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1 Einleitung

Induktive Naherungssensoren sind weit verbreitet in industriellen und automobilen An-
wendungen, da sie sehr robust und in der Lage sind, in rauen Umgebungen zu arbeiten.
Besonders ihre, im Vergleich zu optischen Sensoren, hohe Unempfindlichkeit gegeniiber
Schmutz macht sie sehr attraktiv fiir automatisierungstechnische Anwendungen [1, 2, 3, 4].
Alle induktiven N#herungssensoren basieren auf dem gleichen Grundprinzip [5, 6]. Eine
Sensorspule erzeugt ein magnetisches Wechselfeld. Nahert sich ein metallischer Gegen-
stand, das Target, dem Sensor, induziert das magnetische Wechselfeld Wirbelstrome in
dem Target. Der Energieverlust des magnetischen Feldes, der durch die Wirbelstréme ver-
ursacht wird, kann auf der Sensorseite als Giitednderung der Spule detektiert werden. Je
ndher das Target der Sensorspule kommt, desto stédrker sind das Magnetfeld und damit
auch die Anderungen des Magnetfeldes. Das fithrt dazu, dass die Wirbelstromverluste zu-
nehmen. Auf diese Art und Weise kann die Entfernung des Targets vom Sensor festgestellt
werden. In Abbildung 1.1 ist der Grundaufbau eines induktiven Néherungssensors darge-
stellt. Er besteht aus der Sensorspule, die normalerweise mit einem halboffenen Ferritkern
kombiniert wird, um das Magnetfeld nach vorn zu richten, der Ausleselektronik und der
Ausgangsstufe.

Im Rahmen dieser Arbeit soll eine neuartige Ausleseelektronik entwickelt werden, die
es ermoglicht, sehr kleine Giiteunterschiede der Spule zu erkennen, um damit die Anwe-
senheit eines metallischen Targets schon in sehr grofler Entfernung sicher detektieren zu
konnen. Auflerdem soll die Elektronik in der Lage sein, nicht nur einen ganz bestimmten
Targetabstand zu erkennen [7], sondern die Abstandsinformation in einem grofien Bereich

kontinuierlich und digital zur Verfiigung zu stellen.
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metallisches halboffener Kern
Target mit Spule
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elektronik stufe
N

Abbildung 1.1: Grundaufbau induktiver Naherungssensoren

In den folgenden Abschnitten werden verschiedene Konzepte vorgestellt, die den Stand der
Technik reprisentieren und jeweils einen bestimmten Aspekt wie Temperaturkompensati-
on, kontinuierliche Abstandsmessung oder Materialunabhéngigkeit adressieren. Die Kon-
zepte werden genau analysiert und ihre Vor- und Nachteile diskutiert. Darauf aufbauend
wird dann ein eigenes neues Konzept fiir die Ausleseelektronik entwickelt, welches die ver-
schiedenen Probleme 16st, ohne dabei in Konflikt mit den hier vorgestellten patentrechtlich

geschiitzten Ansétzen zu kommen.

1.1 Temperaturkompensation durch Kompensation des

DC-Widerstandes der Spule

Contrinex stellt induktive Ndherungssensoren mit hohen Schaltabstéinden her. Besonderes
Augenmerk wurde dabei auf die Kompensation der Temperaturdrift des Sensors gelegt.

Der grofite Teil der Temperaturdrift eines induktiven Naherungssensors wird von der Ver-
anderung des DC-Widerstandes Rpe der Spulenwicklung hervorgerufen. Die Grundidee in
dem Konzept von Contrinex besteht darin, diesen Anteil zu messen und zu kompensieren
[8, 9]. Dazu wird zusétzlich zum Oszillatorsignal ein DC-Strom in den Schwingkreis einge-

speist. Um die DC-Spannung von der Schwingung zu trennen, wird die Ausgangsspannung
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1.1 Temperaturkompensation durch Kompensation des DC-Widerstandes der Spule

des Schwingkreises mit einem Tiefpass gefiltert. Diese Information wird mit Hilfe eines Mul-
tiplizierers so zuriick gekoppelt, dass der negative Widerstand, den der Verstérker fiir den
Ostzillator darstellt, umgekehrt proportional zum DC-Widerstand der Spulenwicklung ist.
Da auch der dquivalente Resonanzwiderstand des Schwingkreises umgekehrt proportional
zum DC-Widerstand der Spulenwicklung ist, wird der Einfluss der Temperaturdrift dieses
Widerstandes auf das Einsetzen der Schwingung, welches in diesem System als Schaltin-
formation dient, kompensiert. Das Blockschaltbild des Auslesekonzeptes von Contrinex ist

in Abbildung 1.2 dargestellt.

Abbildung 1.2: Auslesesystem von Contrinex [8]

Die folgende Rechnung verdeutlicht die Funktion des Auslesekonzeptes von Contrinex. Zu-
erst wird der dquivalente Resonanzwiderstand Zg des Schwingkreises berechnet. Dazu wird

die Gleichung fiir die Resonanzfrequenz wg in die Gleichung fiir die Schwingkreisimpedanz
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Z eingesetzt:

1
WRp = —F—— 1.1.1
N 1< —

o ]wL + RDC

Zw) = 1 —w?LC + jwRpcC (1.1.2)
Zr = Re(Z(w=uwg)) (1.1.3)

L
Zr = 1.14
R RooC ) (1.1.4)

Um ein Einsetzen der Schwingung zu ermdoglichen, muss der Betrag des negativen Wider-
standes Ry, der vom Verstérker bereitgestellt wird, kleiner als der Betrag des dquivalenten
Resonanzwiderstandes sein. Wenn Ry konstant ist, ist das Einsetzen der Schwingung um-

gekehrt proportional zum DC-Widerstand der Spulenwicklung.
[Zr| > |Rn]| (1.1.5)

Die DC-Spannung iiber Rpc lasst sich aus Rpe und dem DC-Strom I; berechnen. Das
Signal wird dann mit dem Filter Ry und C von der Schwingung getrennt und mit V;

verstiarkt. Danach erhélt man die Spannung Uy, am Ausgang des Verstirkers [8]:

Uspc = ©LRpc (1.1.6)

Uy = LiRpcVi (1.1.7)

Im néchsten Schritt wird eine konstante Spannung KcoonUp addiert. Damit ldsst sich
die Starke der Kompensation einstellen. Dadurch ergibt sich der nachfolgend dargestellte

Zusammenhang fiir eine der beiden Eingangsspannungen des Multiplizierers [8]:

U = Uyi+ KconUy (1.1.8)
Ry

K = — 1.1.9

coN R+ Ry (1.1.9)

Nun wird der negative Widerstand berechnet, den der Verstarker am Schwingkreis erzeugt.
Er lidsst sich aus der Spannung Up am positiven Eingang des Verstiarkers und dem Strom

Ip berechnen [8]:

Ry = ¢ (1.1.10)
Ip
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1.1 Temperaturkompensation durch Kompensation des DC-Widerstandes der Spule

Unter der Annahme, dass es sich um einen idealen Verstérker handelt, konnen die Spannun-
gen Uy am negativen Eingang und Up am positiven Eingang des Verstirkers gleichgesetzt

werden. Uy lésst sich aus dem Strom Iy und dem Widerstand R; berechnen [§]:

Uy = Up (1.1.11)

Uv = INRy (1.1.12)

Am Multiplizierer werden die beiden Spannungen Ug; und Ugy miteinander multipliziert
und auf Uy normiert [8]:

1

U
M U,

(Un1Ugs) (1.1.13)

Mit Hilfe dieser Zusammenhénge ldsst sich nun ein Ausdruck fiir den negativen Widerstand

Ry ableiten [8]:

Iy = UElT_QUN (1.1.14)

In = UE%ZIN& (1.1.15)

Up = In(Ry+ Ry) (1.1.16)

Iy = %:% (1.1.17)

Upr = %(RlJng):KZZN (1.1.18)

I — % (1.1.19)
UpUy

Ip = ;W . (1.1.20)

CONVY 043

Ry = I_;;(: _U—RU“ (1.1.21)
CONVY 043

Ry = = (1.1.22)

Das Ergebnis zeigt, dass auch der negative Widerstand, der durch die Riickkopplung er-
zeugt wird, umgekehrt proportional zum DC-Widerstand der Spulenwicklung ist. Dessen
temperaturabhéngiger Einfluss auf das Einsetzen der Schwingung lésst sich dadurch sehr
gut kompensieren.

Das Konzept von Contrinex hat aber auch Nachteile. Betrachtet man die Ergebnisse aus
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Kapitel 2, kann man feststellen, dass die Temperaturdrift des DC-Widerstandes der Spu-
lenwicklung nicht die einzige Ursache fiir Temperaturschwankungen darstellt. Alle anderen
Einflussfaktoren werden mit dem Konzept von Contrinex jedoch nicht kompensiert. Ein
weiterer Nachteil ist die relativ hohe Komplexitit des Systems. Man benotigt sehr viele
analoge Komponenten, die ihrerseits wieder einen Temperaturgang besitzen, um die Kom-
pensation durchzufithren. Wenn das Einsetzen der Schwingung bzw. der Schwingungsabriss
als Schaltinformation verwendet werden, ist es auflerdem nicht méglich, eine kontinuierli-

che Abstandsinformation zur Verfiigung zu stellen.

1.2 Mehrstufige Temperaturkompensation

Eine andere Idee als Contrinex verfolgt Balluff. Balluff verwendet ein mehrstufiges gemischt
analog-digitales Verfahren zur Temperaturkompensation [26, 27]. Das Blockschaltbild zum
Konzept von Balluff ist in Abbildung 1.3 dargestellt.

Im ersten Schritt wird eine analoge Addition von drei verschiedenen temperaturabhén-
gigen Stromen durchgefiihrt. Dieser Strom I wird als Anregungsstrom in den Oszillator
eingespeist. Mit dieser ersten Stufe wird ein typspezifischer Abgleich durchgefiihrt, der
jedoch nicht fiir jeden Sensor separat erfolgt.

Im néchsten Schritt wird ein digital programmierbarer Strom I; erzeugt, der ebenfalls
in den Oszillator eingespeist wird. Damit erfolgt die sensorspezifische Einstellung der
Schwingungsamplitude im Schaltpunkt.

Die letzte Stufe zur Schaltpunkteinstellung und Temperaturkompensation stellt die pro-
grammierbare Komparatorschaltschwelle dar. Sie wird nicht nur einfach fest programmiert,
sondern iiber einen Look-Up-Table in Abhéngigkeit der Temperatur verdndert.

Mit dem Verfahren von Balluff lassen sich die verschiedenen Temperatureinfliisse sehr gut
kompensieren und hohe Schaltabstéinde erreichen. Aber auch dieses Konzept hat Nach-
teile. Fiir die Temperaturkompensation ist eine sehr aufwendige Kalibrierung notig, bei
der jeder Sensor bei mehreren Temperaturen vermessen werden muss. Des weiteren be-

notigt dieses mehrstufige Verfahren einen sehr hohen elektronischen Aufwand. Auflerdem
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1.3 Briickenschaltung

besteht die Moglichkeit, dass es einen Temperaturunterschied zwischen dem induktiven
Sensor und dem Sensor zur Temperaturerfassung gibt. Ein weiterer Nachteil des Konzep-
tes besteht darin, dass es eine Schwellwertdetektion vorsieht. Damit ist es nicht moglich,

eine kontinuierliche Abstandsinformation zur Verfiigung zu stellen.

Stromaddierer
I2 Komparator
Oszillator
ouT
1
L __cC N N

Digital Digital
einstellbare einstellbare
Stromquelle Spannungsquelle

,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,

Abbildung 1.3: Blockschaltbild der mehrstufigen Temperaturkompensation

1.3 Briickenschaltung

Ein weiteres Konzept von Balluff befasst sich mit dem Problem der Materialabhéngig-
keit. Balluff verwendet eine Briickenschaltung wie in Abbildung 1.4 dargestellt [28]. Die
Auswerteeinrichtung bildet die Ubertragungsfunktion zwischen Eingangsspannung und
Briickendiagonalspannung. Der Realteil der Ubertragungsfunktion wird unabhingig vom
Imaginérteil zur Gewinnung des Schaltsignals herangezogen. Dieses Konzept liefert ein
materialunabhéngiges Abstandssignal bei grofien Schaltabsténden und in einem weiten
Temperaturbereich [28].

Mit den folgenden mathematischen Gleichungen wird die Funktionsweise des Konzeptes
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Ua

Abbildung 1.4: Briickenschaltung

niher beschrieben. Durch die erste Gleichung wird die komplexe Ubertragungsfunktion

Hpgg der Schwingkreisbriicke dargestellt [28]:

Up
H = — 1.3.1
= g (1:3.1)

AV AVA

H = 1.3.2
Br (Zy + Z3)(Zs + Zy) (1:32)
Zl = Rl + ijl (133)

1
T, = 1.3.5
= e (1.3.5)

1
7, = 1.3.6
e (1:3.6)

Der Schwingkreis wird gezielt verstimmt, um einen realen Anteil in der Ubertragungsfunk-

tion zu erhalten [28]:

Fya = 22 1.3.7
b = 2 (1.3.7)
Cy
Fpa = - 1.3.8
b = o (135)
FyaZi — 7
Hpr = pAcl = (1.3.9)

(Fpa+ 1)(Z1 + Z2)
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1.3 Briickenschaltung

Die Ubertragungsfunktion Hpp ldsst sich nun in ihren Realteil Hggp und ihren Imaginér-
teil Hpgry zerlegen [28]:
1 R? — R2 + X? — X3 1 Fga—1

H - =. S 1.3.10

Bl 2 (R + R+ (X1 +X0)2 2 Fpa+1 ( )
RiXo — Ry X,

H - — 1.3.11

BRI (Ri + Ry)? + (X + X,)2 ( )

X1 = le (1312)

Bei groflien Schaltabsténden haben die Spulen eine hohe Giite. Daraus lasst sich die fol-
gende Néherung ableiten [28]:

Xi > R (1.3.14)
Xo > Ry (1.3.15)
1 RP—RI+X2—X2 1 Fpa—1
H ~N -2 12 1.3.16
BRR 2 (X1 + X5)? 2 Fpa+1 ( )
R1X2 - R2X1
H N o 1.3.17
BRI (Xl +X2)2 ( )

Des Weiteren kann auf Grund von Messungen folgende Annahme gemacht werden:

X?—-X? > RI-R; (1.3.18)
1 X;—X, 1 Fgy—1

St S 2 S 1.3.19
2 X, + Xy 2 Fpa+l ( )

Hprr

Das Ergebnis zeigt, dass der Realteil der Briickeniibertragungsfunktion bei grofien Schaltab-
stédnden ndherungsweise nur noch eine Funktion des konstanten Parameters Fg4 und der
Imaginérteile der Spulenimpedanzen X; und X, ist.

Balluff hat bei Messungen festgestellt, dass sich der Imaginérteil der Spulenimpedanz
bei groffen Abstdnden und hohen Frequenzen bei der Annéherung von ferromagnetischen
und nicht ferromagnetischen Targets nahezu gleich stark &ndert. Wird der Realteil der
Briickeniibertragungsfunktion Hggrg als Schaltinformation herangezogen, erzielt man fiir
hohe Schaltabsténde einen nahezu materialunabhéngigen Schaltpunkt. Wird die Briicken-
schaltung als Schwingkreis eines Oszillators verwendet, kann die Schwingungsamplitude
als Maf fiir den Realteil der Briickeniibertragungsfunktion verwendet werden. Um ein Ab-

standssignal zu erhalten, miissen die Spulen konstruktiv so angeordnet werden, dass sie
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unterschiedlich stark vom Target beeinflusst werden [28].

Der grofle Vorteil des Konzeptes besteht darin, dass es ein materialunabhéngiges Schalt-
signal zur Verfiigung stellt. Das Konzept beruht jedoch auf einigen Annahmen, die nur bei
groflen Absténden und Spulen hoher Giite gelten. Die Ausgabe einer kontinuierlichen Ab-
standsinformation ist deshalb nur in einem relativ kleinen Bereich bei groflen Absténden

moglich.

1.4 Betrieb bei einer Referenzfrequenz

Das Konzept von Turck beruht auf der Tatsache, dass sich die Verlaufe der Schwingkreis-
impedanzen Z iiber der Frequenz bei einem bestimmten Abstand dj fiir ferromagnetische
und nicht ferromagnetische Targets in einem Punkt (Zy, fo) schneiden [30]. Der Schwing-
kreis wird nicht, wie allgemein {iblich, innerhalb eines frei laufenden Oszillators betrieben.
Mit Hilfe eines Referenzschwingkreises wird die Arbeitsfrequenz des Oszillators auf den
Wert fy eingestellt. Die Verstarkung in der Oszillatorriickkopplung wird so eingestellt,
dass sich der Schwingungszustand des Systems bei Z; dndert. Dadurch erhélt man einen
materialunabhéngigen Schaltimpuls beim Abstand dy.

Ein Nachteil des Konzeptes besteht darin, dass der Sensorschwingkreis nicht in Resonanz
betrieben wird. Dadurch ist die magnetische Feldstédrke und damit die Reichweite relativ
gering. Ein weiterer Nachteil besteht darin, dass zur Kompensation der Temperaturdrift
kein Ansatz vorhanden ist. Da als Information die Anderung des Schwingungszustandes
herangezogen wird, ist auch die kontinuierliche Ausgabe der Abstandsinformation nicht

moglich.

1.5 Differenztransformator

Ein weiteres Konzept von Turck beruht auf der Verwendung eines Differenztransformators,

der aus einer Sendespule und zwei Empfangsspulen besteht [31]. Die Empfangsspulen sind
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1.5 Differenztransformator

so angeordnet, dass sie unterschiedlich stark vom Target beeinflusst werden. Das Diffe-
renzsignal zwischen den Spannungen an den Empfangsspulen dient als Riickkopplung fiir
den Oszillator. Der Abstand der beiden Spulen zur Sendespule und zum Target wird so
eingestellt, dass sich der Schwingungszustand des Systems genau im angestrebten Schalt-
punkt dndert.

