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Kurzfassung

Die vorliegende Arbeit beschreibt die Analyse und den Entwurf eines vollintegrier-
ten Empfangers im UHF-Bereich mit dem Ziel, fiir die Verwendung im Mobilfunk-
standard der vierten Generation geeignet zu sein, aber auch eine Einschéitzung
beziiglich der Anwendbarkeit eines solchen Empféngers fiir Geréte der fiinften Ge-
neration vorzunehmen. Bei dem Empfiangerkonzept handelt es sich um einen direkt
digitalisierenden Empfanger, d.h. das Empfangssignal wird direkt mittels Analog-
Digital-Umsetzer digitalisiert und vorher nicht auf eine niedrigere Tragerfrequenz
abwértsgemischt. Der Analogteil eines direkt digitalisierenden Empfangers besteht
also nur aus einem LNA und einem ADU. Diese Empféngertopologie stellt hohe
Anforderungen an den ADU und bildet deshalb den Fokus dieser Arbeit. Fiir die
Untersuchungen des Empféangerkonzepts wurde sich auf eine Implementierung fiir
niedrige Mobilfunkfrequenzbénder beschrénkt, weshalb fiir den Entwurf festgelegt
wurde, eine Trigerfrequenz von 750 MHz mit einer Signalbandbreite von 20 MHz
empfangen und verarbeiten zu kénnen. Der Entwurf erfolgte in einer 28 nm CMOS
Technologie, sollte flichen- und stromsparend sein, sich aber auch fiir zukiinftige
Technologieknoten mit noch héherer Integrationsdichte eignen, ohne die analogen
Schaltblocke gesondert bei der Technologiewahl beriicksichtigen zu miissen. So-
mit konnten integrierte Spulen in der Empfingerkette nicht verwendet werden.
Zugleich muss im Empfanger der Alias-Effekt unterdriickt werden. Um diese stren-
gen Rahmenbedingungen ohne exorbitante Stromaufnahme zu erfiillen, kommt
als ADU-Topologie nur ein zeitkontinuierlicher Sigma-Delta-Modulator in Frage.
Dazu musste das Schleifenfilter des Sigma-Delta-Modulators komplett neu entwor-
fen werden, was u.a. den Entwurf einer einstellbaren hochgiitigen aktiven Spule
erforderte.

Das Empfangerkonzept konnte erfolgreich an der gefertigten Schaltung verifiziert
werden, der gemessene dynamische Bereich blieb jedoch weit hinter dem urspriing-
lich anvisierten Ziel von 84 dB zuriick. Es konnte lediglich ein dynamischer Bereich
von 59dB bei einer Leistungsaufnahme von 36,4 mW und einer maximalen Auf-
l6sung von 4,5 Bit erreicht werden. Nachfolgende Untersuchungen des Konzepts
zeigen aber Losungsansétze auf, mit denen die Auflésung auf 8,7 Bit und der Dy-
namikbereich auf 69 dB gesteigert werden kann.



Abstract

The present work describes the analysis and the design of a fully integrated receiver
for UHF which had the goal to be suitable for applications in mobile communication
of the fourth generation and allowed for an estimation of the feasibility of such a
receiver for devices of the fifth generation. The presented receiver concept directly
digitizes the received signal via analog-to-digital converter without prior down
conversion to an intermediate frequency. The analog part of the direct conversion
receiver concept consists of only an LNA and an ADC. For this receiver topology the
demands on the ADC are quite high, therefore the focus of this work concentrates
on the ADC. The research of the receiver concept was narrowed down to a circuit
implementation for low mobile communication frequency bands. For the design
was specified that it has to be able to receive and process a carrier frequency at
750 MHz with a signal bandwidth of 20 MHz. The implementation took place in a
28 nm CMOS technology with the goal of being an area and power saving design
while also being suitable for future technology nodes with even higher integration
scale without having to make additional considerations regarding the analog blocks.
Therefore integrated coils could not be used in this receive chain. Aliasing also
needs to be suppressed in the receiver. This leaves only an ADC topology based
on a continuous-time sigma-delta modulator to cover all these severe requirements
without an exceeding current consumption. This required the design of an analog
loop filter which included among others things the design of a tunable active
inductor with a high quality factor.

This receiver concept was successfully verified on the manufactured circuit but
the measured dynamic range fell short of the initial goal of 84 dB. Only a dynamic
range of 59 dB with a power consumption of 36.4 mW and a maximum resolution of
4,5 bits was achieved. Subsequent research of the receiver concept showed possible
improvements which could increase the maximum resolution to 8,7 bits with a
dynamic range of 69dB.
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1 Einleitung

Inmitten des Kommunikationszeitalters dreht sich die Entwicklung im Bereich der
drahtlosen Kommunikation nicht nur um das Erreichen immer hoherer Frequenzen
und Datenraten, auch der Fokus auf immer leistungseffizientere und kostenspa-
rendere Losungen fiir bereits bestehende Kommunikationsstandards wird immer
intensiver. Die in Abbildung 1.1 dargestellte Prognose zeigt die voraussichtliche
Entwicklung der Mobilfunknutzer der néchsten Jahre und verdeutlicht die Erfolgs-
geschichte der Mobilfunkkommunikation in den vergangenen 25 Jahren [1]. Die
Anzahl der Mobilfunkabonnements tibertrifft mittlerweile die Bevolkerung der Er-
de (7,6 Mrd. Menschen im Jahr 2017 [2]) und der Markt wichst stetig weiter. Und
obwohl es bereits derart viele Abonnements gibt, gehéren Smartphones weiterhin
zu den meistverkauften Produkten jedes Jahr. Alleine in 2016 wurden weltweit
mehr als 1,4 Mrd. Stiick verkauft, daran hat unter anderem auch der sinkende Preis
fiir Mobilfunkgeréte seinen Anteil [3].

Im Zuge der anstehenden Einfiihrung der fiinften Mobilfunkgeneration (5G) liegt
der Fokus vordergriindig in der Entwicklung von Sendeempféngern fiir hohere Tré-
gerfrequenzen ab 3 GHz. Die Grafik zeigt jedoch auch, dass Mobilfunkgeréite der
vierten Generation (4G) immer weiter an Marktanteil gewinnen und innovative
Entwicklungen fiir diesen Bereich besonders lohnend sind. Der 5G Standard ist fle-
xibler als 4G und erlaubt die Verwendung von Bandbreiten von 100 MHz und mehr,
ist fiir die initiale Einfithrung aber mit der 4G Infrastruktur umsetzbar, weshalb
erste Anwendungen fiir 5G zunéchst im niedrigeren Frequenzbereich verfiigbar sein
werden [4].

Ein weiterer Bereich, der von der Optimierung von Sendeempféangern fiir bereits
bestehende Mobilfunkstandards profitiert, ist das sogenannte Internet der Dinge
(IoT - Internet of Things). Dieses Internet vernetzt alltégliche eindeutig identi-
fizierbare Gegenstédnde miteinander und erlaubt die gegenseitige Kommunikation
und den Datenaustausch miteinander ohne menschliche Interaktionen [5, S. 9-11],
[6, S. 15]. Die Kommunikation kann dabei ebenso kabellos iiber einen Mobilfunk-
standard erfolgen und profitiert somit von den Entwicklungen im Mobilfunksektor.
Es wird erwartet, dass bis 2022 1,5 Milliarden [oT-Geréte mit Mobilfunkanbindung
vorhanden sein werden [7].

Die Anforderung an mobile Endgeréte, eine stetig wachsende Anzahl an Mo-
bilfunkstandards unterstiitzen zu miissen, erhoht immer mehr das Interesse am
Konzept eines direkt digitalisierenden Empféngers (DRX) fiir die Anwendung in
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Abbildung 1.1: Prognose der weltweiten Nutzerzahlen mobiler Kommunikationsstandards bis
2021.

SDR (engl. Software Defined Radio). Zukiinftige Mobilfunktechnologien und -
entwicklungen werden von SDR dominiert werden, vor allem im UHF-Bereich
[8]. Konventionelle auf schmalbandigen Uberlagerungsempfingern basierte analoge
Sende- und Empfangerschaltkreise neuer Mobilfunkgerdte werden immer komple-
xer, da durch die steigende Anzahl an Trigerfrequenzen und der an sich steigenden
Tréagerfrequenzen sowie Signalbandbreiten eine immer groflere Adaptivitidt an die
einzelnen Empfangspfade und die Signalverarbeitung gestellt wird. Das wirkt sich
auch negativ auf die Leistungsaufnahme aus, da jeder individuelle Empfangspfad
sein eigenes Lokaloszillatorsignal bendtigt.

In einem direkt digitalisierendem Empfanger erfolgt die Analog-Digital-
Umsetzung des HF-Signals direkt ohne vorherige Abwértsmischung, somit kann
die analoge Empfangskette nur aus einem rauscharmen Verstédrker und einen
Analog-Digital-Umsetzer (ADU - Analog-Digital-Umsetzer) bestehen, wodurch
sich die Systemkomplexitét erheblich reduziert und somit der Chipflichenverbrauch
und damit auch die Kosten sinken [9]. Bevorzugt werden dafiir Sigma-Delta-ADU
eingesetzt, denn diese erlauben fiir einen effizienten Trade-off von Abtastfrequenz
und Auflésung [10], [11]. Da die Abwéirtsmischung und Kanalauswahl in der
digitalen Doméne sehr prézise erfolgen kann, besitzt der direkt digitalisierende
Empfanger eine hohe Konfigurierbarkeit und ist auch geeignet, verschiedene
Mobilfunkstandards mit der gleichen Empfangskette zu bedienen [12]. Die
grofle Herausforderung beim Entwurf eines direkt digitalisierenden Empféangers



1 FEinleitung

besteht im Entwurf eines fiir HF-Signale geeigneten ADU mit ausreichendem
Dynamikbereich ohne exorbitantem Stromverbrauch [13], [14], [15].

Das Ziel der vorliegenden Arbeit ist die Untersuchung und Entwicklung eines
integrierten direkt digitalisierenden Empfanger, welcher ein Signal mit 20 MHz
Bandbreite bei einer Trégerfrequenz von 750 MHz empfangen und digitalisieren
kann. Fiir den wichtigsten Schaltkreis dieses Empfangers, den ADU Block, wer-
den zunéchst die Grundlagen der Analog-Digital-Umsetzung erldutert, worauf eine
detaillierte systemtheoretische Untersuchung des in der vorliegenden Arbeit gewéhl-
tem ADU-Prinzip folgt. Auf diesen systemtheoretischen Untersuchungen basierend
erfolgt anschlieBend die Vorstellung und die Analyse des entworfenen direkt di-
gitalisierenden Empfiangers, der aus einem rauscharmen Verstirker (engl. LNA -
Low Noise Amplifier) mit aktivem Balun (engl. Balanced Unbalanced) und einem
Bandpass-Sigma-Delta-Modulator (BPSDM) 6. Ordnung besteht.
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2 Grundlagen der
Analog-Digital-Umsetzung

Fiir die Umsetzung eines analogen Signals in ein digitales Wort ist es erforder-
lich, dieses zunéchst abzutasten und den Abtastwert dann einem Quantisierungs-
niveau im digitalen Bereich zuzuordnen. Die Auswirkungen einer Abtastung und
Quantisierung eines analogen Signals werden insbesondere bei der Betrachtung im
Frequenzbereich deutlich. Zunéchst werden im Folgenden die Auswirkungen des
Abtastens eines zeitkontinuierlichen Signal x(t) und dessen Uberfiihrung in den
Frequenzbereich néher erldutert.

2.1 Abtastung und Nyquist-Kriterium

Um das Frequenzspektrum eines Signal x(t) zu berechnen, kommt die Fouriertrans-
formation zum Einsatz, die iiber die Formel

o0

X(f)=F(z(t)) = / z(t)e It dt (2.1)

—0o0

definiert ist [16, S. 790]. Abbildung 2.1 zeigt beispielhaft die Zeit- und Frequenzbe-
reichsdarstellung eines Signals. Die Bandbreite des Signals x(t) sei fpw. Wird nun
x(t) in zeitlich dquidistanten Schritten T, mit einer Abtastrate fs = Ti abgetastet,
entsteht fiir fg > 2fgw das in Abbildung 2.1(d) dargestellte periodische Frequenz-
spektrum. Die Berechnung des Frequenzspektrums unendlich abgetasteter Signale
erfolgt mittels Fouriertransformation zeitdiskreter Signale (DTFT), welche auf der
Fouriertransformation nach Gleichung (2.1) basiert. Fiir die DTFT gilt

o

X(f) = Fal)) = 3 alnle 7%, (2.2)

n=—oo

wobei hier mittels der Abtastwerte x[n] des Signals z(¢) ein kontinuierliches, pe-
riodisches Spektrum berechnet wird. Nach dem Nyquist-Shannon-Theorem muss
die Abtastrate mindestens doppelt so grofl wie die Signalbandbreite sein, um das

11



2 Grundlagen der Analog-Digital-Umsetzung
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Abbildung 2.1: Prinzipdarstellung eines Signals im Zeit- und Frequenzbereich fiir die Abtastung
ober- und unterhalb der Nyquistfrequenz.

abgetastete Signal verlustfrei zu rekonstruieren. Die Grenze fiir die maximale Sig-
nalbandbreite, bei der noch eine verlustfreie Rekonstruktion méglich ist, wird Ny-
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2.2 Fensterung und Leck-Effekt

quistfrequenz fx, genannt und es gilt [17, S. 1015]:

_fs

fNy 2

(2.3)
Mathematisch entspricht die Abtastung eines Signals der Multiplikation mit Dirac-
Impulsen im periodischen Abstand T (Dirac-Kamm). Im Frequenzbereich wird
also das Originalspektrum des Signals mit Dirac-Impulsen im Abstand fg gefaltet.
Durch die Abtastung im Zeitbereich entsteht also ein periodisches Spektrum im
Frequenzbereich mit der Periode fs, wobei das Spektrum im Bereich _f?s < f< %S
dem Originalspektrum entspricht. Fiir den Fall, dass die Signalbandbreite grofier
als fxy ist, kommt es zum sogenannten Alias-Effekt, bei dem sich die periodisch
wiederkehrenden Frequenzspektren iiberschneiden und somit das Originalsignal
nicht rekonstruiert werden kann. Abbildung 2.1(f) zeigt diesen Effekt, die Anteile
des Signalspektrums oberhalb von f—; iiberlagern sich periodisch und verdndern das
Originalspektrum

2.2 Fensterung und Leck-Effekt

In der Praxis ist der Beobachtungszeitraum zur Verarbeitung eines Signals begrenzt,
wodurch es zu einem Leck-Effekt (engl. spectral leakage) im Frequenzbereich kommt,
der das Frequenzspektrum ,verschmiert® [18, S. 227-228]. Dieser Effekt entsteht
aufgrund der Fouriertransformation und wird im Folgendem am Beispiel eines
sinusformigen Signal z(t) = Ag;, cos(27 fgigt) mit der Frequenz fg, erléutert.

Die Begrenzung des Beobachtungszeitraums eines Signals entspricht einer Multi-

plikation des Signals mit einer Rechteckfunktion wree(t) = Rect (%), welche in

Abbildung 2.2(a) angedeutet ist. Dieser Vorgang wird Fensterung genannt. Durch
die Eigenschaften der Fouriertransformation wird aus der Multiplikation dieser
Funktionen im Zeitbereich eine Faltung im Frequenzbereich.

X(f) = F(@(t) - wnee(t)) = F(Asig cos(2 fisgh)) + F (Rect (tT_ t‘))) (2.4)

Rect

Unter der Voraussetzung, dass das Ergebnis auf das einseitige positive Frequenz-
spektrum umgerechnet wird, entspricht x(t) einem Dirac-Impuls und die Rechteck-
funktion einer si-Funktion.

X(f) - ASigTRectSi (WTRect(f - fSig)) (25)

Somit resultiert im Frequenzbereich eine nach fg; verschobene si-Funktion, die in
Abbildung 2.2(b) und 2.2(c) durch die gestrichelte Funktion dargestellt wird. Dieser

13



2 Grundlagen der Analog-Digital-Umsetzung

Effekt ist sehr nachteilhaft, da dadurch z.B. die Unterscheidung von Sinussignalen
mit dhnlichen Frequenzen erschwert wird und schwéchere Signale durch den Leck-
Effekt starkerer Signale nicht mehr erkennbar sind.

1 eTRectA) CQ O W* % 0
£ 0yl il = 20 =20
=l Pl = B0k = -30¢
EEI L] Y- STY HE
_50 e i _50 HEHHEEE MM E M
to fsig fsig
t f f
(a) Rechteckfensterung  im (b) Signal im Frequenzbe- (c) Signal im Frequenzbe-
Zeitbereich. reich mit Rechteckfens- reich mit Rechteckfenster
ter. und Leck-Effekt.
Of —— 0 .
m 1,76dB; |, m 3,18dB -
= = A1 =
‘-é ~ ; El.5fbin ~ ]
g = 50 = 50
T Y Y :
-100 -100 & : A
to fSig
t f
(d) Hanning-Fenster im Zeit- (e) Signal im  Frequenz- (f) Signal im Frequenzbereich
bereich. bereich mit Hanning- mit Hanning-Fenster und
Fenster. Leck-Effekt.

Abbildung 2.2: Prinzipdarstellung des Leck-Effekts aufgrund von zeitlicher Fensterung und dis-
kreter Fouriertransformation.

Durch die Anwendung anderer Fensterfunktionen kann dieser Leck-Effekt auf
Kosten der spektralen Auflosung und Sensitivitit stark verringert (aber nie kom-
plett vermieden) werden. Eine hdufige Anwendung findet das sogenannte Hanning-
Fenster, da es einen guten Kompromiss zwischen spektraler Auflésung, Sensitivitat
und reduziertem Leck-Effekt bietet und deshalb vorwiegend in der vorliegenden
Arbeit verwendet wird. Fiir das Hanning-Fenster gilt die Definition [19]:

1 27r(t—t0)
= 1—cos(—>> 0 <t <THamm
wHann(t) = 2 ( THann - - H

0 sonst.

(2.6)

Abbildung 2.2(d) bis 2.2(f) zeigt das verwendete Hanningfenster im Zeitbereich

14



2.2 Fensterung und Leck-Effekt

und die Auswirkungen im Frequenzspektrum. Das Hauptmaximum ist fiir das
Hanningfenster zwar breiter als fiir ein einfaches Rechteckfenster, jedoch nehmen die
Nebenmaxima wesentlich stérker ab und erreichen beim fiinften Nebenmaximum
schon mehr als 50dB Dampfung im Vergleich zu den lediglich ~ 25dB fiir das
Rechteckfenster.

Praktisch wird bei der Berechnung des Frequenzspektrums eines abgetasteten
Signals die diskrete Fouriertransformation (DFT) verwendet. Hier wird mittels der
Abtastwerte x[n] des Signals x(t) der Lange N ein periodisches, komplexwertiges
Linienspektrum X [k] im Frequenzbereich berechnet. Die Darstellung des Frequenz-
spektrums der Signalleistung erfolgt typischerweise mit logarithmischer Skalierung.
Fiir die Abtastung und Berechnung der spektralen Komponenten eines zeitkonti-
nuierlichen Signals wird das Symbol DFT eingefiihrt [20, S. 26].

=

X[k] =DFT(z[n]) =Y e %  k=0,1,....N—1 (2.7

n

Il
o

Prinzipiell ist die DFT gleichbedeutend mit der Abtastung der DTFT, dabei ent-
spricht der Abstand zwischen zwei Spektrallinien dem Verhéltnis der Abtastrate
zu der Anzahl der Abtastwerte. F

s

fbin - N (28)

Die Linienspektren fiir die DFT sind in Abbildung 2.2 ebenfalls dargestellt. Nun
kann durch geeignete Wahl der Anzahl der Abtastwerte und des Verhéltnisses zwi-
schen Abtastrate und Signalfrequenz im Frequenzbereich ein sichtbarer Leck-Effekt
vermieden und damit die Illusion eines unendlich langen abgetasteten Sinussignals
erzeugt werden. Dieser Fall tritt ein, wenn

fSig:m'fbin:m'% m € N (2.9)
gilt und somit die Signalfrequenz einem ganzzahligen Vielfachen der Spektrallini-
enfrequenz entspricht.

Abbildung 2.2(b) und 2.2(e) zeigt diesen Fall. Es werden nur die Nullstellen der
si-Funktion und die Hauptkeule abgetastet, und genaue Messungen sind moglich.
Die Amplitude ASig ist aquivalent der Summe der Abtastwerte der Hauptkeule.
Weicht dagegen die Signalfrequenz um % foin von m - fyin ab, ist der sichtbare Leck-
Effekt am grofiten, wie das Linienspektrum in Abbildung 2.2(c) und 2.2(f) zeigt.
Dann entsprechen alle Abtastwerte der DTFT den Maxima der si-Funktion aufler
bei dem Hauptmaximum. Somit ergibt sich nicht nur eine Frequenzungenauigkeit
bei Messungen, sondern auch eine Unbestimmtheit der Amplitude. Dies zeigt einen
weiteren Vorteil bei der Nutzung spezieller Fensterarten auf, denn der maximale Un-
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2 Grundlagen der Analog-Digital-Umsetzung

terschied bei der Amplitudenmessung ist z.B. fiir das Hanning-Fenster nur 1,42 dB
verglichen mit den 3,93 dB beim Rechteck-Fenster. Um den Leckeffekt zumindest
fiir das gewiinschte Eingangssignal zu vermeiden, wird im weiteren Verlauf der
vorliegenden Arbeit fg;, so gewihlt, dass Gleichung (2.9) erfiillt ist.

2.3 Quantisierung

Um eine vollstdndige Analog-Digital-Umsetzung zu erreichen, muss neben der Ab-
tastung auch eine Quantisierung durchgefithrt werden. Wéahrend durch eine Abtas-
tung ein zeitkontinuierlicher Verlauf auf zeitdiskrete Werte abgebildet wird, erfolgt
durch eine Quantisierung die Abbildung eines wertekontinuierlichen Signals auf
diskrete Werte. Abbildung 2.3 zeigt beispielhaft die Transferkennlinie eines 3 Bit
Quantisierers. Die Grofle einer Quantisierungsstufe wird mit A beschrieben. Dieser
Quantisierer verursacht einen Quantisierungsfehler e gemafl der in Abbildung 2.4
dargestellten Kennlinie [21, S. 4].

AN L 27

3A ¢ ) SO N

N [

_9A | ) 1

ya — 3 Bit

—4A Ly i | = — ohne Quantisierung
y4 | 1 1 1 1 1 i
—4A -3A -2A -A 0 A 2A 3A 4A

Abbildung 2.3: Statische Transferkennlinie eines 3 Bit Quantisierers.
Dieser Fehler erlaubt keine verlustlose Rekonstruktion des analogen Signals, die

Verwendung von vereinfachenden Annahmen beziiglich e erméglicht aber eine einfa-
che Beschreibung. Unter der Annahme einer konstanten Amplitudenverteilungsdich-
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—4A-3A-2A -A 0 A 2A 3A 4A
x

Abbildung 2.4: Quantisierungsfehler eines 3 Bit Quantisierers.

1/A L

—
N8}
~—
o
SH

~A/2 0 A/2
e

Abbildung 2.5: Wahrscheinlichkeitsdichtefunktion des Quantisierungsfehler fiir gleichverteilte Am-
plituden.

te des Eingangssignal x verhélt sich das Quantisierungsrauschen wie weifles Rau-
schen. Die Wahrscheinlichkeitsdichtefunktion pe(e) ist in Abbildung 2.5 dargestellt
[22, S. 450]. Aus der Varianz von pe(e) ergibt sich die Quantisierungsrauschleistung

Pra.
Pxq = E(e?) = / e?po(e) de (2.10a)
1 72 ) 1 3|
= — e“de= —- - — (2.10Db)
A A3
~A/2
LAz (2.10c)
=— 10c
12

Fiir den Vergleich von unterschiedlichen Analog-Digital-Umsetzern wird die Grofie
Signal-zu-Rausch-Verhéltnis (SNR) definiert. Das SNR berechnet sich aus dem
Verhéltnis der Signalleistung Fsi, und der Rauschleistung Py und wird oft im
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2 Grundlagen der Analog-Digital-Umsetzung

logarithmischen Mafistab angegeben.

Pks;
NR = —2%& 2.11
SNR = ! (2.11)
— DPsig
Py

In dem hier betrachteten Beispiel eines idealen ADU bestimmt sich die Rausch-
leistung ausschliefllich aus dem Quantisierungsfehler, es gilt Py = Png. Bei einer
Ansteuerung des Quantisierers innerhalb der Vollaussteuerung mit einem Sinussi-
gnal z(t) = ASig sin(2m ft) ergibt sich eine Signalausgangsleistung von

T
1 i
Psig =7 /A%ig sin?(27 ft) dt (2.13a)
0
A2
:ﬁ : /1 — cos(4r ft) dt (2.13b)
0
AZ,
= QS‘g (2.13c)
und somit ein SNR von -
. 6.Az2.
snp = Do _ D5 (2.14)

Pxq A2

Bei Vollaussteuerung des Quantisierers entspricht die Amplitude ASig der halben
Anzahl der Quantisierungsstufen, damit gilt fiir einen B Bit-Quantisierer

Agiy = 2571A. (2.15)

Einsetzen in Gleichung (2.14) und Umstellen ergibt

SNR = ; . 228 (2.16)

und Umrechnen in den logarithmischen Mafistab fiihrt schliefflich zu
SNR4g = B-6,02dB + 1,76 dB. (2.17)

Gleichung (2.17) zeigt den Zusammenhang zwischen SNR und Auflésung eines
idealen ADU [23, S. 83-85], [24, S. 39]. Durch die Erhohung der Auflésung um
ein Bit verbessert sich das SNR um 6dB. In der Praxis wird zur Feststellung
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2.4 Verfahren der sukzessiven Approximation

der effektiven Auflosung eines ADU normalerweise aus dem SNR die effektive
Anzahl von Bits (engl. ENOB) bestimmt, weil das SNR eines ADU in einer realen
Implementierung typischerweise durch parasitire Effekte degradiert ist und somit
die Auflésung nicht der tatséichlichen Ausgangsbitbreite entspricht.

2.4 Verfahren der sukzessiven Approximation

Bei der sukzessiven Approximation (engl. SAR - Successive Approximation
Register) findet mittels einer Riickkopplung iiber einen Digital-Analog-Umsetzer
(DAU) eine Annéherung des digitalen Ausgangswerts an die analoge Eingangs-
spannung statt. Dabei wird mit einem Komparator nach jedem Bit, beginnend mit
dem hochstwertigen Bit (engl. MSB - Most Significant Bit), der Eingangswert
mit der umgesetzten Spannung des momentanen Digitalwerts verglichen. Ist
die Vergleichsspannung des digitalen Wertes grofler als die Eingangsspannung,
wird das aktuelle Bit zuriick auf null gesetzt. Diese Vergleichsvorgénge mit der
Eingangsspannung erfolgen fiir alle Bits bis hin zum niederwertigsten Bit (engl.
LSB - Least Significant Bit), sodass am Ende die Eingangsspannung als digitales
Wort mit einer maximalen Abweichung von einem halben LSB im idealen Fall
vorliegt.

Fiir dieses Verfahren ist eine Abtast-Halte-Schaltung (engl. S&H - Sample-and-
Hold circuit) notwendig, die die Eingangsspannung wihrend der Umsetzung kon-
stant halt, da sonst die Entscheidungen fiir die niederwertigeren Bits auf Grundlage
von Eingangsspannungspegeln zu unterschiedlichen Zeitpunkten getroffen werden.
Dieser Ansatz ist fiir schnelle Datenwandlungen mit einer Auflésung von wenigen
Bits geeignet [23, S. 185].

2.5 Parallelumsetzer

Neben SAR-Verfahren gibt es noch die Moglichkeit der Parallelumsetzer, auch
Flash-ADU genannt, bei denen alle notwendigen Vergleichsoperationen gleichzeitig
durchgefiihrt werden. Dies erfordert 2" —1 Komparatoren fiir einen n Bit Flash-ADU.
Dadurch sind sie in ihrer Auflésung begrenzt, zeichnen sich aber wegen der schnellen
Wandlung in nur einem Takt durch die hochsten Abtastraten aus. Flash-ADU und
SAR-ADU gehoren zu den Nyquist-ADU, d.h. sie werden typischerweise bei einer
Abtastrate fg = 2fny des Eingangssignals betrieben, um eine digitale Abbildung
vom Signal ohne Informationsverlust zu gewéhrleisten. Eine weitere Eigenschaft von
Nyquist-ADU ist, dass sie keinen Speicher besitzen, d.h. das digitale Ausgangswort
entspricht immer dem analogen Eingangssignal zu dem Zeitpunkt der Auswertung.
Die Bits By, Bs, .., By des digitalen Ausgangswortes kénnen somit an einen DAU
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2 Grundlagen der Analog-Digital-Umsetzung

angelegt werden, um das analoge Eingangssignal zu reproduzieren [25, S. 2].

Us= Ut (B127' + Bo27 + ..+ Bx27Y) (2.18)

2.6 Sigma-Delta Verfahren

Das Sigma-Delta-Verfahren zeichnet sich dadurch aus, dass hohe Auflésungen durch
Uberabtastung ermdglicht werden. Im Gegensatz zu den Nyquist-ADU miissen
bei ADU mit Uberabtastung auch vorangegangene Eingangswerte beriicksichtigt
werden. Es gibt also keine direkte Korrespondenz zwischen dem anliegenden Ein-
gangssignal und dem abgetasteten Ausgangssignal zu einem Zeitpunkt. Stattdessen
muss immer das gesamte Signal im Zeit- oder Frequenzbereich betrachtet werden.
ADU mit Uberabtastung sind vor allem fiir Anwendungen mit begrenzter
Bandbreite geeignet, sodass noch ein hohes Uberabtastverhiltnis (engl. OSR
- Oversampling Ratio) mit moderaten Abtastraten erreicht werden kann. Das
Uberabtastverhéltnis definiert sich als Verhiltnis zwischen der Abtastrate und der
doppelten Signalbandbreite. P
S

2 few

Bei Betrachtung des einseitigen Leistungsdichtespektrums Snq ist das Quantisie-
rungsrauschen eines ADU zunéchst einmal gleichverteilt zwischen 0 und f?s Aus
Gleichung (2.10¢) folgt somit [25, S. §]

OSR = (2.19)

iAZ A2
S 2= _ =

(2.20)

Durch die Verwendung eines nur begrenzten Signalbandes fgw erhoht sich aber ef-
fektiv das Signal-zu-Quantisierungsrausch-Verhéltnis (SQNR). Die Rauschleistung
im Signalband ergibt sich dann zu [26, S. 34]

fBw A2

P = — 2.21
NQ,0OSR / 6 fs df ( a)
0
AQ
:1205}%' (2.21b)

Durch die Berechnung von Pxq osr ist nun die Herstellung einer Beziehung zwischen
OSR und SQNR entsprechend der Herleitung aus Abschnitt 2.3 moglich.

SQNRgs = B-6,02dB + 1,76 dB + 101log,, OSRdB (2.22)
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2.7 KenngroBen von Analog-Digital-Umsetzern

Aus Gleichung (2.22) wird deutlich, dass bei einer Verdopplung des OSR das SQNR
des ADU um 3 dB oder 0,5 Bit steigt. Wéhrend diese Erkenntnis prinzipiell in allen
ADU Verfahren genutzt werden kann, um das SNR zu erhéhen, besitzen ADU auf
Basis des Sigma-Delta-Verfahren zusétzlich die Eigenschaft, das Quantisierungsrau-
schen mittels Rauschformung im Signalband weiter zu verringern und auflerhalb der
Bandgrenzen zu verschieben. Dieser Rauschformungseffekt verbessert sich ebenfalls
mit steigendem Uberabtastverhiltnis, wodurch die Verwendung von Uberabtastung
in ADU mit Sigma-Delta-Verfahren am effektivsten ist [23, S. 85]. Die Eigenschaft
von Sigma-Delta-ADU (XA-ADU), begrenzte Frequenzbénder mit hoher Auflo-
sung zu verarbeiten, eignet sich hervorragend fiir Anwendungen im Bereich der

Mobilfunkkommunikation und ist somit fiir die vorliegende Arbeit die bevorzugte
Wahl.

2.7 KenngroBen von Analog-Digital-Umsetzern

Damit Analog-Digital-Umsetzer untereinander verglichen werden kénnen, existie-
ren eine Reihe von Kenngréflen zur Charakterisierung der Eigenschaften. Diese
werden in zwei Kategorien, statische und dynamische Kenngroflen, unterteilt. Sta-
tische Kenngroflen dienen zur Charakterisierung der Transferkennlinie des ADU
mit einem konstanten Signal. Mit dynamischen Kenngrolen werden die Eigenschaf-
ten des ADU unter Abhéngigkeit des frequenzabhéngigen Eingangssignals und der
Abtastrate charakterisiert.

In der vorliegenden Arbeit werden nur ADU mit Sigma-Delta-Verfahren un-
tersucht. Fiir die Charakterisierung von Sigma-Delta-Modulatoren sind statische
Kenngroflen aufgrund der fehlenden direkten Korrespondenz zwischen Ein- und
Ausgangssignal nur von geringer Bedeutung und werden hier deshalb nicht weiter
erldutert. Die Untersuchung von dynamischen Kenngrofien findet mittels diskre-
ter Fouriertransformation der Ausgangssignale iiberwiegend im Frequenzbereich
statt [27, S. 10-11]. Diese dynamischen Kenngrofen charakterisieren auftreten-
des Rauschen und Verzerrungen in ADU und werden iiblicherweise logarithmisch
dargestellt.

Die folgenden Definitionen gelten nur unter den Annahmen, dass bei der Be-
rechnung des Frequenzspektrums mittels DET fgiz = m - fuin gilt, um den in Ab-
schnitt 2.2 beschriebenen Leck-Effekt zu vermeiden, und fiir den Fall einer Recht-
eckfensterung. Fiir andere Fensterfunktionen miissen alle zum Signal dazugehorigen
Spektrallinien, bzw. die Dampfung der Hauptspektrallinie entsprechend beriicksich-
tigt werden.
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-10 + SFDRdB

k1 = kH Max
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k

Abbildung 2.6: Darstellung dynamischer Kenngrofien am Beispiel eines Frequenzspektrums.

2.7.1 SNR

Das Signal-zu-Rausch-Verhéltnis gibt das Verhéltnis der Signalleistung zur Rausch-
leistung im Signalband an. Durch Verzerrungen entstandene Signale werden dabei
nicht beriicksichtigt [23, S. 92], [27, S. 11-12].

P
SNRas =101og;, ( PSg> dB (2.23a)
N
X2k
=10logyg | [Fsig] dB (2.23b)
> X2[k] — X?[ksig] — 32 X?[kui]
k=0 7
SQNR

Die Kenngrofle des Signal-zu-Quantisierungsrausch-Verhéltnis ist nur fiir Simulatio-
nen relevant, da bei Messungen andere Rauschquellen wie das thermische Rauschen
nicht abgeschaltet werden konnen. Diese Kenngréfie findet vor allem wahrend des
Systementwurfs eines XA-ADU Anwendung, auf den in Abschnitt 3.1 ausfiihrlich
eingegangen wird [27, S. 12]. Die Berechnung entspricht formal der Berechnung des
SNR, es wird jedoch nur die Signalleistung in Relation zum Quantisierungsrauschen
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gesetzt [26, S. 23].

Ps;
SQNRas =101og,, < P;z) dB (2.24a)
X2[kg;
=10logyg | — i dB (2.24b)

];0 X2[K] = X2[ksig) — > X2 (ki

SNDR

Beim  Signal-zu-Rausch-und-Verzerrungs-Verhiltnis  (engl.  Signal-to-Noise-
and-Distortion Ratio) werden sdmtliche Spektralkomponenten im Signalband
beriicksichtigt, die neben dem Signal selbst auftreten. Durch die Relation von
Signal und den restlichen spektralen Komponenten werden sowohl Verzerrungen
als auch Rauschen innerhalb des Signalbandes beriicksichtigt [23, S. 91-92].

Ps;
SNDRgs =101log,, (#) dB (2.25a)
ND

X? [kSig]

=101log,, dB (2.25b)

i‘v X2[k] — X[k

2.7.2 SFDR

Der storungsfreie dynamische Bereich (engl. SEDR - Spurios-Free Dynamic Range)
gibt den Abstand zwischen dem grofitem Storer und dem Signal an [23, S. 93].

Ps;
H,Max
X2[kg;
—=101log,, (ﬁ) dB (2.26b)

Diese Kenngrofie bietet nur dann eine gute Einschitzung des Dynamikbereichs,
wenn nur ein dominanter Stérer im Signalband vorhanden ist, da nur das grofite
Storsignal beriicksichtigt wird. Existieren mehrere nicht vernachlassighare Storsi-
gnale, eignet sich die Bestimmung der gesamten harmonischen Verzerrung (engl.
THD - Total Harmonic Distortion).
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Abbildung 2.7: Beispieldarstellung des Dynamikbereichs eines ADU.

2.7.3 THD

Bei der Berechnung von THD werden alle entstandenen nichtlinearen Verzerrun-
gen beriicksichtigt und ins Verhéltnis zur Signalleistung gesetzt. Somit ist diese
Kenngrofle ein Ma$ fiir die Nichtlinearitiat des Systems [23, S. 91].

S P

Sig
5 X2k
ig

2.7.4 DR

In der Literatur wird hauptsichlich SFDR als Vergleichsgrofle fiir den Dynamik-
bereich von ADU in der Literatur verwendet. SFDR besitzt jedoch nur bedingt
Aussagekraft iiber den tatsdchlichen dynamischen Bereich (engl. DR - Dynamic
Range) eines ADU (oder eines kompletten Empféngerpfades), da nur fiir eine Ein-
gangsleistung eine Messung stattfindet und dabei nur der Abstand des grofiten
Storers berticksichtigt wird. Dabei werden weder Einfliisse durch andere Storer
beriicksichtigt noch Verhaltensdnderungen des ADU bei anderen Signalleistungen.
Der dynamische Bereich definiert sich aus dem Abstand zwischen der gerade noch
empfangbaren Eingangsleistung und der gréfiten empfangbaren Eingangsleistung
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128].

DRqgg = 101log,, (M) dB (2.28)
Psig SNDR min

Im Vergleich zu SFDR ist es recht aufwendig, den dynamischen Bereich zu ermitteln,
da einige Messungen mit verschiedene Eingangsleistungen zur Bestimmung der mini-
malen und maximalen empfangbaren Signalleistung notwendig sind. Abbildung 2.7
zeigt exemplarisch, wie sich der Dynamikbereich anhand des aufgenommenen SNDR
in Abhéngigkeit von der Eingangsleistung ermittelt. In der vorliegenden Arbeit wird
dabei definiert, dass ein Signal als empfangen gilt, wenn SNDR.g > 0dB erfiillt
ist. Als maximal empfangbare Eingangsleistung gilt der Punkt, an dem der ADU
seinen normalen Betriebsbereich verlasst und das SNDR schlagartig abfallt.
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Analog-Digital-Umsetzung

3.1 Aufbau eines Sigma-Delta-ADU

Der prinzipielle Aufbau eines XA-ADU ist in Abbildung 3.1 dargestellt. Im Sigma-
Delta-Modulator (SDM) am Eingang des XA-ADU findet die Digitalisierung des
analogen Eingangssignals und die Rauschformung statt, wobei am Ausgang ein Digi-
talsignal mit hoher Abtastrate und niedriger Auflésung entsteht. Das anschliefende
Dezimationsfilter filtert dann das erhchte Rauschen auflerhalb des Signalbandes
heraus und wandelt das Signal in ein Digitalsignal mit hoher Auflésung und nied-
riger Abtastrate um [29]. Abbildung 3.2 zeigt das grundlegende Blockschaltbild

Analoges Digitales niedrigaufgeldstes Digitales hochaufgeldstes
Eingangssignal Ausgangssignal Ausgangssignal
— 1 XA-Modulator » Dezimationsfilter ———

Abbildung 3.1: Blockschaltbild eines YA-ADU.

Analoges Integrator ADU Digitales
Eingangssignal Ausgangssignal
Oy [ 0 [ )

- ‘ D
DAU

A
D

Abbildung 3.2: Blockschaltbild eines > A-Modulators 1. Ordnung.
eines SDM erster Ordnung. Das Prinzip eines SDM basiert auf der Minimierung des

Quantisierungsrauschen des internen ADU im Signalband durch eine Regelschleife.
Abbildung 3.3 zeigt beispielhaft die zeitlichen Signalverldufe innerhalb eines SDM

26



3.1 Autbau eines Sigma-Delta-ADU
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(c) Integriertes Differenzsignal. (d) Digitales Ausgangssignal.

Abbildung 3.3: Zeitliche Signalverldufe in einem 1-Bit ¥A-Modulator 1. Ordnung.

mit einem Komparator (1-Bit ADU) fiir eine Periode Tg;, = ﬁ eines sinusférmigen
Eingangssignal x(t) = sin(27 fgi,t) mit einer Signalfrequenz fg;, = 1,016 MHz und
einer Abtastrate fs = 160 MS/s.

Der digitale Ausgang y(t) wird mittels eines DAU an den Eingang gekoppelt
und vom Eingangssignal z(t) subtrahiert. Durch die Subtraktion von x(¢) und
y(t) verbleibt als Differenzsignal u(t) nur der Quantisierungsfehler des Systems.
Dieser akkumuliert sich durch den Integrator am Komparatoreingang, bis v(t) die
Komparatorschwelle iiberschreitet und der Digitalausgang umschaltet. Die Regel-
schleife ist bestrebt, die Eingangsdifferenz und somit den Quantisierungsfehler auf
null zu regeln, wodurch sich zeitlich gemittelt am digitalen Ausgang der zeitliche
Mittelwert des analogen Eingangspegel widerspiegelt. Bei OSR — oo geht der
Quantisierungsfehler tiber der Zeit gegen null [25, S. 32].

Um die Effekte in einem XA-ADU zu verdeutlichen, ist eine Betrachtung der Ein-
und Ausgangssignale im Frequenzbereich hilfreich. Wie bereits in Abschnitt 2.6
angesprochen, existiert bei ADU mit Uberabtastung keine direkte Korrespondenz
zwischen analogen Eingangspegel und digitalem Ausgangswert. Die Uberfithrung
der zeitlichen Signalverlaufe mittels diskreter Fouriertransformation in den Fre-
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Abbildung 3.4: Zeitliche Signalverldufe und Frequenzspektren in einem Y A-ADU mit 1-Bit X A-
Modulator 1. Ordnung. Die Frequenzspektren wurden fiir ein Zeitintervall T" >
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3.2 Systemtheoretische Betrachtungen von Sigma-Delta-Modulatoren

quenzbereich ermdéglicht neben dem besseren Verstdndnis der Funktionsweise die
Analyse wichtiger Eigenschaften wie z.B. der Rauschformung und der maximal mog-
lichen Auflésung. Abbildung 3.4 zeigt Ein- und Ausgangssignale eines XA-ADU
im Zeitbereich sowie deren Transformation in den Frequenzbereich.

Die Abbildungen 3.4(b) und 3.4(d) zeigen hier die Essenz eines ¥A-ADU. Erster
Punkt ist, dass das eingespeiste Signal weiterhin am Ausgang mit gleicher Fre-
quenz und Amplitude vorhanden ist. Des weiteren wird in Abbildung 3.4(d) der
Rauschformeffekt deutlich. Die Rauschleistung iiber der Frequenz ist nicht kon-
stant, sondern steigt mit der Frequenz, und die Rauschleistung im Signalband ist
wesentlich geringer als bei einem 1-Bit Nyquist-ADU erwartet wird. Um nun das
Signal mit hoher Auflésung und niedriger Abtastrate zu erhalten, wird mit einem
digitalen Filter das Rauschen auflerhalb des Signalbandes gefiltert und mit anschlie-
Bender Dezimation die Abtastrate reduziert. Abbildung 3.4(e) zeigt dies fiir ein
Dezimationsfilter mit Faktor 4 und 3.4(g) fir den Faktor 64. Die Zeitdiagramme
lassen hier klar das abgetastete Sinussignal erkennen. In den dazugehorigen Spek-
tren 3.4(f) und 3.4(h) ist ersichtlich, dass das Nutzsignal unveréndert bleibt und
nur das Rauschen unterdriickt wird. Die Abtastrate kann so bis auf 2 fy, der eigent-
lichen Signalbandbreite reduziert werden. Somit erfolgt die anschliefende digitale
Signalverarbeitung wie auch bei der Verwendung von Nyquist-ADU ebenfalls leicht
oberhalb 2 fyy.

3.2 Systemtheoretische Betrachtungen von
Sigma-Delta-Modulatoren

Bei SDM wird zwischen zeitkontinuierlichen (engl. CT - Contiuous Time) und
zeitdiskreten (engl. DT - Discrete Time) Sigma-Delta-Modulatoren unterschieden.
Abbildung 3.5 zeigt die zwei Implementierungsarten. Findet im SDM die Abtastung
nach dem Schleifenfilter direkt vor dem Quantisierer statt, handelt es sich um eine
zeitkontinuierliche Topologie, da das Filter im zeitkontinuierlichen Bereich arbei-
tet. Es besteht aber auch die Moglichkeit, Abtastung und Quantisierung getrennt
durchzufiihren und schon vor dem Filter das Signal abzutasten. Dadurch erfolgt
die Filterung zeitdiskret [21, S. 158-159], [30, S. 39-41]. Bei dem in Abschnitt 3.1
beschriebenen Fall eines SDM 1. Ordnung handelt es sich somit um eine zeitkonti-
nuierliche Topologie, da die Abtastung im internen ADU nach dem Schleifenfilter
stattfindet. Der Integrator aus Abbildung 3.2 entspricht dabei dem Schleifenfilter.
Bei einem SDM handelt es sich wegen der Analog-Digital-Umsetzung sowohl
um ein nichtlineares System als auch aufgrund des Gedéchtnis des Integrators um
ein dynamisches System, wodurch die mathematische Beschreibung erschwert wird.
Fiir DT-SDM besteht aber die Moglichkeit, das Modell zu linearisieren, in dem der
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(b) Zeitdiskreter X A-Modulator.

