzbereich spektral verteilt wird.
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In Abb. 4.28 markiert das Zeichen ,*“eine diskrete Linie im Frequenzspektrum.
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Abb. 4.28: Frequenzspektren der Pulse-Output-DDS (gemittelt) flr verschiedene DDS-

Frequenzen

80



5 Verfahren zur Verbesserung der spektralen Eigenschaften einer Pulse-Output-DDS

5 Verfahren zur Verbesserung der spektralen Eigenschaften einer
Pulse-Output-DDS
Eine qualitative Verbesserung des DDS-Ausgangssignals ist auf unterschiedliche Weise

mdglich. Die nachfolgend angefiihrten Verfahren werden in den nachsten Abschnitten

hinsichtlich ihrer Anwendung innerhalb einer Pulse-Output-DDS néher untersucht:
» absoluter Storsignalenergieverringerung durch
- reale Erhdhung der Taktfrequenz fc
- virtuelle Takterh6hung infolge einer Jitterkorrektur
» Storsignalenergieumverteilung durch
- Dithering (Addition eines zufélligen Rauschsignals)
- Noise-Shaping (spektrale Formung mit einem determinierten dynamischen System)

Der einfachste Fall ist die reale Erh6hung der Taktfrequenz fc. Durch diese MaRnahme wird
das prinzipbedingte zeitliche Jitter des DDS-Ausgangssignals bezogen auf die Periodendauer
des idealen Ausgangssignals verkleinert. Dieser Erhéhung sind jedoch Grenzen gesetzt.
Insbesondere beschrénken die verfligbaren digitalen Baugruppen die obere Grenzfrequenz
auf ca. 1GHz. Da die Leistungsaufnahme der digitalen Schaltungen direkt an die Taktfrequenz
gekoppelt ist, entsteht bei derart hohen Taktfrequenzen ein unvertretbar hoher
Leistungsbedarf fur den Betrieb des DDS-Synthesizers. AuRerdem ist die Verwendung
kostenglinstiger Herstellungstechnologien (z.B. CMOS) bei der Integration der Synthesizer
nicht mehr moglich. Deswegen kann diese Moglichkeit zur Verbesserung der spektralen

Eigenschaften des DDS-Ausgangssignals nur bedingt ausgenutzt werden.

5.1 Virtuelle Erhéhung der Taktfrequenz

Zunachst soll in einem Gedankenexperiment die Taktfrequenz fc einer Pulse-Output-DDS
unmittelbar um den Faktor B auf einen neuen Wert fcy = Bt erhdht werden. Dabei soll der

Wert von B gleich einer 2er Potenz sein.

B=2", b>0, bON (5.1)

Weiterhin soll angenommen werden, daf sich durch die Erh6hung der Taktfrequenz auf fcy

die DDS-Ausgangsfrequenz fpps nicht &ndern soll. Ausgehend von Gl. (4.19) gilt:
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5 Verfahren zur Verbesserung der spektralen Eigenschaften einer Pulse-Output-DDS

N N
fDDS:MfC:M_fC,V , N,M,MV ON (52)

Gl. (5.2) macht deutlich, daR der Parameter M, der den Uberlaufwert des Phasenakkumulators

beschreibt, ebenfalls um den Faktor B grof3er werden muf3 und somit gilt:

M, =BIM (5.3)

Unter der Annahme, daR im Phasenakkumulator alle Werte im binaren Zahlenformat
dargestellt und verarbeitet werden, erhdht sich unter Beachtung von Gl. (5.1) die Bitbreite des
Akkumulators um b-Bit. Durch die Erhéhung der Taktfrequenz werden B neue aquidistante
Taktzeitpunkte innerhalb einer Periodendauer T¢ geschaffen, an denen die Generierung des
Ausgangssignals durch die DDS erfolgen kann. Da die Generierung des DDS-Signals genau
zu dem nachst moglichen Taktzeitpunkt To(k) nach dem idealen Ausgabezeitpunkt
Topt(k) = kO pps erfolgt (siehe Gl. (4.17)), ist das zeitliche Jitter des DDS-Signals gegenuber
dem idealen Ausgangssignal nach der Erh6hung der Taktfrequenz im Mittel um den Faktor B
kleiner. Durch die Erhtéhung der Taktfrequenz wird demzufolge die Fehler- bzw.

Jittersignalenergie kleiner. Im Mittel erfolgt eine Verringerung um den Faktor B.

Fur die aktuellen Akkumulatorinhalte Ay(l) nach Erhéhen der Taktfrequenz um den Faktor B

gilt:

A (1)=1N(mod M, ), 10{01....,gp, -3, ION
kgv(N, M, ) (5.4)

=1 IN(mod M B) mit gp, = N

Wahrend einer groBen Wiederholperiode Tg,v =gpvdcy treten genau Kgv Akkumulator-

Uberlaufe auf, die eine neue Restfolge {r} bilden:

t,(K)=1 IN(mod M) Ol : roor(IMD\I ) —f|oor(('_Mﬂ) -1
ko{12....k.}, 10{01....90, -3, w(R OO,N-1] (5.5)
mit Ky _ kgv(N.my)

, vy

Gl. (5.5) laf3t sich vereinfachen zu:

r(k)=k®R (modN) mit R, =(ceil (*)oN)(mod M, )

k D{].,Z,.,,, Kgp,v} Y (k)D [O’ N _]] (5.6)
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5 Verfahren zur Verbesserung der spektralen Eigenschaften einer Pulse-Output-DDS

Gl. (5.6) beschreibt die Restfolge {r}, die eine Pulse-Output-DDS mit einer um den Faktor B
hoheren Taktfrequenz fcy liefert, wenn gleichzeitig gilt, daR die Frequenz fpps des DDS-

Signals vor und nach der Takterhéhung identisch ist.

Soll nun anstelle der realen Erhéhung der Taktfrequenz eine virtuelle Erhéhung erfolgen, mulR3
zunachst dafur gesorgt werden, daR die Systemtaktperiode Tc=1/fc in B aquidistante
Zeitabschnitte unterteilt wird. Somit werden innerhalb einer Systemtaktperiode Tc gerade B
neue Zeitpunkte geschaffen, zu denen eine Generierung des DDS-Signals mdglich ist. Man
kann sich leicht vorstellen, dalR durch diese MalRRnahme ein virtuelles Taktraster mit einer
Periodenlange von Tcy = Tc/B entsteht, d.h. die Systemtaktfrequenz wurde scheinbar um den
Faktor B erhoht. Die Generierung der B zusatzlichen Ausgabezeitpunkte kann z.B. mit einer

Delay-Line erfolgen, die aus B identischen Verzdgerungsgliedern besteht (siehe Abb. 5.1).

s’ DDS(t'i TU)
\ 1 1 I "
oj . 11 , 2j N B»1j N
S'oos(t-T
Spos(t) T ‘ T o T pos(t-Tc)

U | ! | W

To wird auf einem konstanten Wert gehalten. Die Signalausgabe
erfolgt durch das Schliel3en des i-ten Schalters, wobei eine
Signalverzdgerung von il realisiert wird.

Abb. 5.1: Prinzipschaltbild einer Delay-Line

Die Gesamtverzdogerungszeit Tqgqes der Delay-Line mufd unter diesen Annahmen gerade gleich
einer Systemtaktperiode Tc sein. Fur die Generierung des DDS-Ausgangssignals ist nun
gerade der Ausgabezeitpunkt auszuwahlen, der dem einer Pulse-Output-DDS mit der
Ausgangsfrequenz fpps entspricht, die aber mit einer um den Faktor B hoheren Taktfrequenz
betrieben wird. Prinzipiell entspricht dieser Vorgang einer zeitlichen Verschiebung des
Ausgabezeitpunktes des DDS-Signals. Abb. 5.2 zeigt die Lage des korrigierten
Ausgabezeitpunktes T, der ov-Flanke bei einer virtuellen Erh6hung der Taktfrequenz fc um

den Faktor B bezogen auf die Zeitpunkte To, und Topt.
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5 Verfahren zur Verbesserung der spektralen Eigenschaften einer Pulse-Output-DDS

Wert des zeitlichen Jitters Wert des zeitlichen Jitters
nach der Takterh6hung vor der Takterhéhung
rV (k)T
. N (k)
Sy ] WTC
c(k) B-c(k)
—T, T,(k)= T,
G =2
1T k—» 1 !
1
Tc R
l 1
1
Tov'T Topt Tcor Tov t
1 | | | | | [l | | »
T T T T T T T T T v
- Tev
korrigierte
Flanke
Tc.. Taktperiode T
Tcyv .. virtuelle Taktperiode nach Erhéhung der Taktfrequenz Tey = =<
r.. Akkumulatorinhalt nach Uberlauf (Rest) B
rv.. aquivalenter Restwert nach teilweiser Jitterkorrektur
N ..  Steuerwort
B .. Faktor der Frequenzerhéhung

Abb. 5.2: Realisierung der teilweisen Jitterkorrektur

Da durch die virtuelle Erhéhung der Taktfrequenz fc das zeitliche Jitter des DDS-Signals nicht
vollstandig beseitigt, sondern nur verringert werden kann, spricht man auch von einer

teilweisen Jitterkorrektur.

Aus dem eben durchgefuhrten Gedankenexperiment zur teilweisen Jitterkorrektur und
entsprechend der dargestellten Funktionsweise in Abb. 5.2 lassen sich folgende Bedingungen

fur den Ausgabezeitpunkt T.o des korrigierten Signals ableiten:

Topt s Tcor s Tov

Toor = Topt <Tcy s Tecy ... virtuelle Taktperiode (5.7)
T

Tey = EC , B=2

Tcv stellt die nach der teilweisen Jitterkorrektur glltige neue Periodendauer des jetzt virtuellen
Taktsignals dar. Durch die Jitterkorrektur wird die Taktfrequenz fc scheinbar um den Faktor B

vergroRert.

Unter Beachtung der Bedingung (5.7) mul? fir eine teilweise Jitterkorrektur gemafR Abb. 5.2
die ov-Flanke um c(k)/BO¢ in die Vergangenheit verschoben werden. Die Realisierung von

negativen Verzégerungszeiten ist aber praktisch nicht mdglich. Deshalb wird das DDS-
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5 Verfahren zur Verbesserung der spektralen Eigenschaften einer Pulse-Output-DDS

Ausgangssignal bei der Realisierung der teilweisen Jitterkorrektur generell um eine

Taktperiode T¢ verzdgert. Die ov-Flanke kann nun wie in Abb. 5.2 dargestellt, um

Ty (k) =5- C(k) Te _C,(k)Tc (5.8)

ko{12....Kyut, ¢()DLB], c(k)ON

verzogert werden. In Gl. (5.8) reprasentiert der Wert c'(k) die Anzahl der Verzdgerungsglieder
einer Delay-Line, die zur Realisierung der Verzdgerungszeit T4(k) notwendig sind. Jedes

Verzdgerungsglied muf3 eine Verzégerungszeit Ty = 1/B0¢ aufweisen.

Entsprechend GlI. (5.8) muR3 fiir die Realisierung von Tg4(k) zunachst der Wert c(k) und
anschlieBend daraus der Wert von c'(k) bestimmt werden. Unter Beachtung von (5.7) ergeben

sich fir die Berechnung des Wertes c(k) folgende Randbedingungen (siehe auch Abb. 5.2):

N B oo
(2) M—%‘aMm |

Ausgehend von den in (5.9) dargestellten Randbedingungen 4Rt sich folgende

Berechnungsvorschrift fir c(k) bilden:

olk)< r(k)E-)E— . c(k):noorgr(k)gﬁ_@ (5.10)

Gl. (5.10) zeigt, dal fur die Berechnung von c(k) eine Multiplikation mit dem Faktor B und eine
Division durch das Steuerwort N auszufiihren sind. Bei der praktischen Realisierung der DDS
ergeben sich daraus erhebliche Schwierigkeiten, da fiir die Multiplikation und Division in der
Regel umfangreiche Rechenwerke erforderlich sind. Die Multiplikation mit dem Faktor B
reduziert sich unter Beachtung von GI. (5.1) zu einer Bitshift-Operation, wenn davon
ausgegangen wird, dafd alle Zahlenwerte im bindren Zahlenformat dargestellt werden. Um bei
der Division eine dhnliche Aufwandsreduktion zu erreichen ist es notwendig, das Steuerwort N

konstant zu halten. Es gilt dann:

N =2" =konstant, nON (5.11)

Dadurch vereinfacht sich die Division mit der Binarzahl N ebenfalls zu einer Bitshift-Operation.
Es ist méglich, eine DDS mit konstantem Steuerwort N = 2" zu realisieren, indem der Wert des
Parameters M variabel gestaltet wird (vgl. Kap. 4.2.1). Die Berechnung des gesamten

Ausdruckes r(k)B/N reduziert sich unter diesen Voraussetzungen zu einer einfachen Bitshift-
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5 Verfahren zur Verbesserung der spektralen Eigenschaften einer Pulse-Output-DDS

Operation um n-b Bits nach rechts (N > B). Abb. 5.3 zeigt beispielhaft die Realisierung der

Berechnungsvorschrift aus GlI. (5.10) fur einen Wert c(k) mit Hilfe eines m-Bit breiten

Registers.

m=10; N=2°=256 - n=8, B=2°=32 - b=5, rk)=117
0 n-b =30 3 mal Bitshift nach rechts

Bitposition:
Bitwertigkeit:

r(k):

r(k) um 3 Bits nach
rechts verschoben:

10
29

9 8 7 6 5 4 3 2 1
22 22 2t 2°

28

27 28

25

24

0

0

0

1

1

1

0|1

0

1

0

0

0

0

0

0

1

1

0

c(k) = roor%(k)

1
E—EHZ floor
N[O

(117 dezimal)

(14 dezimal) O c(k) =14

HH7H foor(14,625) = 14
18 O

Abb. 5.3: Berechnung des Wertes c(k) bei konstantem Wert N

Aufgrund der binaren Zahlendarstellung kann der Wert c(k) durch unmittelbares Auslesen der

Bitpositionen n-b+1 bis n direkt aus der Binarzahl r(k) ermittelt werden kann. Wie schon weiter

oben erwahnt, wird flir eine reale Ausfihrung der teilweisen Jitterkorrektur der Wert

c'(k) = B-c(k) bendtigt. Die Berechnung ist bei binarer Zahlendarstellung durch die Bildung des

Zweierkomplements von c(k) moglich. Abb. 5.4 veranschaulicht diesen Vorgang.

c(k)=14,B=2=32

Bitposition:
Bitwertigkeit:

C:

5 4 3 2 1
22 2t 2°

2t 2

0

1

1

1

0

1

0

0

1

0

8
c'=B-c=32-14=18

(14 dezimal)
(18 dezimal) O c'=1

Abb. 5.4: Berechnung des Wertes c'(k) bei konstantem Wert N

Die Verwendung eines konstanten Steuerwortes N ist fur viele Anwendungsfélle unbrauchbar,

da bei einem Wechsel der DDS-Ausgangsfrequenz ein prinzipbedingter Phasensprung auftritt

(vgl. Kap. 4.2.1). Wird andererseits die Frequenz des DDS-Signals mit Hilfe des Steuerwortes

N eingestellt, lalt sich die notwendige Division r(k)[B/N nicht auf eine Bitshift-Operation

reduzieren. Statt dessen ist ein b-Bit breiter Hardware-Dividierer zur Berechnung des Wertes

c(k) notwendig. Der Schaltungsaufwand erhoht sich dadurch wesentlich.
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5 Verfahren zur Verbesserung der spektralen Eigenschaften einer Pulse-Output-DDS

Durch die teilweise Jitterkorrektur wird das Fehlersignal, das durch die Restfolge {r} in
Gl. (4.25) charakterisiert ist, in ein neues Fehlersignal transformiert. Dieses neue Fehlersignal
wird in Gl. (5.6) durch die Restfolge {ry} vollstadndig beschrieben. Es ist mdglich, die Restfolge
{rv} direkt aus der Restfolge {r} zu ermitteln. Aus Abb. 5.2 IaR3t sich folgender Zusammenhang

ableiten:

c(k) T+ N (k) T,, = r(k) T, kD{lZ."', Kgp,v}
B N N
ck), r (k) _ rk) (5.12)
B BIN N
c(k)IN +r, (k) = r(k)B

Aus Gl. (5.12) folgt unmittelbar:
ck)IN+r,(k)=r(k)B O r,(k)=r(k)B(MmodN), kO{L2--,K,,} (5.13)

Wenn das Steuerwort N der Bedingung von Gl. (5.11) geniigt und alle Werte im binaren
Zahlenformat dargestellt werden, kann die in GI. (5.13) beschriebene Rechenvorschrift fur ry(k)
mit Hilfe nur eines Registers realisiert werden. In diesem Fall kann ry(k) durch das Auslesen
der Bitpositionen 1 bis n-b des Registers und anschlieBender Bitshift-Operation ermittelt

werden.
m=10, N=2%=256 -~ n=8, B=2°=32 -~ b=5, r(k)=117

Bitposition: 10 9 8 7 6 5 4 3 2 1
Bitwertigkeit: 2° 2% 27 2° 2° 2% 28 22 2! 2°

r{0]0 O|1|1|1|O 1{0]1 (117 dezimal)
" [1[o]1]o]o]of0]0] (160 dezimal) O ry(k) = 160
r, (k) = B I (k)(mod N ) = 585(mod 256) = 160

Abb. 5.5: Berechnung des Wertes r(k) bei konstantem Wert N

Bei einem variablen Steuerwort N hingegen wird der Wert ry(k) aus dem Ergebnis der Division
r(k)B/N abgeleitet. Mit Hilfe von Gl. (5.13) erkennt man, dal3 ry(k) gerade durch den Rest der

Divisionsoperation gebildet wird.

Zusammengefal3t kann festgestellt werden, dal3 es bei geeigneter Wahl der Werte fur das
Steuerwort N und den Korrekturfaktor B sehr einfach moglich ist, eine teilweise Jitterkorrektur
an dem Ausgangssignal einer Pulse-Output-DDS auszufiihren. Durch eine derartige
Signalveranderung wird die Taktfrequenz der DDS virtuell um den Faktor B vergroRert. Dies

hat erheblichen Einflul? auf die spektrale Reinheit des erzeugten DDS-Ausgangssignals. Der
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5 Verfahren zur Verbesserung der spektralen Eigenschaften einer Pulse-Output-DDS

Wert von SFDRpps erhoht sich bei einer virtuellen Takterh6hung mit dem Faktor B=2"
mindestens um bBdB (vgl. Abb. 5.6 mit Abb. 4.28). In Abb. 5.6 markiert das Zeichen ,*“eine

diskrete Linie im Frequenzspektrum.

0 ! ; ! ; 0 ; ; . .
X ol SRR SO O RSO S P T o T .
in dB : : : : in dB : : : :
Ak P St RPT ADBTRNE AL ____________ ........... ............. .......
. : . : _60 k. + 0.- ....... E ’ ............ U 9....’.....
. ;i
a0b-dddee bt

100 k- SN

170 i i i

o 10 20/ 30 40 50 120, 0 20 Y 60 50
fdps fin MHz foos fin MHz
M = 2% N = 4020C49D;;6 M = 2%, N = 7AF4FOD9:6
fc = 100MHz O fpps = 25,05MHz fo = 100MHz O fpps = 48,03MHz
SNRpps = 21dB, SFDRpps = -48dBc SNRpps = 18,2dB, SFDRpps = -44dBc

Abb. 5.6: Spektrum des DDS-Signals nach der virtuellen Erhéhung der Taktfrequenz flr

verschiedene Ausgangsfrequenzen
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5 Verfahren zur Verbesserung der spektralen Eigenschaften einer Pulse-Output-DDS

5.2 Dithering

521 Prinzip

Das Dithering-Verfahren (dither = verwischen) ist ein Verfahren, um vorhandene diskrete
Storfrequenzlinien im DDS-Spektrum vollstdndig zu eliminieren. Aus der Literatur [Whea81] ist
bekannt, daf schon in den frihen achtziger Jahren versucht wurde, die Dithering-Methode mit
einer Standard-DDS zu kombinieren. Die prinzipielle Idee besteht darin, durch die Einfiihrung
eines Zufallsprozesses die in den einzelnen Storfrequenzlinien enthaltene Leistung
gleichmafiig auf das gesamte Frequenzband zu verteilen und somit ein kontinuierliches
Storfrequenzspektrum zu erzeugen.

x(0)f x(f)

Ditherin
Dithering,,

ML o

foo f fobs f

diskrete Storfrequenzen kontinuierliches Stérfrequenzspektrum

Abb. 5.7: Prinzipielle Darstellung der Auswirkungen des Dithering-Verfahrens auf die

spektralen Eigenschaften des DDS-Signals

Das Fehlersignal der Pulse-Output-DDS wird durch die Restfolge {r} im Intervall einer groRen
Wiederholperiode Tg, vollstandig beschrieben. Das DDS-Ausgangssignal weist gemali
Gl. (4.17) immer eine Verzégerung 7. = 0 gegenliber dem idealen DDS-Signal auf. Der daraus
resultierende Phasenfehler ¢., des DDS-Ausgangssignals ist deshalb in jedem Fall kleiner
oder gleich null, da gilt:

X(t _.[e)o_. L(CO) [ it = L(CO) |]3j¢a(w) (5.14)

Aus Gl. (5.14) folgt unmittelbar, daf3 ¢.<0, wenn 7.>0. Um einen eindeutigen Zusammenhang
zwischen ¢, und 7. herstellen zu konnen, wird als Bezugswert flr den Phasenfehlers ¢., die

Periodendauer T¢ des Taktsignals sc eingefuhrt. Es gilt:

¢ (k)= —277% = iﬂ% (5.15)

Die Generierung des DDS-Ausgangssignals ist an das Taktraster ke, Kk ON der DDS
gebunden. Demzufolge kann der Wert des Phasenfehlers nur in Schritten von 2mrad

verandert werden, wenn der Ausgabezeitpunkt des Signhals um eine bestimmte Anzahl
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5 Verfahren zur Verbesserung der spektralen Eigenschaften einer Pulse-Output-DDS

Taktperioden T¢ verschoben wird. Die Korrektur des Phasenfehlers um -21trad wird durch eine
einfache Verzdgerung des DDS-Ausgangssignals um eine Taktperiode Tc erreicht. Eine
Anderung der Phasenlage um +2ttrad ist theoretisch durch das vorzeitige Generieren des
Signals um eine Taktperiode Tc mdglich. Abb. 5.8 zeigt an einem Beispiel den Verlauf des
Phasenfehlersignals ¢ und den Verlauf des gegeniiber ¢ um +2mrad verschobenen

Fehlersignals ¢..r Uber ein groRe Wiederholperiode Tg.

M=93, N=32 - groBe Wiederholperiode Ty, = 93¢
- Kgp =32 Ausgangsimpulse wahrend Ty,
A = 217Ky, = 0,1963 rad , r(1) =3

Ger, Peor in rad

2m

1.5m

r2n m b & i+

0.5

\ A
RO Gy

-0.57

-T(

-1.5

-2T

0 5 10 15 20 25 30 35
k

k ... Anzahl der
Ausgangsimpulse

— ... Phasenfehler des DDS-Ausgangssignals
gegeniiber dem idealen Ausgangssignal = ger
... Phasenfehler um 2[Mtrad verschoben = ¢cor

Abb. 5.8: Zeitlicher Verlauf der Phasenfehlersignale ¢e und ¢cor

Durch die gewichtete Addition der Signale ¢ und ¢cr kann nun das Phasenfehlersignal

vollstandig eliminiert werden. Es gilt dann:

Ve (K3 (k) + Voor (K}poor (k) = 0 (5.16)
Aus Abb. 5.8 lassen sich folgende Zusammenhadnge flr die Signalwerte @e(k) und @eor(k)
ableiten:
2 2
¢er(k):—WnDT(k), ¢wr(k):Wn[(N—r(k)), kOfL2,...,K ) (5.17)

Der aus der gewichteten Addition resultierende Phasenfehler wird zu jedem Zeitpunkt k gleich

null, wenn fr das Verhaltnis der Gewichte y.(k) und y.(K) folgendes gilt:

«(K) _ N-=-r(k
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5 Verfahren zur Verbesserung der spektralen Eigenschaften einer Pulse-Output-DDS

Das Verhdltnis aus den Gewichten (k) und y.or(K) kann unmittelbar aus dem Restwert r(k)
und dem Differenzwert N-r(k) gebildet werden. Es ist nicht mdglich, die gewichtete Addition zu
jedem Zeitpunkt k direkt auszufihren, da die Phasenverschiebung um Vel9er bzw. Veorll@cor
wegen der Bindung an das Taktraster nicht direkt erzeugt werden kann. Zu jedem Zeitpunkt k
stehen nur das Phasenfehlersignal ¢, und das um +2t1trad verschobene Phasenfehlersignal
dcor zur Verfligung. Es ist jedoch denkbar, die gewichtete Addition auf einem anderen Weg zu
erreichen. Dazu wird der Beobachtungszeitraum Tg, qin des DDS-Ausgangssignals auf L grof3e
Wiederholperioden Ty, erweitert. Innerhalb dieser Zeit tritt jeder mogliche Restwert r(k) genau
L-mal auf. Zu den L Zeitpunkten mit ein und demselben Restwert r(k) wird entweder das Signal
¢ oder das Signal ¢.r entsprechend den Gewichten ), und Y. ausgegeben. Anders
ausgedrickt, es wird innerhalb des Beobachtungszeitraumes y,-mal das Signal ¢e und Yo
mal das Signal ¢.r bei Auftreten des Restes r(k) erzeugt. Uber die gesamte Zeit Tgp it
betrachtet, ergibt sich somit die gewichtete Addition nach Gl. (5.16) flr jeden auftretenden
Restwert r(k). Der Nachteil dieser Realisierung der gewichteten Addition besteht darin, dafd der
resultierende Phasenfehler nur im zeitlichen Mittel gleich null wird, da Gl. (5.16) nur nach dem
Ablauf von N gro3en Wiederholperioden mathematisch exakt nachgebildet wird. Fir einen
Beobachtungszeitraum Tg << Tgpqin ISt der resultierende Phasenfehler demzufolge ungleich
null und die durch das DDS-Fehlersignal verursachten diskreten Stdrer werden nicht

vollstandig beseitigt.

Das um +2tmrad verschobene Phasenfehlersignal ¢.,r kann aus praktischen Grinden nicht
direkt generiert werden. Es ist jedoch moglich, das DDS-Ausgangssignal generell um eine
Taktperiode Tc zu verzégern. Dies fuhrt zu einer absoluten Phasenverschiebung um -2mrad
und zu einer Vermeidung von negativen Verzdgerungszeiten. Die Verzdégerung des
Ausgangssignals um eine Taktperiode Tc ist fir die hier vorliegenden theoretischen
Betrachtungen nicht von Bedeutung, so dal die weitere Verwendung des Signals ¢, das
durch negative Verzdgerungszeiten gekennzeichnet ist, nicht zu fehlerhaften Ergebnissen
fuhrt.

Die Bildung der Wichtungsfaktoren . und y.or nach Gl. (5.18) fur einen bestimmten Restwert
rk) kann auf eine einfache Weise mit Hilfe eines Zufallsprozesses erfolgen. Die
Zufallsvariable v liefert gleichverteilte natirliche Zahlen v(k) in dem abgeschlossenen Intervall

[0,N-1]. Unter diesen Voraussetzungen lassen sich folgende relative Haufigkeiten definieren:

W, =Wiv<r(k} = % C W, =Wy r(k)} =1-W,, , = N_Tr(k) (5.19)
Fur das Verhaltnis aus den relativen Haufigkeiten We, x und W « gilt damit:
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5 Verfahren zur Verbesserung der spektralen Eigenschaften einer Pulse-Output-DDS

Wer,k — N _r(k) — Yo (k) (520)

Wcor K r (k) ycor (k)

Die Haufigkeitswerte W, und Weor x kBnnen mit Hilfe eines Komparators gebildet werden, der
zu jedem Zeitpunkt k die Zufallszahl v(k) mit dem Restwert r(k) vergleicht. Eine Mdglichkeit der
Realisierung des Dithering-Verfahrens in einer Pulse-Output-DDS ist in Abb. 5.9 dargestellt.
Das Blockschaltbild zeigt alle notwendigen Baugruppen, um welche die DDS erweitert werden

muf3.

Steuerwort N Taktsignal sc

I !
v 1 1 Bit

Akkumulator oV oV =5 Register

S1d

m+1 Bit >
(m-Bit) m . Register m

1 r(k)
m Y v A

v(k) |Komparator| enable_s; |Torschaltung

Zufallszahlen-| m v(k) < r(k) s1 oder Sig
generator wenn v(K) < r(k), dann Sgm = S, i
wenn v(k) 2 r(k), dann Sgith := Sid Sdith

Bem.: Das Ausgangssignal sgin ist gegeniiber dem urspriinglichen
DDS-Ausgangssignal um eine Taktperiode Tc verzdgert.

Abb. 5.9: Blockschaltbild der Pulse-Output-DDS mit Dithering

Da das Ausgangssignal sqim gegenliber dem urspriinglichen DDS-Ausgangssignal um eine
Taktperiode Tc verzogert ist, tragt das Signal s;4 die Phasenfehlerinformation des Signals @er

und das Signal s; den um +27trad verschobenen Phasenfehler ¢cor.

Durch die Einfihrung des Dithering-Verfahrens erhtht sich der Wertebereich des

Phasenfehlers ¢4 des DDS-Ausgangssignals auf (-211+21):

¢dith(k) = rdi%(k)zn’ Faith (k)D[_ N+1LN _1] T (k)DN (5.21)

Die Werte rqin(k) in Gl. (5.21) kénnen als aquivalente Restwerte interpretiert werden, die das
DDS-Fehlersignal nach Anwendung des Dithering-Verfahrens vollstandig beschreiben. Um
eine einfachere Darstellung zu ermdéglichen, wird im folgenden nur noch rg zur Beschreibung
des Phasenfehlers nach Anwendung des Dithering-Verfahrens verwendet. Das Auftreten
eines bestimmten Wertes rqin(k) wird durch die DDS und den Zufallsprozel3 v bestimmt.
Deshalb kann rqy, selbst als eine Zufallsvariable angesehen werden. Nach Gl. (5.21) kénnen

nur endlich viele verschiedene Restwerte rqim(k) auftreten, rqim ist demzufolge wertdiskret. Die
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5 Verfahren zur Verbesserung der spektralen Eigenschaften einer Pulse-Output-DDS

Auftrittswahrscheinlichkeit fir einen bestimmten Fehlerwert rgm(k) ist durch die
Verteilungsdichtefunktion  p(rqw) festgelegt. Abb. 5.10 zeigt den Verlauf der
Verteilungsdichtefunktion beispielhaft fiir das Steuerwort N = 4. Es wurde berlcksichtigt, daf}

innerhalb einer groRen Wiederholperiode Ty, jeder Fehlerwert rgin(K) nur einmal auftreten kann.

Wabhrscheinlichkeit der Signal-
flanken ohne Dithering

p(ram)
1 optimale %\

Steuerwort N =4

N[ Impulsflanke 3
?31["»17 NS Per(1)
- H er
Xae(r:fllljl:?hgesrfiﬁt. Wahrscheinlichkeit der méglichen
L 9 Phasenfehlerwerte, wenn r(k) = 1
Poor(1)
EB]; cor
2N 4
11 L—|
4N
0 .
N _N 0 N N rai
2 2

Abb. 5.10: Verteilungsdichtefunktion p(rqi,) der DDS-Fehlersignalwerte nach Anwendung des

Dithering-Verfahrens

Die Verteilungsdichtefunktion der DDS-Fehlersignalwerte macht die Wirkung des Dithering-
Verfahrens besonders deutlich. Die ideale Signalflanke mit einem Phasenfehler ¢gm = 0 bzw.
mit einem Restwert rgm(k) =0 tritt im DDS-Signal am haufigsten auf. Alle fehlerhaft
ausgegebenen Signalflanken sind symmetrisch um die ideale Signalflanke verteilt, so daf? der

Eindruck entsteht, die ideale Taktflanke sei ,verzittert".

Um die Phasenfehlersignale vor und nach Anwendung des Dithering-Verfahrens miteinander
vergleichen zu kénnen, erfolgt eine Normierung der Signale auf eine Referenzamplitude mit
dem Wert N/2. Die normierte mittelwertfreie Restwertfolge {r\‘(k)} beschreibt den Phasenfehler
der Pulse-Output-DDS und die normierte mittelwertfreie Restwertfolge {rv qin(k)} beschreibt den
Phasenfehler nach Anwendung des Dithering-Verfahrens. Die Folgenelemente berechnen sich

wie folgt:

! (k) _—H(k NB O L1cr ()<
A (5.22)

2
I\ gith (k) rdlth (k) = 2<Ty g (k) <2

N
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5 Verfahren zur Verbesserung der spektralen Eigenschaften einer Pulse-Output-DDS

Fur die normierte Verteilungsdichtefunktion p(ry gitn) gilt:

p(rN,dith) = % g_ |rN;ith| % (5.23)

Die Leistungen der normierten mittelwertfreien Restwertfolgen {rnqin} und {ry‘} ergeben sich

unter der Annahme N >>1 damit zu:

1

P, = [ri2 ol ) dr; =

-1

mit p(r,)= % = konstant

Wl

2 (5.24)

Poan = J’rl\?,dith Ep(rN,dith) dry gin = % =20k,
%2

Obwohl durch die Anwendung des Dithering-Verfahrens die Amplitude des
Phasenfehlersignals rvgin gegentiber der Amplitude des Fehlersignals ry' verdoppelt wird,

erhdht sich die Leistung des Phasenfehlersignals nur um den Faktor zwei.

Durch die Einfihrung des Zufallsprozesses v im Zusammenhang mit der Ausfihrung der
gewichteten Addition wird die direkte Periodizitdt des Phasenfehlersignals gebrochen. Somit
werden durch das Dithering-Verfahren alle diskreten Stérfrequenzen im Spektrum des DDS-
Ausgangssignals beseitigt. Die Fehlersignalenergie verteilt sich nach Anwendung des

Dithering-Verfahrens gleichmaflig Gber das gesamte Frequenzband.