Der Vorteil des Konzeptes besteht darin, dass man ein relativ gut temperaturkompensier-
tes materialunabhéngiges Schaltsignal erhélt. Ein Nachteil besteht in dem relativ groflen
konstruktiven Aufwand fiir das System aus drei Spulen. Ein Nachteil ist auch die fehlende
Moglichkeit zum elektronischen Abgleich. Der Schaltpunkt wird durch die mechanische
Anordnung der Spulen zueinander festgelegt. AuBerdem verhindert die Detektion der An-

derung des Schwingungszustandes die Ausgabe eines kontinuierlichen Abstandssignals.
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2 Sensormodell

Ziel der Modellierung ist es, das System aus Sensorspule und Target in ein einfaches
Ersatzschaltbild aus einer Induktivitdt Lg und einem Widerstand R, wie es in Abbildung
2.1 dargestellt ist, zu iiberfithren. Die Ersatzschaltung ist notig, um das Verhalten des
Systems auch in einem signalflussorientierten Simulator wie Matlab/Simulink simulieren
zu konnen. Des Weiteren dient die Modellierung dem genaueren Verstdndnis des Systems

und der Vorhersage von Systemeigenschaften. Der Widerstand Rg setzt sich aus dem

o
@
[

Abbildung 2.1: Ersatzschaltung des Sensors

Widerstand der Sensorspule R; und dem durch das Target verursachten Verlustwiderstand

Rp zusammen:
Re = R+ Rr (2.0.1)

Der Widerstand der Sensorspule Ry setzt sich wiederum aus drei Komponenten zusammen,

dem DC-Widerstand des Wicklungsdrahtes Rpe, dem frequenzabhéngigen Widerstand des
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2.1 Transformatormodell

Wicklungssdrahtes Rr und dem Widerstand durch Kernverluste Rg:
R, = Rpc+ Rr+ Rk (2.0.2)

Die Induktivitéit Lg setzt sich ebenfalls aus der Grundinduktivitiat der Sensorspule L; und

einem durch das Target verursachten Anteil K7 - L zusammen:

LG == L1 + KT . L1 (203)

2.1 Transformatormodell

Sensorspule Target
(Sender) 9
1 L2

~—

K
Ly Lo

Abbildung 2.2: Transformatorersatzschaltung einer Sensorspule mit Target

Wie in Abbildung 2.2 dargestellt, ldsst sich das System aus Sensor und Target als Trans-
formator interpretieren. Mit dieser Methode ist es moglich, die Impedanz des Sensors in
Abhéngigkeit des Targetabstandes anzugeben.

Zuerst werden die Maschengleichungen der Ersatzschaltung aufgestellt:

dl, dl,

U, = R;I Li— +M— 2.1.1

1 14 + Ly + 0t ( )
dl, dl,

0= R,I Lo— + M— 2.1.2

olo + 2 + o ( )
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2 Sensormodell

Mit Hilfe der Laplace-Transformation lédsst sich das Differentialgleichungssystem sehr ein-

fach 16sen und eine Gleichung fiir die Sensorimpedanz Z aufstellen:

Uy = R +sli+sMI, (2.1.3)
0 = Roly+ sloly+sMI (2.1.4)
L, = —R28+—]\iL2[1 (2.1.5)
U = Rl +sLi — %1} (2.1.6)
U

7 = 1_11 (2.1.7)
7 = Ri+sL— % (2.1.8)

s = jw (2.1.9)
Z = Ry+jwl+ R;‘)j—% (2.1.10)
7 = RH—]—’Q% +jw (Ll—%) (2.1.11)

Die Gegeninduktivitdt M lasst sich durch den Koppelfaktor K und die beiden Induktivi-
taten L; und Lo darstellen. Der Quotient IL%—; charakterisiert die Materialeigenschaften des

Targets:

M = K\/ L1L2 (2112)

W2K?2L, B2 2p2
7 = Ri+—— ol [1- — (2.1.13)
OEENa O

Aus diesem Ergebnis lésst sich die in Abbildung 2.1 dargestellte Ersatzschaltung ableiten.
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2.2 Koppelfaktor

R¢ ist der Realteil der komplexen Impedanz Z und Lg der Imaginérteil:

w?K?L, 32
Re = R +——3—2 (2.1.14)
(2] +
w?K?L, 32
= Ry = TL? (2.1.15)
() +e
2K2
Le = Li|1-—— (2.1.16)
DEE
2K2
S Ky = 2 (2.1.17)

Das Target, welches fiir die Charakterisierung des Sensors verwendet wurde, hat die fol-

gendenden Materialeigenschaften:

Ry

—= = 1,87-10%7" (2.1.18)
Ly

2.2 Koppelfaktor

Die Abstandsabhéngigkeit der Impedanz des Sensorsystems wird durch den Koppelfaktor
K modelliert. Der Koppelfaktor ist sowohl vom Targetabstand d als auch von der Tem-
peratur 7' abhéngig. Das Modell fiir den Koppelfaktor wurde einer Arbeit des IMTEK

entnommen [11]:

TK
Krgmp = Knowm (1 + Té{ (T - TNOM)) (2.2.1)
K = K . (2.2.2)
= Brewre\ prat Dry 2.
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2 Sensormodell

Fiir quantitative Analysen wurde ein D12MM27-Sensor der Firma SICK herangezogen.
Damit ergeben sich die folgenden Koeffizienten [11]:

Tyvon = 20°C (2.2.3)
Kyom = 251,74-107° (2.2.4)
TKx = 0,114°C~! (2.2.5)
DK, = 1,534 (2.2.6)
DK, = 3,061 (2.2.7)

2.3 Induktivitat

Die Induktivitdt der Sensorspule L, ist von verschiedenen Faktoren abhingig. Bei einer
normalen Spule lésst sich die Induktivitét relativ einfach aus der Windungszahl Ny, der
effektiven Fliache des magnetischen Kreises Ag, der effektiven Léinge des magnetischen
Kreises Iy und der effektiven Permeabilitdt des magnetischen Kreises pp berechnen. Da
bei induktiven Nidherungssensoren halboffene Kerne oder sogar kernlose Spulen verwendet
werden, lassen sich die einzelnen Effektivwerte nur schwer bestimmen. Aus diesem Grund
werden sie zu einem einzigen sensorspezifischen Wert A, zusammengezogen [11].

Ein weiterer Effekt, der die Grofle der Induktivitit beeinflusst, ist die Anderung der ef-
fektiven Permeabilitdt des magnetischen Kreises bei Anndherung eines Targets. Bei ferro-
magnetischen Targets fithrt das sogar zu einer Erhéhung der Induktivitidt bei Anndherung
des Targets. In [11] ist dieser Effekt jedoch sehr ungiinstig modelliert. Aus diesem Grund
wurde hier ein vom Abstand abhéngiger Korrekturfaktor uxogrgr eingefithrt, der den Effekt
fiir ferromagnetische Targets qualitativ nachbildet.

Die Induktivitédt erhoht sich bei einer Verringerung des Abstandes eines ferromagnetischen
Targets. Dieser Effekt ist stérker als eine einfache umgekehrte Proportionalitéat. Deshalb
wurde der Abstand quadriert. Natiirlich kann die Induktivitdt nicht unendlich grof§ wer-
den, wenn der Abstand d=0mm betragt. Um diesem physikalischen Prinzip Rechnung zu

tragen, wurde der additive Parameter P2, xorr eingefithrt. Der Parameter P1,xorr dient
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2.3 Induktivitat

dazu, den Verlauf der Induktivitéit iiber dem Abstand an die Messwerte anzupassen. Mit
dem Faktor Kswrcg kann der Effekt aktiviert werden. Fiir ferromagnetische Targetma-
terialien betriagt er 1 und fiir nicht ferromagnetische Materialien 0.

Mit Hilfe dieser Zusammenhénge léasst sich nun L; berechnen:

L1 = NgVAL/JJKORR (231)
A
AL = —Wi 2 (2.3.2)
Pluxorr
= 1+ K £ 2.3.3
HKORR SWITCH (d+ P2uxorn)? ( )

Der Wert Ay, ist sowohl von der Temperatur als auch der Frequenz abhéngig [11]:

TK TK
Apreap = 1+ =05 (T = Tvow) + — o (T = Tvonr)’ (2.3.4)
FK
Arp = 1+ 10%L1 (f — fvom) (2.3.5)
AL = ALNOMALTEMPALF (2'3'6)

Die Parameter fiir den D12MM27-Sensor zur Berechnung von A haben folgende Werte
[11]:

Arvon = 24,98-107°H (2.3.7)
TKa = 6-107°°C7! (2.3.8)
TKa, = —350-107%°C2 (2.3.9)
fyvom = 300kHz (2.3.10)
FKa, = 2,56-10°Hz 1 (2.3.11)

Ny = 67,5 (2.3.12)

Zur Berechnung von P1l,xorr und P2, xorr fir den Sensor D12MM27 wurden zwei Wer-
tepaare aus Induktivitét L und Abstand d aus den Messungen von [11] entnommen und

mit den Induktivititswerten Lgo kombiniert, die sich rechnerisch bei Annédherung des
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2 Sensormodell

gleichen Targets ohne ferromagnetische Eigenschaften ergeben wiirden:

Leo(d) Lo |l-—F5— (2.3.13)
() +

Lo N AL (2.3.14)
Pl,koRrr )

Le(d Leo(d) [ 1+ L 2.3.15

La(0mm) 1,24-107*H (2.3.16)

Lao(0mm) 1-10*H (2.3.17)

Lo(1mm) 1,15-107*H (2.3.18)

Lao(1mm) 1,1-107*H (2.3.19)

Pl,k0RR 0,14 (2.3.20)

P2,k0RR 0,7637 (2.3.21)

2.4 Widerstand der Sensorspule

2.4.1 DC-Widerstand des Wicklungsdrahtes

Der DC-Widerstand des Wicklungsdrahtes Rpe ist vom spezifischen Widerstand p des
Materials, der Drahtlénge Lpragr, dem Drahtdurchmesser Dpgragr und der Temperatur

T abhingig [11]:

LDRAH T

Rpenom = p—F— (2.4.1)
71.(DDR2AHT)2

TKrpc
100

Rpc = Rpcnom (1 + (T — TNOM)) (2.4.2)
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2.4 Widerstand der Sensorspule

Nachfolgend sind die entsprechenden Parameter fiir den Beispielsensor D12MM27 aufge-

listet [11]:
Dpragr = 112-107°m (2.4.3)
Lpranr = 1,2856m (2.4.4)
p = 16,79-107°Qm (2.4.5)
= Rpevon = 2,199 (2.4.6)
TKrpe = 0,386°C~! (2.4.7)

2.4.2 Frequenzabhangiger Widerstand des Wicklungsdrahtes

Bei hoheren Frequenzen verringert sich die Eindringtiefe der elektromagnetischen Wellen
in das Drahtmaterial. Dadurch wird auch die vom Strom durchflossene Querschnittsflache
kleiner und der Widerstand des Wicklungsdrahtes nimmt zu. Dieses Phanomen wird Skin-
Effekt genannt. Die Eindringtiefe ¢ ist abhéngig von der Kreisfrequenz w, dem spezifischen
Widerstand p und der Permeabilitit p des Drahtmaterials.

Auflerdem kommt es zu einer Verdringung der Wellen im Leiter durch benachbarte Win-
dungen, dem sogenannten Proximity-Effekt. Der Einfluss dieses Effektes auf den Drahtwi-
derstand lésst sich nur sehr schwer theoretisch herleiten. Aus diesem Grund wurden die
beiden Effekte zu einem frequenzabhingigen Widerstand Rp zusammengefasst, der aus
Messwerten abgeleitet wurde. Die beiden Parameter Plgzr und P2grp dienen dazu, den

Verlauf iiber der Frequenz zu approximieren [11]:

5 — 2P (2.4.8)
Wi
D P2rp
Re — Rpo (ﬁ) (2.4.9)

Nachfolgend sind die Parameter fiir den Beispielsensor D12MM27 aufgelistet [11]:

po= 4r1-1077Qs (2.4.10)
Plgpr = 1,44394 (2.4.11)
P2rr = 4 (2.4.12)
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2 Sensormodell

2.4.3 Widerstand durch Kernverluste

Bei der Ummagnetisierung des Spulenkerns treten auf Grund der Hysterese in der H-B-
Kurve Verluste auf. Der dadurch entstehende Verlustwiderstand Ry ist von der Kreis-
frequenz w, dem Verlustfaktor Vi und der Induktivitdt L der Sensorspule abhéngig. Der
Verlustfaktor ist abhéngig vom Kernmaterial, der Kernform, der Temperatur und der Fre-

quenz. Die Kernverluste wurden in [11] durch die folgenden Gleichungen modelliert:

TK TK
Viereur = Viexou (1+ 8T — Tyou) + TR — Tyou?) (2:4.13)
Vi = Vikremp(l+ FKgk(f — fvom)) (2.4.14)
RK = wLVK (2415)

Die entsprechenden Parameter fiir den D12MM27-Sensor haben folgende Werte [11]:

Viknvorw = 8,95-1073 (2.4.16)
TKrg, = —0,285°C"! (2.4.17)
TKrgo = 1,2-1073°C? (2.4.18)
FKpx = 1,55-10°Hz* (2.4.19)

2.5 Modell mit variabler Frequenz

In den meisten induktiven N&herungsschaltern wird der Sensor als Teil eines LC-Schwing-
kreises verwendet. Der Schwingkreis wird so angeregt, dass er exakt auf seiner Resonanz-

frequenz schwingt. Die Resonanzfrequenz wg ist die Frequenz, bei der der Imaginéarteil der
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2.5 Modell mit variabler Frequenz

Schwingkreisimpedanz Z = 0 wird:

Z(jw) = (Rg +jWLG>Hj_wO (2.5.1)
. Rg + jwle
A = 2.5.2
(']w) 1-— ngGc +ijGC ( b )
. Rg + j(w(Lg — REO) — w*LEC)
Z = 2.5.
() (1 = w?LeC)? + w?REC? (25.3)
=0 = wr(Lg— RL0) — wHLE0 (2.5.4)

|Lg — R.C
op = GL‘gCG (2.5.5)

Die Gleichung 2.5.5 zeigt, dass die Resonanzfrequenz des Schwingkreises sowohl von der
Induktivitat des Sensors als auch von dessen Widerstand abhéngig ist. Diese Werte sind
jedoch nicht konstant, sondern dndern sich mit dem Abstand des Targets und der Tem-
peratur. Das bedeutet, dass das Modell aus [11] mit einer festen Arbeitsfrequenz zur
Beschreibung der meisten induktiven Naherungssensoren nicht geeignet ist. Aus diesem
Grund wurde im Rahmen dieser Arbeit ein Modell mit variabler Frequenz entwickelt.
Dazu wurde das Gleichungssystem aus Resonanzfrequenz wg, Gesamtwiderstand Rg mit

Targeteinfluss und Gesamtinduktivitdt Lg mit Targeteinfluss gelost:

Lo — RAC
wp = GL?TOG (2.5.6)

2K2
Lo = L |1- RwRQ (2.5.7)
() +ek
WKL
Re = Rj+-—2— L2 (2.5.8)

Zur Losung des Gleichungssystems wurden die Ausdriicke fiir R und Lg in die Gleichung
zur Berechnung der Resonanzfrequenz eingesetzt. Da es sich um eine Gleichung héherer
Ordnung handelt, gibt es mehrere Losungen. Durch Einsetzen der Werte fiir K, Ly, Ry, C

und f—; konnten die physikalisch nicht relevanten Scheinlésungen ausgeschlossen werden.
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2 Sensormodell

Damit ergibt sich der folgende Ausdruck fiir die Resonanzfrequenz:

1 R, Ry

2 — —2CK* 2L R, — (== I2C + L, — 1 K?

wh 2L%C’(K4—2K2+1)( I, i <L2> 1C+ L — Ly
—CR? + (—6(%)%?0[(2 — 2(%)%3023% + 2L, K*CR? + C*R}

2 2
22R233 2R22 4R22
+4C?K? (=) L3R, — 4CK*—=L?R, + 4CK*—=L2R, (2.5.9)
Lo Lo Lo

2 2R2 3 R2 474,42 R2 2713 2 2
+4C?K L—2L1R1 + (L—2) LiC* + 2(L—2) L}C —2L,CR} + L?
+LIK* —2L7K* + 4K4L§C(%)2 + 8K2L§C2R§(%)2)é)

In den Abbildungen 2.3 und 2.4 sind die Verldufe des Widerstandes Rs und der Induk-

25 ‘ ‘
——ferromagnetisches Material
- - -nichtferromagnetisches Material

Abbildung 2.3: Verlauf des Widerstandes R¢ iiber dem Targetabstand d

tivitdt Lg iiber dem Targetabstand bei einer Temperatur von 1" = 20°C dargestellt. In
beiden Abbildungen sind jeweils zwei Kurven fiir die Anndherung eines ferromagnetischen
und eines nicht ferromagnetischen Targets dargestellt. An Hand der Ergebnisse ist erkenn-
bar, dass diese Materialeigenschaft einerseits kaum einen Einfluss auf den Widerstand hat,
aber andererseits die Induktivitat stark beeinflusst.

Die Abbildungen 2.5 und 2.6 zeigen die Verldufe des Widerstandes R und der Induktivitét
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2.5 Modell mit variabler Frequenz

1.35 ‘ ‘
——ferromagnetisches Material
- - -nichtferromagnetisches Material

13

1.25

1.2

LG/H

1.15

1.1 : i

1.05¢ : 1

d/ mm

Abbildung 2.4: Verlauf der Induktivitdt L {iber dem Targetabstand d

4.2

4.1r 1

3.9

3.8f 1

RG/Q

3.7r 1

3.6

3.5 —ferromagnetisches Material

- - -nichtferromagnetisches Material

3.4 -20 0 20 40 60

T/°C

Abbildung 2.5: Verlauf des Widerstandes R¢ iiber der Temperatur
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-4

X 10

1'1287// ——ferromagnetisches Material
- - -nichtferromagnetisches Material
1.126 -20 0 20 40 60
T/°C

Abbildung 2.6: Verlauf der Induktivitdt Lg tiber der Temperatur

L¢ iiber der Temperatur bei einem Abstand von d = 6mm. Vergleicht man die Ergeb-
nisse der Abbildungen 2.3 und 2.5, kann man erkennen, dass die durch die Temperatur
hervorgerufene Verdnderung des Widerstandes Rg bei groflen Abstdnden wesentlich gro-
Ber ist als die Veréinderung durch den Abstand. Die Temperaturkompensation ist deshalb
eines der Hauptprobleme bei der Entwicklung induktiver Ndherungssensoren fiir grofie Ab-
stinde. Um dieses Problem noch einmal zu verdeutlichen, wurde der Widerstand Rq in
Abbildung 2.7 fiir ein ferromagnetisches Target {iber dem Abstand und der Temperatur
dargestellt.