Abbildung 3.5: Zeitkontinuierlicher und zeitdiskreter Aufbau eines X A-Modulators.

Quantisierer durch einen additiven Knoten fiir das Quantisierungsrauschen e ersetzt
und fiir den DAU-Block ideales Verhalten angenommen wird [30, S. 10-11]. Dadurch
ist eine lineare zeitinvariante und zeitdiskrete Beschreibung des SDM 1. Ordnung
in Abbildung 3.2 durch Differenzengleichungen und z-Transformation zuléssig. Die
Ordnung des SDM beschreibt die Ordnung des Schleifenfilters. Da in der Praxis
keine verzogerungsfreie Riickkopplung existiert (der Quantisierer braucht Zeit fiir
eine Entscheidung), wird hier bei der Modellierung des SDM im Riickkoppelpfad
eine Verzogerungszeit (engl. ELD - Excess Loop Delay) von einer Abtastperiode
angenommen, welche einfach durch die Verwendung eines Latch in einer Imple-
mentierung realisierbar ist [31, S. 60]. Das Ausgangssignal des SDM 1. Ordnung
zum Zeitpunkt £ mit ¢t = fﬁs ldasst sich damit durch folgende Differenzgleichung
beschreiben:

y(k) =x(k) +e(k) —e(k —1). (3.1)

Das momentane Ausgangssignal setzt sich aus dem momentanen Eingangssignal
und der Differenz der Quantisierungsfehler zweier aufeinanderfolgenden Takte zu-
sammen. Nach z-Transformation resultiert das in Abbildung 3.6 gezeigte SDM-
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E(2)
X(2) z "z) % 1(2)
- z-1
1L
z

Abbildung 3.6: Lineares Modell eines SDM 1. Ordnung in der z-Ebene.

Modell mit der Ubertragungsfunktion

Y(z) =1 -X(z)+(1 — 2N E(2), (3.2)

wobei der Faktor vor X (z) Signaliibertragungsfunktion (engl. STF - Signal Transfer
Function) und der Faktor vor E(z) Rauschiibertragungsfunktion (engl. NTF -
Noise Transfer Function) genannt wird [25, S. 36-37]. Zur Verdeutlichung des
Effekts der NTF auf das Quantisierungsrauschen ist die Berechnung des Betrags-
quadrats der NTF im Frequenzbereich vorteilhaft. Zwischen der z-Transformation
und der Laplace-Transformation besteht der Zusammenhang [16]

Z = efS = @?’ (33)

somit ergibt sich fiir

INTF(f)|* = ‘1 _ e T '1 - 008(27ré> +jsin<27ré) (3.4a)
= |2sin® (ﬂ'%) + j2sin (W%) cos (7‘(%) (3.4b)
= 4sin? <7T£) + 4 sin® (w%) [1 — sin? (7‘(‘%)] (3.4¢)

= 4 sin? Wi

die in Abbildung 3.7 gezeigte Frequenzabhéngigkeit [30, S. 20]. Hier ist der Rausch-
formungseffekt des SDM deutlich zu erkennen. Die NTF weist ein Hochpassver-
halten mit einer Nullstelle bei f = 0 auf, dadurch erfolgt eine starke Reduktion
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des Quantisierungsrauschens im niedrigen Frequenzbereich und eine Transforma-
tion zu hohen Frequenzen, wiahrend das Eingangssignal unverédndert iibertragen
wird (STF = 1). Es handelt sich also um einen Tiefpass-Sigma-Delta-Modulator
(TPSDM), da fiir Signale mit kleinen Frequenzen das SQNR am besten ist.

. ; ; : ;
0 0,1 0,2 0,3 0,4 0,5
f/fs

Abbildung 3.7: Rauschiibertragungsfunktion eines >A-Modulator 1. Ordnung.

Mit der NTF und der Rauschleistungsdichte des internen Quantisierers aus Glei-
chung (2.20) ergibt sich fiir den SDM 1. Ordnung das Rauschleistungsdichtespek-
trum am Ausgang zu

SNQ,SDMl(f) = ’NTF(f)F 'SNQ(f>- (3-5)

Zur Berechnung der Rauschleistung im Signalband wird Sxq.spwmi(f) iber die Sig-
nalbandbreite integriert (basierend auf [25, S. 37-38], [26, S. 49]). Fur fs > f folgt
INTF(f))* ~ 4(7rfis)2, also gilt

fBw fBw

_ _ AN
Prngspvn = O/SNQ,SDMl(f) df = 0/4(7Tfs) 6/ df (3.6a)
B 2m2A? 3 B T2 A2
92 36(0OSR)3

(3.6b)

Somit resultiert aufgrund von STF = 1 bei maximaler Eingangsamplitude eine

) i A2, - .
Signalausgangsleistung von Pg;; = —* und ein Signal-zu-Quantisierungsrausch-
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Verhéltnis von

Py, 1843, (OSR)?

Sig

SQNRSDMl - (37)

PNQ,SDMl - m2A2
Mit Ag, = 257'A aus Cleichung (2.15) fiir Vollaussteuerung des Quantisierers
fithrt dies schliellich zu der folgenden logarithmischen Darstellung:

SQNRdB,SDMl =B. 6702 dB — 3,41 dB + 3-10 1Og10 OSRdB. (38)

Bei einer Verdopplung des OSR in einem Sigma-Delta Modulator 1. Ordnung steigt
das SQNR um 9dB oder 1,5Bit. Der Einfluss des Uberabtastverhéltnis auf die
Auflésung ist in SDM also wesentlich grofier als bei ADU mit anderer Topologie.
Dieser Effekt wird mit steigender Ordnung des Filters noch verstérkt, worauf in
Abschnitt 3.2.1 genauer eingegangen wird.

Das Verhalten von CT-SDM wird zunéchst ebenfalls im z-Bereich mit einer zeit-
diskreten Ubertragungsfunktion beschrieben und modelliert. Um jedoch aus dem
zeitdiskreten Filter eine Ubertragungsfunktion fiir einen zeitkontinuierlichen SDM
zu erhalten, muss eine Filterfunktion derart gefunden werden, dass die abgetastete
Impulsantwort des zeitkontinuierlichen Filters der Impulsantwort des zeitdiskreten
Filters entspricht [32]. Genauere Erlauterungen zum Systementwurf eines CT-SDM
erfolgen in Abschnitt 3.2.2.

3.2.1 Wirkungsweise des Schleifenfilters

Um den Einfluss des Schleifenfilters auf die Auflésung des ADU zu prézisieren, er-
folgt in diesem Abschnitt zunéchst die Verallgemeinerung von Gleichung (3.8) zur
Berechnung des SQNR fiir SDM n-ter Ordnung, angelehnt an die Herleitung fiir ei-
nen SDM 2. Ordnung in [25, S. 63-65]. Eine Erhohung der Filterordnung entspricht
dem Hintereinanderschalten von zusétzlichen Integrierern vor die Quantisierungs-
stufe mit einem Riickkoppelzweig fiir jeden Integrierer. Zur Verdeutlichung der
Vorgehensweise bei der Implementierung hoherer Filterordnung zeigt Abbildung 3.8
das Blockschaltbild und das dazugehorige lineare Modell fiir einen SDM 3. Ordnung.
Ausgehend vom linearen Modell erfolgt die Herleitung der Ubertragungsfunktion
eines SDM n-ter Ordnung.

Y(2) = X(2)+ (1 —27H" E(2) (3.9)

Daraus lassen sich die allgemeine STF und NTF ablesen und auf die gleiche Art
und Weise, wie schon fiir den SDM 1. Ordnung in Abschnitt 3.2 gezeigt, das SQNR
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Analoges Digitales
Eingangssignal Integrator Integrator Integrator ADU Ausgangssignal
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DAU
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(a) Blockschaltbild.
E(2)
X(z) z z z V(z) /_lp Y(z)
- z-1 - z-1 - z-1 N -
1
. . o
(b) Lineares Modell in der 2-Ebene.
Abbildung 3.8: X A-Modulator 3. Ordnung.
berechnen. Fiir einen SDM n-ter Ordnung resultiert dann
Ps; 3 228(2n + 1)(OSR)*+!
SQNRspm = B _C. (2n + Z( ) (3.10)
Pxgspm 2 m2n
oder ausgedriickt im logarithmischen Maf}stab
SQNR4p spm = B -6,02dB 4 101og;(1,5(2n + 1)) dB (3.11)

—2n-4,97dB+ (2n+ 1) - 10log,, OSRdB.

Gleichung (3.11) zeigt die fundamentalen Trade-offs aus den grundlegenden
Freiheitsgraden Quantisierungsbits, Filterordnung und Uberabtastverhéltnis eines
Sigma-Delta-Modulators auf. Daraus resultiert, dass mit jeder Erhchung der
Filterordnung um eins eine zusétzliche Auflésung von 6 dB durch die Verdopplung
des OSR erreicht wird. Im Umkehrschluss bedeutet das, wenn eine spezifische
Auflésung erreicht werden soll, kann anstelle eines hohen OSR die Filterordnung
erhoht werden, um die benotigte Abtastrate zu senken. Zu Gleichung (3.11) sei
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noch anzumerken, dass die Verdnderung der Bitanzahl des internen Quantisierers
die Auswirkungen von OSR und Filterordnung auf die Gesamtauflosung nicht
beeinflussen. Unabhéngig von OSR und Filterordnung verdndert sich die Auflésung
des SDM bei einer Anderung der internen Auflosung um ein Bit ebenfalls um ein
Bit.

Nulistellenoptimierung

Alle bislang angestellten Uberlegungen basierten lediglich auf der NTF eines
TPSDM n-ter Ordnung der Form
NTF(z) = (1— 27Y)" = % (3.12)
bei der alle n-Nullstellen bei z = 1 und alle n-Polstellen bei z = 0 liegen. Fiir ein zu
digitalisierendes Nutzsignal einer gewissen Signalbandbreite fgw stellt diese NTF
aber nicht den bestmoglichen Fall in Bezug auf Quantisierungsrauschleistung im
Signalband dar, denn nur fiir fg, = 0 resultiert ein Quantisierungsfehler von null.
Eine Reduzierung der Rauschleistung ist mit einer symmetrischen Verteilung der
Nullstellen innerhalb des Signalbandes erreichbar. Die optimalen Nullstellen fiir
eine minimale Rauschleistung im Signalband kénnen in Abhéngigkeit von fgw be-
rechnet werden. Im Folgenden wird dies exemplarisch fiir einen TPSDM 3. Ordnung
durchgefiihrt [25, S. 84-85, S. 107-108].
Allgemein miissen die Nullstellen fiir minimales Rauschen in der z-Ebene auf dem
Einheitskreis liegen, weil sonst keine Nullstellen im Frequenzbereich vorliegen und

somit kein Minimum erreicht werden kann. Unter Annahme einer symmetrischen
NTF um z = 1 ergibt sich

(z—1)(z — &) (2 — e*ja)'

NTF(z) = 5 (3.13)
Mit o = 2#% folgt daraus im Frequenzbereich
. o fo—f o Jo+ S
NTF(f) = (1 - e‘ﬂ”%) : (1 — ) : (1 - e‘ﬂ’“}T) . (3.14)

Nun wird f, fiir das Erreichen minimaler Rauschleistung im Signalband berechnet,
d.h. es muss gelten

IBw
d 9 B
d_fo 0/ ’NTF(f” df =0. (3.15)

Die Berechnung des Rauschleistungsdichtespektrum erfolgt auf die gleiche Weise
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wie schon in Gleichung (3.4a) bis (3.4d) geschehen, es resultiert

fo+f 2

712 fo*f2 _o_fotf
: ‘1—@ 7275

INTE(f)|? = ‘1 _ e (1 _ (3.162)

:64sin2(7rfi> -sin2<7rf;f0> -sin2<7rf;:fo). (3.16b)
S S S

Gleichung (3.16b) ldsst sich unter der Annahme, dass fs > f und fs > fy gilt,
erheblich vereinfachen.

2 AN e AU RS A
INTE(f)| ~64<7TE> -<7T T > -(ﬂ' T ) (3.17a)
6
~ 64;5 P fo)2(f + fo)? (3.17b)

Daraus lésst sich problemlos das Integral berechnen und schlussendlich f; in
Abhéngigkeit von fgw fiir die kleinste Rauschleistung.

fBw
d 6476 13 4 4

Es ergeben sich folgende optimale Nullstellen fiir die NTF":

3 3
foi1 =0, fo2= \/ngW ~ 0,77 few, foz= —\/ngw ~—0,77fsw  (3.19)

Der Entwurf eines TPSDM 3. Ordnung mit der Signalbandbreite fgw erreicht
mit diesen Nullstellen in der NTF die kleinste Quantisierungsrauschleistung im
Signalband. Abbildung 3.9 zeigt die Auswirkungen der Nullstellenoptimierung auf
die NTF im Passband fiir OSR = 25. Um das Ausmaf} der Verbesserung des SQNR
zu verdeutlichen, folgt die Berechnung fiir die optimierte und nicht optimierte NTF.
Nach der gleichen Vorgehensweise, die zur Berechnung von Gleichung (3.8) gefiihrt
hat, resultiert somit fiir den optimierten TPSDM 3. Ordnung

SQNRdB,SDMB,opt =B 6,02 dB — 11,65 dB +7-10 logm OSRdB. (320)
Fiir den nicht optimierten Fall liefert das Einsetzen von n = 3 in Gleichung (3.11)
SQNRap spms = B-6,02dB — 19,61dB + 7-10log,, OSRdB. (3.21)

Daraus wird offensichtlich, dass die Nullstellenoptimierung zu einer Verbesserung
von =~ 8 dB fiihrt. Dieser Zugewinn durch Optimierung steigt mit der Filterordnung.
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Abbildung 3.9: Rauschiibertragungsfunktionen eines Tiefpass-XA-Modulator 3. Ordnung im Pass-
band fiir OSR = 25.

Die Steigerungsmoglichkeiten durch Nullstellenoptimierung fiir andere Filterord-
nungen konnen [25, S. 108] entnommen werden.

3.2.2 Zeitkontinuierlicher Sigma-Delta-Modulator

Fiir die Einfithrung in den Systementwurf von CT-SDM ist eine Verallgemeinerung
des linearen Blockschaltbild fiir SDM erforderlich. In Abbildung 3.10 wird der SDM
durch ein Schleifenfilter mit zwei Ubertragungsfunktionen Ly und L; beschrieben.
Lo und L; beinhalten hier auch das Ubertragungsverhalten der DAU im Riickkop-
pelpfad. Der Quantisierer wird wie bisher durch einen additiven Knoten fiir das
Quantisierungsrauschen ersetzt.

Schleifenfilter

X

— L,
[t

Abbildung 3.10: Allgemeines lineares Modell eines SDM.

V Y

4,@—4,_,
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Das Berechnen der Ubertragungsfunktion fithrt zu

Lo 1
pr— -X .
-5, “ 1oL

Y(2) E(2), (3.22)

womit fiir die Rausch- und Signaliibertragungsfunktion

Ly 1
STF = d NTF= 3.23
-, 1— I, (3.23)
resultiert. Umgestellt nach Lo und L; ergibt sich schliefllich [25, S. 91-94]
STF 1
= Li=1— ——. 24
O T NTF (3:24)

Der Sinn und Zweck dieser Aufteilung des Schleifenfilters besteht nun darin, dass
Lo und L, verschiedenen Bildbereichen angehéren kénnen. Die Ubertragungsfunk-
tion Ly wird durch den Modulatorausgang gespeist, d.h. am Eingang liegt immer
ein zeitdiskretes Signal vor, unabhéngig davon ob im SDM vor oder nach dem
Schleifenfilter abgetastet wird. Somit ist eine Beschreibung von L; im z-Bereich
sinnvoll.

In welchem Bildbereich jedoch die Ubertragungsfunktion Lo aufgestellt wird,
héangt sehr wohl von der Lage des Abtast-Halte-Gliedes ab. Wie in Abbildung 3.5
dargestellt wurde, findet bei einem zeitdiskreten SDM die Abtastung noch vor
dem eigentlichen Modulator statt und in diesem Fall wird Ly wie L; mittels z-
Transformation bestimmt. Bei einer zeitkontinuierlichen Implementierung findet
die Abtastung nach dem Schleifenfilter statt, somit greift hier fiir Ly die Laplace-
Transformation fiir eine Beschreibung im s-Bereich.

Bei der Implementierung eines CT-SDM muss darauf geachtet werden, dass das
CT-Filterverhalten der DT Ubertragungsfunktion L; entspricht. Dies wird dann er-
reicht, wenn die Impulsantwort der DT Ubertragungsfunktion mit der abgetasteten
Impulsantwort des CT Filters iibereinstimmt [25, S. 214]. Bei genauerer Betrach-
tung der Gleichungen in (3.24) fallt auf, dass die NTF nur von L; abhéngt. Es spielt
fiir die NTF eines SDM also keine Rolle, ob eine Implementierung als CT-SDM oder
DT-SDM erfolgt. Der Unterschied kommt lediglich in der STF zum Vorschein. Zur
Veranschaulichung des Verhaltens der STF eines CT-SDM erfolgt die Berechnung
eines CT-TPSDM 1. Ordnung. Die NTF eines TPSDM 1. Ordnung wurde bereits
in Abschnitt 3.2 bestimmt. Basierend auf Gleichung (3.2) ergibt sich mit

Lo(s) = é

(3.25)
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fiir den Integrator 1. Ordnung damit die folgende STF":

STF(s,z) = Lo(s) - NTF(z) = é (1—=27h (3.26a)
1—e 77
STF(f) = o (3.26b)

Die Nullstellen der NTF und die Polstellen von Ly kompensieren sich im Signalband,
sodass die STF im Signalband fiir groBe OSR anndhernd konstant verlduft. Die
Berechnung des Betragsquadrats fiihrt schliefllich zu

in(mL
sin(7 ;)

|STE(f)|* = (W—f> : (3.27)

Das Ergebnis zusammen mit der NTF und der STF des DT-SDM ist in Abbil-
dung 3.11 dargestellt. Die STF des CT-SDM offenbart hier einen grofien Vorteil
gegeniiber rein zeitdiskreten Implementierungen, bei allen Vielfachen der Abtastrate
(auBer bei f = 0) weist die STF eine Nullstelle auf. Das bedeutet, das Schleifenfilter
wirkt als inhérentes Anti-Aliasing-Filter (AAF) [25, S. 206]. Storsignale, die durch
Aliasing ins Signalband gelangen koénnten, werden unterdriickt. Bei DT-SDM ist
die STF konstant 0dB iiber dem gesamten Frequenzbereich, ein zusétzliches AAF
vor dem ADU wére also erforderlich.

INTF(f)I*, |STE(f)]* / dB

0 020406 08 1 1214 16 1,8 2 22 24
f/fs

Abbildung 3.11: Signal- und Rauschiibertragungsfunktionen eines zeitkontinuierlichen (CT) und
zeitdiskreten (DT) Tiefpass-3A-Modulator 1. Ordnung.
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3.2.3 Bandpass-Sigma-Delta-Modulator

Bei den vorhergehenden Betrachtungen wurde bisher nur auf Tiefpass-Sigma-Delta-
Modulatoren eingegangen. Mit Hinblick auf die gesetzten Ziele der vorliegenden
Arbeit, die analogen Abwértsmischer im Empfangspfad einzusparen, sind TPSDM
jedoch ungeeignet, da fiir die Analog-Digital-Umsetzung eine Abtastrate notwen-
dig wére, die einem relativ groflen Vielfachen des empfangenen hochfrequenten
schmalbandigen Signals entspricht. Es wére zudem nicht effizient, das gesamte
Frequenzband von 0 bis frr + fBTW umzusetzen, wenn nur die Information des Si-
gnalbands benétigt wird. Selbst, wenn eine solche Realisierung technisch machbar
ist, wiirde der Leistungsverbrauch eine solche Implementierung nicht rechtfertigen.

. Analogf:s Resonator ADU D1g1ta1§s
Eingangssignal Ausgangssignal
x(?) u(t) /\ v(f) N A y(tz
- D

DAU
A
D

Abbildung 3.12: Blockschaltbild eines Bandpass->A-Modulators 2. Ordnung.

Eine vielversprechende Moglichkeit, hochfrequente schmalbandige Signale zu di-
gitalisieren, bietet aber die Verwendung von Bandpass-Sigma-Delta-Modulatoren.
Abbildung 3.12 zeigt beispielhaft den Aufbau eines BPSDM 2. Ordnung. Anstelle
von Integratoren werden im Schleifenfilter Resonatoren fiir das gewiinschte Si-
gnalband verwendet. Dadurch werden die Nullstellen der NTF zum Signalband
verschoben und eine Reduktion des Quantisierungsrauschens im Signalband ist die
Folge. Der groBe Vorteil besteht nun in der Tatsache, dass das Uberabtastverhiilt-
nis in BPSDM weiterhin durch das Verhéltnis OSR = 3 ]{;Sw bestimmt ist [33]. Das
heiit, die Auflosungsgenauigkeit des Signals ist unabhéngig von der Tragerfrequenz
frr. Es gibt also keine Notwendigkeit, eine Abtastrate fs > frr zu verwenden.

Bei einem BPSDM muss allerdings beachtet werden, dass fiir das digitalisierte
Signal am Modulatorausgang noch eine Abwirtsmischung ins Basisband mittels Di-
gitalmischer erforderlich ist. Danach folgt wie auch bei einem Tiefpass-Sigma-Delta-
ADU ein Dezimationsfilter zum Herausfiltern des Rauschens und zur Reduktion
der Abtastrate. Abbildung 3.13 veranschaulicht die Signalkette eines Bandpass-
Sigma-Delta-ADU.
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Analoges HF- Digitales niedrigaufgelostes Digitales niedrigaufgelostes  Digitales hochaufgeldstes
Eingangssignal HF-Ausgangssignal Basisbandsignal Ausgangssignal

Bandpass-XA-
Modulator

—

Y
Y

Digitalmischer Dezimationsfilter ———»

Abbildung 3.13: Blockschaltbild eines Bandpass-XA-ADU.

Es existiert eine einfache Vorgehensweise fiir den Entwurf von BPSDM. Der
typische Ablauf beginnt zunéchst mit dem Entwurf eines entsprechenden TPSDM.
Dessen Tiefpassfilterfunktion wird dann mittels der Substitution z — —z2 in
eine Bandpassfunktion umgewandelt. Diese Substitution verdoppelt die Anzahl
der Nullstellen der NTF und somit die Ordnung des Filters und die Nullstellen
verschieben sich von z = 1 zu z = 4. Im Frequenzbereich entspricht das einer
Verschiebung von f = 0 zu %. In der vorliegenden Arbeit wird festgelegt, dass
sich bei dieser Transformation die Bezeichnung der Signalbandbreite fgw von der
einseitigen zur zweiseitigen Bandbreite éndert, fgw bleibt dann konstant. Aus der
Ubertragungsfunktion in Gleichung (3.9) eines TPSDM n-ter Ordnung ergibt sich
nach der Substitution

Y(2) = X(2) + (1 +272)" E(2) (3.28)

fiir einen BPSDM 2n-ter Ordnung [27, S. 37]. Zur Berechnung des SQNR im Signal-
band eines BPSDM erfolgt nun wie bereits in Abschnitt 3.2 geschehen zunéchst
die Berechnung des Betragsquadrats der NTF im Frequenzbereich.

INTF(f)|* = {2 cos(27rfi>] " (3.29)

S

Abbildung 3.14 zeigt die NTF fiir BPSDM verschiedener Ordnungen. Zur Vereinfa-
chung der Berechnung der Rauschleistung im Signalband, wird die NTF linearisiert.
Fijrfs>>fBWund%—fBTWSfﬁ’jf%—fBTWgﬂt

f ) fom
cos|2m-- | =~ =27+ —. 3.30

( [s fs 2 (3.50)
Fiir fs = 10fgw betrigt der maximale Fehler 1,66%. Mit Gleichung (3.30) ergibt
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""" 0. Ordnung
— 2. Ordnung | |
— — 4. Ordnung
—-— 6. Ordnung

0,4 0,5

Abbildung 3.14: Rauschiibertragungsfunktion verschiedener Bandpass-XA-Modulator bis 6. Ord-
nung. 0. Ordnung entspricht dem Quantisierungsrauschen des internen Quanti-
sierers ohne vorangehendes Filters.

sich
Lifpw L4lgw
PyqBrspm = / Snqsespm(f)df =2- / INTE(f)]* - Sxq(f) df (3.31a)
5_Iew 5
Bilaw
AQ f 2n+1 d b
= — —Ar— 47 3.31
3fs / ( fs ) / ( )
is
4
A27r2n

(3.31c)

" 12(2n + 1)(OSR)2H

fiir die Rauschleistung. Dies entspricht der Rauschleistung fiir TPSDM n-ter Ord-
nung. Also resultiert fiir das SQNR eines BPSDM 2n-ter Ordnung exakt der Glei-

chung (3.11) entsprechende Zusammenhang

SQNRdB,BPSDM =B. 6,02 dB + 10 log10(1,5(2n + 1)) dB

3.32
—2n-497dB + (2n + 1) - 10log,, OSRdB. (3:32)

Die sich aus Gleichung (3.32) ergebenen Schlussfolgerungen wurden bereits in
Abschnitt 3.2.1 erlautert. Der einzige Unterschied zwischen Tief- und Bandpass-
filterfunktion besteht darin, dass fiir dasselbe SQNR in einer Bandpasstopologie
doppelt so viele Nullstellen in der Ubertragungsfunktion realisiert werden miissen.

Die Implementierung einer nullstellenoptimierten NTF zur Verbesserung der Si-
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gnalauflésung, wie sie in Abschnitt 3.2.1 vorgestellt wurde, ist auch fiir BPSDM
wiinschenswert. Die Vorgehensweise bleibt dabei unveréndert. Zunéchst wird eine
entsprechende NTF fiir TPSDM entworfen und dann mittels z — —2z2-Substitution
wieder in eine entsprechende NTF fiir BPSDM umgewandelt. Abbildung 3.15 stellt
die NTF mit und ohne optimierte Nullstellen eines BPSDM 6. Ordnung im Pass-
band fiir OSR = 25 gegeniiber. Die Nullstellen der optimierten NTF liegen bei

3
01 = % — J%TW\@ — 0,242 (3.33a)
Joz = % =0,25fs (3.33D)
3
Jos = % + fBTW 5= 0,258 fs. (3.33¢)
107
6 \ T T T ’

— — — nicht optimiert
optimierte Nullstellen

0,25 0,255 0,26
f/fs

Abbildung 3.15: Rauschiibertragungsfunktionen eines Bandpass-XA-Modulator 6. Ordnung im
Passband fiir OSR = 25.

Fiir den Fall eines CT-SDM wird die soeben bestimmte NTF zur Ermittlung der
STF verwendet. Fiir ideale Resonatoren gilt im Laplace-Bereich

WoS
G(s) = 3.34
Gl = g (334)
wobel wy = 27 fy der Kreisresonanzfrequenz entspricht. Gemafl Gleichung (3.24)

resultiert dann mit
Wo,18 WO728 (,U()738

L = . . 3.35
o(5) 52 4 wal 52 + W(Q)Q 52 + wg,g ( )
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die in Abbildung 3.16 dargestellte STF fiir einen CT-BPSDM 6. Ordnung mit
nullstellenoptimierter NTF mit OSR = 25. Anders als bei TPSDM stimmt das Ma-

'l
{
+ NTF
| — — —CTSTF
I .
0 0,25 0,5 0,75 1 1,25 1,5
I/ fs

Abbildung 3.16: Signal- und Rauschiibertragungsfunktion mit optimierten Nullstellen eines zeit-
kontinuierlichen Bandpass-X.A-Modulator 6. Ordnung fiir OSR = 25.

ximum der STF nicht genau mit den Nullstellen der NTF iiberein. Im vorgesehenen
Signalband ist die Verstiarkung der STF um ~ 2.3 dB geringer als das Maximum,
die grundsétzliche Funktionalitét wird dadurch aber nicht beeinflusst.

Bandpassunterabtastung

Zu Beginn von Abschnitt 3.2.3 wurde bereits festgestellt, dass die Tréagerfrequenz
frr keinen Einfluss auf die Auflésungsgenauigkeit der Analog-Digital-Umsetzung
hat, nur das Verhéltnis von Abtastrate zu Signalbandbreite ist entscheidend. Nun
wird aber beim Entwurf des BPSDM das Passband auf fzs zentriert. Damit das
Signal also empfangen werden kann, muss

frr =22 (3.36)
gelten. Diese Bedingung schrénkt die Wahl der Abtastrate und somit das OSR
signifikant ein. Fiir Kommunikationssysteme, die sehr hohe Tréagerfrequenzen ver-
glichen mit der Signalbandbreite verwenden, erzwingt diese Nebenbedingung die
Nutzung einer ungewollt hohen Abtastrate. Eine Moglichkeit, diese Einschrankung
zu umgehen, besteht unter der Ausnutzung des Alias-Effekts. Wird ein Signal bei
frr mit der Bandbreite fpw mit weniger als der zweifachen maximalen Signalfre-

quenz abgetastet, Unterabtastung genannt (engl. Subsampling), erscheint ein Alias
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des Signals gespiegelt an der Stelle

JrREsub = fs — [rF. (3.37)

In diesem Fall wird also einfach das Signal bei frp s verarbeitet. Durch Ausnut-
zung dieses Effekts sind auch BPSDM-Entwiirfe fiir schmalbandige Systeme mit
geringerer Abtastrate als 4 frp moglich. In Abbildung 3.16 ist klar ersichtlich, dass
die NTF eines BPSDM periodisch mit % fs verlduft. D.h. der Rauschformungseffekt
bleibt bei einer geeigneten Wahl von frp und fs auch bei Unterabtastung erhalten
(34, S. 114].

Bezugnehmend auf die Zielstellung der vorliegenden Arbeit, bei der ein Signal bei
frr = 750 MHz mit fgw = 20 MHz digitalisiert werden soll, fithrt die Beziehung
aus Gleichung (3.36) zu fs = 3 GHz mit OSR = 75. Wird Unterabtastung genutzt,
z.B. fiir f = 1GHz und OSR = 25, resultiert das Signal gespiegelt bei frpsup =
250 MHz. Ein zusétzlicher grofler Vorteil beim Konzept der Unterabtastung ist, dass
der SDM gleichzeitig als Abwértsmischer fungiert und somit die Taktanforderungen
an die folgenden digitalen Schaltblocke reduziert [35].

Der Hauptnachteil der Unterabtastung ist, dass durch die Reduktion der Ab-
tastrate und des Abstands zum Signalband die Unterdriickung der iibrigen Alias-
frequenzbénder an Bedeutsamkeit zunimmt, da schon bei geringeren Frequenzen
Storeinfliisse in das Signalband gemischt werden. Es wird somit ein AAF mit ho-
heren Anforderungen im System notwendig, welcher diese Frequenzen unterdriickt.
Bei der Implementierung mit einem CT-SDM tritt diese Problematik in den Hin-
tergrund, da deren Schleifenfilter bereits als AAF wirkt, wie in Abschnitt 3.2.2
erlautert wurde.

Um einen CT-BPSDM fiir Unterabtastung zu realisieren, werden einfach die
Resonanzfrequenzen des Schleifenfilters um einen Frequenzabstand von 7 fg auf die
entsprechenden héherfrequenten Nullstellen der NTF verschoben. Die zeitdiskrete
Ubertragungsfunktion L; des Schleifenfilters veréndert sich dadurch nicht, aber L
schon und damit verschiebt sich das STF-Maximum entsprechend. Abbildung 3.17
zeigt die Ubertragungsfunktionen fiir verschiedene %—Verhaltnisse. Die maximale
Signalverstarkung unterscheidet sich, es sei aber darauf hingewiesen, dass noch eine
Zuordnung der gewiinschten NTF und STF auf eine zu realisierende Schaltungs-
topologie erfolgen muss und dabei wird dann die maximale Verstarkung der STF
auf 0dB skaliert. Darauf wird in Abschnitt 3.2.5 genauer eingegangen. An dieser
Stelle sei abschliefend erwéhnt, dass unter diesen Erwédgungen die Verwendung von
Unterabtastung mit einem zeitkontinuierlichen Bandpass-Sigma-Delta-Modulator
von der Systemseite aus betrachtet eine sinnvolle Kombination darstellt.
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60 HH i 3 T
fifew S fRP=1Ss
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I/ fs

Abbildung 3.17: Vergleich von Signaliibertragungsfunktionen fiir verschiedene frp eines zeitkon-
tinuierlichen Bandpass-YA-Modulator 6. Ordnung fiir OSR = 25.

p—

3.2.4 Stabilitatsbetrachtungen

Bei den vorangegangenen systemtheoretischen Herleitungen von Sigma-Delta-Mo-
dulatoren wurde das Hauptaugenmerk auf die Erfassung der grundlegenden Zusam-
menhénge zwischen OSR, Filterordnung und Anzahl der internen Quantisierungs-
stufen zum Erreichen eines bestimmten SQNR gelegt. Betrachtungen beziiglich
des wichtigen Aspekts der Systemstabilitdt gab es dabei noch nicht, die Stabilitét
ist bei der Implementierung eines SDM aber eine zwingende Bedingung und wird
deswegen in diesem Abschnitt ndher erlautert.

Stabilitdt im Bereich von SDM bedeutet, dass der Modulator fiir begrenzte Ein-
gangssignale stabil bleibt. Diese bedingte Stabilitét ldsst sich anhand des gezeigten
TPSDM in Abbildung 3.2 veranschaulichen. Aufstellen der Differenzgleichung fiir
den Quantisierungseingang v(k) ergibt

(k) = v(k — 1) + 2(k) — y(k — 1). (3.38)

Fiir den einfachsten Fall eines normierten internen 1 Bit Quantisierers gilt

y(k) = {1 vlk) 20 (3.39)

—1 sonst.

Durch Einsetzen eines Eingangssignal x(k) > 1 fiir k¥ € IN und einem internen
Zustand zum Ausgangszeitpunkt v(0) = 0 und iteratives Ausrechnen wird schnell
deutlich, dass v kontinuierlich zunimmt und somit tiberlduft. Fiir z(k) < 1 hingegen
bleibt v begrenzt, das System ist also bedingt stabil. Die genaue Definition der
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Stabilitat lautet:

Ein Sigma-Delta-Modulator ist stabil, wenn alle internen Zusténde (Integrator-
oder Resonatorausgénge) fiir alle erlaubten Eingangssignale fiir alle Zeiten begrenzt
bleiben.

Aufgrund der Komplexitidt von Multibit-Sigma-Delta-Modulatoren hoherer Ord-
nung erweisen sich theoretische Stabilitdtsuntersuchungen als schwierig und nur
bedingt zielfiihrend. In [25, S. 104] wurde eine hinreichende Bedingung fiir die
maximal mogliche Eingangsamplitude in Abhéngigkeit von der Filterordnung und
Bitauflosung des internen Quantisierers gefunden. Damit ergibt sich fiir einen SDM
mit einer Rauschiibertragungsfunktion n-ter Ordnung der Form

NTF = (1 —z )" (3.40)

und einem B Bit Quantisierer ein stabiler Betrieb, wenn sich die internen Zustdnden
zum Zeitpunkt null innerhalb des linearen Bereichs befinden und

max |z(n)| < 2871 +1 -2t (3.41)

gilt. Aus Gleichung (3.41) folgt, dass mit steigender Filterordnung die maximal
mogliche Amplitude fiir eine stabile Operation sinkt. Mit einer entsprechenden
Erhéhung der Bitauflosung des internen Quantisierers kann dies aber kompensiert
werden. Durch die Beachtung des maximalen Eingangsbereich des Quantisierers von
+2B8-1 wird auBerdem eine Abschiitzung des effektiven Nutzbereichs des internen
Quantisierers fiir das Signal ermdoglicht. Fiir einen 4 Bit SDM 3. Ordnung ergibt
sich beispielsweise ein Nutzbereich des internen Quantisierers von 62,5%. Der Rest
des Nutzbereichs wird vom Quantisierungsrauschen in Beschlag genommen.

Es sei hier noch einmal explizit darauf hingewiesen, dass es sich bei dieser Stabi-
litdtsbedingung nur um eine hinreichende Bedingung handelt, von einem stabilen
System kann also nicht auf Gleichung (3.41) geschlossen werden. Zudem wurden
diese Untersuchungen fiir ideale Schaltungsblocke durchgefiihrt, Gleichung (3.41)
sollte also nur zur Abschétzung dienen. Es empfiehlt sich, die Stabilitit wihrend
des gesamten Entwurfsprozesses simulatorisch zu verifizieren.

Polstellenoptimierung

Zur Verbesserung der Stabilitét existiert auch noch die Methode der Polstellen-
optimierung der NTF. Diese kommt vor allem bei Anwendungen mit 1 Bit SDM
héherer Ordnung vor, bei denen die Moglichkeit hoherer interner Bitauflosung nicht
besteht. Zur Wahrung der Stabilitdt werden hierbei die Polstellen néher an die
Nullstellen verschoben, um die Verstarkung des Quantisierungsrauschens auflerhalb
des Signalbandes zu reduzieren [36, S. 40]. Dies wirkt sich aber auch negativ auf
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das Rauschen innerhalb des Signalbandes aus. Fiir den Entwurf von SDM mit
hohem SNR bei begrenztem OSR ist dies jedoch ein grofler Nachteil. Deswegen
wird in der vorliegenden Arbeit die Stabilitiat ausschlieBlich durch die Verwendung
eines Multibitquantisierers gewéhrleistet, sodass die aggressivste Rauschformung
verwendet werden kann. Eine genauere Betrachtung der Polstellenoptimierung ist
somit im Rahmen dieser Arbeit nicht zielfithrend.

3.2.5 Modulatortopologie

Die bisherigen Abschnitte 3.2.1-3.2.4 ermdglichen die Herleitung eines SDM, wel-
cher unter den Randbedingungen einer gewiinschten Anwendung optimale Figen-
schaften beziiglich Quantisierungsrauschen aufweist. Nachdem die Uberlegungen
zu einer zufriedenstellenden N'TF fiir die gewiinschte Anwendung gefiithrt haben,
stellt sich die Frage nach der schaltungstechnischen Realisierung.

Es gibt eine Vielzahl an Maglichkeiten, wie die Ubertragungsfunktionen L, und
Ly des Schleifenfilters aus Abbildung 3.10 implementiert werden kénnen. Um alle
Topologien eines SDM mit | Eingéingen und m Riickkopplungen einheitlich zu be-
schreiben, wird eine allgemeine Zustandsmatrix (A BCD-Matrix) eingefiihrt. Diese
Matrix besteht aus den vier Untermatrizen A, B, C' und D, fiir die die zeitdiskreten
Zustandsgleichungen

Tlh+1) = A-T(k) + B- @Eg) (3.42)
o(k) = C- (k) + D- @EZD (3.43)

gelten, wobei 7 (k) der Eingangsvektor der Grifle [ x 1, ¥ (k) der Ausgangsvektor
der GroBe m x 1 und @ (k) der n x 1-Zustandsvektor des Schleifenfilters n-ter Ord-
nung zum Zeitpunkt k ist. Die Matrix A beschreibt die Verbindungen innerhalb
des Schleifenfilters, B beschreibt, wie Ein- und Ausgangssignale zum Schleifenfilter
gefithrt werden, wihrend mit C' und D die Berechnung des Ausgangs des Schlei-
fenfilters v(k) in Abhéngigkeit von den inneren Zustédnden des Filters und von den
Ein- und Ausgangssignalen erfolgt [25, S. 271].

Es gibt keine einheitlichen Koeffizienten fiir eine bestimmte Ubertragungsfunkti-
on L bei der Realisierung eines CT-SDM, weil diese von der Architektur des SDM
und auch vom Verhalten der DAU in der Riickkopplung abhéngen. Durch die Me-
thode, die Impulsantworten von CT- und DT-SDM vom Ausgang des Quantisierers
zum Eingang des Quantisierers zu den Abtastzeitpunkten in Ubereinstimmung zu
bringen, bleibt zwar die NTF exakt erhalten, aber die STF héngt von der Archi-
tektur und der DAU-Implementierung ab. Die Verwendung weiterer Bedingungen
fiir den SDM, und zwar das Festlegen der Funktionsverldufe der DAU und der
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Skalierung der maximalen Auslenkung der inneren Zustédnde des Filters auf die
maximale Aussteuerung des Quantisierers, macht jedoch eine eindeutige Zuordnung
eines Koeffizientensatzes zu einer bestimmten SDM-Topologie moglich.

Fiir den Entwurf eines CT-BPSDM mit guter Anti-Aliasing-Filterung kommen
nur eine begrenzte Anzahl an Topologien in Frage. Feed-Forward-Topologien um-
gehen die Anti-Aliasing-Filterung teilweise, weil das Eingangssignal auch nach dem
Schleifenfilter eingespeist wird, und sind somit keine Option. Fiir BPSDM verblei-
ben somit noch die Topologien vom Typ kaskadierter Resonatoren mit verteilter
Riickkopplung (engl. CRFB) fiir die Implementierung. Fiir mehr Informationen zu
anderen SDM-Topologien sei an dieser Stelle auf [37] und [38] verwiesen.

d d d.
w7 w| || W0 | i) w7 o)

i (7)

EC

(a) Fiir Aktiv-RC-Schleifenfilter geeignete Topologie.

865

ui(9) us(1)

Bl

DAU, | | DAU;

(I b1 S S|

(b) Fiir g, C-Schleifenfilter geeignete Topologie.
Abbildung 3.18: Riickkoppeltopologien fiir einen Bandpass->A-Modulator 6. Ordnung
Zwei Moglichkeiten sind fiir einen CT-BPSDM 6. Ordnung in Abbildung 3.18(a)

und 3.18(b) dargestellt. Die obere CRFB-Topologie ist geeignet fiir Schleifenfilter,
die mittels Aktiv-RC-Schaltungen mit OPV realisiert werden. Diese Realisierungs-
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art bietet den Vorteil, dass jeder Resonator an zwei separaten Knoten durch Riick-
kopplungen angesteuert werden kann. Fiir die konventionelle Zuordnung von L,
eines DT-SDM auf die Zustandsmatrix eines CT-SDM n-ter Ordnung sind n + 1
unabhéngige Riickkoppelpfade notwendig, d.h. ein CT-BPSDM 6. Ordnung bend-
tigt sieben DAU. Der siebente DAU kompensiert das ELD und gewiéhrleistet eine
stabile Operation. Fallen die Endpunkte zweier DAU-Pfade zusammen, wie das z.B.
beim letzten Resonator in Abbildung 3.18(a) der Fall ist, miissen fiir diese DAU
unterschiedliche Funktionsverldufe implementiert werden, damit es sich weiterhin
um voneinander unabhéngige Riickkoppelpfade handelt. Da in dieser Struktur au-
Ber fiir den letzten Resonator jeder Riickkoppelpfad einen separaten Zugangspunkt
zum Schleifenfilter hat, kann fiir sechs der sieben DAU der gleiche Funktionsver-
lauf genutzt werden, lediglich fiir den ELD-DAU ist eine andere Implementierung
notwendig.

Bei einer auf g,,C basierenden Filterstruktur ist Abbildung 3.18(a) nicht anwend-
bar, da nur ein ansteuerbarer Knoten pro Resonator in der Schaltung zur Verfiigung
steht. Somit muss fiir g,,,C-Filter die Topologie in Abbildung 3.18(b) genutzt wer-
den, bei der zwei Riickkoppelpfade pro Resonator auf einen Knoten zulaufen. Dieser
Unterschied macht die Implementierung drei unterschiedlicher DAU erforderlich,
weil im letzten Resonator wegen der ELD-Kompensation drei Riickkoppelpfade im
selben Resonatorknoten enden. Ausgehend von der Topologie in Abbildung 3.18(b)
ergibt sich fiir die ABCD-Matrix

A B
ABCD = (C D) (3.44)
0 g1 O 0 0 O
¢ 0 0 0 0 O
~|dis 0O 0 g3 O O
A= 0 0 ¢ 0 0 O (3.45)
0 0 dgs 0 0 ges
0 0 0 0 ¢ O
bl a; as 0
0 0 0 0
. 0 asz Qy 0
B= 00 0 0 (3.46)
0 as Qag ary
0 0 0 0
C=(0 00 0 dsr 0) (3.47
D=0 0 0 0) (3.48

Die Bestimmung der ABCD-Koeffizienten aus einer Ubertragungsfunktion L;
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und damit auch festgelegten N'TF fiir eine ausgewéhlte CT-SDM-Topologie erfolgt
automatisiert unter Verwendung eines von der Universitdt Ulm erstellten Mapping-
Skripts in Matlab. Durch die Vorgabe der Ubertragungsfunktion und der DAU-
Funktionsverldufe wird fiir den gewiinschten CT-SDM die ABCD-Matrix sowie
die NTF und STF berechnet. Durch die Skalierung der Koeffizienten liegt das
Maximum der STF und der Ubertragungsfunktionen der internen Knoten bei 0 dB.
Das Skript unterstiitzt auch Bandpassunterabtastung.

Aus den Matrixkoeffizienten ergeben sich dann schlussendlich die schaltungstech-
nischen Parameter fiir die zu entwerfenden Schaltblocke, auf die beim Entwurf des
SDM in Abschnitt 4.2 eingegangen wird.
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4 Entwurf des Empfingers

4.1 Systemiibersicht

Mit Blick auf die zukiinftige Entwicklung schreitet die Verschiebung der Aufga-
benverteilung innerhalb von Empfangern immer weiter hin zur digitalen Doméne
und zu flacheneffizienten Schaltungen. Um dieser Entwicklung Rechnung zu tragen,
wurde fiir den Empfangerpfad sperzifiziert, keine passiven integrierten Spulen zu
implementieren und nur einen unsymmetrischen Signaleingang zu verwenden. Da-
mit wird die Flédche fiir einen zweiten Eingang eingespart, jedoch muss dafiir nun
die Umwandlung in ein symmetrisches Signal im Empféingerpfad mittels aktivem
Balun in der LNA-Stufe erfolgen. Abbildung 4.1 zeigt den zu implementierenden
analogen Empfangspfad.