5.2.2 DDS-Signalspektrum nach Dithering

Bei den folgenden Betrachtungen wird davon ausgegangen, dafd zur Signalerzeugung eine
DDS-Baugruppe nach Abb. 5.9 verwendet wird. Alle Zahlenwerte werden im binédren
Zahlenformat dargestellt und verarbeitet. Der m-Bit breite Akkumulator reprasentiert den Wert
M = 2", Als EingangsgréRen fur die DDS werden ein Taktsignal mit der Frequenz fc und ein
Steuerwort N, das wahrend einer Taktperiode Tc = 1/fc zum aktuellen Akkumulatorinhalt
addiert wird, angenommen. Das Ausgangssignal Sqi, der Pulse-Output-DDS mit Dithering wird
durch die LH-Flanke des Ubertragsflags bzw. durch die um T¢ verzogerte Signalflanke gebildet
(siehe auch Abb. 5.9).

5.2.2.1 Beschreibung des DDS-Ausgangssignals

Fur die Ermittlung der spektralen Eigenschaften des DDS-Ausgangssighals nach Anwendung
des Dithering-Verfahrens ist es notwendig, eine genaue Beschreibungsform fiir den zeitlichen
Verlauf von sgin zu finden. Den Ausgangspunkt fur diese Betrachtungen bildet die Definition

des Ausgangssignals einer Pulse-Output-DDS gemalR Kap. 4.2.1. Dementsprechend wird das
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5 Verfahren zur Verbesserung der spektralen Eigenschaften einer Pulse-Output-DDS

ideale DDS-Ausgangssignal Sigeas durch eine Dirac-Impulsfolge mit einem &aquidistanten
Impulsabstand von Tpps = 1/fops = M/NT¢ beschrieben (siehe Abb. 4.10). Das tatsachliche
DDS-Ausgangssignal ist ebenfalls eine Dirac-Impulsfolge. Der Impulsabstand zwischen zwei
Impulsen ist jedoch fiur alle Teilerverhéltnisse M/N # 2% a ON nicht mehr &quidistant. Durch
die Wirkung des Dithering-Verfahrens weist der Impulsabstand nun zufélligen Charakter auf
und die Abweichung gegeniiber dem &quidistanten Abstand kann mit Hilfe der Zufallsvariable
U beschrieben werden (Abb. 5.11). Wenn alle Realisierungen der Zufallsvariablen u identisch

null sind, ergibt sich das ideale DDS-Ausgangssignal Sigeal.

H-2 H1 Sdith Ho Ha H2

q MO E i

[
Ll

|

| |

0 1 2
Tops

Abb. 5.11: Zeitlicher Verlauf des DDS-Ausgangssignals nach Dithering

Rof-—-»

v

Gemal Abb. 5.11 laRt sich das DDS-Signal wie folgt beschreiben:

Sunll)= 3 A Bt~ (1Tops + 11,) (5.25)

Durch das Dithering-Verfahren kann der Impulsabstand im DDS-Signal gegeniiber dem
idealen Impulsabstand Tpps verkirzt oder verlangert werden. Es ist demzufolge mdglich, dafd
die Signalflanken des entstehenden DDS-Ausgangssignals hinsichtlich der Zeit sowohl vor als
auch nach der optimalen Signalflanke generiert werden. Daraus folgt, daf3 der Phasenfehler
und damit das zeitliche Jitter u, gegentber dem idealen DDS-Ausgangssignal ebenfalls groer
als auch kleiner null werden kann (siehe Kap.5.2.1). Abb. 5.12 verdeutlicht diesen

Zusammenhang.

Signalflanken des . Jitter
DDS-Ausgangssignals
S —— ... optimales Signal

Saitn (t) l/"/ ‘
Asﬁ ,

I ‘;ul = Te(1)20 Mz = Te(2)-Tc <0

| | .

oN =t ZNT_ltrc re(n):%urc

Abb. 5.12 : Definition des Jittersignals nach Dithering
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5 Verfahren zur Verbesserung der spektralen Eigenschaften einer Pulse-Output-DDS

Der maximale Wert des positiven bzw. negativen zeitlichen Jitters U, einer einzelnen
Signalflanke ist gleich (N-1)/NO¢c. Zu den Zeitpunkten npps wird der zum Restwert r(n)
gehorende positive oder negative Jitterwert 1.(n) bzw. 1.(n)-Tc generiert. Das so entstehende

Signal ist mittelwertfrei, da folgendes gilt:

E{d = Eltt s TP\t s )+ El g TP\t
= Te |:p(re)-|- (Te _TC)[p(Te _TC) (526)
. r N-r
mit T,= T, To-Te=-— =T, 1 Dfo,N -1]
Fur die Verteilungsdichtefunktion der beiden Ereignisse 1. bzw. 7.-Tc gilt entsprechend Abb.
5.10:

p(r.) —%EEL

r
B 5.27
N (5.27)

1
S oRlT)=

r
N
Aus Gl. (5.26) und Gl. (5.27) folgt unmittelbar fur alle r (n):

E{} =0 (5.28)

Nach Gl. (5.28) ist das Fehlersignal im zeitlichen Mittel gleich null. Durch das Dithering-
Verfahren erfolgt demzufolge die Generierung des DDS-Signals im Mittel zu den idealen
Zeitpunkten ndpps. Es bedeutet aber auch gleichzeitig, dal’ eine einzelne DDS-Signalperiode
nie exakt ist und einen Beitrag zum Phasenrauschen liefert. Eine Ausnahme bildet der mit dem

Restwert null korrespondierende Jitterwert null.

Die Entscheidungen Uber die Generierung eines positiven bzw. negativen Impulses zu den
Zeitpunkten n und n+1 sollen fir alle n voneinander statistisch unabhéngig sein. Dazu mufR
gewahrleistet sein, daf} die fur die Entscheidung verwendeten gleichverteilten Zufallszahlen v,
v J[0,N-1] zu den Zeitpunkten n und n+1 voneinander statistisch unabhangig sind. Diese
Forderung laRt sich durch die Verwendung von geeigneten Zufallszahlengeneratoren

sicherstellen. Es gilt dann:

Euut=0 0O k=l (5.29)

Der durch die Zufallsvariable u charakterisierte stochastische Prozel3 gilt wegen Gl. (5.28) und

Gl. (5.29) zumindest als schwach stationar.
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5.2.2.2 Spektrum des DDS-Signals nach Anwendung des Dithering-Verfahrens

Die spektralen Eigenschaften von stochastischen Signalen werden mit Hilfe des
Leistungsdichtespektrums dargestellt. Die spektrale Leistungsdichte S(w) eines im weiten

Sinne stationéren Prozesses kann mit Hilfe folgender Beziehung bestimmt werden [Asel58]:

S(w)=1im%E{U2T(jw)EﬂJZT(—jw} , —@<w<® (5.30)

In Gl. (5.30) kennzeichnet U,r(jw) die Fouriertransformierte eines endlichen Intervalls der
Lange 2T der Funktion u(t). U.r(-jw) beschreibt den konjugiert komplexen Wert zu U,r(jw). Die

Funktion u(t) wird durch das Signal sqi, vollstandig beschrieben. Fur T gilt:

T =Ny (5.31)

Innerhalb des Beobachtungszeitraumes von 2T werden im zeitlichen Mittel 2N+1 Impulse im

DDS-Ausgangssignal erzeugt. Damit gilt fur die Fouriertransformierte U,r(jw):

U,r (J w) = }UZT (t) (& “dt
= 3 A B (Teps + 1, ) e ot (532
= %N,Ag |]3_jw(nTDDS+un)

Unter den Bedingungen von Gl. (5.28) und GI. (5.29) ergibt sich mit GI. (5.32) folgender

Ausdruck fur die spektrale Leistungsdichte S(cw):

S() = lim = U ()1 (- o}

DDS

e SRy OIS S 539

o

2 o
- 2, ), G0 527 5 o0~ nanes)
Gl. (5.33) stellt einen sehr allgemeinen Ausdruck flir die Beschreibung der spektralen
Eigenschaften dar. Es sind sowohl kontinuierliche als auch diskrete Spektralanteile enthalten.
Die diskreten Terme in Gl. (5.33) reprasentieren die eigentliche gewlinschte DDS-Frequenz
und deren Oberwellen. Der kontinuierliche Anteil hingegen beschreibt das Frequenzspektrum

des Fehlersignals der DDS nach Anwendung des Dithering-Verfahrens vollstandig.
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Die Funktion Fu(jw) in Gl. (5.33) ist die charakteristische Funktion des Zufallsprozesses p. Es

gilt:

7, (1)= B} = (e m,(/)av (5.3

Mit V wird die Menge aller méglichen Elementarereignisse V; bezeichnet, welche durch den
Zufallsprozeld u realisiert werden kdnnen. Die Menge V besteht aus endlich vielen diskreten
Werten, da durch die DDS prinzipbedingt nur endlich viele unterschiedliche Jitterwerte u,
generiert werden kdnnen. Bei einem gegebenen Steuerwort N kdnnen durch die DDS und das
Dithering-Verfahren maximal 2N+1 verschiedene Elementarereignisse V; mit der durch den
Dithering-ProzeR3 definierten Auftrittswahrscheinlichkeit W{u,=V;} erzeugt werden (siehe auch

Abb. 5.10). Die Funktion pp(V) beschreibt die dazugehorige Verteilungsfunktion:

i a1 M R
Vi—WTC , W{un—V}—NE% TCE’ i O[-N,N] (5.35)

Mit Hilfe der in Gl. (5.35) definierten Auftrittswahrscheinlichkeit lafit sich die Verteilungsfunktion
pu(V) angeben zu:

pu(\/)=iiﬁ%—¥—j§(\/ V) (5.36)

Die in Gl. (5.36) dargestellte Funktion ist diskret und gerade. Damit laRt sich die Berechnung

der charakteristischen Funktion Fu(jw) wesentlich vereinfachen:

"1 V 0
_2H_v :
-Nﬁ TCE@os(wv.)

1)

Zf(\/i):%jf(v)dv:—jf(v)dv (5.38)
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Damit ergibt sich folgender Ausdruck fir Fu(jo):

0= Te I% EEOS(W (5.39)

:wT (1-cos(wT.))=20 Ow

2
C

Die spektrale Leistungsdichte S(w) lafdt sich nun angeben zu:

_ A 4 4 o O
S(w) = T % T (1- cos{wT, )y’ %rw = (1- cos(wT, )y’ E—);nzwd(w nwDDS)%

(5.40)

Gl. (5.40) gilt fur die in Gl. (5.25) definierte Folge von Dirac-Impulsen (siehe Abb. 5.11). Um
das Leistungsdichtespektrum fiir das in Kap. 4.2.3.1 eingeflihrte Rechtecksignal bestimmen zu

kénnen, muf3 die Signaldefinition von Gl. (5.25) verandert werden.

- n . T,
Stith,rd (t) =A DZ (— 1) Eﬁ(t - (nT0 + U, )) mit T, = DTDS

wenn ngerade,dannu, =0

(5.41)

As ... Amplitude des Rechtecksignals

Das in Gl (5.41) beschriebene Signal entsteht durch Differentiation des in Kap. 4.2.3.1
definierten Rechtecksignals. Diese Operation kann im Frequenzbereich durch Multiplikation
des zum Signal sane gehorenden Leistungsdichtespektrums Sig(c) mit dem Faktor 1/
aufgehoben werden. Das Signal Sginr ist durch eine alternierende Folge von positiven und
negativen Dirac-Impulsen gekennzeichnet, wobei alle positiven Impulse einen aquidistanten
Impulsabstand von Tpps = 1/fops = M/INT¢ aufweisen. Die negativen Dirac-Impulse werden
durch das DDS-Ausgangssignal nach Anwendung des Dithering-Verfahrens gebildet und
entsprechen bis auf das Vorzeichen der Amplitude der Signaldefinition sqi, von Gl. (5.25). Der
Impulsabstand zwischen zwei negativen Dirac-Impulsen ist demzufolge fur alle

Teilerverhaltnisse M/N # 2% a 0 N nicht aquidistant. Abb. 5.13 zeigt den zeitlichen Verlauf des

differenzierten Rechtecksignals.
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Sdiith,rd
4

_i'l S lj I
v viv, | v v v
u-/s u./1 ” ;/1 HZ s

Abb. 5.13: Verlauf des differenzierten Rechtecksignals

Fur das Leistungsdichtespektrum S,(w) ergibt sich folgender Ausdruck:

$(0)= A codar )

wZTDDS
(5.42)

- g4 T < nmd T
A odr 0 5 o e 7= T

n=—o 0
nungerade

Gegenlber Gl. (5.40) haben sich nur die diskreten Spektralanteile verédndert. Fir den
kontinuierlichen Anteil im Spektrum, der das Fehlersignal nach Anwendung des Dithering-
Verfahrens charakterisiert, gilt:
__A 4 2
Sr,kont (CO)— - CO4T4 (1_C05(wTC )) (543)
C

2
w TDDS

Stxont(®W) nimmt bei der Frequenz f=0 den maximalen Wert S;ont(0) an. Der Wert S;yont(0)
beschreibt die spektrale Leistungsdichte des Fehlersignals im interessierenden

Frequenzbereich hinreichend genau, wenn gilt:

Tops >>T¢ (5.44)

Die in Gl. (5.44) aufgestellte Bedingung ist giiltig, wenn neben dem Dithering-Verfahren
gleichzeitig eine virtuelle Takterhthung mit einem minimalen Erhéhungsfaktors B = 8 wirksam

ist.

Der Wert S;ont(0) kann durch Anwendung der Bernoulli-L’Hospital'schen Regel auf Gl. (5.43)

gewonnen werden:

44 _ a1 _ 5
Sr,kont,max (w) = ASZ fobs I:El)lin wTe 4(1 COS(COTC ))

0 w°Tg
:iz fops
6 f2

(5.45)
Sr kont (O)
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In Abb. 5.14 ist der Verlauf der in Gl. (5.43) definierten Funktion S;n(w) dargestellt. Fir die
Berechnung wurde angenommen, daf3 bei einer DDS-Taktfrequenz von fc = 100MHz ein DDS-
Signal mit einer Frequenz fpps = 25,001MHz generiert wird. Weiterhin erfolgt eine virtuelle
Takterhbhung gemall Kap. 5.1 um den Faktor B =32. Daraus ergibt sich eine virtuelle
Taktfrequenz von fcy = 3,2GHz. Die Signalamplitude ist As = 1. Dieser Wert dient gleichzeitig

als Bezugswert fur die logarithmische Darstellung.

Frequenzbereich des DDS-Ausgangssignals fops < 100MHz

-120
Sr,kont(f) /
in dB/Hz

-125 \
-130

-135

_140 i i i i 1 i
0

fc = 100MHz, B = 32 > fcy = 3,2GHz
fops = 25,001MHz, Signalamplitude As =1

Abb. 5.14: Darstellung des Fehlersignalspektrums nach Anwendung

des Dithering-Verfahrens

Das Nutzsignal wird durch die in Gl. (5.42) enthaltenen diskreten Spektralanteile vollstandig
beschrieben. Im interessierenden Frequenzbereich gilt die Randbedingung von Gl. (5.44).

Daraus folgt:

4

1-cos\wT, ))” U1 5.46
w4Tg( ST, )Y (5.46)
Fur die diskreten Frequenzanteile aus Gl. (5.42) gilt dann:

ASQT[ S :ﬁ
S dsoa (@) D > 5% E tTo=-5 (5.47)

n=—o
nungerade

Die spektrale Leistungsdichte S/(w) des gesamten Signals s; in der Umgebung der Frequenz

fops ergibt sich damit zu:

S ((,0) =S jont (O) + S e (wDDS)

2 2
= ifD_gs +2A[5(60—60DD5)+ 5(0)"' wDDS)]
6 f¢ m

(5.48)
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Mit Hilfe von Gl. (5.48) laBt sich der Signal-Stor-Abstand fir das DDS-Signal s, bestimmen.
Abweichend von der urspriinglichen Definition des Signal-Stér-Abstandes wird jedoch nicht
das Verhéltnis von der Nutzsignalleistung zur gesamten Stdrleistung bestimmt. Statt dessen
wird der Quotient aus der in der Grundwelle des Nutzsignals enthaltenen Leistung Psgs und
der Storleistung P, in einem Frequenzband von 1Hz bei einem Frequenzabstand f,, von der
Signalfrequenz fpps gebildet. Fur den Signal-Stor-Abstand ergibt sich mit GI. (5.48) und bei

gleichzeitiger virtueller Takterh6hung um den Faktor B = 2° folgender Ausdruck:

P 6f;
SNR/ e =10 gH-—"= [=100gH— Y- mit  f., =2°F, (5.49)
Jkont (O) fDDS Y

Der mit Gl. (5.49) definierte Signal-Stor-Abstand ist der Definition des Phasenrauschens L(f,)
bei herkbmmlichen Oszillatoren sehr ahnlich (siehe Kap. 2.2.5). Es ist deshalb mdglich, einen

direkten Vergleich zwischen diesen Werten anzustellen.

In Abb. 5.15 ist der erreichbare Signal-Stor-Abstand bei einer DDS-Taktfrequenz fc = 100MHz
in Abhangigkeit von der DDS-Ausgangsfrequenz fpps flir verschiedene Werte des Parameters

b dargestellit.
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Abb. 5.15: EinfluR der Taktfrequenz fc und des Parameters b auf den SNR

AbschlieBend sind in Abb. 5.16 zwei Beispiele fur typische Spektren des DDS-
Ausgangssignals nach Anwendung des Dithering-Verfahrens bei gleichzeitiger virtueller
Erhéhung der Taktfrequenz fc zu sehen. Fir die Simulation wurde eine Signalamplitude As = 1
angenommen. Es ist gut zu erkennen, daf} durch das Dithering-Verfahren eine vollstandige

Eliminierung der diskreten Stdrsignale erreicht wird.
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Abb. 5.16: Spektrum des DDS-Signals nach der virtuellen Erhéhung der Taktfrequenz und

Anwendung des Dithering-Verfahrens fur verschiedene Ausgangsfrequenzen

5.3 Noise-Shaping

Unter Noise-Shaping versteht man ein Verfahren zur gezielten Formung des Spektrums von
unerwiinschten Stor- bzw. Rauschsignalen. Prinzipiell wird durch das Noise-Shaping die
Storleistung von bestimmten kritischen Spektralbereichen in Frequenzbereiche transformiert,
die auRerhalb des Nutzsignalbandes liegen. Dabei erfolgt die Transformation so, daf’ die im
Frequenzbereich verschobenen Spektralanteile an Einflu@ auf das Nutzsignal des
Gesamtsystems verlieren, d.h. die Stoérleistung im Nutzsignalband wird verringert. Fir die
Anwendung von Noise-Shaping-Verfahren innerhalb der DDS bedeutet dies konkret, daf3
Storsignalanteile, die sich in der Nahe der synthetisierten Frequenz fpps befinden, in weiter
entfernte Bereiche verschoben werden. Mit einem variablen BandpaRfilter, das z.B. mit einer

PLL realisiert werden kann, ist dann eine wirksame Unterdrickung der Stérleistung mdglich.

Dieses Prinzip der Rauschformung ist von der Technik der A/D-Wandlung bekannt. Bei der
A/D-Wandlung wird die Rauschformung mit Hilfe von oA-Modulatoren realisiert. Nach einer
kurzen Einfihrung in die Technik der oA-Modulation wird in den néchsten Kapiteln die

Anwendung dieser Modulatoren innerhalb der DDS diskutiert und bewertet.
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5.3.1 Grundprinzip von oA-Modulatoren

Abb. 5.17 zeigt das Prinzipschaltbild des cA-Modulators.

Abb. 5.17: Prinzipschaltbild des Modulators

Der Modulator besteht aus einem Addierer, einem Integrationsverstarker mit der
Ubertragungsfunktion T(p), einem A/D-Wandler und einem D/A-Wandler. Das Ausgangssignal
y wird mit negativen Vorzeichen an den Eingang des Modulators zurlickgefiihrt. Die Abtastrate

ist fur beide Wandler gleich T, = 1/f,.

Zunachst wird davon ausgegangen, daR der A/D-Wandler sowie der D/A-Wandler eine
unendlich hohe Auflosung aufweisen. Es treten demzufolge keine Quantisierungseffekte auf
und es ergibt sich folgender Zusammenhang zwischen Ein- und Ausgangssignal des

Modulators:

Y(p) _ T(p)
X(p) 1+T(p)

In einem realen System ist das Aufldsungsvermdgen des A/D-Wandlers und des D/A-

(5.50)

Wandlers jedoch endlich. Besonders interessant ist dabei die Reduzierung der digitalen
Wortbreite n auf 1-Bit, da sich dadurch wesentliche Vereinfachungen bei der Realisierung des
A/D-Wandlers und des D/A-Wandlers ergeben. Die Einfiilhrung eines endlich groRen
Auflésungsvermdgens fuhrt unmittelbar dazu, dal bei der A/D-Wandlung ein zusatzliches
Fehlersignal e durch die Quantisierung der Signalwerte entsteht. Dieses Fehlersignal wird als
Quantisierungsrauschen bezeichnet. Um das Fehlersignal bei der Modellierung des
oA-Modulators erfassen zu kdnnen, ist die Bildung eines geeigneten Modells fur den A/D-

Wandler unabdingbar.

5.3.2 Modéelierung des A/D-Wandlers

Fur die Modellierung des A/D-Wandlers ist es zunéchst notwendig die innerhalb des A/D-
Wandlers auftretende Quantisierung des Eingangssignals naher zu charakterisieren. Dabei

gelten folgende Randbedingungen:
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* Der maximale und der minimale Wert des quantisierten Ausgangssignals y des A/D-

Wandlers sind gleich V und -V.

» Die Wertigkeit des niederwertigsten Bits (LSB) eines A/D-Wandlers mit Q

Quantisierungsstufen wird mit A bezeichnet und ist gleich 2[V/(Q-1).

Abb. 5.18 zeigt beispielhaft den Verlauf der Quantisierungskennlinien von A/D-Wandlern mit

zwei bzw. vier Quantisierungsstufen.

YA
V. -
Ya
V A—
1 i 1 1 » | —»
4 4, * 2V v
-V v
3 3 -V
A
¥ vt ) . -
“T’ 2-stufige Quantisierungskennlinie
(Komparator)

4-stufige Quantisierungskennlinie
Abb. 5.18: Unterschiedliche Quantisierungskennlinien von A/D-Wandlern

Man spricht von einer Uberlastung der Quantisierung, wenn der Wert des
Quantisierungsfehlers e = y-x gré3er als A/2 wird. Dies ist genau dann der Fall, wenn fir den
Betrag des Eingangssignals x folgendes gilt:

A

X >V += (5.51)

2
Die Quantisierung des Eingangssignals ist ein nichtlinearer Vorgang. Es ist jedoch unter noch
naher zu definierenden Bedingungen mdglich, den Quantisierer mit einem linearen Modell zu
beschreiben. Bei der linearen Modellierung wird davon ausgegangen, daf3 das von einer

Signalquelle generierte Quantisierungsrauschen e additiv dem Eingangssignal x Uberlagert

wird. FlUr das Ausgangssignal y des A/D-Wandlers gilt dann:

y(k) = x(k)+ elk) (5.52)

Aus Gl. (5.52) laRt sich folgendes Modell fiir den A/D-Wandler ableiten:

|
|
| N

O 0 55 Ly
| |
1

—_—— . — — —

T == Quantisierer

fa x(K)=x(kTa)
Abb. 5.19: Lineares Modell des A/D-Wandlers
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Die Gultigkeit des linearen Modells des A/D-Wandlers nach Abb. 5.19 ist wie schon weiter
oben erwédhnt an einige statistische Eigenschaften des Zufallsprozesses, der das

Quantisierungsrauschen e beschreibt, gekniipft [Opp89]:
» Der durch das Quantisierungsrauschen gekennzeichnete ZufallsprozeR ist stationar.
* Das Quantisierungsfehlersignal e ist unkorreliert zum Eingangssignal x.

* Der durch das Quantisierungsrauschen gekennzeichnete Zufallsprozeld ist gleichverteilt,
d.h. die Wahrscheinlichkeitsdichtefunktion des Zufallsprozesses ist konstant Uber den

gesamten Wertebereich des Quantisierungsfehlersignals.

* Alle Werte des Quantisierungsfehlersignals e(k) sind voneinander statistisch unabhangig,

d.h., die Fehlersignalfolge ist unkorreliert. Der Zufallsprozef ist demzufolge weil3.

Die Forderungen an die statistischen Eigenschaften des Zufallsprozesses des
Quantisierungsfehlersignals sind genau dann erfillt, wenn die Anzahl der
Quantisierungsstufen Q grof3 ist und aufeinanderfolgende Eingangssignalwerte nur schwach
korreliert sind [Gray90]. Fur einen A/D-Wandler mit einer digitalen Wortbreite von n-Bit und
Q=2" Quantisierungsstufen mit einem Wert A=2[V¥/(Q-1) ergibt sich unter diesen Bedingungen
und gleichzeitiger Annahme eines mittelwertfreien Fehlersignals folgende Leistung fir das

auftretende Quantisierungsfehlersignal e:

R =
12

1E] 12 D@H 12 (5.53)

Wird eine Eingangssignalleistung von Py, angenommen, ergibt sich folgender Signal-

Quantisierungsgerausch-Abstand fur den A/D-Wandler:

P P
SNRAD/dB _ 10@g%é%1omg§ﬁ@+4,77+6,02m (5.54)

5.3.3 Zeitdiskretes M oddl eines oA-M odulators

Mit der vorliegenden Beschreibung eines A/D-Wandlers kann nun ein Modell fur den
oA-Modulator geschaffen werden, das den Quantisierungsfehler berticksichtigt, der durch die
A/D-Wandlung verursacht wird. Die in Abb. 5.17 dargestellte A/D-Wandlung wird durch einen
einfachen Addierer modelliert. Die im System enthaltene D/A-Wandlung wird als ideal
angenommen und wird durch eine Ubertragungsfunktion ersetzt, die konstant gleich eins ist.
Zur Erfassung der zeitdiskreten Signaleigenschaften wird auBerdem ein Ubergang zur

Darstellung im z-Bereich vorgenommen.

106



5 Verfahren zur Verbesserung der spektralen Eigenschaften einer Pulse-Output-DDS

iE(Z)

o | 3 Y@
u™ @ [V

X(@2) +

Abb. 5.20: Zeitdiskretes Modell des oA-Modulators

Das Ausgangssignal Y(z) des oA-Modulators wird unter Verwendung der Systemstruktur von

Abb. 5.20 durch folgenden Ausdruck beschrieben:

_ T2 X (2)+ 1 ) (5.55)

1+T(2) 1+7T(2)

Das Filter mit der Ubertragungsfunktion T(z) bestimmt die Ordnung und alle wesentlichen
Ubertragungseigenschaften des oA-Modulators. In Gl. (5.55) kennzeichnet die Funktion Hy(z)

die Signalubertragungsfunktion (SUF) und He(z) die Rauschiibertragungsfunktion (RUF).

5.34 oA-Modulator 1. Ordnung

5.3.4.1 Prinzpidler Aufbau

Im Falle des oA-Modulators 1. Ordnung wird das Filter mit der Ubertragungsfunktion T(z) in

Abb. 5.20 durch einen einfachen zeitdiskreten Integrator gebildet. Es gilt:

T(2)= 1f - (5.56)
Mit Gl. (5.55) und Gl. (5.56) ergibt sich fiir das Ausgangssignal des Modulators

Y(2)=X(2)z* + - z1)E(2) (5.57)
und damit fir die Ubertragungsfunktionen Hy(z) und He(z)

H,(2)=z" , H.(2)=1-2" (5.58)

Das Eingangssignal x ist im Ausgangssignal y vollstandig enthalten, es tritt jedoch eine
Verzdgerungszeit von einer Taktperiode T, auf. Dieser Effekt kann vermieden werden, wenn

die Systemstruktur des oA-Modulators 1. Ordnung wie folgt veréndert wird.
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X(@2) +
U(z)

Y(2)

Abb. 5.21: Aquivalente Systemstruktur fiir einen cA-Modulator 1. Ordnung

Das Ausgangssignal Y(z) kann bei Verwendung der Systemstruktur von Abb. 5.21 wie folgt

beschrieben werden:

v@)=— 1@y 1 gy

C1+T() +1+T(z)Ez‘1

Fur die Ubertragungsfunktion T(z) in Abb. 5.21 gilt nun:

Mit Gl. (5.59) und GlI. (5.60) gilt fir das Ausgangssignal des Modulators

Y(2)= X(2)+ (- 7 )E(2)

und damit fir die Ubertragungsfunktionen Hy(z) und He(z)

(5.59)

(5.60)

(5.61)

(5.62)

In Abb. 5.22 ist der Betrag der Ubertragungsfunktion He(z) nach Gl. (5.58) bzw. Gl. (5.62)

dargestellt. Da He(z) bei z=1 eine Nullstelle besitzt, wird bei allen Frequenzen f = kli},, k 0N

das Quantisierungsgerdusch vollstdndig unterdriickt. Fur alle anderen Frequenzen ist die

Unterdriickung des Quantisierungsgerausches nicht vollstdndig, wobei mit zunehmender

Entfernung von den Frequenzen f = nli, die Dampfung von E(z) immer mehr abnimmt und

sogar in eine Verstarkung Ubergeht. Die maximale Verstarkung von E(z) tritt bei z = =1

auf.
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Abb. 5.22: Rauschiibertragungsfunktion des cA-Modulators 1. Ordnung

5.3.4.2 Beschreibung des Zeitverhaltens

Der oA-Modulator kann als ein herkdmmlicher A/D-Wandler mit einer zusétzlichen
Ruckkopplung angesehen werden. Zunachst soll davon ausgegangen werden, dal3 die
Wortbreite des im Modulator enthaltenen A/D-Wandlers gleich eins ist. Der A/D-Wandler kann
durch einen einfachen Komparator ersetzt werden. Die Ubertragungsfunktion des 1-Bit A/D-
Wandlers mit den Ausgangssignalwerten V und -V ist in Abb. 5.18 dargestellt. Mit V=1 kann
der Wert des Ausgangssignals y nur zwischen den Werten —1 und 1 wechseln. Der in Abb.
5.20 dargestellte aA-Modulator mit einer Filterfunktion T(z) entsprechend Gl. (5.56) laf3t sich im

Zeitbereich wie folgt beschreiben:

v(k)=u(k -21)+v(k -2)
01 wenn v(k)=0

k)=
v() E—l wenn v(k)<0

(k)= () - y(K)

Der Fehler zwischen dem Eingangs- und Ausgangssignal des Modulators wird durch das

(5.63)

Signal u beschrieben. Im Gegensatz dazu wird das Quantisierungsfehlersignal e aber aus der

Differenz y-v gebildet.

Da y(k) nur die Werte —1 und 1 annehmen kann, ist das Ausgangssignal y(k) immer ungleich
dem Eingangssignal x(k), au3er wenn das Eingangssignal konstant gleich einem der beiden
Werte ist. Schlie3t man diese beiden Falle von den weiteren Betrachtungen aus, ist das
Fehlersignal u(k) immer ungleich null. Wir betrachten nun den Fall, daf? das Eingangssignal
x(k) gleich einem konstanten Wert Xo ist. Wenn y(k)=1 ist, muf3 das Eingangssignal x(k) immer
kleiner als y(k) sein und der Fehler u(k) ist negativ. Alle negativen Fehlerwerte werden durch

den Integrator akkumuliert. Das Ausgangssignal v(k) des Integrators nimmt ab und erreicht
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nach einer Anzahl von Taktperioden den Schwellwert des Komparators. Das Ausgangssignal
y(K) ist nun gleich -1 und das Fehlersignal u positiv. Der Fehler zwischen dem Eingangs- und
Ausgangssignal des Modulators wird reduziert, weil nun positive Fehlerwerte die zuvor
generierten negativen Fehlerwerte ausléschen. Im zeitlichen Mittel wird demzufolge der Fehler

zwischen dem Ein- und Ausgangssignal minimiert.

Abb. 5.23 zeigt den Verlauf der Signale y und v bei einem konstanten Eingangssignal
X0=0,55=11/20. Es ist gut zu erkennen, dal} ca. % aller Ausgangssignalwerte y(k) gleich +1
und alle anderen gleich -1 sind. Der Mittelwert des Ausgangssignals y ist gleich dem

Eingangssignalwert Xo.

S T,
T

M) N A edes - l E

Abb. 5.23: Signalverlaufe in einem oA-Modulator 1. Ordnung bei einem konstanten

%

o]

Eingangssignal X, = 0,55

Das in Abb. 5.23 dargestellte Ausgangssignal y ist periodisch mit der Periodendauer Tg,. Es ist
bemerkenswert, dald diese Periodizitat durch das Quantisierungsfehlersignal e eingebracht
wird, wie die nachfolgend dargestellte = Autokorrelationsfunktion  re(t) des

Quantisierungsfehlersignals e deutlich zeigt.

Fee(T) i

T ——

.50 ) 1 50 .50 0 1 50
ng =40

Fex(T)

Abb. 5.24: Korrelationsfunktionen in einem ogA-Modulator 1. Ordnung bei einem konstanten

Eingangssignal x,=0,55
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Die Periodizitat des Quantisierungsfehlers e bildet die Ursache fiir das Auftreten von diskreten

Storern im Spektrum des digitalen Ausgangssignals y bei allen Frequenzen fy, = k/Tg,, Kk DN .

L
in dB : ! ! :
40 - A4
|
| |
100
o\ 0.2 04 06 08  f 1
1 1 T
fgzz_:_ a
T 40

Fehlersignalspektrum unter Annahme eines
weilRen Rauschprozesses fur das
Quantisierungsfehlersignal

Abb. 5.25: Betragsspektrum des digitalen Ausgangssignals y in einem ocA-Modulator

1. Ordnung bei einem konstanten Eingangssignal xo = 0,55

5.3.4.3 Bemerkungen zur Nichtlinearitat

Der oA-Modulator ist ein riickgekoppeltes nichtlineares System. Es ist deshalb mdglich, daf3
innerhalb des Modulators Grenzzyklen auftreten, die zu diskreten Stérern im Spektrum des
Ausgangssignals des Modulators fihren. Durch Grenzzyklen verursachte diskrete Stdrsignale
stellen in der digitalen Signalverarbeitung kein unbekanntes Phanomen dar. Sie kénnen bei
digitalen IIR-Filtern mit endlicher Wortbreite beobachtet werden. Diese Filter stellen ebenso

wie der cA-Modulator ein riickgekoppeltes nichtlineares System dar.