Vergleicht man die Verldaufe des Widerstandes Rs und der Induktivitdt Lg, die in den
vorhergehenden Abbildungen dargestellt wurden, mit den Verldufen aus der Fachlitera-
tur [12, 29, 10] und dem Modell des IMTEK [11], kann man eine sehr gute qualitative

Ubereinstimmung feststellen.
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2.5 Modell mit variabler Frequenz

d/ mm

Abbildung 2.7: Verlauf des Widerstandes R iiber dem Targetabstand d und der Tempe-

ratur

45



3 Systemspezifikation

3.1 Allgemeine Systemanforderungen

Das Hauptziel des Sensorsystems ist das Erreichen eines hohen Schaltabstandes s. Der
Schaltabstand s entspricht dem Targetabstand d, bei dem der induktive N&herungssen-
sor bei Verwendung als Néherungsschalter auslost. Dadurch werden neue Applikationen
moglich und es vereinfacht sich der Einbau fiir den Anwender, da die Toleranzen niedriger
gewihlt werden konnen. Der maximale Nennschaltabstand sy eines Sensorsystems wird in
Vielfachen des Bemessungsschaltabstandes sp angegeben. Da die Reichweite eines induk-
tiven Naherungsschalters in erster Linie von der Feldverteilung und damit von der Groéfe
der Sensorspule abhéngt, wird sp in Abhéngigkeit des Spulendurchmessers angegeben [13].
Ziel dieser Arbeit ist es, ein System zu entwickeln, das den 4-fachen Bemessungsschaltab-

stand erreicht:
SN Z 4SB (311)

Fiir viele regelungstechnische Aufgaben reicht eine einfache Schwellwertdetektion nicht
aus. Deshalb besteht ein weiteres Ziel der Arbeit darin, ein Ausgangssignal zu erzeugen,
welches eine kontinuierliche Abstandsinformation zur Verfiigung stellt. Dabei steht die Be-
reitstellung der entsprechenden Abstandsinformation im Vordergrund. Eine Linearisierung
ist im Rahmen dieser Arbeit nicht vorgesehen.

Ein weiteres Problem induktiver Ndherungsschalter ist die Abhéngigkeit des Schaltab-
standes vom Targetmaterial. Im Sensormodell wird dieses Problem durch den Materi-

alparameter 12—; sowie die Induktivitdtsiénderung bei Anndherung von ferromagnetischen
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3.2 Ermittlung der Systemspezifikation

Materialien (uxorr) abgebildet. Das System, welches in dieser Arbeit entwickelt wird, soll
so erweiterbar sein, dass man mit Hilfe einer zusétzlichen Information zwischen verschie-
denen Materialien unterscheiden kann. Damit sind sowohl eine Materialerkennung als auch

ein materialunabhéngiger Schaltpunkt maglich.

3.2 Ermittlung der Systemspezifikation

Im Mittelpunkt dieser Arbeit steht die Entwicklung einer Ausleseschaltung. Fiir das Er-
reichen hoher Schaltabstdnde wird aber auch ein optimiertes System aus Spule und Kern
benotigt. Fiir die Erarbeitung der Spezifikation wird davon ausgegangen, dass ein Spu-
lensystem zur Verfiigung steht, das bei einer Annédherung des Targets auf den 4-fachen
Bemessungsschaltabstand einen Dampfungsunterschied von 1% gegeniiber dem Wert ohne
Target liefert. Mit dem Spulensystem des Sensors D12MM27, das dem Modell aus Ab-
schnitt 2 zu Grunde liegt, wird dieser Wert bei 4-fachem Schaltabstand nicht erreicht. Aus
diesem Grund wurde fiir die Ermittlung der Spezifikationswerte der Ausleseschaltung der
Targetabstand d; ermittelt, bei dem die Dampfung D durch das Target 1% betrigt. Die
Déampfung wird durch den Realteil Rg (Gleichung 2.1.14) der Impedanz Z verursacht:

Rg(dl) — Rg(OO)

D(d)) = 0,01 = a(o0) (3.2.1)
" B WK (d)*Ly 52

¢d = Ri+—7F—2 (3.2.2)
()"

Rg(o) = Ry (3.2.3)

Da der Koppelfaktor K exponentiell vom Targetabstand d abhéngig ist, ldsst sich die
Gleichung nur sehr schwer 16sen. Aus diesem Grund wurde der Targetabstand d; durch
Simulation ermittelt.

Das Simulationsergebnis, welches in Abbildung 3.1 dargestellt ist, zeigt, dass die Damp-
fung bei einem Targetabstand zwischen d = 5mm und d = 6mm auf einen Wert von

unter 1% sinkt. Fiir die weiteren Berechnungen wurde ein Targetabstand von d = 6mm
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3 Systemspezifikation

D/ %

Abbildung 3.1: Verlauf der Dampfung {iber dem Abstand

ausgewdahlt:

sy = 6mm (3.2.4)

Die in der Norm [13] angegebene Wiederholgenauigkeit gibt die zuléissige Streuung des
Schaltabstandes bei einer konstanten Temperatur an. Aus diesem Wert lisst sich der be-
notigte Signal-Rausch-Abstand (SNR) ableiten. Laut Norm darf der Schaltabstand s bei
gleichbleibenden Arbeitsbedingungen maximal um +5% um den Nennschaltabstand sy
variieren. Fiir dieses System wird eine maximale Abweichung von +1% gefordert. Da-
durch wird eine hohere Qualitédt des Systems erzielt und eine zusétzliche Sicherheit zur

Einhaltung der Norm eingebaut.

1,01sy > s> 0,995y (3.2.5)

Des Weiteren benotigt man zur Berechnung des SNR den Dynamikbereich des Systems.
Fiir einen kontinuierlichen Ausgang wird ein moglichst grofler Arbeitsbereich benétigt. Ein
Aufsetzen des Targets auf dem Sensor soll aber nicht moéglich sein. Deshalb wird fiir den

Sensor ein minimaler Targetabstand von d = 1mm vorgesehen. Mit diesen Informationen
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3.2 Ermittlung der Systemspezifikation

und dem Sensormodell kann die benotigte Systemauflosung berechnet werden:

ARGM]N . Rg(Gmm) - Rg(6, O6mm)

= =1,85-107* 3.2.6
Ramax Rg(1mm) ( )
1
% = 1,85-107* (3.2.7)
. —4
p = LSS0, (3.2.8)

In(2)
Um die Anforderungen zu erfiillen, wird ein System mit einer Genauigkeit von 13Bit be-
notigt.
Die absolute Genauigkeit, die durch das System iiber dem gesamten Temperaturbereich

erreicht werden muss, wird durch den Realschaltabstand sp charakterisiert [13]. Der Re-

alschaltabstand darf um +10% um den Nennschaltabstand sy schwanken:
1,18]\[ > SRZO,QSN (329)

Daraus lasst sich der Wert berechnen, mit dem das System mindestens abgeglichen werden

muss:

ARGABS o Rg(Gmm) - Rg(6, 6mm)

= =13,9-107* 3.2.10
Reavrax Rg(1mm) ( )
1
> = 13,9-107* (3.2.11)
In(13,9-107%)
- _ — 2.12
T (@) 9,5 (3.2.12)

Zur Erfillung der Norm muss das System mit einer Genauigkeit von 10Bit abgeglichen
werden.

Ein weiterer wichtiger Spezifikationswert fiir das System ist die zuléssige Temperaturdrift.
Wie fiir den Realschaltabstand betrégt die zuldssige Abweichung durch Temperaturdrift
+10% des Nennschaltabstandes. Der Temperaturbereich, der durch das System abgedeckt
werden soll, betragt -25°C bis 75°C. Geht man davon aus aus, dass das System bei einer
Temperatur von 25°C abgeglichen wird, kann man aus der 10prozentigen Abweichung
einen maximal zuléssigen Temperaturkoeffizienten fiir das System berechnen.

13,9-1074

= 27.8-107°K '~ 28 K1 3.2.13
S0 : ppm ( )
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3 Systemspezifikation

3.3 Grundkonzept zur Ermittlung des Abstandes

Ein Ziel der Arbeit ist die Moglichkeit zur Ausgabe einer kontinuierlichen Abstandsin-
formation. Dazu ist ein verzerrungsfreier Betrieb des Systems {iber einen grofien Damp-
fungsbereich notig. Das bedeutet, dass die Amplitude am Oszillator in jedem Fall kleiner
sein muss als die Versorgungsspannung, um eine ordnungsgeméfie Funktion der Strom-
quellen zu ermoglichen. Des Weiteren darf die Amplitude nicht zu klein sein, um eine
rechteckférmige Stromeinspeisung am Oszillator zu gewéhrleisten. Um eine hohe Linea-
ritdt des Systems zu erreichen, ist eine moglichst konstante Aussteuerung der analogen
Komponenten wiinschenswert. Beispielsweise wirkt sich ein Offset in den Verstarkern des
mehrstufigen Oszillators unterschiedlich stark auf das Signal aus, je nachdem, wie grof§ die
Schwingungsamplitude ist. Niedrige Schwingungsamplituden haben auflerdem den Nach-
teil, dass sich dadurch der Signal-Rausch-Abstand verringert.

Um diese Probleme zu l6sen, wird in dieser Arbeit ein System mit Amplitudenregelung
entworfen. Die Verwendung eines geschlossenen Regelkreises ist eine wichtige allgemeine
Methode zur Unterdriickung von nichtlinearen Eigenschaften in der Auswerteelektronik
[14]. Am einfachsten ldsst sich die Amplitude durch die Verdnderung des Speisestroms
I;y des Oszillators steuern. Als Abstandsinformation dient dann die Stellgroe I7y. Mit
diesem Konzept lasst sich eine kontinuierliche Abstandsinformation erzielen.

Des Weiteren soll in dem System im Gegensatz zu vielen anderen Konzepten [27, 31, §]
eine Digitalisierung der Abstandsinformation durchgefiithrt werden und nicht nur eine ana-
loge Schwellwerterkennung. Dadurch ldsst sich der Teach-In-Vorgang zu einer digitalen
Wertspeicherung vereinfachen. Auflerdem erhélt man dadurch Zugriff auf die Methoden
der digitalen Signalverarbeitung fiir Filterung, Kompensation und Linearisierung.

Eine weitere Anforderung an das System besteht darin, dass es so erweiterbar ist, dass ein
materialunabhéngiger Targetabstand ausgegeben werden kann. Aus diesem Grund wird
ein frei schwingender LC-Oszillator an Stelle eines Relaxationsoszillators, wie in anderen
Systemen [53], verwendet. Dadurch erhilt man neben der Dampfung noch die Resonanz-
frequenz als zusétzliche Information. Mit Hilfe eines Kennlinienfeldes fiir verschiedene

Materialien lasst sich daraus dann ein materialunabhéngiger Targetabstand ableiten.
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3.3 Grundkonzept zur Ermittlung des Abstandes

In diesem Zusammenhang ist die Amplitudenregelung ebenfalls wichtig. Nach Groszkow-

ski hat der Klirrfaktor eines Oszillators namlich einen entscheidenden Einfluss auf seine

Schwingungsfrequenz [54]:

k=00
1
-3 > (K = 1)m;, (3.3.1)
k=2
%’; (3.3.2)

In diesen Gleichungen ist wy die Sollfrequenz, k die Nummer der Harmonischen, U; die

Amplitude der Grundharmonischen und U, die Amplitude der k-ten Harmonischen. Die

Amplitudenregelung sorgt dafiir, dass die Werte von Uy gegen Null gehen und der Einfluf3

dieses Effektes minimiert wird.
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4 Konzept fiir das Auslesesystem

In diesem Abschnitt werden verschiedenen Auslesekonzepte zur Amplitudenregelung und
Digitalisierung der Stellgrole qualitativ untersucht und verglichen. Das sinnvollste Kon-

zept wird dann ausgewéhlt und im folgenden Abschnitt genauer untersucht.

4.1 System mit einem Gleichrichter

Das erste Konzept, das untersucht werden soll, ist in Abbildung 4.1 dargestellt. Es besteht
aus einem Instrumentationsverstiarker, einem Gleichrichter, einem Tiefpassfilter, einem
[-Regler, einem U-I-Wandler und einem ADC. Der Gleichrichter kann ein Diodengleich-
richter oder ein Kreuzgleichrichter, welcher das Verstérkersignal aus dem Oszillator nutzt,
sein. Die Verwendung eines Prézisionsdiodengleichrichters hat jedoch den Nachteil, dass
ein zusétzlicher Verstdrker benotigt wird. Da sowohl der Diodengleichrichter als auch die
Kombination aus Kreuzgleichrichter und Filter eine Last fiir den Oszillator darstellen, be-
notigt man am Eingang einen zusétzlichen Instrumentationsverstéarker als Puffer, der eine
Impedanzwandlung durchfiihrt. Danach folgt der Regler. Dieser kann zum Beispiel ein ein-
facher I-Regler sein, der auch die Subtraktion des Amplitudensollwertes Usoy;, durchfiihrt.
Der Regler kann sowohl als klassische Schaltung aus OPV, Widerstdnden und Konden-
satoren als auch als SC-Schaltung ausgefithrt werden. Die klassische Schaltung hat den
Vorteil, dass sie sich mit dem Filter kombinieren lédsst. Der Nachteil besteht jedoch darin,
dass die Komponenten einer gewissen Temperaturschwankung unterliegen und ihr abso-

luter Wert sehr stark schwankt. Bei der SC-Schaltung werden die Koeffizienten durch das
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4.1 System mit einem Gleichrichter

Verhéltnis von Kapazitiaten festgelegt. Dadurch lésst sich eine sehr hohe absolute Genau-
igkeit und Temperaturstabilitdat erzielen. Ein weiterer Vorteil der SC-Schaltung besteht
darin, dass sich mit relativ einfachen Mitteln eine Offsetkompensation durchfiithren lésst.
Nach dem Regler wird das Spannungssignal mit einem U-I-Wandler in den Speisestrom
I;n umgewandelt und in den Oszillator zuriick gekoppelt. Die Stellgrofle, die am Ausgang
des Reglers als Spannung vorliegt, wird zur Digitalisierung an den Eingang eines ADCs
gelegt. Um die geforderten Auflésungen zu erreichen, sollte ein Sigma-Delta Modulator

(SDM) verwendet werden.

SOLL

_ Instrumen— ! _
Senso LC —-= tations— —— Gleichrichte Tlgfpass ——= |-Regler ADC  —eUq 1
Ostzillator verstaerker filter

U-I-Wandle

Abbildung 4.1: Auslesekonzept mit einem normalen Gleichrichter

Ein grofler Nachteil des Systems besteht darin, dass sehr viele analoge Komponenten fiir
die Signalverarbeitungskette notwendig sind. Dadurch wird es sehr schwierig, die Anfor-
derungen an die Linearitdt, den SNR und die Temperaturdrift zu erfiillen. Ein weiterer
Nachteil besteht in der groflen Anzahl von Verstiarkern, die in den Pufferverstarkern, dem
Regler und dem ADC benétigt werden. Das bedeutet einen grofien Fliachen- und Leis-
tungsverbrauch. Ein weiteres Problem stellt der Tiefpassfilter nach dem Gleichrichter dar.
Die zuséatzliche Polstelle in der Schleifenverstiarkung des Regelkreises erschwert die Stabi-

lisierung des Systems.
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4 Konzept fiir das Auslesesystem

4.2 System mit einem Spitzenwertdetektor

Ein andere Moglichkeit besteht in der Verwendung eines Spitzenwertdetektors an Stelle
des Gleichrichters. Das System, dessen Blockschaltbild in Abbildung 4.2 dargestellt ist,
besteht aus einem Spitzenwertdetektor, einem Pufferverstéarker, einem I-Regler, einem U-

I-Wandler und dem ADC.

SOLL
LC- Shazen Puffer- I-Regler ADC | —eU
Senso 7 ~ ] — =
Oszillator detektor verstaerker out
U-I-Wandle

Abbildung 4.2: Auslesekonzept mit einem Spitzenwertdetektor

Da der Spitzenwertdetektor einen hochohmigen Eingang besitzt, kann der Instrumentati-
onsverstirker entfallen. Der Tiefpassfilter wird im Gegensatz zu dem System mit einem
Gleichrichter auch nicht mehr benétigt, da die Amplitude direkt ermittelt wird. Da der
Spitzenwertdetektor nicht belastet werden kann, wird noch ein zusétzlicher Pufferverstér-
ker bendtigt. Obwohl im Vergleich zu dem System mit einem Gleichrichter ein Block einge-
spart werden kann, beno6tigt auch dieses Konzept eine Vielzahl verschiedener Analogkom-
ponenten, was die Erreichung der Spezifikation beziiglich SNR und Linearitdt erschwert.
Den grofiten Nachteil stellt jedoch der Spitzenwertdetektor selbst dar. Um die geforderte
Genauigkeit bei der Amplitudenmessung zu erreichen, muss der verwendete Verstirker
eine hohe Verstiarkung, eine grofle Slew-Rate und eine sehr hohe Bandbreite besitzen. Das
bedeutet, dass die Implementierung sehr anspruchsvoll ist und wahrscheinlich nicht mit

jeder Technologie moglich ist.

54



4.3 Direkte Analog-Digital-Wandlung

4.3 Direkte Analog-Digital-Wandlung

Eine weitere Moglichkeit zur Gewinnung des Amplitudensignals besteht in der direkten
Analog-Digital-Wandlung des Oszillatorsignals mit einem schnellen ADC. Danach lésst
sich das Signal im Digitalteil gleichrichten und filtern. Die Stellgréfie wird anschlieSend
sehr einfach mit einem digitalen Regler ermittelt. Danach muss die digitale Stellgrofle je-
doch wieder mit einem DAC in ein analoges Signal umgewandelt werden, bevor sie in den
Ostzillator eingespeist werden kann. Das Blockschaltbild zu diesem Konzept ist in Abbil-
dung 4.3 dargestellt.