Analoges HF- Digitales niedrigaufgeldstes
Eingangssignal HF-Ausgangssignal
5 LNA+ Bandpass-XA-
Balun Modulator

Abbildung 4.1: Blockdiagramm der verwendeten direkt digitalisierenden Empfingerarchitektur.

Damit die Funktionsfédhigkeit eines direkt digitalisierenden Empfangers fiir Mobil-
kommunikation innerhalb eines Sendeempféangers untersucht werden kann, wurden
die Randbedingungen fiir das zu entwerfende System auf die Werte in Tabelle 4.1
festgelegt. Die Wahl der Tragerfrequenz zu frp = 750 MHz mit einer Bandbreite
von fgw = 20 MHz und einer Empfangsempfindlichkeit bis zu Py ay min = —90 dBm
dient dabei als Repréasentation fiir die Vielzahl vorhandener Mobilfunkbéander im
Niedrigfrequenzbereich von 450 MHz mit LTE-Band 31 bis 900 MHz fiir LTE-Band
26 [39]. Im Rahmen der vorliegenden Arbeit wird ein Signal als empfangen definiert,
wenn am Ausgang ein SNDR von mindestens 0 dB vorliegt (siehe Abschnitt 2.7.4).

In Sendeempfingern fiir FDD-Systeme (Frequenzduplex, engl. Frequency
Division Duplez) wie im UMTS und LTE Standard besteht typischerweise die
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Herausforderung, dass kein vollstdndiges Herausfiltern des eigenen Sendesignals
(TX) vom Empfangspfad erfolgt und somit ein leistungsstarker Stoérer im Duplex-
abstand zum Empfangssignal vorhanden ist. Der Empfinger muss in der Lage sein,
diese Storleistung ohne Funktionsbeeintriachtigung zu verarbeiten und die vom
System erwartete Empfindlichkeit zu erreichen. Ein zusétzliches Zwischenfilter zu
implementieren um die maximale Aussteuerung der Nachfolgestufen zu verringern,
wire aufgrund des geringen relativen Frequenzabstands sehr teuer und die
zusitzliche Einfiigeddmpfung wirkt sich negativ auf Rauschzahl des Systems aus.
Die maximale Storleistung wurde auf Py yax = —30 dBm spezifiziert.

Tabelle 4.1: Ubersicht der Entwurfsparameter fiir den Empfiingerpfad.

Parameter Grofie
fRF 750 MHz
Iew 20 MHz

Pg,av,min -90 dBm
PH,Max -30dBm
T 300K
NF 10,8dB
Pxth —100,8 dBm
DRgB sys 84dB

Fiir ein leistungsangepasstes System ergibt sich fiir die thermische Rauschleistung
bei Raumtemperatur (7" = 300 K) im Signalband am Eingang [40]

Pxrn = kT few (4.1a)
PNTh =10 log10(1000 : kBTwa) dBm (41b)
= —100,8 dBm. (4.1c)

Damit resultiert nach Gleichung (2.25a) bei minimaler Empfangsleistung (Pgi; =

Py av min) Mit Pxp = Py fiir das eingangsbezogene SNDR

P, av,min
SAU)RdBﬁmzzlologK,( i; : ) dB

NTh

(4.2)
=10,8dB

und gleichzeitig bei einem ausgangsbezogenen SNDR von SNDR4p ays = 0dB die
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zu erreichende Rauschzahl des System zu

NF :SNDRdB@in - SNDRdB,aus

4.3
=10,8dB. (43)

Die Anforderung einer Empfindlichkeit von Py sy min = —90 dBm wurde formuliert,
weil erfahrungsgeméfl wihrend des Entwurfsprozesses parasitire Effekte zu einer
Reduzierung der Empfindlichkeit fithren. Der Systementwurf orientiert sich aber an
der theoretisch maximalen Empfindlichkeit von Pyt = —100,8 dBm, um prinzipiell
eine moglichst hohe Empfindlichkeit des Systems zu erreichen.

Damit ein direkt digitalisierender Empfanger eine Empfindlichkeit in diesem
Bereich aufweisen kann, muss das im SDM verursachte Rauschen wesentlich geringer
als das thermische Rauschen des Eingangssignal sein. Fiir den SDM-Entwurf wird
deswegen eine Quantisierungsrauschleistung von 10 dB unterhalb des thermischen
Rauschens angestrebt. Dies fithrt lediglich zu einer Degradation der Empfindlichkeit
von maximal 0,4 dB.

Ausgehend von der spezifizierten maximalen Storleistung und angestrebten
Rauschleistung ist eine grobe Abschéatzung des benttigten dynamischen Bereich
des Systems moglich. Dabei muss beriicksichtigt werden, dass der SDM abhéngig
von der Implementierung nur unterhalb der Vollaussteuerung des internen Quanti-
sierers stabil funktionieren (sieche Abschnitt 3.2.4). Fiir diese Abschétzung wird
von einer stabilen Operation bis 3 dB unterhalb der Vollaussteuerung ausgegangen.
Filtereffekte des Storers durch die STF des SDM oder die Anpassung des LNA
sind nur gering und werden hier nicht beriicksichtigt. Dann ergibt sich fiir den
erforderlichen DR des Systems

DRdB,sys = PH,Max — (PNTh —10 dB) +3dB

4.4
~ 84 dB. (4.4)

Um die gesetzten Anforderungen an das System zu erfiillen, ist die Wahl einer
geeigneten Technologie ein wichtiger Schritt. Fiir den Leistungs- und Fléachenver-
brauch eines direkt digitalisierenden Empfiangers spielt die Strukturgrofie und die
erreichbare Geschwindigkeit der Transistoren eine entscheidende Rolle. Fiir die Im-
plementierung wird deswegen eine planare 28 nm CMOS-Technologie von TSMC
verwendet. Diese Technologie bietet sehr hohe Integrationsdichten sowie Transisto-
ren mit fr > 200 GHz.
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4.2 Entwurf des Sigma-Delta-Modulator

Fiir die Implementierung von so komplexen Schaltblécken wie SDM wird die Top-
down-Entwurfsmethodik verwendet. In der vorliegenden Arbeit beginnt dieser Pro-
zess mit dem Entwurf eines abstrakten Systemmodells eines SDM, der die geforder-
ten Entwurfsparameter erfiillt. Daran ankniipfend folgen Untersuchungen zu einigen
Modifikationen des Systemmodells mit Hinblick auf die spétere schaltungstechni-
sche Realisierung. Nachdem eine zufriedenstellende SDM-Architektur gefunden ist,
erfolgt schrittweise die Umsetzung der einzelnen Schaltblocke des SDM in Tran-
sistorschaltungen und die simulatorische Verifikation der Implementierungen, bis
schlussendlich der gesamte SDM funktional als integrierte Schaltung vorliegt.

4.2.1 Architektur

Um die Anforderungen in Tabelle 4.1 zu erfiillen, gibt es verschiedene Topologie-
moglichkeiten fiir den SDM. Aufgrund der hohen Tragerfrequenz frp = 750 MHz im
Vergleich zur Signalbandbreite fgw = 20 MHz eignet sich eine BPSDM-Topologie
am besten zur Digitalisierung. Damit auf ein zusétzliches AAF im Empfangspfad
verzichtet werden kann, fallt die Wahl auf eine CT Implementierung. Durch die hohe
Tréagerfrequenz von frrp = 750 MHz ist eine verbrauchsarme Implementierung des
Schleifenfilters mittels Aktiv-RC-Filterstruktur ungeeignet. Fiir diese Realisierung
bendstigen die Aktiv-RC-Filter Operationsverstéarker (OPV) mit einer Bandbreite
von 750 MHz. Unter der Annahme, dass der OPV zumindest eine Verstirkung von
60 dB aufweisen muss, resultiert das in einem notwendigen fr von 75 GHz. Diese
erforderliche Transitfrequenz befindet sich schon in der Nahe der Technologiegrenze
und es ist deswegen ein hoher Leistungsverbrauch fiir diesen Filtertyp zu erwarten
[41].

Fiir eine verbrauchsarme schaltungstechnische Realisierung des Schleifen-
filters verbleibt also nur eine auf g,,C basierten SDM-Topologie, wie sie in
Abbildung 3.18(b) dargestellt ist. Der zu entwerfende SDM erfordert somit die
Implementierung von drei unterschiedlichen DAU-Funktionsverldaufen.

Der geforderte dynamische Bereich von 84 dB ist erreicht, wenn der SDM bei maxi-
maler Aussteuerung das Eingangssignal mit SNRqg = 84 dB digitalisiert. Um diese
anspruchsvolle Auflésung mit einer iiberschaubaren Topologie zu verwirklichen,
ist die Verwendung einer moglichst aggressiven NTF ohne jegliche Polstellenopti-
mierung empfehlenswert. Die Gewéhrleistung der Stabilitdat erfolgt geméfl der in
Abschnitt 3.2.4 angestellten Uberlegungen. Aus Gleichung (3.41) lésst sich ableiten,
dass, solange die Bitauflosung B des internen ADU die Tiefpassfilterordnung n des
SDM um mindestens eins iibersteigt, der SDM zumindest bis zu einer 50%-igen
Aussteuerung des internen ADU stabil ist.

Unter Beriicksichtigung dieser Einschriankungen erfolgt nun eine erste Abschét-
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zung verschiedener SDM-Topologien auf der Grundlage von Gleichung (3.32) in
Bezug auf die erzielbare Auflésung. Verbesserungen durch Nullstellenoptimierung
der NTF werden mit beriicksichtigt. Tabelle 4.2 listet die berechneten SQNR fiir
in Frage kommende stabile BPSDM auf. In der vorliegenden Arbeit wird fiir die
Realisierung der NTF eines BPSDM die z — —2z? Substitution einer NTF fiir
TPSDM verwendet (vgl. Abschnitt 3.2.3), d.h. die Frequenzbénder mit dem ge-
ringsten Quantisierungsrauschen befinden sich fiir den BPSDM an den Stellen
}1 fs + 5 fs. Somit ist das OSR und die entsprechende Abtastrate nur noch von der
Entscheidung abhéngig, ob Bandpassunterabtastung verwendet wird, ansonsten
steht das OSR aufgrund der vorgegebenen Signalbandbreite fest.

Tabelle 4.2: Berechnung des SQNR verschiedener idealer Bandpass-3A-Modulator-Topologien
mittels Gleichung (3.32) unter Einbeziehung einer nullstellenoptimierten NTF fiir
Bandpass- und Bandpassunterabtastung eines Signals mit fgw = 20 MHz zentriert
um frrp = 750 MHz.

Ordnung  Bits des fs OSR SQNRgg
des BPF int. ADU

4 3 600MHz 15  69,2dB
4 3 1GHz 25 80,3dB
4 3 3GHz 75 104,2dB
4 4 600MHz 15  75,3dB
4 4 1GHz 25  86,4dB
4 4 3GHz 75 110,2dB
6 4 600MHz 15 94.8dB
6 4 1GHz 25 110,3dB
6 4 3GHz 75 143,7dB

Aus Tabelle 4.2 Tabelle geht hervor, dass ohne Nutzung von Unterabtastung
schon BPSDM ab 4. Ordnung potentiell fiir die Anwendung geeignet sind. In die-
sem Fall erreichen alle gelisteten SDM eine Auflésung von mehr als 100 dB. Fiir
Bandpassunterabtastung kommt nur ein BPSDM 6. Ordnung fiir eine Implementie-
rung in Betracht. Da es sich bei diesen Berechnungen noch um ein komplett ideales
System handelt, muss bei der Wahl einer Topologie beachtet werden, dass ein aus-
reichender Abstand zum tatséichlich gesteckten Ziel existiert. Einschrénkungen wie
die begrenzte maximale Aussteuerbarkeit des SDM fiir eine stabile Operation oder
nicht ideale Eigenschaften des Schleifenfilters reduzieren das erreichbare SQNR
signifikant. Vor allem der 4 Bit BPSDM 6. Ordnung mit fs = 1 GHz erscheint mit
dem Ziel einer moglichst leistungsarmen Implementierung sehr vielversprechend,
weil durch die Nutzung von Unterabtastung und der damit geringeren Abtastrate
der Leistungsverbrauch der Taktgenerierung und des Digitalteils allgemein sinkt
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4.2 Entwurf des Sigma-Delta-Modulator

(vgl. Abschnitt 3.2.3).

Fiir genauere Analysen eines SDM ist die Programmierung und Simulation eines
Systemmodells notwendig. Fiir die vorliegende Arbeit wurde dazu Simulink und
Matlab verwendet.

Der erste Schritt ist die Wahl einer geeigneten NTF. Basierend auf den Emp-
fehlungen von [21, S. 152] fiir stabile SDM-Entwiirfe dient eine auf fg = 1 GHz
normierte inverse Tschebyscheff-Tiefpassfilterfunktion 3. Ordnung mit der Signal-
bandbreite fgw = 20 MHz und 100 dB Dampfung im Sperrband als Ausgangspunkt
fiir die NTF.

B 2% — 2,088222 +2,08822 — 1
T 17,619223 + 18,711222 + 11,1985 + 2,1301

NTF(z) (4.5)
Die ausgewahlte SDM-Topologie benotigt jedoch keine polstellenoptimierte NTF
fiir eine stabile Funktion, weswegen zugunsten einer aggressiveren NTF eine ent-
sprechende Modifizierung des Nennerpolynoms der Ubertragungsfunktion erfolgt.

32 222 +2 2z — 1
NTF(z) = z ,98822% 4 298822 (4.6)

23

Die Nullstellen liegen bei

/3 /a
Jopa =0, fo2= TfBW ~ 0,87 fw, Joz = _TfBW ~—087fpw.  (4.7)

Diese entsprechen zwar nicht ganz dem berechneten Optimum von Gleichung (3.19),
es wird jedoch noch immer eine Verbesserung von = 6,7 dB im Vergleich zur NTF
ohne Nullstellenoptimierung erreicht. Die Bandpasstransformation fiihrt schliefllich

zZu
26 42088224 + 2,988222 + 1

6

NTF(z) = (4.8)

Damit die Berechnung der Koeffizienten der SDM-Topologie durchgefiihrt wer-
den kann, fehlt noch die Festlegung der DAU Prototypen. Abbildung 4.2 zeigt
die zeitlichen Verlaufe, die fiir die nachfolgende Untersuchung des Schleifenfilters
verwendet werden. Damit alle DAU Pfade unabhéngig voneinander sind, besitzt
jeder Prototyp ein anderes Tastverhéltnis D, mit einer Verzogerungszeit von % zur
Nachbildung des ELD. Beim DAU; handelt es sich um einen Non-Return-To-Zero
Prototyp (NRZ), da der Ausgang fiir eine komplette Abtastperiode konstant ist.
Bei sténdiger Aussteuerung dieses DAU kehrt dessen Ausgang also nicht auf null
zuriick. Bei DAU, und DAUj3 liegen dagegen Return-To-Zero (RZ) Prototypen
vor, die bei stindiger Ansteuerung periodisch auf den Nullwert zuriickkehren. Alle
Prototypenfunktionen miissen denselben Flacheninhalt aufweisen, weswegen bei
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4L I_._.—i DAU1 Prototyp | |
\ i | —_—— DAU2 Prototyp
L | |
: A DAU3 Prototyp
2L —_— l— - = |
R
| I ;
1+ | ! |
| |
0 o — — I
0 % TS % 2TS

Abbildung 4.2: Drei voneinander unabhéngige DAU Prototypen mit unterschiedlichen Tastver-
haltnissen und ELD = % DAU; ist ein NRZ-Typ und DAU,; und DAU; sind
RZ-Typen mit einem Tastverhiltnis von jeweils D. = 50% und D. = 25%.

kleineren Tastverhéltnissen die Amplitude steigt.

Aus dem in Abbildung 4.3(a) dargestellten Frequenzspektrum der Systemsimu-
lation ist deutlich der gewiinschte Verlauf der NTF zu erkennen. Das simulierte
SQNR weicht nur wenige dB von der initialen Abschétzung in Tabelle 4.2 ab. Eine
erste theoretische Abschétzung bietet somit eine effektive Grundlage, ziigig passen-
de SDM-Topologien fiir eine bestimmte Anwendung zu finden. Abbildung 4.3(b)
zeigt die simulierte STF des Systems, wobei deutlich die inhérente AAF erkennbar
ist. Der geformte Rauschboden stellt die Detektionsgrenze des Signals bei der Si-
mulation der STF dar. Die STF nimmt mit steigenden Frequenzen periodisch ab,
dadurch kann fiir hohere Frequenzen die STF nicht mehr bestimmt werden, da das
Signal nicht mehr vom Quantisierungsrauschen unterschieden werden kann.

Bei der Berechnung der Koeffizienten werden die Impulsantworten von CT-SDM
und DT-SDM zu den Abtastzeitpunkten in Ubereinstimmung gebracht, d.h. die
Wahl der DAU Prototypen hat auf die erreichbare Auflésung nur einen geringen
Einfluss, da die gew#hlte NTF erhalten bleibt (vgl. Abschnitt 3.2.5). Untersuchun-
gen mit verschiedenen NRZ- und RZ-DAU zeigten keine signifikanten Unterschiede.
Die erreichte Auflosung schwankte um maximal 1dB. Die spateren Untersuchungs-
ergebnisse gelten somit unabhéngig von den DAU Funktionsverldufen.

Natiirlich hdngen die Koeffizienten des SDM selbst von den zeitlichen Verlaufen
ab. Viele dieser Koeffizienten repréasentieren indirekt die Spannungsverstirkung
oder Transkonduktanz der einzelnen Schaltblocke. Fiir eine schaltungstechnische
Implementierung mit geringem Leistungsverbrauch sind deshalb moglichst kleine
Koeffizienten vorteilhaft. Ein anderer Gesichtspunkt betrifft die Implementierung
der DAU Prototypen selbst. NRZ-Typen und RZ-Typen mit D, = 50% koénnen
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O T T T T
A 250
~
=
& -100
SQNR =105,0dB
-150 : : : :
0 0,1 0,2 0,3 0,4 0,5
f/ GHz
(a) Simuliertes Frequenzspektrum fiir fg;, = 745 MHz.
0 :
-20

|STF(f)[* / dB
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-100
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f/ GHz
(b) Signaliibertragungsfunktion.

Abbildung 4.3: Simuliertes Spektrum und STF eines idealen 4 Bit zeitkontinuierlichen Bandpass-
Y A-Modulator 6. Ordnung mit fs = 1 GHz und OSR = 25 fiir ein sinusformiges
Eingangssignal mit einer Signalamplitude von 3 dB unterhalb des internen Aus-
steuerbereichs.

vergleichsweise einfach unter Verwendung der schon vorhandenen Abtastrate ver-
wirklicht werden. Andere Tastverhéltnisse dagegen erfordern zusétzlichen Schal-
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4 Entwurf des Empfangers

tungsaufwand und damit héheren Leistungsverbrauch und sollten deshalb vermie-
den werden. In der endgiiltigen SDM-Topologie wurde deshalb auf die Verwendung
der in Abbildung 4.4 dargestellten DAU Prototypen abgezielt. Der NRZ-Typ mit
ELD = 1T, ersetzt den RZ mit D, = 25% und ELD = T? In der finalen Realisie-
rung stellte sich heraus, dass der RZ-Prototyp ein Tastverhéltnis von D. = 54%
aufweist. Deswegen wurden fiir diesen RZ-Typen die SDM-Koeffizienten neu ermit-
telt und in der finalen Implementierung umgesetzt. Die Hintergriinde dazu werden
in Abschnitt 4.2.9 zur Taktgenerierung erlautert. Die berechneten Koeffizienten fiir
die angegebenen DAU Prototypen sind in Tabelle 4.3 gegeniibergestellt.

3+ DAU, Prototyp | -
—_—— DAUza Prototyp

2L Fr———— DAU2b Prototyp | -
————— DAU3 Prototyp

Ol ]

0 L Ty 5T 27Ty
T

o
~
o

Abbildung 4.4: Implementierungsziel fiir die DAU Prototypen. DAU; und DAUj; sind NRZ-DAU
mit ELD = % bzw. ELD = T;. In der finalen Implementierung wurde anstelle
des RZ-DAU mit D, = 50% (DAUy,) ein Tastverhéltnis von D, = 54% (DAUy;)
realisiert.

Das zu entwerfende Schleifenfilter besteht im Prinzip aus drei aufeinanderfolgen-
den Resonatoren. Mit Blick auf die notwendige schaltungstechnische Implemen-
tierung ist offensichtlich, dass anndhernd ideale Resonatoren mit sehr hoher Giite
und Aussteuerbarkeit nicht realisierbar sind. Somit stellt sich die Frage, wie sich
begrenzte Resonatorgiiten auf die maximale Auflosung auswirken. Abbildung 4.5
zeigt das erreichte SQNR fiir 4 Bit CT-SDM 4. und 6. Ordnung in Abhéngigkeit
von der Resonatorgiite. Durch die begrenzte Giite verschieben sich die Nullstellen
der NTF in der z-Ebene zum Inneren des Einheitskreises, wodurch das Quantisie-
rungsrauschen im Signalband grofler wird. Ein 4 Bit CT-BPSDM 6. Ordnung mit
le}—SF = % Bandpassunterabtastung erfordert demzufolge Resonatoren mit ) > 45,
um die gewiinschte Auflosung zu erreichen. SDM mit noch kleineren Abtastraten
wiéren fiir diese Auflésung nur fiir Filter noch hoherer Ordnung machbar. Mit kon-
ventioneller Abtastung bei fs = 3 GHz ist auch die Implementierung eines Filters
4. Ordnung vorstellbar, diese erfordert aber ebenfalls Resonatoren mit () > 25.

60



4.2 Entwurf des Sigma-Delta-Modulator

Tabelle 4.3: Koeffizienten eines idealen 4 Bit zeitkontinuierlichen Bandpass->XA-Modulator 6. Ord-
nung entsprechend der Topologie in Abbildung 3.18(b) mit OSR = 25 und f;‘—SF =3
fiir verschiedene DAU-Prototypen.

Koeffizient DAU nach Abb. 4.2 DAU nach Abb. 4.4 DAU nach Abb. 4.4

fiir DAU,, fiir DAUq,
b1 0,4777 0,4777 0,4671
c1 4,4229 4,4229 4,5268
C3 4,7856 4,7856 4,9224
Cs 4,4320 3,7980 3,7540
di3 0,9428 0,9428 0,9366
dss 1,7850 1,1765 1,2421
ds7 1,1891 1,8040 1,7592
go1 —4,9055 —4,9055 —4,7929
43 —4,6403 —4.,6403 —4.,5114
965 —5,1268 —5,9832 —6,0521
ay —0,3337 —0,3337 —0,5064
as 0,6869 0,6869 0,7329
as —1,2012 —1,2012 —1,5402
ay 1,2744 1,2744 1,3772
as —0,5175 —2,4836 —2,7854
ag 0,7033 1,0096 1,3035
ar 1,1350 —1,4754 —1,1571

Damit die Vorteile einer niedrigeren Abtastrate erlangt werden konnen, gilt es
die Herausforderung zu meistern, Resonatoren mit () > 45 zu entwerfen, die sich
selbst bei maximaler Aussteuerung des Modulators noch linear verhalten. In der
vorliegenden Arbeit wird sich auf die Implementierung eines 4 Bit BPSDM 6.
Ordnung mit fs = 1 GHz festgelegt, wobei fiir alle Resonatoren ) = 50 gilt. Das
simulierte SQNR liegt mit diesen Eigenschaften bei 88,7 dB.

Bei den durchgefiihrten Systembetrachtungen in Matlab sind alle Signalknoten
auf eine Amplitude von 1 normiert. Fiir die Ubertragung des Systemmodells in
den Schaltungssimulator Cadence wird eine Skalierung innerhalb der Signalkette
vorgenommen, um u.a. den verwendeten Halbleiterprozess zu beriicksichtigen sowie
eine leistungseffiziente Implementierung zu ermdoglichen.

Bevor der Entwurf von SDM-Schaltblécken auf Transistorlevel erfolgt, wird zu-
néchst das gewéhlte Systemmodell mit begrenzter Resonatorgiite in Cadence {iber-
tragen und dessen Funktionalitit verifiziert. Die auf der SDM-Topologie in Abbil-
dung 3.18(b) basierte Ubertragungsfunktion des ersten Resonators mit begrenzter

61



4 Entwurf des Empfangers

100

90

80

70

60

SQNR / dB

50

40

30

SQNR / dB
8

D
S

40

(b) 4 Bit zeitkontinuierlicher Bandpass-~A-Modulator 6. Ordnung.

Abbildung 4.5: Simuliertes SQNR in Abhéngigkeit der Resonatorgiiten fiir eine Eingangsampli-
tude von 3 dB unterhalb des internen Aussteuerbereichs. @) entspricht der Giite
von allen Resonatoren im Schleifenfilter.

Giite fiir beliebige fg ergibt sich zu

S .
QR,sys(S) = /s mit  wo1ss = fsv/—ga1c1. (4.9)

2 wo,1,sys 2
5%+ Q1 S+w0,1,sys
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4.2 Entwurf des Sigma-Delta-Modulator

Auf der Schaltungsebene werden die Resonatoren mit Parallelschwingkreisen mo-
delliert, die Ubertragungsfunktion des ersten Resonators lautet [17, S. 1521]

Rp 1wo0,1

U (8) Q . 1
G — —a — 1 t = . 410
Cranl®) =T () = 927 Tsvud, M VIG o

Abbildung 4.6 zeigt die Implementierung des Systemmodells im Schaltungssi-
mulator. Das Schleifenfilter besteht aus jeweils drei Parallelschwingkreisen, wobei
den ersten beiden Resonatoren eine Transkonduktanzverstédrkerstufe folgt. Die
Quantisierung des Signals erfolgt in der Spannungsebene, deswegen folgt dem letz-
ten Resonator ein Spannungsverstarker. Der interne 4 Bit Quantisierer sowie die
Taktgenerierung inklusive der RZ- und NRZ-DAU-Ansteuerung werden zunéchst
mit VerilogA-Verhaltensmodellen implementiert. Die RZ-DAU-Ansteuerung leitet
sich aus der NRZ-Ansteuerung mittels des NRZ2RZ-Block ab. Der NRZ-DAU
mit ELD = 17T} bendtigt fiir die zusétzliche zeitliche Signalverzogerung noch den
TD-Block (engl. Time Delay) und fiir die Wandlung des thermometercodierten
Quantisiererausgangs zum Binédrcode ist noch der T2B-Block notwendig. Da die
Resonatoren einen Eingangsstrom in eine Ausgangsspannung umwandeln, miissen
die DAU selbst und auch der LNA als Transkonduktanzverstérker realisiert werden.
Die Quellcodes aller verwendeten VerilogA-Modelle sind in Anhang A gelistet.

L Ry L Ry L Ry
=L Loc [1=22 2 L0, [] =22 2 Lo ]2
2 T 2 2 T 2 2 T 2
Usig A 4 Uso.bs
1 } GTJ Gn} Gy T2B o
D
L R L Rp> L R
ud =2C, el =2 =20, e = =2C; F3 | I
2 2 2 15
NRZ
[DAU 17 1DAU.3 - IDAL 5T
= — -
A
[I)/\U 1 II)AUJ II)/\U<5 ]
— — — D
1[)&# 1[&.4 IIM(
Inau Ipaua Ipaus { ﬂ NRZ2RZ }-*
P — —
Tonvs ‘— Taktgenerierung U
JAY \—‘:‘ e
1|)/\U.7 { “ D }>
&

Abbildung 4.6: Ideale Implementierung des Bandpass->A-Modulator 6. Ordnung im Schaltungs-
simulator.

Um den voraussichtlichen Stromverbrauch fiir das Filter und die DAU zu begren-
zen, wird der erste Resonator auf eine maximale Signalamplitude von Igi, = 100 pA
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skaliert. Somit folgt fiir den ersten DAU eine maximale Aussteuerung von
Ipaua = V2- Ig, ~ 141 A, (4.11)

unter der Annahme, dass das Verhiltnis von Eingangssignalamplitude und maxi-
malem DAU-Strom der maximalen Aussteuerung des internen ADU entspricht und
demzufolge eine stabile Operation gewéhrleistet ist. Diese Skalierung der DAU-
Strome erfolgt fiir alle DAU. Fiir den internen Quantisierer existiert bereits ein 4
Bit Flash ADU Design, das fiir den BPSDM-Entwurf verwendet werden kann. Des-
sen maximaler Nutzbereich legt den Spannungsaussteuerbereich fest und dient als
Basis fiir die VerilogA-Beschreibung des idealen Quantisierers. In Tabelle 4.4 erfolgt
die Zuordnung der Koeffizienten aus der Systemsimulation zu den Parametern der
einzelnen Schaltungsblocke. In der letzten Spalte sind die Dimensionierungsparame-
ter fiir die Implementierung gelistet. Durch die Skalierung der DAU-Stréme miissen
dementsprechend auch die Parameter des Bandpassfilters angepasst werden. Damit
weiterhin derselbe SDM realisiert wird, muss die Gesamtverstarkung aller Schlei-
fenpfade erhalten bleiben. Wie sich dabei die Verstarkung auf die einzelnen Blocke
verteilt, spielt auf der Systemebene keine Rolle. Verringerte DAU-Strome fithren
somit zu hohen Resonanzwiderstdnden und Transkonduktanzen im Schleifenfil-
ter. Bei den festgelegten Impedanzniveaus ist noch gewéhrleistet, dass auftretende
parasitire Effekte durch die DAU auf die Filteriibertragungsfunktion nur eine un-
tergeordnete Rolle spielen. Die Aufteilung der Verstédrkung innerhalb des BPSDM
wird in den nachfolgenden Abschnitten zu den jeweiligen Komponenten genauer
erlautert.

Die Verifikation des fertigen BPSDM-Modell in Cadence erfolgt iiber eine Tran-
sientsimulation mit anschlieBender Berechnung des SQNR und einem Vergleich der
Resultate mit der Simulink-Simulation. Hierbei ist ein Mindestmafl an Kenntnissen
der Einstellungsmoglichkeiten beziiglich der Genauigkeit von Transientsimulationen
notwendig. Denn die Standardgenauigkeitseinstellungen (errpreset in Cadence) wie
conservative oder moderate sind fiir die Simulation von Schaltungen mit hochgii-
tigen Resonatoren unzureichend. Mit den Parametern lteratio, method und relref
in den transient options lasst sich aber die Genauigkeit der Transientsimulation
stark verbessern. Um das Ausmafl der mangelnden Simulationsgenauigkeit her-
vorzuheben, dass durch die ausschlielliche Verwendung der Standardeinstellung
conservative resultiert, zeigt Abbildung 4.7 das simulierte Frequenzspektrum des
BPSDM fiir verschiedene Genauigkeitseinstellungen. In Tabelle 4.5 sind die jeweili-
gen Einstellungen und das berechnete SQNR aufgelistet. Das ermittelte SQNR bei
der genauesten Simulation stimmt bis auf wenige dB mit der Simulink-Simulation
iiberein, der BPSDM konnte also erfolgreich im Schaltungssimulator verifiziert
werden. Der Unterschied des SQNR im Vergleich zur Simulation mit Standardein-
stellung ist mit mehr als 25dB betréchtlich. Untersuchungen des SDM sind mit
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4.2 Entwurf des Sigma-Delta-Modulator

Tabelle 4.4: Korrespondenztabelle fiir die Koeffizienten des X A-Modulator-Systemmodells und die
Schaltungsparameter. Die letzte Spalte gibt die Werte fiir die finale Implementierung

an.
System- Schaltungs-  Implementierte
parameter parameter Werte
a Ipau 141,4 uA
as Ipaua 379,1 pA
as Ipaus 212,6 uA
Qg jDAUA 352,1 },LA
as Ipaus 380,1 nA
as Ipaus 329.4 pA
ar jDAU,? 157,9 HA
d13 GT,l 2,48 mS
d35 GT’Q 6,51 mS
ds7 Gy 6,97
= Uqgr 412,5mV
L. /=gma for 741,3 MHz
£/ 0ascs foz 750 MHz
L./ =g650s fos 758,7 MHz
@1 @1 50
Q2 Q2 50
(3 o5 50
e Rp, 2kQ
e Rp 2Kk
o Rp3 8kQ
- Ly 8,59 nH
- Ly 8,49 nH
- L3 33,6 nH
- Cy 5,37 pF
- CQ 5,31 pF
- Cs 1,31 pF

den Standardeinstellungen somit praktisch unmdoglich. Fiir alle nachfolgenden Sys-
temsimulationen werden immer die Einstellungen der Zeile 3 in Tabelle 4.5 benutzt,
diese Option bietet zwar eine etwas geringere Genauigkeit, dafiir reduziert sich
aber die Simulationszeit und gleichzeitig werden Konvergenzprobleme grofitenteils
vermieden.

Die erfolgreiche Implementierung des idealisierten BPSDM ermdoglicht nun die
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Abbildung 4.7: Simuliertes Frequenzspektrum des idealisierten 4 Bit zeitkontinuierlichen
Bandpass-¥A-Modulator 6. Ordnung mit fs = 1GHz und OSR = 25 fiir
fsig = 745 MHz und Is;; = 100 pA fiir Einstellung 1 und 4 in Tabelle 4.5.

blockweise Ersetzung mit Schaltkreismodellen auf Transistorebene und die Un-
tersuchung der Effekte auf das gesamte System, bis schlussendlich der komplette
Modulator als Schaltkreis implementiert ist.

Das Schleifenfilter ist die wichtigste Komponente des SDM und wird als ers-
tes betrachtet. Die Grundstruktur entspricht der eines g,,C L-Filters, wobei die
Induktivitdten mittels Gyratoren realisiert werden, um die Verwendung von Spu-
len zu umgehen. Abbildung 4.8 zeigt das dazugehorige Blockschaltbild. Um eine
moglichst gute Performanz beziiglich Nichtlinearitdt und Stromverbrauch zu erzie-
len, werden fiir die aktiven Spulen und die Transkonduktanzverstéirker zwischen
den Resonatoren verschiedene Strukturen entworfen. Damit eine stabile Funktion

Tabelle 4.5: Simuliertes SQNR fiir den idealisierten 4 Bit zeitkontinuierlichen Bandpass-XA-
Modulator 6. Ordnung mit fg = 1GHz und OSR = 25 fiir fg; = 745MHz und
fSig = 100 nA fiir verschiedene Genauigkeitseinstellungen. Ist fiir eine Option kei-
ne Angabe vorhanden, verwendet der Simulator die durch errpreset vorgegebene

Einstellung.
Einstellung errpreset lteratio  method relref SQNR/dB
1 conservative — — 58,1
2 conservative 1,0 - 71,0
3 conservative 1,0 traponly 76,6
4 conservative 1,0 traponly  pointlocal 83,6
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Abbildung 4.8: Blockschaltbild des Schleifenfilters.

des SDM sichergestellt werden kann, muss zudem die Gleichtaktverstarkung beim
Filterentwurf betrachtet und < 0dB gehalten werden.

Durch die Festlegung der DAU-Strome und der Impedanzniveaus und Giiten
der Resonatoren resultieren fiir alle Filterkomponenten die grundlegenden Para-
meter, die in Tabelle 4.4 aufgelistet sind. Das ermdoglicht den Einzelentwurf der
Komponenten, welche in den nachfolgenden Abschnitten vorgestellt werden.

Theoretisch ist es moglich, die Verstarkung zwischen den Komponenten so auf-
zuteilen, dass der Spannungsverstérkerblock eingespart werden kann (fiir Gy = 1).
Fiir diese Implementierung wurde darauf verzichtet, da die Verstirkung dieses
Blocks nicht zweckméfig auf den Resonator oder die DAU verlagert werden kann,
entweder erhoht sich das Impedanzniveau so stark, dass selbst kleinste parasitére
Effekte einen signifikanten Einfluss auf den Resonator haben, oder die maxima-
len DAU-Strome am dritten Resonator und damit deren Stromverbrauch erhchen
sich um das siebenfache. Um diesen Block sinnvoll einzusparen, muss wihrend
der Systemmodellierung ein BPSDM-Entwurf mit kleineren Koeffizienten gefunden
werden.

4.2.2 Aktive Spulen

Mit den aktiven Spulen des Schleifenfilters miissen Resonatoren hoher Giite rea-
lisiert werden. Dies erfordert eine Schaltungstopologie mit der Eigenschaft, in-
duktives Verhalten mit sehr kleinem parasitdren Serienwiderstand zu erzeugen.
Abbildung 4.9 zeigt einen Parallelschwingkreis, in der die Induktivitdat mittels Gy-
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Abbildung 4.9: Parallelschwingkreis. Die Realisierung des induktiven Anteil erfolgt mit einer
Gyratorschaltung.

ratorschaltung mit kapazitiver Last realisiert wird. Durch die zwei entgegengesetzt
verschalteten Transkonduktanzverstiarker wirkt die Lastkapazitit als Induktivitat
am Eingang des Gyrators. Allgemein berechnet sich die Eingangsadmittanz eines
Parallelschwingkreises zu

_L(s) 1

Y = =— +4+sC 4+ — 4.12
_e(s) QG(S) RP + S + SL+ RS ( )
und die Induktivitét eines idealen Gyrators mit Kapazitéitslast zu
CL
L=——77—1-—. 4.13
Gr1-Gra ( )

Nichtidealitdten in der Gyratorschaltung wie ein endlicher Ausgangswiderstand der
Transkonduktanzstufen tragen zum parasitéren Serienwiderstand Rg der Spule und
zum Parallelwiderstand Rp bei und begrenzen somit die erreichbare Giite der Spule
und des Schwingkreises und sollten deswegen in der Implementierung moglichst
gering ausfallen.

Zusatzlich zu einer hohen Giite ist eine geringe Nichtlinearitat notwendig, wobei
weiterhin das Ziel eines moglichst geringen Stromverbrauchs besteht. Der Arbeits-
punktstromverbrauch pro aktiver Spule soll hochstens Ipp = 3 mA betragen. Bei der
Betrachtung der Stromverhéltnisse in einem verlustbehafteten Parallelschwingkreis
werden die hohen Anforderungen deutlich. Fiir @) = 50 flie8t in den Blindelemen-
ten des Schwingkreises der 50-fache Strom, der im parallelen Wirkwiderstand flief3t.
D.h., damit sich der Resonator bei jSig = 100 wA linear verhélt, darf die aktive
Spule bis zu einer Stromamplitude von 5mA keine nichtlinearen Eigenschaften
aufweisen.

Um diese strengen Anforderungen an die aktiven Spulen bestmoglich zu erfiillen,
werden mehrere Topologien fiir hochgiitige aktive Spulen in der vorliegenden Arbeit
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4.2 Entwurf des Sigma-Delta-Modulator

untersucht und im folgenden néher erlautert. Alle untersuchten Schaltungstopo-
logien fiir aktive Spulen lassen sich auf das Wirkprinzip einer Gyratorschaltung
zuriickfithren. Bei der Analyse der aktiven Spulen erfolgt haufig die Umrechnung
der parasitdren Elemente der Schaltung in die Komponenten des entsprechenden
Parallelschwingkreises, da fiir die Implementierung das vorrangige Ziel ist, die kor-
rekte Resonanzfrequenz mit dem gewiinschten Impedanzniveau und entsprechender
Giite zu erreichen. Eine vollstédndig frequenzunabhéngige resistive Komponente ist
zwar wiinschenswert, jedoch nicht absolut notwendig.

In der vorliegenden Arbeit werden héaufig komplementire CMOS-Strukturen
im Signalpfad verwendet. Diese Strukturen bieten Vorteile beziiglich Nichtlineari-
tat und Stromverbrauch gegeniiber nicht-komplementéren Schaltungen. Damit fiir
Schaltungen mit komplementéren Strukturen wiederholte Untersuchungen dieser
Art vermieden werden, erfolgt hier stellvertretend die Analyse am Beispiel einer
Source-Stufe mit aktiver Last und einer komplementéren Source-Stufe (Push-Pull-
Stufe). Die Schaltbilder und die dazugehorigen Kleinsignalersatzschaltbilder (KSE)
sind in Abbildung 4.10 dargestellt. Die Transistorkapazitdten werden im KSE
vernachléassigt.

Unter der Voraussetzung, dass sich alle MOSFET im Sattigungsbereich befinden
und unter Vernachlissigung der Kanallangenmodulation gilt allgemein [17, S. 183-
185]

B

Ip = §(UGS — Up)? (4.14)
mit W
B = nCl . (4.15)

Fiir die Source- und Push-Pull-Stufe wird g = ; = B und DD > Uy = U =
—Uyn 2 angenommen.

Liegt an der Source-Stufe das Eingangssignal U,(t) = % + Usin(wt) an, ergibt
sich

Li(t) = ?(Ue@) — Upn,1)? (4.16a)
2
= % ((% — Uth,1> + (% — U 1) 2U sin(wt) + U? sin?(wt)

(4.16D)
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Abbildung 4.10: Schaltbilder einer Source- und Push-Pull-Stufe und KSE.

Daraus resultiert mit

[2 = 5 (—T — Uth,2)2 (417&)
U 2
:—%(%?+mm> (4.17D)
fiir den Ausgangsstrom
_ g T T2 2
L(t) = 5 (Upp — 2Uyy) - Usin(wt) + U* sin®(wt) | , (4.18)

solange U < @ — Uy, gilt. Aufgrund der quadratischen Ubertragungsfunktion des
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MOSFET entsteht in der Source-Stufe eine zusétzliche Signalkomponente bei 2f,
welche das nichtlineare Verhalten verdeutlicht. Fiir U > % — Uy, wird zudem die
Schwellenspannung nicht mehr zu allen Zeitpunkten erreicht, wodurch zeitweise
keine Signaliibertragung stattfindet und somit Verzerrungen auftreten.

Fiir die Berechnung des Ausgangsstromes der Push-Pull-Stufe in Abbil-
dung 4.10(c) gilt Gleichung (4.16a) gleichermafien. Mit

I(t) = —?(Ue(t) — Upp — Uth,2)2 (4.19a)
2
= _% ((-% — Uth72) + (—% — Uthg) 2U sin(wt) + U? sin2(wt))
(4.19Db)
resultiert somit R
[a<t) = ﬁ(UDD - 2Uth> : Usin(wt) (420)

fiir U < Yoo — [, Aus Gleichung (4.20) ist ersichtlich, dass sich die durch die qua-
dratische Ubertragungsfunktion entstehenden zusitzlichen Frequenzkomponenten
in einer Push-Pull-Stufe im Idealfall mit perfektem Matching gegenseitig auslo-
schen. Nur die Nutzfrequenz liegt am Ausgang an. Die nichtlinearen Effekte sind
somit bei einer Push-Pull-Stufe offensichtlich geringer als bei einer Source-Stufe.
Ein anderer Vorteil zeigt sich bei der Uberschreitung der Grenzen des Sittigungs-
bereichs. Anders als bei der Source-Stufe erfolgt fiir U > % — Uin keine komplette
Unterbrechung der Signaliibertragung, entweder die Schwellenspannung des PMOS
oder des NMOS wird nicht erreicht. Die Ubertragungsfunktion entspricht somit zu
diesen Zeitpunkten einer Source-Stufe und damit Gleichung (4.18).

Im Rahmen der vorliegenden Arbeit wurde zudem eine Studienarbeit angefertigt,
in der die Nichtlinearitétseigenschaften einer Push-Pull-Stufe mit separaten Arbeits-
punkteinstellungen fiir PMOS und NMOS theoretisch untersucht und simulatorisch
verifiziert wurde. Resultat dieser Analyse war, dass durch die unabhéngige Ein-
stellung der Arbeitspunkte fiir PMOS und NMOS in Push-Pull-Stufen der lineare
Eingangsspannungsbereich durch die Kompensation vom auftretenden Expansions-
und Kompressionseffekt maximiert werden kann [42, S. 23-30].

Die hohere Signalverstarkung einer Push-Pull-Stufe l4sst sich einfach anhand der
KSE in Abbildung 4.10(b) und 4.10(d) ableiten. Daraus folgt mit g, = gm1 = gm2
und rpg = rpg; = rpge flir die Source-Stufe

gv = —9mTDs (4-21)

und
9v = —2¢m"Ds (4.22)
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fiir die Push-Pull-Stufe. Durch die Verwendung beider MOSFET zur Signaliiber-
tragung verdoppelt sich effektiv die Transkonduktanz gegeniiber der Source-Stufe
bei gleichem Arbeitspunktstrom.

Entwurf mit Kreuzkopplung und Source-Degeneration

Diese aktive Spule verwendet kreuzgekoppelte Transistorpaare zum Erzeugen der
Induktivitdt und zur Kompensation des parasitiren resistiven Anteils. Die Prinzip-
schaltung basiert auf [43] und ist in Abbildung 4.11 zusammen mit dem entspre-
chenden single-ended Kleinsignalersatzschaltbild dargestellt.
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(a) Kreuzgekoppelte aktive Spule. (b) Single-ended KSE der aktiven Spule.

Abbildung 4.11: Prinzipschaltbild und KSE der aktiven Spule mit Kreuzkopplung.