Das Spektrum des Quantisierungsfehlers eines cA-Modulators mit einem 1-Bit A/D-Wandler ist
nicht weil3. Dies ist nicht verwunderlich, da die Bedingungen fir die Annahme, dal3 das
Quantisierungsrauschen durch einen wei3en Rauschprozeld beschrieben werden kann, nicht
erfillt sind. Insbesondere ist die Anzahl der Quantisierungsstufen Q zu klein und
aufeinanderfolgende Eingangssignalwerte x(k) sind mit grof3er Wahrscheinlichkeit miteinander
korreliert, da die Abtastfrequenz f, im Normalfall so hoch gewahlt werden muf3, daf? eine hohe

Uberabtastung des Eingangssignals vorliegt.

Die Existenz von Grenzzyklen in ocA-Modulatoren laf3t sich einfach nachweisen, wenn das

Eingangssignal einen konstanten Wert xo annimmt [Fried88]. Falls ein Grenzzyklus mit der
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Periodendauer Ty, vorliegt, mufd das Signal v(k) ebenfalls die Periodendauer T4, aufweisen

und es gilt:
v(k)=vlk+T,,) (5.64)

Daraus folgt unmittelbar

y()=ylk+T,) und ulk)=x, - yl)=ulk+T,,) (5.65)
Das Verhalten des Modulators wird demzufolge durch T4 unterschiedliche Gleichungen

vollstandig beschrieben.

Aus Gl. (5.63) folgt fiir ein konstantes Eingangssignal X:

v(k)-v(k -1)=x, - y(k -1) (5.66)

Wird Gl. (5.66) fur T4, aufeinanderfolgende Zeitpunkte k aufgestellt, wobei die erste Gleichung
fur den Zeitpunkt k=1 gilt, und werden weiterhin all diese Gleichungen addiert, so ergibt sich

folgende Beziehung:

(gZ -v(0)= ZXO ;y(l (5.67)

Da wegen der Annahme eines periodischen Signals v(Tgy,) = v(0) ist, vereinfacht sich Gl. (5.67)

ZU:

1'g! P-M
== ()= = V (5.68)
gz 1=

gz

In Gl. (5.68) kennzeichnet P die Anzahl der positiven Ausgangssignalwerte mit y(k) =1 und M
die Anzahl der negativen Ausgangssignalwerte mit y(k) = -1 innerhalb der Periode Tg. Mit

a=P-M 0O N und Ty, ON gilt fir GI. (5.68):

x0:%V ., abON (5.69)

Daraus laRt sich schlu3folgern, daf? ein Grenzzyklus der Lange T4, genau dann existiert, wenn

Gl. (5.69) erflillt ist, d.h. wenn X, ein rationales Vielfaches von V ist.

Der Grenzzyklus mit der Periode Tg, flhrt zu einem periodischen Storsignal. Die

Periodenlange ist Ty, = 2a, wenn a oder b gerade ist bzw. es gilt T, =a, wenn a und b
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ungerade sind [Hein93]. Fir das in Abb. 5.23 dargestellte Beispiel ist a=11 und b = 20. Die

damit verbundene Periodendauer von Ty, = 40 ist in Abb. 5.23 gut zu erkennen.

In [Cand81] und [Gray89] wurde nachgewiesen, daR das Quantisierungsrauschen auch dann
nicht unbedingt ,wei3“ ist, wenn der Wert X, ein irrationales Vielfaches von V ist. Es treten
auch in diesem Fall diskrete Stdrer im Spektrum des Ausgangssignals des Modulators auf. Flr
den speziellen Fall, dal? x =0 ist, oszilliert das Ausgangssignal des Modulators zwischen V

und -V und es wird nur ein diskreter Stérer mit der Frequenz fc/2 generiert.

Auch fir sinusféormige Eingangssignale x ist das Quantisierungsrauschen nicht ,weil3“ und
diskrete Storer kbnnen im Spektrum des Ausgangssignals des Modulators beobachtet werden.
Die Analyse dieser Storer ist im Vergleich zur Analyse mit einem konstanten Eingangssignal
um ein Vielfaches komplizierter [Gray90]. Die Stoérsignale, welche die Generierung von
diskreten Storern im Spektrum des Ausgangssignal des Modulators verursachen, werden als

Idle-Channel-Noise bezeichnet.

Trotz des nichtlinearen Verhaltens des cA-Modulators kann gezeigt werden, daf? die Amplitude
des Integratorausgangssignals v bei einem oA-Modulator 1. Ordnung mit einem 1-Bit A/D-
Wandler und den Ausgangssignalwerten V und -V nie groRer als 2V wird, wenn das
Eingangssignal x auf £V begrenzt ist. Mit Hilfe von Gl. (5.63) kann dies leicht nachgewiesen

werden, da folgendes gilt:

v(k) = x(k -1)- (y(k -1)- v(k - 1)) (5.70)
Damit folgt unmittelbar

v(k)=x(k -1)-e(k -1) (5.71)

Wenn man annimmt, dalR [v(k-1)[£ 2V ist, mul3 entsprechend der Quantisierungskennlinie
eines 1-Bit A/ID-Wandlers Ce(k-1)[£ V sein (siehe Abb. 5.18), d.h. die Quantisierung ist nicht

Uberlastet. Damit gilt:
v(k) =|x(k -1)-ek -1)| <V +V =2V (5.72)
Wenn sichergestellt ist, daf? [v(0)[& 2V ist, gilt demzufolge immer

v(k) < 2v Ok (5.73)
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5.3.5 o©A-Modulatoren héherer Ordnung

Die grundlegende Idee des oA-Modulators 1. Ordnung bietet mehrere Ansatzpunkte der
Erweiterung. Wird statt eines einfachen Tiefpasses 1. Ordnung ein Filter n-ter Ordnung in den
Modulator implementiert, spricht man von oA-Modulatoren n-ter Ordnung. Es lassen sich so
eine Vielzahl verschiedener cA-Architekturen bilden, die sich insbesondere in ihrer
Komplexitéat, der nutzbaren Bandbreite, dem Auflosungsvermégen und ihrer Stabilitat
unterscheiden. Es ist auBerdem mdglich, anstelle des 1-Bit A/D-Wandlers einen Wandler mit
einer groRBeren Wortbreite einzusetzen. Derartige Modulatoren werden als Multibit
oA-Modulatoren bezeichnet. Es existieren auch Systeme, in denen mehrere cA-Modulatoren
niedriger Ordnung kaskadiert angeordnet sind (z.B. MASH- Architektur). Auf eine umfassende
Darstellung der verschiedenen Modulatorarchitekturen wird hier aus Grinden der
Ubersichtlichkeit verzichtet. Statt dessen erfolgt eine knappe Darstellung einiger Probleme, die

bei der Verwendung von cA-Modulatoren héherer Ordnung auftreten.

Ein oA-Modulator n-ter Ordnung, der aus der Erweiterung eines oA-Modulators 1. Ordnung

entsteht, besitzt folgende Rauschiibertragungsfunktion He(z):

H.(2)=(-2*) (5.74)

He(z) hat bei z = 1 eine n-fache Nullstelle. Daraus folgt unmittelbar, da® bei allen Frequenzen
f=nl, n N die Dampfung des Quantisierungsfehlersignals e mit steigender Ordnung
zunimmt. Die in Abb. 5.26 dargestellten Rauschibertragungsfunktionen He(z) von

oA-Modulatoren erster bis dritter Ordnung machen diesen Effekt deutlich sichtbar.

8 : : : :
<IN — S S S ™RUF 3. Ordnung
e e S A S
o SO RS SR B N RUF 2. Ordnung
4 ________________________________________
| R T R G _RUF 1. Ordnung
2p--memee R i :
1 : : : :
. /% ; : ! ™~RUF ohne oA-Modulator
0 0.1 02 03 04 ; 05

Abb. 5.26: Rauschibertragungsfunktionen He von oA-Modulatoren 1. bis 3. Ordnung
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5 Verfahren zur Verbesserung der spektralen Eigenschaften einer Pulse-Output-DDS

Andererseits zeigt Abb. 5.26 deutlich, dal3 das Quantisierungsrauschen bei allen Frequenzen
f=1f/2, n ON ({berproportional verstarkt wird. Wahrend bei einem oA-Modulator 1. Ordnung
nur eine Verdopplung der Amplitude bei f=nff/2, n ON eintritt, erfolgt die Erh6hung bei
einem oA-Modulator 2. Ordnung schon mit dem Faktor 4 und bei 3. Ordnung sogar mit dem
Faktor 8. Weiterhin ist zu beachten, daf? mit der Erhéhung der Ordnung des Modulators eine

gleichzeitige absolute Anhebung der Quantisierungsrauschleistung verbunden ist.

Das bei der Charakterisierung des oA-Modulators 1. Ordnung dargestellte Problem des
Auftretens von Grenzzyklen ist in oA-Modulatoren n-ter Ordnung ebenfalls vorhanden. Im
Unterschied zum oA-Modulator 1. Ordnung ist das Entstehen von Grenzzyklen bei
Modulatoren hoéherer Ordnung stark abhangig von den jeweiligen Anfangszustédnden der
Integratorausgange. Des weiteren besteht generell die Mdglichkeit, dal3 in einem cA-Modulator
n-ter Ordnung mit einer 1-Bit Quantisierung eine Quantisierungsiberlastung auftritt [Bose88].
Eine Quantisierungstberlastung tritt insbesondere dann ein, wenn die Amplitude des
Modulatoreingangssignals nahe des maximal moglichen Quantisierungslevels liegt. Das
Auftreten einer Quantisierungsiberlastung kann in cA-Modulatoren n-ter Ordnung mit einer
1-Bit Quantisierung nie vollstandig ausgeschlossen werden. Es ist aber moglich, durch
geeignete Modulatorarchitekturen eine Minimierung der Uberlastung zu erreichen. Das durch
die Quantisierungstberlastung verursachte Overload-Noise fihrt in jedem Fall zu einer
signifikanten Anhebung des gesamtem Quantisierungsgerausches und zur Generierung neuer

diskreter Storsignale.

5.3.6 Einsatz von oA-Modulatoren in der DDS

5.3.6.1 Prinzp

Den Ausgangspunkt fur diese Betrachtungen bildet die Beschreibung des Ausgangssignals
der modifizierten Pulse-Output-DDS als pulsdauermoduliertes Signal. Das Modulationssignal
wird wie in Kap. 4.2.3.1 dargestellt durch das Fehlersignal r(k) gebildet. Die strenge
Periodizitat (Sagezahnfunktion) bewirkt die Generierung einer Vielzahl diskreter
Storfrequenzlinien im Spektrum des modulierten Signals (Ausgangssignal der modifizierten
Pulse-Output-DDS). Es gilt daher, durch die Verwendung eines oA-Modulators innerhalb der
DDS die Entstehung diskreter Stérsignale am DDS-Ausgang zu verhindern, um die spektrale
Reinheit des synthetisierten Signals zu verbessern. Ahnlich wie das Dithering-Verfahren
ermdglicht die Verwendung eines cA-Modulators in der DDS die vollstandige Eliminierung des
DDS-Fehlersignals r(k), wenn der oA-Modulator, wie in Abb. 5.27 gezeigt, im DDS-System

implementiert wird.
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r(k) TI

t

DDS-Phasenfehlersignal ~_

l

2yl oA-Modulator
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modifiziertes Phasenfehlersignal (k)

ideales DDS—SiénaI = Tragersignal

|

|
: > Spps,ideal Pulsdauer- Spps :

R . —

| modulation |
| SpDS,ideal Spps |
| |
| lD—D—D* I
| t |
e o e o —— —— i — — -

modifizierte Pulse-Output-DDS

Abb. 5.27: Anordnung des oA-Modulators innerhalb der DDS

Die Differenzbildung zwischen den Signalen r(k) und rea(k) fihrt unmittelbar zu einer
vollstandigen Beseitigung des Fehlersignals r(k), da r(k) vollstandig im Ausgangssignal roa(k)

des oA-Modulators enthalten ist. Es gilt:

s (k) = 1 (k) = 14 (k) (5.75)

Statt des Fehlersignals r(k) ist jetzt das durch den oA-Modulator eingebrachte
Quantisierungsrauschen als Modulationssignal wirksam. Im letzten Abschnitt wurde gezeigt,
daR dieses Quantisierungsrauschen immer hochpaRgefiltert am Ausgang des Modulators
vorliegt. Da der oA-Modulator ein zeitdiskretes System mit einer Abtastrate T, = 1/f, ist, mul3
der Frequenzgang des Ausgangssignals des Modulators periodisch mit der Periodendauer f,
sein. Daraus folgt unmittelbar, daf eine Unterdriickung des Quantisierungsrauschens nicht nur
bei der Frequenz f = 0 sondern auch bei allen ganzzahligen Vielfachen der Abtastfrequenz f,
auftritt. Dieser Effekt macht die Verwendung von oA-Modulatoren innerhalb einer DDS
besonders interessant. Wird als Taktsignal fir den oA-Modulator das Ausgangssignal der
erweiterten Pulse-Output-DDS spps verwendet, erfolgt die Absenkung des Stérgerdusches in

der Nahe der Frequenz fpps. Es gilt deshalb:

1

TDDS

(5.76)

fa = fDDS =

Die Verwendung eines oA-Modulators zur Verbesserung der spektralen Eigenschaften des

DDS-Ausgangssignals ist aulerdem an eine weitere Randbedingung geknlpft. Eine
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Veranderung am DDS-Fehlersignal kann, wie schon beim Dithering-Verfahren gezeigt wurde,
nur in Schritten von *271trad erfolgen. Die Signalgenerierung ist an das Taktraster Tc=1/fc
gebunden, d.h., sie kann nur zu den Zeitpunkten k(Tc, k DN erfolgen. Der Wertebereich des
digitalen Ausgangssignals rsa(k) des oA-Modulators mu3 demzufolge an diese Bedingung
angepalfdt werden. Im folgenden wird davon ausgegangen, dal als Eingangssignal fir den
oA-Modulator die Restwertfolge {r} genutzt wird. In der Restwertfolge {r} korrespondiert der
Wert N mit einer Phasenverschiebung von -2mtrad (vgl. Gl. (5.15)). Die Quantisierungsstufen
des digitalen Ausgangssignals des oA-Modulators missen deshalb eine Breite von N

annehmen, um der Randbedingung zu gentigen.

5.3.6.2 Anwendung von gA-Modulatoren 1. Ordnung in der DDS

Unter Beachtung der eben angestellten Vorbetrachtungen laBt sich ein cA-Modulator auf
einfache Art in einem DDS-System implementieren. Abb. 5.28 zeigt das Prinzipschaltbild des
oA-Modulator 1. Ordnung in der DDS. Der Modulator enthalt einen 1-Bit-Quantisierer
(Komparator). Das digitale Modulatorausgangssignal rsa(k) kann die Werte 0 oder N

annehmen.

T2

R Roa(z) — Rns(z)
@ > <:) U@ b—@H

Abb. 5.28: Prinzipschaltbild des oA-Modulators 1. Ordnung in der DDS

Fur die weiteren Betrachtungen wird davon ausgegangen, dald das auf eins normierte

Quantisierungsrauschsignal e(k) folgende Eigenschaften besitzt:
* Signalamplitude gleichverteilt im Intervall [-1,1]
* in erster Naherung konstantes Leistungsdichtespektrum

Durch Simulationen wurden diese Annahmen Uberprift und es konnte eine gute

Ubereinstimmung zu den Annahmen festgestellt werden (siehe Abb. 5.30 und Abb. 5.32).

Die Linearisierung des 1-Bit-Quantisierers und die Annahmen zu den Eigenschaften des
Quantisierungsgerausches ermdéglichen nun die Bestimmung der spektralen Eigenschaften

des Ausgangssignals rys(k):
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+(1- 7))
R@2)+ (- 2*)ER) (5.77)
) 2)

R. (2) =R(2)
Rus(2) = R(z)-
(1 z
Das modifizierte Phasenfehlersignal rys(k) enthélt nur noch das hochpal3gefilterte
Quantisierungsgerausch e(k) und es ergibt sich damit folgender Amplitudenfrequenzgang

RNs(Q):

Ris(@) =[H, (2)..0 TE(Q)= VH.(iQ)H.(jQ) E(@)
= - cosQ)’ +€n Q [(E(Q) (5.78)

= J2(1-cosQ) [E(Q)

Fir E(Q) qilt:

P=E{e’(k} = Zef P{e=e} ==

——J’|E(Q| dQ = E*(Q) (5.79)
1
0 E@Q)= E

Mit Gl. (5.78) und Gl. (5.79) kann die Hullkurve des Spektrums des modifizierten Phasenfehler-
signals rys(k) berechnet werden. Entsprechend den allgemeinen Annahmen wird der
Quantisierungsfehler e in erster Naherung als ein weiRes Rauschsignal angesehen.
Demzufolge ist das Spektrum des modifizierten Fehlersignals rys kontinuierlich und es ist
sinnvoll, Rys in der Einheit dB/Hz anzugeben. Somit muf3 die Rauschleistung in einer
Bandbreite von 1Hz ermittelt werden. In GIl. (5.80) wird deshalb der Faktor 1/fpps zur

Anpassung der Quantisierungsrauschleistung an die Bandbreite von 1 Hz eingefiihrt.

R”S(% =10 Eﬂg% E—)fi EE— cosEzn % (5.80)

Zur Uberpriifung von Gl. (5.80) wurde durch Simulation das modifizierte Phasenfehlersignal rys

und das Quantisierungsfehlersignal e der DDS mit einem oA-Modulator 1. Ordnung im
Zeitbereich ermittelt. Die Taktfrequenz des Modulators betragt fopps=25,05MHz. Die mittels FFT
ermittelten Spektren von e und rys sowie der sich aus Gl. (5.80) ergebende Kurvenverlauf sind

in Abb. 5.29 und Abb. 5.30 dargestellt. Die Leistung des Quantisierungsfehlersignals ist
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erwartungsgeman gleichméBig tUber das gesamte Frequenzband verteilt. Beim Spektrum des
modifizierten Phasenfehlersignals rys ist jedoch eine deutliche Abweichung vom idealen
Kurvenverlauf bei allen Frequenzen f=nlihps, N 0NN zu beobachten. Die Abweichung von
dem durch GI. (5.80) definierten Kurvenverlauf wird durch das endliche Auflésungsvermégen
der FFT verursacht. Fur die Simulation wurde eine FFT mit K=16384 Punkten verwendet.
Daraus folgt unmittelbar, dal3 jede diskrete Frequenzlinie des FFT-Spektrums die integrierte
Leistungsdichte von rys in einer Bandbreite von fpps/K = 1,529kHz angibt. Solange man davon
ausgehen kann, dafl innerhalb dieser Bandbreite die Leistungsdichte von rys in erster
Néherung konstant ist, stimmen die Hullkurve des mittels FFT ermittelten Spektrums und der
durch Gl. (5.80) definierte Kurvenverlauf nahezu exakt iberein. In der Nahe der Frequenzen
f=nlbps, N ON wird diese Annahme jedoch immer starker verletzt, so dal} eine stetig
zunehmende Abweichung entsteht. Eine weitere Ursache fiir die Abweichung der beiden
Kurvenverlaufe liegt darin, daf fur die Berechnung des FFT-Spektrums nicht die tatsachliche
Periodenlange des DDS-Ausgangssignals verwendet wird. Bei der Simulation einer DDS mit
einem 32-Bit breiten Phasenakkumulator und einem ungeraden Steuerwort N miften zur
Erfassung einer vollen Periodendauer des DDS-Ausgangssignals gerade N Abtastwerte des
Signals rys flr die Berechnung der FFT verwendet werden. Da N sehr grof3e Werte annehmen
kann, wird statt dessen nur eine Teilmenge mit N/a, a 0N Abtastwerten fir die Berechnung
der FFT verwendet und eine Mittelung lGber mehrere derartige Spektren ausgefihrt. Es ist
jedoch klar, daf3 das so ermittelte Spektrum eine endliche Genauigkeit aufweist und gerade fir
alle Spektrallinien, die nur einen sehr kleinen Leistungsanteil der Gesamtleistung des Signals

Ivs enthalten, die Abweichung vom tatsachlichen Spektrum stetig zunimmt.

40 -80
X X : 5 5 r
in dB indB_gO_..........f ........... S =T L i
00 T
00 b 7" “Hiillkurve nach Gl. (5.80) -
-80 : é é :
S0 ........... ........... ........... ......... i
-100 . ; ; ; ~120 i i i i
0 5 10 15 20 25 0 002 004 006 008 01
fin MHz fin MHz

vergrolierter Ausschnitt der nebenstehenden Abbildung

Abb. 5.29: Vergleich der Spektren fiir das modifizierte Phasenfehlersignal rys(k), grau: mittels
FFT ermitteltes Spektrum des Phasenfehlersignals, schwarz: Hullkurve des Spektrums nach
Gl. (5.80)
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-a0
1X]
indB

-52 IRk AT

0 5 10 14 20 25
fin MHz

Abb. 5.30: Spektrum des Quantisierungsfehlersignals e(k)

Zur Verdeutlichung der Funktionsweise des oA-Modulators 1. Ordnung in der Pulse-Output-
DDS sind in Abb. 5.31 die Zeitfunktionen der normierten und mittelwertfreien

Phasenfehlersignale r’n(k), r'noa(k) und ryns(k) dargestellt. Es gilt:

_%Er %@ -1<r(k)<1
rmk)ﬁgraxk)—%@, e ()01 (5.81)
sz 2 nel) | ~2<n()<2
2
) _
:N(k)(,k) r'n.ns(K)
N,oA
il . Hm H”HHH
0 Of =]
N
-1 . . . | ]
0 50 100 150 200 20 50 'IDO 150 K 200

schmale Linie ... r‘san(k), breite Linie ... r'n(K)
Abb. 5.31: Kurvenverlaufe der normierten Phasenfehlersignale r’y(k), r ‘san(k) und rysn(k)

Der urspriingliche periodische Verlauf von r’y(k) wird dhnlich wie beim Dithering-Verfahren
zerstort. Im Gegensatz zum Dithering-Verfahren liegt hier jedoch eine Folge von
determinierten Entscheidungswerten r’yoa(k) vor. In Abb. 5.32 sind die zu den
Phasenfehlersignalen r’n(k) und ryns(k) gehérenden normierten Verteilungsdichtefunktionen

dargestellt.
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Abb. 5.32: Normierte Verteilungsdichtefunktionen der Phasenfehlersignale r’n(k), rnns(K) und
des Quantisierungsfehlers e’y(k), Simulationsergebnisse sind grau und Idealkurven schwarz

dargestellt

Die normierte Amplitudendichteverteilung p(rwns) des DDS-Phasenfehlersignals nach
Anwendung des Noise-Shaping-Verfahrens ist identisch mit der normierten Verteilungs-
dichtefunktion p(rnvaim) nNach Anwendung des Dithering-Verfahrens (vgl. Abb. 5.10 und
Gl. (5.23)). Es qilt:

p(rN NS) %%‘ rN’ZNS% (5.82)

Die Signalleistung des normierten modifizierten Phasenfehlersignal ryns(k) erhoht sich
gegeniber der Signalleistung des urspriinglichen normierten DDS-Phasenfehlersignal r'y(k)
bei Verwendung eines cA-Modulators 1. Ordnung um den Faktor zwei, wie einfach gezeigt

werden kann:

Wk

mit p(r,)= % = konstant

1
o = [ Dol ) oy
* , (5.83)
P = J’rl\?,NS Ep(rN,NS)drN,NS = 3 =20k,

)

Mit GI. (4.55) kann nun der Pegel bei der Frequenz fpps angegeben werden:

SR

Die Berechnung des vollstandigen Spektrums des DDS-Ausgangssignals Spps mit einem

DDS

oA-Modulator 1. Ordnung erfolgt derart, dal3 ausgehend von den Gl. (4.48) und GI. (4.50) die
Hullkurve des Spektrums des modulierenden Signals rys(k) in die Betrachtungen einbezogen

wird:
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X, () —20[I]gD 2 E—)—D foos %?N % %‘s %1 J %%(5.85)
' B/fDDS DDS fC

fc ... DDS-Taktfrequenz

Es ist zu beachten, daR der Faktor 2/,/f ., zur Anpassung der Quantisierungsrauschleistung

an die Bandbreite von 1Hz eingefthrt wird. Aul3erdem ist der Faktor ITf—C in Gl. (4.48) und

Gl. (4.50) durch den Faktor ‘Sin(r[f—fc)‘ in GI. (5.85) ersetzt worden. Diese Anderung ergibt sich
aus der Tatsache, daR die DDS selbst schon als oA-Modulator arbeitet und damit eine
Nullstelle in der DDS-Ubertragungsfunktion bei der DDS-Taktfrequenz fc existiert. Demzufolge
kann das Ausgangssignal der Pulse-Output-DDS als ein zweiwertiges digitales
Ausgangssignal eines aA-Modulators interpretiert werden. Die beiden méglichen Zustande des
digitalen Ausgangssignals entsprechen dabei den beiden ganzzahligen
Frequenzteilerverhaltnissen Q; = floor(fc/fops) und Q. = ceil(fc/fops). Daraus folgt unmittelbar,
daR das Taktsignal des oA-Modulators, der zur Rauschformung des DDS-Phasenfehlersignals
verwendet wird, nicht durch ein Signal mit der Frequenz fpps, beschrieben wird. Statt dessen
ist das Taktsignal des oA-Modulators ein Summensignal, in dem die Frequenzen fc/Q; und
fc/Q. entsprechend der Haufigkeit ihres Auftretens gewichtet enthalten sind. Wird diese
Tatsache bei der Berechnung der Hillkurve des Spektrums des modifizierten
Phasenfehlersignals rys(k) berticksichtigt, mu3 Gl. (5.80) dahingehend gedndert werden, daf}
sich Rys(f) aus der gewichteten Summe zweier Ubertragungsfunktionen Rysi2(f) mit den
Taktfrequenzen fc/Q; und fc/Q; ergibt. Damit laRt sich die Hillkurve des Spektrums des DDS-

Ausgangssignals nach Noise-Shaping 1. Ordnung angeben zu

‘XSDDS.NS(fX dB‘ZOD]gE/fDDS DDDSD] E"(f Eiﬂ ET %% (5.86)

mit

H(f) \/ E@ A cos %1 fL%Azcos% Qn—%
A=1- frac%—% A, =frac fDDSE (5.87)
—floorE—E, B, = cell fe E
fDDS fDDS

Bem. : frac(x) = x — floor(x)
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In Abb. 5.33 sind die Spektren verschiedener Ausgangssignale spps einer Pulse-Output-DDS

mit einem oA-Modulator 1. Ordnung und die Abschatzung der Hullkurven des DDS-

Fehlersignalspektrums nach Gl. (5.86) und Gl. (5.87) zusammen dargestellt.
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Abb. 5.33: DDS-Spektren nach Anwendung von Noise-Shaping 1. Ordnung fiir verschiedene
Frequenzen fpps = 1,96 / 25,05/ 37,5 / 48,05 MHz, grau: mittels FFT ermittelte DDS-

Ausgangsspektren, schwarz: Hillkurve des Stoérsignalspektrums nach Gl. (5.86) und Gl. (5.87)

Zur Wirksamkeit des cA-Modulators 1. Ordnung kann folgendes festgestellt werden:

. Ein tiefer Einschnitt der Rauschunterdriickung bei allen Frequenzen nifbps, N O N ist nur

fur
fops << fc  bzw.

mdglich.

fops << foy
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. Far
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laRt die Wirksamkeit der Rauschunterdriickung stark nach (siehe Abb. 5.34).
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Abb. 5.34: DDS-Spektrum nach Anwendung von Noise-Shaping 1.0rdnung flr

fons = 22,53MHz, fc = 100MHz, grau: Simulation, schwarz: Hullkurvenberechnung

. Wenn M und N einen gemeinsamen Teiler wesentlich groer als eins besitzen, d.h.,
LCM(N,M) << N[M, ist es nicht mehr moglich, die wenigen diskreten Stdrer in ein
kontinuierliches Rauschsignal zu Uberfihren. Insbesondere kann das Quantisierungs-
rauschsignal e nicht mehr durch einen weil3en Rauschprozel3 beschrieben werden. Das
Quantisierungsrauschen e ist in diesen Féallen stark mit dem Eingangssignal des

oA-Modulators korreliert (Abb. 5.33, fops=37,5MHZz).

03> frm%f—c% 0,7
fDDS

werden die diskreten Storer, die durch das Phasenfehlersignal r verursacht werden, nicht

J Far

vollstandig unterdriickt. Im Spektrum Rys des modifizierten Phasenfehlersignals treten
diskrete Stdrer mit der gleichen Frequenzlage wie vor Anwendung des Noise-Shaping-
Verfahrens auf (siehe Abb. 5.35).
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5 Verfahren zur Verbesserung der spektralen Eigenschaften einer Pulse-Output-DDS

X
indB -90"“: """
Mookt
-11077;“3
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40 LL
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f .
diskrete Storer vor eos fin MHz

Noise-Shaping

Abb. 5.35: vergroéRerter Ausschnitt des DDS-Spektrums aus Abb. 5.33 und
Darstellung der durch das Phasenfehlersignal r verursachten diskreten Stérer,
fDDs:1,96MHZ

Die Ursache fir diesen Effekt liegt in der hohen Grundfrequenz fo =fpps/2 des
Phasenfehlersignals ¢ (siehe GlI. (4.71)). Der oA-Modulator kann unter diesen

Bedingungen das Phasenfehlersignal r nicht mehr exakt nachbilden.

frac%f—‘:%:o bzw. frac%f—‘:%:l
fDDS fDDS

nimmt die Periodendauer Te=1/f,, sehr groRe Werte an. Das Eingangssignal des

. Far

oA-Modulators kann in diesen Fallen in erster Naherung flir einen Beobachtungszeitraum
Te<<Te als konstant angesehen werden und es tritt das von der Theorie der

o/A-Modulation her bekannte Idle-Channel-Noise auf.

. Unter Beachtung der eben gemachten Aussagen kénnen die Gl. (5.86) und Gl. (5.87) zur
Beschreibung und Bewertung des Spektrums des DDS-Ausgangssignals mit Noise-

Shaping 1. Ordnung verwendet werden.

Durch den Einsatz von oA-Modulatoren ist eine wirksame Unterdrickung des DDS-
Phasenfehlersignals in der Nahe der Frequenzen nlfhps, n ON mdoglich. Wegen ihrer
einfachen Struktur sind oA-Modulatoren 1. Ordnung fur die Verwendung in einem DDS-System
besonders geeignet. Die Verwendung von cA-Modulatoren héherer Ordnung erweist sich als
nicht glinstig, da prinzipbedingt die Quantisierungsrauschleistung stark ansteigt und mit
Uberlastungen der Quantisierungskennlinie durch die hohe Amplitude des Eingangssignals

gerechnet werden muf3. Auf3erdem erhoht sich der Realisierungsaufwand wesentlich.
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5 Verfahren zur Verbesserung der spektralen Eigenschaften einer Pulse-Output-DDS

5.4 Kombination der Verbesserungsverfahren

In den letzten Abschnitten wurden folgende drei verschiedene Ansatze zur Verbesserung der
spektralen Eigenschaften des Ausgangssignals einer Pulse-Output-DDS analysiert und

bewertet:
- virtuelle Takterh6hung durch Jitterkorrektur
- Dithering
- Noise-Shaping

In der folgenden Ubersicht sind die Vor- und Nachteile der einzelnen Methoden noch einmal

zusammengefafit dargestellt.

virtuelle Erh6hung der Dithering Noise-Shaping
DDS-Taktfrequenz
Vorteile keine signifikante Vollstandige vollstandige
Anhebung des Eliminierung der Eliminierung der
Phasenrauschens, diskreten Storer diskreten Storer,
absolute Verringerung geringes
der Fehlersignalleistung Phasenrauschen in der

unmittelbaren
Umgebung von fops

Nachteile keine Eliminierung Anhebung des Auftreten diskreter
diskreter Storer, nur Phasenrauschens im Storer bei bestimmten
Pegelabsenkung gesamten DDS-Steuerworten
Frequenzband (Fehlfunktion der
(konstantes Rauschformung)
Rauschleistungsdichte-
spektrum)

Tab. 5.1: Gegenuberstellung der einzelnen Verfahren zur Verbesserung der spektralen

Eigenschaften des DDS-Ausgangssignals

Die Gegenuberstellung der einzelnen Verfahren macht deutlich, daf mit jedem Verfahren
allein nur eine teilweise Verbesserung der spektralen Eigenschaften erreicht werden kann. Es

ist deshalb sinnvoll, die einzelnen Verfahren miteinander zu kombinieren.

Durch die virtuelle Erhéhung der DDS-Taktfrequenz wird der absolute Wert des zeitlichen
Jitters des DDS-Ausgangssignals und damit die DDS-Fehlersignalleistung verringert. Die
virtuelle Takterh6hung sollte deshalb immer in einer Pulse-Output-DDS angewendet werden.