Takt-
generierung e :
‘ USTLL ‘
LC- 3 P Tiefpass— !
Senso —= ADC = Gleichrichter - —— 1-Regler oU |
{ Oszillator ! filter OUT3

DAC

Digitalteil |

Abbildung 4.3: Auslesekonzept mit direkter Analog-Digital-Wandlung

Um das Oszillatorsignal, das eine Frequenz von bis zu 1M H z haben kann, in ein digitales
Signal umwandeln zu konnen, wird ein sehr schneller ADC benétigt. Nyquist-Rate-ADCs
kommen jedoch auf Grund der geforderten Auflosung nicht in Frage. Ein SDM mit einer
Uberabtastrate von 64 miisste bei einer Oszillatorfrequenz von 1M Hz aber bereits mit
einer Frequenz von 128M Hz laufen. Dieser Wert ist mit einem vertretbaren Leistungs-
verbrauch nicht mehr zu erreichen. Das bedeutet, dass dieses Konzept nur bei niedrigeren

Oszillatorfrequenzen verwendet werden kann.

95



4 Konzept fiir das Auslesesystem

Ein weiteres Problem dieses Konzeptes ist der relativ hohe Aufwand, der im Digitalteil

notig ist. Nachteilig ist auch, dass ein zusétzlicher DAC benétigt wird.

4.4 Synchronabtastung mit einem SC-Integrator

Einen vollig anderen Ansatz stellt die direkte Spitzenwertabtastung mit einem SC-Integrator
dar. Gleichrichtung und Regelung lassen sich damit in einem Element realisieren. Da die
Kondensatoren keine ohmsche Last fiir den Oszillator darstellen, ist auch kein Puffer-
verstiarker mehr notig. Die Stellgréfle und damit auch die Abstandsinformation liegt nun
am Ausgang des SC-Reglers an. Das Spannungssignal wird anschlieBend mit einem U-
[-Wandler wieder in einen Strom umgewandelt und in den Ostzillator zuriick gekoppelt.
Die Stellgrofle, die am Ausgang des SC-Reglers als Spannung vorliegt, kann anschlieend
mit einem ADC, vorzugsweise einem SDM, digitalisiert werden. Abbildung 4.4 zeigt das
Blockschaltbild zu diesem Konzept.

Takt—
generierung
UsoLL
- SC-Integrator
Senso Le- g ADC | eUg,r
Oszillator (I-Regler)
U-I-Wandle

Abbildung 4.4: Auslesekonzept mit Synchronabtastung durch einen SC-Integrator

Ein grofier Vorteil dieses Systems besteht darin, dass nur ein Verstérker fiir Gleichrichtung,

Sollwertsubtraktion und Amplitudenregelung bendtigt wird. Des Weiteren ist es mit der
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4.5 SDM aus SC-Integrator, Komparator und LC-Oszillator

SC-Schaltung moglich, auf sehr einfache Weise das 1/f-Rauschen und das Verstérkeroffset
zu unterdriicken. Aus diesem Grund ldsst sich mit diesem Konzept eine sehr hohe Genau-
igkeit erzielen. Der grofie Nachteil des Konzeptes liegt in dem um 90° verschobenen Takt
fiir die Spitzenwertabtastung. Um diesen Takt zu erzeugen, werden zusétzliche Baugrup-
pen bendtigt, die den Vorteil des Konzeptes bei Leistungs- und Flachenverbrauch zum Teil

wieder zunichtemachen.

4.5 SDM aus SC-Integrator, Komparator und
LC-Oszillator

Wird der SC-Integrator mit einem Komparator kombiniert, ergibt sich ein einfacher Sigma-
Delta Modulator (SDM). Im Unterschied zu den vorherigen Konzepten wird bei diesem
Ansatz ein getakteter Strom mit konstantem Betrag in den Oszillator zuriick gekop-
pelt. Der mittlere Strom wird durch das pulsdichtemodulierte Signal des SDM bestimmt.
Am Ausgang des Komparators steht damit direkt die Dampfungsinformation des LC-
Schwingkreises in digitaler Form zur Verfiigung. Das Blockschaltbild ist in Abbildung 4.5
dargestellt.

Takt—
generierung

T

LC- SC-Integratg Komparator U
Senso — [
S Oszillator (I-Regler) *“ouTsbm

Abbildung 4.5: SDM aus SC-Integrator, Komparator und LC-Oszillator

UsoLL

=

N
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4 Konzept fiir das Auslesesystem

Der grofite Vorteil dieses Konzeptes besteht darin, dass kein zusétzlicher ADC fiir die Digi-
talisierung der Dampfungsinformation benétigt wird. Das verringert sowohl den Leistungs-
als auch den Flichenverbrauch. Aulerdem verringern sich die Rauschanforderungen an die
einzelnen Schaltungsblocke, da der Rauschanteil des ADCs entféllt. Ein weiterer Vorteil
dieses Schaltungskonzeptes besteht in der getakteten Stromriickkopplung. Da der mitt-
lere Strom durch die Pulsdichtemodulation festgelegt wird, muss die eigentliche Strom-
quelle nur noch einen konstanten Strom liefern. Dadurch werden Nichtlinearitdten des

U-I-Wandlers eliminiert.

4.6 Synchrone Abtastung mit einem BPSDM

Eine weitere Moglichkeit besteht in der direkten synchronen Abtastung der Schwingkreis-
spannung mit einem Bandpass-SDM (BPSDM). Fiir die Riickkopplung gibt es bei diesem
Konzept verschiedene Moglichkeiten. Die erste Moglichkeit besteht darin, das Ausgangs-
signal direkt in den Oszillator einzukoppeln. Dabei entsteht jedoch ein sehr komplexer Re-
gelkreis, der besonders beim Start-Up und in Kombination mit einem weiteren Regelkreis,
wie zum Beispiel einer PLL fiir die Taktgenerierung, enorme Schwierigkeiten verursacht.
Bei der zweiten Variante wird das Ausgangssignal im Digitalteil gefiltert, gleichgerichtet
und dann einem digitalen Regler zugefiihrt. Das Ausgangssignal des digitalen Reglers wird
anschliefend mit einem DAC in einen Strom umgewandelt und in den Oszillator zuriickge-
speist. In den Abbildungen 4.6 und 4.7 sind die zugehorigen Blockschaltbilder dargestellt.
Beide Varianten bieten im Vergleich zu dem Konzept mit einem normalen SDM jedoch
keinen Vorteil. Ein Nachteil beider Varianten besteht darin, dass man fiir einen BPSDM
wesentlich mehr Verstéirker im Analogteil bendtigt (doppelte Anzahl bei gleicher Auflo-
sung). Aulerdem muss der BPSDM mindestens mit der 4-fachen Frequenz der Oszillator-
frequenz laufen, was die Geschwindigkeitsanforderungen an die Schaltungen im Vergleich
zu dem Konzept mit einem normalen SDM verdoppelt. Ein weiterer Nachteil besteht in
der erhchten Jitterempfindlichkeit dieses Konzeptes, da der BPSDM auch in der Néhe

des Nulldurchganges der Oszillatorspannung abtastet. Des Weiteren wird fiir die Auswer-
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4.6 Synchrone Abtastung mit einem BPSDM

Takt-
generierung
SOLL

LC-
Senso I BPSDM L U
{ Oszillator ouT

Abbildung 4.6: BPSDM mit direkter Riickkopplung

I
IN

Takt—
generierung e :
UsoLL |
LC- | I Tiefpass-— 3
Senso BPSDM — Gleichrichtet - I-Regler eoU !
{ Oszillator 3 filter OUT3
DAC
Digitalteil

Abbildung 4.7: BPSDM mit digitalem Regler
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4 Konzept fiir das Auslesesystem

tung des BPSDM-Signals zusétzlich zum Digitalfilter eine Gleichrichtung im Digitalteil

benotigt, was den digitalen Aufwand zusétzlich erhoht.

4.7 Konzeptauswahl

Das beste Konzept beziiglich Aufwand und zu erwartender Genauigkeit ist das in Ab-
schnitt 4.5 vorgestellte Verfahren mit einem SC-Integrator, der eine Spitzenwertabtastung
durchfithrt, und einem Komparator die in Kombination mit dem Oszillator einen SDM
bilden. Mit relativ wenigen Blocken ldsst sich damit die Digitalisierung der Abstands-
information und die Amplitudenregelung durchfithren. Dieser Ansatz verspricht deshalb
die hochste Auflosung beim niedrigsten Fliachen- und Leistungsverbrauch. Dieses Konzept

wird in den folgenden Abschnitten genauer untersucht.
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5.1 Oszillatorentwurf

5.1.1 Grundlagen

Ein Oszillator kann wie eine Verstirkerschaltung als System mit negativer Riickkopplung
betrachtet werden [35]. Solch ein System ist in Abbildung 5.1 dargestellt. Das System hat
folgende Ubertragungsfunktion:

Uour(s)  H(s)

Uwn(s) 1+ H(s) (5.1.1)

Uy ® ? H(s) ® Uoyt

Abbildung 5.1: System mit negativer Riickkopplung

Wenn sich die Phasenverschiebung durch den Verstidrker H(s) bei hohen Frequenzen zu
stark dndert, kann es zu einer positiven Riickkopplung und damit zu Oszillationen kom-
men. Das System verstiarkt dann sein eigenes Rauschen und liefert ein periodisches Aus-

gangssignal, auch wenn das Eingangssignal 0 ist. Die Erfiillung dieser Schwingbedingung
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bei der Frequenz wy wird durch das sogenannte Barkhausenkriterium beschrieben [15]:

|H(jwo)| > 1 (5.1.2)

ZH(jwy) = 180° (5.1.3)

Ein weiteres Konzept zur Beschreibung von Oszillatoren ist das Prinzip des negativen Wi-
derstandes. Dazu wird zuerst die Reihenersatzschaltung des Sensors aus dem Widerstand
R¢ und der Induktivitéat Lg (siehe Abbildung 2.1) in eine Parallelersatzschaltung aus dem
Widerstand Rpg und der Induktivitéit L pg umgerechnet. In Abbildung 5.2 sind die beiden
Ersatzschaltungen dargestellt.

Abbildung 5.2: Umwandlung der Reihenersatzschaltung des Sensors in eine Parallelersatz-

schaltung

Fiir die Umrechnung werden die Impedanzen der Reihen- und Parallelschaltung gleichge-
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setzt:
RpgLpgs
Re+ L = — 5.14
¢ G Rpc + Lpgs ( )
RoRpa + 8<RGLPG + Rng(;> + SQLngG = RpagLpgs (515)
s = Jjw (5.1.6)
RGRPG —+ jCU(RngG + Rngg) — w2LngG = jWRPGLPG (517)
= RoRpg — LngGw2 = 0 (518)
RqLpg + RpgLe = RpgLpa (519)
LaoL 2
Rpg = =GP (5.1.10)
Rg
R

L = L 5.1.11
PG iy Tow? ( )

R2
L & 5.1.12
@ > LGw2 ( )
= LPG ~ LG (5113)

LZ 2

= Rpg ~ ¥ (5.1.14)

Rg

In Abbildung 5.3 ist ein Schwingkreis dargestellt, der durch den Widerstand Rpg geddmpft
wird. Gibt man einen Impuls auf den Schwingkreis, wird die Schwingung in Abhéngigkeit

von der Grofle des Widerstandes abklingen. Schaltet man, wie in Abbildung 5.4 darge-

PG

Abbildung 5.3: Schwingkreis mit Dampfungswiderstand

stellt, einen negativen Widerstand Ry parallel zum Schwingkreis, wird der resultierende

63



5 Systementwurf

Widerstand Rggsayr unendlich grof, wenn Ry = —Rpg ist. Das bedeutet, dass der

Schwingkreis entdampft ist und dauerhaft oszilliert:

Rapsamr = Rpgl||Rn (5.1.15)

RNEI—nRPGRGESAMT = o0 (5.1.16)

Dieses Konzept eignet sich sehr gut fiir den Entwurf elektronischer Schaltungen, die der
Entdédmpfung von Schwingkreisen dienen. Es ist jedoch zu beachten, dass Ry = —Rpg
praktisch nicht zu realisieren ist, sondern nur den theoretischen Punkt darstellt, ab dem
die Schwingbedingung erfiillt ist. In der Praxis wird dafiir gesorgt, dass Ry > —Rp¢ ist,
so dass die Schwingbedingung auch unter Einbeziehung aller moglichen Schwankungen

erfiillt bleibt.

PG

Abbildung 5.4: Schwingkreis mit Dampfungswiderstand und negativem Widerstand

5.1.2 Harmonischer Oszillator

Um einen hohen Schaltabstand zu erzielen, ist es notig, eine moglichst hohe magnetische
Feldstarke am Ort des Targets zu erzeugen. Dieser Wert wird zum einen von der rédum-
lichen Verteilung des magnetischen Feldes und zum anderen von der Héhe des Stromes

durch die Sensorspule beeinflusst. Die rdumliche Verteilung des Magnetfeldes am Ort des
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Targets wird vor allem von der Konstruktion des Systems aus Spule und Spulenkern be-
stimmt. Diese soll aber nicht Gegenstand dieser Arbeit sein. Der Spulenstrom l&sst sich
dadurch maximieren, dass die Spule innerhalb eines LC-Schwingkreises in Resonanz betrie-
ben wird. Die Verwendung eines freilaufenden harmonischen LC-Ostzillators hat auflerdem
den Vorteil, dass man zwei unabhéngige Informationen gewinnen kann, namlich Schwing-

ungsamplitude und Resonanzfrequenz.

5.1.3 Mehrstufige Riickkopplung

Das angestrebte System soll die Moglichkeit bieten, eine kontinuierliche Abstandsinforma-
tion auszugeben. Dazu muss die Schwingung im Oszillator unter allen moglichen D&am-
pfungsbedingungen erhalten bleiben. Das bedeutet, dass der Betrag des negativen Wider-
standes, der durch die Riickkopplung zur Verfiigung gestellt wird, unter allen Umsténden
kleiner sein muss als der Realteil der Spulenimpedanz. Ein sehr hédufig verwendeter LC-
Ostzillator ist der sogenannte negativ-g,,-Oszillator, der in Abbildung 5.5 dargestellt ist. Da
dieser Ostzillator differentiell aufgebaut ist, bietet er eine sehr gute PSRR. Auflerdem wir-
ken sich &ulere Storungen auf beide Ausgénge gleich stark aus, so dass ihre Wirkung stark
unterdriickt wird. Aus diesem Grund wird auch in dieser Arbeit solch eine differentielle
Struktur verwendet. In Abbildung 5.6 ist das Kleinsignalersatzschaltbild des Transistor-
paares des negativ-g,,-Oszillators dargestellt. Daraus lédsst sich der negative Widerstand

Ry ableiten, der durch den Oszillator zur Verfiigung gestellt wird.

urN = Ugs2 — UGSl (5.1.17)
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oy 6

C

ij.
iN

Abbildung 5.5: Negativ-g,,-Oszillator

N

——*lgm“6519mesi

Uss2 Ussi

R

Abbildung 5.6: Kleinsignalersatzschaltbild des negativ-g,,-Oszillators

66



5.1 Oszillatorentwurf

Unter der Annahme, dass der Oszillator symmetrisch ausgesteuert wird, liasst sich folgende

Berechnung anstellen:

UrN

ugs: =~ (5.1.18)

Ugss = “ITN (5.1.19)

IIN = gmUasi (5.1.20)

N = —gmuITN (5.1.21)

Ry = ¥ (5.1.22)
UrN

Ry = —gi (5.1.23)

Da die Transkonduktanz g,, positiv ist, muss der Widerstand wie erwartet negativ sein.
Die Dampfung ist am groBten, wenn der Abstand zwischen Sensor und Target 0 ist. Aus
Messungen mit verschiedenen Sensorsystemen ist bekannt, dass der Wert des Parallel-
widerstandes Rpg auf bis zu 1002 absinken kann. Von diesem Wert lisst sich nun das
benétigte g,, ableiten.

Um eine dauerhafte Schwingung zu erzeugen, muss der Betrag des negativen Widerstandes
Ry mindestens gleich dem Parallelwiderstand Rpg sein. Beim Anschwingen des Oszilla-
tors muss die Amplitude jedoch steigen. Dazu muss der Betrag von Ry sogar kleiner sein

als Rpg. Deshalb wurde fiir die Berechnung der Faktor 2 ausgewéhlt:

Rpc = 2|Ruyl (5.1.24)
4
Rpe = — (5.1.25)
Im
4
= = 5.1.26
g Foo (5.1.26)
gm = 40mS (5.1.27)

Die grofite Transkonduktanz bei einem bestimmten Strom l&sst sich mit einem MOSFET
in schwacher Inversion erzielen. In diesem Arbeitsbereich zeigt der Drainstrom Ip einen

exponentiellen Verlauf {iber der Gate-Source-Spannung Ugg im Gegensatz zu dem quadra-
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tischen Verlauf bei starker Inversion:

In = Iyexp (UG;U—;IUT) (5.1.28)
I = 52; (5.1.2)
Gm = néOTH exp (UGiU—;IUT> (5.1.30)
I = n[I;;H (5.1.31)

Urpy ist die Temperaturspannung, Ur die Schwellenspannung und n ist der sogenannte
sslope factor”, der grofler als 1 ist. Der ,slope factor® lasst sich aus der Oberflichen-

Verarmungs-Kapazitit Cy und der Oxidkapazitit Cox berechnen [55]:

Cy
n~1l4+ —— 5.1.32
Cox ( )

Fiir die NMOS Transistoren in der verwendeten Technologie wurde ein Wert von n = 2,5

angenommen [36]:

Ip = gunUr (5.1.33)
Ip = 40mS-26mV -2,5 (5.1.34)
Ip = 2,6mA (5.1.35)

Um einen Transistor bei dieser Stromstéirke in schwacher Inversion betreiben zu kénnen,
sind sehr grofie %—Verhéltnisse notig. Das verdeutlicht die folgende Rechnung. Um an der
Grenze zwischen starker und schwacher Inversion zu arbeiten, muss der Strom I, ca. 8 mal
so groB sein wie Ip [44]. Der exakte Wert ldsst sich herleiten, in dem die Transkonduktan-
zen beim Ubergang von schwacher zu starker Inversion bei einem bestimmten Strom Ip

gleichgesetzt werden:

g—m} - {g—m} (5.1.36)
|:ID schwache Inversion ID starke Inversion
2 1
R — 5.1.37
Ugs — Ur nUrn ( )
Damit lasst sich nun das Verhéltnis von I/l berechnen:
I _ (G (5.1.38)
Iy
Ip 9
— = e =739 (5.1.39)
Iy
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Mit diesem Wert kann dann das benétigte %—Verhéiltnis berechnet werden:

Iy = 7,391p (5.1.40)
114

Iy = QnMnCOXU%Hf (5.1.41)

w._ _53%b (5.1.42)

L 2npu,Cox U2y o

% = 47372 (5.1.43)

Sowohl das Ergebnis fiir den bendtigten Strom als auch die Transistorgrofie zeigen, dass
dieses einfache Konzept nicht praktikabel ist. Ein weiterer Nachteil von Transistoren, die
in schwacher Inversion betrieben werden, ist das schlechtere Matching. Das fithrt zu einer
hoheren Offset-Spannung als in starker Inversion.