Bei den MOSFET M3 handelt es sich lediglich um Stromquellen, deren Ausgangs-
widerstdnde ohne negative Auswirkung auf die Funktionalitdt der aktiven Spule
sehr hoch ausgelegt werden konnen. Somit werden die Drain-Source-Widerstidnde
von M3 unter der Annahme von rpg3 — oo in erster Naherung vernachléssigt. Die
Kreuzkopplung bestehend aus M, fungiert als eigentlicher Gyrator der Schaltung
und zusammen mit der Lastkapazitdat Cg bildet sich am Eingang induktives Verhal-
ten aus. Durch die vorhandenen Drain-Source-Widersténde wird der Gyrator jedoch
nicht ideal nur kapazitiv sondern auch resistiv belastet. Durch die Implementierung
eines weiteren kreuzgekoppelten Transistorpaares M; kann dieser parasitiare Effekt
aber ausgeglichen werden. Aus Abbildung 4.11(b) ergibt sich

—09m1 + gps1 + sCs
Im2 — 9m1 + gps1 + gps2 + sCs

Y.(s) = (gpsz — gm2) - (4.23)
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fiir die Eingangsadmittanz. Daraus folgt

wWCs(gm2 + gps2)
gm2 — gm1 + gps1 + gDsg)2 + w20§.

Im (Y, (jw)) = (gps2 — gm2) - ( (4.24)
Mit Gleichung (4.24) wird die Ableitung einer Dimensionierungsvorschrift fiir die
Schaltung moglich. Damit sich der Imaginérteil der Eingangsimpedanz induktiv
verhalt, muss

gm2 — gm1 + gps1 + gps2 = 0 (4.25)

gelten. Dann vereinfacht sich Gleichung (4.24) zu

912)82 - g; 2
Im(Y (5 = =2 e 4.26
m(Y, () = P (4.26)
und es gilt
C
Le = % (4.27)
Im2 — 9Ds2
bzw. c
Le=—> (4.28)
ng

fiir gmo > gpge. Der Induktivitdtswert kann durch die Implementierung einer
abstimmbaren Kapazitit Cg individuell festgelegt werden.

Um dieses aktive Spulenprinzip in einer realen Anwendung zu nutzen, werden
einige Modifikationen vorgenommen, die die Abhéangigkeit von Prozessschwankun-
gen verringert und die Leistungsfidhigkeit erhoht. Die finale Schaltung ist in Ab-
bildung 4.12 dargestellt. Aufgrund des begrenzten Versorgungsspannungsbereich
werden die Gleichspannungsanteile der Gate- und Drainpotentiale voneinander ent-
koppelt und nur mittels AC-Kopplung verbunden. Die Arbeitspunkteinstellung
erfolgt iiber einen geregeltem Stromspiegel und die Gleichtaktregelung. Diese Vor-
gehensweise bietet die Vorteile, dass sowohl die Arbeitspunktstréme und damit das
gm der Transistoren als auch die Gleichtaktausgangsspannungen unabhingig von
Prozessschwankungen eingestellt werden kénnen. Die Nachteile bestehen im erhéh-
ten Flachenverbrauch durch die zusétzlichen Kapazitédten sowie in der nun durch die
AC-Kopplungen eingefithrten unteren Grenzfrequenz fiir die Funktionsbandbreite
der aktiven Spule.

In Abbildung 4.12 existiert zudem ein zusétzlicher kreuzgekoppelter Signalpfad
von Ug, und Us, zu den Gatepotentialen von M;. Die Verwendung von M; im
Signalpfad ist vorteilhaft, weil im Vergleich zur Schaltung in Abbildung 4.11 dessen
Transkonduktanz nun ebenfalls im Gyrator fiir die Erzeugung der Induktivitét
genutzt wird und zwar ohne den Stromverbrauch zu vergroflern. Zudem wird mit
dieser Modifikation eine komplementére Topologie realisiert, wodurch sich die Nicht-
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Abbildung 4.12: Schaltkreisimplementierung der aktiven Spule mit Kreuzkopplung.

linearitét der Schaltung verringert. Fiir die Schaltung in Abbildung 4.12 ergibt sich
fiir die Eingangsadmittanz mit der Annahme von idealen AC-Kopplungen

(gm2 — gps2) - (Gm2 + gm3 + gps2)
Im2 — 9m1 + gps1 + gpsz2 + sCs

Y (s) = gps2 + gps3 — Gmz + (4.29)

Nach der Berechnung des Imaginérteils und Einsetzen von Gleichung (4.25) resul-
tiert dann
Cs

L. - 4.30
(gm2 — 9gps2) - (gm2 + gm3 + gps2) ( )

und schliefllich
a 2070
fiir gme = gms > ¢gpse. Die Verwendung von Mj; im Signalpfad fithrt somit né-
herungsweise zu einer Halbierung der erzeugten Induktivitit. Erwédhnenswert ist
hierbei noch, dass durch g3 in Gleichung (4.30) ein zusétzlicher Freiheitsgrad
besteht, da Gleichung (4.25) nur die Verhéltnisse zwischen M; und M, festlegt.
Wiéhrend der Dimensionierung muss neben der Induktivitdt auch auf den para-
sitdren Parallelwiderstand Rp geachtet werden. Aus Gleichung (4.29) und (4.25)

(4.31)

e
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folgt

1
Re(Y(s)) = Re gps2 1 gps3 — Gm2- (4.32)

Fiir eine ideale Spule gilt Rp — oo. In der vorliegenden Arbeit werden Resonatoren
mit () = 50 entworfen, d.h. es muss lediglich sichergestellt werden, dass im Bereich
des Signalbandes Rp der aktiven Spule mindestens einige k{2 betrégt.

Bei der Implementierung der AC-Kopplungen muss auf die Dimensionierung
der Koppelkapazititen und Biaswiderstinde geachtet werden, damit es nicht zum
unerwiinschten Oszillieren des Resonators unterhalb der Resonanzfrequenz wegen
eines unerwartet auftretenden negativen Realteil der Eingangsimpedanz im Zusam-
menspiel mit der Gleichtaktregelung kommt. Zur Sicherstellung eines durchweg
positiven Realteils und damit unbedingter Stabilitdt wird die Grenzfrequenz fq,
der AC-Kopplung fiir die Kreuzkopplung von M; um rund eine Dekade grofler als
fer2 und for 3 gewdhlt und damit die alleinige Wirkung der unteren Kreuzkopplung
als negativer Widerstand in dieser Topologie vermieden.

1
fgr71 = m = 4,35 MHz (433a)
1
fer2 =5 Rl 501 kHz (4.33D)
fgr,3 = 27TR303 = 376 kHz (433C)

Fiir das genaue Abstimmen des parasitéiren Serienwiderstandes wurden aulerdem
die schaltbaren Transistoren M, und M;g implementiert. Durch Hinzuschalten
von Mia wird die Stromaufnahme von M; und somit die Transkonduktanz der
Kreuzkopplung reduziert, das kombinierte rpg von M; und M, bleibt jedoch
konstant. Somit verdndert die Einstellung des Transistorfeldes M nur gp,.

Abbildung 4.13(a) zeigt die simulierte Induktivitéit. Die aktive Spule wird aus-
schliefflich in hochgiitigen Resonatoren innerhalb des SDM verwendet, weswegen
alle sonstigen relevanten Eigenschaften der aktiven Spule innerhalb eines Parallel-
schwingkreises mit idealem Kondensator und Widerstand untersucht werden. Die
Ubertragungsfunktion des Resonators ist in Abbildung 4.13(b) dargestellt. Damit
der Flachenverbrauch und parasitare Kapazitdten moglichst klein bleiben, erfolg-
te die Dimensionierung der AC-Kopplungen so klein wie moglich. Deren Einfluss
auf die Induktivitat wird durch den starken Anstieg hin zu kleineren Frequenzen
deutlich. Im Bereich des Signalbandes aber ist die Induktivitdt ndherungsweise
konstant.

Die Kennwerte kénnen in Tabelle 4.6 eingesehen werden. Die Simulationsergeb-
nisse fiir dieselbe Schaltungstopologie ohne Nutzung von Mj3 im Signalpfad wurden
mit aufgelistet, um einen quantitativen Vergleich zwischen beiden Ausfithrungen zu
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ermoglichen. Die Kennwerte bestétigen die Vorteile der Verwendung von komple-
mentdren Strukturen fiir die Signaliibertragung. Wahrend mit beiden Implementie-
rungen dhnliche Einstellungen beziiglich Induktivitat und Giite moglich sind, erzielt
die komplementére Struktur mehr als doppelt so hohe 1 dB-Kompressionspunkte
bei gleichem statischen Stromverbrauch. Allerdings ist das erreichte I.;4p mit

22,5 A noch weit von den angestrebten I sig = 100 pA entfernt.

12 25
11t 20
e <
H 1,5
~ —~
g 107 =
E RN
S NI
4 0,5
8 U 0 : ,
02 04 06 08 1 1,2 1,4 02 04 06 0,8 1 1,2 14
f/ GHz f/ GHz
(a) Induktivitit der aktiven Spule. (b) Resonatoriibertragungsfunktion.

Abbildung 4.13: Simulierte Induktivitét der aktiven Spule aus Abbildung 4.12 und simulierte
Ubertragungsfunktion eines Resonators bestehend aus der aktiven Spule, einem
idealen Kondensator und einem idealen Widerstand zur Einstellung der Reso-

nanzfrequenz und des Impedanzniveaus.

Tabelle 4.6: Simulationsergebnisse des Resonators fiir die aktive Spule mit Kreuzkopplung bei fy.

Kennwert  Schaltung in Schaltung in
Abb. 4.12 Abb. 4.12 mit
Cg - 0
fo 750 MHz 750 MHz
Q 50,7 45,7
Le qift 8,9nH 8,6 nH
Rp 2,2k 1,9k
Upp 1,1V 1,1V
[DD 2,4 mA 2,4 mA
Ue,ldB 22,1 mV 775 mV
Ie71 dB 22,5 LLA 9,0 LLA
]AI,ldB 1,0 mA O,37mA
ie,N,QO MHz 256 nA 254 nA
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Entwurf mit Source-Stufe und Drain-Stufe

Eine andere Moglichkeit zur Erzeugung einer hochgiitigen aktive Spule ist die
Verwendung der in [44] vorgestellten Schaltung, welche in Abbildung 4.14 zusam-
men mit dessen KSE dargestellt ist. Fiir das KSE gilt die Annahme, dass als
Stromquellen agierende MOSFET einen idealen Ausgangswiderstand aufweisen.
Die Transistoren M; und M, bilden die positive Transkonduktanzstufe des Gyra-
tors, wahrend M; die negative Riickkopplung etabliert. Aus dem KSE ergibt sich
fiir die Eingangsadmittanz

Gm19m3(gm2 + gps2)

9ps2(gm1+9ps1) +5(C1gps2+Ca(gm1 + Gm2 +9ps1 +9ps2)) —1—52%*16’2 )
4.34

Durch Umstellen wird die Zuordnung von Teilausdriicken zur Induktivitdt und zum
parasitidren Serienwiderstand moglich.

Y.(s) = gpss +

1
Yo(jw) = gosat 9ps2(gm1 +9DS1)—w20102+jw(C1QDsz+Cz(9m1 +gm2+9ps1 +9ps2))
Jm19m3(gm2+9gps2) N Jm19m3(gm2+9gps2) )
Rs(w) jeoLe
(4.35)
Nach Vereinfachung mit g, > gpg entsteht
L = gpsC1 + 29111027 (4.36)

g3

wobei (' offensichtlich nur eine untergeordnete Rolle fiir den resultierenden Induk-
tivitatswert spielt. Die Induktivitét hdngt hauptsédchlich von C5 und den Transkon-
duktanzen ab.

Um nun mit dieser Topologie Resonatoren mit hoher Giite zu realisieren, muss
| Rs| minimiert werden. Tatséchlich handelt es sich bei Rg aufgrund der frequenzab-
héngigen Komponente nicht um einen Widerstand, entscheidend ist fiir die Anwen-
dung jedoch nur, dass dieser parasitidre Anteil im Nutzfrequenzbereich nahe null
gehalten wird. Tatséchlich stellt sich die Abhéngigkeit von Rg von C als vorteil-
haft heraus, da damit eine einfache und separate Moglichkeit fiir die Einstellung
der Giite der aktiven Spulen gegeben ist, bei der sich die Induktivitét selbst nur
geringfiigig dndert.

Fiir den finalen Entwurf erfolgt die Ersetzung der Source-Stufe mit einer Push-
Pull-Stufe. Dadurch verbessert sich die Nichtlinearitédt und der Stromverbrauch.
Damit der Arbeitspunkt nicht vom Prozess abhéngt und fiir dessen Optimierung,
werden die Arbeitspunktstrome wieder geregelt. Abbildung 4.15 zeigt den finalen
differentiellen Entwurf der aktiven Spule. Auch bei dieser Topologie muss zusétz-
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(a) Prinzipschaltbild. (b) KSE.

Abbildung 4.14: Single-ended Schaltung und KSE einer aktiven Spule mit Source- und Drain-
Stufe.
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Abbildung 4.15: Schaltkreisimplementierung der aktiven Spule mit Push-Pull- und Drain-Stufe.
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liches Augenmerk auf die Dimensionierung der AC-Kopplungen zur Vermeidung
von negativen Re(Y,(jw)) gelegt werden.

Abbildung 4.16 zeigt die simulierte Induktivitét der aktiven Spule sowie die Uber-
tragungsfunktion bei Verwendung in einem Parallelschwingkreis. Die entworfene
Schaltung wirkt nur in einem begrenzten Bereich als Induktivitét, nach unten hin
ist der Arbeitsbereich durch die AC-Kopplungen begrenzt und nach oben hin durch
die Eigenresonanzfrequenz.

Ein Vergleich der Kennwerte dieser aktiven Spule in Tabelle 4.7 mit dem kreuz-
gekoppelten Entwurf in Tabelle 4.6 zeigt eine deutlich geringere Nichtlinearitét,
jedoch wird dies mit einem wesentlich hoheren Stromverbrauch erkauft. Mit diesem
Schaltkreis ist die Implementierung eines hochgiitigen Parallelschwingkreises mog-
lich, aber die Nichtlinearitétseigenschaften und der Stromverbrauch dieses Entwurfs
sind nicht zufriedenstellend.
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Abbildung 4.16: Simulierte Induktivitdt der aktiven Spule aus Abbildung 4.15 und simulierte
Ubertragungsfunktion eines Resonators bestehend aus der aktiven Spule, einem
idealen Kondensator und einem idealen Widerstand zur Einstellung der Reso-
nanzfrequenz und des Impedanzniveaus.

Tabelle 4.7: Simulationsergebnisse des Resonators mit aktiver Spule aus Abbildung 4.15 bei fj.

Kennwert  Schaltung in

Abb. 4.15
fo 750 MHz
Q 49,0

Le,diﬁ‘ 10,7 nH
Rp 2,2kQ
Ubb 1,1V
]DD 4,9 mA
Ue71 dB 44,7 mV
]e,l dB 45,0 }.lA
IAI,ldB 1,81 mA
le,N,20 MHz 508 nA

Komplementdrer Entwurf

Um eine bessere Nichtlinearitét zu erreichen ohne den statischen Stromverbrauch zu
erhohen, ist eine vollstdndig komplementére Topologie notwendig. Das erméglicht
den AB-Betrieb und damit einen geringeren Leistungsverbrauch. Abbildung 4.17
zeigt das grundlegende Schaltprinzip und das KSE zur Berechnung der aktiven
Spule. Die Topologie wurde in [45] vorgeschlagen. Die Realisierung des Gyrator-
vorwartspfades erfolgt mittels einer gefalteten, kaskadierten und komplementéren
Gate-Stufe. Fiir den Riickkoppelpfad wird wie bei der vorherigen Implementierung
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(a) Prinzipschaltbild. (b) KSE.

Abbildung 4.17: Single-ended Schaltung und KSE einer aktiven Spule basierend auf einer kom-
plementéren Source- und Gate-Stufe.

eine Push-Pull-Stufe verwendet, sodass die Umwandlung der Kapazitiat am Eingang
der Push-Pull-Stufe in eine Induktivitdt am Eingang des Gyrators stattfindet. Fiir
die theoretische Berechnung der Eingangsimpedanz ist zusétzlich die parasitéire
Kapazitédt € innerhalb der gefalteten Gate-Stufe zu beriicksichtigen, sonst ist eine
addquate Nachbildung der simulierten Schaltung nicht moglich. Die komplementé-
ren Signalpfade wurden im KSE zur Vereinfachung der Analyse zusammengefasst,
wobei die dargestellten Transkonduktanzen, Ausgangswiderstéinde und Kapazitéiten
den kombinierten Werten der jeweiligen komplementéren Stufe entsprechen. Aus
Abbildung 4.17(b) folgt

(gm1 + 9ps1)(gm3(gm2 + gps2) — gps1(gps2 + sC2))

gpsigps2 + sC1gps1 + sCo(gma + gps1 + gps2 +(SC1))
4.37

Y .(S) = gm1 + gps1 + gps3 +

und mit gm1, gm2; Gm3 > gpsi, gpse, gpsz resultiert

Gm19m29m3 — Jm19psi(gpsz + sCs)
gps19ps2 + sC1gps1 + $Cogma + s2C1Cs

Y (s) = gm1 + (4.38)

Aus Gleichung (4.38) lisst sich keine frequenzunabhéngige Induktivitédt fiir einen
Parallelschwingkreis berechnen, weswegen anschliefend an die Erlauterung der fi-
nalen Implementierung ein qualitativer Vergleich des theoretischen Frequenzverhal-
tens mit der Schaltungssimulation zur Verifikation des Kleinsignalmodells erfolgt.

Eine geeignete Dimensionierung der MOSFET fiihrt zu einer ndherungsweise
konstanten Induktivitét mit einem variierenden Parallelwiderstand im gewiinschten
Frequenzbereich. Durch die parasitire Kapazitit €', der kaskadierten Gate-Stufe
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Abbildung 4.18: Schaltkreisimplementierung der aktiven Spule mit Push-Pull- und gefalteter,
kaskadierten und komplementiren Gate-Stufe.

kommt es im Realteil der Eingangsimpedanz zu einem Resonanzverhalten, wodurch
hohe Giiten in diesem Frequenzbereich erreichbar sind.

Wie auch schon bei den vorherigen Topologien geschehen, wird der Einsatz von
Arbeitspunktregelschleifen zur Verringerung der Prozessabhéngigkeit in der end-
giiltigen Implementierung vorgenommen. Die komplette differentielle Realisierung
mit Gleichtaktregelung ist in Abbildung 4.18 dargestellt. Die Kapazitédten C, Cy,
und Cy, illustrieren die Summe der Leitungs- und Transistorkapazitdten an dem
jeweiligen Knoten. Es handelt sich dabei nicht um tatséchlich implementierte Kon-
densatoren. Das reduziert zwar die Einstellmoglichkeiten, jedoch werden damit
kleinere Induktivitatswerte durch geringere parasitire Kapazitédten erreicht.

Die Dimensionierungsparameter der Schaltung sind in Tabelle 4.8 aufgelistet.
Bis auf die MOSFET M, und M;, wurden die anderen Transistoren mit groflerer

Tabelle 4.8: Dimensionierungsparameter der Schaltung in Abbildung 4.18.
MOSFET W /um L /nm Komponente Wert

Mian 16 300 Cac 1,0 pF
My 16 300 Ccr 80 fF
Mgy 160 300 Cea 300 fF
M 40 600 Rpo 52,8 k(2
Mg, 400 600 Rps 52,8 k2
My, 1..63 30 Rpsy 88,0 k(2
My,  08.504 30 Rgsp 44,0kQ
My, 60 120

My, 80 120

MSBn 4 180

M3, 20 180

M, 90 180
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Abbildung 4.19: Implementierung der schaltbaren MOSFET M;,, und M;, aus Abbildung 4.18.

Gateldnge entworfen, weil ein ausreichend grofier Ausgangswiderstand der Transis-
toren wichtig fiir das Erreichen der gewiinschten Giite ist. Aus Gleichung (4.37)
folgt leicht nachvollziehbar fiir Ms, und Ms,, dass ein geringeres gpgs zu einem
grofleren Eingangswiderstand fiihrt. Die Léngen von My, und M, wurde vor allem
so klein wie moglich gew#hlt, damit die Transistoren bei der begrenzten Spannungs-
versorgung in Kombination mit dem Body-Effekt im Séttigungsbereich arbeiten.
Die Gate-Anschliisse liegen dementsprechend an den Versorgungspotentialen fiir
eine maximale Gate-Source-Spannung an. Der Body-Effekt lédsst sich durch die
Verwendung von zusétzlichen n- und p-Wannen fiir separate Substratpotentiale
vermeiden, das erhoht jedoch den Flachenverbrauch und die Komplexitéat des Lay-
outs, weswegen auf diese Moglichkeit verzichtet wird.

In Abbildung 4.18 existieren drei Strompfade zwischen Versorgungs- und Mas-
sepotential, von denen zwei geregelt werden. Der Pfad iiber M;,, und M, besitzt
keine Regelung, weil der Operationsverstéirker Ausgangspotentiale nahe der eige-
nen Spannungsversorgung nur unzureichend genau ausgeben kann. Die Trennung
der Gleichstrompfade durch M, M,, Ms, und Ms, durch eine AC-Kopplung
ist leider nicht moglich, da es sich um einen niederohmigen Knoten handelt und
somit Kapazitatswerte weit oberhalb integrierbarer Regionen erforderlich wéren
(C > 100nF), um die Funktionalitét als aktive Spule beizubehalten. Das macht
die in My, My, M, und My, flieBenden Arbeitspunktstréme abhéngig von deren
Weiten- und Léngenverhéltnisse zueinander. Nur die Summe ist durch Mg, und
Mgy, festgelegt. Die Eigenschaften von M;, und M;, hingen wegen des festgeleg-
ten Ugg stark vom Prozess ab, deswegen wurde deren Transistorweite schaltbar
implementiert (siche Abbildung 4.19), sodass mit einer initialen Kalibrierung die
gewiinschten Eigenschaften der aktiven Spule mit Sicherheit erreicht werden kén-
nen. Die Induktivitdt und Giite sind iiber die Arbeitspunktstrome Ig;, Igs und
M, und M, konfigurierbar, jedoch existiert leider keine voneinander unabhéngige
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Abbildung 4.20: Simulierte und aus Gl. 4.37 berechnete Induktivitét der aktiven Spule aus Abbil-
dung 4.15 sowie Parallelwiderstand und Ubertragungsfunktion eines Resonators
bestehend aus der aktiven Spule, einem idealen Kondensator und einem idealen
Widerstand zur Einstellung der Resonanzfrequenz und des Impedanzniveaus.

Einstellmoglichkeit fiir L und @. Diese Einschrénkungen werden aber mit Blick auf
die bessere Stromaufnahme und Nichtlinearitét in Kauf genommen.

Der Vergleich von Simulation und Theorie kann in Abbildung 4.20 eingesehen wer-
den. Fiir die theoretische Berechnung mit Gleichung (4.37) wurden die simulierten
Transistorparameter und Kapazitédten der Schaltung verwendet. Die Resultate aus
beiden Untersuchungen zeigen ein qualitativ gleiches Verhalten. Die Induktivitét
ist im Bereich um die Signalfrequenz konstant und Rp weist einen Resonanzpunkt
auf, wodurch die hohe Giiten des Resonators moglich werden. Allerdings zeigt Ab-
bildung 4.20(a) auch, dass die aktive Spule aufgrund der parasitdren Kapazitét
(' in Verbindung mit C5 und den endlichen Transistorausgangswiderstédnden eine
Eigenresonanz im GHz-Bereich aufweist.
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Tabelle 4.9: Simulationsergebnisse aller vorgestellten aktiven Spulen innerhalb eines Parallel-
schwingkreises bei fy einschlieflich der Simulation mit extrahiertem Layout des
Resonators mit dem komplementéiren Entwurf in Abb. 4.18.

Kennwert  Entwurf mit  Entwurf mit Komple- Kompl.
Kreuzk. und ~ Source- und mentéarer Entwurf
Source-Deg. Drain-Stufe Entwurf extrahiert
fo 750 MHz 750 MHz 750 MHz 750,5 MHz
Q 49,0 50,7 50,8 49,7
Le aig 8.9nH 10,7nH 8,9nH -

Rp 2.2kQ 2,2k0 2,1kQ 2,3k0
Unp 1,1V L1V L1V L1V
Ipp 2,4mA 4,9mA 2,7mA 2,7mA
Ue1dB 22,1mV 44 7mV 75,5mV 62,9 mV
I.14B 22,5 HA 45,0 pA 79,4 uA 63,1 pA
Inr1dn 1,0mA 1,81 mA 3,56 mA -
N 20 Mz 256 nA 508 nA 490 nA 443nA

In Tabelle 4.9 sind die Kennwerte aller hier vorgestellten aktiven Spulen ge-
geniibergestellt. Der Hauptvorteil des vollstdndig komplementiaren Entwurfs zeigt
sich in den erreichten Nichtlinearitdtseigenschaften fiir den angestrebten Strom-
verbrauch. Dieser Entwurf erreicht anndhernd die hohen Anforderungen an die
Resonatoren fiir den BPSDM und wird deshalb fiir die Filterrealisierung verwen-
det. Die letzte Spalte listet aulerdem die Simulationsergebnisse fiir das vollsténdig
extrahierte Layout fiir den eingestellten zweiten Resonator des SDM einschlieflich
der Abstimmkomponenten Ry und Cy, die in Abschnitt 4.2.6 beschrieben sind.
Abbildung 4.21 zeigt auBlerdem die Abhéngigkeit der Induktivitit und des Paral-
lelwiderstands von den Arbeitspunktstromen Ig; und Igs und der Gateweite von
Mlp und Mln-

Eine weitere Angelegenheit, die beim Entwurf nicht aufler Acht gelassen werden
darf, ist die Stabilitét der zwei Gleichtaktregelschleifen. Bei genauerer Betrachtung
fallt auf, dass sich beide Regelschleifen auf die Eingangspotentiale auswirken. Die
Gleichtaktregelung fiir My, beeinflusst iiber M;,, auch den Eingang U, , und U, ,
was zu Instabilitdten fiithren kann.

Um die negativen Auswirkungen der Regelschleifen zueinander zu kompensieren,
sind konventionelle Millerkapazitéten in den jeweiligen Schleifen ineffektiv, stattdes-
sen schafft das Einfiigen einer Kompensationskapazitit Cco zwischen den beiden
Regelschleifen Abhilfe. Abbildung 4.22 zeigt den Effekt auf das Stabilitéitsverhalten.
Durch die Implementierung von Ccy weisen beide Regelschleifen einen Phasenrand
Ym > 60° auf, womit die Stabilitdt der Schaltung sichergestellt ist.
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Abbildung 4.21: Simulierte Abhéngigkeit der Induktivitéit und des Parallelwiderstands der aktiven
Spule von den Arbeitspunktstrémen und der iiber 6 Bit einstellbaren Gateweite
von My, und Mi, bei f = 750 MHz. Die Anderung um ein Bit entspricht einer
Gateweitendnderung um 1 um fiir M;, und 0,8 pm fiir My, siche Tabelle 4.8.
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Abbildung 4.22: Simuliertes Stabilitdtsverhalten der Gleichtaktregelungen der aktiven Spule in
Abbildung 4.18.

4.2.3 Transkonduktanzverstarker

Eine wichtige Komponente fiir die Realisierung des Bandpassfilter stellen die Trans-
konduktanzverstérker zwischen den Resonatoren dar. Diese miissen neben der
geforderten Verstiarkung fiir das SDM-System auch einen hohen differentiellen
Ausgangswiderstand und eine hohe Riickwértsisolation Gg aufweisen, damit die
Giite der Resonatoren nicht degradiert wird. Hinzu kommt eine ausreichend geringe
Nichtlinearitat und Gleichtaktverstiarkung. Mit Blick auf die benétigten Eigenschaf-
ten wird als Ausgangspunkt fiir den Verstirker die Nauta-Struktur verwendet [46].
Diese in Abbildung 4.23(a) dargestellte Topologie verwendet drei nacheinander
geschaltete Inverterstufen, die erste Stufe legt die Transkonduktanz des Verstér-
kers fest und mit der zweiten als Diode verschalteten Stufe in Kombination mit
der kreuzgekoppelten dritten Stufe ergibt sich der Ausgangswiderstand fiir den
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Abbildung 4.23: Nauta-Transkonduktanzverstérker.

differentiellen und den Gleichtaktfall. Aus den KSE resultiert

1
Ta,diff = (4.39)
Jm2 — 9m3 + gps1 + gps2 + gpss
und .
Ta,em = (440)

9m2 + gm3 + gps1 + gps2 + gpss3
fiir die Ausgangswiderstdnde. Die Nauta-Struktur ermoglicht also einen idealen
differentiellen Ausgangswiderstand, wenn eine Dimensionierung von g,,3 dermaflen
erfolgt, sodass g2 und die Ausgangswiderstinde aller Inverter genau kompensiert

werden. Unerwiinschte Gleichtaktsignale sollen nicht weiter verstiarkt werden, somit
fiithrt

Gvem = Iml <1 (4.41)
Jm2 T 9m3 + gps1 + gps2 + gpss

zu der Dimensionierungsvorschrift

Im1 < gm2 + Gm3 + gps1 + gps2 + gpss- (4.42)

Um nun fiir einen Transkonduktanzverstarker mit Gt = g, die Eigenschaften
eines sehr groflen Ausgangswiderstands und einer kleinen Gleichtaktverstérkung
mit moglichst geringem zusétzlichem Leistungsverbrauch (also minimalem gy,
und gp3) zu erzielen, muss gpno ~ %gml und gm3 = gme bei der Dimensionierung
angestrebt werden.
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Auch fiir diesen Schaltblock erfolgt die in Abbildung 4.24 dargestellte finale
Implementierung mit Arbeitspunktregelschleifen. Die Arbeitspunktstrome sind ver-
dnderlich, sodass G und 7, gif eingestellt werden kann. Zur Vermeidung unnétiger
Einstellparameter wurden die Regelschleifen vom ersten und zweiten Inverter kom-
biniert und deren ng -Verhéltnis mittels Weitenverhéltnis auf 5 fir Gyem < 1
festgelegt. Die Regelungen erfolgen iiber Dummy-Pfade, weil dle Ausgangspoten-
tiale bereits iiber die Gleichtaktregelung der aktiven Lastspule eingestellt werden
und die direkte Interaktion der Regelschleifen zu Instabilitdten fithren kann.

B UCM

Rg) J Rg> Rps Ubp
— = E 'ZlE Mgy

e | M, M, e Usp
CAmi\jﬂ Co? | ]| s ™on) Mg | <i> Ucm
}!Bl i 4RBz i 4RB3 i Rg, i '4C|—‘ I

, , ‘ IEiMlB

ﬂgﬁgj@;.@* )

Caci Cac2 Cacs Ce 3Bp
M,

M 3p —' |—< Ua,n

MIJ Mz& M;, M;g, —oUcm
Caci I Cac2 Cacs L g
Re | Rel | R L Re | %'C *

|§M33

Abbildung 4.24: Schaltkreisimplementierung des Nauta-Transkonduktanzverstérkers.

Der SDM-Entwurf erfordert zwei unterschiedliche Transkonduktanzen. Diese kon-
nen zwar mit dergleichen Implementierung erreicht werden, jedoch leiden darunter
die Nichtlinearitatseigenschaften, denn diese hingen vom eingestellten Arbeitspunkt
ab. Aus diesem Grund wurde die in Abbildung 4.24 gezeigte Topologie fiir den zwei-

38



4.2 Entwurf des Sigma-Delta-Modulator

Tabelle 4.10: Dimensionierungsgrofien fiir beide Implementierungen des Nauta-Verstirkers in
Abbildung 4.24.

MOSFET W;/um W;/um L /nm Komponente  Wert

MlB 2 1,5 30 CACl 0,4 pF
Mg 0,5 0,5 30 Cac2 1,0pF
Mg, 1,25 1,25 30 Cacs 0,5 pF
Mln 4 8 30 CC 80 {F

M, 10 20 30 Rp1 8,8 k(2
Mo, 2 4 30 R 26,4 k0
My, 5 10 30 Rgs 52,8k
Msp 2 2 30

MSBn 0,5 0,5 30

Mg, 1,25 1,25 30

MSn 4 8 30

Ms, 10 20 30

ten Verstirker mit groferen Transistorweiten implementiert. Die Dimensionierung
der einzelnen Komponenten ist in Tabelle 4.10 aufgefiihrt.

Ein Nachteil dieser Implementierung ist die relative grole Ausgangskapazitét ver-
glichen zu der Transkonduktanz der Schaltung, da diese Struktur drei Inverterstufen
am Ausgang der Schaltung verwendet, von der jedoch nur die Transkonduktanz ei-
ner Stufe zur Ubertragung des Differenzsignals genutzt wird. Dieser Nachteil spielt
fiir die Anwendung im BPSDM jedoch nur eine untergeordnete Rolle, weil die Last
des Verstérkers ein Resonator ist. Die Ausgangskapazitét wird also einfach durch die
Anpassung des Kondensators im Parallelschwingkreis kompensiert. Die Ergebnisse
in Tabelle 4.11 entstanden dementsprechend durch Simulation mit differentieller

Tabelle 4.11: Simulationsergebnisse der Transkonduktanzverstérker mit Resonatorlast.

Kennwert  Abb. 4.24 Abb. 4.24

fo 750 MHz 750 MHz
GT7diff 2,51 mS 6,51 mS
o diff 51 kO 43Kk0
Codift 119 F 171 {F
Upp 1,1V 1,1V
Inp 1,1mA 3,3mA
Gr 23,7dB 21,1dB
Un1aB 195 mV 150 mV
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Abbildung 4.25: Simulierte Verstarkung und Riickwiirtsisolation des Transkonduktanzverstérkers.
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Abbildung 4.26: Simulierte Abhéngigkeit der Transkonduktanz und des Ausgangswiderstands des
Nauta-Verstéirkers von den Arbeitspunktstrémen bei f = 750 MHz.

Resonatorlast. Abbildung 4.25 zeigt die Frequenzverlédufe von Gr gig, Gv em und
G'r air und Abbildung 4.26 die Abhéngigkeit von den Arbeitspunktstromen Ig; und
[B2-

Zugunsten bestmoglicher nichtlinearer Eigenschaften wurde auf die Verwendung
von Kaskoden in der Schaltung verzichtet. Die Inverterstufen besitzen jedoch nur
eine sehr begrenzte Riickwértsisolation, wodurch in Kombination mit hochgiitigen
Resonatoren mit Impedanzniveaus im k{2-Bereich deutlich unerwiinschte Einfliisse
am Eingang wahrnehmbar sind. Um diesen Effekt zu reduzieren und die anvisier-
te Filterfunktion des BPSDM erreichen zu konnen, wird deshalb ein zusétzlicher
Spannungsfolger zur Verbesserung der Riickwértsisolation vor jedem Transkon-
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4.2 Entwurf des Sigma-Delta-Modulator

duktanzverstéirker implementiert. Auf die Schaltung wird im folgenden Abschnitt
kurz eingegangen.

4.2.4 Spannungsfolger

Fiir eine hohere Riickwértsisolation der Transkonduktanzverstiarker wird vor jeder
Stufe der in Abbildung 4.27 dargestellte Spannungsfolger implementiert [62]. Die To-
pologie basiert auf einer simplen Pseudodifferentiellen Push-Pull-Stufe mit Arbeits-
punktregelung und Lastwiderstand fiir eine Spannungsverstirkung von Gy =~ 0dB.
Dieser Block benétigt keinerlei Einstellmoglichkeiten, da auftretende Verstéarkungs-
abweichungen iiber die Transkonduktanz der Nauta-Verstérker justiert werden kon-
nen. Die Dimensionierung der Schaltung ist in Tabelle 4.12 gegeben. Wegen der
pseudodifferentiellen Natur dieser Topologie ist die Implementierung einer Gleich-
taktmasse am Lastwiderstand mittels Kondensator zur Reduzierung der Gleich-
taktverstarkung auf ebenfalls Gy ~ 0dB vonnoten. Anndhernd ideale Masse-
verbindungen erfordern in diesem Frequenzbereich recht grofle Kapazitdatswerte
mit C' > 10 pF, jedoch spielt deren Giite nur eine untergeordnete Rolle, weswegen
hierfiir zur Platzersparnis MOS-Kapazitéiten verwendet werden. MOS-Kapazitaten
besitzen einen wesentlich hoheren Kapazitiatsbelag als Fingerkapazitéten.

@UCM
Ry
"~
Cac M
Ue,p Mlp Ua,p
o
M,
Cac™ M
| Ru] | [JRe
Rgi A1
SRS
Rg; Cem
—
Cfﬁ 2R (R
Uen Mlp Ua,n
o)
M, —oUcm
CAC l; ' %O
Bl

Abbildung 4.27: Schaltkreisimplementierung des Spannungsfolgers.
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4 Entwurf des Empfangers

Tabelle 4.12: Dimensionierungsparameter der Schaltung in Abbildung 4.18.
MOSFET W /um L /nm Komponente Wert

Mg 1 30 Cac 0,4 pF
Mln 3 30 CCM 20 pF
M, 7.5 30 Co 145 fF
Ry, 720
Rp: 8,8k
Rpo 5,1k

Durch die Spannungsfolger erhcht sich die Riickwiértsisolation vom Spannungsfol-
gereingang bis zum Verstérkerausgang fiir beide Verstérkerstufen auf mehr als 60 dB.
Der Stromverbrauch des SDM erhoht sich dafiir um 150 pA pro Spannungsfolger.
Damit stimmt aber nun die implementierte Filteriibertragungsfunktion anndhernd
mit dem idealen Filter iiberein, wie in Abbildung 4.28 leicht zu erkennen ist.

100 T T T T '
ideal : : :

| ————— ohne Folger |.... / ............. ..............
— — — mit Folger iy : :

o0
S
T

D
)

GT_’diff / dBS
N
[w)

600 650 700 750 800 850 900
f / MHz

Abbildung 4.28: Simulation der Ubertragungsfunktion des Schleifenfilters fiir den idealen Fall,
mit implementierten Transkonduktanzverstirkern und aktiven Spulen und die
Implementierung mit den zusétzlichen Spannungsfolgern.

4.2.5 Spannungsverstarker

Der letzte zu entwerfende Verstérker fiir das Schleifenfilter ist der Spannungsver-
starker nach dem dritten Resonator. Bei diesem Schaltblock kommt es darauf an,
dass die Bandbreite des Verstéirkers oberhalb der Abtastrate von fs = 1 GHz liegt
und sich die Schaltung bis zum maximalen Spannungsaussteuerbereich des Quanti-
sierers linear verhélt. Mit der im SDM-Entwurf geforderten moderaten Verstérkung
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4.2 Entwurf des Sigma-Delta-Modulator

von Gy = 6,97 = 16,9dB eignet sich fiir diese Anforderungen ein konventioneller
einstufiger Differenzverstérker. Die in Abbildung 4.29 dargestellte verwendete Im-
plementierung besteht aus einem Differenzpaar mit aktiver Last und differentiellem
Ausgang. Die Gleichtaktregelung wird mit einem weiteren Differenzverstéarker mit
unsymmetrischen Ausgang hin zur aktiven Last realisiert. Der Abgriff der zu re-
gelnden Gleichtaktspannung erfolgt iiber Rp. Aus Tabelle 4.13 kann entnommen
werden, dass der Gleichtaktverstérker fiir einen effizienteren Entwurf bedeutend klei-
ner dimensioniert wurde, weil eine Gleichtaktunterdriickung > 0 dB ausreichend fiir
die Stabilitdt ist, wenn die vorherigen Blocke diese Eigenschaft ebenfalls aufweisen.
Diese Regelung benotigt die Pol-Nullstellen-Kompensation Ry, Cop zusétzlich zur
iiblichen Kompensationskapazitit Cco zum Erreichen eines Phasenrands ¢, > 60°.

UDD
M, 7§M2 My~ T §M4

" Rey
CC]__
Uapoi'—@i'—@i'—o Uan CCZ
R | R ,
1
[ Ml M1 L M3 ] — M3
Al Unyo o1 | S S (o R | IS 5
s , :
M. @Rm M ]M
}El |%11B 4|“]13B
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E] |;M1}3 |§M3B

MlAgl

Abbildung 4.29: Schaltkreisimplementierung des Spannungsverstéarkers.

Tabelle 4.13: Dimensionierungsparameter des Spannungsverstirkers in Abbildung 4.29.

MOSFET W /um L /nm Komponente Wert

M 1 200 Con 500 {F
Mg 112 200 Ces 300 fF
Mg 6 200 Rou 380

M, 128 60 R 186 0..2,6 kN
M, 20 60 R 35kQ

M, 32 60 Ry 60 kO

M, 1,25 60
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4 Entwurf des Empfangers

Die Verstérkung kann ohne Anderung des Arbeitspunktstromes mittels des schalt-
baren Ry, eingestellt werden. Die Implementierung von Ry, ist in Abbildung 4.30
gezeigt. Der Fokus beim Entwurf der Einstellschaltung liegt bei den Schaltern. Die
Verwendung von Transfergates mit ausreichendem %—Verhéltnis ist aufgrund der
anliegenden Arbeitspunktspannung Ucy zwingend, andernfalls wird die Nichtli-
nearitét des Verstérkers negativ beeinflusst. Damit die Schrittweite zwischen den
einzelnen Schaltzustdnden unabhéngig vom Prozess ist, wird ein Einheitswiderstand
von R = 700 Q2 fiir die Realisierung der binércodierten parallelen Widerstandspfade
verwendet.

Uap© 2600 Q RI14000Q 700 Q
R CMD U R,tune,1 UR,tune,Z RD UR tune,3 R
R
Mln Mlp M%ﬂZp n M3p
4 pnﬁ—»—n pm 8 uml—lfi%‘ pm 16 16 pm —r‘6 16 pm
30 nm 30 nm 30 nm 30 nm 30 nm 30 nm
Ua,CM © 4 um 4 um 8 um 8 um 16 um 16 pm
30 nm 30 nm 30 nm > 30 nm 30 nm 30 nm
R T ffﬁ

.
Mln Mlp M2n M2p M3n M3p

R
Rex R R E]R

R
2600 Q 1400 Q 700 Q 350 Q

Abbildung 4.30: Schaltkreisimplementierung des schaltbaren Lastwiderstandes.

Aus den Simulationsergebnissen in Tabelle 4.14 geht hervor, dass die gewiinschte
Bandbreite knapp mit einem Stromverbrauch von Ipp = 2,5mA erreicht wird.
Als Lastkapazitit wurde die simulierte Eingangskapazitdat des Quantisierers mit
Cr, = 75 1F verwendet. Mit Ry, lasst sich Gy von 12,6 dB bis 18,1 dB einstellen.

Dieser Block kann nicht bedenkenlos im Schleifenfilter des SDM verwendet wer-
den, da sich die Abtastrate fs noch recht nahe an der Grenzfrequenz des Ver-
stirkers befindet. Bei Betrachtung der Ubertragungsfunktion des Verstérkers in
Abbildung 4.31 insbesondere des Phasenverlaufs stellt sich eine Phasenverzogerung
von g = 37,8° bei der Abtastfrequenz ein. Das iibersetzt sich in eine signifikante
zusétzliche Schleifenverzogerung innerhalb des SDM von 105 ps ~ 0,175, welche
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4.2 Entwurf des Sigma-Delta-Modulator

Tabelle 4.14: Simulationsergebnisse des Spannungsverstéarkers.

Kennwert Schaltung in
Abb. 4.30
for 1,35 GHz
GBP 10,0 GHz
Gvp 17.4dB
G'v, 750 MHz 16,3dB
G'v,cM,750 MHz —2,4dB
Upp L1V
]DD 2,5 mA
Un1ap 291 mV

zwingend beim Entwurf der Taktgenerierung fiir den SDM beriicksichtigt werden
muss, damit in der finalen Implementierung die Schleifenverzégerungen dem ur-
spriinglichen Systemmodell entsprechen und der SDM stabil 1auft.

Fiir die Verwendung dieser BPSDM-Topologie fiir hohere Trégerfrequenzen stellt
dieser Block die grofite Herausforderung dar, da dementsprechend ein sehr grofles
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Abbildung 4.31: Simulierte Ubertragungsfunktion des Spannungsverstiirkers.
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4 Entwurf des Empfangers

Verstarkungs-Bandbreite-Produkt (GBP) benétigt wird. Und es tritt trotzdem
eine nicht vernachldssigbare Signalverzégerung auf, die den Entwurfsprozess der
Taktgenerierung wesentlich komplexer gestaltet. Mehr Informationen dazu werden
in Abschnitt 4.2.9 préasentiert.

4.2.6 Abstimmbarkeit des Filters

Fiir die Einstellung der Resonanzfrequenz und der Impedanzniveaus im Filter
erfolgt noch die Implementierung von schaltbaren Kondensatormatrizen und Par-
allelwidersténden fiir jeden Resonator. Der finale Filterschaltkreis ist in Abbil-
dung 4.32 dargestellt. Dabei werden die schaltbaren Kondensatoren single-ended
implementiert, weil sie dadurch einerseits auch im Gleichtaktbetrieb wirken und
die Gleichtaktverstirkung verringern und andererseits die Schalter mit voller Ver-
sorgungsspannung angeschaltet werden. Damit reduziert sich die Nichtlinearitét
sowie die Giitedegradation des Kondensators durch den kleineren ON-Widerstand.

UAI,BI

Uaipi Uaipi
Tang )T T dansT % C TG )T T dans] % () Iasgl) T dasT % (&) Uqgrp
—8, o] L pn pn °
I :EE@ @Rm I % G St :{Eﬁz @Rm I % Gra Sty :{Eﬁa @Rm Gy
Isi % C @ C U
2 3 QT,n

[Sig Cl
Ucm Uarp2 Uarp2 Uaip2
URcscl IFIT [Tl,gl/r TITl,ra IFZT 1T2,gt/r TITZ,ra IVT
Ipavgtl| | Thaua Ipavcal| | TIbauce Ipavasl| | Thbaves

Abbildung 4.32: Schaltkreisimplementierung des Schleifenfilters mit allen Versorgungsanschliissen.
Die Ansteuerpfade fiir die schaltbaren Komponenten wurden zugunsten der
Ubersichtlichkeit weggelassen.