Damit ergeben sich noch drei sinnvolle Kombinationsmdglichkeiten der Korrekturverfahren:
1. virtuelle Takterh6hung + Dithering
2. virtuelle Takterhhung + Noise-Shaping

3. virtuelle Takterh6hung + Dithering + Noise-Shaping
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5 Verfahren zur Verbesserung der spektralen Eigenschaften einer Pulse-Output-DDS

Die Verbindung der virtuellen Takterh6hung mit dem Dithering-Verfahren wird als nicht optimal
angesehen. Durch das Dithering-Verfahren werden zwar alle diskreten Stérer vollstandig
beseitigt, aber andererseits erfolgt dabei eine nicht zu vernachlassigende breitbandige
Anhebung des Phasenrauschens im DDS-Ausgangssignal. Die sinnvollste Kombination ist die
Verbindung von virtueller Takterhdhung und dem Noise-Shaping-Verfahren, da in diesem Fall
neben der Eliminierung der im Pegel abgesenkten diskreten Stérer eine gute Unterdriickung
des Phasenrauschens in der unmittelbaren Umgebung der DDS-Ausgangsfrequenz fpps
erreicht wird. Insbesondere ist die Verbindung der beiden Verfahren genau dann interessant,
wenn die DDS mit einer PLL gekoppelt und die variable BandpafRfunktion der PLL ausgenutzt
werden kann. Somit wird eine signifikante Unterdrickung des geformten DDS-Fehlersignals
auBBerhalb der PLL-Bandbreite ermoglicht. Als problematisch wird bei dieser
Kombinationsmdglichkeit jedoch die nachgewiesene Fehlfunktion der Rauschformung bei
bestimmten DDS-Steuerworten bewertet (vgl. Kap. 5.3.6). Im folgenden wird deshalb
untersucht, ob durch die geeignete Kombination aller drei Korrekturverfahren die Fehlfunktion
des Noise-Shaping-Verfahrens vermieden werden kann. Die prinzipielle Idee besteht darin, die
strenge Periodizitat des Eingangssignals des oA-Modulators zu brechen und damit die

Entstehung von periodischen Signalanteilen im Quantisierungsrauschen e zu verhindern.

Bei der Kombination der einzelnen Verfahren ist zu beachten, daf3 sie nicht in einer beliebigen
Reihenfolge auf das Ausgangssignal so, der Pulse-Output-DDS angewendet werden kénnen.
Als erstes Verfahren muRR die virtuelle Takterhéhung zur absoluten Verringerung der
Storleistung erfolgen, weil durch dieses Verfahren das DDS-Fehlersignal r in ein qualitativ
neues Fehlersignal ry transformiert wird. AnschlieBend kann das DDS-Signal durch Dithering
oder Rauschformung bzw. durch beide Methoden weiter modifiziert werden. Abb. 5.36 zeigt

eine mdgliche Anordnung der einzelnen Verfahren in einem DDS-System.

r v Fdith

| v . | v

Sc _|Pulse-Output-|  Sov virtuelle Sv e Sdith - - Sops
—» > > > - —
iy DDS Takterhohung Dithering Noise-Shaping fooe

T r ... Akkumulatorrest bei Uberlauf
N, M r, ... aquivalenter Restwert nach virtueller Takterhéhung
latn ... aquivalenter Restwert nach virtueller Takterhdhung und
Dithering

Abb. 5.36: Anordnung der Verfahren zur Verbesserung der spektralen Eigenschaften des

DDS-Ausgangssignals
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5 Verfahren zur Verbesserung der spektralen Eigenschaften einer Pulse-Output-DDS

Die Simulation der Kombination aller drei Korrekturverfahren basiert auf einem Beispiel aus
dem Kap. 5.3.6, bei dem offensichtlich eine Fehlfunktion der Rauschformung festgestellt

wurde. Es gelten folgende Systemparameter:

Wortbreite des Phasenakkumulators: 32 Bit 0 M = 2%
DDS-Steuerwort: N = 6000000016
DDS-Taktfrequenz: fc = 100MHz
Faktor der virtuellen Takterhéhung: B =32

Mit diesen Parametern ergeben sich folgende DDS-Kenngro3en:

virtuelle DDS-Taktfrequenz: fcv =3,2GHz

DDS-Ausgangsfrequenz: fops = 37,5MHz
In Abb. 5.33 ist das Spektrum des DDS-Ausgangssignals nach der virtuellen Takterh6éhung
und Anwendung des Noise-Shaping-Verfahrens dargestellt. Fir die Rauschformung wird ein
oA-Modulator 1. Ordnung verwendet. Die Fehlfunktion der Rauschformung ist in Abb. 5.33
deutlich zu erkennen. Die wenigen verbleibenden diskreten Stdrer kénnen nicht in ein

kontinuierliches Fehlersignalspektrum Uberfuhrt werden.

Abb. 5.37 zeigt das Spektrum des DDS-Ausgangssignals nach Anwendung aller drei
Korrekturverfahren entsprechend der in Abb. 5.36 dargestellten Anordnung.
X g

in dB . RBW=20kHz
_20 .................. ................ ................. .........

0. S -

0k T— A o
-80

-100

-120
a

20 40 0 fin MHz

fDDS

... Spektrum nach virtueller Takterh6hung und Noise-Shaping
grau ... Spektrum nach virtueller Takterhdhung, Dithering und Noise-Shaping
schwarz ... ideale Hullkurve des Stdrsignalspektrums nach virtueller
Takterhéhung und Noise-Shaping

Abb. 5.37: Spektrum bei Kombination aller Korrekturverfahren fir fops = 37,5MHz, grau:
Spektrum des DDS-Ausgangssignals, schwarz: Hillkurve des Storsignalspektrums nach
Gl. (5.86) und Gl. (5.87)

Es ist gut zu erkennen, daf3 durch die Kombination von Dithering und Noise-Shaping eine
Dampfung der diskreten Stérer um ca. 5dB erreicht wird. Andererseits wird Uber das gesamte

Frequenzband das Phasenrauschen stark angehoben. Insbesondere in der Nahe von fpps ist
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5 Verfahren zur Verbesserung der spektralen Eigenschaften einer Pulse-Output-DDS

das starke Ansteigen des Phasenrauschens sehr stérend und vermindert dadurch die Wirkung
der Rauschformung. Aus diesem Grund ist die direkte Kombination von Dithering- und Noise-
Shaping-Verfahren trotz der Absenkung der diskreten Stérpegel fir die weitere Verbesserung

der spektralen Eigenschaften des DDS-Signals nicht geeignet.

Statt dessen wird ein anderer Ansatz zur Minimierung der diskreten Stérer naher betrachtet.
Aus der Literatur [Barm92] ist bekannt, dal3 die Entstehung von periodischen Signalanteilen im
Quantisierungsgerausch e eines oA-Modulators durch die Einspeisung eines zusatzlichen
Rauschsignals am Eingang des Modulators verhindert werden kann. Die Amplitude des
zusatzlichen Rauschsignals sollte mindestens um den Faktor 10 kleiner als die Amplitude des
Nutzsignals sein, um Uberlastungen der Quantisierungskennlinie im cA-Modulator
weitestgehend zu vermeiden. Es ist prinzipiell mdglich, dieses Verfahren auch fur die
Rauschformung des DDS-Fehlersignals anzuwenden. Abb. 5.38 verdeutlicht jedoch, dafl3 das
am Eingang des Modulators eingespeiste zusatzliche Rauschsignal s, ungedampft als

zusatzliches DDS-Fehlersignal wirkt.

DDS—PhasenfehIersignal\

zusatzliches s, (k) +/\t
Rauschsignal

r(k) TI
t

% o/A-Modulator

r(k) + e(k) + sz(k)

-e(k) - s4(K)
e |
ideales DDS—Si%l;naI = Trégersignal :
: > Spps,deal Pulsdauer- SpDS :
R : >
| modulation |
| SpDs,ideal Spbs |
| |
| t |
| ! |
S S -]

modifizierte Pulse-Output-DDS

Abb. 5.38: Anordnung der zuséatzlichen Rauschsignalquelle am Eingang des oA-Modulators

Mit der Annahme, dal3 s, durch einen wei3en Zufallsproze3 beschrieben wird, erfolgt eine
unvermeidbare Anhebung des Phasenrauschen lber das gesamte Frequenzband. Der Vorteil
gegeniber der direkten Kopplung von Dithering und Noise-Shaping-Verfahren besteht jedoch
darin, dal’ die Anhebung Uber die im Rauschsignals s, enthaltene Leistung gesteuert werden
kann. Die Angabe eines optimalen Wertes fiir die Leistung des zusatzlichen Rauschsignals
erweist sich als schwierig, weil durch die VergroRerung der Rauschleistung folgende

gegensatzliche Effekte auftreten:
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5 Verfahren zur Verbesserung der spektralen Eigenschaften einer Pulse-Output-DDS

* Absenkung der Pegel der diskreten Storer

* Anhebung des Phasenrauschens Uber das gesamte Frequenzband und insbesondere in

der Nahe von fpps

Es muB demzufolge immer ein Kompromi3 zwischen dem zuldssigen maximalen
Phasenrauschen und der gewiinschten Unterdriickung von diskreten Stérern eingegangen
werden. Beispielhaft ist in Abb. 5.39 das Spektrum des DDS-Ausgangssignals dargestellt,
wenn die Amplitude des zuséatzlichen Rauschsignals am Eingang des oA-Modulators gerade
1/16 der Amplitude des DDS-Fehlersignals betragt. Fir die Simulation gelten wieder die
Systemparameter, die bei ausschlieBlicher Anwendung des Noise-Shaping-Verfahrens zu

einer Fehlfunktion fuhren:

Wortbreite des Phasenakkumulators: 32Bit0 M=2%
DDS-Steuerwort: N = 6000000016
DDS-Taktfrequenz: fc = 100MHz

Faktor der virtuellen Takterhéhung: B =32

Mit diesen Parametern ergeben sich folgende DDS-Kenngro3en:

virtuelle DDS-Taktfrequenz: fcv =3,2GHz
DDS-Ausgangsfrequenz: fops = 37,5MHz

X g : : :
in dB : . RBW=20kHz
_20 .................. ................. .................. ....... i

P — S ]
600 S _—
-850 : | :
=100

-120

0 20 ¢ 40 B0 fin MHz

... Spektrum nach virtueller Takterhdhung und Noise-Shaping
grau ... Spektrum nach virtueller Takterhdhung und modifiziertem Noise-Shaping
schwarz ... ideale Hullkurve des Stdrsignalspektrums nach virtueller Takterhhung
und Noise-Shaping

Abb. 5.39: Spektrum nach Einfliihrung eines zusatzlichen Rauschsignals am Eingang des
oA-Modulators fir fops = 37,5MHz, grau: Spektrum des DDS-Ausgangssignals, schwarz:

Hullkurve des Stdrsignalspektrums nach Gl. (5.86) und Gl. (5.87)

Es ist gut zu erkennen, dal? der Pegel der diskreten Storer jetzt um ca. 20dB gesenkt wird. Im

Vergleich zu dem in Abb. 5.37 dargestellten Spektrum bei direkter Kopplung von Dithering und
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5 Verfahren zur Verbesserung der spektralen Eigenschaften einer Pulse-Output-DDS

Noise-Shaping ist die Anhebung des Phasenrauschens in der Nahe von fpps bedeutend

geringer.

Abb. 5.40 zeigt zwei weitere DDS-Spektren nach Anwendung der direkten Kopplung von
Dithering und Noise-Shaping-Verfahren bzw. nach Anwendung des mit einem zusatzlichen
Rauschsignal modifizierten Noise-Shaping-Verfahrens. Die Simulation basiert wiederum auf
einem Beispiel aus dem Kap.5.3.6, bei dem offensichtlich eine Fehlfunktion der

Rauschformung festgestellt wurde. Es gelten folgende Systemparameter:

Wortbreite des Phasenakkumulators: 32 Bit 0 M = 2%

DDS-Steuerwort: N = 504816F
DDS-Taktfrequenz: fc = 100MHz
Faktor der virtuellen Takterh6hung: B =32

Mit diesen Parametern ergeben sich folgende DDS-Kenngro3en:

virtuelle DDS-Taktfrequenz: fcv =3,2GHz
DDS-Ausgangsfrequenz: fops = 1,96 MHz
—80 T T T T T T —80 T T T T T T
|X| Noise-Shaping + | |  RBW=2kH |X| modifizietes | | RBW=2kH
_— 90F-- Dithering o -JU -~ Noise-Shaping ~~~f -7~ P Hali
in dB : : , , , ! ! !
-100 SRR EEE

S1307 - hur Noise-Shaping “1.f

120/ ----- oo

10 | nurNoise-Shaping "} 0 ole Hillkurve

17 18 19 | 2 21 22 17 18 19 | 2 21 22

ng fin MHz foé fin MHz
DDS-Spektrum nach Anwendung der DDS-Spektrum nach Anwendung des mit
direkten Kombination von Dithering und einem Rauschsignal modifizierten Noise-
Noise-Shaping-Verfahren Shaping-Verfahren

Abb. 5.40: Vergleich der Kombinationsverfahren fir fops = 1,96MHz, Hillkurvenberechnung
des Storsignalspektrums nach Gl. (5.86) und Gl. (5.87), grau: DDS-Spektrum nach

ausschlie8licher Anwendung des Noise-Shaping-Verfahrens

Es ist wiederum gut zu erkennen, daR bei der direkten Kopplung von Dithering und Noise-
Shaping das Phasenrauschen im gesamten Frequenzband stark angehoben wird. Im
Gegensatz dazu erfolgt bei der Anwendung des modifizierten Noise-Shaping-Verfahrens nur
eine signifikante Anhebung des Phasenrauschens in unmittelbarer Nahe von fpps. In beiden

Fallen werden die diskreten Stérer zumindest gedampft.
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5 Verfahren zur Verbesserung der spektralen Eigenschaften einer Pulse-Output-DDS

Zusammengefal3t wird festgestellt, daf die direkte Kopplung von virtueller Takterhéhung und
dem Noise-Shaping-Verfahren als optimale Kombinationsmdéglichkeit der Korrekturverfahren
anzusehen ist. Die Kombination der virtuellen Takterh6hung mit dem Dithering und dem Noise-
Shaping-Verfahren ist wegen der signifikanten Erhtéhung des Phasenrauschens ungeeignet.
Die Einspeisung eines zusatzlichen Rauschsignals am Eingang des oA-Modulators flhrt zu
einer modifizierten Variante des Noise-Shaping-Verfahrens, deren Einsatzmoglichkeit jedoch
durch die Anhebung des Phasenrauschens insbesondere in der Nahe der Frequenz fpps

beschrankt ist.
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6 Systemrealisierung

6 Systemrealisierung

6.1 Systemstruktur

Im folgenden Abschnitt wird ein Systemkonzept vorgestellt, dafd sich fir die konkrete
praktische Realisierung eines DDS-Systems in einem digitalen 0,8um Standard-CMOS-Prozel}
eignet [Rich97], [Rich98], [Rich99], [Rich99/2]. Die Verwendung eines Standard-CMOS-
Prozesses ist vor allem aus Sicht der digitalen Schaltungsteile sowie aus Kostengriinden
vorteilhaft. Die Realisierung der analogen Schaltungsteile wird durch die Verwendung eines
reinen digitalen Standardprozesses eher erschwert, da die Anzahl der verfligbaren

Bauelementetypen stark eingeschrankt ist.

Das Prinzipschaltbild des digitalen Frequenzsynthesizers ist in Abb. 6.1 dargestellt.

Sc Sov digitale Spps Signal- S2

f" DDS —* gjgnalverarbeitung formung Tz’
C

fDDS

Abb. 6.1: Prinzipielle Systemstruktur

Die eigentliche Frequenzsynthese arbeitet nach dem Prinzip der erweiterten Pulse-Output-
DDS. In Kap. 5 wurde gezeigt, daR die spektralen Eigenschaften des Ausgangssignals s, der
Pulse-Output-DDS durch die Anwendung von Verfahren der digitalen Signalverarbeitung
entscheidend verbessert werden konnen. Es werden drei verschiedene Verfahren zur

Verbesserung der spektralen Eigenschaften implementiert:

1. virtuelle Erhéhung der DDS-Taktfrequenz mit Hilfe einer Delay-Line

2. Anwendung des Dithering-Verfahrens zur gleichmafigen Verteilung der Stérleistung tber
einen ausreichend groRen Frequenzbereich

3. Anwendung des Noise-Shaping-Verfahrens zur Unterdriickung der Stdrleistung in der Nahe

der synthetisierten DDS-Frequenz

Die virtuelle Takterhhung ist nach den in Kap. 5.4 gewonnenen Erkenntnissen immer aktiv.
Die anderen Verfahren zur Verbesserung der spektralen Eigenschaften kdnnen einzeln bzw. in
jeder Kombinationsmdéglichkeit verwendet werden. Durch die virtuelle Takterhéhung wird das
DDS-Fehlersignal r mit der Phasenfehlergrundfrequenz f. 1 in ein neues DDS-Fehlersignal ry

mit der Phasenfehlergrundfrequenz fe, Uberfihrt. Fir die Ausfihrung von Dithering bzw.
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6 Systemrealisierung

Noise-Shaping wird ausschlie3lich das DDS-Fehlersignal ry benétigt, da nur dieses Signal den
Phasenfehler des DDS-Ausgangssignals nach der virtuellen Takterhhung beschreibt. Die
einzelnen Korrekturverfahren durfen demzufolge nicht in einer willkiirlich gewahlten
Reihenfolge auf das Signal s,, angewendet werden. Als erstes muf3 immer die virtuelle
Takterh6hung ausgefuhrt werden und es ergibt sich die in Abb. 6.2 gezeigte Anordnung der

einzelnen Verfahren im DDS-System.

v

. Iy
Sc Sov virtuelle L Saith
? DDS fos | Takterhshung ; ‘ Dithering
Y )Sstal,dith \ES;
i fDDS
N, M Noise- Sns
Shaping
r ... Akkumulatorrest bei Uberlauf Sstatdith - Status des Dithering
ry ... &quivalenter Restwert nach

virtueller Takterhthung

Abb. 6.2: Kombination der Verfahren zur Verbesserung der spektralen Eigenschaften des

DDS-Ausgangssignals

Mit der in Abb. 6.2 dargestellten Anordnung der einzelnen Korrekturverfahren lassen sich

folgende Kombinationsmdglichkeiten der Verfahren realisieren:

1. virtuelle Takterh6hung + Dithering
2. virtuelle Takterhéhung + Noise-Shaping

3. virtuelle Takterh6éhung + Dithering + Noise-Shaping

Das Ausgangssignal der erweiterten Pulse-Output-DDS ist eine Dirac-Impulsfolge mit einem
mittleren Impulsabstand Tpps = 1/fops. Dieses Signal wird mit Hilfe eines Toggle-Flip-Flops in
das Rechtecksignal s, mit der Grundfrequenz f, =fpps/2 transformiert. Damit ergibt sich
folgender Zusammenhang zwischen der Taktfrequenz fc am Eingang und der Frequenz f, am

Ausgang des Synthesizers:

1 N
f,==0—"[f 6.1
2 =5 5y He (6.1)

Es ist zu beachten, daR das Rechtecksignal sowohl an den LH- als auch an den HL-Flanken
ein zeitliches Jitter gegentber den idealen Flankenzeitpunkten aufweist. Das zeitliche Jitter

entspricht dabei dem Phasenfehlersignal des DDS-Ausgangssignals spps (Dirac-Impulsfolge)
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6 Systemrealisierung

und es ist klar, daB das im Rechtecksignal s, mit der Grundfrequenz f, = fpps/2 enthaltene
Fehlersignal identisch zu dem Fehlersignal des DDS-Ausgangssignals spps mit der
Grundfrequenz fpps ist. Durch die Halbierung der Ausgangsfrequenz entsteht deshalb kein
Gewinn im Signal-Stér-Abstand bzw. beim SFDR. Das Spektrum des DDS-Ausgangssignals

wird lediglich um fpps/2 im gesamten Frequenzbereich verschoben.

Fur die virtuelle Takterh6hung ist die Generierung von B diskreten Verzégerungszeitpunkten
notwendig. Abb. 6.3 zeigt zwei unterschiedliche Realisierungsmdglichkeiten. Es ist vorstellbar,
daR nur ein Verzégerungsglied mit variabel einstellbarer Verzégerungszeit 1, eingesetzt wird.
Die zu realisierende Verzogerungszeit 1o = T4(k) wird am Verzégerungsglied mittels der
StellgroBe Ug gesteuert. Fir jede bendtigte Signalverzdgerung mul3 demzufolge die
Verzdgerungszeit am  Verzoégerungsglied neu eingestellt werden. Bei einer
schaltungstechnischen Realisierung dieser Variante ergeben sich erhebliche Probleme bei der

Ermittlung des exakten Wertes der Stellgréf3e in einer ausreichend kurzen Zeit.

Eine weitere Mdoglichkeit zur Erzeugung der bendétigten Verzdgerungszeiten ist die
Verwendung einer Kettenschaltung von B identischen Verzégerungsgliedern mit einer
Verzdgerungszeit Tgo pro Verzoégerungsglied. Es existiert nur eine Stellgroe, die fur alle
Verzdgerungsglieder gleichermal3en gilt und variabel einstellbar ist. Die Verzégerungszeit Tqo

jedes der B Verzégerungsglieder hat einen konstanten Wert und es gilt:

T. , BON (6.2)

Die Verzogerungszeit Tges der gesamten Verzogerungsleitung ist somit gleich einer
Taktperiode Tc. Nach jedem Verzdgerungsglied ist eine Auskopplung des bis dahin
verzogerten Signals aus der Delay-Line mdglich. Fur die konkrete Realisierung einer
bestimmten Verzogerungszeit (Tc/B)I@® muR demzufolge der Ausgang ¢ der

Verzdgerungsleitung aktiviert werden.
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) : g
Losungansatz | Sops(t) T S'pps(t-To)

Ucntrl

To wird vor der Signalausgabe auf den erforderlichen Wert Tq(k) gesetzt, d.h. To
muB innerhalb einer Periode Tops=1/fops immer neu eingestellt werden.

Losungansatz II:

S’pps(t-iTdo)

\ 1 1 I

0 1 2 B-1
L3 1 L3 T L3 w L3
SDDSi(t) Tdo e » \Tdo o » \Tao o» \Tdo SSDS(t_TC)
Ucntrl d d ‘

Tqo ist konstant. Die Signalausgabe erfolgt durch das SchlieRen des i-ten
Schalters, wobei eine Signalverzégerung von iTqo realisiert wird.

——|

Abb. 6.3: Realisierungsmoglichkeiten der diskreten Verzégerungszeitpunkte

Es ist klar, daR die Generierung des Ausgangssignals der Pulse-Output-DDS (LH-Flanke des
Uberlaufsignals des DDS-Phasenakkumulators) immer nur dann erfolgt, wenn eine LH-Flanke
des Taktsignals sc auftritt. Es ist deshalb mdoglich, anstelle des Ausgangssignals des DDS-
Phasenakkumulators s,, das Taktsignal sc als Eingangssignal fur die Verzdgerungsleitung zu
verwenden. Es mufd daflir eine zusatzliche Baugruppe eingefuhrt werden mit der Funktion, nur
dann das verzogerte Taktsignal sc an den Systemausgang weiterzuleiten, wenn im DDS-
Phasenakkumulator ein Uberlauf und somit eine ov-Flanke aufgetreten ist. Am Eingang und
somit auch am letzten Ausgang der Verzdgerungsleitung liegt jetzt das kontinuierliche
Taktsignal sc vor, da die gesamte Verzégerungsleitung insgesamt eine Verzégerung von Tc
realisiert. Aus schaltungstechnischer Sicht ergeben sich dadurch wesentliche Vorteile fir die
Bestimmung der Stellgrof3e Uqny, die auf einem konstanten Wert gehalten werden muf3, da die
Delay-Line nun in einen kontinuierlich arbeitenden Regelkreis eingebunden werden kann. Im
Gegensatz zur Realisierung der benoétigten Verzdgerungszeiten mit nur einem
Verzdgerungsglied tritt das Ausgangssignal der Delay-Line an B Signhalausgangen verteilt auf.
Daraus folgt unmittelbar, dal3 B verschiedene Signhalwege fir das Ausgangssignal der Delay-
Line existieren. Es ist klar, daf3 die an den B Teilausgangen verursachten Signallaufzeiten
ebenso wie die verwendeten Verzogerungsglieder innerhalb der Delay-Line in einer
praktischen Realisierung nie absolut identisch sind. In bezug auf die zu realisierenden
Verzdgerungszeiten bedeutet dies, dald zwischen zwei beliebigen Teilausgéngen ein statischer
Verzdgerungszeitfehler auftritt. Dieser Fehler ist gleich der Differenz aus den Signallaufzeiten
an den jeweils betrachteten Teilausgdngen plus dem Verzdgerungszeitfehler, der durch das

endliche Matching der Verzdgerungsglieder der Delay-Line auftritt. Die sich daraus
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ergebenden Konsequenzen fir die spektralen Eigenschaften des DDS-Ausgangssignals

werden im Kap. 6.2 ausfiihrlich dargestellt.

Zusammengefallt kann festgestellt werden, dafl sowohl die Verwendung von nur einem
variabel einstellbaren Verzdgerungsglied als auch die Verwendung einer Delay-Line mit B
identischen Verzdégerungsgliedern zur Realisierung der benétigten Verzdgerungszeiten Tgy(Kk)
problematisch ist, da entweder die Bestimmung der StellgréRe U.w oder auftretende
Verzdgerungszeitfehler die Funktionsweise der virtuellen Takterhéhung beeintrachtigen
kénnen. Wegen der schaltungstechnischen Vorteile bei der Bestimmung der StellgréRe Ucn
bei Verwendung einer Delay-Line mit B identischen Verzdégerungsgliedern wird fir die
konkrete praktische Realisierung der virtuellen Takterhdhung diese Realisierungsmaoglichkeit
bevorzugt. Die genaue Beschreibung der Funktionsweise der Delay-Line und des PLL

ahnlichen Regelkreises, einer Delay-Locked-Loop (DLL), erfolgt im Anhang C.

Wie weiter oben festgestellt wurde, tritt das Ausgangssignal der Delay-Line an B
Signalausgéangen verteilt auf. Da niemals mehr als ein Signalausgang gleichzeitig aktiviert
werden mul3, kann ein 1l-aus-B Decoder zur Auswahl des richtigen Signalausganges
verwendet werden. Des weiteren ist die Einflihrung eines definierten zeitlichen Ablaufs zur
Aktivierung eines Teilausganges der Delay-Line notwendig, um zu gewahrleisten, dald stets
genau ein vollstandiger Taktimpuls Uber den gerade gedffneten Ausgang weitergeleitet wird. In
Abb. 6.4 sind beispielhaft der korrekte sowie zwei fehlerhafte zeitliche Ablaufe fir die
Aktivierung eines Signalausganges dargestellt. Das Signal, welches die Verzégerungsleitung
durchlauft, ist durch einen schmalen Impuls charakterisiert. Die Breite des Impulses ist bei den
hier angestellten Betrachtungen nur sekundar von Bedeutung, da das eigentliche DDS-
Ausgangssignal durch die LH-Flanke des Uberlaufflags des DDS-Phasenakkumulators und
damit durch die LH-Flanke des Impulses gebildet wird. Letztendlich ist nur die exakte zeitliche
Ausgabe der verzdgerten LH-Flanke des Taktsignals fur die Bildung des korrekten DDS-
Ausgangssignals wichtig. Die in Abb. 6.4 dargestellten fehlerhaften Zeitfenster machen
deutlich, dal3 die genaue zeitliche Ablaufsteuerung zur Aktivierung eines Teilausganges der
Verzdgerungsleitung eine entscheidende Grundvoraussetzung fir die korrekte Erzeugung des

DDS-Ausgangssignals ist.
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Bsp. 1: korrektes Zeitfenster A7ang i aktiviert
ov-Flanke verzigertes Taktsignal
3 I
Ta(k) |1 ||
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Bsp. 2. fehlerhaftes Zeitfenster Bsp. 3. fehlerhaftes Zeitfenster,
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Verzégerung der LH-Flanke Ausgabe einer LH-Ranke

Abb. 6.4: Darstellung verschiedener Zeitfenster fir die Aktivierung des i-ten Ausgangs der

Delay-Line

Entsprechend der in Kap. 5.1 angestellten Betrachtungen zur virtuellen Takterhéhung muf3

folgende Divisionsoperation ausgefihrt werden:

c(k)= roorEr(k)EEE] (6.3)

Die Multiplikation mit dem Faktor B, der gleich der Anzahl der Verzdgerungsglieder in der
Delay-Line ist, reduziert sich zu einer Bitshift-Operation, wenn alle Werte im binaren

Zahlenformat dargestellt werden und folgende Bedingung gilt:

B=2" bON (6.4)

Aus schaltungstechnischer Sicht kann B nicht beliebig gro3 gewéhlt werden. Die
Zusammenflihrung der B Teilausgange zu einem Knoten am Ausgang der Delay-Line wird mit
wachsendem Wert von B immer komplizierter, da sich die Werte der einzelnen parasitaren
Kapazitdten von jedem Teilausgang summieren und dadurch den Ausgang der Delay-Line
immer starker kapazitiv belasten. Um schaltungstechnische Probleme im Zusammenhang mit
der parasitaren Kapazitat im Summenpunkt bei der konkreten Realisierung zu vermeiden
(siehe Anhang C.2), wird eine Delay-Line mit 32 Verzégerungsgliedern verwendet. Fir den

Entwurfsparameter B gilt demzufolge:
B=2"=32 (6.5)
Dies bedeutet, daf} die DDS-Taktfrequenz fc virtuell um den Faktor 32 erhdht wird.
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Fur die Generierung von zwei aufeinander folgenden Impulsen am Ausgang der Delay-Line
wird die minimale Zeitdauer von zwei Systemtaktperioden T¢ = 1/fc bendtigt. Dabei werden
innerhalb einer Taktperiode Tc alle notwendigen Steuersignale zur Aktivierung eines
beliebigen Teilausganges i der Delay-Line erzeugt und in der unmittelbar darauf folgenden
Taktperiode Tc erfolgt die eigentliche Impulsauskopplung aus der Delay-Line (siehe
Anhang C.2). Durch dieses Steuerungsschema wird die maximale Ausgangsfrequenz f, des
synthetisierten Signals beschrankt und kann den theoretisch méglichen Maximalwert von
f, = fc/2 nicht erreichen. Es gilt:

f =

2,max

I

(6.6)

Die Pulse-Output-DDS, bestehend aus einem Akkumulator mit einer Wortbreite von 32-Bit,
arbeitet mit einer maximalen Taktfrequenz von 100MHz. Um die grol3e Wiederholperiode Tgp,
d.h. die Periodenlange des DDS-Ausgangssignals, zu maximieren, werden nur ungerade DDS-
Steuerworte N bei der Phasenakkumulation zugelassen (vgl. Kap. 4.2.1.1). Damit ergeben sich

folgende Entwurfsparameter:

M=2%, N=2a-1 , a0[02*],a0N

(6.7)
fo =100MHz

Der minimal garantierte Signal-Stér-Abstand nach Anwendung des Dithering-Verfahrens ergibt
sich nach Gl. (5.49) bei Verwendung der in GI. (6.5) und Gl. (6.7) gegebenen Parameter zu:

f 2, [B? dBc

NRy e = NRy (F = NRy, e H=1000 c B o qq998¢

F\)dlth,mm Rdl'[h( DDS,max) RdlthDZ D g 7T2 Hz

In den Abb. 6.5 bis Abb. 6.8 sind typische Spektren des Ausgangssignals der modifizierten

Pulse-Output-DDS mit den einzelnen Verfahren zur Verbesserung der spektralen

Eigenschaften des DDS-Signals dargestellt. Fir die Gesamtsimulation wurde das

Programmsystem MATLAB verwendet. Das DDS-Steuerwort ist in allen Simulationen

N = 4020C49D;6. Es ergibt sich somit eine DDS-Frequenz fops = 25,05MHz. In den einzelnen

Simulationen wurden die Spektren folgender Ausgangssignale spps bestimmt:

* Ausgangssignal der Pulse-Output-DDS ohne KorrekturmafRnahmen

* Ausgangssignal der Pulse-Output-DDS nach der virtuellen Takterh6hung

* Ausgangssignal der Pulse-Output-DDS nach der virtuellen Takterhdhung und Anwendung
des Dithering-Verfahrens

* Ausgangssignal der Pulse-Output-DDS nach der virtuellen Takterhéhung und Anwendung

des Noise-Shaping-Verfahrens 1. Ordnung
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In den Abb. 6.5 und Abb. 6.6 markiert das Zeichen ,+“eine diskrete Linie im Frequenzspektrum.

O T T O T T
' RBW=20kHz : RBW=20kH
‘l‘ L ] ‘l‘ Lo Z_
) -20 . -20
indB indB
-40
-60
a0l
=100 -100 ¥
gl LT 120
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Abb. 6.5: DDS ohne Korrekturmaf3nahmen Abb. 6.6: DDS mit virtueller Takterh6hung

o] T o]
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Abb. 6.7: DDS + virtuelle Takterh6éhung + Abb. 6.8: DDS + virtuelle Takterhéhung +
Dithering Noise-Shaping 1. Ordnung

Die erforderlichen Bitbreiten fur die einzelnen digitalen Baugruppen und die Anordnung der

Elemente im Gesamtsystem zeigt Abb. 6.9.

PN-Generator Signalformung
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Abb. 6.9: Detailliertes Blockschaltbild des gesamten Synthesizers
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Die Schaltungsstruktur des DDS-Systems wird in drei voneinander unabhangige funktionelle

Blocke unterteilt:

1. Pulse-Output-DDS mit Noise-Shaping und Dithering + digitales Interface zur Steuerung des
Synthesizers (Digitalschaltung)

2. Delay-Line mit Delay-Locked-Loop (DLL) zur Realisierung der virtuellen Takterh6hung
(Digital- /Analogschaltung)

3. Signalformung (Digitalschaltung)

Die Unterteilung ermdglicht die Anwendung verschiedener Entwurfsmethoden bei der
konkreten Schaltungsentwicklung. Neben diesen drei Blocken sind noch einige zusatzliche
Baugruppen in das System integriert, die zur Aufbereitung und Generierung von externen und

internen Steuerungs- und Taktsignalen benétigt werden.