Um dieses Problem zu l6sen, wird ein mehrstufiger Oszillator entworfen. Das bedeutet,
dass das Oszillatorsignal verstéarkt wird, bevor es auf die beiden Transistoren M1 und M2
zuriick gekoppelt wird. Da die meisten anderen LC-Oszillatoren fiir den HF-Bereich ent-
worfen werden, ist diese Struktur eher uniiblich, da es nahezu unmoglich ist, mit einem
mehrstufigen Oszillator die Geschwindigkeitsanforderungen bei diesen Frequenzen zu er-
fiillen. Die Arbeitsfrequenzen dieses Oszillators liegen aber nur in einem Bereich zwischen
100k H z und 1M H z. Die daraus resultierenden Geschwindigkeitsanforderungen lassen sich
relativ einfach erfiillen. In Abbildung 5.7 ist ein mehrstufiger negativ-g,,-Oszillator darge-
stellt. Abbildung 5.8 zeigt das Kleinsignalersatzschaltbild zur Berechnung des negativen
Widerstandes des Oszillators. Die Berechnung des negativen Widerstandes erfolgt analog
zur Herleitung von Gleichung 5.1.23 und liefert folgendes Ergebnis:

2
Ry = —— 5.1.44
o ImA ( )

Das Ergebnis zeigt, dass die Transkonduktanz um die Verstarkung A erhcht wird. Be-
reits eine Verstirkung von A = 1000 lisst die benotigte Transkonduktanz auf g, = 40uS
schrumpfen. Dafiir wird nur noch ein Strom von Ip = 2,6 A bendtigt.

Der mehrstufige Oszillator besitzt noch einen weiteren gravierenden Vorteil. Die Schwing-
ungsamplitude ist abhingig von der Verlustleistung im Schwingkreis und von der einge-
speisten Leistung durch den Oszillator. Wenn sich Verlustleistung und eingespeiste Leis-

tung genau aufheben, bleibt die Schwingungsamplitude konstant. Bei einer bestimmten
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Abbildung 5.7: Mehrstufiger negativ-g,,,-Oszillator
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Abbildung 5.8: Kleinsignalersatzschaltbild es mehrstufigen negativ-g,,-Oszillators
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Amplitude ist die eingespeiste Leistung vom Verlauf und der Héhe des eingespeisten Stro-
mes abhéngig. Dieser ist wiederum abhéngig von der Transkonduktanz.

In Abbildung 5.9 sind die Verldufe des Speisestromes fiir zwei verschiedene Transkonduk-

12 T T T
——g, =100uS

—--g_=90sS

0.4F // \\ i

0.2f / N

0O 20 40 60 80 100 120 140 160 180

Winkel / ©

Abbildung 5.9: Speisestrom g¢,,ugs; fiir eine Halbwelle einer sinusférmigen Oszillatorspan-

nung bei verschiedenen Transkonduktanzen im negativ-g,,-Oszillator

tanzen im normalen negativ-g,,-Oszillator fiir eine Halbwelle einer sinusférmigen Schwin-
gung mit einer Amplitude von 1V dargestellt. Der Maximalstrom, der eingespeist werden
kann, wird von der Tailstromquelle auf I;y = 100pA begrenzt. Das Ergebnis zeigt, dass
der eingespeiste Strom stark von der Hohe der Transkonduktanz abhéngt. Da die Trans-
konduktanz eine relativ hohe Temperaturabhéngigkeit aufweist, wéren die harten Anfor-
derungen an die Temperaturstabilitdt mit diesem Konzept kaum zu erfiillen.

Abbildung 5.10 zeigt das Ergebnis der Simulation fiir einen mehrstufigen negativ-g,,-
Ostzillator. Bei diesem Konzept ist der eingespeiste Strom ausschlieflich von der Hohe des
Tailstroms ;5 abhéngig. Selbst extrem grofie Schwankungen der Transkonduktanz g,, und
der Verstirkung A haben kaum Einfluss auf den eingespeisten Strom. Die Schwingungs-
amplitude ist bei diesem Konzept also unabhéngig von der Transkonduktanz und wird

ausschlieSlich von I;y bestimmt.
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Abbildung 5.10: Speisestrom ¢,,ugs1 fiir eine Halbwelle einer sinusférmigen Oszillator-
spannung bei verschiedenen Transkonduktanzen und Verstdrkungen im

mehrstufigen Oszillator

5.1.4 Sensoriibertragungsfunktion

In diesem Abschnitt wird eine Ubertragungsfunktion erarbeitet, die den Zusammenhang
zwischen dem Speisestrom I;y und der Amplitude der Schwingkreisspannung ﬁc(t) be-
schreibt.

Im vorherigen Abschnitt wurde gezeigt, dass der eingespeiste Strom bei der Verwendung
eines zweistufigen Oszillators nahezu unabhéngig von der Transkonduktanz des Oszilla-
tors ist. Er wird ausschlieflich vom Tailstrom I;5 bestimmt. Im linearen Modell mit einem
negativen Widerstand lésst sich das so interpretieren, dass die Transkonduktanz so grof3
wird, dass Ry gegen 0 geht. Dadurch lasst sich der Oszillator zu einem Schwingkreis mit
einer rechteckférmigen Stromeinspeisung vereinfachen. Das entsprechende Schaltbild des

Schwingkreises ist in Abbildung 5.11 dargestellt.
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Abbildung 5.11: Schaltbild des Schwingkreises

Zur Berechnung der Ubertragungsfunktion wird der folgende Ansatz verwendet:

Box = / (Pox(t) — Pour(t))dt (5.1.45)

Die Energie Fgg, die zum Zeitpunkt ¢ im Schwingkreis gespeichert ist, entspricht dem zeit-
lichen Integral iiber der Differenz zwischen eingespeister Leistung Pry und Verlustleistung
Poyr. Unter der Annahme, dass am Schwingkreis eine sinusférmige Schwingung vorliegt
und die Anderung der Amplitude wesentlich langsamer erfolgt als die Schwingung selbst,

kann Egg(t) durch die beiden folgenden Zusammenhénge ausgedriickt werden:

Esk(t) = %CUC(t)Q (5.1.46)
Forc(t) — %LGfL(t)2 (5.1.47)

Mit diesem Ansatz lédsst sich der Verlauf der Schwingungsamplitude, die Einhiillende,
berechnen. Eine weitere Annahme betrifft den Speisestrom. Im vorigen Abschnitt wurde
gezeigt, dass der Speisestrom I bei einem mehrstufigen negativ-g,,-Oszillator ausschlief3-

lich vom Tailstrom abhéngig ist. Die Kombination aus Verstédrker und Transistor sorgt nur
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noch dafiir, dass der Strom in der richtigen Polaritét eingespeist wird. Aus diesem Grund
wird fiir die folgende Berechnung angenommen, dass der Speisestrom I;y einen rechteck-
formigen Verlauf hat und sein Betrag sich sehr viel langsamer éndert als die Schwingkreis-
spannung. Der rechteckférmige Speisestrom lisst sich als Fourierreihe darstellen [20]:

Iin(t) = fIN(t)%(sm(Zﬂ%) + %sz’n(%r%) +...) (5.1.48)

In Bezug auf Frequenzen, die sich von der Resonanzfrequenz des Schwingkreises unterschei-
den, wirkt der Schwingkreis als Filter. Das bedeutet, dass die hoherfrequenten Anteile des
Speisestromes unterdriickt werden und nur die Grundwelle einen Beitrag zur eingespeisten

Leistung liefert. Damit lassen sich eingespeiste Leistung und Verlustleistung berechnen:

ATn(t) Ua(t)

Pin(t) = 5 (5.1.49)
Pour(t) = jL(;)QRG (5.1.50)
Pour(t) = ijﬁc(tf (5.1.51)

Die eingespeiste Leistung entspricht dem Produkt aus dem Effektivwert der Grundwel-
le des Speisestroms und dem Effektivwert der Schwingkreisspannung. Die Verlustleistung
ldasst sich aus dem Spulenstrom und dem Verlustwiderstand ableiten. Mit Hilfe der Glei-
chungen 5.1.46 und 5.1.47 lasst sich der Spulenstrom I eliminieren und damit auch die
Verlustleistung in Abhéngigkeit der Schwingkreisspannung darstellen. Setzt man die Glei-
chungen 5.1.46, 5.1.49 und 5.1.51 in Gleichung 5.1.45 ein, erhélt man eine Differential-
gleichung, aus der sich die Ubertragungsfunktion vom Betrag des Speisestroms Iy zur

Schwingkreisamplitude Uq ableiten ldsst:

%(JUC(t)? _ /0 t(ﬂm(QUC(t)—ngGUC(t)2)dt (5.1.52)

In dieser Form kann die Gleichung jedoch noch nicht bzw. nur sehr schwer Laplace-
transformiert werden, da sie sowohl quadratische Funktionen als auch Produkte von Zeit-
funktionen enthélt. Aus diesem Grund werden beide Seiten der Gleichung nach der Zeit
abgeleitet und durch die Spannungsamplitude dividiert. Danach lédsst sich die Gleichung

sehr leicht transformieren und so umstellen, dass sich die gewiinschte Ubertragungsfunk-
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tion ergibt:

o 2Iin(t) CRg
Uetyc = =2 s Uel) (5.1.53)
~ 2j[N(8) ORG ~
= — .1.54
sUc(s)C - oL, Uc(s) (5.1.54)
Uc(s) 4LG 1

An Hand der Gleichung kann man erkennen, dass sich die Schwingungsamplitude nicht

beliebig schnell &ndern kann. Die 3dB Grenzfrequenz fs des Systems betragt:

Rg

— 1.
Jo AnLa (5.1.56)

5.2 PLL

Ein wichtiger Punkt bei der Spitzenwertabtastung ist die Erzeugung des entsprechenden
Taktes. Er muss eine Phasenverschiebung von exakt 90° besitzen. Zur Erzeugung dieses
Taktes gibt es verschiedene Moglichkeiten. Man kann eine PLL [35, 37|, einen Quadratur-
oszillator [40, 41, 42] oder einen Polyphasenfilter [38, 39] verwenden. Fiir einen Quadra-
turoszillator wird jedoch eine zusétzliche Spule benétigt. Der Polyphasenfilter ist zwar gut
dafiir geeignet, zwei Signale zu erzeugen, die 90° Phasenverschiebung zueinander haben,
die Erzeugung eines Signals mit exakt 90° Phasenverschiebung zu einem Eingangssignal
ist jedoch sehr schwierig. Die besten Eigenschaften fiir diese Anwendung bietet die PLL.
Sie hat den groflen Vorteil, dass Bauelementeschwankungen, Temperaturdrift und Offsets
durch den Regelkreis unterdriickt werden und keinen Einfluss auf die Genauigkeit der 90°
Phasenverschiebung haben. Ein Nachteil der PLL ist jedoch der zusétzliche Fldchen- und
Leistungsverbrauch durch die Elektronik.

In Abbildung 5.12 ist die Grundstruktur einer Charge-Pump-PLL [35, 37] dargestellt.
Sie besteht aus einem Phasenfrequenzdetektor PFD, einer Ladungspumpe bzw. Charge-
Pump CP, dem Loopfilter LPF, einem spannungsgesteuerten Oszillator VCO und einem
Taktteiler. Der PFD vergleicht das Ausgangssignal des Takteilers mit dem Eingangssignal

und generiert entsprechende Steuerpulse fiir die CP. Je nachdem, ob das Ausgangssignal
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PFD CP LPF VCO ouT

TAKTTEILER

Abbildung 5.12: Grundstruktur einer Charge-Pump-PLL

des Taktteilers dem Eingangssignal hinterherlduft oder vorauseilt, schiebt die CP zusétz-
liche Ladung auf den LPF oder zieht sie vom LPF ab. Dadurch entsteht am LPF die
Steuerspannung fiir den VCO, der mit einer entsprechenden Schwingungsfrequenz darauf
reagiert. Das Ausgangssignal des VCO wird dann wiederum an den Taktteiler angelegt
und je nach Bedarf heruntergeteilt. Der entstehende Regelkreis erzeugt einen zum Ein-
gangssignal phasensynchronen Takt héherer Frequenz.

Fiir das ausgewahlte Konzept wird der doppelte Takt benotigt. Damit ist es moglich,
sowohl die Amplitude der positiven als auch die Amplitude der negativen Halbwelle abzu-

tasten.

5.2.1 Systementwurf PLL

Zur Dimensionierung der PLL ist es notwendig, ein lineares Modell des Regelkreises aufzu-
stellen [37]. Das lineare Modell einer Charge-Pump-PLL ist in Abbildung 5.13 dargestellt.
Am Eingang der PLL wird die Phasendifferenz zwischen Eingangssignal und Ausgangs-
signal des Taktteilers gebildet. Damit wird die Wirkung des PFD nachgebildet. Diese
Differenz wird anschlieBend an der CP in einen dquivalenten Strom umgewandelt, der
proportional zur Phasenverschiebung ist. Die CP lésst sich demnach als einfacher Verstér-
kungsfaktor modellieren. Der Strom [Ip entspricht dem Pulsstrom der CP und wird als
Charge-Pump-Current bezeichnet:

Ip

Her(s) = 2

(5.2.1)

76



5.2 PLL
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Abbildung 5.13: Lineares Modell einer Charge-Pump-PLL

Um eine stabile PLL mit einer niedrigen Welligkeit am Ausgang des LPF zu erhalten,
wird in diesem Entwurf der LPF einer sogennanten Typ-II-PLL verwendet. Der LPF ist
in Abbildung 5.14 dargestellt.

1
UouTLPF

Abbildung 5.14: LPF einer Typ-II-PLL

Der Kondensator C; hat die Aufgabe, den Ausgangsstrom der CP zu integrieren und in eine
Spannung umzuwandeln. Mit Hilfe des Widerstandes R; wird eine zusétzliche Nullstelle in
der Ubertragungsfunktion erzeugt, die der Stabilisierung des Regelkreises dient. Der Kon-
densator (5 dient der Dampfung der Welligkeit, die entsteht, wenn der Stromimpuls der
CP durch die Reihenschaltung aus C; und R, fliet. Da der LPF eine Strom-Spannungs-
Wandlung durchfiihrt, wird zur Modellierung des Baublocks die Impedanz benétigt:

1 1
SCQ SCl
1+ RCis
A 2.
ver(s) Cys+ Cys + R1C1Cys? (5.2.3)
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Bei der Modellierung des VCO ist zu beachten, dass die Regelgrofie in dem linearen Modell
die Phase ist. In Bezug auf die Phase wirkt der Oszillator als Integrator. Wie stark sich
die Phase bei einer bestimmten LPF-Spannung &ndert, wird von der sogenannten VCO-
Verstirkung Kyco bestimmt. Damit ergibt sich die folgende Ubertragungsfunktion fiir
den VCO:

K
Hyco(s) = % (5.2.4)

Der Taktteiler ldasst sich relativ einfach nachbilden, da er fiir Frequenz und Phase als

einfacher Teiler wirkt. Der Wert N ist der sogenannte Teilerfaktor:
Hp(s) = — (5.2.5)

Damit ergibt sich folgende Schleifenverstarkung Hpp; des offenen Regelkreises fiir das

System:

HPLL(S) = HCP(S> . ZLPF(S) . HVCO(S) . HD(S) (526)
Hpoi(s) = IpKyvco ' 1+ R.Cys
PLL 2rN (Ol + CQ)SQ + 0102R183

(5.2.7)

Mit diesen Zusammenhéngen lasst sich auch die Gesamtiibertragungsfunktion Hpyrcp, des

geschlossenen Regelkreises berechnen:

)
Hprrer(s) = cI)OUT (5.2.8)
IN
Hep(s) - Zipr(s) - Hvoo(s)

14+ HCP(S) : ZLPF(5> : HVCO(S) . HD(S>

HPLLCL<S) (529)

Die Aufgabe bei der Dimensionierung besteht nun darin, die Elemente des Loopfilters C',
Ry und C5, den CP-Current Ip und die VCO-Verstarkung Ky co so zu wahlen, dass die
PLL bei dem benotigten Teilerfaktor N und der gewiinschten Bandbreite BWpy eine
ausreichende Phasenreserve ¢ besitzt.