Beim Schalten des Widerstands spielt der ON-Widerstand nur eine untergeordne-
te Rolle, weil er einfach mit in den endgiiltigen Widerstandswert einbezogen werden
kann. Auch die Anforderung an die Nichtlinearitéit ist sehr viel geringer, denn im
Wirkanteil des Parallelschwingkreises flielen sehr viel geringere Stromamplituden
als in den Blindanteilen.

Die tatséchliche Implementierung eines Parallelwiderstandes fiir jeden Resona-
tor erfolgt hauptséchlich, damit eine einfache und unabhéngige Feineinstellung
der Giiten moglich ist. Abbildung 4.33 zeigt die verwendeten Schaltkreise fiir die
ersten beiden Resonatoren. Im schaltbaren Parallelwiderstand gibt es einen 4 k{2
Pfad, der zur Festlegung des Schaltbereichs fiir die restlichen binér gewichteten
Pfade dient. Fiir Testzwecke kann dieser aber auch ausgeschaltet werden, sodass
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Abbildung 4.33: Schaltkreisimplementierungen des Widerstands und der Kapazitét fiir die ersten
beiden Resonatoren.

das Impedanzniveau nur noch von der aktiven Spule und gegebenenfalls vom Trans-
konduktanzverstéarker abhéngt.

Durch die single-ended-Ausfiithrung des schaltbaren Kondensators sind reine
NMOS zum Schalten der Pfade ausreichend. Zur Vermeidung unerwarteter Effekte
durch die freischwebenden Potentiale zwischen Kondensator und NMOS-Schalter im
ausgeschalteten Fall wurde zusétzlich ein PMOS-Schalter zum Kurzschliefen und
Entladen der Kondensatoren in jeden der Pfade eingebaut. Der nominale Einstell-
bereich fiir die Resonanzfrequenzen soll moglichst in der Mitte des Einstellbereichs
liegen. Deswegen erfolgt abhéngig von den zu erwartenden parasitdren Kapazitaten
in jedem Resonator noch die Implementierung eines festen Kondensators. Fiir das
hohere Impedanzniveau im dritten Resonator erfolgte zusétzlich eine entsprechende
Modifikation der Einstellschaltungen.

Neben diesen Komponenten miissen die Verstéirker und aktiven Spulen einge-
stellt werden. Aufer fiir den Spannungsverstéirker erfolgt dies iiberwiegend durch
die Anpassung des Arbeitspunktstroms, erfordert also fiir jeden Transkonduktanz-
verstiarker zwei und fiir jede aktive Spule zwei voneinander unabhéingig einstellba-
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4 Entwurf des Empfangers

Tabelle 4.15: Ubersicht iiber die Einstellmoglichkeiten des Schleifenfilters.

Parameter nominaler Anzahl  Einstellung fiir
Einstellbereich der Bits schematic-
Simulation
Ity gt 50 wA .. 150 uA 8 176
It ra 50 nA .. 150 pA 8 172
Iro gt 50 A .. 600 nA 10 472
It s 50 uA .. 600 uA 10 608
IAIl,S 45 },LA .. 270 [,LA 4 7
IAII,G 15 ].lA .90 HA 4 6
IAI2,S 45 }/LA .. 270 IVLA 4 7
]AIQ’G 15 },LA .90 },LA 4 7
IAI3,S 45 ].LA .. 270 },LA 4 7
Ias.c 15 uA .. 90 uA 4 2
WAII,Mln 1 pum .. 63 wm 6 21
WAII,Mlp 0,8 W .. 50,4 UIT 6 21
WAIQ,Mln 1 pm .. 63 wm 6 20
WAIZMlp 0,8 pm .. 50,4 wm 6 20
WAI3,M1n 1 pm .. 63 Hm 6 5
Wiz mip 0,8 um .. 50,4 um 6 5
Ch 5,2pF .. 10,32 pF 8 212
Cy 6,4pF .. 11,52 pF 8 144
Cs 10fF .. 2,56 pF 8 62
Ry 1,5k .. 4k; 00 6 40
R, 1,5k .. 4k; 00 6 47
Rs 8,25k .. 10,75 k2; oo 6 32
Ry 3708 ..5,2kS) 3 2

re Referenzstrome. Die Erlauterung der Schaltungen fiir die Referenzstrome und
-spannungen erfolgt in Abschnitt 4.4. In der aktiven Spule kann noch die innere
Stromverteilung der Gate-Stufe mittels der Transistorweiteneinstellung veréndert
werden. Fiir den Spannungsverstirker existiert nur die Einstellmoglichkeit der Ver-
starkung iiber die Last.

Daraus resultiert die in Tabelle 4.15 gegebene Liste von Einstellparametern fiir
das Schleifenfilter. Die iibrigen festen Referenzstréme betragen I = 25 pA und die
Spannungen Uarpi = 300mV und Uar gz = 550 mV. Die simulierten Eigenschaften
des Filters bei Verwendung der Voreinstellungen kénnen in Tabelle 4.16 mit dem
idealen Filter verglichen werden. Die Bitanzahl der einzelnen Einstellparameter
wurde dabei so ausgelegt, dass die Resonanzfrequenzen auch bei starken Prozessab-
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4.2 Entwurf des Sigma-Delta-Modulator

Tabelle 4.16: Ubersicht iiber die simulierten Eigenschaften des Schleifenfilters im Nominalfall mit
den Einstellungen in Tabelle 4.15.

Kennwert ideale Systemsi- schematic-
mulation Simulation
Gr, 2,48 mS 2,50 mS
Gt 6,51 mS 6,43 mS
Gy 16,9dB 16,6 dB
foa 741,3 MHz 741,0 MHz
foz2 750 MHz 749,5 MHz
Jo3 758,7 MHz 758,5 MHz
Q1 50 50,4
Q2 50 50,2
Q3 50 49,0
Rp 2kQ 1,94 k2
Rp 2Kk 1,98 k2
Rp3 8 k2 7,67 k(2

weichungen auf mindestens 1 MHz genau und die Giiten auf mindestens 5% genau
eingestellt werden kénnen. Tabelle 4.16 zeigt, dass die angestrebte Ubertragungs-
funktion des Filters auch nach der Extraktion der parasitiren Leitungskapazitdten
und -widerstédnde vom Layout annéhernd erreicht wird.

Als letztes Element wurde in das Filter noch ein Riicksetzschalter Sy fiir jeden
Resonator implementiert, womit der differentielle Signalpfad kurzgeschlossen wer-
den kann, um die Giite der Resonatoren stark zu senken. Das ist notwendig, um
nach dem Hochfahren der Versorgungsspannung einen stabilen Anfangszustand des
SDM sicherzustellen. Andernfalls weist der SDM wihrend des Anschaltprozesses
moglicherweise Spannungspotentiale auflerhalb des stabilen Spannungsbereichs auf
und wird instabil. Der SDM kann aus diesem Zustand heraus nicht selbststindig

Abbildung 4.34: Riicksetzschalter.
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4 Entwurf des Empfangers

in den stabilen Operationsbereich zuriickkehren. Mit dem Riicksetzschalter wird
deshalb wihrend des Anschaltprozesses die Schleifenverstarkung stark verringert
und damit groflen Spannungen im SDM vorgebeugt. Der Riicksetzschalter ist als
einfaches Transfergate implementiert und in Abbildung 4.34 dargestellt. Zur Ver-
meidung unnotiger parasitirer Kapazitdten wurde der Transferschalter recht klein
mit einem ON-Widerstand von > 200 () realisiert. Das senkt die Giite der Reso-
natoren auf =~ 6 fiir die ersten beiden bzw. = 2 fiir den dritten Resonator und ist
ausreichend fiir die Stabilisierung des SDM wéhrend der Startphase.

4.2.7 Quantisierer

Der Entwurf des internen Quantisierers basiert auf einem in der Technologie bereits
vorhandenen 4 Bit Flash-ADU. Das Grundprinzip wird in Abbildung 4.35 mit einer
single-ended Schaltung veranschaulicht. Die Funktionsweise basiert auf dem Track-
and-Hold-Prinzip. Wahrend der Track-Phase liegt das Eingangspotential iiber den
geschlossenen Transferschalter S; an der Kondensatormatrix an. Fiir den Entwurf
eines 4 Bit Flash-ADU werden 15 parallele Signalpfade benotigt, wodurch nach einer
vollsténdigen Wandlung der anliegende Spannungspegel am Digitalausgang in Ther-
mometercodierung vorliegt. Die Realisierung der einzelnen Quantisierungsstufen
im ADU erfolgt durch die verschiedenen Kapazitétsverhéltnisse in den einzelnen
Signalpfaden. Wihrend der Transferschalter S; gedffnet und Sy geschlossen ist,
werden die Kondensatoren vorgespannt. Nach dem Umschalten der Transferschal-
ter stellt sich dann das Potential am Ausgang des kapazitiven Spannungsteilers
entsprechend dem Teilerverhéltnis und dem Eingangspotential ein. Mit dem Ka-
pazititsverhéltnis kann prinzipiell innerhalb der Versorgungsspannungsgrenzen ein
beliebiger Aussteuerbereich fiir den Quantisierer festgelegt werden.
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Abbildung 4.35: Prinzipschaltbild des 4 Bit Flash-ADU.
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4.2 Entwurf des Sigma-Delta-Modulator

Nach dem Spannungsteiler folgt ein Vorverstérker, damit das anschlieende Latch
auch noch ein geringfiigiges Uberschreiten einer Quantisierungsstufe durch das
Eingangssignal zum Ende der Track-Phase registriert. Wéahrend der Hold-Phase
wird dieser Wert im Latch gehalten. Auflerdem erfolgt neben dem Umschalten der
Transferschalter zum Verbinden der Eingénge des kapazitiven Spannungsteilers mit
Masse und der Versorgungspannung noch das Kurzschlieen des Verstérkereingangs
und -ausgangs, sodass der Verstirkereingang durch die Arbeitspunktspannung am
Ausgang festgelegt wird und damit zu Beginn der Track-Phase die Potentiale in der
Kapazitédtsmatrix definiert vorliegen und unerwiinschte Speichereffekte vermieden
werden. Abbildung 4.36 stellt den zeitlichen Ablauf der Ansteuerung grafisch dar.

Uclk,T A‘ i
Uciks |
UcikL J

Urn,1s ) )
X\ Ergebnis ><Ergebnls
Urn,1 |

Abbildung 4.36: Ablaufdiagramm der Steuersignale des Flash-ADU.

Der bestehende Flash-ADU wurde differentiell und fiir TPSDM mit einer Ab-
tastrate bis zu fs = 1 GHz entworfen, somit liegt fs innerhalb der Spezifikation.
Die vorgesehenen Eingangssignalfrequenzen liegen mit einigen MHz jedoch weit
unterhalb des fiir den BPSDM vorgesehenen Frequenzbereich. In der vorhandenen
Implementierung treten durch den Transferschalter und den Vorverstirker signifi-
kante Verzégerungen des Signals auf, fiir kleinere Frequenzen bis fgi, = 20 MHz sind
die Auswirkungen auf die Genauigkeit aber nur sehr geringfiigig, da sich der Span-
nungspegel im Vergleich zur Abtastrate so langsam &ndert, dass nur bei wenigen
Abtastzeitpunkten ein falsches digitales Wort resultiert. Bei hoheren Frequenzen
spielt diese inhérente Signalverzogerung tq im Quantisierer jedoch eine weitaus
wichtigere Rolle, denn im Gegensatz zu der vergleichsweise langsamen zeitlichen
Signalspannungsanderung in einem TPSDM ergeben sich bei fg;, = 750 MHz sehr
héufig falsche Werte. Das ist nicht tolerierbar, da nicht nur die Auflésung sondern
auch die Stabilitdt des BPSDM leidet.

Durch den begrenzten Spannungsbereich zum Schalten der Transistoren ist die
Verzogerungszeit zudem vom Eingangsspannungspegel abhingig. Um den Bereich
der Gleichtaktspannung folgt die Ausgangsspannung des Schalters dem Eingangs-
pegel deswegen deutlich langsamer als bei Pegeln nahe der Masse oder der Versor-

101



4 Entwurf des Empfangers

0,2 a
> >
~
¢ O ! e—
22N N (R QT.diff
-0,2 — — = Ucp,ait |
. UL‘diﬁ}S
-04 1 I I I I L ]
0 0,5 1 1,5 2 2,5 3

t / ns

(o) TTronwritnalinhar Rntoaraef

— — = Ucpaitt
Ur aift s

1

0 0,5 1 1,5 2 2,5 3
t / ns

(b) Finaler Entwurf.

Abbildung 4.37: Zeitlichen Spannungsverldufe der internen Knoten des 4 Bit Flash-ADU fiir einen
Quantisierungspfad bei dreieckférmigen Eingangssignal mit fsiz = 750 MHz.

gungsspannung. Abbildung 4.37(a) zeigt exemplarisch die zeitlichen Spannungsver-
ldufe innerhalb eines Signalpfads des originalen Entwurf. Die Verwendung eines
Eingangssignals mit konstanter Steilheit bei fs;, = 750 MHz offenbart deutlich die
Spannungsabhéngigkeit der inhdrenten Signalverzogerung ¢4. Fiir den Fall, dass das
differentielle Eingangssignal Uqr aig zum Ende der Track-Phase um 0V betragt,
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4.2 Entwurf des Sigma-Delta-Modulator

ergibt sich bis zum Latcheingang eine Verzégerung von tq ~ 150 ps = 0,157;. Das
ist der ungiinstigste Fall, da dann der ON-Widerstand der Transferschalter zu die-
sem Zeitpunkt am grofiten ist. Tritt wiahrend dieser Zeit das Eingangssignal {iber
ein Quantisierungslevel, wird ein falsches Digitalwort generiert.

Um die Verzogerungszeit und die Pegelabhéngigkeit zu reduzieren, werden des-
halb fiir die Implementierung im BPSDM zum Einen die Weiten der Schalttran-
sistoren vergroflert und damit die ON-Widersténde verkleinert, und zum Anderen
die Spannungsverstirkung und Bandbreite der Verstarker erhoht. Die Dimensionie-
rungsparameter der in Abbildung 4.38 dargestellten finalen Schaltungen des 4 Bit
Flash-ADU sind in Tabelle 4.17 zusammengefasst.

Die Vergroflerung der Schalter erhoht die Eingangskapazitit des ADU und ver-
schlechtert somit die Bandbreite des vorangehenden Spannungsverstéirkers (vgl.
Abschnitt 4.2.5). Dabei ist die Eingangskapazitit entscheidend, die wiahrend der
Track-Phase anliegt. Zu diesem Zeitpunkt bildet die Kombination aus Eingangska-
pazitat der Vorverstiarker und der parasitiaren Kapazititen der Schalter und Konden-
satormatrix die Eingangskapazitéit des internen ADU. Um eine méglichst geringe
Eingangskapazitit zu erreichen, wurde deswegen der ON-Widerstand der Schalt-
transistoren zu den Versorgungspotentialen vergleichsweise groff dimensioniert, weil
sie fiir die Verbesserung der inhérenten Signalverzogerung keine entscheidende Rolle
spielen.

In der Kondensatormatrix erfolgten ebenfalls Anpassungen. Damit die Verstér-
kungsfaktoren des letzten Resonators und Spannungsverstirkers des Schleifenfilters
nicht zu grof} sein miissen, wurde der eingangsbezogene differentielle Aussteuerbe-

Tabelle 4.17: Dimensionierungsparameter des Flash-ADU in Abbildung 4.38.
MOSFET W /um L/nm MOSFET W /um L /nm

Mty 8,25 30 M, 0,45 30
Mty 8,25 30 My, 0,8 60
Moty 4.5 30 Moy, 0,2 30
Mayry 4.5 30 Msy, 0,45 30
Mzry 4,5 30 My, 0,1 30
M1y, 4.5 30 Msy, 0,2 30
Mip 4 1000 M, 1,2 30
Mg 12 1000 Moy, 24 30
M, 2,7 30
Komponente  Wert
C 0,52 fF
Ry, 5,5 k(2
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Abbildung 4.39: Layoutprinzip der Einheitszelle, mit der die Kondensatormatrix realisiert wird.
Die gestrichelten Anteile gehdren zum originalen Entwurf. Die Optimierung fiir
den Einsatz im Bandpass-3A-Modulator beinhaltet die Einsparung der ersten
Metalllage und die Verkiirzung der Metallfinger.

reich des internen ADU iiber den kapazitiven Spannungsteiler verkleinert, woraus
unweigerlich eine Vergréflerung der Kondensatormatrix und damit auch der Ein-
gangskapazitit folgte. Die Optimierung des Layouts der Teilkapazitéit ermoglicht
jedoch eine signifikante Reduktion der parasitiren Kapazitiat. Der zuséatzliche Fla-
chenverbrauch der Kondensatormatrix betrédgt nur einen Bruchteil der Gesamtfé-
che, da es sich um einen vergleichsweise kleinen Block des Quantisierers handelt.
Abbildung 4.39 zeigt das Layout und den Querschnitt der Einheitszelle fiir die
Kondensatormatrix vor und nach der Optimierung. Durch den Verzicht auf die
unterste Metalllage fiir die Kondensatoren wird der Abstand zur Masse erhcht und
demzufolge die parasitire Kapazitdat verkleinert.

Tabelle 4.18 zeigt die nominalen Simulationsergebnisse der einzelnen Entwurfssta-
tionen des Flash-ADU. Die Verdnderungen der Schalter und Vorverstarker senkte
die inhdrente Verzogerungszeit um = 63%, wie an den zeitlichen Spannungsver-
laufen in Abbildung 4.37 zu sehen ist. Durch das modifizierte Kondensatorlayout

Tabelle 4.18: Simulationsergebnisse des 4 Bit Flash-ADU der einzelnen Entwicklungsstufen fiir
fs =1GHz und fsiz = 745 MHz. Die Verzogerungszeit des ADU wurde im ungiins-
tigsten Fall fiir eine Signalauslenkung um 0V ermittelt.

Kennwert alter neue neue Kondensator- neuer

Entwurf Schalter  Schalter und matrix nicht  Entwurf
Verstérker optimiert  (extracted)

C. 47 fF 71{F 80 fF 96 fF 75 fF
SNR4p 22,1dB 25,3dB 24,6 dB 24,6 dB 24,1dB
ENOB 3,39 Bit 3,91 Bit 3,8 Bit 3,8 Bit 3,71 Bit

ELD 152 ps 79ps 43 ps 53 ps 56 ps
Ipp 0,33 mA 0,33 mA 1,15mA 1,15 mA 1,15mA
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4 Entwurf des Empfangers

konnte die durch die iibrigen Anderungen vergroBerte Eingangskapazitiit teilweise
kompensiert werden, wobei sich das maximale SNR nur leicht um ~ 0,5dB auf
24,1 dB verringert hat.

Die Optimierung der Kondensatormatrix reduziert aber auch die Nutzkapazitét
und erhéht damit vor allem die Empfindlichkeit gegeniiber Prozessschwankungen,
da sich das Mismatch stiarker auf die Leistungsfahigkeit des Flash-ADU auswirkt.
Solche Charaktereigenschaften miissen mit Monte-Carlo-Simulationen untersucht
werden, bei denen die zuféllige Variation von Modellparameter der einzelnen verwen-
deten Komponenten wie MOSFET oder Kondensatoren geméafl den zu erwartenden
Prozessschwankungen erfolgt. Eine Monte-Carlo-Simulation des extrahierten Flash-
ADU mit 100 Durchldufen resultierte dabei in einer mittleren Bitauflosung von
ENOB = 3,54 Bit mit einer Standardabweichung von ¢ = 0,05 Bit. Durch die deut-
lich reduzierte Verzogerungszeit bei leicht verbessertem ENOB ist der Flash-ADU
nun als interner Quantisierer im BPSDM einsetzbar.

4.2.8 Digital-Analog-Umsetzer

Der DAU basiert auf dem current-steering-Prinzip, bei dem abhéngig vom eingangs-
seitig anliegendem digitalen Wort ein Ausgangsstrom bereitgestellt wird. Dabei
kommt fiir optimale Stromeffizienz wieder die Push-Pull-Topologie zum Einsatz.
Abbildung 4.40 zeigt die Prinzipschaltung einer einzelnen differentiellen DAU-Zelle,
von der in jedem DAU im BPSDM wegen der internen 4 Bit Auflosung, die in
Thermometercode vorliegt, 15 davon parallel geschaltet sind. Die Ansteuerung mit-
tels thermometercodierten Digitalwort hat den Vorteil, dass der DAU nur aus einer
Basiszelle aufgebaut ist und somit die auftretende Nichtlinearitit wegen gutem
Matching gering gehalten wird.

IDAU Uppo}\l—lgj

— Ip ™
Uva,nC

L kL

| [
Ua’p?% M, L M, M,

DAU U, H__\_ _Tﬁ _Tﬁ

Abbildung 4.40: Prinzipschaltung einer differentiellen current-steering Push-Pull-DAU-Zelle.
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4.2 Entwurf des Sigma-Delta-Modulator

Die DAU-Zelle besteht aus zwei aufeinander arbeitenden Stromquellen mit jeweils
einem Differenzpaar, die zum DAU-Ausgang fithren und mit dem Bandpassfilter
verbunden sind, und einem dritten Dummy-Pfad, iiber den der Strom fliefit, wenn
die DAU-Zelle zurzeit nicht ausgesteuert wird. Der Dummy-Pfad vermeidet damit
das ansonsten notwendige schnelle An- und Ausschalten der Stromquellen, wodurch
die Signalform leidet und was auflerdem einen enormen zusétzlichen Leistungsver-
brauch erfordert.

Abbildung 4.41 veranschaulicht die Ansteuerung einer solchen Zelle. Als Beispiel
wird hier die DAU-Zelle Nr. 7 und 9 herangezogen, die ihren Ausgangsstrom um-
schaltet, wenn die erste Quantisierungsstufe unter- bzw. oberhalb der mittleren
Quantisierungsstufe iiberschritten wird (Uqr,air < —55mV bzw. Ugrair > 55 mV).
Solange |Uqrag| < 55mV gilt, flieBt kein DAU-Ausgangsstrom in dieser Zelle
und I wird {iber den Dummy-Pfad Mj, und Ms, geleitet. Fiir Ugr aig > 55 mV
(Urn1.0 = Upp) schalten M, und My, durch, sodass Ipay = Ip und im Fall
Ugrag < —55mV (Urns.15 = 0V) schlieflen M, und Ms, und der DAU-Strom

Ausgangssignale des Quantisierers

Uthyo f

Uthg J ‘

Urnz J
Signale der NRZ-DAU-Zelle Nr. 7 & 9 (von 15)

Ueipau ‘ ‘

Upa

IDAU T

Abbildung 4.41: Beispielhafte Signalansteuerung einer differentiellen current-steering Push-Pull-
DAU-Zelle fiir verschiedene quantisierte Spannungspotentiale.
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DAU;,

Da sich die Ausgangsstrome jedes DAU im entworfenen BPSDM voneinander un-
DAU;

terscheiden(vgl. Tabelle 4.4), ist eine individuelle Dimensionierung der DAU-Zellen
notig. Die DAU-Strome werden mittels Stromregelung und Strombank bereitge-

stellt, sieche Abbildung 4.42. Fiir die DAU am ersten Filterknoten existiert eine
ren DAU in der Strombank besteht und somit einen héheren Freiheitsgrad beim

dieser DAU-Stromquellen keine Abhéngigkeit zu den Stromverhéltnissen der ande-
Transistorentwurf ermoglicht.

extra schaltbarer Stromeingang mit Stromspiegel, damit fiir die Dimensionierung

wird mit entgegengesetzten Vorzeichen zum Ausgang geliefert.

4 Entwurf des Empfangers
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Abbildung 4.42: Implementierung der sieben DAU fiir den Bandpass-YXA-Modulator 6. Ordnung.
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4.2 Entwurf des Sigma-Delta-Modulator

Ein wichtiges Entwurfskriterium fiir den DAU ist der Ausgangswiderstand der
Stromquellen, der grofl genug sein muss, sodass sich DAU und Bandpassfilter nicht
gegenseitig beeinflussen. Die Dimensionierung der Schalttransistoren spielt dage-
gen nur eine untergeordnete Rolle, solange das Durchschalten sichergestellt ist.
In Abbildung 4.42 wird fiir die Stromspiegeltopologie das Prinzip des advanced
current mirror verwendet, um einen hohen Ausgangswiderstand bei vergleichbarer
minimaler Ausgangsspannung zu erreichen [47].

Da die DAU-Zellen im BPSDM wéahrend des Betriebs aber stédndig mit der
Abtastrate umschalten, also vom Digitalsignal voll ausgesteuert werden, darf dafiir
die DAU-Analyse prinzipiell nicht mit Kleinsignalmodellen erfolgen, denn es handelt
sich um ein nichtlineares System.

Jedoch ist eine Abschiatzung des Ausgangswiderstands mittels Kleinsignalanalyse
fiir den schlimmsten Fall durchfithrbar, wenn alle parallelgeschalteten DAU-Zellen
dauerhaft Strom an das Bandpassfilter liefern. In diesem Fall entsprechen die DAU
einer Konstantstromquelle mit geschlossenem Schalter in Reihe und das ermog-
licht die Bestimmung der Kleinsignalausgangsimpedanzen. Solange die ermittelten
Ausgangswiderstande fiir diesen Fall bedeutend grofler als die Impedanzniveaus im
Filter sind, haben die DAU nur einen geringen Einfluss auf die Ubertragungsfunk-
tion des Filters.

Den problematischsten Fall stellen hierbei die DAU zum dritten Filterknoten
dar, weil dort die Riickkopplungen von gleich drei DAU zusammenlaufen und auch
das Impedanzniveau des Filters am gréfiten ist, wie auch die Simulationsergebnis-

Tabelle 4.19: Simulierte Ausgangswiderstinde und -kapazitéiten aller sieben DAU fiir den
Bandpass-Y.A-Modulator 6. Ordnung bei f = 750 MHz und die entsprechenden
Filterimpedanzen zum Vergleich.

DAU Cpau / fF Rpav / kQ Rp / kQ

1 33 56,6
2 86 32,0

S 120 20,5 2
1,2

3 44 54,3

4 85 34,4

3 130 21,1 2
3,4

5 81 47,0

6 80 48,0

7 39 37 4

D 200 14,5 8

o
o
~
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se in Tabelle 4.19 zeigen. Der Ausgangswiderstand der DAU ist dort zwar noch
signifikant grofler als die anvisierte Filterimpedanz, muss aber beim Einstellen der
Filterfunktion des BPSDM beriicksichtigt werden.

Beziiglich der Auswirkung der DAU-Ausgangskapazititen auf das Bandpassfilter
sei abschliefend noch erwahnt, dass auch diese beim Einstellen der Resonanzfrequen-
zen im Filter beriicksichtigt und kompensiert werden miissen. Zusétzlich dndern
sich diese Ausgangskapazitéiten durch das kontinuierliche Umschalten der DAU im
laufenden Betrieb des SDM, was zu einer grofleren Nichtlinearitét fiihrt.

4.2.9 Taktgenerierung

Fiir den internen ADU und die DAU des BPSDM fehlt noch eine Taktgenerierung,
mit der sowohl die endgiiltige Schleifenverzogerung als auch die DAU-Typen festge-
legt werden. Zunéchst folgen die Erlauterungen zur Ansteuerung des Quantisierers.

Damit der in Abschnitt 4.2.7 entworfene Quantisierer wie beschrieben funktio-
niert, muss die in Abbildung 4.36 vorausgesetzte Ansteuerung zur Verfiigung gestellt
werden. Auflerdem diirfen sich die Taktflanken der verschiedenen Ansteuersigna-
le niemals iiberlagern, da ansonsten Fehlfunktionen auftreten. Zur Vermeidung
von iiberlappenden Taktflanken kommt hier die in Abbildung 4.43 gezeigte non-
overlapping-Topologie zum Einsatz. Dabei handelt es sich um eine riickgekoppelte
Inverterkette, die die Signale fiir den Quantisierer an den verschiedenen Inverterkno-
ten zur Verfiigung gestellt werden. Die Riickkopplung stellt sicher, dass der erste
Inverter in der Kette erst wieder umschaltet, nachdem alle vorherigen Inverter
ebenfalls den Umschaltzyklus durchlaufen haben.

Die DAU benoétigen fiir jeden DAU-Prototypen eine eigene Ansteuerung. Somit
ergeben sich fiir die sieben DAU im BPSDM insgesamt drei unterschiedliche An-
steuerpfade, die wie in Abbildung 4.44 gezeigt, implementiert sind. Da es sich bei
den DAU-Kurvenverlaufen um NRZ und RZ mit D, =~ 50% handelt, reicht eine
einfache Digitallogik fiir deren Erzeugung aus. Aufgrund der symmetrischen DAU-

Uclk,L Uclk,Tp Uclk,Tn
o) O 0

O O )
Uclk,S Uclk,Trefp Uclk,Trefn

Abbildung 4.43: Prinzipschaltbild der Taktgenerierung fiir den internen 4 Bit Flash-ADU.
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Abbildung 4.44: Allgemeine Eingangslogik fiir alle DAU und NRZ- und RZ50-Ansteuerlogik fiir
die DAU. Jede DAU-Zelle (15 pro DAU) benétigt einen dieser Ansteuerpfade.

Implementierung erfolgt zunichst eine Umwandlung des thermometercodierten
Ausgangs des internen Quantisierers in einen symmetrischen Code um die mittle-
re Quantisierungsstufe, wobei das mittlere Thermometerbit zur Bestimmung des
Vorzeichens dient und die erzeugten Up ;..Up 15-Signale die Amplitude beschreiben,
die der DAU ausgeben soll.

Zur Veranschaulichung der Signalerzeugung sind die Pegel innerhalb der Schaltun-
gen fiir zwei Takte skizziert. Der erste Takt zeigt das Verhalten fiir einen Signalpegel
grofer als der gerade betrachtete Quantisierungspegel mit positiven Vorzeichen und
der zweite Takt zeigt den Fall fiir einen Signalpegel unterhalb des Quantisierungs-
pegels.

Mit den Tri-States werden NRZ-Signale erzeugt und gleichzeitig erfolgt eine Syn-
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UgLps

Abbildung 4.45: Schaltbild der umschaltbaren Inverterkette in der Taktgenerierung zum Einstellen
des ELD des Bandpass-XA-Modulators.

chronisation mit dem Taktsignal. Die RZ-Ansteuerung sieht sehr &hnlich aus, nur
das nach der Synchronisation der Signalpfade noch ein zusétzlicher Logikbaustein
zur Kombination mit dem Taktsignal notwendig ist. Diese zusétzliche Logik im
RZ-Pfad fiihrt zu einer grofleren Verzogerungszeit als in den NRZ-Pfaden, wes-
wegen in der NRZ-Logik nach dem Tri-State dieselben Elemente implementiert
wurden. AuBler fiir die Ansteuerpfade aller DAU die gleiche Signaldurchlaufzeit zu
gewihrleisten, gibt es fiir die Existenz dieser Logikbausteine also keinen Grund.

Zwischen den drei Tri-State-Ausgéngen in jeder Ansteuerung existieren noch
zusétzliche Tri-States mit schwiicherer Treiberfiahigkeit, die zugunsten einer besseren
Ubersichtlichkeit nicht mit in die Darstellung eingezeichnet wurden. Diese halten
den Signalpegel wahrend der hochohmigen Phase an den Tri-State-Ausgangsknoten
aufrecht.

Die Synchronisation der Steuersignale auf das Taktsignal ermoglicht das Fest-
legen des ELD im SDM auf Vielfache der halben Taktperiode plus der inhéren-
ten Schleifenverzogerung der restlichen Blocke. Prinzipiell ist die Realisierung von
ELD = n-0,5T; einfach, da vor die Taktgenerierung fiir den Quantisierer ein nach-
gebildeter Pfad einer DAU-Ansteuerung implementiert werden kann, womit dessen
Schleifenverzogerung kompensiert wird und je nach Verwendung von Latches und
high- oder low-Pegel des Taktsignals dann das ELD des gesamten SDM einstellbar
ist. Das Filter und der interne Quantisierer eines SDM haben normalerweise eine
vernachléssigbare Signalverzogerung. Wie bereits in Abschnitt 4.2.5 beschrieben,
trifft dies allerdings nicht auf das hier entworfene Bandpassfilter zu. Allerdings
wire eine zweite Implementierung des Spannungsverstérkers des Filters nur wegen
der Nachbildung der Verzogerungszeit wegen des signifikanten Stromverbrauchs
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4.2 Entwurf des Sigma-Delta-Modulator

abwegig.

Stattdessen erfolgte die Nachbildung der Signalverzégerung mit einer einfachen
Inverterkette. Diese Art der Nachbildung ist natiirlich anfalliger fiir Prozessvaria-
tionen, weswegen zusétzlich die Lange der Inverterkette einstellbar gestaltet wurde.
In Abbildung 4.45 ist die Schaltungstopologie des einstellbaren Teils der Kette
dargestellt. Diese Schaltung erlaubt die Einstellung des ELD des SDM im Bereich
von 100 ps mit 3 Bit Genauigkeit fiir fg = 1 GHz.

In der finalen Implementierung der Taktgenerierung stellte sich bei den Simula-
tionen ein abweichendes Tastverhiltnis fiir den RZ-DAU von 54% heraus, der bei
der Systemmodellierung durch die Berechnung der entsprechenden Koeffizienten
wie in Abschnitt 4.2.1 bereits erwiahnt, beriicksichtigt wurde. Die Ursache liegt in
der ungleichen Dimensionierung der PMOS und NMOS, die eine Reduktion der
Flache und des Stromverbrauchs der Inverter zum Ziel hatte. Dadurch unterschei-
den sich die auf- und abfallende Flanke des Taktsignals voneinander und erzeugen
die Abweichung.

4.2.10 Simulationsergebnisse

Der letzte Schritt der BPSDM-Realisierung besteht in der schrittweisen Ersetzung
der idealen Schaltblocke des Systems mit den vorgestellten Implementierungen
und deren Auswirkungen auf die Leistungsfahigkeit des SDM mit Fokus auf das
erreichte SQNR und SNR. Die STF wird nicht genauer betrachtet, da dies langwie-
rige parametrische Transientsimulationen mit variierender Eingangssignalfrequenz
erfordert. Fiir alle folgenden Simulationen zur Berechnung des SQNR und SNR
wurden die Parameter in Tabelle 4.20 verwendet.

Zunéchst erfolgt die Ersetzung des idealen Quantisierer mit dem vorgestelltem 4
Bit Flash-ADU aus Abschnitt 4.2.7. Der Vergleich der Frequenzspektren in Abbil-

Tabelle 4.20: Einstellungen fiir die SQNR und SNR Simulationen des Bandpass-3A-Modulator

6. Ordnung.
Kennwert Schaltung in
Abb. 4.30

fs 1 GHz
[fsig 745 MHz

JBw 20 MHz

OSR 25

Isig 100 uA

Abtastwerte 4096

foin 244,14 kHz
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1: ideal
—— 2: schematic |+
—— 3: extracted

SQNR; =76,6dB
-100 [ SQNR, =76,9dB
SQNR; =72,8dB

0 0,1 0,2 0,3 0,4 0,5
f/ GHz

Abbildung 4.46: Simulierte Spektren des idealen Bandpass-3A-Modulator 6. Ordnung fiir ver-
schiedene Quantisierermodelle.
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Abbildung 4.47: Simulierte Spektren des Bandpass-XA-Modulator 6. Ordnung mit verschiedenen
Modellen fiir die DAU und Taktgenerierung.

dung 4.46 zeigt, dass sich das maximale SQNR durch den extrahierten Quantisierer
geringfiigig um ~ 4dB reduziert. Bei der Simulation mit dem implementierten
Quantisierer wurde die inhérente Schleifenverzégerung durch Anpassung der idea-
len Taktgenerierung kompensiert, sodass die Schleifenverzogerung von ELD = 0,57}
im System weiterhin vorliegt. Thermisches Rauschen spielt in den digitalen Kom-
ponenten keine Rolle, deswegen wurde fiir deren Verifikation auf Simulationen mit
thermischen Rauschen verzichtet, um die Simulationszeiten drastisch zu reduzieren.

Nach dem Quantisierer folgt die Ersetzung der idealen DAU und der Taktgene-
rierung mit den entworfenen Schaltungen in Abschnitt 4.2.8 und 4.2.9. Damit hier
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Abbildung 4.48: Tri-State Schaltung.

mit den realisierten Verzégerungseinstellungen in der Taktgenerierung die Einstel-
lung des FELD auf 0,57 moglich ist, wurde in das ideale Schleifenfiltermodell die
zu erwartende Signalverzogerung des realen Filters implementiert. Die simulierten
Frequenzspektren in Abbildung 4.47 mit den realen Schaltungen fiir die DAU und
die Taktgenerierung zeigen einen deutlichen Einbruch des SQNR auf nur noch
~ 50dB.

Die Hauptursache konnte auf die Tri-State-Schaltungen in der Taktgenerierung
fiir die DAU zuriickgefiihrt werden. Die Topologie ist in Abbildung 4.48 dargestellt.
Dieser Block synchronisiert die DAU-Ansteuerung auf die fallende Taktflanke des
Referenztaktes und gibt das zu diesem Zeitpunkt anliegende Signal negiert aus.
Jedoch verursacht diese Schaltung einen zeitlichen Versatz in Abhéngigkeit vom
anliegenden Signalpegel. Wenn U, = Upp, dann wird im Tri-State der NMOS-Pfad
durchgeschaltet und am Ausgang liegt das Massepotential an. Das Taktsignal liegt
mit einer Verzogerungszeit einer Inverterlaufzeit am NMOS-Pfad an. Wenn U, =
0V, dann wird der PMOS-Pfad durchgeschaltet und die Synchronisierung erfolgt
mit dem um zwei Inverterlaufzeiten verzogertem Taktsignal. Es existiert somit ein
statischer Offset von einer Inverterlaufzeit, wenn sich das Eingangssignal verdndert.
Dieser Effekt betrifft nur die NRZ-DAU, bei der RZ-Ansteuerung folgt nach dem
Tri-State noch die logische Verkniipfung mit dem Taktsignal und das Ansteuersignal
erhélt dessen Tastverhéltnis, wodurch der entstehende Offset bereinigt wird.

Dieser Offset spielt in TPSDM kaum eine Rolle, da sich das Eingangssignal
im Vergleich zur Abtastrate nur langsam &ndert und es somit nur selten zum
Umschalten im Tri-State kommt. Bei einem BPSDM mit Unterabtastung &ndert
sich der digitale Ausgang hingegen fiir fast jede Abtastperiode, weswegen dieser
zeitliche Offset die Auflosung des SDM stark degradiert. Simulationen, bei denen die
Tri-State-Schaltung mit einem idealen VerilogA-Modell ersetzt wurde, bestétigten
den Tri-State als die Hauptursache der Degradation. In Abschnitt 6.2.2 wird auf
Verbesserungsmoglichkeiten zu dieser Problematik eingegangen.

Zuletzt fehlt noch der Austausch des idealen Bandpassfilters mit den in Ab-
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SQNR; =76,6dB 1: ideal

-100 FSQNR, =72,6dB — 2: ohne th. R. |-
SN Ry =32,0dB — 3: mit th. R.
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Abbildung 4.49: Simulierte Spektren des idealen Bandpass-XA-Modulator 6. Ordnung mit dem
schematic-Modell des Schleifenfilters mit und ohne thermisches Rauschen.

schnitt 4.2.2 bis 4.2.6 vorgestellten Komponenten. Zunéchst erfolgt die Untersu-
chung des entworfenen Bandpassfilters innerhalb des idealen BPSDM-Modells, bei
dem nur der Quantisierer mit der realen Schaltung ersetzt wurde, die DAU und
Taktgenerierung sind ideal.

Beim Filter handelt es sich um einen analogen Block, was die Beriicksichtigung
des thermischen Rauschens beim Simulieren erforderlich macht. Die Betrachtung
der resultierenden Spektren in Abbildung 4.49 offenbart starke Unterschiede fiir
das SQNR und SNR. Wihrend das SQNR nur leicht bei der Ersetzung des idea-
len Bandpassfilter degradiert, weist die entworfene Schaltung hohes thermisches
Rauschen auf, weswegen sich das maximal erreichbare SNR auf nur noch 32dB
verschlechtert hat und leider dementsprechend die Erwartungshaltung an die er-
reichbare Auflésung fiir diese BPSDM-Implementierung stark nach unten korrigiert
werden muss.

Die Ursachenforschung ergab, dass das Rauschen der aktiven Spulen fiir die
starke Begrenzung der Auflésung verantwortlich sind. Der Rauschanteil der ersten
aktive Spule dominiert dabei, weil das thermische Rauschen der nachfolgenden ak-
tiven Spulen bereits rauschgeformt wird. Die zweite und dritte aktive Spule tragen
nur zu &~ 1dB des Rauschens bei. Als Hauptrauschquellen innerhalb der aktiven
Spule wurden die Stromquellen der gefalteten komplementiren Gate-Stufe ausge-
macht. Moglichkeiten zur Optimierung der aktiven Spule werden in Abschnitt 6.2.1
aufgezeigt.

Abschlielend fehlen noch die Resultate fiir den BPSDM mit allen in der vorlie-
genden Arbeit entworfenen Schaltblécken, um die stabile Funktion des BPSDM
zu verifizieren. Das ohne thermisches Rauschen simulierte Frequenzspektrum in
Abbildung 4.50 des extrahierten BPSDM beinhaltet bereits den LNA, der im néchs-
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-100 FSQNR, =76,6 dB i 1: ideal ]
SQN Ry, =47,7dB — 2: extracted
-120 - R — -
0 0,1 0,2 0,3 0,4 0,5
f/ GHz

Abbildung 4.50: Simuliertes Frequenzspektum des implementierten Bandpass-XA-Modulator 6.
Ordnung ohne thermisches Rauschen im Vergleich mit dem idealen Modell.

ten Abschnitt vorgestellt wird, und bestétigt die stabile Funktion, wenn auch die
Leistungsfahigkeit stark vom urspriinglichen Ziel abweicht. Das SQNR erleidet
keine weitere nennenswerte Verschlechterung und ist hauptséchlich durch die DAU-
Ansteuerung begrenzt. Fiir den komplett realisierten BPSDM wurde auf eine quan-
titativ auswertbare Simulation mit thermischen Rauschen wegen einer Simulations-
zeit von mehreren Wochen verzichtet und lediglich verifiziert, dass der Modulator
einschwingt.

4.3 Entwurf des rauscharmen Verstarkers

Aus dem realisierten SDM ergibt sich die Ausgangslast fiir den LNA, der beim
Entwurf beriicksichtigt werden muss. Beim SDM handelt es sich um ein komple-
xes gegengekoppeltes System, deswegen wurde die differentielle Eingangsimpedanz
simulatorisch mit Transientsimulationen bestimmt. Innerhalb des Signalbandes
um frrp = 750 MHz ergab sich R.gpspm ~ 340 €. Der Ausgangswiderstand des
LNA muss grof8 genug sein, sodass die Giite des ersten Resonators nicht zu stark
einbricht.

Ein weiterer wichtiger zu beachtender Punkt ist die Symmetrieeigenschaft der
Ausgangssignale des LNA| da zur Reduzierung des Flichenbedarfs auf einen diffe-
rentiellen Eingang und auf integrierte Spulen verzichtet wird. Somit muss der LNA
gleichzeitig auch als aktiver Balun fungieren. Abbildung 4.51(a) zeigt die grund-
sitzliche Schaltung des Balun-LNA, die auf dem Prinzip des in [48] vorgestellten
rauschreduzierenden aktiven Baluns basiert.

Diese LNA-Topologie kombiniert die Eigenschaft einer geringen Rauschzahl durch
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(a) Prinzipschaltbild. (b) KSE.

Abbildung 4.51: Schaltung und KSE des Balun-LNA.

die Verwendung einer Source-Stufe My, und M, als Eingangsstufe mit der Balun-
Eigenschaft der folgenden Gate-Source-Balun-Stufe Ms,, Ms,, M3z, und Ms, zur
Wandlung des unsymmetrischen Eingangssignals in ein symmetrisches Ausgangs-
signal. Wie bereits in Abschnitt 4.2.2 beim Entwurf der aktiven Spulen erlautert,
erfolgt auch hier die Verwendung von komplementaren Strukturen bei der Imple-
mentierung des LNA zur Reduzierung des Leistungsverbrauchs und der Nichtlinea-
ritaten.

Um die Eingangsimpedanz des LNA in die Néhe der gewiinschten Leistungsanpas-
sung bei 50 2 zu verschieben, wird ein Gegenkoppelwiderstand Rg implementiert.
Obwohl M, und My, bzw. M, und M, als Kaskode wirken, wodurch sich die
Millerkapazitdat und somit auch die Eingangskapazitit des LNA stark reduziert,
reicht diese Gegenkopplung alleine nicht aus, um einen Eingangsreflexionsfaktor
S11 < —10dB zu erhalten. Es vereinfacht aber die Leistungsanpassung durch ein
noch zu bestimmendes externes reaktives Anpassungsnetzwerk, worauf spéter aus-
fithrlicher eingegangen wird.