Fur die Umsetzung der digitalen Schaltungsteile wurden ausschliefZlich digitale Standardzellen
verwendet. Das groéfite Problem bei der schaltungstechnischen Umsetzung der digitalen
Schaltungsteile ergibt sich aus der hohen Taktfrequenz fc = 100MHz. Durch die Verwendung
von digitalen Standardzellen eines 0,8pum CMOS-Prozesses kdnnen bei dieser Taktfrequenz
nur noch relativ einfache logische Schaltungsblocke (z.B. 32-Bit Addierer) fir die Realisierung
der digitalen Funktionen genutzt werden, damit die sich aus dem Taktraster Tc = 1/fc = 10ns
ergebenden Restriktionen eingehalten werden. Aus schaltungstechnischer Sicht ist deshalb
die Einfihrung einer Pipeline-Signalverarbeitung unbedingt notwendig. Die prinzipielle
Einbindung der einzelnen digitalen Funktionen in einen Pipelineprozeld ist im Anhang A
dargestellt. Weiterhin wird in Anhang B das digitale Systemkonzept fir die Generierung von
gleichverteilten Zufallszahlen z < N, z O N vorgestellt, die fir die Realisierung des Dithering-

Verfahrens entsprechend Kap. 5.2.1 benétigt werden.

Fur die Verbesserung der spektralen Eigenschaften des Ausgangssignals der Pulse-Output-
DDS besitzt die Delay-Line, die als analoger Schaltungsteil anzusehen ist, eine zentrale
Funktion. Aus diesem Grund werden im folgenden Abschnitt die Auswirkungen von
Verzdgerungszeitfehlern analysiert, die in der Delay-Line auftreten kénnen und welche die
spektralen Eigenschaften des synthetisierten Signals entscheidend beeinflussen. Die

schaltungstechnische Umsetzung der Delay-Line ist im Anhang C detailliert dargestellt.
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6.2 Einflul von Nichtlinearitaten der Delay-Line

In diesem Abschnitt wird der Einflul3 von Verzdgerungszeitfehlern untersucht, die innerhalb der
Delay-Line auftreten kénnen. Es wird davon ausgegangen, dal die Delay-Line (DL) aus B
identischen Verzégerungselementen besteht. Jedes Element der DL generiert eine
Verzdégerung von Tg =1/B0c. Die Einstellung der wirksamen Verzégerungszeit der

Verzdgerungselemente der DL erfolgt Uber die StellgréRe Ucni.

S'pos(t-iTdo)

\ 1 1 I
0 E , 1 j , 2\[ N B-1 \
Soos(t) Tuo Teo e \To Teo S'pps(t-Tc)

U | ! d

Tqo ist konstant. Die Signalausgabe erfolgt durch das Schlief3en des i-ten
Schalters, wobei eine Signalverzdgerung von iTqo realisiert wird.

Abb. 6.10: Prinzipieller Aufbau der Delay-Line

Im Idealfall werden durch die Delay-Line folgende B unterschiedliche diskrete

Verzdgerungszeiten bereitgestellt:
. 1
T,(n)=n(T,, mit TdO:ETC 0<n<B-1, nON (6.8)
Bei jeder konkreten technischen Realisierung wird Gl. (6.8) jedoch nur ndherungsweise erfillt,
da die Erzeugung der Verzdgerungszeiten nicht ideal erfolgen kann. Es ist deshalb sinnvoll,
das Modell der Delay-Line so zu erweitern, daf? wesentliche FehlergroRen, die in einer Delay-

Line auftreten kdnnen, erfaldt werden. Prinzipiell kann zwischen zwei unterschiedlichen

Fehlertypen unterschieden werden:
1. systematische Verzégerungszeitfehler ATgen(n)

Bei diesem Fehlertyp wird davon ausgegangen, daf3 die Verzogerungszeit Tgges der
gesamten Delay-Line fehlerhaft ist. Das bedeutet, die Verzégerungszeit Tqges iSt ungleich
einer Taktperiode Tc. Es wird angenommen, dal3 sich der Fehler gleichmaRig Gber alle
Elemente der Delay-Line verteilt, d.h., der Verzégerungszeitfehler pro Verzégerungsglied

ATgo 1 ist konstant. Daraus folgt:

ATy 4:(N) = NDTyp e, (6.9)

Ein derartiger Fehlertyp tritt genau dann auf, wenn die Stellgrée Ucrr,, die zur

Einstellung der Verzégerungszeit aller Elementes der Delay-Line verwendet wird, einen
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Wert aufweist, der zu einer Verzogerungszeit Tgoers = Tao + ATgoern # 1/B¢ flhrt. Der

Fehler wird als ein systematischer Fehler angesehen, da alle Elemente der Delay-Line

den gleichen Fehlerwert aufweisen. Fir jeden moglichen Wert der Verzégerungszeit Tqy(n)

nach Gl. (6.8) ist der relative Verzégerungszeitfehler ATy e ei(n) deshalb konstant. Es gilt
_ ATd,erl(n) - n deO,erl ATdO,erl

T = = 6.10
ATy a1ra () ™. — T (6.10)

2. zufallige Verzogerungszeitfehler ATgern(n)

Bei diesem Fehlertyp wird davon ausgegangen, dal3 die Verzogerungszeit der gesamten
Delay-Line Tgyges gleich dem idealen Wert einer Systemtaktperiode Tc ist. Die einzelnen
Verzdgerungszeiten T4(n), n0O{1,2, ... ,B-1} sind jedoch nicht ideal und weisen einen
Fehlerwert ATqer2(n) auf. Es wird angenommen, dal3 ein maximaler Verzégerungszeitfehler
+ATqomax Pro Verzoégerungselement nicht tberschritten wird. Die zufélligen, voneinander
unabhéangigen Fehlerwerte pro Verzdgerungsglied ATgoer2(n) sind in erster Naherung

gleichverteilt in dem Intervall [-AT 4o max, *ATdomax]. Daraus folgt:

ATd,erZ(n) = Z ATdO,erZ(i)
- (6.11)

iATW(i): 0

Ein derartiger Fehlertyp widerspiegelt die endliche Ubereinstimmung (Matching) der
einzelnen Verzdgerungselemente in der Delay-Line. Das Matching der Verzégerungs-
elemente wird dabei entscheidend durch die unvermeidbaren Toleranzen der in den
Verzdgerungselementen enthaltenen Bauelemente beeinflu3t. Die dabei angenommene
Gleichverteilung der Fehlerwerte ist zuldssig, da davon ausgegangen werden kann, dal
wahrend des Herstellungsprozesses auftretende typische Parameterschwankungen
wegen der geringen raumlichen Ausdehnung des Delay-Line-Layouts vernachlassigt

werden kdnnen.

Prinzipiell fuhrt jeder Verzégerungszeitfehler in der Delay-Line zu einer zusatzlichen

Pulsdauermodulation des DDS-Ausgangssignals.
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Abb. 6.11: Prinzip der Modellierung des Verzdgerungszeitfehlers innerhalb der Delay-Line

Der auftretende maximale Verzdgerungszeitfehler der einzelnen Verzégerungselemente
ATeromax = 150ps ist im Vergleich zur minimalen Periodendauer des Tragersignals der
Modulation (DDS-Ausgangssignal) Tppsmin = 20ns sehr gering (Bem.: angegebene Werte
ATer2max UNd Tpps min beziehen sich auf die im Anhang C beschriebene Delay-Line). Der sich
daraus ergebende wirksame Modulationshub ist wesentlich kleiner als eins und erlaubt
deshalb den Ubergang von der Phasen- zur Amplitudenmodulation bei der analytischen
Beschreibung des Fehlersignals. Es ist weiterhin zu beachten, dafl} eine direkte analytische
Beschreibung nur flr Verzdgerungsfehler vom Typ 1 mdglich ist, da nur in diesem Fall eine
eindeutige analytische Beschreibungsform fir den zeitlichen Verlauf des Fehlersignals

gefunden werden kann.

Bei Verzdgerungsfehlern vom Typ 1 ist der zeitlichen Verlauf des Fehlersignals wegen des
sagezahnformigen DDS-Phasenfehlersignals selbst stets sagezahnférmig. Zur Veran-
schaulichung dieses Effektes sind in Abb. 6.12 neben dem beispielhaften Verlauf des DDS-
Phasenfehlersignals die durch die Delay-Line zu realisierenden Verzégerungszeiten Tq4(n) tUber
einen kurzen Beobachtungszeitraum dargestellt. Es ist zu beachten, dafd die Verzégerungszeit
Tg(n) durch den Parameter n eindeutig bestimmt ist. Fir die Simulation wurden folgende DDS-

Parameter verwendet:

Wortbreite des Phasenakkumulators: 32 Bit [ M = 2%

DDS-Steuerwort: N =4020C49C16

Anzahl der Elemente in der DL: B =32 (6.12)
DDS-Taktfrequenz: fc = 100MHz

DDS-Ausgangsfrequenz: fops = % f. = 25.05MHz
Verzdgerungszeit eines Elementes: Tao = 312,5ps

zusatzliche MalBnahmen: Noise-Shaping 1. Ordnung aktiv
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2T L L . :
2.5 5 . 12.5 0 25 5 75 10 125
R — tin s tinps
TP,er n
Ty (n) = B 0.

Abb. 6.12: Zeitlicher Verlauf des DDS-Phasenfehlersignals ¢, und der durch die DL zu

generierenden Verzdgerungszeiten T4(n)

Es ist gut zu erkennen, dal3 die durch die Delay-Line zu generierenden Verzégerungszeiten

eine periodische Zeitfunktion mit der Periodendauer Tp ¢ bilden. Es gilt:

1 0 fops Hrac(Qpps) wenn frac(Qpps)< 0.5
TPer =< fer =0
Y fer DfDDS [ﬁ]'_ fraC(QDDS)] wenn frac(QDDS) > 05 (613)
M

mit fraC(QDDS):QDDS_ﬂoor(QDDS) , QDDSZW
Der in Gl. (6.13) dargestellte Zusammenhang ist allgemeingultig fir alle DDS-Steuerworte N.
Mit den in der Simulation verwendeten DDS-Parametern aus Gl. (6.12) ergibt sich mit
Gl. (6.13) folgender Wert fir die Periodendauer Tpg:

1

=3992 T, = =5us 6.14
Qos P& = 2505MHz[0.008 1 6.14)

Da bei Verzégerungsfehlern vom Typ 1 der relative Verzdgerungsfehler ATgern rei(n) konstant
ist, muR3 der zeitliche Verlauf des Verzogerungszeitfehlers ATy 1(n) die gleiche Kurvenform wie
der zeitlicher Verlauf der durch die DL zu generierenden Verzdgerungszeiten Tq4(n) aufweisen.
In Abb. 6.13 sind die absoluten Werte des Verzdgerungszeitfehlers ATge1(n) sowie der
zeitliche Verlauf des Fehlersignals ATge; in einer DDS mit den Parametern von Gl. (6.12)
dargestellt. Dabei wurde angenommen, dal3 ein konstanter relativer Verzégerungszeitfehler

von ATg er1 rei(n) = 0,01 wirksam ist.
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Fehlertyp 1:
konstanter relativer Verzégerungszeitfehler ATg e e(n) = 0,01 0N — AT, ., (n)=0,01T,(n)
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Verlauf von ATq 1 im Zeitbereich
Abb. 6.13: Darstellung der absoluten Verzégerungszeitfehler ATqe1(n) der Delay-Line sowie
des Fehlersignals ATgern iIm Zeitbereich unter Annahme einer DDS mit den Parametern von

Gl. (6.12) und einem systematischen Verzégerungszeitfehler in der DL (Fehlertyp 1)

Der periodische Zeitverlauf des Fehlersignals ATgeq fUhrt &dhnlich wie beim DDS-
Phasenfehlersignal ausschlieB3lich zur Entstehung von diskreten Stdérern im Spektrum des

DDS-Ausgangssignals. Fur die Lage der diskreten Storer gilt:

fst()'r = quDS * pfer ' q! p I:] N (615)

Durch Verzdgerungsfehler vom Typ 1 kann demzufolge der SFDR des DDS-Ausgangssignal
verringert werden. In Analogie zu den in Kap. 4.2.5.2 angestellten Betrachtungen zum SFDR
des DDS-Ausgangssignals und bei gleichzeitigem Ubergang zu einer Amplitudenmodulation

ergibt sich folgender flir das Fehlersignal vom Typ 1 giiltige SFDRe:

SFDR, _ ATy era [N
%BC =20 [ngW (6.16)

Abb. 6.14 zeigt den SFDRe; in Abhangigkeit vom relativen Verzdgerungszeitfehler ATger1 rel.

Dabei wurde angenommen, daf3 das DDS-Steuerwort N den maximalen Wert M/2 annimmt.
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Abb. 6.14: SFDR.; in Abhangigkeit vom relativen Verzdogerungszeitfehler ATq er rel

Mit Hilfe von Abb. 6.14 kann nun ein maximaler relativer Verzégerungszeitfehler ATgers rel
angegeben werden, der zu einem minimal garantierten SFDR im Spektrum des DDS-
Ausgangssignals fuhrt. Beispielsweise mufl3 nach Gl. (6.16) fir einen minimalen
SFDR = 90dBc bei einer maximalen DDS-Frequenz fppsmax = fc/2 der relative Fehler ATger rel

stets kleiner als 1,2649[10™ sein.

Fur Verzdgerungsfehler vom Typ 2 kann keine geschlossene analytische Beschreibung des
Fehlersignals angegeben werden, da die geschlossene analytische Beschreibung des
zeitlichen Verlaufs des Fehlersignals nicht mdglich ist. Eine vollstandige Beschreibung des
zeitlichen Verlaufs des Fehlersignals ist nur dann mdglich, wenn alle Fehlerwerte ATger2(n) flr
jede diskrete Verzdgerungszeit Ty4(n) bekannt sind. Die tatsachlichen Fehlerwerte sind aber
wegen ihres zufélligen Charakters nur Uber statistische Gréf3en zu beschreiben. Es ist jedoch
klar, da3 die Fehlerwerte ATger2(n) in einer konkreten Realisierung Werte annehmen, die von
der Zeit unabhangig sind, da fiir eine konkrete Realisierung der Delay-Line das Matching der
Verzdgerungselemente einen festen Wert hat, der nicht zeitabhéngig ist. Daraus folgt
unmittelbar, dal3 bei der Generierung einer bestimmten Verzégerungszeit Tq(n) mit Hilfe der
Delay-Line stets der gleiche Fehler AT ¢2(n) in ein und derselben Delay-Line gemacht wird. Da
der zeitliche Verlauf der durch die DL zu generierenden Verzégerungszeiten Ty(n) periodisch
ist (Abb. 6.12), mul3 demzufolge der Zeitverlauf von ATy, ebenfalls periodisch mit der
Periodendauer Tpe nach Gl. (6.13) sein. Gegeniber einem Verzégerungsfehler vom Typ 1
ergibt sich jedoch eine andere spektrale Verteilung der Fehlersignalenergie. Insbesondere
kann davon ausgegangen werden, daf} sich die Fehlersignalenergie gleichmaRiger im
gesamten Frequenzband verteilt. Aus diesem Grund gilt bei Fehlersignalen vom Typ 1 und
Typ 2 mit gleicher Amplitude, daf? die dominanten diskreten Stdrer im Spektrum des DDS-
Ausgangssignals durch die Verzégerungszeitfehler vom Typ 1 verursacht werden. In Abb. 6.15

sind beispielhaft die absoluten Werte des Verzdgerungszeitfehlers ATy r2(n) sowie der zeitliche

147
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Verlauf des Fehlersignals AT4 in einer DDS mit den Parametern von Gl. (6.12) dargestellt.
Dabei wurde angenommen, dal3 fiir den Betrag des zufélligen Verzdgerungszeitfehler pro

Verzdgerungsglied AT gomax gilt:

AT, | < 01Ty (6.17)

Die Summe alle Werte ATy, ist gleich null, d.h. die Gesamtverzégerungszeit der Delay-Line

betragt exakt eine Systemtaktperiode Tc.

Fehlertyp 2:
zufalliger Verzogerungszeitfehler ATq(n) mit Gleichverteilung |ATd0‘max| =010T,,
ATd,erZ(n) T T T ATger2

0,200 0,20 a0t

A N

0 : ) 0
-0,2T a0 X , X -0,2T a0 X X X X
0 10 20 n 30 0 25 5 75 10 125
tinus
absolute Fehlerwerte ATger2(n) Kurvenlauf von ATg 2 im Zeitbereich

Abb. 6.15: Darstellung der absoluten Verzégerungszeitfehler ATqer2(n) der Delay-Line sowie
des Zeitverlaufs des Fehlersignals ATqer> unter Annahme einer DDS mit den Parametern von

Gl. (6.12) und einem zufalligen Verzégerungszeitfehler in der DL (Fehlertyp 2)

Zur Modellierung der Auswirkungen der beiden Fehlersignaltypen auf die spektralen
Eigenschaften des DDS-Ausgangssignals wurden konkrete Fehlersignale entsprechend der
beiden Fehlersignaltypen generiert und in die Simulation des DDS-Systems einbezogen. Um
eine gute Unterscheidung von DDS systembedingten Stérsignalen zu erreichen, wurde das
Spektrum einer Pulse-Output-DDS mit Noise-Shaping 1. Ordnung als Referenz verwendet, da

in diesem Fall das DDS-Fehlersignalspektrum kontinuierlich ist.

In Abb. 6.16 ist das Spektrum des Referenzsignals einer Pulse-Output-DDS mit Noise-Shaping
1. Ordnung und bei Verwendung einer idealen Delay-Line dargestellt. Fur die Simulation

wurden die in Gl. (6.12) angegebenen DDS-Parameter verwendet:
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Abb. 6.16: Spektrum des Referenzsignals (DDS + Noise-Shaping 1. Ordnung + ideale DL)
Ausgehend von diesen Vorbetrachtungen werden die Auswirkungen der Verzdgerungs-
zeitfehler ATqer12 auf das Spektrum des DDS-Ausgangssignals untersucht. Mit dem in Abb.

6.13 abgebildeten Verzdgerungszeitfehler vom Typ 1 ergibt sich in der Umgebung von fpps das

nachfolgend dargestellten Spektrum des DDS-Ausgangssignals.

X e =-10dB ~ SFDR,, =-58dBc

-S40+

-100

-110

: ¥ :
_120 ; ; ; ;
20 22 24 ¢ 26 28 20
pos fin MHz

Abb. 6.17: Spektrum des DDS-Ausgangssignals mit konstantem relativen

Verzdgerungszeitfehler in der Delay-Line, ATgen(n) = 0,01[T4(n)

Es ist gut zu erkennen, dal3 neue diskrete Stérfrequenzen im Spektrum auftreten, die zu einer
signifikanten Verringerung des SFDR fiihren. Die Ursache fir die Entstehung der diskreten
Storfrequenzen liegt in der Periodizitat der benétigten Verzdgerungszeiten Tg(n) mit der
Periodendauer Tper (siehe Abb. 6.12). Deshalb treten die neuen diskreten Stérer bei allen

Frequenzen fgsr = fops £ p/Tper = 25,05MHz + p200kHz auf.

Abb. 6.18 zeigt das Spektrum des DDS-Ausgangssignals in der Nahe der Frequenz fpps, wenn

der in Abb. 6.15 dargestellte Verzégerungszeitfehler vom Typ 2 ATger2(n) wirksam ist.

149



6 Systemrealisierung
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Abb. 6.18: Spektrum des DDS-Ausgangssignals mit zufalligen Verzégerungszeitfehlern in der

Delay-Line, grau: ATy(n) = 0 (ideal), schwarz: +ATgomax = 0,10 40

Es ist gut zu erkennen, daB trotz des zufalligen gleichverteilten und mittelwertfreien
Fehlersignals wiederum neue diskrete Stdrfrequenzen im Spektrum auftreten. Auf3erdem

verschlechtert sich insbesondere in unmittelbarer Nahe von fpps der Signal-Stdr-Abstand.

Zusammengefal3t gilt, dafl durch systematische Fehler bei der Realisierung der bendtigten
diskreten Verzégerungszeiten Ty4(n) zusétzliche diskrete Stérer im Spektrum des DDS-
Ausgangssignals entstehen. Der aus Fehlersignalen vom Typ 1 resultierende SFDRe; kann
mit Hilfe von GI. (6.16) bestimmt werden. Die Simulationsergebnisse mit dem Fehlertyp 2
zeigen, dafd auch ein zuféllig verteilter Verzdgerungszeitfehler, der durch ein unzureichendes
Matching der einzelnen Verzdgerungsglieder der DL verursacht werden kann, zu diskreten
Stoérern im Spektrum des DDS-Ausgangssignal fuhrt. Bei Fehlersignalen vom Typ 1 und Typ 2
mit gleicher Amplitude gilt, dalR die dominanten diskreten Stdrer im Spektrum des DDS-
Ausgangssignals durch die Verzogerungszeitfehler vom Typ 1 verursacht werden. Der
SFDRpps des synthetisierten DDS-Signals kann durch die zusatzlichen diskreten Stoérer

signifikant verschlechtert werden.
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7 Messergebnisse

In diesem Kapitel werden die Ergebnisse der praktischen Realisierung des im Kap. 6 und
Anhang A bis C beschriebenen digitalen Frequenzsynthesizers in einem 0,8um Standard-
CMOS-Prozel3 dargestellt. Beim Messen der Parameter des ASIC's wurde vorrangig die
Wirkung der verschiedenen Methoden zur Verbesserung der spektralen Eigenschaften des
Ausgangssignals der Pulse-Output-DDS untersucht. Es wurden keine statistischen

Parameterschwankungen ermittelt.

Die dargestellten Ergebnisse zeigen das gemessene Frequenzspektrum des Ausgangssignals
der erweiterten Pulse-Output-DDS nach der Signalformung einschlieZlich der verschiedenen
Verfahren zur spektralen Verbesserung. Das Ausgangssignal des Synthesizers ist ein
Rechtecksignal mit der Grundfrequenz f, = fpps/2. Die Transformation der Dirac-Impulsfolge in
die Rechteckimpulsfolge erfolgt innerhalb des ASIC’s mit einem riickgekoppelten D-Flip-Flop
(Toggle-Flip-Flop). Durch die Signaltransformation wird das Spektrum des DDS-
Ausgangssignals insgesamt um fpps/2 verschoben, aber im Pegel nicht verandert. Dies ist gut
daran zu erkennen, daR bei aktivem Noise-Shaping bei f =0 keine Nullstelle, sondern das
Maximum des Rauschpegels auftritt (vgl. Simulationsergebnis in Abb. 7.8 mit Messergebnis in
Abb. 7.9).

DDS + virtuelle Takterhéhung

Abb. 7.1 zeigt das gemessene Spektrum der Pulse-Output-DDS mit virtueller Takterhhung.

Dabei gelten folgende Systemparameter:

Wortbreite des Phasenakkumulators: 32 Bit 0 M = 2%
DDS-Steuerwort: N = 40000A7C1s
DDS-Taktfrequenz: fc = 100MHz
Faktor der virtuellen Takterhéhung: B =32

Mit diesen Parametern ergeben sich folgende DDS-Kenngro3en:

DDS-Ausgangsfrequenz: fops = 25,000062492MHz

1. Harmonische des gemessenen Rechtecksignals: f, = fpps/2 = 12,5MHz
virtuelle DDS-Taktfrequenz: fcv =3,2GHz
DDS-Teilerverhéltnis: Qopsv = 127,99986
Phasenfehlergrundfrequenz: for = (1-frac(Qpos.))Tbos = 8kHz
SFDR: SFDRpps = -48dBc
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Die Skalierung der Frequenzachse bei allen gemessenen Spektren ist durch drei Werte
gegeben, die unmittelbar unter der dargestellten Kurve zu finden sind. Es existieren zwei

unterschiedliche Arten der Bezeichnung:

1. Center 12.5MHz Frequenzwert des Mittelpunktes der Abszissenachse
20kHz / Frequenzabstand des Gitters der Abszissenachse
Span 200kHz Frequenzbereich der dargestellten Kurve

2.  Start OHz untere Eckfrequenz des dargestellten Frequenzbereiches
1MHz / Frequenzabstand des Gitters der Abszissenachse
Stop 10MHz obere Eckfrequenz des dargestellten Frequenzbereiches

Delta 1 [T11] RBW 500 Hz RF Att 20 dB
Ref Lvl -48.24 dB VBW 1 kHz Mixer -20 dBm
0 dBm 8.016432B7 kHz SWT 4 s Unit dBm
0
] |
4 LN
-10
SGL
-20
-30 _
SFDR = -48dBc e
-40
-50 g
v || =t =8KkHz
-60
-70
A N |

i Y | AT Lyl MUAUU

79[%,\HLHW UUWL“ U

-100

Center 12.5 MHz 20 kHz/ Span 200 kHz
Date: 7.APR.99 9:50:36

Abb. 7.1: Gemessenes Spektrum des DDS-Ausgangssignals mit virtueller Takterhhung,
N = 40000A7C5

Aus dem in Abb. 7.1 dargestellten Spektrum lassen sich folgende KenngréRen ableiten:

1. Harmonische des gemessenen Rechtecksignals: f, = fpps/2 = 12,5MHz
Phasenfehlergrundfrequenz: for = 1-frac(Qpos.v)Tbos = 8kHz
SFDR: SFDRDDS = -48dBc

Mit Gl. (4.78) ergibt sich folgender theoretische Wert fir den SFDRpps:

SDRoos/ = 201g foos _ 25,000062492MHz

- =200 = -4816
dBc foy L+ fops/ fey ) ¥3,26H2 (L + §(0,02454375395730))
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Die Messergebnisse weisen eine sehr gute Ubereinstimmung mit den erwarteten theoretischen
Werten auf. Abb. 7.2 zeigt das durch eine MATLAB-Simulation ermittelte DDS-Spektrum mit

virtueller Takterhdhung um den Faktor 32. Der vergroBerte Ausschnitt zeigt den in Abb. 7.1

dargestellten Frequenzbereich. Es besteht eine gute Ubereinstimmung zwischen der

Simulation und der Messung. In Abb. 7.2 markiert das Zeichen ,*“eine diskrete Linie im

Frequenzspektrum.
0 5 5 5 ' 0 !
X ol ig REBWSAHz | RBW=2kHz
indB ~ : : . indB T S L
A0t SRR U P ORI SRR : fops
: : : : _AQFSFDR =-48dBC | - fovoveeebe
B .......... .......... ........... :
e __________ __________ __________ _________ BOF - T . ..... SR N
00K .......... ....... ........... ......... -80-*-
: : : : : «—
20k R e i i 100 i Af = fer ZSFHZ
0 10 20 /| 20 40 50 249 24.95 25 2505 251
ops fin MHz fin MHz

vergroRerter Ausschnitt in der Nahe von fpps

Abb. 7.2: Mit MATLAB ermitteltes Spektrum des DDS-Ausgangssignals mit virtueller
Takterhéhung , N = 40000A7C 5

Abb. 7.3 zeigt das gemessene Spektrum des DDS-Ausgangssignals in unmittelbarer Néhe der
Frequenz f, = 12,5MHz.

Delta 1 [T1) RBU 50 Hz  RF Att 20 dB
Ref Lvl -54.37 dB VBW 10 Hz  Mixer  -20 dBm
0 dBm 250.50100200 Hz SWT 25 s Unmit dBm
o
d
|
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-1
\ SGL
-20 l
-30
( \ 1MA
40 [ L
5 |

: ik
M,

N [ PPN MMVM w ”J bt
LV N PP

v

-100

Center 12.5 MHz 500 Hz, Span 5 kHz

Date: 7.APR.S8 10:12:30

Abb. 7.3: Gemessenes Spektrum des DDS-Ausgangssignals mit virtueller Takterhéhung in der

Nahe von f,, N = 40000A7C6
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Es ist gut zu erkennen, daB in einem Abstand Af =+ nffbe, N ON, fper = 250Hz von der
Frequenz f, diskrete Storer im Spektrum auftreten. Die Frequenz fpe entspricht dabei der

Phasenfehlergrundfrequenz f., der Pulse-Output-DDS ohne der virtuellen Takterhthung. Es

gilt:

O foos D]ra(:(QDDS) wenn frac(QDDs) <05

foe =0
[foos [[IL— frac(QDDs)] wenn fraC(QDDS) >05
mit frac( DDS) = Qops —f|OOI’( DDS) » Qops =

0 Qpos =399999 f,, =25[10°MHz = 250Hz

(7.1)

Die diskreten Storer werden nicht unmittelbar durch die Pulse-Output-DDS verursacht, da die
Phasenfehlergrundfrequenz f,, nach der virtuellen Takterhhung bei den gewahlten DDS-
Parametern den Wert f., = 8kHz aufweist. Statt dessen werden die diskreten Stérer durch
Verzdgerungszeitfehler innerhalb der fir die Realisierung der virtuellen Takterhéhung
notwendigen Delay-Line hervorgerufen. Fiur die néhere Charakterisierung dieses Fehlers
wurde das DDS-Ausgangssignal einer Phasendemodulation unterzogen. Das demodulierte
Signal, das dem DDS-Phasenfehlersignal entspricht, ist in Abb. 7.4 dargestellt. Der
vergroRerte Ausschnitt zeigt deutlich den erwarteten sagezahnférmigen Verlauf des
Phasenfehlersignals, der durch das DDS-Prinzip bedingt ist. Wird das DDS-Signal als
pulsdauermoduliertes Signal aufgefal3t, entspricht der Phasenfehler dem zeitlichen Jitter Te
gegeniber dem idealen DDS-Signal, das in diesem Fall durch ein Rechtecksignal mit einem
Tastverhaltnis von 50% und einer Periodendauer Tigea = 1/f; = 2/fpps gebildet wird.
Prinzipbedingt ist das zeitliche Jitter nie groRer als die Periodenldange der virtuellen DDS-
Taktfrequenz von Tcy = 312,5ps. Durch die Auswahl des entsprechenden Teilausganges der
Delay-Line wird das zeitliche Jitter immer in den Grenzen [0, Tcy) gehalten werden. Bei
geeigneter Wahl des DDS-Steuerwortes (z.B. N = 40000A7C ;) erfolgt die Auswahl gerade so,
daR alle Teilausgdnge der Delay-Line nacheinander zyklisch aktiviert werden, wobei jeder

Ausgang fur die Zeit Te, = 1/fe; = 125us aktiv ist.
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Abb. 7.4: Phasendemoduliertes DDS-Signal nach der virtuellen Takterh6hung
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Im Idealfall, d.h. bei einer Delay-Line ohne Verzdgerungszeitfehler, muld die Einhlllende des
DDS-Fehlersignals gerade eine Konstante bilden. Der Verlauf dieses Fehlersignals ohne
Verzdgerungszeitfehler in der Delay-Line wurde mit Hilfe einer MATLAB-Simulation ermittelt

und ist in Abb. 7.5 dargestellt.

-
T Hunmm L —

’lUtinms 600 YOO 800 900 1000 1100

vergroéRRerter Ausschnitt tinps

Abb. 7.5: Idealer Verlauf des phasendemodulierten DDS-Signals = DDS-Phasenfehlersignal

Der in Abb. 7.4 dargestelite Kurvenverlauf des Phasenfehlersignals weist deutliche
Abweichungen vom idealen Signalverlauf auf. Insbesondere ist die Hullkurve des Jittersignals
keine Konstante mehr. Es ist gut zu erkennen, daf3 sich die Verzégerungszeitfehler mit nahezu
konstanter Amplitude periodisch wiederholen. Daraus folgt unmittelbar, daf? der an jedem
Teilausgang wirksame Verzogerungszeitfehler konstant ist, d.h. bei jeder Aktivierung eines
bestimmten Teilausganges n der Delay-Line tritt stets der gleiche Verzdégerungszeitfehler

ATg4e(n) auf. Da der Zeitfehler Uber alle B Teilausgange betrachtet weder kontinuierlich zu-
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oder abnimmt (vgl. systematischer Verzdgerungszeitfehler in der DL, Kap. 6.2), werden die
gemessenen Verzdgerungszeitfehler nicht durch den Regelmechanismus der DLL
hervorgerufen. Die Verzégerungszeitfehler sind statt dessen auf ein unzureichendes Matching
der einzelnen Verzoégerungsglieder der Delay-Line bzw. auf eine ungenligende
Ubereinstimmung in der Signallaufzeit bei der Impulsauskopplung an den B Teilausgangen der
Delay-Line zurlickzufiihren (vgl. DL-Verzdgerungszeitfehler Typ 2, Kap. 6.2). Eine detaillierte

Fehleranalyse ist in Anhang D dargestellt.

Fur eine bessere Darstellung des Verzogerungszeitfehlers wurde neben der virtuellen
Takterhbhung das Noise-Shaping 1. Ordnung aktiviert und das so gebildete DDS-
Ausgangssignal einer Phasendemodulation zugefiihrt. Der sdgezahnférmige Verlauf des
durch das DDS-Prinzip bedingten Phasenfehlersignals wird erwartungsgemafd durch die
Wirkung des Noise-Shaping-Verfahrens vollstandig zerstért und in ein zufélliges Signal
Uberfihrt. Da die Signaldemodulation im Vergleich zur DDS-Signalfrequenz nur mit einer
relativ geringen Bandbreite von 200kHz ausgefiihrt wird, ist im demodulierten Signal nur das
auf 200kHz bandbegrenzte Phasenfehlersignal enthalten. Dies entspricht dem mittleren
Phasenfehlersignal und es ist im Vergleich zu Abb. 7.4 gut zu erkennen, daf3 der Mittelwert
des DDS-Phasenfehlersignals durch die Wirkung des Noise-Shapings gegen null geht.
Andererseits treten nun die durch die Delay-Line verursachten Verzdgerungszeitfehler

besonders deutlich hervor.

Tek FIiIH 1.00MS/s 44 Acqs

i i i i : : H A
. : _ : T : A 10.2m : Cursor
SRR Trer =4ms - - - SRR R g %Y Function
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vergroferter Ausschnitt ey . 1 5
des daruber dargestellten ; ;

e s
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Abb. 7.6: Phasendemoduliertes DDS-Signal nach virtueller Takterh6hung und Noise-Shaping
1. Ordnung
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Aus dem in Abb. 7.6 dargestellten Kurvenverlauf ergibt sich ein maximaler Verzégerungs-
zeitfehler der Delay-Line von ATg ermax = 150ps. Aus dem demodulierten DDS-Signal kann nicht
ermittelt werden, welche Teilausgange der Delay-Line mit dem maximalen

Verzdgerungszeitfehler behaftet sind, da die Ausgange zyklisch aktiviert werden.