Fiir die Spitzenwertabtastung wird der doppelte Takt benotigt. Die fallende Flanke des
doppelten Taktes muss exakt bei 90° des Eingangssignals liegen, um den Spitzenwert ge-
nau zu treffen. Dazu bendétigt das Ausgangssignal der PLL einen Duty-Cycle von exakt

50%. Wenn der VCO lediglich mit der doppelten Frequenz liuft, ist es schaltungstechnisch
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sehr schwierig, diesen Wert zu garantieren. Aus diesem Grund lduft der VCO mit der 4-
fachen Frequenz des Eingangssignals. Der doppelte Takt mit einem Duty-Cycle von 50%
entsteht durch einmaliges Teilen des VCO-Signals. Das bedeutet, dass der Teilerfaktor
N = 4 betrdagt. Um unter allen Umstédnden ein stabiles System zu erhalten, ist erfahrungs-
geméf eine Phasenreserve von mindestens ¢r = 30° notig. Das angestrebte Auslesesystem
soll eine Signalbandbreite von einigen kHz haben. Um zu verhindern, dass die PLL die
Geschwindigkeit des Gesamtsystems unnotig verringert, wird bei der Dimensionierung ei-
ne Bandbreite von mindestens BWpr, = 10kHz gefordert. Im Gegensatz zu einer PLL
fiir Anwendungen in der drahtlosen Kommunikation muss diese PLL einen sehr grofien
Frequenzbereich abdecken, denn das Auslesesystem soll fiir Arbeitsfrequenzen zwischen
100kHz und 1M Hz geeignet sein. Des Weiteren ist zu beachten, dass bei einer realen
PLL keine beliebig hohen Spannungen am Loopfilter moglich sind. Das theoretische Maxi-
mum liegt bei der Versorgungsspannung von 5V. In der Praxis ist es jedoch kaum méglich,
diese Spannung voll auszunutzen, da es sehr schwer ist, eine CP und einen VCO zu ent-
wickeln, welche im gesamten Versorgungsspannungsbereich korrekt arbeiten. Aus diesem
Grund sollte die Spannung am LPF im eingeschwungenen Zustand mindestens 0,5V und
maximal 3V betragen. Bei einer Arbeitsfrequenz von 100kH 2z muss der VCO mit einer
Geschwindigkeit von 400k H z schwingen. Aus diesem Zusammenhang ldsst sich nun das
Maximum von Ky ¢o bestimmen, das bei dieser Frequenz erlaubt ist, um den vorgegebenen

Spannungsbereich nicht zu verlassen:

Kveco = UprF (5.2.10)
400k H 2

KVC’O - W (5211)
MH

Kyco = 0,8——" (5.2.12)

Bei der maximalen Arbeitsfrequenz von 1M Hz muss der VCO mit einer Frequenz von

4AMHz schwingen. Unter der Voraussetzung, dass der VCO die zuvor berechnete maximale
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Verstarkung besitzt, ergibt sich folgende Spannung am Loopfilter:

f
U = 5.2.13
Lr Kvco ( )
AMH z
0,8 %
Uppr = BV (5.2.15)

Das Ergebnis iibersteigt die maximal zuléssige Spannung von 3V am Loopfilter. Das be-
deutet, dass die PLL einen VCO mit variabler Verstirkung benotigt. Die minimale VCO-
Verstarkung bei der maximalen Arbeitsfrequenz kann aus der maximal zuldssigen LPF-

Spannung bestimmt werden:

Kvoo = Uf (5.2.16)
LPF
AMH z
Kveo = ~5; (5.2.17)
MH
Kveo = 1,3392% (5.2.18)

%

Der VCO sollte also eine Verstiarkung besitzen, die mindestens zwischen 0,8M Hz/V und
1,33M Hz/V einstellbar ist.

Der Trade-Off bei der Wahl des CP-Currents Ip besteht darin, dass ein niedriger Strom
die Welligkeit der LPF-Spannung verringert und ein hoher Strom die Stabilitat des Sys-
tems erhoht [35]. Um eine einfache Implementierung zu gewihrleisten, sollte der Strom
zwischen 10puA und 1A liegen.

Um die Dimensionierung des Loopfilters in Abhéngigkeit von den restlichen PLL-Eigenschaften
durchfithren zu kénnen, miissen die Ausdriicke fiir die Bandbreite BWpy, und die Pha-

senreserve der Schleifenverstiarkung aufgestellt werden:

, IpKvco L+ R Cjw
i _ ‘ 5.2.19
pLL(jw) 2rN  (C) + Cy)w? + C1Cy Ry jw? ( )
‘ IpKvco L+ /iCjw
_— B ‘ 5.2.20
prL(jw) 2rN(Cy + Co)w? 1+ %jw | |

Die Bandbreite der PLL entspricht der Frequenz, bei der der Betrag der Schleifenverstér-
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kung den Wert 1 annimmt:

. ]PKVC’O 1+ (R101W)2
Hppr(jw)| = : 5.2.21
HrenG@)l = 208G, + Gy \/ 1T (GCh,) (5-2:21)
’HPLL(jw)‘WBWPLL =1 (5.2.22)
1 = IpKyco | 1+ (RiCiwpwprr)? (5.2.23)
2nN(Cr + Co)whwpry || 1+ (Gt wswrrr)?

Da die Schleifenverstirkung eine Pol- und eine Nullstelle besitzt, ist ein Extremwert in der
Phasenverschiebung zu erwarten. Wenn die Frequenz des Extremwertes mit der Bandbreite
der Schleifenverstarkung iibereinstimmt, ergibt sich die maximale Phasenreserve fiir eine
bestimmte Kombination aus Pol- und Nullstelle [37]:

CICZRI

¢(w) = arctan(R;Ciw) — arctan(c1 e

w) + 180° (5.2.24)

Um den Extremwert der Phasenverschiebung zu finden, wird die Ableitung gebildet und

gleich 0 gesetzt:

dpw) _ RCG G (5.2.25)
dw 1+ (RiCw)? 1+ (%W)Q o
0 = RO dig (5.2.26)
1+ (RiCwg)? 1+ (%)
wp = ﬁ (5.2.27)
C1+Co

Mit Hilfe der Gleichungen 5.2.23, 5.2.24 und 5.2.27 und den gegebenen PLL-Eigenschaften
lasst sich nun der LPF dimensionieren. Um die folgende Berechnung iibersichtlicher dar-

zustellen, werden die beiden Konstanten K; und K, eingefiihrt:

K = R, (5.2.28)
RlClCQ

K 5.2.29

L O+ G (5-2.29)

¢(w) = arctan(K w) — arctan(Ksw) + 180° (5.2.30)

! (5.2.31)

wp = 2.

" KK,

Die Phasenreserve ¢r des Systems ist die Differenz zwischen der Phasenverschiebung bei

wpwprr und 180°. Wie bereits erwdhnt, wird die optimale Phasenreserve erzielt, wenn
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wpwprr = wg ist. Mit diesem Zusammenhang lassen sich nun die Konstanten K; und K

bestimmen:

¢R = (b(wE) — 180° (5 232)
1
Ky = — 5.2.33
2 Klw% ( )
or = arctan(Kjwg) — arctan(Kowp) (5.2.34)
Kle — KQCUE
= t 2.
Or arctan( Tt KK (5.2.35)
K22 —1
Or = arctan(é}?# (5.2.36)
K% —1
t = 175 - 5.2.37
(o) = TE (5.2.37)
2t 1
0 = g 2tanlon) — (5.2.38)
wWE W
t t 1
K, = tan(dr) | \/(M)z + = (5.2.39)
WE WE %)
t 1
K, = tan(gr) + —/tan(¢r)? + 1 (5.2.40)
wE wE
tan(¢r) . 1 [sin(¢gr)?
K, = +——=+1 5.2.41
' WEg wr || cos(Pr)? i ( )
Ky - tnlon) 1 (5.2.42)
WE WE COS((bR)

Eine numerische Uberpriifung der beiden Losungen zeigt, dass die Subtraktion des zweiten
Terms in Gleichung 5.2.42 nur eine Scheinlosung darstellt, da K; sonst einen negativen

Wert annehmen wiirde, was physikalisch nicht moglich ist:

_ tan(¢g) 1
K= = s (5.2.43)
K, = é(tan(gbR) + sec(or)) (5.2.44)

Werden die Konstanten K; und K, in die Gleichung 5.2.23 eingesetzt, ldsst sich daraus
der Wert der Kapazitiat Cy ermitteln:

1 IpKycoKs _ 1+ (l(lCUBWPLL)2 (5 9 45>
2p7;NK102W%’WPLL ]- + (KQWBWPLL>2 o
IpK K 1 K 2
&) Iefyooka  f1+(HKwswerr) (5.2.46)
2piNK iwhyprr | 1+ (Kawpwprr)
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5.2 PLL

Aus dem Quotienten von K; und K, sowie Cy kann C; berechnet werden:

K, Cy

K, Cy + Cy

O = (= -1

Im letzten Schritt wird R; aus C; und K; berechnet:
Ky

R, =

Cy

(5.2.47)

(5.2.48)

(5.2.49)

Mit Hilfe dieser Gleichungen lassen sich nun verschiedene Dimensionierungen auf ihre

Tauglichkeit hin iiberpriifen. In Tabelle 5.1 sind einige exemplarische Losungen angege-

ben. Daran ldsst sich erkennen, in welchem Wertebereich nach der giinstigsten Losung

gesucht werden muss.

Besonders storend an den Ergebnissen ist der grole Widerstand, da

Kveo/(MHz/V)| Ip/uA | BWprp/kHz | ¢5/° | N | Ci/pF| Ri/MQ | Cy/pF
0,8 2 10 45 4 1323 |1.2 6,7
1,33 2 20 45 4 134 |14 2.8
0,8 2 10 60 4 558 |11 4,3
1,33 2 20 60 4 1232 |13 1,8

Tabelle 5.1: Verschiedene Dimensionierungsbeispiele der PLL

er sehr viel Chipflache benétigt. Die Berechnung beruht darauf, dass die Transitfrequenz

der Schleifenverstiarkung mit dem Extremwert der Phasenverschiebung iibereinstimmt.

Diese Bedingung muss jedoch nicht zwingend eingehalten werden. Durch die Berechnung

des Amplituden- und Phasenfrequenzgangs fiir verschiedene Dimensionierungsvarianten

konnte die folgende Dimensionierung gefunden werden, welche einen guten Kompromiss

hinsichtlich Flachenbedarf, Stabilitdt und Bandbreite darstellt.

Ip = 2uA
N = 4

C, = 30pF
Ry = bH00kS2
Cy = bpF

KVCO = 0, 81,33MHZ/V
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5 Systementwurf

Der Amplitudenfrequenzgang der Schleifenverstiarkung fiir die verschiedenen VCO-Verstérkungen

sowie der Phasenfrequenzgang sind in Abbildung 5.15 dargestellt.

100

7KVCO:O,8 MHz/V |
_ ’KVCO:1’33 MHz/V

50r

IHoy G 0
o

_507

-100 ‘ ‘
10 10 10 10 10

-120

—-140r

?(w

-160r

-180
10

flHz

Abbildung 5.15: Frequenzgang der Schleifenverstirkung

Mit dieser Dimensionierung hat die PLL die in Tabelle 5.2 angegebenen Eigenschaften.

cho/(MHZ/V) BWPLL/]{HZ QZ5R/O
0,8 7,5 30
1,33 10 35

Tabelle 5.2: Eigenschaften der PLL mit der endgiiltigen Dimensionierung

5.3 Amplitudenregelung mit einem SDM 1. Ordnung

Nun wird das System aus Abschnitt 4.5 ndher untersucht, bei dem ein SDM (Sigma-Delta
Modulator) 1. Ordnung als Regler und ADC arbeitet. Zuerst wird das Oszillatorsignal
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5.3 Amplitudenregelung mit einem SDM 1. Ordnung

ins Basisband gemischt. In einer SC-Schaltung geschieht das durch eine Spitzenwertabtas-
tung des Oszillatorsignals. Dazu erhélt die SC-Schaltung den doppelten Oszillatortakt von
der PLL und tastet auf der fallenden Flanke ab. Durch die Spitzenwertabtastung erhélt
man die Amplitudeninformation des Oszillatorsignals. Im néchsten Schritt wird der Am-
plitudensollwert Ugorr, subtrahiert. Diese Operation kann von der gleichen SC-Schaltung
durchgefiihrt werden, die auch die Spitzenwertabtastung vornimmt. Da der Oszillator eine
Tiefpasscharakteristik aufweist, wird noch ein Integrator benotigt, um einen I-Regler fiir
die Amplitude zu erhalten. Diese Aufgabe kann ebenfalls von der SC-Schaltung iibernom-
men werden. Nach dem Integrator folgt ein getakteter Komparator, der das 1Bit-Signal
erzeugt, das wieder in den Oszillator eingespeist wird und gleichzeitig auch als Ausgangs-
signal dient. Durch eine Multiplikation des Riickkopplungssignals des Oszillators und des
1Bit-Signals aus dem Komparator wird der Regelkreis geschlossen. Da der SDM auf der
fallenden Flanke arbeitet, hat das 1Bit-Signal 90° Phasenverschiebung zum Oszillatorsi-
gnal. Dadurch wird gewéhrleistet, dass der eingespeiste Strom keinen DC-Anteil besitzt.

Dieser Umstand verhindert, dass es zu einem signalabhéngigen Offset im Oszillator kommt.

Abbildung 5.16 zeigt das Blockschaltbild des Konzeptes.

UsoLL

=

LC- SC-Integratd Komparator U
Senso = (M
Oszillator (I-Regler) { *“ouTspm

Abbildung 5.16: Blockschaltbild des Regelkreises mit einem SDM 1. Ordnung

N

In Abbildung 5.17 ist das linearisierte Modell des SDM 1. Ordnung mit LC-Oszillator
dargestellt. Der SDM regelt das Riickkopplungssignal, welches in diesem Fall der Schwing-
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5 Systementwurf

ungsamplitude des Oszillators UC entspricht, so, dass es gleich dem Eingangswert Usorr,
ist. Diese beiden Werte werden am Eingang des SDM voneinander subtrahiert.

Der zeitdiskrete Integrator wurde durch die Ubertragungsfunktion eines einfachen Inte-
grators mit der Ubertragungskonstante Ky [56] nachgebildet. Die Ubertragungskonstante
wird in der realen SC-Schaltung durch das Verhéltnis der Samplingkapazitéit zur Integra-

tionskapazitit festgelegt.

(5.3.1)

Der Komparator wird durch ein lineares Modell aus einer Verstirkung GG und einem addi-
tiven Quantisierungsfehler Eq(z) ersetzt [16, 17].

In Realitdt erfolgt die Riickkopplung, wie in Abbildung 5.16 dargestellt, durch An- und
Abschalten des Stromes I;y. Um dieses Verhalten im linearisierten Modell nachzubilden,
wird der Widerstand Rgrgp eingefithrt. Der Widerstand Rrgp ist im realen System so
nicht vorhanden. Er gibt an, wie grof3 der Strom ist, der in den Oszillator eingespeist wird,

wenn das Ausgangssignal des Komparators 1 ist:

MAX (U,
Rrpr = (II?VUTSDM) (5.3.2)
v

Der Oszillator selbst wird durch seine Ubertragungsfunktion Hpgy; aus Gleichung 5.1.55
nachgebildet. Die Abtaststufe 1/Tg stellt die Spitzenwertabtastung und somit den Uber-
gang vom zeitkontinuierlichen in den zeitdiskreten Bereich dar. Dabei ist Tg die Sampling-

periode der SC-Schaltung.

86



5.3 Amplitudenregelung mit einem SDM 1. Ordnung

SC-Integrator Komparator

| 1
UsoL@e—; Ky 1 Uoutspom®@
1
Ts
Ue® e 1 | In@ 1
T[RGC 2Lg Rerer
RG
777777777 Oszilator

Abbildung 5.17: Linearisiertes Modell des SDM 1. Ordnung

Aus dem linearisierten Modell liisst sich die Ubertragungsfunktion berechnen, die aus der
Signaliibertragungsfunktion STF und der Rauschiibertragungsfunktion NTF besteht. Da
es sich um ein gemischtes System aus zeitdiskreten und zeitkontinuierlichen Komponenten
handelt, muss eine Ubertragungsfunktion umgerechnet werden. Da die Sabilititsuntersu-
chung iiber eine Analyse der Polstellen durchgefithrt werden soll, wird die Ubertragungs-
funktion des Integrators Hyy71(z) in den Laplace-Bereich transformiert. Dazu wird der

folgende Zusammenhang zwischen Laplace- und z-Transformation verwendet [18]:
z = e's (5.3.4)

Die Exponentialfunktion kann durch ihre Potenzreihenentwicklung ersetzt werden [20]:

Ts sTy  (sT,)?
ets = 1+ T + 9]

+ ... (5.3.5)
Unter der Annahme, dass w < % ist, lasst sich dieser Ausdruck wie folgt vereinfachen:
=T~ 14 5Ty (5.3.6)

Damit ergibt sich der folgende Ausdruck fiir Hyyr(s):

Kv

Hinr(s) = -
S

(5.3.7)
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Mit Hilfe der Ubertragungsfunktionen der einzelnen Komponenten ldsst sich nun Upyrspas(s)

berechnen:
Hinr(s)G
Voursowls) = 17 RRIEFHoszfé)mm(s)a”sou(s)
1
+ 1+$HOSZI(5)HINT(5)GEQ(S) (5.3.8)
Uovrspm(s) = finprlicC. TsRaprrkt 1C+ %LST Frprafial 2 UsoLL(s)
Lo 1+ Dl o Mol
4 BrermReC T+ ) Eo(s) (5.3
R e
sTp - BRrermReC. Lt s (5.3.10)
Ao L BEERTESs + RS
NrF — RrermReC Ts(1+ ') (5.3.11)
LRy T+ TRty + Ml
Aus der Ubertragungsfunktion lisst sich fir s = jw und w = 0 der Zusammenhang

zwischen dem vom Targetabstand abhéngigen Widerstand Rg und dem Ausgangswert des
SDM Upyrspa berechnen:

UsorrmRcC Rrer

Uovrspm = Lo (5.3.12)

Der Zusammenhang zwischen dem Widerstand Rs und dem Targetabstand d ist sehr kom-
pliziert und wurde in Abschnitt 2 ausfiihrlich erldutert. Er soll an dieser Stelle nicht noch
einmal wiederholt werden.