Zunichst erfolgt die Berechnung der Spannungsverstérkungen fiir beide Ausgénge
des LNA, um die Einfliisse von Rp = G— und der Transistorausgangswiderstin-
de auf die Symmetrie des Ausgangs darzustellen. Abbildung 4.51(b) zeigt das
dafiir verwendete Ersatzschaltbild, in dem die komplementdren Transistoren zu-
sammengefasst wurden. Fiir die Symmetrieuntersuchungen reicht der Vergleich der
Teilverstiarkungen Gy, = “;“‘ und Gy, = f—p aus, da bis zum Potential u; der
gleiche Signalpfad verwendet wird. Aus den aufgestellten kirchhoffschen Knoten-
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gleichungen
0 = UeGm1 + 1 (gm2 + gps1 + gps2) — Uangps2 (4.43a)
0=—u.Gp — ul(gmg + gDsz) + ua,n(gDSQ + Gp + GL) (4.43b)
0 = U1gm3 + Uap(gpss + GL) (4.43c¢)

ergibt sich nach Einsetzen und Umformen fiir die Teilverstarkungen

o = Yam _ (9m2 + gps2)(gm1 — Gr) — gps1Gr
Vn —

= 4.44
Uy gps2(9m1 — G¥) + gm1(Gr + G1) ( )
Ug, 9m3
Gyy = —2 — I 4.45
P gpss + GL (4.45)
Fiir einen symmetrischen Ausgang muss Gy, = —Gvy,, gelten. Zunéchst folgt die

Festlegung darauf, die Transistoren My, und M3, sowie My, und Ms, identisch zu
dimensionieren und bei den gleichen Arbeitspunkten zu betreiben, sodass ¢ms = gm3
und gps2 = gps3 auch bei auftretenden Prozessschwankungen gilt und der LNA
robust ist. Durch Sicherstellung der Bedingung ¢,,1 > G (und g1 > gpsi1) folgt

dann n
Gy = Jm2 T gDS2

 gps2 + Gr + Gy
Ein Vergleich von Gleichung (4.45) und (4.46) legt die noch verbleibenden Bedin-

gungen G, > Gy und gno > gpse nahe, die fiir einen komplett symmetrischen
Ausgang in erster Ndherung erfiillt sein miissen. Es resultiert

(4.46)

gm2
Gup = —Gyy = —Im2__ 447
v VP gpss + G (4.47)

Das bedeutet, wenn der Gegenkoppelwiderstand grofl gegeniiber der Ausgangslast
und die Gegenkopplung im Vergleich zur Transkonduktanz der Transistoren gering
ist, kann der Ausgang als symmetrisch angenommen werden. In der Konsequenz
reicht damit die Gegenkopplung allein fiir eine ausreichende Leistungsanpassung
nicht aus, denn der Realteil der Eingangsimpedanz ist in erster Ndherung propor-
tional zu Rp. Der Gegenkoppelwiderstand miisste fiir ﬁxe) = 502 so klein sein,
dass sich neben der Rauschzahl die Ausgangssymmetrie signifikant verschlechtern
wiirde. Unter den oben getroffenen Annahmen resultiert fiir die Eingangsimpedanz

unter Einbeziehung der Gate-Source-Kapazitét von M, und M,

1+ gmi Ry,

Y. (s) = sCas1 + e

(4.48)

Damit die Transistoren des aktiven Baluns bei dem gleichen Arbeitspunkt betrie-
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ben werden, ist hier wie bei den Entwiirfen der aktiven Spulen in Abschnitt 4.2.2
eine geregelte Arbeitspunkteinstellung fiir beide Strompfade erforderlich. Die Sys-
temanforderungen an den Empfianger enthielten ebenfalls die Realisierung einer
Verstarkungseinstellung, um im Falle grofler Eingangsleistungen die Verstidrkung
reduzieren zu konnen und eine Ubersteuerung des BPSDM zu verhindern und
zugleich den dynamischen Bereich zu vergroflern. Fiir diesen Zweck wurden dem
LNA-Entwurf noch schaltbare Source-Widersténde hinzugefiigt, die bei maximaler
gewiinschter Verstiarkung kurzgeschlossen werden. Abbildung 4.52 zeigt die finale
Implementierung mit Arbeitspunktregelung und einstellbarer Verstarkung mit den
in Tabelle 4.21 gelisteten Dimensionierungsparameter.
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Abbildung 4.52: Finaler Balun-LNA.

Die Verstarkungseinstellung erfolgt hauptséchlich durch Rg;, da damit nur die
Verstarkung von M, und M, verdndert wird. Allerdings wirkt sich die Verstér-
kung des LNA signifikant auf die Eingangsimpedanz aus, weswegen Ry fiir die
Nachjustierung der Leistungsanpassung ebenfalls schaltbar implementiert wurde.
Bei minimaler Verstarkung treten durch die unsymmetrische Implementierung der
Gegenkopplung mit Rg sowie die unterschiedliche Bulk-Source-Spannung von Ma,
und Ms,, bzw. My, und Ms;, stdrkere Abweichungen beim symmetrischen Aus-
gang hervor, weswegen fiir den positiven Ausgangspfad noch die Implementierung
einer schaltbaren Source-Degeneration Rgs erfolgte. Dessen schaltbarer Bereich
ist aus diesem Grund wesentlich kleiner gehalten als fiir Rg;, da damit nur die
Abweichungen durch die unsymmetrische Implementierung ausgeglichen werden.
Mit dieser Schaltung ist eine Verstarkungsreduzierung um 15dB mdoglich. Leider
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Tabelle 4.21: Dimensionierungsparameter des Balun-LNA in Abbildung 4.52.
MOSFET W /um L /nm Komponente Wert

Mg 60 100 4 3,4pF
Miap 60 100 Cy 3,0 pF
MlBB 60 100 03 2,9 pF
Msp 60 100 Cy 1pF
Mopp 60 100 Cy 400 fF
MQBB 60 100 CAC 3,4 pF
Mian 48 30 Ccr 80 fF
Miap 96 30 Cea 130 fF
Mg, 90 30 Lp 9,1nH
Maa, 48 60 Ly 18nH
Moy, 96 60 Ry 0,52..16 k€
Mgy, 96 60 Rp1 500 €2
Mspy 48 60 Rpo 26,4 k)
Misap 96 60 Rps 52,8 k2
M;g,, 96 60 Rg1 0..88%2
My, 384 30 Rgo 0..22Q
M, 768 30

My, 384 60

My, 768 60

Ms, 384 60

Ms, 768 60

ist in diesem Konzept zur Verédnderung der Verstirkung die Einstellung von vier
unterschiedlichen Parametern notwendig (Rp,Rs1,Rs2 und Ig), wodurch es recht
aufwendig und weniger robust gegeniiber Prozessabweichungen ist. Eine bessere Im-
plementierungsmoglichkeit fiir die Verstéarkungseinstellung wird in Abschnitt 6.2.3
aufgezeigt.

Wegen der Arbeitspunkteinstellung sind diverse Koppelkondensatoren zur Tren-
nung der Strompfade notwendig. Die Kapazitdt Cr wurde implementiert, sodass
die Arbeitspunktspannung von U, mit einem hochohmigen Widerstand auf 0V
gesetzt werden kann. Dadurch verwenden die NMOS-Schalter zum Schalten von
Ryp den grofitmoglichen Spannungshub Upp und die Nichtlinearitdt des LNA wird
nicht durch die Schalter begrenzt. Zudem beeinflusst ein Anpassungsnetzwerk mit
paralleler Spule zur Masse nicht mehr den Arbeitspunkt des LNA.

Die Balun-Transistoren verwenden eine groflere als die minimale Gate-Lange von
60 nm, zum Einen wegen des benotigten grofleren Ausgangswiderstands als auch
wegen des besseren ggﬁ—\/erhéﬂtnis und damit groBleren Verstirkung bei dem ge-
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(a) Eingangsreflexionsfaktor. (b) Transkonduktanz.

Abbildung 4.53: Simuliertes Frequenzverhalten des LNA.

wahlten Arbeitspunktstrom. Der LNA und das Filter des BPSDM werden lediglich
iiber Koppelkondensatoren miteinander verbunden, sodass keine gegenseitige Be-
einflussung der Arbeitspunktstrome der Blocke auftritt. Wegen der unterschiedlich
verwendeten Weiten- und Léngenverhéltnisse zwischen PMOS und NMOS im LNA
und in der aktiven Spule ist es nicht méglich, die Koppelkondensatoren einzusparen
und die Regelung in einem Schaltblock mittels Dummy-Pfad zu implementieren,
auch wenn beide Blocke mit der gleichen Gleichtaktausgangsspannung entworfen
wurden. Die Stromverhéltnisse in den einzelnen Pfaden hingen auch von den signi-
fikant voneinander abweichenden Dimensionierungsparametern der Transistoren im
LNA und der aktiven Spule ab, wodurch sich der Arbeitspunkt beider Schaltungen
zu stark verschiebt.

Abbildung 4.53 zeigt die Transkonduktanz und den Eingangsreflexionsfaktor des
LNA mit dem externen Anpassungsnetzwerk. Die Simulationsergebnisse der extra-
hierten finalen Implementierung sind in Tabelle 4.22 zusammgefasst. Das Hauptau-
genmerk bei der Realisierung des LNA wurde auf eine moglichst geringe Rauschzahl
bei hoher Verstiarkungseinstellung mit einem maximalen Stromverbrauch von 5mA
gelegt, wobei sich die Nichtlinearitatseigenschaften nur vernachlassigbar auf den
dynamischen Bereich des BPSDM auswirken sollen. Durch die Reduzierung der
LNA-Verstiarkung verschlechtert sich der Eingangsreflexionsfaktor merklich und
kann nicht vollstdndig durch Nachjustierung von Rp auf S;; < —10dB eingestellt
werden, ohne die Signalsymmetrie am Ausgang stark zu verschlechtern. Diese LNA-
Implementierung hat einige Nachteile, so ist die Verstarkungseinstellung mit vier
Parametern recht komplex und die Asymmetrie des Ausgangssignals ist bei maxima-
ler Verstiarkung mit einer Abweichung der Amplitude von 15% und der Phase von
6° signifikant. Zudem bendtigt diese Struktur ein externes reaktives Anpassungs-
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Tabelle 4.22: Simulationsergebnisse des extrahierten Balun-LNA fiir maximale und minimale
Verstérkungseinstellung mit einer Last von Ry, gig = 340 Q2 bei fgsiz = 750 MHz.

Kennwert max. G min. G
St —11,9dB —7,6dB
NF 1,5dB 5,5dB

GT7diﬂ‘ 62,2 mS 11,1 mS
AGT ral 15,0% 3,6%
Ay 6,0° 4,0°
Upp 1,1V 1,1V
Ipp 4,8 mA 2,9 mA
I.148 1,79 mA 0,94 mA
P, ov14B —20,8dBm —11,4dBm
HPrvs ~75dBm  —7,4dBm

netzwerk, wodurch gleichzeitig auch eine Bandbegrenzung des LNA stattfindet,
auch wenn keine integrierten Spulen zur Realisierung eines Baluns erforderlich sind.
Diese Nachteile werden mit einer erweiterten LNA-Topologie in Abschnitt 6.2.3
adressiert.

Eine beim LNA-Entwurf mit einem externen Anpassungsnetzwerk generell auf-
tretende Problemstellung ist die Wahl der Netzwerktopologie. Bei einem idealen
reaktiven Netzwerk spielt der Aufbau des Netzwerks keine Rolle, da dann das
Netzwerk selbst rauschfrei ist und damit der Pfad im Smith-Diagramm fiir die
Impedanztransformation auf die Rauschzahl bei der angepassten Frequenz keinen
Einfluss hat.

Reale Komponenten enthalten jedoch parasitdre Wirkwiderstdnde und deren
thermisches Rauschen wirkt sich negativ auf die Rauschzahl des LNA aus. Die
GroBle der parasitdaren Widerstdnde hiangt aber von den gewéhlten Komponenten
ab, weswegen sich doch die Frage nach dem optimalen Netzwerk mit dem gerings-
ten Rauschen stellt. Das optimale Netzwerk zu finden, ist aber sehr aufwendig,
denn selbst bei einer Beschrinkung auf nur maximal zwei Komponenten fiir die
Anpassung, gibt es insgesamt 12 Moglichkeiten fiir ein solches Netzwerk aus Spulen
und/oder Kapazitéiten. Ein paar dieser Moglichkeiten fallen aufgrund der vorlie-
genden Eingangsimpedanz des LNA schnell aufler Betracht, da nicht mit jedem
L-Netzwerk jede Eingangsimpedanz nach 502 transformiert werden kann. Aber
selbst wenn nur vier Netzwerke fiir die Anpassung in Frage kommen, miissen diese
bei jeder Anderung der LNA-Eingangsimpedanz wihrend des Entwurfsprozess neu
gefunden werden.

Um den Entwurfsprozess des LNA zu beschleunigen, wurde deshalb fiir die vor-
liegende Arbeit der Schritt des Findens des optimalen Anpassungsnetzwerks mit
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4 Entwurf des Empfangers

einem SKILL-Skript automatisiert. Zur Bestimmung aller in Frage kommender
Anpassungsnetzwerke muss zunéchst fiir den entworfenen LNA die komplexe Ein-
gangsimpedanz, die optimale Impedanz fiir Rauschanpassung Z,, den Rauschfak-
tor F und minimalen Rauschfaktor Fi,;, simuliert werden. Aus diesen Resultaten
ermittelt das Skript zunéchst die Gréfe der Komponenten der verschiedenen An-
passungsnetzwerke fiir die bestmogliche Leistungsanpassung und berechnet dafiir
dann den dazugehérigen Eingangsreflexionsfaktor und die Rauschzahl und fiigt die
Ergebnisse mit S7; < —10dB als Simulationspunkt der Simulationsumgebung hin-
zu. Somit konnen wihrend des LNA-Entwurfsprozess alle Simulationen eingespart
werden, die lediglich der Bestimmung der Komponenten des Anpassungsnetzwerkes
und der sich daraus resultierenden Rauschzahl dienen. Der Quellcode des Skripts
befindet sich in Anhang B, im nachfolgenden Abschnitt wird auf den theoretischen
Hintergrund der Rauschberechnungen eingegangen.
ie
Ue — Ue LNA

ZP ZS Ze,LNA

Abbildung 4.54: Verallgemeinertes Eingangsimpedanznetzwerk des Balun-LNA.

Das Bestimmen des geringsten Sp; fiir eine entsprechende Anpassung erfolgt
durch die numerische Berechnung der Eingangsimpedanz fiir alle gegebenen Kom-
ponentengrofen des Netzwerks. Fiir den hier vorgestellten Balun-LNA aus Abbil-
dung 4.52 ergibt sich z.B. das in Abbildung 4.54 dargestellte allgemeine Netzwerk,
woraus fiir die Eingangsimpedanz

Z, = ! (4.49)

=e 1 1
241
Zp = ZstZ.ina

folgt. Fiir die externen Spulen und Kondensatoren fiir die Anpassung existieren
bereits verallgemeinerte Modellgleichungen, die aus den bereitgestellten Modellen
vom Hersteller der externen Bauelemente extrapoliert wurden. Diese werden im
Skript berechnet und dann in Gleichung (4.49) eingesetzt. Um danach fiir die
gefundenen Anpassungsnetzwerke die neuen Rauschzahlen fiir LNA mit Anpassung
zu berechnen, muss zunédchst das Rauschverhalten des LNA aus der Simulation

ermittelt werden.
Geméf den Herleitungen aus [49, S. 12-13] gilt:

CAH(GE + Bg) + CA22 + 2 RG(CA12>Gg -2 Im(C’Am)Bg

F=1+
Gg

(4.50)
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4.3 Entwurf des rauscharmen Verstéarkers

Fom=1+2 RG(OAlg) + 2\/CA110A22 — Im(OA12)2 (451)
Ca11Ca22 — Im(Caq2)?
G — \/ 1O~ IO (452
All
Bopt == M, (453)
Can

wobel Y = Gopt +J - Bopt = ZL der optimalen Admittanz fiir Rauschanpassung
“opt
und -abstimmung und die C's-Matrix der normierten Korrelationsmatrix S mit

Canr Cars 1 Sun Sur
Ca= | % = " 4.54
A <QA12 Cao2 4kgT \ Syr SN ( )
entspricht. Die Korrelationsmatrix beschreibt das Verhalten eines beliebigen Vier-
pols (hier des LNA) mit zwei korrelierten Ersatz-Rauschquellen u, und 4, und diese
kénnen durch Umstellen der Gleichungen (4.50) bis (4.53) direkt aus den Simula-

tionsergebnissen berechnet werden. Abbildung 4.55 zeigt das Ersatzschaltbild des
Anpassungsnetzwerk mit den vorhandenen Rauschquellen.

Abbildung 4.55: Eingangsimpedanznetzwerk des Balun-LNA mit Rauschersatzquellen.

Fiir die C'y-Matrixelemente ergibt sich

Go(F — Fin)
Canl = £ 4.55
A (Gg - Gopt)2 + (Bg - Bom)2 ( )
o Fmin - 1 GoptGg<F - Fmin)
RG(CA12) - 9 - (Gg - Gopt)2 + (Bg _ Bopt)2 (456)
Bo F - Fmin
In(Crg) = ool ) (457)

(Gg - GOpt>2 + (Bg - Bopt)2

(G2 t + B2 t)Gg<F - Fmin)
Cage = op op . 4.58
Az (Gg - G0pt>2 + (Bg - Bom)2 ( )
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4 Entwurf des Empfangers

Um die Raus§hzahl des LNA mit Anpassung zu berechnen, miissen fiir alle Rausch-
quellen die Ubertragungsfunktionen zum Eingang im Kurzschlusstall bestimmt
werden. Nach Abbildung 4.55 berechnen sich die Ubertragungsfunktionen zu

G, = Z—’f = —Zgz;fp (4.59)

G, = lz—f = —szs —Z,— Zs (4.60)
Gy = Z—zi = Zgz;fp (4.61)

Gy = Z:i = % (4.62)

Da es sich beim Anpassungsnetzwerk und der Generatorimpedanz um rein passive
Komponenten handelt, gilt fiir die Ersatzrauschquellen von Z,, Zg und Zp

SUNg = 4kBT Re(Zg) (463)
SUNS = 4kBT RG(ZS) (464)
Sunp = 4ksT Re(Zp). (4.65)

Diese Rauschkomponenten sind unkorreliert zum Rauschen des LNA, somit resul-
tiert fiir die eingangsseitige Rauschleistungsdichte mit

Sune =G -5 -G (4.66)
schliefSlich
Sun Syr O 0 [eAN
Sune = (G, Gy Gy G,) - ﬁgjl S(I)N S{?NS 8 : gi (4.67)
0 0 0  Sunp G,

und damit schlussendlich die neue Rauschzahl mit

NF = 10log,, (1 45 UNe) . (4.68)
SUNg

Fiir das Skript wurden die Ubertragungsfunktionen fiir die verbleibenden drei
Moglichkeiten, eine Anpassung mit einer oder zwei Komponenten zu realisieren,
ebenfalls berechnet und implementiert. Die Funktionalitdt des Skripts wurde nur
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4.4 Versorgungs- und Hilfsschaltungen

fiir T' = 290 K verifiziert, fiir diesen Fall stimmt die berechnete Rauschzahl der
Schaltung mit Anpassung bis auf 0,01 dB mit dem Simulationsergebnis iiberein.

Fiir den hier vorgestellten Balun-LNA ergab sich beim Vergleich der in Frage
kommenden Anpassungsnetzwerke die geringste Rauschzahl bei der Verwendung
einer Spule parallel zum Eingang mit Lp = 28 nH gefolgt von einer Serienspule mit
Lg = 22nH, demzufolge wurde diese Leistungsanpassung fiir die finale Implemen-
tierung gewahlt.

4.4 Versorgungs- und Hilfsschaltungen

Viele der in der vorliegenden Arbeit vorgestellten Schaltblocke fiir den Empféanger
benétigen neben der Versorgungsspannung zusétzliche einstellbare Referenzstrome
und -spannungen zum Festlegen der Arbeitspunkte. Diese werden von zwei bereits
vorhandenen fertig entworfenen Referenzstromquellen abgeleitet. Beide Quellen
stellen ihren Strom mit einer Referenzspannung von einer ebenfalls vorhandenen
Bandgapschaltung und einem Referenzwiderstand ein, aber nur bei einer erfolgt eine
Kalibration des Stroms iiber die Trimmung des Widerstands. Die getrimmte Quelle
eignet sich als Referenz fiir alle notwendigen Versorgungsstrome der Empfangerblo-
cke. Die ungetrimmte Quelle eignet sich fiir die Festlegung von Referenzspannungen
iiber gleichartige Widersténde, denn dann wirkt sich die Abhéngigkeit des Wider-
standswertes vom Prozess oder von der Temperatur nicht auf die Spannung aus,
da sich sowohl der Referenz- als auch der Lastwiderstand gleichermaflen &ndert.
Damit der bereitgestellte Referenzstrom einer Quelle bei der Vervielféltigung
nur minimal von Prozessschwankungen und der Ausgangsspannung im jeweili-
gen Schaltungsblock abhéngt, erfolgt die Verteilung mittels Kaskode-Stromspiegel
mit Source-Degeneration. Abbildung 4.56 zeigt das Prinzipschaltbild eines solchen
Stromspiegels mit NMOS-Transistoren. In den Stromspiegeln wurde gleichzeitig die

]B\L IRef\L e 9 l]I,tune,l Q Ul,tune,Z Q Ul,tune,3 Q l]17tune,4

0y |

Miea T ik ek Mok M i

MIAﬁL—lﬁMIBH%MZBH§M33H3M4BH3MSB
[ [ [ [

T S I VA VAN | VAN PV gy

RIA RlB R2B R3B R4B RSB

Abbildung 4.56: Schaltung eines 4 Bit einstellbaren NMOS-Stromspiegels.
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4 Entwurf des Empfangers

MIAEI_, |3M1B

Abbildung 4.57: Schaltbild des Differenzverstéarkers fiir die Arbeitspunktregelschleifen.
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Abbildung 4.58: Logikschaltung zur Wandlung von Thermometer- zu Binércode.

Einstellbarkeit der Stromstérke fiir die verschiedenen Empféangerblocke implemen-
tiert, indem bei Bedarf zusétzliche Stromspiegelpfade zum Ausgang hinzugeschaltet
werden kénnen. Im Rahmen der vorliegenden Arbeit war es lediglich erforderlich,
einige zusatzliche Stromspiegelverhéltnisse und Strombanken zu implementieren,
um alle entworfenen Empfangerblocke zu versorgen.

Neben den Referenzstromen und -spannungen verwenden die meisten Schaltblo-
cke Regelschleifen mit einem einheitlichen Differenzverstérker um den Arbeitspunkt
einzustellen. Die Topologie des Verstéarkers ist in Abbildung 4.57 dargestellt. Mit
diesem Verstirker miissen nur Gleichspannungen geregelt werden, somit liegt der
Fokus hier auf einer kleinen Flache und einem niedrigen Stromverbrauch bei ma-
ximaler Verstirkung. Darum handelt es sich bei der Verstédrkertopologie um ein
einfaches Differenzpaar mit aktiver Last und unsymmetrischem Ausgang. Der Ver-
stérker verbraucht insgesamt Ipp = 19 pA und erreicht eine Spannungsverstarkung
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4.4 Versorgungs- und Hilfsschaltungen

Tabelle 4.23: Thermometer- und Binércodierung des 4 Bit Flash-ADU.

Zustand Thermometercode Binércode

0 000 0000 00000000 0000
00000000000 0001 0001
000 000000000011 0010
000000000000111 0011
000000000001111 0100

=W N =

14 O0I1111111111111 1110
15 11111111111 1111 1111

von Gy = 30dB.

Der in Abschnitt 4.2.7 beschriebene implementierte Quantisierer des BPSDM gibt
den digitalisierten Pegel lediglich thermometercodiert aus und wird deswegen am
Ausgang noch mit einer Logikschaltung bestehend aus Addierern in den Bindrcode
gewandelt, um die Anzahl der Ausgéinge zu verringern. Die verwendete Schaltung
ist in Abbildung 4.58 dargestellt und wandelt den Thermometercode geméf der
GesetzméBigkeit in Tabelle 4.23 in den entsprechenden Bindrcode um.

Zudem besteht noch die Moglichkeit, iiber einen Multiplexer am digitalen Aus-
gang des Empfangers auf ein linear riickgekoppeltes Schieberegister (engl. LFSR -
Linear Feedback Shift Register) umzuschalten, um nur den digitalen Ausgang zu
testen. Das LFSR erzeugt einen festgelegten bekannten periodisch wiederkehrenden
Binércode und erlaubt damit die Eingrenzung einer moglichen Fehlerursache im
System auf den Digital- oder Analogteil. Wird der festgelegte Code beim Messen
verifiziert, kann eine Fehlfunktion im Digitalpfad ausgeschlossen werden.
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5 Messung des Empfangers

5.1 Messaufbau und -durchfiihrung

Der in der vorliegenden Arbeit entworfene direkt digitalisierende Empfanger wurde
fiir die Fertigung in das Toplayout eines bei Intel in der Entwicklung befindlichen
komplexen Sende-Empféangers eingebettet. Dies hat die grolen Vorteile, dass bereits
vorhandene Schaltblocke wie LDO (engl. Low Dropout Regulator), Bandgap und
DCO (engl. Digital gesteuerter Oszillator, engl. Digital Controlled Oscillator) und
Digitalteil auf dem Chip problemlos verwendet werden kénnen und zudem ermdog-
licht das die Evaluierung des Empféangers mit derselben Testumgebung. Dadurch
entfallen die aufwendigen Arbeiten der Entwicklung einer eigenen Testleiterplatte
und Programmierung eines Kommunikationsinterfaces.

Hauptleiterplatte
Testleiterplatte
2
Sende- % g
Empfianger-IC g =
mit DRX 5 %
5]
interne Anpassungs-
Spannungs- netzwerke
Test-Bridge
versorgungs- T
erzeugung o%F&Eén§a(?%eo
USB
exteme Signal-
Spannungs- enirator PC
versorgung g GPIB

Abbildung 5.1: Schematische Darstellung des Messaufbaus fiir die Messung des DRX mit Signal-
generator.
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5.1 Messaufbau und -durchfiihrung

0,4 mm

1 1
0,18 mm 0,37 mm
(a) LNA. (b) Bandpass-2A-Modulator.

Abbildung 5.2: Mikroskopaufnahmen des direkt digitalisierenden Empfingers. Die achteckigen
Metallflichen sind die Gehéusekontaktflichen fiir die Versorgungsanschliisse und
den RF-Eingang.

Die Testumgebung ist in Abbildung 5.1 dargestellt und besteht aus einer Hauptlei-
terplatte fiir die Spannungsversorgung des Testchips und einer darauf aufgesteckten
Leiterplatte mit dem aufgeltteten gehdusten Sende-Empfanger-Chip, auf der sich
auch das Anpassungsnetzwerk, die RF-Eingénge sowie eine digitale Schnittstelle
zum Auslesen der Messdaten und Ansteuern des Chips befindet. Abbildung 5.2
zeigt die Mikroskopaufnahme des LNA und des BPSDM des DRX nach Entfernung
das BGA-Chipgehéuse (engl. Ball Grid Array).

Die digitale Schnittstelle ist an eine Test-Bridge angeschlossen, die das Interface
zwischen PC und der Testplatine bildet. Aufbauend auf der dafiir entwickelten
Software kénnen Messungen direkt mittels Matlab aufgesetzt, durchgefiihrt und
ausgewertet werden. Die fiir die Messung benotigten Messgerite (Signalgenerator,
Spektrumanalysator und Netzwerkanalysator) sowie die Spannungsversorgung fiir
die Hauptleiterplatte sind iiber GPIB (engl. General Purpose Interface Bus) eben-
falls an den PC angeschlossen und erlaubt damit die Kontrolle des kompletten
Messplatzes mit Matlab.
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5 Messung des Empfangers

Fiir eine ordentliche Messung wird zunéchst die Testplatine und der Chip mit den
Standardregistereinstellungen hochgefahren, diese beinhalten z.B. die Trimmungs-
einstellung der Referenzstromquelle auf dem Chip und die Frequenzeinstellung des
DCO, von dem der Referenztakt fiir den BPSDM abgeleitet ist. Danach erfolgt das
Neusetzen der Register, die den direkt digitalisierenden Empfianger betreffen.

Abgesehen von der Messung des Eingangsreflexionsfaktors und des Leistungsver-
brauchs erfolgen alle {ibrigen Messungen des Empféangers, indem iiber ein Koaxial-
kabel mit einem Signalgenerator ein Sinussignal in den RF-Eingang des Empféangers
gespeist und die entstehenden ADU-Ausgangsdaten wiahrend der Messung im RAM
der Test-Bridge gespeichert und erst danach auf den PC iibertragen werden, wo die
eigentliche Auswertung der Daten mittels FFT erfolgt. Fiir diese Messanordnung
wird vor Messbeginn der Leitungsverlust des Koaxialkabels und der Leiterbahn auf
der Platine heraus kalibriert. Da es sich um eine bei Intel verbreitete Testplatine
handelt, existiert fiir die Leiterplattenverluste bereits eine hinterlegte LUT, somit
ist nur noch der Verlust des verwendeten Koaxialkabels mittels Pegelmessung zu
bestimmen.

Durch die beschréinkte Speicherkapazitiat des RAM sind nur zusammenhéngende
Messungen mit maximal 131072 Abtastwerten moglich. Die maximale Ubertra-
gungsrate im Digitalteil auf dem Chip betréagt 4%, somit konnen keine Mess-
ergebnisse fiir den Uberabtastbetrieb bei fg = 3 GHz aufgenommen werden, denn
dafiir ist bei einem 4 Bit Ausgang eine Datenrate von 12% erforderlich. Wenn
nicht anders angegeben, erfolgte die Messauswertung immer an einer gemittelten
FFT, die sich aus 16 Einzelmessungen mit 131072 Abtastwerten ergab.

5.2 Messergebnisse

Beim Beginn der Messung des direkt digitalisierenden Empféangers wurden zunéchst
die wiahrend der Simulationsphase gefundenen Einstellungen des Bandpassfilters
in Abschnitt 4.2.6 solange variiert, bis das erwartete Frequenzspektrum des Emp-
fangers gemessen wurde. Dieser erste Schritt hangt hauptséichlich mit der Pro-
zessabhéngigkeit der Funktionalitdt von den aktiven Spulen des Bandpassfilters
zusammen. Ein weiterer Faktor ist die Tatsache, dass bei der Verifikation des ge-
samten Empféngers wegen der langen Simulationszeit nicht alle Blocke vollstéandig
extrahiert simuliert werden konnten, wie in Abschnitt 4.2.10 erlautert wurde.

Die in der Messung verwendeten Einstellungen sind zusammen mit den in der
Simulation gefundenen Einstellungen in Tabelle 5.1 aufgelistet. Vor allem beim
dritten Resonator mussten die Einstellungen deutlich verédndert werden, da sich
dort wegen des hoheren Impedanzniveaus Prozessabweichungen stéarker auf die
Funktionalitidt auswirkten. Der komplette Empfanger verbraucht Ipp = 33,1 mA
iiber einer Versorgungsspannung von Upp = 1,1 V.
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5.2 Messergebnisse

Tabelle 5.1: Gegeniiberstellung der verwendeten Standardeinstellungen des Schleifenfilters in der
Simulation und Messung.

Parameter nominaler Anzahl  Einstellung fiir  Einstellung fiir
Einstellbereich der Bits schematic- die Messung
Simulation
Iy g 50 pA .. 150 pA 8 176 176
It ra 50 pA .. 150 pA 8 172 228
I gt 50 pA .. 600 pA 10 472 472
I19ra 50 pA .. 600 pA 10 608 296
IAIl,S 45 LLA .. 270 HA 4 7 7
]AII,G 15 IVLA .90 LLA 4 6 6
VINTRS 45 uA .. 270 uA 4 7 10
IAIQ,G 15 },LA .90 },LA 4 7 9
[AI3,S 45 LLA .. 270 },LA 4 7 7
Iaisc 15 nA .. 90 pA 4 2 2
Wan Min 1pm..63 pm 6 21 25
WAII,Mlp 0,8 pum .. 5074 Hm 6 21 24
WAIQ,Mln 1 um .. 63 Hm 6 20 23
WAI2,M1p 0,8 um .. 50,4 Hm 6 20 22
WAI3,M1n 1 um .. 63 Hm 6 5 17
Wamip 0,8 pm .. 50,4 pm 6 5 19
C 5,2pF .. 10,32 pF 8 212 104
Cs 6,4pF .. 11,52 pF 8 144 24
Cs 10fF .. 2,56 pF 8 62 64
Ry 1,5k .. 4k€); 00 6 40 32
Ry 1,5k .. 4kQ; 00 6 47 62
Rs 8,25k .. 10,75 k2; 0o 6 32 32
Ry 370 ..5,2k 3 2 6

Abbildung 5.3 zeigt, dass sich bei diesen Einstellungen und bei gleicher Ein-
gangsleistung das gemessene Frequenzspektrum adhnlich dem simulierten Spektrum
verhilt. Der Rauschboden in der Messung schwankt so wenig, weil dort die FF'T iiber
128 Messungen gemittelt wurde. Sowohl die auftretende Rauschformung als auch die
Signalamplitude im Nutzfrequenzband sind mit der Simulation vergleichbar. Das
gemessene Spektrum zeigt auch UnregelméBigkeiten aulerhalb des Nutzfrequenzbe-
reichs. Die NTF ist nicht so gleichméfig und symmetrisch wie in der Simulation, zu
erkennen an der Rauschiiberhéhung um 90 MHz und der ungleichméfigen Steilheit
des Rauschabfalls hin zum Nutzfrequenzband. Das lésst auf eine nicht perfekte
Ubereinstimmung der Empfingereinstellungen mit den Koeffizienten der Systemsi-
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Abbildung 5.3: Simulation (fsi; = 745 MHz) und Messung (fsig = 749 MHz) des Frequenzspek-
trums des direkt digitalisierenden Empféngers bei Py oy = —75dBm und maxi-
maler Verstirkung des LNA. Damit der Rauschboden zwischen Simulation und
Messung optisch verglichen werden kann, wurde fiir eine Einzelmessung die An-
zahl der Abtastwerte auf 4096 reduziert, um sie der Simulation anzupassen. Die
dargestellte Messung ergibt sich aus der Mittelung von 128 Einzelmessungen.
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I . . | Messung
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_30 i i i
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Abbildung 5.4: Simulierter und gemessener Eingangsreflexionsfaktor des Empféangers fiir maximal
eingestellte LNA-Verstarkung.

mulation schlieflen, die grundsétzliche Funktionalitit des direkt digitalisierenden
Empféngers kann aber nachgewiesen werden. Die gemessene Rauschzahl und Ver-
starkung betragt NF = 11,7dB, bzw. G = 40,8dB (Simulation: NF = 12,7dB,
G = 41,0dB).

Abbildung 5.4 zeigt die Eingangsreflexion des Empfingers. Im Messaufbau wur-
den mit Lg = 18 nH und Lp = 9,1 nH von der Simulation des LNA abweichende
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Abbildung 5.5: Gemessenes maximales SNDR, SNR und SFDR des Empfingers fiir maximal und
minimal eingestellte LNA-Verstérkung mit fsi, = 749 MHz, frr = 750 MHz und

fBw = 20 MHz.

Tabelle 5.2: Gemessenes SNDR, SNR, SFDR, DR und

Empfindlichkeit des Empfingers fiir maxi-

mal und minimal eingestellte LNA-Verstérkung mit fsi; = 749 MHz, frr = 750 MHz

und wa = 20 MHz.

Kennwert max. Gpina min. Grna
SNRax 36dB 36dB
SNDR,ax 29dB 29dB
SEFDR,ax 47dB 47dB
P, v min —89dBm —75dBm
Py v max —45dBm —30dBm
DRspm 44 dB 45dB
DRprx 59dB

Spulenwerte verwendet, da sich in einer nachgelagerten Simulation mit Beriicksich-
tigung der parasitdren Einfliisse durch das Package fiir diese Werte die optimale

Leistungsanpassung ergab. Dies fiithrt zu dem
von S1; = —16dB bei f = 750 MHz.

erreichten Eingangsreflexionsfaktor
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Abbildung 5.6: Gemessenes Frequenzspektrum bei P, ., = —45dBm und maximaler Verstérkung
des LNA.

Abbildung 5.5 stellt die gemessene Auflésung und den dynamischen Bereich
iiber die Eingangssignalleistung dar, woraus sich die in Tabelle 5.2 aufgelisteten
Resultate fiir die spezifizierte Signalbandbreite von fgw = 20 MHz ergeben. Der
Dynamikbereich fiir den gesamten Empfanger umfasst DRqp = 59 dB. Das SNDR
ist bei hoheren Eingangsleistungen geringer als das SNR, da bei zunehmenden
nichtlinearem Verhalten des Empfangers bei hoheren Signalleistungen aufgrund
der Unterabtastung die ungeraden Harmonischen mit in das Signalband gefaltet
werden, wie das Spektrum in Abbildung 5.6 fiir die maximal mégliche Signalleistung
verdeutlicht. In den Simulationen wéahrend der Entwurfsphase war dieser Effekt ver-
nachléssigbar, somit haben sich die nichtlinearen Eigenschaften des Bandpassfilters
signifikant verschlechtert.

Das zeigt sich auch in der Messung des Intermodulationsproduktes dritter Ord-
nung in Abbildung 5.7 iiber der Signalleistung. In der Simulation ist die Leistung
des Intermodulationsproduktes rund 10 dB geringer als in der Messung. Es wurde
ein maximales HD3 = —46,5dB bei F, ., = —70dBm gemessen. Da die Leistung
des Intermodulationsproduktes nicht mit dem Faktor drei der Eingangsleistung
ansteigt, fehlt die notwendige Voraussetzung fiir die Angabe eines 11Ppy3.

Abbildung 5.8 zeigt die STF des Empfangers. Im Nutzfrequenzbereich betrégt
die Abweichung von der Simulation weniger als 1 dB, aber auch hier spiegelt sich die
nicht perfekte Ubereinstimmung der Empfingereinstellung mit den Koeffizienten
mit zunehmender Entfernung vom Nutzfrequenzbereich wider.

Der Hauptgrund fiir die Realisierung eines zeitkontinuierlichen BPSDM war,
den Vorteil des inhdrenten AAF nutzen zu kénnen (siche Abschnitt 3.2). In Ab-
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(b) Gemessenes Frequenzspektrum fiir P, ., = (c) Gemessenes Frequenzspektrum fiir P, o, =
—70dBm. —50dBm.

Abbildung 5.7: Gemessene und simulierte Intermodulation 3. Ordnung mit f; = 749 MHz und
fo = 748 MHz. Ausgangspegel < —80dBFS sind aufgrund des Rauschens nicht
mehr messbar. Bei der Simulation geht die 3. Harmonische wegen der geringeren
Anzahl an verwendeten Abtastwerten schon fiir Pegel < —70dBFS im Rauschen
unter.

bildung 5.9 ist die gemessene Unterdriickung der Alias-Frequenzsignale fiir alle
Spiegelfrequenzbénder bis 3 GHz dargestellt. Im schlechtesten Fall wird immer
noch eine Unterdriickung IR > 40dB erreicht. Dass die Filtereigenschaften der
Spiegelfrequenzen nicht besser ausfallen, hdngt mit dem verwendeten Tastverhéalt-
nis des RZ-DAU von D, = 54% zusammen. Auf diesen Effekt wird in Abschnitt 6.1
zur Optimierung des Systems néher eingegangen.

Fiir in Transceivern verwendete Empfinger mit Frequenzduplexbetrieb spielen
auch die Auswirkungen eines eingekoppelten Signals vom Senderblock eine wichtige
Rolle. Um die Sensibilitdt des Empfingers zu erfassen, wurde mit einem Duplex-
abstand von 40 MHz zusétzlich zum Nutzsignal ein Storsignal mit variierender
Signalleistung angelegt und jeweils das SNDR des Nutzsignals bestimmt, siche Ab-
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Abbildung 5.8: Simulation und Messung der STF des Empfiangers bei Py oy = —75dBm.
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Abbildung 5.9: Gemessene Spiegelfrequenzunterdriickung des Empféngers bei P, . = —45dBm.
Spiegelfrequenzunterdriickungen IR > 73dB konnen aufgrund des Rauschens
nicht gemessen werden.
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Abbildung 5.10: Gemessenes SNDR eines mit P, ., = —60 dBm empfangenen Nutzsignals bei ma-
ximaler Verstéirkung des LNA in Abhéngigkeit des vom Sender zum Empfianger
durchgelassene Sendesignalleistung bei frrp — 40 MHz = 710 MHz.
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Abbildung 5.11: Gemessene STF und Frequenzspektren fiir verschiedene Einstellungen der Reso-
natorkapazitiaten C, Cp und Cs fiir Py .y = —75dBm.

bildung 5.10. Ab P, .y x > —60 dBm kommt es zu signifikanter Desensibilisierung
des Empfingers. Bei Signalleistungen > —40dBm kommt es zur Ubersteuerung
des BPSDM und der Empfénger wird instabil.

Die Einstellungsmoglichkeiten des Bandpassfilters ermoglichen prinzipiell auch
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5 Messung des Empfangers

das Abstimmen des Filters auf eine andere Tréagerfrequenz, sodass durchaus auch
andere Frequenzbénder empfangen werden kénnen. Abbildung 5.11 zeigt, wie sich

sowohl die STF als auch die NTF in gleichem Mafle verschiebt, wenn die Anzahl
der zugeschalteten Kondensatoren im Bandpassfilter erhoht wird.

5.3 Einordnung in den Stand der Technik

In Tabelle 5.3 sind die Ergebnisse der vorliegenden Arbeit anderen vollstéan-
dig integrierten BPSDM-Implementierungen gegeniibergestellt. Die meisten
Veroffentlichungen beziiglich BPSDM fokussieren sich ausschliefilich auf die
ADU-Implementierung selbst, damit ist kein Vergleich von Parametern auf
Empfangerebene wie Empfindlichkeit oder Rauschzahl moglich, da diese auch von
den vorherigen Schaltblocken abhéngen.

Im Vergleich zu der einzigen anderen Implementierung eines BPSDM mit aktiven
Spulen in [50] weist die vorliegende Arbeit leicht bessere Eigenschaften auf. Die vor-
gestellte Implementierung hat einen geringeren Leistungsverbrauch, verwendet eine
geringere Abtastfrequenz und ist fiir eine hohere Trigerfrequenz ausgelegt, wobei
das auf 1 MHz-Bandbreite normierte erzielte maximale SNR nur 2dB schlechter
ist.

Mit BPSDM-Implementierungen mit integrierten Spulen wie [51] und [52] be-
ziiglich erreichter Auflésung und dynamischen Bereich kann die vorliegende Arbeit
nur bedingt konkurrieren, jedoch wird die bessere Leistungsfahigkeit mit mehr
Chipflache fiir die Spulen erkauft.

Neben der Verwendung von aktiven oder passiven Spulen zur Realisierung
des Bandpassfilters gibt es auch noch BPSDM-Implementierungen mit Aktiv-
RC-Schaltungen, wie sie in [53] und [54] verwendet wurden. Diese Architekturen
liefern eine sehr gute Auflésung und einen hohen dynamischen Bereich, kénnen
mit akzeptablem Leistungsverbrauch jedoch nur fiir Anwendungen im kleinen
dreistelligen MHz-Bereich genutzt werden.

Die vorliegende Arbeit kann sich mit den gemessenen Eigenschaften noch nicht
mit klassischen Empfangerarchitekturen messen, aber es konnten erfolgreich die
Machbarkeit eines spulenlosen direkt digitalisierenden Empféngers nachgewiesen
werden. Moglichkeiten zur Verbesserung des hier vorgestellten gemessenen Emp-
fangers erfolgen anschlieBend in Abschnitt 6.
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6 Optimierung des Empfangers

Die aus den Untersuchungen und Messergebnissen gewonnenen Erkenntnisse des
in der vorliegenden Arbeit vorgestellten entworfenen direkt digitalisierenden Emp-
fangers zeigten einige Schwachstellen sowohl beim Schaltungs- als auch beim Sys-
tementwurf auf, die in diesem Kapitel genauer analysiert und Verbesserungen dazu
vorgestellt werden. Doch selbst bei optimistischen Annahmen beziiglich des Verbes-
serungspotentials stellt das festgestellte thermische Rauschen der aktiven Spulen
eine sehr schwer zu iiberwindende Hiirde dar, um den in Tabelle 4.1 spezifizierten dy-
namischen Bereich DRyp sys = 84 dB zusammen mit der Rauschzahl NF = 10,8 dB
zu erreichen. Dafiir wére eine Reduktion des gemessenen thermischen Rauschens
um mehr als 40 dB nétig.

Deswegen wird sich beziiglich der Optimierungsmoglichkeiten des direkt digitali-
sierenden Empfangers auf Systemebene nicht an diesen Vorgaben orientiert, sondern
vielmehr aufgezeigt, wie eine moglichst hohe Leistungsfahigkeit mit einem 4 Bit
CT-BPSDM 6. Ordnung unter Verwendung von ];E‘—SF = % Bandpassunterabtastung
und aktiven Spulen erreichbar ist.

6.1 Systemtheoretische Verbesserungen

Das in Abschnitt 4.2.1 verwendete Systemmodell, dass die Koeffizienten des
BPSDM bestimmt und somit als Grundlage fiir den Schaltungsentwurf dient,
benutzt fiir die Koeffizientenberechnung die in Abbildung 3.18(b) vorgestellte
Topologie. Allerdings kéonnen mit dieser Topologie nur die Koeffizienten aus NTF
fiir Schleifenfilter mit idealen Resonatoren berechnet werden. Das heifit, dass
die damit berechneten Koeffizienten fiir den tatsdchlichen Anwendungsfall mit
Resonatoren begrenzter Giite nicht optimal sind, sowohl im Sinne der erreichbaren
Auflésung im Nutzfrequenzband als auch fiir die Stabilitdt des BPSDM.

Die Giite wirkt sich auch auf den Auflésungsgewinn durch Nullstellenoptimierung
aus. Wahrend fiir einen idealen BPSDM 6. Ordnung durch Nullstellenoptimierung
der NTF die maximale Auflésung um =~ 8dB erhoht werden kann (siehe Ab-
schnitt 3.2.3), ist dieser Effekt bei Giiten @ < 100 nur noch sehr klein, bzw. fiihrt
die Verwendung der fiir den idealen BPSDM berechneten optimalen Nullstellen
in Systemen mit begrenzter Giite unter Umsténden sogar zu einer schlechteren
Auflésung als die Verwendung einer nicht optimierten NTF.
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6.1 Systemtheoretische Verbesserungen

EAL

Abbildung 6.1: Riickkoppeltopologie eines Bandpass-Y>A-Modulator 6. Ordnung fiir ein nicht-
ideales g,,C-Schleifenfilter.