Zur Uberprifung der gefundenen Ergebnisse bezuglich der Verzégerungszeitfehler in der

Delay-Line wurde eine MATLAB-Simulation mit folgenden Systemparametern durchgefiihrt:

Wortbreite des Phasenakkumulators: 32 Bit 0 M = 2%
DDS-Steuerwort: N =4020C49Bs
DDS-Taktfrequenz: fc = 100MHz
Faktor der virtuellen Takterhéhung: B =32

Mit diesen Parametern ergeben sich folgende DDS-Kenngro3en:

DDS-Ausgangsfrequenz: fops = 25,05MHz

1. Harmonische des gemessenen Rechtecksignals: f, = fpps/2 = 12,525MHz
virtuelle DDS-Taktfrequenz: fcv =3,2GHz

DDS-Teilerverhaltnis: Qopsyv = 127,74451

Phasenfehlergrundfrequenz

fur Verzdgerungszeitfehler: fper = (1-frac(Qops))fbps = 200kHz (Qpps = M/N)

Der in der Simulation angenommene Verzdgerungszeitfehler fir die einzelnen Teilausgange
der Delay-Line (DL) ATge(n) ist in Abb. 7.7 dargestellt. Der Kurvenverlauf wurde durch einen
sagezahnféormigen Impuls angenédhert, der einen maximalen Verzdgerungszeitfehler
ATgermax = 150ps am ersten Teilausgang der DL verursacht. Weiterhin wird angenommen,
daR ein Fehlerwert ungleich null innerhalb der DL nur bei Aktivierung der ersten 20

Teilausgange auftritt.

150k -~ Ammme s 1
ATger(n) ' ;

inps
100

) e R

20 20
Teilausgang n

Abb. 7.7: Angenommener vereinfachter Verzégerungszeitfehler AT4¢(n) an den einzelnen

Teilausgangen der DL

157
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In Abb. 7.8 sind die Ergebnisse der MATLAB-Simulation mit und ohne Verzégerungszeitfehler

bei aktivem Noise-Shaping 1. Ordnung und nach der virtuellen Takterhéhung dargestellt.
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Abb. 7.8: Simuliertes Spektrum des DDS-Ausgangssignals mit virtueller Takterh6hung, Noise-
Shaping 1. Ordnung mit und ohne Verzdgerungszeitfehler in der Delay-Line nach Abb. 7.7,
N = 4020C49B5

Abb. 7.9 zeigt das gemessene Spektrum bei aktivem Noise-Shaping 1. Ordnung und nach der

virtuellen Takterh6hung durch die Delay-Line.

Marker 1 [T11 REM 3 kHz  RF Atd 20 dB
@Ref Ll -6.24 dBm VBN 1 kHz Miver -Z0 dBm
0 dBm 12 .52B0B01D MHz ST 21 s Lnit dBm
o
P(fsyn) = -6dBm y S
=10
=20
=30
LG SFDR = -52dBc 1Ha
-40
-50)
Werte durch separate Messungen v
mit HP8595E ermittelt _E0l
- | Af=200kHz . |
i g
P(Afy) = -116dBm (RBW = 1Hz) — WWMMLMWLW ‘ ‘ MMM
_an Iﬂ%| ] | Nil Ly
1 v
P(Af,) = -131dBm (RBW = 1Hz) —=U
-100 / ~

Start 0 Hz Af; =12,525MHz 2.5 MHz~ Af, = IMHz Stop 25 MHz

Date: F.APR.LOS 11:14015

Abb. 7.9: Gemessenes Spektrum des DDS-Ausgangssignals mit virtueller
Takterh6hung und aktivem Noise-Shaping, N = 4020C49B¢
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7 Messergebnisse

Der Vergleich der in Abb. 7.8 und Abb. 7.9 dargestellten Spektren mit Verzdgerungszeitfehlern

in der DL fuhrt zu folgenden Aussagen:

* Esist gut zu erkennen, daR bei der Simulation wie auch bei der Messung in einem Abstand
Af =xnlfbe, NON, fper=200kHz von der Frequenz fpps=25,06MHz bzw. von
f, =12,5125MHz diskrete Stoérer im Spektrum auftreten. Die Stérer werden durch die

fehlerhaften Verzogerungszeiten der Delay-Line verursacht.

* Die durch die fehlerhaften Verzégerungszeiten der Delay-Line verursachten diskreten

Storer sind dominant, d.h., durch sie wird der SFDR des DDS-Ausgangssignals reduziert.

» Der angenommene sagezahnférmige Verlauf des Fehlersignals (siehe Abb. 7.7)
widerspiegelt den tatsachlichen Kurvenverlauf des Fehlersignals, da die Pegel der
Storsignale, die sich in unmittelbarer Nahe von f, befinden, in Simulation und Messung
naherungsweise gleich groRR sind. Alle Stoérsignalanteile, die sich in einem Abstand
[A fO0> 3MHz von der Frequenz f, bei der Messung zu erkennen sind, kénnen mit dem
einfachen sagezahnférmigen Verlauf des Fehlersignals nicht erfaRt werden bzw. werden

von einer anderen Fehlerquelle verursacht.

DDS + virtuelle Takterhéhung + Noise-Shaping 1. Ordnung

Die Bewertung der spektralen Eigenschaften des DDS-Ausgangssignals erfolgt unter
Verwendung der in Abb. 7.8 dargestellten Simulationsergebnisse und des in Abb. 7.9
abgebildeten gemessenen Spektrums. Bei der Beurteilung des Noise-Shaping-Verfahrens wird
von einer idealen Delay-Line ohne Verzégerungszeitfehler ausgegangen, d.h., die durch eine
fehlerhafte Delay-Line eingebrachten diskreten Stérer werden ignoriert. Der prinzipielle Verlauf
der Rauschformungskurve ist unter diesen Annahmen in Simulation und Messung in erster
Néherung identisch. Bei der Messung ergeben sich jedoch gegeniiber der Simulation ca. um
1..2dB hohere Pegelwerte fiir das Phasenrauschen des DDS-Ausgangssignals nach virtueller
Takterhéhung und Noise-Shaping. Der Unterschied ist darauf zuriickzufiihren, dafd in der
Simulation das DDS-Taktsignal sowie das gesamte DDS-System einschliel3lich Delay-Line als

rauschfrei angenommen wurden.

Fur das Phasenrauschen nach Anwendung des Noise-Shaping Verfahrens ergeben sich

folgende Werte:
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Simulationsergebnisse:

f 2
Theorie: R/ =10(lg % E: 125@

aus Abb. 7.8: fsyn = fops = 25,05MHz, RBW = 10kHz
Af, = 12,525MHz, X(Afy) = -81dB = L(Af,) = -111dBc/Hz
Mf, = 1MHz, X(Af,) = -97dB = L(Af,) = -127dBc/Hz

Ergebnisse der Messung:

aus Abb. 7.9: fsyn = f2 = fops/2 = 12,525MHz
RBW = 1Hz (Noise Marker On)
P(fsyn) = 'GdBm,

Afy = 12,525MHz, P(Afy) = -116dBm = L(Afy) = -110dBc/Hz
Af, = 1MHz, P(Af,) = -131dBm = L(Afy) = -125dBc/Hz

Die in Abb. 7.8 dargestellte Hullkurve des DDS-Fehlersignals nach Anwendung des Noise-

Shaping Verfahrens und virtueller Takterh6hung wurde unter Verwendung der Gl. (5.86) und

Gl. (5.87) bestimmt. Mit Hilfe dieser Gleichungen kann das Phasenrauschen des DDS-

Ausgangssignals nach der virtuellen Takterhbhung und Anwendung des Noise-Shaping

Verfahrens 1. Ordnung fir jede beliebige DDS-Frequenz bestimmt werden. Es gelten jedoch

die in Kap. 5.3.6.2 gemachten Einschrankungen zum Giiltigkeitsbereich der Gl. (5.86) und

Gl. (5.87).

DDS + virtuelle Takterhéhung + Dithering

Abb. 7.10 zeigt das gemessene Spektrum des DDS-Ausgangssignals mit virtueller

Takterh6hung und bei aktivem Dithering. Es gelten folgende Systemparameter:

Wortbreite des Phasenakkumulators: 32 Bit 0 M = 2%
DDS-Steuerwort: N = 504816F 5
DDS-Taktfrequenz: fc = 100MHz
Faktor der virtuellen Takterhéhung: B =32

Mit diesen Parametern ergeben sich folgende DDS-Kenngro3en:

DDS-Ausgangsfrequenz: fops = 1,96 MHz

1. Harmonische des gemessenen Rechtecksignals: f, = fpps/2 = 980kHz
virtuelle DDS-Taktfrequenz: fcv =3,2GHz
DDS-Teilerverhéltnis: Qops,v = 1632,653
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Abb. 7.10: Gemessenes Spektrum des DDS-Ausgangssignals mit virtueller Takterhéhung und
aktivem Dithering, N = 504816F5

Im Vergleich dazu ist in Abb. 7.11 das Ergebnis der MATLAB-Simulation dargestellt.
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Abb. 7.11: MATLAB-Simulation des DDS-Ausgangssignals mit virtueller Takterhéhung und
aktivem Dithering, N = 504816F5

Es ist gut zu erkennen

, daR der

Simulationsergebnis abweicht. Die Anhebung des Spektrums in unmittelbarer Nahe von f, wird

prinzipielle Verlauf des Phasenrauschens vom

durch die Verzogerungszeitfehler der Delay-Line verursacht. Es ergibt sich aber auch bei

Ignorieren der durch die fehlerhafte Delay-Line eingebrachten Stérer kein konstanter

Rauschful3. Als Ursache dafir wird die Verwendung eines nicht weiRen Zufallsprozesses bei
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7 Messergebnisse

der Realisierung des Dithering-Verfahrens angesehen. Laut Definition wird eine gleichverteilte
natlrliche Zufallszahl mit einem Wertebereich z, z[J[0, N-1] fir das Dithering-Verfahren
bendtigt. In der praktischen Realisierung wird jedoch ein Zufallszahlengenerator verwendet,
der gleichverteilte naturliche Zufallszahlen in einem Wertebereich z, zO[1, 2*'] liefert. Von
diesen Zahlen wird stets nur eine Teilmenge Z; von Werten mit z < N genutzt. Dabei wird in
der konkreten praktischen Realisierung so verfahren, dald beim Auftreten einer Zufallszahl
z= N zum Zeitpunkt k einfach der letzte glltige Wert vom Zeitpunkt k-1 noch einmal fir das
Dithering-Verfahren verwendet wird. Fir die so gebildete Teilmenge von Zufallszahlen mit
z<N kann jedoch die Korrelation zwischen den generierten Zufallszahlen nicht mehr
vernachlassigt werden. Dieser Effekt fuhrt letztendlich zu dem nicht idealen Kurvenverlauf des

Phasenrauschens bei Anwendung des Dithering-Verfahrens.

Aus der Simulation und der Messung wurden folgende Phasenrauschwerte ermittelt:

Simulationsergebnisse:

e — fczv dBc
Theorie: SNR/9 =10T(1g 125—

aus Abb. 7.11:  fpps = fsyn = 1,96MHz, RBW = 2kHz
P(fsyn) = '10dBm, Pnoise = '102dBm 9 SNRDDS = 125dBC/HZ
Ergebnisse der Messung:
aus Abb. 7.10: fsyn =, = fops/2 = 980kHz
RBW = 1Hz (Noise Marker On)

P(fsyn) = 'GdBm, Pnoise = '128dBm 9 SNRDDS = 122dBC/HZ
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7 Messergebnisse

DDS + virtuelle Takterhéhung + Noise-Shaping 1. Ordnung + Dithering

In Abb. 7.12 zeigt das gemessene Spektrum des DDS-Ausgangssignals, wenn nur das
Noise-Shaping-Verfahren und die virtuelle Takterhéhung aktiv sind. In Abb. 7.13 hingegen ist
das Spektrum dargestellt, wenn neben der virtuellen Takterhéhung Noise-Shaping und
Dithering-Verfahren gleichzeitig aktiv sind. Fir beide Messungen wurden folgende

Systemparameter verwendet:

Wortbreite des Phasenakkumulators: 32 Bit 0 M = 2%
DDS-Steuerwort: N = 7B22DOE5;6
DDS-Taktfrequenz: fc = 100MHz
Faktor der virtuellen Takterhéhung: B =32

Mit diesen Parametern ergeben sich folgende DDS-Kenngro3en:

DDS-Ausgangsfrequenz: fops = 48,1MHz
1. Harmonische des gemessenen Rechtecksignals: f, = fpps/2 = 24,05MHz
virtuelle DDS-Taktfrequenz: fcv =3,2GHz
DDS-Teilerverhaltnis: Qops,v = 66,52807
Phasenfehlergrundfrequenz
fur Verzdgerungszeitfehler: fper = frac(Qops)fbps = 3,8MHz (Qpps = M/N)
Delta 1 [T11 RBlJ 5 kHz RF A4 z0 dbB
<2%>REF Ll -40.56 dB b=1N 2 kHz Mixer -20 dBm
0 dBm 3.B07B1E23 IMHz SkT 12.5 s Lnit dBm
0 1 -
LM
-10
-20
-30
1avE Af =fp o = 3,8MHz e
'y AN
1
-50 1 |

:”M”LW%LHJ ‘ ‘ ] .L J»WJJ»W

-80

-0

-100

Start 0 Hz 5 MHz Stop BO MHz
Date: 7.APR.GS 0 11:20:20

Abb. 7.12: Gemessenes Spektrum des DDS-Ausgangssignals mit virtueller Takterhéhung und
Noise-Shaping, N = 7B22D0E5;6
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Abb. 7.13: Gemessenes Spektrum des DDS-Ausgangssignals mit virtueller Takterhéhung und
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Stop BO MHz

aktivem Noise-Shaping und Dithering, N = 7B22D0E5;¢

Die direkte Kombination von Noise-Shaping und Dithering fiihrt nicht zu Verbesserungen der
spektralen Eigenschaften des DDS-Signals. Insbesondere kann keine weitere Reduzierung
der durch Verzdgerungszeitfehler innerhalb der Delay-Line verursachten diskreten Stoérer
erreicht werden. Es tritt nur die erwartete allgemeine Anhebung des Phasenrauschens iber
das gesamte Frequenzband ein. Abb. 7.14 zeigt die MATLAB-Simulation der in Abb. 7.12 und

Abb. 7.13 dargestellten Spektren.
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Abb. 7.14: MATLAB-Simulation des DDS-Ausgangssignals mit virtueller Takterhéhung und
aktivem Noise-Shaping (1) bzw. Noise-Shaping und Dithering (2), N = 7B22DOE5 (hex)
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7 Messergebnisse

AbschlieRende Bewertung der Messergebnisse

Mit den durchgefiihrten Messungen konnte die Funktionsfahigkeit der Pulse-Output-DDS
einschlieBlich aller Verfahren zur Verbesserung der spektralen Eigenschaften nachge-

wiesen werden.

Dadurch wurde bestatigt, dal sowohl das entwickelte Systemkonzept als auch die
praktische Implementation als ASIC mit der verfligbaren digitalen 0,8um Standard-CMOS-

Technologie erfolgreich waren.

Bei Anwendung des Dithering- bzw. Noise-Shaping Verfahrens entsteht ein
kontinuierliches Fehlersignalspektrum. Alle prinzipbedingten diskreten Stdrer werden in

ihrer Amplitude zumindest stark gedampft bzw. vollstéandig eliminiert.

Die direkte Kombination von Dithering und Noise-Shaping fiihrt zu keinen spektralen
Verbesserungen im Spektrum des DDS-Signals. Insbesondere wird keine weitere
Reduzierung der Pegel diskreten Stdrsignale erreicht, wobei jedoch zu beachten ist, dafd
die vorhandenen dominanten diskreten Stérer nicht durch das DDS-Prinzip bedingt sind,

sondern durch Verzégerungszeitfehler innerhalb der Delay-Line verursacht werden.

Jeder Verzogerungszeitfehler in der Delay-Line fihrt zu diskreten Stérern im Spektrum des
DDS-Ausgangssignals. Die auftretenden Verzégerungszeitfehler werden nicht durch den
Regelmechanismus der DLL, sondern vielmehr durch ein unzureichendes Matching der
einzelnen Verzdgerungsglieder der Delay-Line bzw. durch eine ungenitigende
Ubereinstimmung der Signallaufzeit bei der Impulsauskopplung an den B Teilausgangen
der Delay-Line verursacht. Die durch Verzégerungszeitfehler verursachten diskreten Storer
sind dominant, d.h., die spektralen Eigenschaften des DDS-Ausgangssignals werden

durch diese Storsignale stark beeinfluf3t.

Mit einem einfachen sdgezahnférmigen Verlauf des Verzégerungszeitfehlers in der Delay-
Line lassen sich inshesondere die diskreten Storer in der unmittelbaren Nédhe der DDS-

Ausgangsfrequenz fpps bzw. f, ausreichend gut nachbilden.

Der maximale Verzégerungszeitfehler ATqermax in der Delay-Line betragt ca. 150ps und

fuhrt zu einer signifikanten Verschlechterung des SFDR des synthetisierten Signals.

Aus dem sagezahnformigen Verlauf des Verzdgerungszeitfehlers lafdt sich schlu3folgern,
daR kein bzw. nur ein sehr kleiner systematischer Verzdgerungszeitfehler in der Delay-Line

vorliegt, d.h., der DLL-Regelkreis arbeitet optimal.
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8 Zusammenfassung

Ausgehend von einem  Standard-DDS-Synthesizer wurden  Mdoglichkeiten  zur
Aufwandsreduktion untersucht. Ein neuartiger Ansatz zur Realisierung einer vollstandig
digitalen DDS ist die Verwendung einer Pulse-Output-DDS. Bei der Pulse-Output-DDS wird
neben dem D/A-Wandler auch die Sinus-ROM-Tabelle aus dem prinzipiellen Aufbau der
Standard-DDS entfernt. Das DDS-Ausgangssignal wird direkt aus dem hdchstwertigen Bit des
Phasenakkumulators abgeleitet. Ausgehend von einer derart modifizierten DDS-Struktur
wurde ein geeignetes DDS-Modell entwickelt, mit welchem alle auftretenden Synthesefehler
systematisch erfal3t und bewertet werden kénnen. Der wesentliche Vorteil der Pulse-Output-
DDS besteht im vollstandig digitalen Aufbau. Es wurde gezeigt, daR die spektralen
Eigenschaften des Ausgangssignals der Pulse-Output-DDS durch eine Vielzahl diskreter
Storer gekennzeichnet sind und der erreichbare SFDR fir die praktische Anwendung
unzureichend ist. Es ist deshalb unbedingt notwendig, die spektralen Eigenschaften des
synthetisierten Signals durch geeignete Verfahren weiter zu verbessern. Dabei steht vor allem
die Anwendung von Verfahren der digitalen Signalverarbeitung im Vordergrund, die zu einer
Kompensation des auftretenden DDS-Fehlersignals fuhren. Es wurden die theoretischen und

praktischen Grenzen von folgenden Verfahren aufgezeigt:
* absolute Verringerung des DDS-Fehlersignals
» Dithering des DDS-Fehlersignals
* Rauschformung (Noise-Shaping) des Fehlersignalspektrums

Die absolute Verringerung des DDS-Fehlersignals, welches das zeitliche Jitter des
synthetisierten Signals gegeniiber dem idealen DDS-Ausgangssignal beschreibt, wird durch
die Einfihrung der virtuellen Takterhéhung erreicht. Die durch das DDS-Fehlersignal
verursachten diskreten Stérer im Spektrum des DDS-Signals werden stark gedampft, aber
nicht beseitigt. Fur die Realisierung der virtuellen Takterh6hung ist die Schaffung diskreter
Verzdgerungszeiten notwendig. Bei der Generierung dieser Verzégerungszeiten entstehende
Verzdgerungszeitfehler filhren zur Erzeugung neuer diskreter Stoérer im Spektrum des DDS-
Signals, welche die spektralen Eigenschaften des synthetisierten Signals stark beeinflussen.
Insbesondere der SFDRpps wird durch auftretende Verzégerungszeitfehler entscheidend
verschlechtert. Aus diesem Grund kommt der praktischen Realisierung der diskreten
Verzdgerungszeiten im Gesamtsystem eine besondere Bedeutung zu. Im vorliegenden
Synthesizer wurde flUr die Erzeugung der Verzbgerungszeiten eine Delay-Line aus B
identischen Verzogerungsgliedern eingefiihrt, wobei die Verzdgerungszeit der einzelnen

Glieder mittels einer DLL auf einen konstanten Wert eingestellt wird. Die Messergebnisse
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lassen zwar den SchluR zu, dal3 der DLL-Regelkreis optimal arbeitet, sie zeigen jedoch
anderseits deutlich, daR auftretende Verzégerungszeitfehler, die z.B. durch Signal-
laufzeitunterschiede an den B Teilausgdngen der Delay-Line entstehen, die Funktionsweise
der Delay-Line stark beeintrachtigen. Dies fuhrt zu dem Schluf3, dal3 die schaltungstechnische
Umsetzung und die Layoutgestaltung der Delay-Line auf jeden Fall verandert werden missen,

um die spektralen Eigenschaften des synthetisierten Signals entscheidend zu verbessern.

Die Anwendung des Noise-Shaping—Verfahrens fir die Verbesserung der spektralen
Eigenschaften des DDS-Signals ist sehr effektiv. Bezlglich der erreichbaren Verbesserung
und unter Beachtung des Realisierungsaufwandes wird die Rauschformung mit einem

oA-Modulator 1. Ordnung als optimal angesehen.

Weiterhin wurden die Kombinationsmdglichkeiten der einzelnen Verfahren naher untersucht.
Eine wichtige Erkenntnis ist, daR die virtuelle Takterhthung in jedem Fall zur Verbesserung
der spektralen Signaleigenschaften verwendet werden sollte. Dieses Verfahren kann nach
Bedarf mit dem Dithering- bzw. Noise-Shaping-Verfahren kombiniert werden. Die direkte
Kopplung aller drei Korrekturverfahren wird als nicht optimal angesehen. Statt dessen wurde
durch die Einfliihrung einer zusatzlichen Rauschquelle im ocA-Modulator eine Méglichkeit zur
Modifikation des Noise-Shaping-Verfahrens aufgezeigt, die zu einer weiteren Verbesserung
der spektralen Eigenschaften des DDS-Signals fluhrt. Gleichzeitig mu3 aber festgestellt
werden, daf} insbesondere das modifizierte Noise-Shaping-Verfahren auf den konkreten
Anwendungsfall abgestimmt werden muf3, da neben der gewilinschten Unterdriickung der
durch das DDS-Prinzip bedingten diskreten Stdrer eine Anhebung des Phasenrauschens in
der Nahe der synthetisierten DDS-Frequenz erfolgt. Es ist deshalb nicht méglich, eine

allgemeingiiltig optimale Realisierung fiir den Rauschformungsprozeld anzugeben.

Durch die echtzeitfahige Implementation eines erweiterten DDS-Systems in einem Standard-

CMOS-ProzelR wurden die gefundenen theoretischen Lésungen verifiziert.
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A Realisierung des digitalen Rechenwerks

A.1 Aufbau des Dividierers

Zum digitalen Rechenwerk zahlen die Schaltungsteile DDS-Akkumulator, Rechenwerk flir die
virtuelle Takterh6hung sowie das Dithering- und Noise-Shaping-Verfahren. Die Delay-Line
einschlielich DLL wird zwar fiir die Realisierung der virtuellen Takterhtéhung bendtigt, sie wird
aber als analoger Schaltungsteil angesehen und ist deshalb von den in diesem Abschnitt
angestellten Betrachtungen ausgeschlossen. Ebenso wird nicht ndher auf die Realisierung des
digitalen Interfaces eingegangen, das flir die Steuerung des gesamten Synthesizers bendtigt

wird. Die prinzipielle Schaltungsstruktur des digitalen Rechenwerks zeigt Abb. A-1.

digitales Rechenwerk

| P -
: 5 N Dividierer N ,
.At_l_.N | r ¢ 2 | Noise-

|
|
|
|
DDS- PEEEEN r B 7 Shaoing / |
- [ D - r 5 aping |
digitales : Akkumulator|oV , N rv % » Dithering |c,,, |
Interface | > > rdve > :
It f |_ I
| Cc Cc 5 |
| ‘ |
| " Adder i
| B |
L I —— 2
6
- - Spobs
—* Delay Line

Abb. A-1: Prinzipielle Schaltungsstruktur des digitalen Rechenwerks

Aufgrund der hohen Taktfrequenz fc=100MHz wurden die arithmetischen Einheiten
dahingehend optimiert, dal? jede Operation nach dem Ablauf einer Systemtaktperiode Tc = 1/fc
beendet ist. Als 32-Bit-Addiererschaltung wurden generell Carry-Select-Strukturen aus 8-Bit-
Ripple-Carry-Einheiten verwendet. Diese sind innerhalb der 32-Bit-Pulse-Output-DDS und in

der Divisionspipeline zu finden.

Nach einem Uberlauf im DDS-Phasenakkumulator ist zur Realisierung der virtuellen
Takterh6hung die Division des aktuellen Akkumulatorinhalts r durch das aktuelle Steuerwort N
auszufihren. Das Divisionsergebnis muf? auf 5 Bit berechnet werden. Die Bestimmung des
Quotienten rB/N erfolgt nach dem Non-Restoring-Verfahren und es wird eine Pipeline zur
Ausfuhrung der Divisionsoperation eingefiihrt. Aufgrund der insgesamt moglichen Signalfolgen
wird eine 5-stufige Divisionspipeline bendtigt. Daflr sind funf 32-Bit-Additionen und
Auswahloperationen erforderlich. Der prinzipielle Aufbau der Divisionspipeline ist in Abb. A-2

dargestellt.
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Abb. A-2: Prinzip der Divisionspipeline

Fur die effektive Realisierung des Dithering- und des Noise-Shaping Verfahrens werden die
Werte r, und rn-N am Ausgang der Divisionspipeline benoétigt Es ist eine zusatzliche

Additionsstufe notwendig, um in jedem Fall beide Werte zu erhalten.
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Abb. A-3: Prinzipielle Anbindung der Schaltungsteile fiir Dithering-/ Noise-Shaping an die

Divisionspipeline
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Das folgende Beispiel verdeutlicht die Funktionsweise der Division:

N =55, r =46, B =2° =320 Verzogerungsleitung mit 32 Verzégerungsgliedern

* auszufihrende Berechnung: C= % = % =26 @jig

1. Stufe: 46@2=92-55=37>0 O 12*

2. Stufe: 372=74-55=19>0 O 1@°

3. Stufe: 192=38-55<0 O o0@2* O c=26

4. Stufe: 382=76-55=21>0 O 1@' ‘

5. Stufe: 212=42-55<0 0O oR°

O
r.=42

Da sich wahrend der Signalverarbeitung in der Pipeline das DDS-Steuerwort N andern kann,
muf dieses Uber die gesamte Dauer des Pipelineprozesses zu jedem Taktzeitpunkt gespeichert
werden. Neben den Registern, die zur Speicherung des Systemzustandes notwendig sind,
werden Token-Signale eingeflihrt, welche die Anzahl von Schaltvorgangen in der Pipeline auf
ein Minimum reduzieren. Einschlie3lich des nachfolgenden Ditherings und Noise-Shapings
betragt die Reaktionszeit des Systems 8 Systemtaktperioden Tc.

Im Anschluf® an die Division werden Dithering und/oder Noise-Shaping 1. Ordnung ausgefihrt.

Die schaltungstechnische Umsetzung beider Verfahren wird nachfolgend beschrieben.

A.2 Realisierung von Dithering und Noise-Shaping

Im folgenden Abschnitt wird die schaltungstechnische Realisierung der Kombination des
Dithering- mit dem Noise-Shaping-Verfahren 1. Ordnung beschrieben. Soll das Dithering- bzw.
das Noise-Shaping Verfahren allein oder ein anderer Noise-Shaping Algorithmus 1. Ordnung
angewendet werden, muf eine neue funktionelle Beschreibung der auszufiihrenden Verfahren
eingefiihrt werden. Infolge dieser Veranderungen ist dann in der Regel auch der
Entscheidungsbaum, der fir die effektive schaltungstechnische Umsetzung aufgestellt wird, zu
modifizieren.

Bei der Kombination des Dithering-Verfahrens mit dem Noise-Shaping Verfahren 1. Ordnung

wird der Noise-Shaping Akkumulator durch die akkumulierte ganze Zahl a; beschrieben:

a; 0 {-N+1,N-1} (A1)
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Der einfacheren Bezeichnung wegen wird der Index i = 0 fur den alten und i = 1 flr den neuen

Wert des Akkumulators wahrend eines lterationsschrittes eingefiihrt. Es gilt:

(B, +r,—N fdls a,+r,=N
a, =, tr,+N fdls a,+r,<-N mit  r'v O {-N+1, N-1} (A.2)
%0 +1,, sonst

Das Zwischenergebnis der Entscheidung in (A.2) werde a"; genannt:
a) =2, +1) (A3)

Die Variable r'yx beschreibt den &quivalenten Restwert nach der virtuellen Takterh6éhung und
Anwendung des Dithering-Verfahrens. Der Restwert nach der virtuellen Takterh6hung ist mit ry
gekennzeichnet. Die Variable d beschreibt den Status des Dithering-Verfahrens. Bei d = 1 ist
per Definition das Dithering-Verfahren aktiv, d.h., das DDS-Ausgangssignal wird um eine
virtuelle Taktperiode T, friiher generiert. Gleichzeitig mu3 der Restwert ro um den Wert -N

korrigiert werden. Es gilt:

L _Oe~N fals d=1
wIH . fdls d=0 (A4)
=r,-dIN d0{0,3

L

Fur die Hardwarerealisierung wird a; durch einen positiven Wert a’ und eine entsprechende

Verschiebung dargestellt.
a,=a\-sii mit s [0, 1} (A.5)

Entsprechend (A.2) erzeugt der NS-Akkumulator einen Uberlauf/Unterlauf. Die Variable ai overfiow
kennzeichnet den Status des Uberlauf/Unterlaufs. Dabei gilt, da3 bei einem Wert a overfiow Z 0

ein Uberlauf/Unterlauf aufgetreten ist.

A fdls a,+r,=N
=H1 fdls a +r,<-N (A6)
sonst

a‘1,overfl ow

Durch das Dithering- und das Noise-Shaping Verfahren wird eine zusatzliche positive bzw.
negative Verschiebung des DDS-Ausgangssignals um C.q virtuelle Taktperioden T, verursacht.

Es gilt:
C’dith,ns =cC'- Ccor mit Cecor = d + a-1,overflow (A7)

Ausgehend von diesen Uberlegungen 14Rt sich ein Entscheidungsbaum fiir die
schaltungstechnische Realisierung der Kombination des Dithering- und des Noise-Shaping-

Verfahrens aufstellen. Die Verwendung eines Entscheidungsbaumes gibt die Mdéglichkeit, den
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Status des Dithering-Verfahrens d sowie den Status des Noise-Shaping-Verfahrens a;’, s;* und
a1 overfiow durch binare Entscheidungen unter Verwendung der Werte r, bzw. r,-N zu bestimmen.

Die Abb. A-4 und Abb. A-5 zeigen den Entscheidungsbaum und dessen Umstellung fur eine
effektive  schaltungstechnische Umsetzung. Auf der Grundlage des umgestellten
Entscheidungsbaumes kann eine kombinatorische Logikschaltung fiir die Generierung der

Signale s;' und cr entwickelt werden. Fir die Berechnung von a;' wird ein 32-Bit Addierer

bendtigt.

DDS-
Fehlersignal
nach virtueller
Takterh6hung

Dithering

Vorzeichen des Noise-
Wertes im Shaping
Noise-Shaping-
Akkumulator vor
der Akkumulation

interne Realisierung
= a'1-s: M
(a10{O,N-1},
s:0{0, 1}
Corl 0,1} )

Iy

oty <N

A

S =0 a'otry2 N

S0’ =1 a'gHry < N

A

a'otry, 2N

a'otry, 2N

A

o

Sy = a'p+r, <N

So'=1 a'gtr, < N

/

a'gtry, 2N

a;=ao+rn

S’l =0
Cear =0

a'lza'0+r\,-N

S'l =0
Ceor = 1 (NS)

ap=ao+rn
S'l =1
Ceor =0

a'lza'0+r\,- N
3'1:0
Ceor =0

a'lza'0+r\,-N

S'l =0
Ceor = 1 (Dith)

a;=ao+rn

S’l =1
Ceor = 1 (Dith)

ay=ap+ry

S’l =1
Ceor = O (Dith-NS)

a;=aog+r-N

S'l =1
Ceor = 1 (Dith)

Abb. A-4: Entscheidungsbaum fir die Realisierung von Dithering und Noise-Shaping

1. Ordnung
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DDS- Noise- Vorzeichen des Dithering Zweig-Nr. intern'e I?ealisierung
Fehlersignal Shaping Wertes im &= a'1-s1li
nach virtueller Noise-Shaping- (a'10{0,N-1},
Takterh6hung Akkumulator vor s,0{0, 1}
der Akkumulation c{0, 1} )
1 ay=ao+ly
Sll =0
/<d : o
So'=0 d=1 ay=ap+h
6 Sll =1
Ceor = 1 (Dith)
3
ai=aotn
So’ =1 d - O Sll =1
A \< -
d=1 ay=ap+r,
7 sh=1

v

Ceor = 0 (Dith-NS)

2 ay=ao+r,-N
Sll =0
Ceor = 1 (NS)

a'otr, =N /<

S'=0 d=1 ay=ao+n-N
5 Sll =0
Ccor = 1 (Dith)
4 ay=as+r-N
Sll =0
" Ceor =0
SO vd - O :
8 ay=as+n-N
sh=1
Ccor = 1 (Dith)

Abb. A-5: Umgestellter Entscheidungsbaum
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Bei der schaltungstechnischen Umsetzung des umgestellten Entscheidungsbaumes sind
folgende Aquivalenzen zu beachten:
* Dithering aktiv?: d=17?
Variantel: r,+z=N?
N-r, <2z?