Fiir numerische Untersuchungen des Systems ist es notig, den Widerstand Rrgr zu be-
rechnen. Dazu muss der Dynamikbereich des Systems festgelegt werden. Der minimale
Targetabstand, bei dem das System noch in der Lage sein muss, die Oszillatoramplitude
zu regeln, soll d = 1mm betragen. Mit Hilfe des Sensormodells aus Abschnitt 2 las-
sen sich damit Rg(d = 1mm) und Lg(d = 1mm) berechnen. Die Regelgrenze des SDM
stellt den Punkt dar, bei dem der SDM gerade eine dauerhafte 1 ausgibt. Das bedeutet
Uovurspm = 1V. Die Sollspannung soll Usor;, = 3V betragen. Da das System mit einer
Versorgungsspannung von 5V arbeiten soll, ist es ohne Weiteres mdoglich, einen Oszillator
fiir eine differentielle Schwingungsamplitude von 3V zu entwerfen. Die Schwingkreiskapazi-

tét betragt C' = 2,47nF. Mit Hilfe von Gleichung 5.4.5 und diesen Werten lassen sich dann
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5.3 Amplitudenregelung mit einem SDM 1. Ordnung

der Widerstand Rrgr sowie der Strom I;y in der realen Implementierung berechnen:

Re(d = 1mm) = 11,43Q (5.3.13)
Le(d=1mm) = 115,3uH (5.3.14)
Usor = 3V (5.3.15)
Uovrspn = 1V (5.3.16)

C = 2,47nF (5.3.17)

Rppp = % (5.3.18)

Rppr = 1,733k0 (5.3.19)

Da Sigma-Delta Modulatoren an der Aussteuerungsgrenze nicht mehr korrekt arbeiten,
wurde fiir die weiteren Untersuchungen ein Wert von Rrpr = 1, 3k§2 gewihlt, was einer

Aussteuerung von 75% entspricht. Daraus ldsst sich nun I7y ableiten:

MAX (U,
Iy = Wourspu) (5.3.20)
Rrer

Ein weiterer Wert, der fiir die numerische Analyse des Systems benttigt wird, ist Ts. Da
der Sigma-Delta Modulator fiir die Spitzenwertabtastung mit der doppelten Frequenz des
Ostzillators arbeitet, betragt die Periodendauer:

1
Ts = — 5.3.22
s = 3 (53.22)
Die Resonanzfrequenz fg lasst sich mit Gleichung 2.5.9 berechnen. Daraus kann dann auch

Ts abgeleitet werden:

fr = 300kHz (5.3.23)
1

Ty = 5.3.24

o 600k H = ( )

Die Grofle der Komparatorverstarkung G léasst sich nicht exakt bestimmen. Sie hidngt sehr
stark vom jeweiligen Eingangssignal ab. Als eine gute Nédherung hat sich die sogenannte
unity-gain-approximation erwiesen [17, 16]. Das bedeutet, dass die Schleifenverstiarkung

des offenen Regelkreises 1 ist:

1 4Lg

1 = KyG
v Rrer mRcC

(5.3.25)
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Bis auf G sind alle Werte in dieser Gleichung bekannt. Die Annahme wird {iberpriift, indem

G mit der in [16] gegebenen Gleichung aus Simulationsergebnissen berechnet wird:

G — lim Zivzg UINKOMP(”)UOUTSDM(n)[
N—o0 fozo Urnkomp(n)?

Urnkowmp ist die Eingangsspannung des Komparators. Die Simulationen wurden bei einem

16] (5.3.26)

Abstand von d = 10mm und zwei verschiedenen Ubertragungskonstanten Ky durchge-

fiithrt:
Ro(d = 10mm) = 4,530 (5.3.27)
Lo(d=10mm) = 114-10°°H (5.3.28)
Ky =1 (5.3.29)
=G = 0,12 (5.3.30)
:sKVGR;EF W%GGO = 1,2 (5.3.31)
Ky = 0,1 (5.3.32)
=G = 1,2 (5.3.33)
= KyG R;EF W%GGC = 1,2 (5.3.34)
(5.3.35)

Die Simulationsergebnisse bestétigen die ,,unity-gain-approximation“. Auflerdem konnte
nachgewiesen werden, das Ky die Schleifenverstarkung nicht beeinflusst.

Mit dieser Naherung kann die Ubertragungsfunktion stark vereinfacht werden:

2La

RrerpmRaC L+ Fos

UO S S = . & USO S

T DM( ) 4LG 1 +TS$—|— 2Lchss2 LL( )
2L

sTs(1+ 2s)

1+ Tgs + —ZL}gGTS 52

Eo(s) (5.3.36)

In der vereinfachten Ubertragungsfunktion kann man erkennen, dass die Pole unabhéngig
von der Ubertragungskonstante Ky des Integrators sind. Das bedeutet, dass ihre Lage
im Schaltungsentwurf nicht beeinflusst werden kann. In Abbildung 5.18 sind die Pole des
Systems dargestellt. Das Ergebnis zeigt, dass die beiden konjugiert komplexen Polstellen
einen negativen Realteil besitzen, dessen Betrag jedoch wesentlich geringer ist als der Be-

trag des Imaginérteils. Das bedeutet, dass das System zwar stabil ist, jedoch eine sehr
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niedrige Dédmpfung aufweist.

15

0.5

Imaginarteil
o

135 -1 -0.5 0 0.5 1 1.5

Realteil X 105

Abbildung 5.18: Polstellen des Systems mit einem SDM 1. Ordnung

In Abbildung 5.19 ist der zeitliche Verlauf der Oszillatorspannung dargestellt. Das Bild
zeigt, dass die Amplitude der Oszillatorspannung von einer starken Schwingung iiberlagert

ist. Das liegt wahrscheinlich daran, dass das System nur eine geringe Dédmpfung aufweist.
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U (0
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Abbildung 5.19: Zeitlicher Verlauf der Oszillatorspannung

Da das System mit einem SDM 1. Ordnung nahe an der Stabilitéitsgrenze arbeitet und die
Stabilitdt des Systems durch das Systemdesign nicht beeinflusst werden kann (unabhéngig
von Ky ), eignet sich dieses Konzept nicht zum Auslesen induktiver Ndherungssensoren.

Aus diesem Grund wird im néchsten Abschnitt ein SDM 2. Ordnung néher untersucht.

5.4 Amplitudenregelung mit einem SDM 2. Ordnung

Abbildung 5.20 zeigt das Blockschaltbild des SDM 2. Ordnung. Das System wurde im
Vergleich zu dem SDM 1. Ordnung um einen Integrator und eine zusétzliche Riickkopp-
lungsschleife erweitert. In Abbildung 5.21 ist das linearisierte Modell des Systems darge-
stellt. Es enthélt in der Riickkopplung zusétzlich den Faktor % Das liegt daran, dass das
Komparatorsignal mit dem vollen Wertebereich —1 < Upyrspam(z) = 1 in den zweiten
Integrator eingespeist wird, aber nur Werte zwischen 0 und 1 in den Oszillator eingespeist

werden.
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PLL
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Abbildung 5.20: Blockschaltbild des Regelkreises mit einem SDM 2. Ordnung
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Abbildung 5.21: Linearisiertes Modell des SDM 2. Ordnung

Aus dem linearisierten Modell lésst sich unter Einbeziehung der in Abschnitt 5.3 einge-

fithrten Transformation von H;nr(z) in den Laplace-Bereich die Ubertragungsfunktion
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berechnen:
GHINTQ(S)HINTl(S)
Uovrspm(s) = Usorr(s
rspu (#) 1+ GHinro(s) + GHINTQ(S)HINTl(S)%RRlEF Hoszi(s) (s
1
+ Eo(s 5.4.1

1+ GHINT2(8) + GHINTQ(S)HINH(S)%ﬁHOSZI(S) Q< ) ( )
2R WRGc

Uovurspm(s) = % (5.4.2)

G
2Lg
TsRppprRGC 1T+RRG ST RppprC T2RpprmC Usorr(s)
L+ SKR\flI;LGG s+ (1 + Gszfﬂcf;c;?) * 1?55 52 + C§Kv1Kv2 ’
+ TS%QRREFWRG'C
GKyi1Kye4La
(1+ 2}%—58)82
TsRrermRcC TsRe  \TsRrernC .2 | T4RrErTC SEQ(S)

1+ Kvi12Lg s+ (1 + GKVQLGQ) Ky 57+ GKy1Kya

Die Ubertragungsfunktion lésst sich in STF und NTF unterteilen:

QRREFWRGc
STF = ————
4Lq
2L
TsR RgC 1T+RR_55T R c TZRpprnC (5.4.3)
L+ BREEGC s (14 i) PR+ G
NTF T§2RREF7TRGC

GKy1Kys4Lg
(1+ %—55)52

2
TsRrermRcC TsRg \TsRrernC o |, TsRrErTC 3
L s T (Lt arias) i S T SR

(5.4.4)

Wie in Abschnitt 5.3 ldsst sich fiir s = jw und w = 0 der Zusammenhang zwischen
dem vom Targetabstand abhéangigen Widerstand Rs und dem Ausgangswert des SDM

UOUTSDM berechnen:

Usorrm™2RaCRREr

Uovrspm = 1L (5.4.5)

Diese Gleichung unterscheidet sich durch einen Faktor 2 von Gleichung 5.4.5. Der Faktor
entsteht durch die Modellierung der Riickkopplung im linearisierten Modell mit einem zu-
sitzlichen Faktor 1/2.

Im néchsten Schritt wird die Stabilitdt des Systems untersucht. Dazu ist es wiederum
notig, die Komparatorverstirkung GG zu ermitteln. Die Annahme, dass die Schleifenver-

starkung der duBeren Schleife des Regelkreises 1 betrdgt [17], welche in Abschnitt 5.3
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verwendet wurde, konnte bei diesem System nicht bestétigt werden. Statt dessen gilt in

diesem System, dass die Schleifenverstirkung der inneren Schleife 1 betrégt:
KysG = 1 (5.4.6)

Diese Annahme ldsst sich empirisch mit der direkten Riickkopplung des Komparators in
den zweiten Integrator begriinden. Sie wurde wiederum mit Simulationen und Gleichung

5.3.26 aus [16] tiberpriift:

Ra(d =10mm) = 4,534 (5.4.7)
Lo(d=10mm) = 114-107°H (5.4.8)
Ky, = 0,025 (5.4.9)

Kyy = 1 (5.4.10)

=G = 1,08 (5.4.11)

= KyoG = 1,08 (5.4.12)

Ky, = 0,025 (5.4.13)

Kyy = 0,1 (5.4.14)

=G = 10,8 (5.4.15)

= KyoG = 1,08 (5.4.16)

Ky = 0,0025 (5.4.17)

Ky = 1 (5.4.18)

=G = 1,18 (5.4.19)

= KyoG = 1,18 (5.4.20)
(5.4.21)

Die Simulationsergebnisse bestétigen die Annahme. Ein weiterer wichtiger Punkt, der mit
den Simulationen bestétigt werden konnte, ist die Tatsache, dass G und Ky; unabhéingig
voneinander sind. Dadurch kann die Stabilitdt des Systems mit Hilfe von Ky beeinflusst
werden. Das ist ein wichtiger Unterschied zu dem System mit einem SDM 1. Ordnung.

Mit Hilfe der getroffenen Annahme kann die Ubertragungsfunktion nun vereinfacht wer-
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den:
2R TRC
Uourspum(s) = %G (5.4.22)
a
2L
L T hmprnC 50 50LL(S)

1 4 fsfiperrliaC o (1 4 T5fia ) IslinnenC g2 o “Sgplis o3
TS%QRREFTFR(;C

Kyv14Lg
(1+ 2}%—55)52

TsRrermRgC TsRg\TsRrerrnC 2 TgRREF‘T"C 3
L+ Kyvi2Lg s+ (1 + Lg2 ) Ky, s+ Ky, s

Eq(s)

Das Ergebnis zeigt deutlich, dass sich die Lage der Polstellen bei diesem System mit Hilfe
von Ky beeinflussen léasst. Abbildung 5.22 zeigt die Wurzelortskurve des Nennerpolynoms

bei Variation von Ky.

5
2.5x 10 ‘

~—Ky71

Imaginarteil
o

Realteil X 105

Abbildung 5.22: Wurzelortskurve des Nennerpolynoms der Ubertragungsfunktion des Sys-

tems mit einem SDM 2. Ordnung bei Variation von Ky

Die Wurzelortskurve zeigt sehr deutlich, dass Ky; < 1 sein muss, um ein stabiles System
zu erhalten. In Abbildung 5.22 ist zu beachten, dass die dritte Polstelle nicht sichtbar
ist, da sie einen sehr grofien negativen Realteil besitzt. Der abgebildete Bereich des Re-

alteils wurde jedoch so gewihlt, dass die Verdnderung der Lage der beiden konjugiert
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komplexen Polstellen, welche die Stabilitat beeinflussen, deutlich zu erkennen ist. Aus die-
sem Grund wurden die folgenden Werte fiir die Ubertragungskonstanten der Integratoren

ausgewdahlt:

Kyi = 0,025 (5.4.23)
Kyy = 1 (5.4.24)

In Abbildung 5.23 ist die Oszillatorspannung Uq () bei einem Sprung des Targetabstandes
d von 10mm auf Imm und zuriick fiir Ky = 0,025 und Ky, = 1 dargestellt. Das Ergebnis
zeigt deutlich, dass das System bei Ky, = 1 instabil ist. AuBerdem ist zu beachten, dass
die dynamischen Eigenschaften des Systems vom Targetabstand d abhéngig sind. Das ist
auch an der Ubertragungsfunktion zu erkennen, da die abstandsabhiingigen Werte R
und Lg die Lage der Pole beeinflussen. In der Simulation ist deutlich zu erkennen, dass
sich das Einschwingverhalten bei d = 1Imm von dem bei d = 10mm unterscheidet. Die
Simulation zeigt, dass die Phasenreserve des Sytems bei grofien Absténden geringer ist.
Aus diesem Grund miissen die Stabilitdtsuntersuchungen immer bei sehr grofen Abstédnden

(d = 10mm) durchgefiihrt werden.

Um die Genauigkeit des Systems vorhersagen zu kénnen, wird mit Hilfe der NTF der
Einfluss des Quantisierungsfehlers Ey auf das Ausgangssignal Uoyrspay berechnet. Im
Gegensatz zur Stabilitdtsuntersuchung wird diese Berechnung im z-Bereich durchgefiihrt.
Das hat den Vorteil, dass sich die Ubertragungsfunktion leichter mit den Eigenschaften
eines normalen zeitdiskreten SDM 2. Ordnung vergleichen ldsst und bei der Berechnung
des SNR &dhnliche mathematische Methoden angewendet werden kénnen. Die zeitdiskrete
Ubertragungsfunktion lésst sich wiederum aus dem linearisierten Modell in Abbildung 5.21
ableiten. Im Unterschied zur Stabilitdtsanalyse wird jedoch hier die zeitkontinuierliche
Ubertragungsfunktion des Oszillators Hpgz;(s) mit Hilfe der Bilineartransformation [18]

in den z-Bereich umgerechnet:

2 z-—1
= . 5.4.25
5 TS z —|— 1 ( )
4Lq 1
H = 5.4.26
osz1(5) TRGC'1 + 224 ( )
4Lq 1
= H, = 5.4.27
OSZI(Z) ﬂ_RGC 1+ 2155 Tls ] ;,r} ( )
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Abbildung 5.23:

Ostzillatorspannung bei einem Sprung des Targetabstandes fiir verschie-

dene Werte von Ky

Damit ldsst sich nun die Ubertragungsfunktion im z-Bereich aufstellen:

Uovrspum(2)

Uourspm(2)

STF

NTF

GHinr2(2)Hinr(2) Usorr(z)

I+ GHINTQ(Z) + GHINT2(Z)H1NT1(Z)%@HOSZI(Z)
1

Eo(z
1+ GHrnro(2) + GHinra(2) Hin1 (2) 3 52— Hosz1(2) a(2)

2 Rper
GKVlKV2ﬁ

Usorr(2)
1 4L 1 1
1 -+ GKV2z—1 + GKVlKV?RREFQWRGo 1+2}§70G%.% (2_1)2
1
Eq(z)
1 4Lg 1 1 Q@
1 + GKV2 1 + GKVIKV2RREF27TRGC 1+21§7§%§I} (z—1)2
GKVIKV2ﬁ
1+GKyy— + GKy1 K ALg L L (5.4.28)
V2 2—1 V1iHzv2 Rrer27RaqC 1+21§7GG%§;} (271)2
1
1+ GKyy—t + GKy K ALg 1 1 (5.4.29)
V279 V18Bv2 Rrer27RqC 1+21§7G0%.% (z—1)2

Um mit Hilfe der NTF die spektrale Leistungsdichte des Quantisierungsfehlers Sgspas(f)

am Ausgang des SDM 2. Ordnung zu berechnen, wird die spektrale Leistungsdichte des

Quantisierungsfehlers am Komparator Sg(f) benétigt. In Abbildung 5.24 ist die Transfer-
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5.4 Amplitudenregelung mit einem SDM 2. Ordnung

funktion des verwendeten 1Bit-Komparators dargestellt und in Abbildung 5.25 der daraus
abgeleitete Verlauf des Quantisierungsfehlers Eg. [17, 19]. Der Quantisierungsfehler ist als
EQ = UOUT - U[N definiert.