Deswegen wurde das Mapping-Skript fiir CT-SDM in der vorliegenden Arbeit
um die in Abbildung 6.1 dargestellte Modulatortopologie erweitert. Jeder Reso-
nator enthélt eine zusétzliche Riickkopplung, aus der sich die Giite des jeweiligen
Resonators aus einer gegebenen NTF ableitet. Fiir die Ubertragungsfunktion des
ersten Resonators (Gleichung (4.9))

fss

2 Wwo,1,sys
5%+ Q1 S+w01sys

QR,sys(S> - (61>

mit wo1sys = fsv/—g21¢1 gilt nun zusétzlich fiir die Giite Q1 = %

Somit sollte fiir eine angestrebte Resonatorgiite im System die dazu passende
NTF zur Bestimmung der CT-SDM-Koeffizienten zu Grunde gelegt werden. Eine
begrenzte Giite wirkt sich auf die Nullstellen der NTF derart aus, dass der Betrag
der komplexen Nullstellen < 1 ist. Die Giite ldsst sich damit durch Hinzufiigen eines
Parameters zur Skalierung des Betrags der Nullstellen in der idealen NTF abbilden
und einstellen. Aus der nicht optimierten NTF fiir einen BPSDM 6. Ordnung

23 —-322432—1
53

NTF(z) = (6.2)

ergibt sich dann
(Z - Ql,rel)(z - QZ,rel)(z - Q?’,rel)

23

NTF(z) = (6.3)

wobei Q1 rel, @21 Und @3, einen Wertebereich von 0 bis 1 aufweisen. Q1 el =
Q2161 = Q311 = 1 entspricht wieder der idealen NTF mit @ = Q2 = Q3 — oo.
Jede NTF besitzt fiir jede Resonatorgiite wiederum eine eigene optimale Null-
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6 Optimierung des Empfingers

stellenverteilung fiir eine bessere Auflésung im Signalband, jedoch zeigten stich-
probenartige Simulationen fiir () < 50, dass sich damit gegeniiber der NTF ohne
Optimierung der Nullstellen die Auflosung um maximal =~ 1 dB steigern lésst. Auf-
grund dieses geringen Auflosungsgewinn wird auf die Nullstellenoptimierung der
NTF fiir unterschiedliche Giiten verzichtet.

In Abbildung 6.2 ist das erreichte SQNR bei verschiedenen Giiten fiir die er-
weiterte Modulatortopologie und der dazu angepassten NTF aufgetragen. Es zeigt
deutlich die Verbesserung bei kleiner Resonatorgiite gegeniiber dem vorherigen
Ansatz.

120 o - S
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Abbildung 6.2: Simuliertes SQNR in Abhéngigkeit der Resonatorgiiten fiir eine Eingangsampli-
tude von 3dB unterhalb des internen Aussteuerbereichs eines 4 Bit zeitkontinu-
ierlichen Bandpass-XA-Modulator 6. Ordnung. Q entspricht der Giite von allen
Resonatoren im Schleifenfilter. Die grauen Kurven entsprechen Abbildung 4.5(b),
die in der Simulation die mit idealen Resonatoren berechneten Koeffizienten im
Y. A-Modulator verwendete.

Der optimierte BPSDM benétigt eine Spezifikation fiir das minimale notwendige
SQNR, sodass ein dazu passendes Systemmodell entworfen werden kann. Die Festle-
gung dieses Wertes erfolgt unter Beriicksichtigung der in Abschnitt 5.2 vorgestellten
Messdaten der ersten SDM-Implementierung. Dort wurde ein dynamischer Bereich
von DRgg = 44dB mit SNDR4g = 29dB gemessen. Damit das Quantisierungs-
rauschen nicht spiirbar den Dynamikbereich einschrénkt, folgt daraus mindestens
SQONR4g = 54 dB. Zu dieser Abschitzung muss noch das Verbesserungspotential
durch Schaltungs- und Systemoptimierung hinzugefiigt werden, die im weiteren
Verlauf dieses Kapitel folgen. Dieses Potential wurde grob auf mindestens weitere
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6.1 Systemtheoretische Verbesserungen

(a) DAU; Prototyp ist ein RZ-DAU mit
D, =50% und ELD = Z.

(b) DAU, Prototyp ist ein RZ-DAU mit
D, =50% und ELD = Ts.

(c) DAU3 Prototyp ist ein RZ-DAU mit
D, =50% und ELD = 3.

Abbildung 6.3: Implementierungsziel fiir die DAU Prototypen des optimierten Bandpass-XA-
Modulator 6. Ordnung.

10dB geschétzt, wodurch sich eine Zielspezifikation von SQNR4g > 64 dB fiir den
BPSDM ergibt.

Eine grofle Herausforderung wéhrend des BPSDM-Entwurfs waren die teilweise
sehr hohen Schleifenverstarkungen innerhalb des Modulators, was vor allem im
dritten Resonator zu einem hohen Impedanzniveau von Rp3 = 8 k(2 mit anschlie-
Bendem Spannungsverstiarker mit Gy = 16,9 dB fiihrte. Generell benotigt der dritte
Resonator signifikant grofiere Verstarkungsfaktoren als das restliche Filter. Eine
Moéglichkeit zur Verringerung dieser Ungleichverteilung im Filter besteht in der
Reduzierung der Giite fiir die Resonatoren mit hohen Verstiarkungsfaktoren.

Basierend auf diesen Uberlegungen wird fiir das optimierte CT-BPSDM-System
die NTF aus Gleichung (6.3) mit Q1 e = 0,8, Q21 = 0,7 und @3, = 0,5 verwen-
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6 Optimierung des Empfingers

Tabelle 6.1: Koeffizienten und die dazu gewéhlten Schaltungsparameter des 4 Bit zeitkontinu-
ierlichen Bandpass-~A-Modulator 6. Ordnung entsprechend der Topologie in Ab-
bildung 6.1 mit OSR = 25 und fjf‘—SF = % fiir die in Abbildung 6.3 dargestellten
DAU-Prototypen.

Koeffizient Wert Schaltungs- Wert

parameter

a 0,3535 Ipaua 143,8 uA
as —0,2137 Ipaus 86,9 LA
as 0,5635 Ipaus 229.2 uA
ay —0,5549 Ipau .4 225.7 LA
as —0,2453 Ipaugs 99,8 pA
as —1,695 Ipaus 689,5 LA
ar —0,5549 Ipauz 225.7 uA
by —0,6019 - -

1 4,652 Joa 750,2 MHz
Cs 4,832 fo2 750,5 MHz
cs 3,887 Jo3 752,0 MHz
d13 1,153 GT,l 5,19 mS
d35 1,5781 GT72 4,43 mS
ds7 1,604 Gy 2,35
g —0,2231 01 21,1
933 —0,3567 Q- 13,2
gs5 —0,6931 Qg 6,8
ga1 —4,7762 RPJ 1k
g43 —4,6023 RRQ 1kQ
65 —5,7437 Rps 2k

- - Ly 10,0 nH
- - Ly 16,0 nH
- - Ls 62,1 nH
- - Ch 4,48 pF
- - Cg 2,8 pF

- - Cs 0,72 pF
- - Uqr 412,5mV

det, woraus fiir die Giiten der Resonatoren ()1 = 21,1, Qs = 13,2 und (03 = 6,8 folgt.
Untersuchungen diverser Riickkopplungsschemas mit verschiedenen NRZ- und RZ-
Prototypen haben gezeigt, dass die in Abbildung 6.3 dargestellte DAU-Wahl von
drei RZ- Typen mit D, = = 50% zu den kleinsten Koeffizienten fiihrt. Tabelle 6.1
gibt eine Ubersicht iiber die Koeffizienten fiir dieses System und welche Schaltungs-
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(a) Simuliertes Frequenzspektrum fiir fg;, = 745 MHz.

10 ; ; ! ; .' ; ; T

|STF(f)[* / dB

(b) Signaliibertragungsfunktion.

Abbildung 6.4: Simuliertes Spektrum und STF eines 4 Bit zeitkontinuierlichen Bandpass-XA-
Modulator 6. Ordnung mit den in Tabelle 6.1 gegebenen Koeflizienten mit
fs = 1GHz und OSR = 25 fiir ein sinusformiges Fingangssignal mit einer Si-
gnalamplitude von 3 dB unterhalb des internen Aussteuerbereichs.

parameter fiir eine Implementierung realisiert werden miissen. Die Verwendung
von ausschlieflich RZ-DAU hat zusatzlich den Vorteil, dass durch die fehlenden
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6 Optimierung des Empfingers

NRZ-DAU keine Degradation der erreichbaren Auflosung aufgrund des statischen
Versatzes des Tastverhéltnisses bei der NRZ-DAU Implementierung auftritt (vgl.
Abschnitt 4.2.10).

Die DAU-Stréme wurden wie auch beim ersten Entwurf geméafl einer maximalen
Signalamplitude von fSig = 100 pA am Eingang skaliert. Statt Gleichung (4.11) wur-

Ipau,1

de hier allerdings das Verhéltnis = 1,438 in der Systemsimulation bestimmt

und zur Skalierung der DAU—StrémSégverwendet. Ein Vergleich der Schaltungspara-
meter des optimierten BPSDM mit den vorhergehenden Entwurfsparametern in
Tabelle 4.4 zeigt eine signifikante Verkleinerung von Gt 2, Gy und der Impedanzni-
veaus der Resonatoren, lediglich Gt ist um den Faktor 2 gréfier. Die Summe der
maximalen Strome der DAU ist fiir beide Modulatoren vergleichbar.

Aus den gegebenen Koeffizienten und den DAU-Prototypen resultiert das in
Abbildung 6.4(a) dargestellte Frequenzspektrum mit SQNRqg = 66,0 dB. Die STF
in Abbildung 6.4(b) zeigt bei diesen Giiten noch eine Alias-Unterdriickung von
> 60 dB im néchstgelegenen Aliasfrequenzband.

6.2 Schaltungstechnische Aussichten

6.2.1 Aktive Spule

Die Untersuchungen der ersten Empféngerimplementierung ergab, dass das ther-
mische Rauschen der aktiven Spulen, vor allem der ersten Spule, die Leistungsfa-
higkeit des BPSDM am stérksten einschréinkt. Dieser Abschnitt présentiert eine
Optimierung der zuvor verwendeten aktiven Spulentopologie. Bei der Analyse der
Schaltung wurde festgestellt, dass die dominante Rauschquelle in der Stromquel-
le der Gate-Stufe vorliegt. Abhilfe schafft da die Erweiterung der Topologie mit
einer AC-Kreuzkopplung in der gefalteten Gate-Stufe, wie in Abbildung 6.5 iiber
die Kondensatoren Cacs geschehen. Dadurch verdoppelt sich die Verstdrkung von
M, und M, und das Rauschen der Gate-Stufe nimmt entsprechend stark ab.
Die Dimensionierungsgréfien sind in Tabelle 6.2 aufgelistet. Aufgrund der hoheren
Verstarkung wurde der Kondensator Cy = 340 fF fiir eine gréflere Induktivitéit im-
plementiert und setzt sich nicht mehr nur aus parasitiren Kapazitidten zusammen.
Die Simulationsergebnisse sind in Tabelle 6.3 zusammengefasst. Die Dimensionie-
rung der erweiterten Topologie ist fiir das neue System noch nicht optimal, die
Ergebnisse reichen aber aus, um zwei Hauptaussagen zu treffen. Die Simulation
wurde mit kleinerem Parallelwiderstand durchgefiihrt, sodass die Resonatorgiite
dem ersten Resonator im optimierten BPSDM entspricht. Da sich dadurch das
Verhéltnis der Stromamplitude in der aktiven Spule zur Stromamplitude am Reso-
natoreingang verringert, fithrt die Verringerung der Giite zu einer Verbesserung der
Nichtlinearitatseigenschaften des Resonators. Dabei wurde die Schaltung nicht fiir

148



6.2 Schaltungstechnische Aussichten

b T 7T T 7117 T
—{ 1 T
My T g ﬁ U ﬁ Ry | 12 Moo
B3 = > - B3, M
P Ry|| Cip== E M13p1§M1Hp @ oV M, é =Cip ||Rp "B®
— 3 I 1 —
Ry My, L, o M, Rgs
n - T L M,
Cac = ﬂlMZp Ul“é Cor= Rp2 Rm MZPI’— el Caci
1} i |
i JH—— | E—
1 =) |
1 A2 Crca Cacr 4 i
s i It
3
Uc‘poﬁ ” @ <I:o UBZM Uea
11 »—IPj’ L, 2n J 2n — fq'_<
C:\I(‘I My rﬁli ol L ':11 [ Mip ?La
DRB‘ L4|]Wnan *llM]“n[ lFM ~4|M3B“=I= cl Mg, i RBID
L, Cy== Cin== f = 3 Mian £ i Ue ﬁ =C, =G ]
M, Lﬂ o™ M;,
Rp3n ‘ ‘ Rg3n

Abbildung 6.5: Optimierte Schaltkreisimplementierung der aktiven Spule mit Push-Pull- und
gefalteter, kaskadierten und komplementiren Gate-Stufe.

Tabelle 6.2: Dimensionierungsparameter der Schaltung in Abbildung 6.5.
MOSFET W /um L /nm Komponente Wert

Mian 24 300 Cy 340 {F
MlHn 24 300 CACl 1,0 pF
Mg, 240 300 Claco 3.4pF
My 40 300 Ccq 80 fF

Mgy, 400 300 Cca 300 {F
My, 20 30 Rp1 52,8 k(2
M, 16 30 Rpo 52,8 k(2
Moy, 30 120 Rps 52,8 k(2
M, 40 120 Rpsn 88,0 k(2
M;3py 4 180 Rgayp 44,0k
Ms, 20 180

Ms, 90 180

diese Giiteeinstellung optimiert. Zum anderen zeigt die Simulation, dass durch die
zusétzliche Kreuzkopplung das eingangsbezogene Rauschen gegeniiber dem ersten
Entwurf fast halbiert wurde.

Beziiglich der Einstellbarkeit der aktiven Spule erfolgen nur theoretische Untersu-
chungen. In Abschnitt 4.2.2 wurde hergeleitet, dass die parasitdren Kapazitaten Cy,
und (', das Resonanzverhalten des Realteils der Eingangsimpedanz verursachen.
Es bietet sich also an, zum Einstellen des Realteils einen schaltbaren Kondensator
tir Ch, und C}, zu implementieren, sodass die Giite der aktiven Spule mit nur
einem Parameter justiert werden kann. Abbildung 6.6 zeigt, wie sich Induktivitéat
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6 Optimierung des Empfingers

Tabelle 6.3: Simulationsergebnisse der in der vorliegenden Arbeit verwendeten aktiven Spule und
der optimierten Version innerhalb eines Parallelschwingkreises bei fy.

Kennwert  Schaltung in Optimierte
Abb. 4.18 Schaltung in
Abb. 6.5
fo 750 MHz 750 MHz
Q 50,8 21,8
Le,diff 8,9 nH 7,7 nH
Rp 2,1k 7700
Ubp 1,1V 1,1V
Ipp 2,7mA 3,1 mA
Ue71 dB 75,5 mV 348 mV
I 148 79,4 uA 97,9 uA
Iav14B 3,56 mA 1,83 mA
le,N,20 MHz 490 nA 282nA

und Realteil der Eingangsimpedanz der aktiven Spule laut Gleichung (4.37) bei
Variation von C und Cs verdndern. Bei der Berechnung mit der Gleichung wurden
die simulierten Transistorparameter und Kapazitéiten der Schaltung eingesetzt und
die Kapazititen jeweils um ihren berechneten Wert herum variiert. Die Diagramme
zeigen, dass die Induktivitdat und der Parallelwiderstand der Spule ausschliellich
mit C7 und Cy einstellbar sind, wenn auch nicht ganz unabhéngig voneinander.
Nach den dargestellten Abhéngigkeiten sollte bei der Einstellung der Spule zu-
néchst die Induktivitdt mit Cy festgelegt werden und danach das Abstimmen des
Parallelwiderstands mit C'; erfolgen, denn der Einfluss von C auf die Induktivitét
ist nur geringfiigig.

Damit die aktive Spule auch robust gegeniiber Prozessschwankungen ist, muss
die Arbeitspunkteinstellung der Schaltung verbessert werden. Bisher werden in
der Schaltung nur zwei der drei Gleichstrompfade zwischen Versorgungs- und Mas-
sepotential geregelt, wobei die Strome durch die Transistoren in der gefalteten
Gate-Stufe von deren Lingen- und Weitenverhéltnissen zueinander abhédngen und
wegen des festgelegten Ugg von M;, und M;, somit stark vom Prozess beeinflusst
werden. Die Verbesserung der Regelung macht es notwendig, dass die Bulkan-
schliisse von M, und M, an ihr jeweiliges Source-Potential anzuschliefen, um die
benoétigte Gate-Source-Spannung fiir den Betrieb im Sattigungsbereich zu reduzie-
ren. Der durch die zusétzlichen n- und p-Wannen entstehende Fléchenverbrauch
ist im Vergleich zu den hinzugekommenen Koppelkapazititen Cyco nur geringfiigig.
Durch diese Anderung und der Verwendung eines besseren Operationsverstérker in
dieser Regelschleife wire geniigend Spannungsbereich vorhanden, um den Strom
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Abbildung 6.6: Aus Gleichung (4.37) berechnete Abhingigkeit der Induktivitit und des Parallel-
widerstandes der optimierten aktiven Spule von C7 und Cs bei f = 750 MHz.

im dritten Pfad {iber die Gate-Spannung von M, mittels Dummy-Pfad zu regeln
und damit die Abhéngigkeit vom Prozess zu verringern.

Da sich die Giiteanforderungen im optimierten BPSDM deutlich verringert haben,
kommen moglicherweise auch andere Schaltungstopologien fiir aktive Spulen mit
geringerem thermischen Rauschen in Frage, dies wurde im Rahmen dieser Arbeit
aber nicht mehr weiter untersucht.

6.2.2 Taktgenerierung

Bei der Implementierung der Taktgenerierung stellte sich heraus, dass durch die
Tri-State-Schaltung fiir die DAU-Ansteuersignale ein statischer Offset fiir die NRZ-
Ansteuerung entsteht, der das SQNR des BPSDM auf ~ 50 dB begrenzt. Ein Lo-
sungsansatz zu dieser Problematik wird hier allerdings nur kurz angerissen, da diese
Untersuchung fiir das optimierte BPSDM-System obsolet ist. Denn Abschnitt 6.1
hat gezeigt, dass sich die Verwendung von ausschliellich RZ-DAU-Prototypen am
besten fiir diesen BPSDM eignen. Somit wird kein statischer Offset im optimierten
BPSDM auftreten, da dieser nur bei NRZ-Ansteuersignalen vorkommt.
Prinzipiell kann die Problematik eines solchen zeitlichen Offsets mit der Be-
reitstellung eines iibergeordneten synchronen negiertem Taktsignal gelost werden.
Schaltblocke wie beispielsweise der Tri-State verwenden dann beide Taktsignale
als Eingang fiir einen vom Eingang unabhingigen Umschaltzeitpunkt. In dem be-
stehendem System wird das fiir den BPSDM verwendete Taktsignal aus einem
Systemtakt mit doppelter Frequenz gewonnen. Aus diesem Systemtakt kann mit
Hilfe von Flip-Flops ein Taktsignal mit synchronem negiertem Takt fiir den BPSDM
erzeugt werden, siche Abbildung 6.7. Das Taktsignal fiir den BPSDM und dessen
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Abbildung 6.7: Prinzipschaltbild zur Flankensynchronisierung der Taktsignale.

Negation werden mit der Systemtaktflanke iiber das Flip-Flop synchronisiert.

6.2.3 Rauscharmer Verstarker

Die in Abschnitt 4.3 vorgestellte Implementierung des Balun-LNA zeigte einige
verbesserungswiirdige Eigenschaften der Implementierung, darunter die Notwendig-
keit eines externen Anpassungsnetzwerkes, signifikanter Asymmetrie am Ausgang
und eine komplizierte Implementierung der Verstirkungseinstellung, bei der vier
Parametern gleichzeitig verstellt werden miissen.

Die Einsparung des Anpassungsnetzwerkes ohne Verwendung von integrierten
Spulen mit niedriger Rauschzahl zu erreichen, erfordert die stéirkste Abénderung
der derzeitigen Implementierung und kann nicht mit kleinen Modifikationen der
bisherigen Schaltung erzielt werden. Stattdessen erfolgt die Implementierung des
Balun-LNA mit zwei Stufen, die erste Stufe dient der spulenlosen Anpassung und
Realisierung einer niedrigen Rauschzahl und die zweite Stufe basiert auf dem be-
reits vorgestellten Balun-Konzept, wobei dort Hauptaugenmerk auf einer einfachen
Verstarkungseinstellung und geringen Asymmetrie liegt.

Die in Abbildung 6.8 dargestellte Prinzipschaltung der ersten Stufe nutzt das in
[55] vorgestellte LNA-Prinzip, bei dem die Anpassung einer Source-Stufe mittels
MOSFET-basiertem Immitanzkonverter (engl. MIC - MOSFET-based Immitance
Converter) erfolgt. Die kreuzgekoppelten Transistoren M, und Mj bilden dabei
den Impedanzkonverter, die die Gate-Source-Kapazitat Cgge als negative Kapazitét
an den Eingang konvertiert, um die Eingangskapazitit des LNA auszugleichen.

Die hier verwendete Prinzipschaltung unterscheidet sich von Referenz [55] in
der Ersetzung des Lastwiderstands am Ausgang mit dem Transistor My, um eine
komplementére Source-Stufe zu erhalten und damit die Nichtlinearitdt zu verrin-
gern. Eine Verdopplung der kreuzgekoppelten Transistoren ist dabei zum Erreichen
der Leistungsanpassung nicht notwendig, weswegen die topologische Asymmetrie
zugunsten einer hoheren Aussteuerbarkeit am Ausgang in Kauf genommen wird.

Bei der Dimensionierung dieser Schaltung kommt es neben dem Ausléschen der
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Abbildung 6.9: Finaler MIC-LNA.

Eingangskapazitit und einem Wirkwiderstand nahe 50 {2 im Signalfrequenzbereich
vor allem darauf an, negative Eingangswiderstéinde im restlichen Frequenzbereich
zu vermeiden, um einem Oszillieren der Schaltung vorzubeugen. Ohne zusétzli-
che Mafinahmen ergibt sich durch den negativen Impedanzkonverter bei kleine-
ren Frequenzen ein negativer Realteil, der von dem auch vorhandenen Realteil
der konvertierten Last herriihrt. Abhilfe schafft dabei die Miteinbeziehung von
Koppelkapazititen in der Kreuzkopplung, die zum unabhéngigen Einstellen der
Arbeitspunkte der einzelnen Transistoren sowieso schon notwendig sind.
Abbildung 6.9 zeigt die finale Implementierung des MIC-LNA mit den in Tabel-
le 6.4 aufgelisteten Dimensionierungsparametern. Die Arbeitspunkte werden wie
auch in den bisherigen Schaltungen mit Regelschleifen eingestellt. Die Kapazitdaten
C5 und C} trennen den Impedanzkonverter fiir f < 600 MHz auf, sodass kein nega-
tiver Realteil am LNA-Eingang entsteht, siehe Abbildung 6.10. Bei frrp = 750 MHz
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Tabelle 6.4: Dimensionierungsparameter des MIC-LNA in Abbildung 6.9.
MOSFET W /um L /nm Komponente Wert

M,y 160 30 C 5,1 pF
MIA 8 30 OQ 2,5 pF
MlB 8 30 03 0,8 pF
M, 320 60 Cy 1,7pF
Moa 16 60 Cc 130 fF
Msp 16 60 Ry 3,0k
Ms 8 120 Ry 950 €2
Msp 2 120 Ry 52,8 k2
M, 320 30
Mya 16 30
200
T e
&
100 [\
=
S50 e\ S
0 : -1 :
10° 10° 10° 10° 10° 10°
f/ MHz f/ MHz
(a) Paralleleingangswiderstand. (b) Paralleleingangskapazitét.

Abbildung 6.10: Simulierte Eingangsimpedanz des MIC-LNA.

ist C, nahe null und eine gute Leistungsanpassung wird erreicht.

Die Funktionsweise der MIC-Stufe erlaubt keine einstellbare Verstarkung oder
Erweiterung zu einem aktiven Balun, da die Eingangsimpedanz zu stark von der
Verstiarkung abhéngt und der Knoten U; nicht als Ausgangspunkt fiir einen zwei-
ten Signalausgang dienen kann, da die Phasenlage deutlich von U, abweicht, wie
Simulationen gezeigt haben. Damit bleibt als letzte Moglichkeit, den Balun se-
parat als zweite Stufe mit einstellbarer Verstirkung zu realisieren. Diese basiert
auf derselben in Abbildung 4.51 gezeigten Prinzipschaltung einer komplementéren
Gate-Source-Balun-Stufe wie die im gleichen Abschnitt vorgestellte endgiiltige Im-
plementierung, allerdings mit einigen topologischen Anderungen zur Verbesserung
der Schaltung. Abbildung 6.11 zeigt den optimierten Balun und Tabelle 6.5 die
dazugehorige Dimensionierung.
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Abbildung 6.11: Finaler aktiver Balun mit einstellbarer Verstérkung.

Tabelle 6.5: Dimensionierungsparameter des aktiven Baluns in Abbildung 6.11.

MOSFET W /um L /nm Komponente Wert

MlB 15 100 Cl 1,7 pF
Miag 24 100 Cy 3,0pF
MlBB 24 100 Cg 1,7pF
MQB 15 100 04 1,7 pF
MQAB 24 100 Opl 3,4 pF
MQBB 24 100 CFQ 4:,0 pF
Mian 20 30 Ches 0,8pF
Man 8 30 CF4 1,7 pF
Miap 40 30 Cc 130 fF
Mopn 10 60 Rpq 0,6..19,2k2
Mop, 4 60 Rps 1,2..38,4k0
Moap 20 60 Rp 52,8 k(2
Msan 10 60

M3y 4 60

Msa, 20 60

My, 40 30

My, 80 30

My, 20 60

M, 40 60

Ms, 20 60

Ms, 40 60
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Die bisherige Implementierung erzeugt signifikant asymmetrische Ausgangssi-
gnale und diese variieren stark mit Verdnderung der Verstdrkung. Ein Teil der
Asymmetrie hingt mit dem Body-Effekt zusammen. In der LNA Implementierung
in Abbildung 4.52 sind die Bulk-Anschliisse aller Transistoren inklusive Ms, und
My, direkt mit den Versorgungspotentialen verbunden, um zusétzliche n- und p-
Wannen im Layout zu vermeiden. Durch die separate Arbeitspunktregelung fiir
beide Signalpfade fiihrt eine erhthte Schwellenspannung von M,, und My, vergli-
chen mit Ms, und Mj, zwar trotzdem zu dem gleichen Arbeitspunktstrom und
mildert damit den ungleich auftretenden Body-Effekt im symmetrischen Ausgang
ab, vermeiden ldsst sich die Asymmetrie dadurch aber nicht.

Deswegen verwendet Abbildung 6.11 zwei zusétzliche Wannen, um die Bulk-
Anschliisse von My, und My, direkt an ihr jeweiliges Source-Potential anzuschliefen.
Die Bulkanschliisse der Kaskodetransistoren My, Mg, und My, in den Steuer-
pfaden konnen dabei mit entsprechenden Source-Potential der Signaltransistoren
verbunden werden, da die Source-Potentiale anndhernd identisch sind, der Body-
Effekt also praktisch entféllt, aber die Realisierung mit nur zwei zusétzlichen Wan-
nen auskommt.

Der zweite Punkt betrifft die Vereinfachung der Verstdarkungseinstellung. Die
verbesserte Topologie nutzt sowohl fiir die komplementére Eingangskaskode als
auch die darauffolgende komplementéare Source-Stufe eine schaltbare Widerstands-
gegenkopplung Rp; bzw. Rps vom jeweiligen Aus- zum jeweiligen Eingang zum
Einstellen der Verstirkung. Da sich der Eingang der Source-Stufe auf die Kasko-
despannungen der NMOS und PMOS aufteilt, erfolgt dort auch die symmetrische
Aufteilung der Gegenkopplung. Zur Festlegung der Arbeitspunktspannungen an den
Gegenkoppelwiderstéinden werden ein hochohmiger Biaswiderstand zur Masse ver-
bunden und Koppelkondensatoren an beiden Seiten angeschlossen. Das ermdglicht
die Verwendung von einfachen NMOS-Schaltern zum Umschalten des Widerstan-
des ohne Verschlechterung der Nichtlinearitdt. Mit den implementierten Werten
fiir Rpq und Rps ldsst sich die Verstarkung um =~ 6 dB variieren, fiir einen grofie-
ren Einstellungsbereich existiert noch die Moglichkeit, den Arbeitspunktstrom mit
Ut tune umzuschalten, womit insgesamt ein Bereich von ~ 12 dB abgedeckt wird. In
dieser Implementierung ist nur ein Bit fiir die Stromeinstellung vorhanden, dies
ldsst sich aber leicht fiir einen grofleren Einstellungsbereich erweitern.

Aus der Schaltung in Abbildung 6.11 lésst sich das in Abbildung 6.12 darge-
stellte vereinfachte KSE ableiten. Die Gegenkopplung ist fiir beide Ausgénge nicht
identisch, da fiir den Ausgang u,, im Gegensatz zu Ausgang u, , die Gegenkopp-
lung iiber eine Kaskode erfolgt und die Gate-Drain-Kapazitét nicht dazugehort.
Das macht eine Ableitung der notwendigen Bedingungen erforderlich, die fiir diese
Schaltung fiir einen symmetrischen Ausgang gelten miissen. Die Knotengleichungen
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Abbildung 6.12: Kleinsignalersatzschaltbild der Gate-Source-Balun-Stufe mit Widerstandsgegen-
kopplung.

fiir dieses KSE lauten

0 = UeGm1 +u1(gm2+9ps1 +9ps2+Gr+5Caps) —Uangnse —Uap(Gr+5Capns)

(6.4a)
0 = —ueGr—u1(gm2+9ps2) +Uan(gpse +GrL+Gr+5Cen2) (6.4b)
0 = U1 (gms — Gr —5Cap3) +ap(gpss +GL+Gr+sCeps). (6.4c)
Damit berechnen sich die Teilverstarkungen zunéchst zu

Gy — tan _ I (gma - gvs2) = Ge(Gr + 5Cams) o885, 1 oy

oy gm1(gps2 + GL + G + sCgp2) — Grgpsa (6.5)
_ Gr(gme2 + gps1 + gps2 + Gr + sCaps)
gm1(gps2 + GL + Gr + sCgp2) — Grgps2
a m G C

va:u,p: 9m3 + Gr + sCap3 (6.6)

u,  gpss + GL + Gr + sCaps

Unter den Annahmen, dass gum2 = g3, gps2 = gpss; Cap2 = Ceps und gimi,gme >
Gr,sCgp2 (und gm1,9m2 > gpsi,9ps2) gilt, vereinfachen sich die Gleichungen (6.5)
und (6.6) zu

9m2 + gps2
Gy, = 6.7
v gps2 + G, + Gr + sCipe (6.7)
Gy = i (6.8)

" gps2 + GL + Gr + sCapa
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Abbildung 6.13: Simuliertes Frequenzverhalten des MIC-LNA mit Balun.
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Abbildung 6.14: Simulierte differentielle Transkonduktanz und Symmetrie des Ausgangssignal
des MIC-LNA mit Balun {iber dem gesamten Verstirkungseinstellungsbereich.
Hohere Widerstandseinstellungen bedeuten ein kleineres Rpq und Rypo.
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Tabelle 6.6: Gegeniiberstellung der Simulationsergebnisse des MIC-LNA mit aktivem Balun und
der ersten Balun-LNA-Implementierung aus Tabelle 4.22 fiir maximale und minimale
Verstérkungseinstellung mit einer Last von Ry, gig = 340 () bei fsig = 750 MHz.

Schaltung in Schaltungen in
Abb. 4.52 Abb. 6.9 und 6.11
Kennwert max. G min. G max. G min. G
St —11,9dB —-7,6dB —-30,0dB —20,7dB
NF 1,5dB 5,5dB 1,4dB 1,9dB
G qift 62,2mS 11,1 mS 105,6 mS 27.8mS
AGT rel 15,0% 3,6% 1,6% 2,9%
Ay 6,0° 4,0° 1,0° 3,3°
Ubp 1,1V 1,1V 1,1V 1,1V
Iop 4,8 mA 2,9mA 8,2mA 7,4mA
I.148 1,79 mA 0,94 mA 1,77mA 1,16 mA
Py av 148 —20,8dBm —11,4dBm —-25,5dBm —17,6dBm
ITP1vs —75dBm —-74dBm -16,9dBm —19,2dBm

Somit ist ndherungsweise ein symmetrischer Ausgang zu erwarten, solange der
Einfluss der Transistorkonduktanzen die Gegenkopplung dominiert.

Die Verwendung des MIC-Topologie in Kombination mit dem aktiven Balun fiihrt
zu dem in Abbildung 6.13 gezeigtem Frequenzverhalten, nun werden Eingangsre-
flexionsfaktoren von S1; < —20dB bei f = 750 MHz erreicht und die Asymmetrie
ist wesentlich kleiner als bei der vorherigen Implementierung. Zudem erlaubt die
optimierte Balun-Topologie nun ein einfaches Festlegen der Verstirkung bei dhn-
lich ndherungsweise gleichbleibender Asymmetrie, siche Abbildung 6.14. Erst fiir
sehr kleine Verstdrkungen erhoht sich die Asymmetrie, weil dann die Forderung
Jm1,9me > Gp nicht mehr erfiillt ist.

Tabelle 6.6 stellt die Simulationsergebnisse beider LNA-Implementierungen ge-
geniiber und verdeutlicht die Verbesserungen beziiglich Leistungsanpassung und
Asymmetrie, wobei hier eingeschréinkt darauf hingewiesen sei, dass fiir die optimier-
te LNA-Schaltung keine Layouterstellung erfolgte und die Ergebnisse demzufolge
keine parasitiren Elementen beriicksichtigt. Der Hauptnachteil der neuen Schaltung
ist der hohe Stromverbrauch, der hauptséchlich fiir die Ausloschung der Eingangs-
kapazitit in der MIC-Stufe verursacht wird. Der Pfad durch M; in der ersten Stufe
allein benotigt Ipp = 6 mA. Dafiir wird kein externes Anpassungsnetzwerk mehr
benétigt.
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{ Zusammenfassung und Ausblick

Die vorliegende Arbeit beschéftigt sich mit dem Entwurf und der Implementierung
eines direkt digitalisierenden Empfangers fiir den UHF-Bereich, der nicht nur fiir den
aktuellen Mobilfunkstandard sondern auch fiir zukiinftige Geréte mit 5G-Standard
von Interesse ist, da der UHF-Bereich auch in 5G verwendet wird und die Infra-
struktur dafiir bereits vorhanden ist. Unter dem Gesichtspunkt der stetig weiter
voranschreitenden Integrationsdichte gewinnt die Reduzierung der analogen Blocke
in einer Empfangerkette an immer mehr Bedeutung, da deren Flédchenverbrauch in
einem [C typischerweise nicht im selben Mafle mit der Gateldnge skaliert, wie das
fiir digitale Schaltkreise der Fall ist. Fiir ein zukunftsfahiges direkt digitalisierendes
Empfiangerkonzept wurde in der vorliegenden Arbeit auf integrierte Spulen verzich-
tet, denn das erlaubt die Schaltkreisimplementierung auch in Technologieknoten,
die nur fiir Digitalschaltungen vorgesehen sind. Die wichtigste Rolle in diesem Emp-
fingerkonzept féllt dabei dem Analog-Digital-Umsetzer zu, weswegen diese Arbeit
eine ausfiihrliche Grundlagenbetrachtung des verwendeten Delta-Sigma-Modulator-
Prinzips durchfiihrt. Darauf aufbauend erfolgt die Festlegung der Entwurfskriterien
fiir die einzelnen Schaltblocke, die Schaltkreisimplementierung und schlussendlich
die Inbetriebnahme und Charakterisierung des Empfangers.

Die Schaltkreisimplementierung erfolgte in einer 28 nm CMOS Technologie und
verfolgte das Ziel einer flichen- und stromsparenden Implementierung eines Emp-
fingers im UHF-Bereich und des nach einem ADU folgenden Digitalteils zur Signal-
verarbeitung. Die Randbedingungen fiir den Empfénger orientierten sich an der
Verwendungsmoglichkeit im 4G-Mobilfunkbereich. Abgesehen von einem zeitkon-
tinuierlichen Sigma-Delta-ADU war in der analogen Empféngerkette nur noch ein
LNA vorgesehen. Aus den systemtheoretischen Untersuchungen des SDM wurde
eine Topologie fiir den ADU abgeleitet, die den Randbedingungen gerecht wird.
Darauf basierend erfolgte u.a. der Entwurf eines Bandpassfilters bestehend aus hoch-
giitigen aktiven Spulen mit geringer Nichtlinearitiat, Transkonduktanzverstiarkern
mit einstellbarem Ausgangswiderstand und Transkonduktanz und eines Spannungs-
verstéarkers und der Schaltungsentwurf der digitalen Riickkopplung. Der LNA wurde
als aktiver Balun mit einstellbarer Verstarkung entworfen, sodass ein einzelner Ein-
gang zum Empfianger ausreicht. Fiir die Leistungsanpassung des LNA waren noch
ein externes Anpassungsnetzwerk auf der Leiterplatte notwendig. Damit aber wéh-
rend des LNA-Entwurfs das Netzwerk wegen Anderung der LNA-Eingangsimpedanz
nicht stdndig manuell nachgezogen werden musste und stets das Netzwerk mit der
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geringsten Rauschzahldegradation verwendet wurde, erfolgte die Entwicklung eines
SKILL-Skriptes zur automatischen Berechnung des optimalen Anpassungsnetzwer-
kes und der sich daraus ergebenden Rauschzahl der Schaltung ohne Durchfiihrung
zusétzlicher Simulationen.

Fiir die anvisierte Signalbandbreite von 20 MHz bei einer Trégerfrequenz von
750 MHz wurde eine gemessene maximale Auflésung von SNDRgg = 29dB oder
ENOB = 4,5Bit und ein Dynamikbereich von 59dB bei einer Leistungsaufnah-
me von 36,4mW erreicht, was die Simulationsergebnisse bestétigten, aber weit
hinter den initialen Erwartungen zuriickblieb und nicht mit konventionellen Emp-
fangsschaltungen konkurrieren kann. Trotzdem zeigt ein Vergleich der Kenngrofien
dieser Realisierung mit anderen spulenlosen zeitkontinuierlichen SDM nahe dem
GHz-Bereich eine Verbesserung des Stand der Technik.