— z ... gleichverteilte Zufallszahl mit z[{0, N-1}
r,-N +1<z?

—2
r,-N <z?

Variante2: rh=N-2z?
r,>N-z-17? mit z' = N-z-10{0, N-1}
r,>27?

Die Divisionspipeline stellt nach der 5. Stufe die Werte r, und r,-N bereit, erkennbar am
Vorzeichen. Dementsprechend kann entweder eine Zufallsentscheidung der Variante 1 oder 2
verwendet werden, um festzustellen, ob durch das Dithering-Verfahren eine zusatzliche

Verschiebung des DDS-Signals verursacht wird oder nicht. Die Schreibweise ,~** kennzeichnet

die Bildung des Zweierkomplements. Da z’ eine Zufallszahl im gleichen Intervall wie z ist, kann

fur die Entscheidung der Variante 2 gleichwertig z verwendet werden.

Bei der praktischen Realisierung des Noise-Shaping-Verfahrens 1. Ordnung sind folgende
Bedingungen zu prifen:

* aonegativ? 0 s'o=1?

» Bereichsliberschreitung ?

[0 Entscheidungsbaum 2,4,5,8 ?

0 a'gtry,=2N? [0 a'o+(r-N)=07? (A.8)

Fir die Bestimmung des Wertes a;' sind folgender Operationen auszufihren:

_[@',+(r, -~ N) fdls Entscheidungsbaum Nr.2458

a, =, _ (A.9)
A+, fals Entscheidungsbaum Nr.136,7
Statt a'; soll jetzt nur noch der Wert ap; abgespeichert werden. Es gilt:
a, =a+(r, —N) (A.10)

Bei einer Pipelineverarbeitung ergeben sich somit Vorteile, weil das Zwischenergebnis a,;
nunmehr gleich fur die Entscheidung (A.8) verwendet werden kann. Da nur noch der Wert ap;

abgespeichert wird, tritt in den Fallen Nr.1,3,6,7 des Entscheidungsbaumes ein
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Berechnungsfehler auf, der bei der nachsten Addition korrigiert werden mul3. Es wird die
Hilfsvariable nextsum eingefiihrt, um eine notwendige Korrektur anzuzeigen (nextsum = 0). Fir

die Realisierung der Operation a,; = ay+r,-N gilt dann:

nextsum = 0 0 ap1 = Apotly (d.h., wahrend der letzten Addition
wurde ,falsch” gerechnet Nr. 1,3,6,7)
nextsum = 1 [ ap1 = apot+(r-N) (d.h., wahrend der letzten Addition

wurde ,richtig“ gerechnet Nr. 2,4,5,8)

Als Anfangszustand ist sicherzustellen:
apo = 0, nextsum =1 (A.12)
Mit (A.9) ergibt sich fiir den Wert von nextsum:

1 fdls Entscheidungsbaum Nr.24,58

nextsum = _
%) fdls Entscheidungsbaum Nr.1,36,7

(A.12)

Auf der Grundlage der eben angestellten Betrachtungen kann eine effektive
schaltungstechnische Umsetzung des Entscheidungsbaumes in eine digitale Schaltungsstruktur
erfolgen. Die Generierung der einzelnen Schaltungsteile erfolgte zum Teil automatisch.
Insbesondere die Einbindung in den Pipelineprozel3 erforderte aber ein spezielles manuelles

Design.
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B Rauschgenerator fir Dithering der Impulsflanken

B.1 Einfuhrung

Fur die Randomisierung des periodischen DDS-Phasenfehlersignals wird eine gleichverteilte
Zufallsfolge mit zueinander unkorrelierten Folgenwerten bendétigt. Die Folgenwerte missen in
dem diskreten endlichen Intervall [0, ... ,N-1] liegen, wobei N das DDS-Steuerwort ist. Um
Folgen mit gleichverteilten unkorrelierten Folgenwerten zu erhalten, eignen sich riickgekoppelte
Systeme mit einem nichtlinearen Operator, die in diesem speziellen Anwendungsfall als
Pseudo-Zufallsgeneratoren bezeichnet werden.

Von der Vielzahl der Realisierungsmdglichkeiten eines Pseudo-Zufallsgenerators werden die in

Abb. B-1 dargestellten zeitdiskreten Systeme in die folgenden Betrachtungen einbezogen.

A
1]
1] g >
4
-1
f “
x(k-1) 1 /\ x(K)=f(x(k-1)) — zt
g T > >
C2
1 Z—l <
I Cu
A ! Dl h—
C.Cpye., Cy UR
cy >10%Z
a)
b)
Arithmetik und Ausgangsfolge: real XOR
a) IIR-Filter mit Zeltabbildung ARy -
b) IR-Filter mit Modulo-Abbildung L ‘ L
Arithmetik und Ausgangsfolge: binér 0 z ? z 2 z 1z M
c) Schieberegister fx)=10x8 B xM
c)

Abb. B-1: Zeitdiskrete Strukturen zur Erzeugung von PN-Folgen

Die Ausgangssignale der in Abb. B-1 dargestellten Systeme sind grundsatzlich determiniert. Die

Korrelationseigenschaften der Ausgangsfolgen sind jedoch den Langzeitkorrelations-
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eigenschaften von weiBem Rauschen sehr ahnlich. Deshalb werden derartige Folgen als
Pseudo-Noise-Folgen (PN-Folgen) bezeichnet.

Die beiden Strukturen in Abb. B-1-a und -b realisieren wertekontinuierliche Zufallsfolgen im
Intervall (-1,1). Die Strukturen erlauben bei geeigneter Parametrisierung die Nachbildung
nahezu idealer Korrelationseigenschaften von weiRem Rauschen. Die erzeugte Zufallsfolge ist
nicht periodisch. Hinsichtlich der Eingliederung in die Integer-Architektur des
Frequenzsynthesizers erweisen sich diese Strukturen als ungunstig, da die Zeltabbildung f in
Abb. B-1-a bzw. die Multiplikation in Abb. B-1-b eine aufwendig zu realisierende analoge bzw.
Gleitkomma-Arithmetik erfordert. Ein weiterer unerwiinschter Realisierungsaufwand ergibt sich
aus der notwendigen Diskretisierung der kontinuierlichen Werte und der Skalierung auf das
gewlinschten Werteintervall der Zufallsfolge.

Abb. B-1-c zeigt ein rlickgekoppeltes Schieberegister, welches eine binare Pseudo-Zufallsfolge
erzeugt. Die nichtlineare Komponente ist dabei der Antivalenzoperator [J. Bei korrekter Wahl
der Kopplungsknoten nimmt das Schieberegister nacheinander alle méglichen Zustande bis auf
den Zustand (0)w an, wobei M die Anzahl der Verzégerungselemente ist. Der Zustand (O)w
kennzeichnet den Fall, dal3 die Ausgangssignale aller Verzdgerungselemente gleich null sind.
Die Wertefolge wiederholt sich erst nach 2M-1 Zusténden. Das ist die maximal erreichbare
Periodenléange fir ein determiniertes dynamisches System mit M Zustandsvariablen, wenn von
der Auslassung des Zustands (0)n abgesehen wird. Die erzeugte Folge wird deshalb auch als
Maximalfolge bezeichnet. Die bindre Folge am Ausgang des Systems weist bei
Langzeitbetrachtung die Korrelationseigenschaften von weiBem Rauschen auf. Ein weiterer
Vorteil der riickgekoppelten Schieberegisterstruktur ist die einfache Umsetzung in eine digitale
Schaltungsstruktur. Bei der Anwendung dieser Struktur zur Realisierung des Dithering-
Verfahrens innerhalb einer DDS muRl aus den M Zustandsvariablen des bindren Systems
zueinander unkorrelierte Pseudo-Zufallszahlen im Wertebereich [0, ... ,N-1] generiert werden.
Des weiteren ist zu beachten, daR die Periodendauer der Pseudo-Zufallsfolge Ten grof3er als
Periodendauer des DDS-Signals Ty, sein muf3, damit das Dithering-Verfahren tatséachlich zur

Vermeidung von Subperioden im DDS-Ausgangssignal fuhrt.
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B.2 Erzeugung einer diskreten PN-Folge

B.2.1 Schaltungsstrukturen

Die Verwendung der Schieberegisterstruktur fir das gegebene Problem erfordert die Erzeu-

gung einer mehrwertigen PN-Folge {y(k)} ausgehend von einer binéren Folge.

Es werden folgende Bezeichnungen vereinbart:
* binarer Abtastwert der Maximalfolge am Systemausgang, der an den Eingang zurtickgefihrt

wird:
0

X
» Zustandswerte der Verzdgerungsglieder des Schieberegisters:
X, ..., xt 0o, 1} (B.1)
» Zustandswort des Schieberegisters der Lange L in Darstellung als Binarwort:

x(K)=(x", X1, L XY (B.2)

und als ganze Zahl:
L
x(K) = Zx' 27 x(k) 01, 2,..,, 251} (B.3)

Es werden nun mehrwertige PN-Folgen der Ordnung M betrachtet. Dabei soll gelten

M =2", (B.4)
wobei m die Breite des Ausgangswortes Y ist. Es werden folgende Félle unterschieden:

m<L (B.5)
und

m=L (B.6)
Die Folgenwerte y(k) am Ausgang seien darstellbar als Binéarwort

yR =" y™, ., yhy) mit yO{01}, j=12,..,m (B.7)

und als nattirliche Zahl
y(k) = Zijj‘l. (B.8)
J:

Der mehrwertige PN-Generator kann nun durch die folgenden Zustandsgleichungen

beschrieben werden:

178



Anhang B: Rauschgenerator fur Dithering der Impulsflanken

Uberfuihrungsgleichung: x(k) = f (X(k —1)) (B.9)

Ausgangsgleichung: y(K) = g(X(k)) (B.10)
Bei einer Maximalfolge mit der Periodenlange 2"-1 gilt fiir die Komponenten x(k)

x(k) = x(k = 2" +1) (B.11)
und fur das Binarwort

x(K) =x(k-2" +1). (B.12)

Mit Gl. (B.11) folgt fur die Ausgangsfolge y(k) ebenfalls Periodizitat, wobei angenommen wird,

daR g ein linearer Operator ist.
y(k) =y(k -2 +1) (B.13)

Zur Erzeugung von bindren Maximalfolgen x(k) eignen sich zwei unterschiedliche Grundtypen
von Uberfilhrungsgleichungen, welche einschlielich eines jeweils Blockdiagramms zur
Realisierung in Abb. B-2 dargestellt sind. Das wichtigste Strukturelement ist dabei der binare

Modulo-2-Operator.

f-Variante 1 f-Variante 2

| Maskenwort ¢

IAusgang g XOR i c=1 ™

\)‘ >
L C C J ek
71 — 71 N 71

x° X X

AR

[N}
—

0 X Xt X

f,0)=x"0-00 & 0 1 niitl, I,
f(x(k)) :(fo(x(k -1), x4k -1, x2(k =D),...,x" (k _1)) x(k)=f (X(k —1)) , f beschrieben durch:

X (k) = (x* (k) + 2x(k - 1)
oder f beschrieben durch:

] L —
x() = 2x(k =1) + £, (x(K)) x(k) = ockbe wenn x(k) =1
X'(k) sonst
Beispiel: L = 32 Beispiel: L = 32
x°(k) = x2(k) Ox®(k)J x¥(K) x{k) 1 | c=(10000 000001000000 000 000 000 000 011)
X (k) = X" (k 1) for | 0{1,...,32} Daraus folgt:

X% (k) = xZ(k -1)
x'(k)=x"(k -1 Ox°(k) fir O 1= {12,...,22,32
X' (k)= X" (k =1) far | O{L,..., L}\I_

Abb. B-2: Verschiedene Strukturen zur Erzeugung binarer PN-Folgen mit unterschiedlichen

Zustandsiberfihrungsfunktionen
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Die Struktur in Abb. B-2, Variante 1 entspricht der in Abb. B-1-c dargestellten Grundstruktur. Die
Folgenglieder werden gebildet, indem verzdgerte Folgewerte mit Hilfe des binaren Modulo-2-
Operators funktionell miteinander verbunden werden. Der Plazierungsindex | der jeweiligen

Zustandsvariable X' im Schieberegister entspricht zugleich der Verzogerung der Folgenwerte.

Fur die Ausgangsgleichung werden drei unterschiedliche Varianten der funktionellen Abbildung

g untersucht, die in Abb. B-3 dargestellt sind.

g-Variante 1 g-Variante 2 g-Variante 3
Scrambling Maskierung Zeitverschiebung
i — oo - i i g
y =x" for I OfL... 4 y=x0d oder y'= 0 fur 0{L...4
yi - Xi |:| di

m Bits von den L Schiebe-
registerbits werden direkt zur
Bildung des Zufallswortes
y(K) verwendet. Es wird
lediglich die Position der

einzelnen Bits verandert.

Eine nichtlineare Projektion
wird verwendet, um aus
einem m-Bit breiten Teilwort
des L-Registerwortes das
m-Bit breite Zufallswort y(k)
zu berechnen. Durch den
Vektor d wird die Maske

beschrieben.

Die einzelnen Bits des
Zufallswortes werden durch
XOR-Verknipfungen der
Registerbits berechnet.

Die Verknlpfungen reali-
sieren eine Zeitverschiebung

der bindren Maximalfolge

yi =x(k-t).

Die Zeitverschiebung t muf3
so grol3 sein, dafd die einzel-
nen Bits weitestgehend

zueinander unkorreliert sind.

Abb. B-3: Verschiedene Ausgangsgleichungen zur Projektion des L -Bit breiten Zustandswortes

X(k) auf ein m-Bit breites Wort y(k)

Es ist wichtig, dal die einzelnen Bits des Zufallswortes y(k) weitestgehend unkorreliert

zueinander sind, damit die m-wertige Pseudo-Zufallsfolge insgesamt unkorreliert ist.

B.2.2 Statistische Vertellung der Ausgangsfolge

Durch die Kombination von je einer f-Variante mit je einer g-Variante ist es moglich, fir die
Realisierung einer m-Bit Zufallsfolge sechs verschiedene fg-Varianten zu bilden. Es ist nun zu
prufen, ob bei den durch die sechs fg-Varianten gebildeten m-Bit Zufallsfolgen eine
Gleichverteilungsdichte der Folgenglieder vorliegt. Dazu muf? in den einzelnen determinierten

PN-Folgen die relative Haufigkeit flr jeden méglichen Folgenwert bestimmt werden.
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Zunachst wird davon ausgegangen, daR die Folgenglieder x(k) und somit auch x°(k)
gleichverteilt sind. Der Zustand x(k)=(0, 0, ..., 0) wird dabei nicht in die Betrachtungen
einbezogen.

Fur die beiden g-Varianten 1 und 2 gibt es eine direkte Zuordnung der Registerbits x' zu den
Ausgangsbits y', welche somit ebenfalls als gleichverteilt angesehen werden kénnen.

Fur die g-Variante 3 werden die Bits von y(k) durch XOR-Verknupfung aus mehreren ebenfalls
gleichverteilten Bits von x(k) gewonnen. Da die XOR-Wahrheitstabelle fliir n Eingangsvariablen
unabhangig fur jeweils 2"/2 Eingangskombinationen den Ausgangswert 1 und 0 annimmt, sind
auch die Bits y' gleichverteilt.

Zur Beurteilung der relativen Haufigkeit der Ausgangsworte y(k) ist zu beachten, daf3 y(k) nicht
notwendig alle méglichen Belegungen annehmen muf3. Das ist insbesondere der Fall, wenn
m > L gilt. Dennoch ergibt sich insgesamt eine Gleichverteilung, wie aus Abb. B-4 ersichtlich ist.
Fur die Darstellung der relativen Haufigkeit wurde jeweils Uber mehrere Nachbarwerte von X
gemittelt.

Eine PN-Zufallsfolge der Ordnung M < 2™ kann unter Verwendung einer 2"-PN-Folge erzeugt
werden, indem einfach alle Folgenglieder mit y(k) > M weggelassen werden. Es ist klar, daR die

M-PN-Folge als Teilfolge der 2™-PN-Folge ebenfalls gleichverteilt ist.

px)

1/M

0 . . . .
0 M x

Abb. B-4: Relative Haufigkeit der M-wertigen Ausgangsworte y(k) des binaren PN-Generators

B.2.3 Wahl der Periodenlange und der Wortbreite

Der Wertebereich der Zufallsfolge y(k) ist durch die Spezifikation des Rauschgenerators mit
{0, ..., N-1} vorgegeben, wobei N das DDS-Steuerwort kennzeichnet. Die im vorigen Abschnitt
beschriebenen PN-Generatoren erzeugen PN-Folgen mit einer Periode von Tey =2°-1, im
folgenden als PN-Periode bezeichnet. Die Periodendauer des DDS-Signals Tg, nimmt maximal
den Wert N DDS-Signalperioden Tpps an. Eine Randomisierung der determinierten DDS-Folge

ist um so wirksamer, je langer die PN-Periode ist. Es wird deshalb festgelegt, dafl} Ten >> Ty, ist.
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B.3 Simulation der verschiedenen Varianten - Beeinflussung des DDS-Spektrums

Die Simulation der DDS-Ausgangsfolge nach Anwendung des Dithering-Verfahrens erfolgt fr

die sechs verschiedenen PN-Generatoren unter Verwendung der folgenden Parameter:

DDS-Akkumulatorwortbreite: n=16
Akkumulator-Uberlaufwert: N = 2'°
DDS-Steuerwort: 255 < 2°
Schieberegisterlange: 10
PN-Periode: Tgp=2"0-1>2°

Die Folgen der Registerwerte x(k) sind in Abb. B-5 fiir die beiden f-Varianten dargestellt. Die
dargestellten Folgenwerte der f-Variante 1 machen deutlich, da das infolge der Verschiebung
der einzelnen Bits Zeitabschnitte mit stark korrelierten Werten auftreten. Wegen der
Bildungsvorschrift bei Variante 2 wird dieses ,Durchschieben immer dann unterbrochen, wenn
x**(k-1) gleich 1 ist. Die Folgenwerte in Abb. B-5 b) kénnen deshalb in besserer Naherung als

unkorreliert angesehen werden.

010 010
T T T T T T T T T

x(k)

a) b)

Abb. B-5: Ausschnitt der Registerfolgen fiir die beiden f-Varianten 1 und 2 am Beispiel eines

16-Bit-Generators a) Variante 1, b) Variante 2

Die unterschiedlichen Korrelationseigenschaften der Registerwortfolgen spiegelt sich auch in
den Spektren der Ausgangsfolgen 11, 12, 13, 21, 22 und 23 wider, welche in Abb. B-6
dargestellt sind. Es fallt auf, dall die g-Variante 1 (Scrambling) und die g-Variante 2
(Maskierung) nicht zu glnstigen Eigenschaften der Folgen flihren. Nur bei der g-Variante 3
(Zeitverschiebung) sind die Korrelationseigenschaften der bindren PN-Folgen weitestgehend in
den 255-wertigen Ausgangsfolgen enthalten. Im Gegensatz dazu weisen die mit der
f-Variante 2 erzeugten Folgen fiir alle untersuchten Ausgangsabbildungen g die Eigenschaften
von weilRem Rauschen auf. Es ist zu bemerken, dal3 die hier dargestellten Spektren durch

Mittelung Uber einen langen Zeitraum erzeugt worden sind.
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Abb. B-6: Spektren der Ausgangsfolgen fiir die PN-Generatoren der fg-Varianten 11, 12, 13, 21,
22, 23 mit der oben beschriebenen Parametrisierung in Abhéangigkeit von der normalisierten
Kreisfrequenz — der Folgenindex k wird fiir die Spektrenberechnung als Zeitindex fiir eine

Abtastfolge mit der Abtastfrequenz fpps interpretiert

Die Anwendung der PN-Folgen zur Realisierung des Dithering-Verfahrens fuhrt auf die in Abb.
B-7 dargestellten DDS-Ausgangsspektren. Die durchgezogenen Verlaufe fur die DDS-Spektren
vor der Randomisierung sind diskrete Linienspektren erscheinen aber aufgrund der Dichte der
Linien als glatter Verlauf. Es ist deutlich, daf3 alle PN-Folgen prinzipiell zu einer Unterdriickung

der diskreten Storer in Nahe der Frequenz fpps filhren. Besonders gut gelingt dies mit den PN-
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Folgen 13 und 23. Es gibt zwischen diesen Varianten keinen wesentlichen Unterschied. Fur die

praktische Integration wird deshalb einen PN-Generator der fg-Variante 13 verwendet.
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Abb. B-7: Spektren der DDS-Ausgangssignale vor ,,
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Anhang C: Realisierung der Delay-Line und des Decoders

C Realisierung der Delay-Line und des Decoders

Die Delay-Line hat in dem vorliegenden Gesamtsystem die Aufgabe, die flr die virtuelle
Takterhohung, das Noise-Shaping und das Dithering benétigte variable Verzégerung der LH-
Flanke des Uberlaufflags (ov-Flanke) zu realisieren. Die Verzégerungsleitung muf3 dabei B
diskrete Verzogerungszeitpunkte zwischen 0 und (B-1)0¢/B in Schritten von T¢/B, B 0N
bereitstellen. Entsprechend der vorliegenden Systemdimensionierung ist der Wert von B mit 32

festgelegt.

C.1 Auswahl der Verzégerungsglieder

Die Verzdgerungsleitung besteht aus einer Kettenschaltung von 32 Verzégerungsgliedern. Es
existieren eine Vielzahl von Mdglichkeiten der schaltungstechnischen Umsetzung. Zur
Realisierung minimaler Verzégerungszeiten digitaler Signale eignet sich auf Grund der geringen
Anzahl an aktiven Bauelementen eine einfache Inverterstufe. Die Verzdgerungszeit eines
Verzdgerungsgliedes wird in erster Linie durch die GroRe der parasitaren Kapazitdten am Ein-
und Ausgang der Schaltung bestimmt. Durch die geringe Anzahl der erforderlichen Transistoren
bei einer CMOS-Inverterstufe wird die Belastung mit parasitaren Kapazitdten so gering wie
mdglich gehalten. Die Verzdgerungszeit Tqo eines Inverters mufl3 wegen der Prozefl3- und
Temperaturabhangigkeit einstellbar sein. Eine Beeinflussung der Verzégerungszeit kann bei
einem Inverter durch die Steuerung des Ausgangsstromes |, der Inverterstufe auf einfache Art
erfolgen. Die Schaltung des steuerbaren Inverters ist in Abb. C-1 dargestellt. Die Steuerung der
Verzdgerungszeit erfolgt GUber den Eingang ,control“. Es ist zu beachten, dal3 der
Ausgangsstrom und damit die Steuerspannung Ui €inen bestimmten Minimalwert zur
Gewadhrleistung der Funktionalitat nicht unterschreiten darf. Dieser Wert beschrénkt demzufolge
auch den Aussteuerbereich der StellgroRBe. Der minimale Ausgangsstrom l,min €ines CMOS-

Inverters ist prozel3- und temperaturabhangig.

. jvdd

[>38.200.8

n Pp——- 1 ot
M2, 16/0,8
>

in out
!

control control
M3 —'50/0,8
<
i”A
11

control

control

Abb. C-1: Schaltbild des steuerbaren Verzdgerungsgliedes
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Durch die Inverterstufen wird neben der Signalverzégerung gleichzeitig eine Invertierung
ausgefiuhrt. Dies fuhrt zu einem stetigen Wechsel der Polaritat des verzégerten Signals nach
jedem Inverter, d.h., die Signalinformation wechselt nach jedem Verzégerungsglied von der LH-
zur HL-Flanke und umgekehrt. Deshalb muR3 die Signalinvertierung durch eine zweite
Inverterstufe wieder aufgehoben werden, so dafd immer zwei aufeinanderfolgende Inverter ein
Verzdgerungsglied bilden (siehe Abb. C-1). Die mit diesen Verzdgerungsgliedern erreichbaren
Verzdgerungszeiten bei unterschiedlichen Proze3- und Temperaturbedingungen sind in den
Abb. C-2 bis Abb. C-4 dargestellt. Der Sollwert der RegelgroRBe Tgsoi ist durch die
Periodendauer von 10ns bei einer Taktfrequenz fc=100MHz festgelegt. Der Wert der

Verzdgerungszeit Tqoson pro Verzdgerungsglied mufd demzufolge 312,5ps betragen.

11 | | | 0,8 i
N | ! s || |
W : : 074} T
0.9 T T T ' [
= | | | = |
VAo | | 06 i
o7 1 T T |
\ Y\ | | | 05 |
| | | ) |
05PN\ | | | \w |
f Taoson bei \{f \T’\‘\" | — Taoson bei ff e I
c=100MHz \\Ly | fc=100MHz 1
03 = T . 03 \‘\ I
] 1 1 (002 S Lo v oo 0oy AR
0'11 2 3 4 . 5 1 2 3 4 . 5
Ucontrol IN V Ucontrol IN V
ss, typ, ff ... Kennzeichnung der ProzeReckpunkte ss, typ, ff ... Kennzeichnung der ProzeReckpunkte

Abb. C-2: Kennlinie des Verzdgerungsgliedes Abb. C-3: Kennlinie des Verzdgerungsgliedes
bei T = -40°C bei T = 20°C
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Abb. C-4: Kennlinie des Verzdégerungsgliedes bei T = 80°C

Die mit den Bezeichnungen "ss" bis "ff" markierten Technologieschwankungen werden durch

den Herstellungsprozel3 hervorgerufen. Die Abklrzung "ss" charakterisiert dabei einen Prozel3,
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der maximale Verzogerungszeiten verursacht. Mit "typ" wird ein typischer und mit "ff* ein
Prozel3 mit minimalen Verzégerungszeiten gekennzeichnet.

Das Verhéltnis von minimal erreichbarer Verzégerungszeit zu maximal erreichbarer
Verzdgerungszeit hat einen Wert von ca. 1:3. Die dargestellten Kurvenverlaufe zeigen, daf3 mit
einem ss-Prozel3 der Sollwert von 312,5ps nicht Uber den gesamten Temperaturbereich
gewdhrleistet werden kann. Durch die Abhéngigkeit der Verzdgerungszeit Tq von
ProzeRparametern und der Temperatur ist die Einfihrung einer standig wirksamen Regelung

der Verzdgerungszeit unumganglich.

C.2 Aufbau der Delay-Line

Ein wesentliches Problem beim Aufbau der Verzégerungsleitung entsteht durch die notwendige
Zusammenfuhrung der 32 Teilausgange zu einem Summenausgang. Jeder Teilausgang
gewahrleistet die Bereitstellung der logischen Zustande L, H und hochohmig. Die logische
Verknipfung der Ausgange kann deshalb durch eine verdrahtete UND-Funktion erfolgen, indem
die einzelnen Teilausgange einfach an einen gemeinsamen Knotenpunkt zusammengefihrt
werden. In diesem Fall belastet jeder Teilausgang den Summenknoten mit seiner parasitaren
Kapazitat. Durch die grol3e Anzahl von Teilausgangen ist die Summe der Parasitics der
einzelnen Teilausgdnge nicht mehr zu vernachlassigenden, so dafld sie im Schaltungsdesign
unbedingt beriicksichtigt werden muf3. Im vorliegenden Design wurde eine parasitare
Knotenkapazitéat Cpar von ca. 500fF ermittelt. Die Knotenkapazitat hat einen starken Einfluf3 auf
die Flankenanstiegs- und —abfallzeit des digitalen Signals an diesem Knoten. Insbesondere ist
darauf zu achten, dal3 trotz des erhdhten Kapazitdatswertes die logischen Zustanden L und H
sicher erreicht werden. Auf Grund der begrenzt zur Verfigung stehenden Zeit flir die
Signalausgabe an einem Teilausgang der DL darf die Flankenanstiegs- bzw. -abfallzeit nicht zu
grol3 werden, um eine fehlerhafte Signalgenerierung infolge einer zu langen Aktivierung des
jeweiligen Teilausganges der DL zu vermeiden. Durch die Verwendung von Minimaltransistoren
(minimale Langen- und Breitenabmessungen) sowie eine optimale Anordnung der einzelnen
Verzdgerungsglieder im Layout des Schaltkreises konnte eine ausreichende Minimierung der
Parasitics der einzelnen Teilausgange erreicht werden.

Das Prinzip der Zusammenschaltung der einzelnen Verzégerungsglieder zu einer Delay-Line ist
in Abb. C-5 dargestellt. Die auftretenden Verzdgerungszeiten von LH- und HL-Flanken in einem
Verzdgerungsglied sind bei der in Abb. C-5 dargestellten Delay-Line nicht identisch, weil jedes
Verzdgerungsglied aus zwei einzelnen Invertern besteht (siehe Abb. C-1), von denen stets nur
ein Inverter mit dem fiir die Auskopplung des Signals aus der DL notwendigen Transistor
kapazitiv belastet wird. Durch diesen Effekt wird die HL-Flanke des durch die DL laufenden
Impulses starker verzogert als die LH-Flanke. Die Impulsbreite nimmt demzufolge beim

Durchlauf des Impulses durch die DL zu. Die Funktionsweise der Delay-Line wird dadurch aber
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nicht gestort, da fur die DDS-Signalgenerierung und den DLL-Regelkreis ausschlieflich die LH-
Flanke des Impulses ausgenutzt wird.

4. DS
M29a M30a M31a M32a
Moaulolo‘s Mlaulolo‘s Mzaulolo‘s Msaulolo‘s 10008 1110008 1110008 10008
—
<0:31> [

M31
32 MO+J1008 M1+'10/0,8 M24'10/0,8 M3J10/0,8 M29 10108 M30 110108 10008 M32J100,8
< 4 e 4 I - - I

Abb. C-5: Zusammenschaltung der Verzdgerungsglieder zu einer Delay-Line

Das am Ausgang DS der Delay-Line entstehende Signal kann nicht direkt als Ausgangssignal
verwenden werden. Wegen der grofen Flankenanstiegs- und -abfallzeiten ist eine
Impulsformung unabdingbar. Weiterhin kann mit der in Abb. C-5 dargestellte Delay-Line nur ein
HL-Ubergang des Signals am Knoten DS erzeugt werden. Der zwangslaufig notwendige LH-
Ubergang muR durch eine externe Logikschaltung generiert werden. Die Schaltung zur
vollstandigen Impulsauskopplung aus der Delay-Line ist in Abb. C-6 dargestellt. Die
Steuersignale D<0:31> und DSen werden vom Decoder bereitgestellt. Das Signal _del ist ein

Ready-Signal fur den Decoder.
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ino1d1 J DS 12 13 I
24 n pulse_out
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4—‘ }—0 ’1‘
500f
vetrl [
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Eninl DS CTRL
ok P—— w  Delay- out—————Jp out
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D<0:31>
15 I 16
A<0:31> P

Abb. C-6: Realisierung der Signalauskopplung aus der Delay-Line

Der in Abb. C-6 dargestellte Pulsgenerator transformiert die am Eingang anliegende
Rechteckimpulsfolge des Taktsignals sc mit einem Tastverhdltnis von 50% in eine Folge von ca.
1,7ns breiten Nadelimpulsen und befindet sich ebenfalls im Decoder.

Ausgehend von der vorliegenden Realisierung der Delay-Line ergibt sich die Ablaufsteuerung
zur Ausgabe einer verzogerten Signalflanke. Abb. C-7 zeigt den dazugehérigen

Programmablaufplan.

188



Anhang C: Realisierung der Delay-Line und des Decoders

¢

Freigabe des Knotens DS, wenn DSen
H-Potential fihrt, dadurch Sperren der
Transistoren M1 und M2 (Knoten DS halt
H-Potential Uber parasitare Kapazitat)

Y
Aktivierung des Ausganges ci’ durch
H-Potential an einer Leitung aus D<0:31>,
z.B. H-Potential an D<3> zur Aktivierung
des Ausgangs D<3>

Y
Weitergabe der LH-Flanke des
verzogerten Taktsignals Gber den
aktivierten Ausgang ¢’ an den Knoten DS

'

Impulsformung durch Inverter M3, M4 und

12,13, 14

wenn L/H-Flanke den Ausgang pulse_out
passiert, dann Generierung des Ready-
Signal ,_del*

\
Sperren des Knotens DS durch Offnen der
Transistoren M1 und M2

(H-Potential statisch an Knoten DS)

Abb. C-7: Darstellung der Ablaufsteuerung zur Generierung eines Impulses am Ausgang der

Verzdgerungsleitung

C.3 Aufbau des Decoders zur Ansteuerung der Delay-Line

Das Schaltbild des verwendeten Decoders ist in Abb. C-8 dargestellt. Die Decoderschaltung
besitzt 32 Ausgange zum Aktivieren der Verzdgerungsausgange mit den Verzégerungszeiten
(0..(B-1))Tc/B. Die letzte bendétigte Verzdgerungszeit von einer ganzen Taktperiode T¢ wird
Uber den Ausgang O realisiert, indem die Aktivierung des Ausgangs O um eine ganze
Taktperiode Tc verzégert wird. Die Aktivierung der einzelnen Ausgénge der Verzdégerungs-
leitung wird durch die Signale A<0:31>, DSen, und _del gesteuert. Durch diese Steuersignale
wird sichergestellt, daf fir jeden Teilausgang der Verzégerungsleitung das im letzten Abschnitt

beschriebene zeitliche Ablaufschema eingehalten wird.
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Abb. C-8: Schaltbild des Decoders zur Ansteuerung der Verzégerungsleitung

Der in Abb. C-8 dargestellte Pulse-Generator transformiert die am Eingang anliegende
Rechteckimpulsfolge des Taktsignals sc mit einem Tastverhdltnis von 50% in eine Folge von ca.
1,7ns breiten Nadelimpulsen und synchronisiert gleichzeitig die Signale A<0:31> und DSen. Die
schaltungstechnische Umsetzung zeigt Abb. C-9. Die Breite der Ausgangsimpulse des Pulse-
Generators wird durch die von den Invertern 11...19 verursachte Signalverzogerungszeit

bestimmt.