Als Wegweiser fiir zukiinftige Forschungsarbeiten in diesem Bereich erfolgte in der
vorliegenden Arbeit die Ursachenanalyse der Diskrepanz zwischen dem urspriinglich
gesetztem Ziel und den erreichten Messergebnissen sowie die Ausarbeitung diverser
Losungsansétze zur Verbesserung des direkt digitalisierenden Empféangers. Mit den
in der vorliegenden Arbeit vorgestellten Losungsansitzen besteht das Potential,
die maximale Auflésung auf SNDRsg = 54dB oder ENOB = 8,7 Bit und den
Dynamikbereich auf 69 dB bei vergleichbarem Stromverbrauch zu erhchen.
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tivem Balun und der ersten Balun-LNA-Implementierung aus Ta-
belle 4.22 fiir maximale und minimale Verstirkungseinstellung mit
einer Last von Ry qig = 34062 bei fgig = 750 MHz. . . . . . ... ..
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A VerilogA-Quellcode

A.1 Resonator

‘include ”constants.vams”
‘include ”"disciplines.vams”

‘define PI 3.141592653589793238462643383279502884
//

// resonator

//
// — RLC-parallel resonator

//

// vin: input voltage [V,A]

//

// INSTANCE parameters

// Q = quality factor of resonator []
// f0 = resonance frequency [Hz]

module Ideal_resonator (vin,vss);

inout vin,vss;
electrical vin,vss;

parameter real Q = 100;
parameter real fO = 1e9;
parameter real Rl = le3;
real CI1;
real L1;

analog begin

187



Tabellenverzeichnis

@( initial_step or initial_step (”dc”) ) begin
L1=R1/(Qx2x ‘PIxf0);
C1=Q/(R1%2x ‘PIxf0 );

end

// Resonator
[(vin, vss) <+ (V(vin, vss) / Rl);
[(vin, vss) <+ ddt(Cl«V(vin, vss));
[(vin, vss) <+ idt(V(vin, vss)/Ll)
end
endmodule

I

A.2 Taktgenerierung

‘include "constants.vams”
‘include 7disciplines.vams”

module BPADC_CLK_TIMING( clk_i ,clktoDACs, clkBtoDACs, clk_swinn ,
clk_swinp , clk_swrefn , clk_swrefp , clk_samp , clk_lat ,
Q_delay , pd_i);

input clk_i,pd_i;

electrical clk_i,pd_i;

input [2:0] Q_delay;

electrical [2:0] Q_delay;

output clktoDACs,clkBtoDACs, clk_swinn , clk_swinp , clk_swrefn ,
clk_swrefp ,clk_samp , clk_lat ;

electrical clktoDACs,clkBtoDACs, clk_swinn , clk_swinp , clk_swrefn ,
clk_swrefp ,clk_samp , clk_lat ;

parameter real f_clk_i = 1G;

parameter real vhigh = 1.1 ;

parameter real vlow = 0.0;

parameter real tdac_del = 50p from [0:inf);
parameter real tdac_rise = 50p from (0:inf);

parameter real tdac_fall = 50p from (0:inf);
parameter real tdac_dutycycle = 0.5 from (0:1);
parameter real tbdac_del = 50p from [0:inf);
parameter real tbdac_rise = 50p from (0:inf);
parameter real tbdac_fall = 50p from (0:inf);
parameter real tbdac_dutycycle = 0.5 from (0:1);
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parameter real tqt_latch_del = 50p from [0:inf);
parameter real tqt_latch_dutycycle = 0.5 from (0:1);

parameter real tqt_samp_del = 50p from [0:inf);
parameter real tqt_samp_dutycycle = 0.5 from (0:1);
parameter real tqt_swin_del = 50p from [0:inf);
parameter real tqt_swin_dutycycle = 0.5 from (0:1);
parameter real tqt_swref_del = 50p from [0:inf);
parameter real tqt_swref_dutycycle = 0.5 from (0:1);
parameter real tqt_rise = 50p from (0:inf);
parameter real tqt_fall = 50p from (0:inf);
parameter real vtrans = 0.6;

real clkdac ,clkbdac,clkqt_latch ,clkqt_samp ,clkqt_swinp ,
clkqt_swinn , clkqt_swrefp , clkqt_swrefn ;

real tdac_trans_high ,tdac_trans_low ,tbdac_trans_high ,
tbdac_trans_low ,tdac_high ,tbdac_high ,tbdac_low ,
tqt_latch_high ,tqt_latch_low ,tqt_samp_high ,
tqt_samp_low , tqt_swin_high , tqt_swin_low ,
tqt_swref_high ,tqt_swref_low ;

analog begin

@Q(initial_step)

begin
tdac_trans_high=0;
tdac_high=tdac_dutycycle/f_clk_i;
tbdac_high=tbdac_dutycycle/f_clk_i;
tqt_latch_high=tqt_latch_dutycycle/f_clk_i;
tqt_samp_high=tqt_samp_dutycycle/f_clk_i;
tqt_swin_high=tqt_swin_dutycycle/f_clk_i;
tqt_swref_high=tqt_swref_dutycycle/f_clk_i;

end

// on rising edge of clk_i, generate output clks

@ (cross( V(eclk_i) — vtrans, +1,Ip )) begin
tdac_trans_high=%abstime;
tdac_trans_low=tdac_trans_high+tdac_high;
tbdac_trans_low=tdac_trans_high+tbdac_high;

tqt_latch_low=tdac_trans_high+tqt_latch_high
tqt_samp_low=tdac_trans_high+tqt_samp_high;
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tqt_swin_low=tdac_trans_high+tqt_swin_high ;
tqt_swref_low=tdac_trans_high+tqt_swref_high ;

end // of @ begin

@Q(timer (tdac_trans_high)) begin

end

clkdac=vhigh;
clkbdac=vhigh;

clkqt_latch=vhigh;
clkqt_samp=vhigh;
clkqt_swinp=vhigh ;
clkqt_swinn=vlow;
clkqt_swrefp=vhigh
clkqt_swrefn=vlow;

@Q(timer (tdac_trans_low)) begin

end

clkdac=vlow ;

@Q(timer (tbdac_trans_low)) begin

end

clkbdac=vlow;

Q(timer (tqt_latch_low)) begin

end

clkqt_latch=vlow;

Q(timer (tqt_samp_low)) begin

end

clkqt_samp=vlow ;

Q@Q(timer (tqt_swin_low)) begin

end

clkqt_swinp=vlow;
clkqt_swinn=vhigh;

Q(timer (tqt_swref_low)) begin

end

clkqt_swrefp=vlow;
clkqt_swrefn=vhigh ;

V(clktoDACs) <+ transition (clkdac, tdac_del,

tdac_rise , tdac_fall);

V(clkBtoDACs) <+ transition (clkbdac, tbdac_del,
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V(clk_lat) <+ transition (clkqt_latch , tqt_latch_del ,
tqt_rise , tqt_fall);

V(clk_samp) <+ transition (clkqt_samp, tqt_samp_del,
tqt_rise , tqt_fall);

V(clk_swinp) <+ transition (clkqt_swinp , tqt_swin_del,
tqt_rise , tqt_fall)

V(clk_swinn) <+ transition (clkqt_swinn, tqt_swin_del,
tqt_rise , tqt_fall);
V(clk_swrefp) <+ transition (clkqt_swrefp , tqt_swref_del,

tqt_rise , tqt_fall)
V(clk_swrefn) <+ transition

tqt_rise , tqt_fall)
end // of analog begin
endmodule

(clkqt_swrefn , tqt_swref_del ,

I

A.3 Ansteuerlogik fiir Digital-Analog-Umsetzer
Latch

module BPADC DACLATCHQ7(d,dbar,clk_i, q,qgbar);
input d;
electrical d;
input dbar;
electrical dbar;
input clk_i;
electrical clk_i;
inout q;
electrical q;
inout qgbar;
electrical gbar;

parameter real VDD = 1.1;
parameter real VSS = 0;
parameter real risetime = 5Hp;
parameter real falltime = 5p;

real vref;
real qint;

real gbarint;

analog begin
@Q(initial_step)
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begin

qint=VSS;
gbarint=VDD:;

vref = (VDD-VSS)/2;

end

@Q(cross (V(clk_i) — vref, 1))
begin

if (V(d)>vref) begin
qint=VSS;

gbarint=VDD;

end else begin

qint=VDD;

gbarint=VSS;

end

end

V(q) <+ transition (qint, 0, risetime , falltime);
V(gbar) <+ transition (gbarint , 0, risetime , falltime);

end

endmodule

Umwandlung von NRZ- zu RZ-Ansteuerung

‘include ”constants.vams”
‘include 7disciplines.vams”

module NRZtoRZ(NRZ_in, RZ_clk_in, RZ_out);

input NRZ_in;

electrical NRZ_in;

input RZ_clk_in;
electrical RZ_clk_in;
output RZ_out;

electrical RZ_out;
parameter VDD=1.1;
parameter RZ_delay=0;
parameter RZ_risetime=50p;
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parameter RZ_falltime=50p;
real rz;

analog begin
@Q(initial_step)
begin

rz=0;

end

@Q(cross (V(RZ_clk_in) — VDD/2, +1))
begin

rz=V(NRZ._in);

end

Q@Q(cross (V(RZ_clk_in) — VDD/2, —1))
begin

rz=0;

end

V(RZ_out)<+transition (rz,RZ_delay ,RZ_risetime , RZ_falltime );
end
endmodule

NRZ-Ansteuerung

‘include ”constants.vams”
‘include ”"disciplines.vams”

module BPADC_DAC_LATCH 3(ddacnd, ddacpd, ddacnn, ddacpp,
ddacnp, ddacpn, clk_i, dcompp, q7, q7bar);

output ddacnd;

electrical ddacnd;

output ddacpd;

electrical ddacpd;

output ddacnn;

electrical ddacnn;

output ddacpp;

electrical ddacpp;

output ddacnp;

electrical ddacnp;

output ddacpn;
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electrical ddacpn;
input clk_i;
electrical clk_i;
input dcompp;
electrical dcompp;
input q7;
electrical (7;
input q7bar;
electrical q7bar;

parameter real VDD = 1.1;
parameter real VSS = 0;

parameter real risetime = 50p;
parameter real falltime = 50p;
parameter real tdelay = Op;

real intbitln;
real intbitlp;
real intbitrn;
real intbitrp;
real intDn;
real intDp;
real vref;

analog begin
@Q(initial_step)
begin

intbitln = VSS;
intbitlp = VDD;
intbitrn = VSS;
intbitrp = VDD;

intDn = VDD;

intDp = VSS;

vref = (VDD-VSS)/2;
end

@Q(cross (V(clk_i) — vref, —1))
begin
if (V(dcompp)<vref)begin
if (V(q7)>vref)begin
intbitln = VDD;
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intbitrp = VSS;
intbitrn = VSS;
intbitlp = VDD;

end else begin
intbitln = VSS;
intbitrp = VDD;
intbitrn = VDD;
intbitlp = VSS;

end
intDn = VSS;
intDp = VDD;

end else begin
intbitln = VSS;
intbitrn = VSS;
intbitlp = VDD;
intbitrp = VDD;

intDn = VDD;
intDp = VSS;
end
end
V(ddacnn) <+ transition (intbitln ,tdelay ,risetime ,falltime );
V(ddacpp) <+ transition (intbitlp ,tdelay ,falltime ,risetime );
V(ddacnp) <+ transition (intbitrn ,tdelay ,risetime ,falltime );
V(ddacpn) <+ transition (intbitrp ,tdelay ,falltime ,risetime );
V(ddacnd) <+ transition (intDn,tdelay ,risetime , falltime );
V(ddacpd) <+ transition (intDp,tdelay ,falltime ,risetime);
end

endmodule

NRZ-Ansteuerung mit 0,57 Verzogerung

‘include "constants.vams”
‘“include "disciplines.vams”

module BPADC_DAC_LATCH ELD(ddacnd, ddacpd, ddacnn,
ddacpp, ddacnp, ddacpn, clk_i, dcompp, q7, q7bar);
output ddacnd;
electrical ddacnd;
output ddacpd;
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electrical ddacpd;
output ddacnn;
electrical ddacnn;
output ddacpp;
electrical ddacpp;
output ddacnp;
electrical ddacnp;
output ddacpn;
electrical ddacpn;
input clk_i;
electrical clk_i;
input dcompp;
electrical dcompp;
input q7;
electrical q7;
input q7bar;
electrical q7bar;

parameter real VDD = 1.1;
parameter real VSS = 0;

parameter real risetime = 50p;
parameter real falltime = 50p;
parameter real tdelay = Op;

real intbitln;
real intbitlp;
real intbitrn;
real intbitrp;
real intDn;
real intDp;
real vref;
real inthold;

analog begin
@Q(initial_step)
begin

intbitln = VSS;
intbitlp = VDD;
intbitrn = VSS;
intbitrp = VDD;
intDn = VDD;
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intDp = VSS;
inthold = VSS;

vref = (VDD-VSS)/2;
end

@Q(cross (V(clk_i) — vref, 1))
begin

inthold = V(dcompp);

end

@Q(cross (V(clk_i) — vref, —1))

begin

if (inthold<vref)begin
if (V(q7)>vref)begin
intbitln = VDD;
intbitrp = VSS;
intbitrn = VSS;
intbitlp = VDD;
end else begin
intbitln = VSS;
intbitrp = VDD;
intbitrn = VDD;
intbitlp = VSS;
end
intDn = VSS;
intDp = VDD;

end else begin
intbitln = VSS;
intbitrn = VSS;
intbitlp = VDD;
intbitrp = VDD;
intDn = VDD;
intDp = VSS;

end

end

V(ddacnn) <+ transition (intbitln ,tdelay ,risetime ,falltime );
V(ddacpp) <+ transition (intbitlp ,tdelay ,falltime ,risetime );
V(ddacnp) <+ transition (intbitrn ,tdelay ,risetime ,falltime );
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V(ddacpn) <+ transition (intbitrp ,tdelay ,falltime ,risetime );
V(ddacnd) <+ transition (intDn,tdelay ,risetime ,falltime)
V(ddacpd) <+ transition (intDp,tdelay ,falltime ,risetime );
end

endmodule

RZ-Ansteuerung

‘include "constants.vams”
‘“include "disciplines.vams”

module BPADC_DAC_LATCH_3_RZ50(ddacnd, ddacpd, ddacnn,
ddacpp, ddacnp, ddacpn, clk_i, dcompp, q7, q7bar);
output ddacnd;
electrical ddacnd;
output ddacpd;
electrical ddacpd;
output ddacnn;
electrical ddacnn;
output ddacpp;
electrical ddacpp;
output ddacnp;
electrical ddacnp;
output ddacpn;
electrical ddacpn;
input clk_i;
electrical clk_i;
input dcompp;
electrical dcompp;
input q7;
electrical q7;
input q7bar;
electrical q7bar;

parameter real VDD = 1.1;
parameter real VSS = 0;

parameter real risetime = 50p;
parameter real falltime = 50p;
parameter real tdelay = Op;

real intbitln;
real intbitlp;
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real intbitrn;
real intbitrp;
real intDn;
real intDp;
real vref;

analog begin
@Q(initial_step)
begin

intbitln = VSS;
intbitlp = VDD;
intbitrn = VSS;
intbitrp = VDD;

intDn = VDD;

intDp = VSS;

vref = (VDD-VSS)/2;
end

Q(cross (V(clk_i) — vref, —1))
begin
if (V(dcompp)<vref)begin

if (V(q7)>vref)begin
intbitln = VDD;
intbitrp = VSS;
intbitrn = VSS;
intbitlp = VDD;

end else begin
intbitln = VSS;
intbitrp = VDD;
intbitrn = VDD;
intbitlp = VSS;

end
intDn = VSS;
intDp = VDD;

end else begin
intbitln = VSS;
intbitrn = VSS;
intbitlp = VDD;
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intbitrp = VDD;
intDn = VDD;
intDp = VSS;
end
end

Q(cross (V(clk_-i) — vref, +1))

I
9

)
);
)
)

Y

begin
intbitln = VSS;
intbitrn = VSS;
intbitlp = VDD;
intbitrp = VDD;
intDn = VDD;
intDp = VSS;
end
V(ddacnn) <+ transition (intbitln ,tdelay ,risetime ,falltime
V(ddacpp) <+ transition (intbitlp ,tdelay ,falltime ,risetime
V(ddacnp) <+ transition (intbitrn ,tdelay ,risetime ,falltime
V(ddacpn) <+ transition (intbitrp ,tdelay ,falltime ,risetime
V(ddacnd) <+ transition (intDn,tdelay ,risetime ,falltime );
V(ddacpd) <+ transition (intDp,tdelay ,falltime ,risetime );
end

endmodule

A.4 Digital-Analog-Umsetzer

‘include ”constants.vams”
‘“include "disciplines.vams”

“define NUM_DACBITS 15

module DACNRZVOUT(clk , bitn, bitp, voutn,

input clk;

electrical clk;

input [ ‘NUM_DAC_BITS—1:0] bitn;
electrical [ ‘NUM_DAC_BITS—1:0] bitn;
input [ ‘NUM_DACBITS—1:0] bitp;
electrical [ ‘NUM_DAC_BITS—1:0] bitp;
output voutn ;

electrical voutn ;

output voutp;
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electrical voutp ;

parameter real vmax = 1.0;

parameter real vmin = 0;

parameter real trise = 5p from [0:inf);
parameter real tfall = 5p from [0:inf);
parameter real tdelay = 0.0 from [0:inf);
parameter real vth = 0.60;

real lIsb;

real vp, vn;

analog begin
@Q(initial_step)

begin

vp = 0;

vn = 0;

Isb = (vmax — vmin) / ‘NUM_DAC_BITS;
end

Q(cross (V(clk)—vth, —1))

begin
vp = 0;
vin = 0;
generate 1i(0, NUM_DACBITS-1)
begin
vp = vp + ((V(bitp[i]) > vth) 7 1 0);
vih = vn + ((V(bitn[i]) > vth) 7 1 0);
end
vp = vpxlsb+vmin;
v = vnxlsb4vmin;
end

V(voutp) <+ transition (vp, tdelay, trise, tfall);
V(voutn) <+ transition (vn, tdelay, trise, tfall);
end

endmodule

A.5 Quantisierer

module BPADC_QUANTIZER (dcompp ,dcompn , clk_swinp , clk_swinn ,
clk_swrefp ,clk_swrefn | clk_samprefn ,pd_i, clk_lat ,
ibn_25u , vinp , vinn );
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input clk_swinp ,clk_swinn ,clk_swrefp ,clk_swrefn ,
clk_samprefn ,pd_i,clk_lat ,ibn_25u ,vinp,vinn;

electrical clk_swinp ,clk_swinn ,clk_swrefp ,clk_swrefn ,
clk_samprefn ,pd_i, clk_lat ,ibn_25u ,vinp ,vinn;

output [14:0] dcompp;
electrical [14:0] dcompp;
output [14:0] dcompn;
electrical [14:0] dcompn;

parameter integer nlevel = 16 from [2:inf);
parameter integer round=1;

parameter real sigout_high = 1.0125 ;
parameter real sigout_low = 0.1875;
parameter real tdel = 0 from [0:inf);
parameter real trise = 50p from (0:inf);
parameter real tfall = 50p from (0:inf);
parameter real vtrans_latch = 0.6;
parameter real Cin=75f;

real vsigoutp[14:0];
real vsigoutn[14:0];
real sigout_step;
real vadj;

analog begin

@ ( initial_step ) begin
sigout_step = (sigout_high—sigout_low)/(nlevel —1);
vadj = (round==1) ? 0 : —(sigout_step / 2);

end

// on rising edge of latch, compare and output
@ (cross( V(clk_-lat) — vtrans_latch, +1 )) begin
if (V(vinp)>sigout_high) begin
generate 1i(0,14)

begin
vsigoutp [1]=1.1;
end
end
if (V(vinp)<sigout_low) begin
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generate 1i(0,14)
begin
vsigoutp [ 1]
end

0;

end

if (V(vinn)>sigout_high) begin
generate i(0,14)
begin
vsigoutn [i]=1.1;
end

end

if (V(vinn)<sigout_low) begin
generate 1i(0,14)

begin
vsigoutn [1]=0;
end
end
if ((V(vinp)>sigout_low)&&(V(vinp)<sigout_high))
begin
generate 1(0,14)
begin
vsigoutp [1]=((V(vinp)>sigout_low+sigout_step/
2.0+sigout_stepxi) 7 1.1 : 0);
end
end
if ((V(vinn)>sigout_low)&&(V(vinn)<sigout_high))
begin
generate i(0,14)
begin
vsigoutn [1]=((V(vinn)>sigout_low+sigout_step/
2.0+sigout_stepx(14—1i)) ? 1.1 : 0);
end
end

end // of @ begin
V(ibn_25u) <+ vtrans_latch;
I[(vinp, vinn) <+ ddt(Cin*V(vinp,vinn));
generate 1(0,14)
begin
V(dcompp[i]) <+ transition (vsigoutp[i],tdel,trise, tfall);
V(dcompn[i]) <+ transition (vsigoutn[i],tdel, trise , tfall);
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end
end // of analog begin
endmodule

B SKILL-Quellcode fiir Berechnung des
Anpassungsnetzwerk

; Usage: For ADE-XL only

; This script calculates all possible matching networks
;consisting of maximal 2 elements for capacitive input
;impedances and creates new corners for those who show
;an input matching better than —10dB.

; All parametric sweeps have to be done within the
;corner—setup for the script to work correctly.

:Define the frequency as "fLO” and your port impedance
cas 7Z07.

:Define the following output expressions:

; Expression name ”Zin at fLO” and set the expression so,
;that you get your complex input impedance for the
;frequency 7fin”.

: Expression name "F at fLO” and set the expression so,
;that you get the noise factor (not the noise figure)
;for the frequency 7fin”.

; Expression name "Fmin at fLO” and set the expression so,
;that you get the minimum noise factor (not the minimum
;noise figure) for the frequency ”fin”.

; Expression name ”Gopt at fLO” and set the expression so,
;that you get the optimal conductance for the frequency
7 fin 7.

; Expression name ”Bopt at fLO” and set the expression so,
;that you get the optimal susceptance for the frequency
;7 fin 7.

;In order to be able to immediately simulate your circuit
;with the calculated matching networks, you have to create
;a cellview for the matching network and use that in your
;circuit. The following elements have to be created:
;schematic ;short between the 2 pins

;schematic_Ls_Lp

;schematic_Lp_Ls

;schematic_Ls
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;schematic_Ls_Cp

;schematic_Lp_Cs

;schematic_Cp_Ls

;schematic_Lp_Cs

;symbol with 2 pins

;name structure of the schematics: schematic_Ls_Lp means,
;viewing from the circuit, first element is a series
;inductance , second element is a parallel inductance.
;The variables used for the matching elements are the same
;as in the schematic name, e.g. in the schematic_Ls_Lp
;the series inductance value is Ls and the parallel
;inductance value is Lp.

;In the Test create a variable: matching_sch

;variable value: 7schematic”

;In Setup—>Environment add VAR(”matching_sch”) to the
;Switch View List before schematic.

; This does not work with config views, because they cannot
;be parameterized.

; After you simulated the input impedance of your circuit ,
;start the script with

;load (" calcBestNoiseMatchingComponents. il 7).

;Shortly afterwards, new corners with included matching
;variables will be created.

let (;define local variables

(axlsession sdb pi Zin_expr_name F_expr_name Fmin_expr_name
Gopt_expr_name Bopt_expr_name rdbPath rdb pt active_testname
active_test_handle active_corners match_noise_calc exp_t
Zin_val active_corner_name active_corner_vars_vals fin Z0
active_corner_vars active_corner_vals active_corner_var_val
corner_h Z0 RO X0 YO GO BO Gopt Bopt Yopt Zopt Ropt Xopt F
Fmin pi w L C Z1li YIli Lli Rli Cli Zci Yci Rei Lei Cei Qin
Lideal Cideal Zlideal Ylideal Zcideal Ycideal i j S11dB20_list
S11dB20_best S11dB20 Ls_best_i Lp_best_i Zin_match Lsl Lpl Ls2
Lp2 Cs3 Lp3 Ls4 Cp4 Lsb5 Cpb Ls6 Zs_match Zp_match Rs_match
Xs_match Rp_match G1 G2 G3 G4 C11 C12 (€22 Cmat Gmat GmatT s
F_Zs Zp F_Zp_Zs F_Zs Fmin_Zs Ropt_Zs Xopt_Zs)

;procedure for vector multiplication
procedure (multiplyVector(a b)
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let (((s 0))
foreach ((1 j) a b

S=s+1 %]
)

S

;procedure for matrix multiplication

procedure (multiplyMatrix (a b)

let ((arow bcol s srow scol)
srow=length (a)
scol=length (b[0])
declare (s[srow])
for (i 0 (length (
s [i]=makeVector (
)
for(i 0 (length(a)—1)
arow=vectorToList (a[i])
for(k 0 (length(b[0])—1)
bcol="()
for(j 0 (length(b)—1)
bcol=appendl (bcol b[j][k])
)
s[i][k]=multiplyVector (arow bcol)
)
)

)=1)

S
scol 0)

S

)

)
;gets the ADE-XL Session Name

axlsession=axlGetWindowSession ()
;gets the handle of ADE-XL Session
sdb=axlGetMainSetupDB (axlsession)

pi=acos(—1.0)
Zin_expr_name="7Zin at fLO”
F_expr_name="F at fLO”
Fmin_expr_name="Fmin at fLO”"
Gopt_expr_name="Gopt at fLO”
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Bopt_expr_name="Bopt at fLO”

;gets the path to the sim results of the current sim
rdbPath=ax1GetHistoryResults (

axlGetCurrentHistory (axlsession))

;results database

rdb=axlReadResDB (rdbPath)

pt = rdb—>point (1)

active_testname=prog (’testname
foreach (testname cadr(axlGetTests(sdb))
if (axlGetEnabled (axlGetTest (sdb testname)) then
active_test_handle=axlGetTest (sdb testname)
;active testname (only one is allowed!)
return (testname )
);end if
);end foreach
);end prog

; Check, whether all needed parameters are available.
match_noise_calc=prog( (F Fmin Gopt Bopt Zin)
F=nil
Fmin=nil
Gopt=nil
Bopt=nil
Zin=nil
foreach (out pt—outputs(?type ’expr)
if (F_expr_name=—out—>name then
F=t
)
if (Fmin_expr_name=—out—>name then
Fmin=t
)
if (Gopt_expr_name—out—>name then
Gopt=t
)
if (Bopt_expr_name=—out—>name then
Bopt=t
)
if (Zin_expr_name=—out—>name then
Zin=t
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)
if (F&&FmMind&Gopt&&iBopt&d&sZin then

println (” All Parameters found.
Calculation in progress.”)
return (2)
)

);end foreach

if (Zin then
println (" Noise Parameters could not be read.
Noise figure calculations will not be performed.
If you want to include noise calculations , add
the following expressions:”)
println ("F at fLO”)

println ("Fmin at fLO")
println ("Gopt at fLO”)
println (”Bopt at fLO”)
return (1)
else

println ("Impedance could not be read.
Change the expression name for the input impedance
to: Zin at fLO7”)

return (0)
)
);end prog

;get all active Corner Variables
active_corners=axlGetCornersForATest (
axlsession active_testname)

;get the corner setup and the input impedance
;for all active corners and tests

if (not(match_noise_cale==0) then

F=nil

Fmin=nil

Gopt=nil

Bopt=nil

Zin_val=nil

foreach (out pt—>outputs(?type ’expr)

;gets the noise components and input impedance
if (match_noise_calc==2 then
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if (F_expr_name=—out—>name then
F=out—>value

)

if (Fmin_expr_name=—out—>name then
Fmin=out—>value

)

if (Gopt_expr_name—out—>name then
Gopt=out—>value

)

if (Bopt_expr_name=—out—>name then
Bopt=out—>value

)

); end if match_noise_calc

if (Zin_expr_name=—=out—>name then
Zin_val=out—>value

)

;gets the corresponding corner setup

if ((F&&Fmind&Goptd&Bopté&Zin_val ) ||
((match_noise_cale==1)&&Zin_val) then
active_corner_name=out—>cornerName
active_corner_vars_vals=cadr (

assoc (active_corner_name active_corners))

if (assoc ("fLO” active_corner_vars_vals)
then

;get frequency from the corner
fLO=evalstring (cadr (

assoc ("fLO” active_corner_vars_vals)))

else

;if frequency is not specified in the corner
;use the value from the global design variables
fLO=evalstring (axlGetVarValue (axlGetVar (sdb "fLO7)))
)

if (assoc ("Z0” active_corner_vars_vals) then
;get Z0 from the corner

Z0=evalstring (cadr (

assoc (7Z0” active_corner_vars_vals)))

else

;if Z0 is not specified in the corner use
;the value from the global design variables

Z0=evalstring (axlGetVarValue (axlGetVar(sdb 7Z0")))
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)
RO=real (Z0)

X0=imag (Z0)

Y0=1.0/Z0

GO=real (YO0)

BO=imag (YO0)

if (match_noise_calc==2 then
Yopt=complex (Gopt , Bopt)
Zopt=1.0/Yopt

Ropt=real (Zopt)

Xopt=imag (Zopt)

:calculation of the noise sources from
;the simulated F, Fmin, Gopt, Bopt
Cl1=(F—Fmin)*G0/ ((G0-Gopt )**2+(B0—-Bopt ) **2)
C22=C11x(Gopt**2+Bopt**2)

Cl2=complex ((Fmin—1)/2—C11xGopt ,C11*Bopt )

)

w=2*pi*fLO
Qin=abs (imag(Zin_val)/real (Zin_val))
sprintf (Qin "%L”,Qin)

;gets the variables and values for the

;corner in separate lists
active_corner_vars="()

active_corner_vals="()

for (i 1 length(active_corner_vars_vals)
active_corner_var_val=nthelem (

i active_corner_vars_vals)
active_corner_vars=appendl (

active_corner_vars car(active_corner_var_val))
active_corner_vals=appendl (

active_corner_vals cadr(active_corner_var_val))

)

;calculation of the matching elements

L="(0.6n 0.7n 0.8n 0.9n 1.0n 1.1n 1.2n 1.3n
1.5n 1.6n 1.8n 2.0n 2.2n 2.4n 2.7n 3.0n 3.3n
3.6n 3.9n 4.3n 4.7n 5.1n 5.6n 6.2n 6.8n 7.5n
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8.2n 9.1n 10n 12n 15n 18n)
if (fLO<IG then

L=append (L ’(22n 28n))

)

C="()

for (i 1 50

C=append1 (C i%10p/50)

)

;calculation of coil from murata

Zli="()

Yli="()

foreach (Li L

L1i=(—0.004%(Li*x1G)*%2+(1.009 —1.88ux*((fLOx*1u)
—800))*(Lix1G))*1n
R1i=(0.0015+1.38ux((fLO*1u)—800))*(Li*1G)**2+
(0.21+71.9ux*((fLO*1u) —800))*(Li*1G)+(—0.15—
28.8ux((fLOx1u)—800))
Cli=(—30ux(Li*1G)*%34+0.0015%(Li*x1G)*%2—0.02x
(Li*1G)+0.19)x1p

Zli=appendl(Zli 1.0/(1.0/complex(RIli ,wxLli)+
complex (0, wxCli)))

Yli=appendl(Yli 1.0/car(last(Zli)))

)

;calculation of capacitor from murata
Zci="()

Yei="()

foreach (Ci C

Cci=Ci

Lci=450.00p
Rci=0.0032%(Ci*1T)*%24(—0.04—10.9u*(fLO*1u—800))*
(Ci*1T)+(0.34+120.3ux(fLO*1u—800))
Zei_im=wxLci —1.0/(wxCci)

Zci=appendl (Zci complex(Rci, Zci_im))
Yci=appendl (Yci 1.0/car(last (Zci)))

)

;calculation of ideal coil and capacitor
Lideal="()

for(i 1 25

Lideal=appendl(Lideal ix0.2n)

)
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for(i 1 10

Lideal=appendl (Lideal (i*0.5n+5n))
)

for(i 1 10

Lideal=appendl(Lideal (i%*2n+10n))
)

for(i 1 10

Lideal=appendl(Lideal (i*4n+30n))
)

Cideal="()

for(i 1 20

Cideal=appendl (Cideal i%0.1p)

)

for(i 1 10

Cideal=appendl(Cideal (i%0.2p+2p))
)

for(i 1 10

Cideal=appendl (Cideal (i*0.5p+4p))
)

for(i 1 11

Cideal=appendl (Cideal (ix1p+9p))

)

Zlideal ="()

Ylideal ="()

foreach(Li Lideal
Zlideal=appendl(Zlideal complex (0 ,wxLi))
Ylideal=appendl (Ylideal 1.0/car(last(Zlideal)))

)
Zcideal="()
Ycideal="()

foreach (Ci Cideal

Zcideal=appendl (Zcideal complex(0,—1/(wxCi)))
Ycideal=appendl(Ycideal 1.0/car(last(Zcideal)))
)

;calculation of the input impedance with Lp and
:Ls as matching components. Looking from the
;input of the circuit , Ls comes first.

;Can be used for Rin<50 Ohm

S11dB20_list="()

i=0
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S11dB20_best=0

foreach (Zls Zli
1++
j=0
foreach (Ylp Yli
J+t
Zin_match=1.0/(Ylp+1.0/(Zls+Zin_val))
S11dB20=dB20 (( Zin_match—Z0)/( Zin_match+Z0))
if (S11dB20<S11dB20_best then
Ls_best_i=i
Lp_best_i=j
S11dB20_best=S11dB20

)
S11dB20_list=append1(S11dB20_list S11dB20)

)
)
Lsl=nthelem (Ls_best_i L)
Lpl=nthelem (Lp_best_i L)

;new corner will only be created, if S11<—10dB
if (S11dB20_best<—10 then

;new corner with the matching elements is created
corner_h=axlPutCorner(sdb strcat (
active_corner_name ”_matched_Ls_Lp”))

;adds the variables and values to the new corner
foreach ((varname varvalue) active_corner_vars
active_corner_vals

axlPutVar(corner_h varname varvalue)

)

ax]PutVar (corner_h "Qin” Qin)
axlPutVar(corner_h "matching_sch”
”\”schematic_Ls_Lp\”")

ax]PutVar (corner_h "Ls” sprintf(Lsl "%L”,Lsl))
axlPutVar (corner_h "Lp” sprintf(Lpl "%L”,Lpl))
ax]PutVar (corner_h ”S11dB20”

sprintf (S11dB2_best "%L”,S11dB20_best))
;calculation of the noise figure for
;series+parallel impedance

if (match_noise_calc==2 then

Zs_match=nthelem (Ls_best_i Zli)
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Zp-match=nthelem (Lp_best_i Zli)
Rs_match=real (Zs_match)
Rp-match=real (Zp_match)
Xs_match=imag(Zs_match)
Xp_match=imag (Zp_match)

Gl=—(Z0+Zp_match)/Zp_match
G2=7Zs_match=*Z0/Zp_match—Z0—Zs_match
G3=Gl1

G4=70/Zp_match

declare (Cmat[4])
for(i 0 (length(Cmat)—1)

Cmat [ i]=makeVector (4 0)
)

declare (Gmat[1])

for(i 0 (length (Gmat)—1)
Gmat[i]=makeVector (4 0)

)

declare (GmatT [4])
for(i 0 (length (GmatT)—1)
GmatT [ i]=makeVector(1l 0)

Cmat [0][0]=C11

Cmat [0][1]=C12

Cmat[1][0]=complex(real (C12),—imag(C12))
Cmat[1][1]=C22

Cmat [2][2]=Rs_match

Cmat [3][3]=Rp_match

Gmat[0][0]=G1

Gmat [0][1]=G2

Gmat[0][2]=G3

Gmat [0][3]=G4
GmatT[0][0] = complex(real (Gl),—imag(Gl))
GmatT[1][0]=complex(real (G2),—imag(G2))
GmatT[2][0] = complex(real (G3),—imag(G3))
GmatT [3][0] = complex(real (G4),—imag(G4))
s=multiplyMatrix (Gmat, Cmat)

s=multiplyMatrix (s ,GmatT)
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F_Zs_Zp=dB10(abs(1+s[0][0]/R0))

axlPutVar (corner_h "NFdB10” sprintf(F_Zs_Zp "%L” ,F_Zs_Zp))
); end if match_noise_calc

); end if SI11

;calculation of the input impedance with Lp and Ls as
;matching components. Looking from the input of the circuit ,
;Lp comes first .
;Can be used for Rin<50 Ohm
S11dB20_list ="()
i=0
S11dB20_best=0
foreach (Zls Zli
1++
j=0
foreach (Ylp Yli
J+
Zin_match=Z1s+1.0/(Ylp+1.0/Zin_val)
S11dB20=dB20 (( Zin_match—Z0) /( Zin_match+Z0))
if (S11dB20<S11dB20_best then
Ls_best_i=i
Lp_best_i=j
S11dB20_best=S11dB20
)
S11dB20_list=append1(S11dB20_list S11dB20)
)
)
Ls2=nthelem (Ls_best_i L)
Lp2=nthelem (Lp_best_i L)

;new corner will only be created, if S11<—10dB

if (S11dB20_best <—10 then

;new corner with the matching elements is created
corner_h=axlPutCorner(sdb strcat (active_corner_name
”_matched_Lp_Ls”))

;adds the variables and values to the new corner
foreach ((varname varvalue) active_corner_vars
active_corner_vals

axlPutVar (corner_h varname varvalue)

)
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axlPutVar (corner_h "Qin” Qin)
axlPutVar(corner_h "matching_sch” ”\”schematic_Lp_Ls\”")
ax]lPutVar (corner_h "Ls” sprintf(Ls2 "%L”,Ls2))
axlPutVar(corner_h "Lp” sprintf(Lp2 "%L”,Lp2))
ax]PutVar (corner_h ”S11dB20” sprintf(S11dB2_best
"%L” ,S11dB20_best ))
;calculation of the noise figure for parallel+series impedance
if (match_noise_calc==2 then
Zs_match=nthelem (Ls_best_i Zli)
Zp_-match=nthelem (Lp_best_i Zli)
Rs_match=real (Zs_match)
Rp-match=real (Zp_-match)
Gl=—(Zp-match+Zs_match+Z0)/Zp_match
G2=70-Zs_match
G3=1
G4=(Z0+Zs_match)/Zp_match
declare (Cmat [4])
for(i 0 (length (Cmat)—1)
Cmat [ i]=makeVector (4 0)
)

declare (Gmat[1])

for (i 0 (length (Gmat)—1)
Gmat[i]=makeVector (4 0)

)

declare (GmatT [4])
for(i 0 (length (GmatT)—1)
GmatT [ i]=makeVector(1l 0)

Cmat [0][0]=C11

Cmat [0][1]=C12

Cmat[1][0]=complex(real (C12),—imag(C12))
Cmat[1][1]=C22

Cmat [2][2]=Rs_match

Cmat [3][3]=Rp-match

Gmat[0][0]=G1

Gmat [0][1]=G2

Gmat [0][2]=G3

Gmat [0][3]=G4

GmatT[0][0] = complex(real (Gl),—imag(Gl))
GmatT[1][0]=complex(real (G2),—imag(G2))
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GmatT[2][0]=complex(real (G3),—imag(G3))
GmatT [3][0]=complex(real (G4),—imag(G4))
s=multiplyMatrix (Gmat,Cmat)
s=multiplyMatrix (s ,GmatT)

F_Zp_Zs=dB10(abs(1+s[0][0]/R0))

axlPutVar (corner_h "NFdB10” sprintf(F_Zp_-Zs "%L”,F_Zp_Zs))
)

)

;calculation of the input impedance with Lp and Cs as
;matching components. Looking from the input of the circuit ,
;Lp comes first.
:Can be used for Rin<50 Ohm and Rin>50 Ohm
S11dB20_list="()
i=0
S11dB20_best=0
foreach (Zcs Zci
1++
j=0
foreach (Ylp Yli
j+
Zin_match=Zcs+1.0/(Ylp+1.0/Zin_val)
S11dB20=dB20 (( Zin-match—Z0) /( Zin_match+Z0))
if (S11dB20<S11dB20_best then
Cs_best_i=i
Lp_best_i=j
S11dB20_best=S11dB20

)
S11dB20_list=append1 (S11dB20_list S11dB20)

)
)
Cs3=nthelem ( Cs_best_i C)
Lp3=nthelem (Lp_best_i L)
;new corner will only be created, if S11<—10dB
if (S11dB20_best<—10 then
;new corner with the matching elements is created
corner_h=axlPutCorner (sdb strcat (active_corner_name
”_matched_Lp_Cs”))

;adds the variables and values to the new corner
foreach ((varname varvalue) active_corner_vars
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active_corner_vals

axlPutVar (corner_

)

axlPutVar

axlPutVar
axlPutVar

corner

S11dB20_best))
;calculation of

(corner_
ax!PutVar(corner_
(
(

corner_
axlPutVar (corner_

h varname varvalue)

h 7Qin” Qin)
h 77matching_sch77 77\77schematiC_Lp_CS\77’7)

_h 7Lp” sprintf(Lp3 "%L”,Lp3))

h 7Cs” sprintf(Cs3 "%L”,Cs3))
h 7S11dB20” sprintf(S11dB2_best "%L”,

the noise figure for parallel+series impedance

if (match_noise_cale==2 then
Zs_match=nthelem (Cs_best_i Zci)
Zp_-match=nthelem (Lp_best_i Zli)
Rs_match=real (Zs_match)
Rp-match=real (Zp_match)
Xs_match=imag(Zs_match)
Xp-_match=imag (Zp_match)
Gl=—(Zp_match+Zs_match+70)/Zp_match

G2=70—7Zs_match
G3=1

G4=(Z0+Zs_match)/Zp_match

declare (Cmat[4])

for(i 0 (length(Cmat)—1)

Cmat [ i]=

)
declare (Gmat[1])

makeVector (4 0)

for(i 0 (length (Gmat)—1)

Gmat [ i]=

)

makeVector (4 0)

declare (GmatT [4])
for(i 0 (length (GmatT)—1)

GmatT [ 1]
)
Cmat C1l1
Cmat C12

[0][0]=
[0][1]=
Cmat[1][0]=
Cmat[1][1]=C22
Cmat[2][2]=
Cmat [3][3]=
Gmat[0][0] =
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Gmat [0][1]=G2

Gmat[O][Q]:

Gmat[0][3]=

GmatT[0][0] = co mplex(real(Gl),—lmag(Gl))
GmatT[1][0]=complex(real (G2),—imag(G2))
GmatT[2][0]=complex(real (G3),—imag(G3))
GmatT[3][0]=complex(real (G4),—imag(G4))
s=multiplyMatrix (Gmat,Cmat)

s=multiplyMatrix (s ,GmatT)

F_Zp_Zs=dB10(abs(1+s [0][0]/R0O))
axlPutVar (corner_h "NFdB10” sprintf(F_Zp_-Zs "%L” ,F_Zp_Zs))
)
)
;calculation of the input impedance with Cp and Ls as
;matching components. Looking from the input of the circuit ,
;Cp comes first .
:Can be used for Rin>50 Ohm
S11dB20_list="()
i=0
S11dB20_best=0
foreach (Zls Zli
1++
j=0
foreach (Yep Yeci
j+t
Zin_match=Zls+1.0/(Ycp+1.0/Zin_val)
S11dB20=dB20 (( Zin-match—Z0) /( Zin_match+Z0))
if (S11dB20<S11dB20_best then
Ls_best_i=i
Cp_best_i=j
S11dB20_best=S11dB20

)
S11dB20_list=append1(S11dB20_list S11dB20)

)
)
Ls4=nthelem (Ls_best_i L)

Cp4=nthelem (Cp_best_i C)

;new corner will only be created, if S11<—10dB
if (S11dB20_best<—10 then
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;new corner with the matching elements is created
corner_h=axlPutCorner (sdb strcat (active_corner_name

”_matched_Cp_Ls"))

;the variables and values to the new corner
foreach ((varname varvalue) active_corner_vars

active_corner_vals
axlPutVar (corner_h
)
ax]PutVar(corner_h
axlPutVar(corner_h
ax!PutVar (corner_h
ax]lPutVar(corner_h
ax]PutVar(corner_h
S11dB20_best))

varname varvalue)

7Qin” Qin)

"matching_sch” ”\”schematic_Cp_Ls\"")
"Ls” sprintf(Lsd "%L”,Ls4))

"Cp” sprintf(Cpd "%L”,Cp4d))

7S11dB20” sprintf(S11dB2_best "%L”,

;calculation of the noise figure for parallel4+series impedance

if (match_noise_calc==2 then
Zs_match=nthelem (Ls_best_i Zli)
Zp_match=nthelem (Cp_best_i Zci)
Rs_match=real (Zs_match)
Rp-match=real (Zp_match)
Xs_match=imag(Zs_match)
Xp_match=imag (Zp_match)

Gl=—(Zp-match+Zs_match+Z0)/Zp_match

G2=70—7Zs_match
G3=1

G4=(Z0+Zs_match)/Zp_match
declare (Cmat[4])
for(i 0 (length(Cmat)—1)

Cmat | i

—

=makeVector (4 0)
)
declare (Gmat[1])
for(i 0 (length (Gmat)—1)

Gmat [ i|]=makeVector (4 0)
)

declare (GmatT [4])
for(i 0 (length (GmatT)—1)

GmatT [ i]=makeVector(1l 0)
)

Cmat [0][0]=C11
Cmat[0][1]=C12
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Cmat[1]][0]=complex(real (C12),—imag(C12))
Cmat[1][1]=C22

Cmat [2][2]= Rs_match

Cmat [3][3]=Rp_match

Gmat [0][0]=G1

Gmat [0][1]=G2

Gmat [0][2]=G3

Gmat[0][3]=G4

GmatT[0][0] = complex(real (Gl),—imag(Gl))
GmatT[1][0]=complex(real (G2),—imag(G2))
GmatT[2][0]=complex(real (G3),—imag(G3))
GmatT[3][0]=complex(real (G4),—imag(G4))
s=multiplyMatrix (Gmat,Cmat)

s=multiplyMatrix (s ,GmatT)

F_Zp_Zs=dB10(abs(14+s[0][0]/R0))

axlPutVar (corner_h "NFdB10” sprintf(F_Zp_-Zs "%L” ,F_Zp_Zs))
)

)

;calculation of the input impedance with Cp and Ls as
;matching components. Looking from the input of the circuit ,
:Ls comes first.
:Can be used for Rin>50 Ohm
S11dB20_list="()
i=0
S11dB20_best=0
foreach (Zls Zli
1++
j=0
foreach (Yep Yeci
j++
Zin_match=1/(Ycp+1.0/(Zls+Zin_val))
S11dB20=dB20 (( Zin-match—Z0) /( Zin_match+Z0))
if (S11dB20<S11dB20_best then
Ls_best_i=i
Cp_best_i=j
S11dB20_best=S11dB20

)
S11dB20_list=appendl (S11dB20_list S11dB20)

)
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)
Lsb=nthelem (Ls_best_i L)

Cpb=nthelem (Cp_best_i C)

;new corner will only be created, if S11<—10dB

if (S11dB20_best<—10 then

;new corner with the matching elements is created
corner_h=axIPutCorner (sdb strcat (active_corner_name
”_matched_Ls_Cp”))

;the variables and values to the new corner

foreach ((varname varvalue) active_corner_vars
active_corner_vals

axlPutVar(corner_h varname varvalue)

)

axlPutVar (corner_h "Qin” Qin)

axlPutVar(corner_h "matching_sch” ”\”schematic_Ls_Cp\”")
axlPutVar (corner_h "Ls” sprintf(Ls5 "%L”,Ls5))

axlPutVar (corner_h "Cp” sprintf(Cp5 "%L”,Cpb))

axlPutVar(corner_h ”S11dB20” sprintf(S11dB2_best "%L”,
S11dB20_best))
;calculation of the noise figure for series+parallel impedance
if (match_noise_cale==2 then
Zs_match=nthelem (Ls_best_i Zli)
Zp-match=nthelem (Cp_best_i Zci)
Rs_match=real (Zs_match)
Rp-match=real (Zp_match)
Gl=—(Z0+Zp_match)/Zp_match
G2="Zs_match*Z0/Zp_match—Z0—Zs_match
G3==Gl1
G4=70/Zp_match
declare (Cmat [4])
for(i 0 (length (Cmat)—1)
Cmat [ i]=makeVector (4 0)
)

declare (Gmat[1])
for(i 0 (length (Gmat)—1)

Gmat [ i]=makeVector (4 0)
)

declare (GmatT [4])

for(i 0 (length (GmatT)—1)
GmatT[i]=makeVector(1l 0)
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B SKILL-Quellcode fiir Berechnung des Anpassungsnetzwerk

Cmat [0][0]=C11

Cmat [0][1]=C12

Cmat [1][0]=complex(real (C12),—imag(C12))
Cmat[1][1]=C22

Cmat [2][2]=Rs_match

Cmat [3][3]=Rp-match

Gmat[0][0]=G1

Gmat[0][1]=G2

Gmat [0][2]=G3

Gmat [0][3] =G4

GmatT[0][0] = complex(real (Gl),—imag(Gl))
GmatT[1][0]=complex(real (G2),—imag(G2))
GmatT [2][0] = complex(real (G3),—imag(G3))
GmatT[3][0]=complex(real (G4),—imag(G4))
s=multiplyMatrix (Gmat, Cmat )

s=multiplyMatrix (s ,GmatT)

F_Zs_Zp=dB10(abs(1+s[0][0]/R0O))
axlPutVar (corner_h "NFdB10” sprintf(F_Zs_Zp "%L” ,F_Zs_Zp))
)
);end if
;calculation of the input impedance with Ls as matching
;component .
;Can be used for Rin~50 Ohm
S11dB20_list ="()
i=0
S11dB20_best=0
foreach (Zls Zli
1++
Zin_match=Zls+Zin_val
S11dB20=dB20 (( Zin_match—Z70) /( Zin_match+Z0))
if (S11dB20<S11dB20_best then
Ls_best_i=i
S11dB20_best=S11dB20

)
S11dB20_list=append1 (S11dB20_list S11dB20)

)

Ls6=nthelem (Ls_best_i L)
;new corner will only be created, if S11<—10dB
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if (S11dB20_best<—10 then

;new corner with the matching elements is created
corner_h=axlPutCorner (sdb strcat (active_corner_name
”_matched_Ls”))

;adds the variables and values to the new corner
foreach ((varname varvalue) active_corner_vars
active_corner_vals

ax]PutVar (corner_h varname varvalue)

)

axlPutVar(corner_h ”"Qin” Qin)

ax]PutVar (corner_h ”"matching_sch” ”\”schematic_Ls\””)
axlPutVar (corner_h "Ls” sprintf(Ls6 "%L”,Ls6))
axlPutVar (corner_h ”S11dB20” sprintf(S11dB2_best "%L”,
S11dB20_best))

;calculation of the noise figure for series impedance
if (match_noise_calc==2 then
Rs_match=real (nthelem (Ls_best_i Zli))
Xs_match=imag(nthelem (Ls_best_i Zli))

F_Zs=dB10(abs(1+(C114+C22 % ((RO+Rs_match )**2+ (X0H+Xs_match )*%2)+
2x¢real (C12)*(RO+Rs_match)+2ximag (C12) % (X04+Xs_match)+
Rs_match)/R0))

Ropt_Zs=sqrt (Rs_match**x24+(C11xC22+2xreal (C12)*C22xRs_match—
imag (C12)*%24+Rs_matchxC22) /C22%%2)

Xopt_Zs=(—imag (C12)—C22xXs_match)/C22
Fmin_Zs=dB10(abs(1+(Cl1+2*real (C12)*(Ropt_Zs+Rs_match)+
2ximag (C12)* ( Xopt_Zs+Xs_match)+C22 % (( Ropt_Zs+Rs_match)*x2+
(Xopt_Zs+Xs_match)**2)+Rs_match)/Ropt_Zs))

ax]PutVar (corner_h ”"NFdB10” sprintf(F_Zs "%L” ,F_Zs))
axlPutVar (corner_h "NFmindB10” sprintf(Fmin_Zs "%L”,Fmin_Zs))
axlPutVar(corner_h "Ropt” sprintf(Ropt_Zs "%L”,Ropt_Zs))
axlPutVar (corner_h "Xopt” sprintf(Xopt_Zs "%L”,Xopt_Zs))

)
);end if

F=nil

Fmin=nil
Gopt=nil
Bopt=nil
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Zin_val=nil

exp-_t=t

)

);end foreach

if (not(exp_t) then

println ("Impedance could not be read. Change the
expression name for the input impedance to: Zin at fLO”)

)
)
)