110

o |

111

Abb. C-9: Schaltbild des Pulse-Generators
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C.4 Aufbau der Delay-Locked-Loop (DLL)

Zur exakten Realisierung des Sollwertes der Verzdgerungszeit Tqo von 312,5ps ist der Einsatz
eines Regelkreises vorteilhaft. Dazu werden das Signal, welches die gesamte
Verzdgerungsleitung durchlauft und demzufolge eine Verzdgerungszeit von genau einer
Taktperiode T¢ aufweisen soll, und das Taktsignal sc selbst an einen digitalen Phasendetektor
(PD) gefluihrt. Das Ausgangssignal des PD's wird nach einer Tiefpal3filterung und Anpassung an
die StellgréRe Ucrr unmittelbar zur Regelung der Verzégerungszeit genutzt. Der Regelkreis ist
im Aufbau und seiner Wirkungsweise dem einer PLL (Phase-Locked-Loop) &hnlich und wird als
Delay-Locked-Loop (DLL) bezeichnet. Der wesentliche Unterschied zu einer PLL besteht darin,
daR die DLL als Stellglied eine spannungsgesteuerte Verzdgerungsleitung anstelle eines
spannungsgesteuerten Oszillators enthalt. Abb. C-10 zeigt die prinzipielle Anordnung der

einzelnen Elemente der DLL.

Sc um /B¢ verzogert

/

Soos’ i
Sc um T¢ verzégert

Sc / I
1.1 Delay-Line Ss PD 2

4 4

UCTRL

P

Abb. C-10: Prinzipschaltbild einer DLL

Das Ausgangssignal des Phasendetektors steuert die Verzégerungszeit der Delay-Line so, daf3
der Betrag der Phasendifferenz zwischen den Signalen sc und sz minimiert wird.

Das DLL-Filter ist ein gewohnlicher Tiefpal3 erster Ordnung. Dies bringt den Vorteil mit sich, daf3
der Regelkreis unter allen Umstanden den Stabilitdtsbedingungen genligt, da der geschlossene
Regelkreis nur einen Pol aufweist. Abb. C-11 zeigt die vollstéandige Schaltung der DLL und die
Ankopplung an den Decoder. Das verzogerte Ausgangssignal wird am Ausgang FDDS
bereitgestellt. Beim Schaltungsdesign ist der vollstédndig symmetrische Aufbau der beiden zum
Phasendetektor filhrenden Signalpfade DL und REF von groRRer Bedeutung. Jeder Unterschied
zwischen den beiden Signalpfaden ergibt eine ungewollte Differenz in den Signallaufzeiten
zwischen den beiden Pfaden und resultiert in einer fehlerhaften Verzdgerungszeit der Delay-

Line.
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Abb. C-11: Einbindung der Delay-Line und des Decoders in die DLL

Das Schalthild des in der DLL verwendeten Phasendetektors ist in Abb. C-12 dargestellt.
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Anhang C: Realisierung der Delay-Line und des Decoders
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Abb. C-13: Schaltbild des opv-core

Der verwendete Phasendetektor arbeitet flankensensitiv. Daraus folgt, daR die Phasendifferenz
zwischen beiden Eingangssignalen nur zu diskreten Zeitpunkten ermittelt wird. Die Phase ¢ = 0
des Referenzsignals dient als Bezugspunkt, d.h., die Phasendifferenz wird bezliglich der LH-
Flanke des Referenzsignals bestimmt. Der PD erlaubt die Detektion einer Phasendifferenz in
einem Intervall von [-T,+T] gegenliber der Phase ¢ = 0 des Taktsignals Sc.

Das Ausgangssignal des PD's ist ein positiver bzw. negativer Konstantstrom mit dem Betrag I,
d.h., der Ausgang VcrrL des PD's arbeitet entweder als Stromquelle bzw. als Stromsenke. Die
LH-Flanke des Referenzsignals fiihrt den Ausgang in den Zustand Stromsenke (Iep negativ), die
LH-Flanke des durch die Delay-Line verzdgerten Signals am anderen Eingang des PD's
schaltet den Ausgang in den Zustand Stromquelle (Iep positiv). Abb. C-14 zeigt den Zeitverlauf
des Stromes lpp am Ausgang des PD bei verschiedenen positiven bzw. negativen

Phasendifferenzen zwischen den Eingangssignalen.
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Anhang C: Realisierung der Delay-Line und des Decoders

Fall 1: Verzdgerungszeit Tages der Fall 2: Verzdgerungszeit Tages der
Delay-Line zu grof3, entspricht Delay-Line zu klein, entspricht
positiver Phasendifferenz negativer Phasendifferenz
Sc, S
1 [ T 5 7 3 r
P ! i | i P | i ! i D...verzdgertes Taktsignal s3
[ [ I [ [ [ .
T i i i i i i‘ Tc | i i i {__! ... Referenzsignal sc
| B iy 1 | o,
' 1l ! ! >
1 ot
|
lbp 4 I
PD | | |
P |
Ik +— — — -
/L >
1/ t
Wt I -
IPD>O IPD>O IPD<O IPD<O

Abb. C-14: Zeitverlauf des Signals am Ausgang des Phasendetektors

Es ist gut zu erkennen, dal} eine positive Phasendifferenz erkannt wird, wenn die LH-Flanke
des Referenzsignals sc vor der LH-Flanke des durch die Delay-Line verzdgerten Taktsignals Ss
am Phasendetektor eintrifft. Eine negative Phasendifferenz liegt bei umgekehrter Abfolge der
LH-Flanken vor.

Der Wert der Phasendifferenz kann aus dem Stromsignal am Ausgang des PD durch eine
einfache Mittelwertbildung gewonnen werden. Dazu ist der Mittelwert des Stromes Ipp Uber den
Zeitraum von der LH-Flanke des Referenzsignals bis zum Auftreten der nachsten LH-Flanke
von Sc zu bilden. Der so gewonnene Signalwert ist direkt proportional zum vorliegenden
Phasenfehler zwischen den beiden Eingangssignalen. Abb. C-15 zeigt die Kennlinie des
Phasendetektors nach Abb. C-12.

ED in l,lA A

400+

4

-3 2Tt -Tt 0 T 21 3n Apinrad g

-400-

Abb. C-15: Kennlinie des Phasendetektors
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Anhang C: Realisierung der Delay-Line und des Decoders

Aus der in Abb. C-15 dargestellten Kennlinie lassen sich mehrere wichtige Besonderheiten
ableiten. Die Kennlinie weist bei einer Phasendifferenz von ¢ =0 eine unendlich hohe
Verstarkung auf. Dies fuhrt unmittelbar dazu, da die Regelschleife nicht in der Lage ist, bei
¢ =0 in einen stabilen Zustand zu gelangen. Statt dessen wechselt die Regelung standig
zwischen zwei Zustanden in der Nahe von ¢ =0. Man spricht in diesem Fall von einer
Zweipunktregelung. Der Vorteil dieser Art der Regelung liegt darin, da’ im zeitlichen Mittel die
ideale Phasendifferenz ¢ =0 am Ausgang des PD vorliegt, d.h., es entsteht kein statischer
Regelfehler. Andererseits fuihrt dieser Regelungsmechanismus zu einem nicht vermeidbaren
momentanen Restfehler der StellgroBe Ucrr.. Bei einer positiven bzw. negativen
Phasendifferenz in der Nahe von ¢ = 0 arbeitet der Ausgang des PD fiir die Zeit T;, die nahezu
gleich einer vollstandigen Taktperiode T¢ des Referenzsignals sc ist, als Stromquelle (positive
Phasendifferenz) oder als Stromsenke (negative Phasendifferenz). Dadurch wird die in Abb.
C-11 dargestellte Kapazitdt Crp des Tiefpal¥filters flr den Zeitraum von T; mit dem
Konstantstrom lpp auf- bzw. entladen. Mit den Werten Ulppl= 35PA, Crp = 775pF und T, = 8,3ns
ergibt sich folgende Anderung AUcrr. der StellgroRe:

| [T
AU = 2

=327uV (C.1)

P

Die Spannungsanderung AUctr. an der Kapazitat Crp beeinflu3t unmittelbar die Stellgréfi3e
Uctre. In Abb. C-16 und Abb. C-17 sind die durch die Zweipunktregelung hervorgerufenen
Schwankungen der StellgroRe Uctre um den Idealwert Uctriigear Nach Abklingen des
eigentlichen Einschwingvorgangs dargestellt. Der Signalverlauf wurde durch eine
Schaltungssimulation des geschlossenen DLL-Regelkreises auf Transistorniveau einschlie3lich
aller parasitaren Kapazitdten erzeugt. In Abb. C-17 ist die durch die Zweipunktregelung
verursachte maximale Anderung AUcrr. der StellgroRe durch die Marker A und B

gekennzeichnet.

1.6978 169580
. 169578
UcrrL iV Ucrre in V
169564
1.6960
1.69550 B

— /\/\ /\ /\/\/\/\B /\ / *-:ZZ;
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1.
1.69520 A
1.69518 ¢
1694 [
1.69560 [
1.
1.

69494

69484

1.6938 \ \ \ , | .
] 300n 6000 908n  tins 1-2u 360n 3&Bn 40N 420n

tins 4¥n

Al 1=357,397ns  Ucre.=1,69445V Mt=387,962ns  AU=1,55236mV A 12394.617nS  Uorm=1,69522V At=10,006ns  AU=326.4230V
B:  =745359ns  Uctri=1,69601V B: t=404,623ns  Ucrr=1,69555V

Abb. C-16: Wirkung der Zweipunktregelung Abb. C-17: VergrolRerter Ausschnitt aus
im eingeschwungenen Zustand der DLL Abb. C-16
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Anhang C: Realisierung der Delay-Line und des Decoders

Die Simulation zeigt, daf3 der Betrag des Restfehler der Stellgré3e einen Wert von ca. 1,5mV
aufweist. Dieser Wert ist bedeutend groRer als der in Gl. (C.1) ermittelte Wert von 327uV. Die
Erhéhung der Schwankungsbreite von Ucrr. wird hauptsachlich durch den Phasendetektor
verursacht. Trotz des symmetrischen Aufbaus ist das Auflosungsvermégen bei der
Phasendetektion endlich grof3. Es existiert ein minimaler Wert fir die Phasendifferenz A¢, der
durch den Phasendetektor als eine Phasendifferenz ungleich null erkannt wird. Der aus dem
Fehlerwert von 1,5mV resultierende Verzégerungszeitfehler der gesamten Delay-Line betragt
ca. *10ps. Gegenuber dem Sollwert der Gesamtverzdgerungszeit von 10ns ist dieser
systematische Fehler hinreichend klein. Der durchschnittiche Wert der Stellgroe ist
UctrL = 1,6952V.

Ein weiteres Problem ergibt sich aus der Mehrdeutigkeit der Kennlinie des Phasendetektors
(siehe Abb. C-15). Der Phasendetektor ermittelt die Phasendifferenz zwischen den beiden
Eingangssignalen, indem der Zeitversatz des Auftretens zweier zeitlich aufeinander folgender
LH-Flanken an den Eingangen ausgewertet wird (siehe Abb. C-14). Am Referenzeingang treten
die LH-Flanken im Abstand von Tc auf. Der Phasendetektor kann demzufolge nur
Zeitunterschiede bis +Tc/2 detektieren. Dies entspricht einem Bereich der Phasendifferenz von
-1t bis +1t Durch den Regelkreis (DLL) mufR3 deshalb gewahrleistet werden, dalR die StellgroRe
immer so gefuhrt wird, dal} die Gesamtverzogerungszeit Tqges der Verzogerungsleitung im
Idealfall den Wert Tgges = Tc annimmt. Fur die Gesamtverzogerungszeit Tqges der Delay-Line

mufd demzufolge zu jedem Zeitpunkt gelten:

-%C < Ty ges < e (C.2)

Die Einschrankung der Gesamtverzdgerungszeit auf den in (C.2) genannten Bereich garantiert,
daRl durch den Regelkreis die Gesamtverzdgerungszeit der Delay-Line immer den Wert von
einer Taktperiode T¢c annimmt. Wird die in (C.2) dargestellte Bedingung verletzt, tritt am PD eine
Phasendifferenz auf, deren Betrag groRer als 1t ist. Da durch den Phasendetektor diese
Phasendifferenz auf einen Wert zwischen -ttund +1treduziert wird, erfolgt die Regelung so, daf3
die betragsméaRig am nachsten liegende Phasendifferenz eines Vielfachen von 2m als Sollwert
fur die Regelung angenommen wird. Dies fuhrt dazu, dal3 die Gesamtverzogerungszeit Tgges
der Delay-Line auf einen Wert ungleich dem gewtinschten Sollwert Tc gefiihrt wird. Da ein
solcher Betriebsfall zu einer Fehlfunktion des Gesamtsystems filhren wirde, mul3 die
Aufrechterhaltung der Bedingung (C.2) zu jedem Zeitpunkt gewahrleistet sein. Aus diesem
Grund wird die Stellgréf3e Ucrr. zum Zeitpunkt t = 0 auf einen Startwert Ui, = 2,5V gesetzt. Die
in Abb. C-2 bis Abb. C-4 dargesteliten Kennlinien der Verzdgerungszeit eines
Verzdgerungsgliedes machen deutlich, dal damit die Verzégerungszeit Tqges der Delay-Line

stets der Bedingung (C.2) genlgt.
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D Analyse der Verzogerungszeitfehler in der Delay-Line

Die Diskussion der in Kap. 7 dargestellten Messergebnisse flihrte zu dem Schluf3, daf3
Verzdgerungszeitfehler innerhalb der Delay-Line auftreten, die nicht unmittelbar durch den
Regelmechanismus der DLL hervorgerufen werden. Statt dessen wird davon ausgegangen,
daR die Verzdgerungsfehler durch unterschiedliche Signallaufzeiten an den ersten
20 Teilausgangen der Delay-Line entstehen. Die nachfolgende Fehleranalyse zeigt, da’ ein

derartiges Fehlerbild durch eine zu geringe Pulsbreite T,use am Eingang der DL verursacht wird.

Das am Eingang der Delay-Line anliegende Signal wird mit Hilfe des Pulse-Generators 15 in
Abb. C-6 bzw. 11 in Abb. C-8 generiert. Abb. C-9 zeigt die konkrete schaltungstechnische
Realisierung. Beim Entwurf dieser Baugruppe war die Pulsbreite des zu generierenden
Impulses das entscheidende Entwurfskriterium. Die Pulsbreite ist von der Signallaufzeit durch

die Inverter 11-19 in Abb. C-9 abhangig und mufite folgender Bedingung geniigen:

1Lns < Ty <2ns (D.1)

Das Entwurfsergebnis ist in Abb. D-1 dargestellt (normale Pulsbreite, Tpuse1r = 1,73ns). Beim
Entwurf der Baugruppe wurde nicht berlicksichtigt, daf? die Signallaufzeit durch die Inverter
[1-19 und damit die Pulsbreite Tpuse temperatur- und prozef3abhéngig ist. Als besonders kritisch
ist dabei eine Impulsverkirzung anzusehen, da diese, wie im folgenden gezeigt wird, zu
unerwinschten Verzégerungszeitfehlern an den einzelnen Teilausgangen der DL fuhrt.

Fur die Fehlersimulation wurde eine verkirzte Pulsbreite Tpuse2 = 950ps angenommen. Abb.
D-1 zeigt die am Eingang der Delay-Line auftretenden Impulsformen bei einer normalen
Pulsbreite Touse1 = 1,73ns und bei einer fehlerhaften verkirzten Pulsbreite mit Tpuse2 = 950ps.
Die in Abb. D-1 dargestellten Marker M1-M4 verdeutlichen, wie die Pulsbreite der einzelnen

Impulse bestimmt wurde.

Gg = VI(/din®)
5.0
Legende:
4.0 . y .
1: verkirzte Pulsbreite
am Eingang der DL
3.0
= -2 2: normale Pulsbreite
—  2.§ . am Eingang der DL
2
1
1.9
0.6
g rv1|1 rv1|2 M|3
340 2an 26N 37n 38n

time { s )

Abb. D-1: Verschiedene Impulsformen am Eingang der Delay-Line
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Abb. D-2 zeigt die Signalverlaufe innerhalb der Delay-Line, wenn das Ausgangssignal am
Teilausgang 0, also vor dem ersten Verzégerungsglied der DL, ausgekoppelt wird und die

normale Pulsbreite (siehe Abb. D-1) fur den in die DL einlaufenden Impuls angenommen wird.

w1 WT("/din')

ep = VT("/netZ75") i WT("/pulse_out™)

2.1

4.1

2
3 4

3.1
>
28

1.9

@@ — ; i M

—1.8
34N 35N 36N 37N 28n 38N
time { 5 )

A %35.@455n Z.50378] delta: {Z.0PEITn B.E4Z37m)
B: {37.1417n 2.51542) slope: 4.12285M
Legende: 1: Upy 2: Ups 3: U, 4: Upuise_out

Abb. D-2: Signalverlaufe innerhalb der DL, wenn das verzégerte Signal am Teilausgang 0 aus

der DL ausgekoppelt wird, normale Pulsbreite am Eingang der DL

Upio kennzeichnet die Spannung am Teilausgang O der Delay-Line (Eingang von 10 in Abb.
C-5). Ups ist die Spannung am Summenknoten DS (siehe Abb. C-5). Am Knoten DS werden
alle Teilausgange der DL zusammengefuhrt. U, kennzeichnet die Spannung am Ausgang der
ersten Impulsformungsstufe (M4, M5 in Abb. C-6). Der Knoten 2 ist in Abb. C-6 markiert. Die
Spannung Upuse ot beschreibt das Ausgangssignal der Delay-Line nach der weiteren
Impulsformung durch 12...14 in Abb. C-6.

Der in Abb. D-2 dargestellte Signalverlauf von Ups macht deutlich, dal3 vor der eigentlichen
Signalerzeugung die Spannung Ups auf 5V initialisiert wird. Entsprechend des in Abb. C-7
beschriebenen Programmablaufplanes fiir die Signalausgabe ist wahrend der gesamten
Zeitdauer der Impulsauskopplung die Spannung am Knoten DSen konstant 5V (DSen - siehe
Abb. C-6). Vor dem LH-Signaliibergang am Teilausgang 0 der DL bei t = 35ns wird der H-Pegel
am Knoten DS uber die parasitéare Knotenkapazitat C,a aufrecht erhalten. Mit dem Auftreten
des LH-Ubergangs am Teilausgang O der DL wird der Entladungsvorgang der Kapazitat Cpar

Uber die geoffneten Transistoren MO und MOa eingeleitet (Cpa - Siehe Abb. C-6,
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MO, MOa - siehe Abb. C-5). Wenn Ups den Schwellwert von 3,8V unterschreitet, wird der
Entladungsvorgang durch die gedffneten Transistoren M2 und M3 beschleunigt (M2, M3 — siehe
Abb. C-6). Die Marker A und B in Abb. D-2 kennzeichnen die Mel3punkte fiir die Bestimmung
der Signallaufzeit Tgouo =2,096ns bei einem Signalweg vom Teilausgang 0 Uber die
Schaltungsteile zur Impulsformung zum Ausgang pulse_out der Delay-Line.

Die Signallaufzeit Tqox; von einem beliebigen Teilausgang i der Delay-Line zum Knoten
pulse_out mul fir alle i identisch sein, damit Verzégerungszeitfehler bei der Signalauskopplung
aus der Delay-Line vermieden werden.

Abb. D-3 zeigt die wichtigsten Signalverlaufe innerhalb der Delay-Line, wenn das
Ausgangssignal am Teilausgang 31, also nach dem vorletzten Verzdgerungsglied der DL,
ausgekoppelt wird und die normale Pulsbreite (siehe Abb. D-1) fiir den in die DL einlaufenden

Impuls angenommen wird.

VTE”;’[SE;%S”)

ep = YT{"/net275") i1 WT{"/pulse_out")
5.0 .
il
4.6
5 4
3.8
- B
28
1.9
@,!3 — & 5 —Te
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£4n £5n E6n £7n E8n £9n
time { 5 )
Al %54-. 278n Z.59TI5) delta: {Z. 090670 18.5436m)
B: (R&.8284n 2.6019) slope: S.ES1T1M
Legende: 1: Ups; 2: Ups 3: U, 4: Upuise_out

Abb. D-3: Signalverlaufe innerhalb der DL, wenn das verzégerte Signal am Teilausgang 31 aus

der DL ausgekoppelt wird, normale Pulsbreite am Eingang der DL

Upi31 kennzeichnet die Spannung am Teilausgang 31 der Delay-Line (Ausgang von 130 in Abb.
C-5). Alle weiteren dargestellten Signalverlaufe wurden an den gleichen Schaltungspunkten wie
in Abb. D-2 bestimmt. Der unmittelbare Vergleich der Spannungen Up o und Up3; macht

deutlich, daRR die Pulsbreite des durch die Delay-Line laufenden Impulses am Teilausgang O
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geringer ist als am Teilausgang 31. Die Pulsbreite wird demzufolge entlang des Signalweges
durch die DL vergroR3ert. Die Ursache dafir liegt in den unterschiedlichen Verzdgerungszeiten
von LH- und HL-Flanken in einem Verzogerungsglied. Sie sind bei der in Abb. C-5 dargestellten
Delay-Line nicht identisch, weil jedes Verzégerungsglied aus zwei einzelnen Invertern besteht
(siehe Abb. C-1), von denen nur ein Inverter mit dem fiir die Auskopplung des Signals aus der
DL notwendigen Transistor kapazitiv belastet wird. Durch diesen Effekt wird die HL-Flanke des
durch die DL laufenden Impulses starker verzogert als die LH-Flanke. Abb. D-4 zeigt die
Impulsform am Eingang und am Ausgang der Delay-Line. Die Impulsbreite nimmt beim
Durchlauf des Impulses durch die DL um ca. 350ps zu.
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5.0 S BN
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3.9
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2.0 I
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240 2an 26N 37n SEn 29N
time (s )
AL }35. 7agn Z.AE533] delta: {345,487 p TZ.5952m)
B: (37.1182n 2.517937 slope: 36, 456480M

Legende: 1: Up in 2: Up_out

Abb. D-4: Impulsform am Eingang und am Ausgang der Delay-Line, normale Pulsbreite am

Eingang der DL

Die Marker A und B in Abb. D-3 kennzeichnen die MeRpunkte fir die Signallaufzeit
Taout3r = 2,091ns bei dem Signalweg vom Teilausgang 31 Uber die Schaltungsteile zur
Impulsformung zum Ausgang pulse_out der Delay-Line. Die Differenz zwischen den
Signallaufzeiten Tgouo Und Tgour3: iSt gleich dem Verzdgerungszeitfehler ATq¢(0), wenn davon
ausgegangen wird, daR Tqou31 als Referenzwert flr Bestimmung der Verzdgerungszeitfehler
verwendet wird. Der Betrag des Verzdgerungszeitfehlers am Teilausgang O st
[A Tqer(0)= 5ps. Prinzipiell kann ein Verzégerungszeitfehler nur durch einen veranderten HL-
Signalibergang am Knoten DS verursacht werden, da die Signalwege ab dem Knoten DS fiir
jeden mdoglichen Fall der Signalauskopplung aus der Delay-Line identisch sind. In Abb. D-5 ist

die erste Ableitung nach der Zeit der Spannung Ups wahrend des HL-Signallibergangs fur die
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beiden Félle der Signalauskopplung an den Teilausgangen 0 bzw. 31 der Delay-Line
dargestellt.

=1 deriv{clip(VT("/DS") 3.4e—08 3.8e—08))
1.8
dUps,1/31/dt
in V/s
@8

—2.8G e
—3.8G
—4.8G

—5.0G

34N 35N 36n 37n 38n

tins
Legende: 1:dUpso/dt 2: dUps 31/dt

Abb. D-5: dUps/dt, normale Pulsbreite am Eingang der DL, Ups3; wurde gegentiber Abb. D-3
zeitlich verschoben, um die gleichzeitige Darstellung von dUps o/dt und dUps 3:/dt zu

ermoglichen

Die dargestellten Ableitungen verdeutlichen, dal’ die HL-Signallibergange im interessierenden
Zeitbereich, d.h. wahrend des Entladens von C,a, in beiden Fallen identisch ablaufen. Daraus
lakt sich schluB3folgern, dal der Verzdgerungszeitfehler ATqe(0) #0 durch einen
Simulationsfehler bzw. durch eine fehlerhafte Bestimmung der Signallaufzeiten, die grafisch aus
den dargestellten Kurven erfolgte, verursacht wird. Der Fehlerwert von 5ps ist deshalb nicht als
Verzdgerungszeitfehler, sondern als MefRunsicherheit bei der Bestimmung der Signallaufzeit
Taouti @US den Simulationsergebnissen zu interpretieren.

Als néchstes wurde die gesamte Simulation mit einer auf Tpuse2 = 950ps verkirzten Pulsbreite
am Eingang der Delay-Line ausgefiihrt. Die daraus resultierenden Signalverlaufe sind in den
Abb. D-6 bis Abb. D-9 dargestellt und kénnen unmittelbar mit den entsprechenden, in Abb. D-2,
Abb. D-3 und Abb. D-5 gezeigten Kurven verglichen werden.

Abb. D-6 zeigt die Signalverlaufe innerhalb der Delay-Line, wenn die Impulsauskopplung aus

der DL am Teilausgang 0 erfolgt und die verkiirzte Pulsbreite (siehe Abb. D-1) fur den in die DL
einlaufenden Impuls angenommen wird.
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Abb. D-6: Signalverlaufe innerhalb der DL, wenn das verzégerte Signal am Teilausgang 0 aus

der DL ausgekoppelt wird, verkiirzte Pulsbreite am Eingang der DL

Es ist klar, dal3 die HL-Flanke des in der Pulsweite reduzierten Impulses zu einem friiheren
Zeitpunkt als in Abb. D-2 am Teilausgang 1 der DL auftritt. Aul3erdem verandert sich dadurch
die Kurvenform des HL-Signalilbergangs am Knoten DS, weil die Transistoren M1 und Mla
(siehe Abb. C-5) nach dem Auftreten der HL-Flanke am Teilausgang 1 den Entladevorgang der
parasitaren Kapazitdt Cp, nicht mehr unterstutzen. Es ergibt sich eine Signallaufzeit von
Taouto = 2,220nNS.

In Abb. D-7 sind die Signalverlaufe innerhalb der Delay-Line bei einer Impulsauskopplung am
Teilausgang 20 und bei Verwendung der verkirzte Pulsbreite Tpuse2 = 950ps am Eingang der
DL dargestellt. Dieser Teilausgang wird in die Betrachtungen einbezogen, weil bei der
Auswertung der Messergebnisse festgestellt wurde, daf3 der durch die unterschiedlichen
Signallaufzeiten verursachte Verzégerungsfehler nur bei ca. 20 aufeinanderfolgenden

Teilausgéngen der DL auftritt.
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Abb. D-7: Signalverlaufe innerhalb der DL, wenn das verzdgerte Signal am Teilausgang 20 aus

der DL ausgekoppelt wird, verkiirzte Pulsbreite am Eingang der DL

Der HL-Signaliibergang am Knoten DS ist jetzt dem Signalverlauf bei Verwendung der
normalen Pulsbreite Touse,r = 1,73ns sehr &hnlich, da am Teilausgang 20 der DL im Gegensatz
zum Teilausgang O der Entladevorgang der Kapazitéat Cp, durch die Transistoren M20 und
M20a (siehe Abb. C-5) Uber einen ausreichend langen Zeitraum untersttitzt wird. Der Grund fir
dieses veranderte Verhalten liegt in der prinzipbedingten Erh6hung der Pulsbreite beim
Durchlauf des Impulses durch die Delay-Line. Die Signallaufzeit vom Teilausgang 20 zum
Ausgang pulse_out ist gleich Tgut20 = 2,100ns und unterscheidet sich von der Signallaufzeit
Taouto = 2,091ns bei Verwendung der normalen Pulsbreite Tpusex hur noch sehr wenig.
Demzufolge ist bei Berlcksichtigung der MeRunsicherheit die Impulsauskopplung am
Teilausgang 20 bei Verwendung der verkurzten Pulsbreite Touse2 Im  Vergleich zur
Impulsauskopplung bei Verwendung der normalen Pulsbreite Tyuses NUr noch mit einem sehr
kleinen Verzogerungszeitfehler AT ¢(20) < 10ps behaftet.

Abb. D-8 zeigt die Signalverlaufe innerhalb der Delay-Line, wenn das Ausgangssignal Uber
Teilausgang 31 ausgekoppelt wird und eine verkiirzte Pulsbreite entsprechend Abb. D-1 fir den

in die DL einlaufenden Impuls angenommen wird.
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Abb. D-8: Signalverlaufe innerhalb der DL, wenn das verzdgerte Signal am Teilausgang 31 aus

der DL ausgekoppelt wird, verkiirzte Pulsbreite am Eingang der DL

Gegeniber dem in Abb. D-7 dargestellten HL-Signalibergang am Knoten DS ist kaum eine
Anderung festzustellen, da der Entladevorgang der Kapazitat Cp, jetzt durch die Transistoren
M31 und M31a (siehe Abb. C-5) Uber einen ausreichend langen Zeitraum unterstitzt wird. Die
Pulsbreite des durch die Delay-Line laufenden Impulses hat sich im Vergleich zu Abb. D-7
nochmals vergroRert. Die Signallaufzeit ist gleich Tgou 31 = 2,091ns und unterscheidet sich nicht
mehr von der Signallaufzeit Tyou,31 bei Verwendung der normalen Pulsbreite Tpyise,1.

Abb. D-9 verdeutlicht nochmals den Unterschied im zeitlichen Ablauf der HL-Signaliibergénge
am Knoten DS bei der Signalauskopplung Uber die Teilausgénge 0, 20 und 31 durch die
Darstellung der entsprechenden ersten Ableitungen nach der Zeit. Es ist gut zu erkennen, daf3
der Signalverlauf am Teilausgang 20 wahrend der Zeitdauer des Entladevorgangs von Cp, nur
noch eine geringe Abweichung gegentber dem idealen Signalverlauf am Teilausgang 31
aufweist.
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Abb. D-9: dUps/dt, verkirzte Pulsbreite am Eingang der DL, Ups 31 und Ups 20 sind zeitlich

verschoben, um die gleichzeitige Darstellung aller Ableitungen zu ermdglichen

Bei Verwendung der verkirzten Pulsdauer am Eingang der Delay-Line ergeben sich aus den
dargestellten Simulationsergebnissen die Signallaufzeiten Tgouo = 2,220NnS, Tgout20 = 2,100NS
und Tgousr = 2,091ns. Die Differenz zwischen Tgouo UNd Tgaouzr entspricht dem maximalen
Verzdgerungszeitfehler ATq¢(0) = 130ps bei einer MeRRunsicherheit von ca. +5ps. Mit Hilfe der
durchgeflihrten Simulationen konnte gezeigt werden, dafd der Verzdgerungszeitfehler durch den
veranderten HL-Signaliibergang am Knoten DS verursacht wird. Der maximale Verzégerungs-
zeitfehler entsteht am Teilausgang O der Delay-Line und nimmt mit steigender Anzahl von
wirksamen Verzogerungsgliedern in der Delay-Line kontinuierlich ab. In der Simulation konnte
ebenso gezeigt werden, da ab dem 20. Teilausgang der Delay-Line keine bzw. nur zu
vernachlassigende Verzégerungszeitfehler durch unterschiedliche Signallaufzeiten an den
Teilausgéngen entstehen. Die Simulationsergebnisse bestatigen demzufolge die in Kap. 7
gemachten SchlufZfolgerungen aus den dargestellten Messergebnissen.

In Abb. D-10 ist zum Vergleich noch einmal das gemessene phasendemodulierte DDS-
Ausgangssignal nach virtueller Takterhdhung mit Hilfe der Delay-Line und bei aktivem Noise-

Shaping 1. Ordnung dargestellt. Dabei gelten folgende Systemparameter (vgl. auch Kap. 7):
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Anhang D: Analyse der Verzdégerungszeitfehler in der Delay-Line

Wortbreite des Phasenakkumulators: 32 Bit 0 M = 2%
DDS-Steuerwort: N = 40000A7Cy6
DDS-Taktfrequenz: fc = 100MHz
Faktor der virtuellen Takterhéhung: B=32

Mit diesen Parametern ergeben sich folgende DDS-KenngréZen:
DDS-Ausgangsfrequenz: fops = 25,000062492MHz

1. Harmonische des gemessenen Rechtecksignals: f, = fpps/2 = 12,5MHz
Phasenfehlergrundfrequenz

fur Verzoégerungszeitfehler: fper = (1-frac(Qpps))dbps = 250Hz (Qpps = M/N)

zusatzlicher Verzogerungszeitfehler Trer = Ufper = 4ms

<
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schiedlichen Signallaufzeiten Tgou,, i = {0, 1, .... ,20} an den dermax W, - o, - TOF
Teilausgéangen der Delay-Line ergibt, wenn die Pulsbreite am pos pos
Eingang der DL reduziert wird Ader = 12mrad - ATg,ermax = 153ps
Abb. D-10: Phasendemoduliertes DDS-Signal nach virtueller Takterhéhung und aktivem

Noise-Shaping 1. Ordnung, Demodulationsbandbreite = 10kHz

Der Kurvenverlauf des Verzoégerungszeitfehlers, der sich aus den Signallaufzeitunterschieden
an den Teilausgangen der Delay-Line aufgrund der verkirzten Pulsbreite am Eingang der
Delay-Line ergibt, ist durch die fette Linie in Abb. D-10 gekennzeichnet. Die Kurvenverlaufe von
Simulation und Messung stimmen in ihrem prinzipiellen Verlauf (berein. Der maximale
Verzdgerungszeitfehler Tqermax iSt in der Simulation um etwa 20ps kleiner als bei der Messung.
Daraus laRt sich schluRfolgern, daR die in der Simulation angenommene Verklrzung der
Pulsbreite am Eingang der DL noch zu gering ist. Der in Abb. D-10 gekennzeichnete

zusatzliche Verzdgerungszeitfehler der Delay-Line kann nicht mit Hilfe der verkirzten Pulsbreite

am Eingang der DL erklart werden.
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