Y

ouT
UREF
“URrer YREF

| | -

| |
UnN

G=1
~URer

Abbildung 5.24: Transferfunktion des Komparators
b E

REF

\\;UREF UREF

Abbildung 5.25: Quantisierungsfehler des Komparators
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5 Systementwurf

Unter der Annahme, dass der Quantisierungsfehler unabhéngig vom Eingangssignal des
Komparators ist und sich wie weifles Rauschen verhélt [16, 17, 19], ergibt sich eine konstan-
te Wahrscheinlichkeitsdichte pg(Eq) fir den Quantisierungsfehler im Intervall —Ugpr <
E¢ £ Uggr. Das bedeutet, dass der Quantisierungsfehler gleichverteilt ist. Aus der Rand-
bedingung, dass die Wahrscheinlichkeit Pg(Eqg) = 1 fir Eg < Uggp ist, ldsst sich der
Wert von pr(Eg) ableiten 20, 19]:

Urer
—UREF
UreFr
—Urer
1
E = 5.4.33
pe(Eq) rr ( )

Die Wahrscheinlichkeitsdichte des Quantisierungsfehlers ist in Abbildung 5.26 dargestellt.

p(EQ)

2 URer

E

-U U Q

REF REF

Abbildung 5.26: Wahrscheinlichkeitsdichte des Quantisierungsfehlers
Da das Moment zweiter Ordnung des Quantisierungsfehlers seinem Effektivwertquadrat

E3ppp entspricht [18], lisst sich mit Hilfe der Wahrscheinlichkeitsdichte die Quantisie-

rungsrauschleistung Py am Ausgang des Komparators berechnen [17, 19]:

Edgrp = /_ E4pe(Eq)dEq (5.4.34)
U,
E? = ! /UREF EQdEQ:;[lES] o (5.4.35)
QEEE 2Urer vy 2Ugpr 3 Uppr
U2
Py =FE}ppr = % (5.4.36)
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5.4 Amplitudenregelung mit einem SDM 2. Ordnung

Aus der Quantisierungsrauschleistung lasst sich nun die spektrale Leistungsdichte des
Quantisierungsfehlers Sp(f) ableiten. Da angenommen wurde, dass sich der Quantisie-
rungsfehler wie weiles Rauschen verhélt, muss die spektrale Leistungsdichte im Intervall
—%A < f< %“ konstant sein (f4 ist die Abtastfrequenz). Mit Hilfe des Zusammenhangs
zwischen spektraler Leistungsdichte und Leistung lédsst sich nun ein Ausdruck fiir die spek-

trale Leistungsdichte des Quantisierungsfehlers aufstellen [21]:

Py = / | Salhdf (5.4.37)
Salf) = S (5.4.38)

In Abbildung 5.27 ist die spektrale Leistungsdichte des Quantisierungsfehlers dargestellt.

\ SQ(f) U2
REF
3 fa
f f f
__A A
2 2

Abbildung 5.27: Spektrale Leistungsdichte des Quantisierungsfehlers

Zur Berechnung der spektralen Leistungsdichte des Quantisierungsfehlers Sospa(f) am
Ausgang des SDM 2. Ordnung wird das Quadrat des Absolutwertes der NTF mit der
spektralen Leistungsdichte des Quantisierungsfehlers am Ausgang des Komparators mul-

tipliziert:
Saspm(f) = INTF(f)?- Sq(f) (5.4.39)

In Abbildung 5.28 ist der Verlauf des Amplitudenspektrums des Quantisierungsrauschens

am Ausgang im Vergleich zu dem eines normalen Sigma-Delta Modulators 2. Ordnung ohne
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Oszillator in der Riickkopplung und dem Spektrum von Upprspar(z) aus einer Systemsi-
mulation dargestellt. Dazu wurden die in Abschnitt 5.3 ermittelten Werte verwendet. Der
Vergleich des Simulationsergebnisses mit dem theoretischen Modell ergibt eine gute Uber-
einstimmung. Das bedeutet, dass das theoretische Modell die Realitét sehr gut nachbildet.
Der leichte Unterschied entsteht lediglich dadurch, dass der Wert G fiir die Verstéirkung
des Komparators in Realitéit etwas von der getroffenen Annahme G = 1 abweicht. Der
Vergleich mit dem Verhalten eines normalen SDM 2. Ordnung ergibt, dass das Quantisie-
rungsrauschen des neuen Systems wesentlich hoher liegt als das eines normalen SDM 2.
Ordnung. Auflerdem kann man sehen, dass der Anstieg der NTF des neuen Systems unter-
halb der Grenzfrequenz des Ostzillators den gleichen Anstieg wie die NTF eines normalen
SDM 2. Ordnung besitzt. Nach einer Resonanziiberhohung im Bereich der Grenzfrequenz

des Oszillators verhélt sich das neue System jedoch wie ein SDM 1. Ordnung.

IYoursom®I v

Y

. outsom®dI (Simulation)
1072 —IYgyrspom® (theoretisch)
I lUgursou(® (theoretisch normaler SDM)
lO0 102 104
flHz

Abbildung 5.28: Vergleich der Amplitudenspektren des Quantisierungsrauschens am Aus-
gang des Systems mit dem eines normalen SDM 2. Ordnung und mit

einem Simulationsergebnis

Um den SNR des Systems theoretisch berechnen zu koénnen, muss die NTF vereinfacht
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5.4 Amplitudenregelung mit einem SDM 2. Ordnung

werden. Zuerst wird die Annahme Ky»G =1 in die NTF eingesetzt:

KinG = 1 (5.4.40)

1

= NTF = : : (5.4.41)

4L
1+ 1 + Ky G -
— 2 —1 —1)2
z—1 Rrer2mRcC 1 Rg TS';—I (2—1)

Die in Abbildung 5.28 dargestellten Ergebnisse zeigen, dass sich das System im interes-
sierenden Bereich unterhalb der Grenzfrequenz des Oszillators wie ein normaler SDM 2.
Ordnung ohne Oszillator in der Riickkopplung mit einem zusétzlichen Verstarkungsfaktor
verhilt. Fiir die Berechnung des SNR wird die Polstelle des Oszillators deshalb vernach-
ldssigt:

1
NTF =~ (5.4.42)

1 iLg 1
L+ + Ky Rrer2nRaC (z—1)2

z—1
Das néchste Ziel besteht darin, den Faktor zu identifizieren, der diese vereinfachte NTF
von der NTF eines normalen SDM 2. Ordnung unterscheidet. Dazu wird die NTF des

normalen SDM 2. Ordnung aus der vereinfachten NTF ausgeklammert:

—1)? 1
NTF ~ G2 - (5.4.43)
z 1 - : T z_2KV1 RREFZ;;RGc’

Die beiden Verzogerungsfaktoren lassen sich bei niedrigen Frequenzen ebenfalls vernach-

lassigen:
% ~ 1(f < fs) (5.4.44)
% ~ 1(f < fs) (5.4.45)
S NTF ~ © _21)2 L (5.4.46)
§ V1 Rppr2nRaC
Cnrr = ! (5.4.47)

1Lg
Ky, Rrep2mRaC

In Abbildung 5.29 werden die theoretischen Verldufe der Amplitudenspektren des Quan-
tisierungsrauschens am Ausgang des SDM fiir verschiedene NTF miteinander verglichen.
Der Vergleich zwischen den Verldufen zeigt, dass die vereinfachte NTF den Verlauf im

Signalband sehr gut nachbildet und fiir die Berechnung des SNR geeignet ist.
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Abbildung 5.29: Vergleich der theoretischen Verlaufe der Amplitudenspektren des Quan-

tisierungsrauschens am Ausgang des SDM

Im n#chsten Schritt wird der Amplitudenfrequenzgang |NT F(z)| der Rauschiibertragungs-

funktion berechnet [19]:

NTF(z) Cnrr(l —271)? (5.4.48)
z 7™ Ts(17, 19, 18, 34] (5.4.49)
INTE(f)| NTFE(f)? (5.4.50)
INTF(f)| VNTF(f)NTF(f)* (5.4.51)
INTF(f)| Onrr(l — e 72mT5) (1 — 27/ Ts) (5.4.52)
INTFE(f)] Cnrp(2 — (7215 4 ¢ 720/15)) (5.4.53)
cos(a) %(eja +e)[34] (5.4.54)
INTE(f)| Onrr(2 — 2cos(2m fTs)) (5.4.55)
sin*(a) %(1 — cos(2a))[34] (5.4.56)
INTF(f)] Cnrrdsin®(nfTs) (5.4.57)

Damit lésst sich die Quantisierungsrauschleistung im Signalband Pps am Ausgangs des
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5.4 Amplitudenregelung mit einem SDM 2. Ordnung

SDM berechnen [17, 19]:

Sospm(f) = INFT(f)*-So(f)
N
Pys = NSQSDM<f)df
Pos = C¥rpd?sin® (rfTs) REFdf
iy 3fa
1
Te — ——
ST
fa > f
SN
fa
Tf mf
= Sin ~
G~
N
U2 1 2
P — CQ 42 RE'FﬂA 4d
Qs NTF 3f fA f f
U2 11
P — 02 42 REF 4
QS NTF 3f fA [f] 2
U? 111
_ 2 2YREF 4
PQS - CNTF4 3f _Ag?fN
I
Pos = CJQ\/TFU}%EFEW (f_]:)

(5.4.58)

(5.4.59)

(5.4.60)

(5.4.61)
(5.4.62)

(5.4.63)
(5.4.64)

(5.4.65)

(5.4.66)
(5.4.67)

(5.4.68)

Nun muss die Signalleistung bestimmt werden. Dazu wird die Amplitude berechnet, die

eine sinusférmige Anderung des Targetabstandes von 0, 06mm Amplitude (1%) bei dem in

Abschnitt 3 ermittelten maximalen Schaltabstand von 6mm am Ausgang erzeugt. Das ent-

spricht dem minimalen Signal, das noch erkannt werden muss. Mit Gleichung 5.4.5 lassen

sich die entstehende Amplitude am Ausgang des SDM und die Signalleistung berechnen:

Usorrm2CRrer

U = (Re(6mm) — Re(6,06mm))

4L¢

(72
PS — 7

Aus FPps und Py lésst sich nun der SNR berechnen:

Pg

SNR = —/—
PQS

SNR = 23,75dB

(5.4.69)

(5.4.70)

(5.4.71)

(5.4.72)
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5 Systementwurf

Das Ergebnis der theoretischen Untersuchung zeigt, dass der SNR des Systems ausreicht,
um eine Anderung des Targetabstandes von 1% zu erkennen.

In Abbildung 5.30 ist das Amplitudenspektrum der Ausgangsspannung des Systems bei
dem im Abschnitt 3 ermittelten maximalen Schaltabstand von 6mm und einer sinusférmi-
gen Anderung des Targetabstandes von 0,06mm Amplitude (1%) mit einer Geschwindig-
keit von 500H z sowie ohne Anderung des Targetabstandes dargestellt. Das 500H z-Signal
sowie der theoretisch vorhergesagte Verlauf des Spektrums sind in diesem Simulationser-

gebnis sehr gut zu erkennen.

10 T T T T T T T T T T
—mit Anderung Targetabstand
—ohne Anderung Targetabstand
107
2
S
3
210
2
0
=]
-6
2 \\ A t‘
W
10" 107 10° 10 10°
flHz

Abbildung 5.30: Amplitudenspektrum des SDM 2. Ordnung mit und ohne Anderung des
Targetabstandes

Aus dem Simulationsergebnis lidsst sich der SNR fiir verschiedene Bandbreiten berech-

nen:

SNRyy, = 17,79dB (5.4.74)

Das Ergebnis der Simulation stimmt gut mit der theoretischen Berechnung iiberein. Der
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5.5 Systementwurf fiir den Digitalfilter

Unterschied wird vor allem dadurch verursacht, dass in der Systemsimulation die PLL mit
enthalten ist. Deren Phasenrauschen beeinflusst das Ergebnis etwas. Auflerdem muss man
beachten, dass das linearisierte Modell die Realitdt nicht exakt nachbildet und geringe
Abweichungen deshalb zu erwarten sind. Das Ergebnis zeigt auflerdem, dass man mit der
Systembandbreite unter der Bandbreite des Oszillators bleiben sollte, um nicht in den Be-
reich der Resonanziiberhohung der NTF zu geraten. Bei der Bandbreite von 1kHz wird
der fiir die sichere Unterscheidung der minimalen Anderung des Targetabstandes von 1%
bei einem Abstand von 6mm benétigte SNR von 6d B sicher iiberschritten und das System
erfiillt die Genauigkeitsanforderungen der Spezifikation.

Zur Erhohung der Genauigkeit hat der Anwender neben der Bandbreite als weiteren Frei-
heitsgrad den Dynamikbereich zur Verfiigung. Fiir die Berechnungen und Simulationen in
diesem Abschnitt wurde der Dynamikbereich des Systems so eingestellt, dass das System
bis zu einem minimalen Abstand von 1mm in der Lage ist, die Amplitude auf den Soll-
wert von 3V zu regeln und ein abstandsabhéngiges Ausgangssignal zu liefern. Dazu wurde
der Widerstand Rrpr = 1,3k ausgewédhlt. Wenn dieser grofle Abstandsbereich in der
Applikation nicht benotigt wird, kann Rgrpp verringert werden. Dadurch erhoht sich die
durch die minimale Abstandsénderung hervorgerufene Anderung der Ausgangsspannung
und damit auch der SNR. Der SNR fir Rrgr = 2k§) und einer Bandbreite von 1kHz
betrégt:

SNRyzy. = 20,01dB (5.4.75)

5.5 Systementwurf fiir den Digitalfilter

Zur Vervollstdandigung des Systems wird ein Digitalfilter benotigt, der das hochfrequente
Quantisierungsrauschen des SDM 2. Ordnung unterdriickt und das Ausgangssignal so auf-
bereitet, dass ein Vergleich mit einem Schwellwert moglich ist. Um den Hardwareaufwand
auf dem IC zu minimieren, wurde ein zweistufiges Konzept ausgewéhlt. Die erste Stufe be-
steht aus einem sinc-Filter und wird auf dem IC implementiert. Der Vorteil des sinc-Filters

besteht darin, dass er keine Multiplizierer benotigt, was den Hardwareaufwand stark redu-
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ziert. Der Nachteil des sinc-Filters besteht in seiner relativ niedrigen Steilheit. Aus diesem
Grund wird als zweite Stufe ein normaler FIR- oder IIR-Filter verwendet. Diese Filter
besitzen eine wesentlich hohere Steilheit als der sinc-Filter. Damit wird eine ausreichende
Unterdriickung des hochfrequenten Quantisierungsrauschens erzielt. Sowohl FIR- als auch
[TIR-Filter benctigen Koeffizienten und Multiplizierer. Bei einer Implementierung auf dem
IC wiirde das einen enormen Hardwareaufwand bedeuten. Deshalb werden die Filter in
einem Mikrocontroller realisiert. Da innerhalb des sinc-Filters eine Dezimation der Ab-
tastrate erfolgt, sind die Geschwindigkeitsnachteile des Mikrocontrollers gegeniiber einer
Hardwarerealisierung kein Problem.

Der Vorteil eines FIR-Filters mit symmetrischen Koeffizienten liegt in seinem linearen
Phasenverlauf, der zu einer konstanten Gruppenlaufzeit fiihrt. Der IIR-Filter hingegen be-
notigt fiir die gleiche Steilheit weniger Punkte. Da die zweite Filterstufe als Software in
einem Mikrocontroller implementiert wird, kann der Filter nachtraglich an die Applikation
angepasst werden, je nachdem, welche Eigenschaft wichtiger ist. Aus diesem Grund werden
in dieser Arbeit beide Filter entwickelt.

Die Verwendung eines Mikrocontrollers hat auflerdem viele Vorteile fiir das Gesamtsystem
und bringt ein Hochstmafl an Flexibilitdt. Neben der digitalen Filterung kénnen verschie-
denste Aufgaben wie Kompensation, Kalibrierung und Linearisierung vom Mikrocontroller

iibernommen werden.

5.5.1 Sinc-Filter

Zuerst muss die Dezimationsrate DEZ des sinc-Filters festgelegt werden. Da der Mi-
krocontroller den FIR- bzw. IIR-Filter sequentiell berechnen muss, benotigt er geniigend
Zeit. Deshalb ist eine hohe Dezimationsrate erstrebenswert. Andererseits ist die Steilheit
des sinc-Filters nicht hoch genug, um direkt bis zur Nyquist-Frequenz fy zu dezimie-
ren. Deshalb wird eine Zwischenfrequenz f; gewéhlt, die der vierfachen Nyquist-Frequenz
entspricht. Dieser Wert wird auch in anderen Systemen verwendet [16]. Mit Hilfe des in

Abschnitt 2 beschriebenen Sensors und der in Abschnitt 5.4 festgelegten Signalbandbreite
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5.5 Systementwurf fiir den Digitalfilter

von fspw = 1kHz kann nun DFEZ berechnet werden:

fr = 300kHz (5.5.1)
= fa = 600kHz (5.5.2)
fspw = 1kHz (5.5.3)
= v = 2fspw =2kHz (5.5.4)
fz = 4fy =8kHz (5.5.5)
DEZ = % =175 (5.5.6)

Die Dezimationsrate sollte eine Zweierpotenz (DEZ = 2%) sein, da der bendtigte Takt
dann sehr einfach durch mehrfache Taktteilung erzeugt werden kann. Aus diesem Grund

wird DEZ = 64 gewéhlt:

DEZ = 64 (5.5.7)
_ S
fz = Hpy =9.3T5kHz (5.5.8)

Im néchsten Schritt wird die Ordnung Kgryc des sinc-Filters festgelegt. Je hoher die Ord-
nung des Filters, desto hoher ist seine Steilheit und damit auch seine Rauschunterdriickung.
Mit der Ordnung steigt aber auch der Hardwareaufwand. Das Ziel ist deshalb, die nied-
rigste Filterordnung zu finden, mit der die Genauigkeitsanforderungen der Spezifikation
noch erfiillt werden konnen. Nachfolgend ist die Ubertragungsfunktion des sinc-Filters
Hsne(z) dargestellt [16, 19]:

1 1 -z PEZ

DEZKsinc ( 1— 21

Hsine(z) )Ksine (5.5.9)

In Abbildung 5.31 sind die Amplitudenfrequenzgénge eines sinc-Filters 1. Ordnung und
eines sinc-Filters 2. Ordnung fiir DEZ = 64 dargestellt. In den Abbildungen 5.28 und 5.30
kann man erkennen, dass das System hochfrequente Stérungen in der Nédhe der halben
Abtastfrequenz mit einer Amplitude bis zu Usrogr = 0,1 - Urgr erzeugt, die iiber dem
Rauschpegel liegen. Diese Storungen kénnen bei der Dezimation ins Basisband gemischt
werden. Um zu verhindern, dass dadurch die Genauigkeit des Systems verringert wird,

muss der sinc-Filter in diesem Bereich eine ausreichende Unterdriickung Ap besitzen. In
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Abbildung 5.31: Vergleich der Amplitudenfrequenzgénge eines sinc-Filters 1. Ordnung und

eines sinc-Filters 2. Ordnung

Abschnitt 3 wurde berechnet, dass das System eine Auflésung von 12,4Bit benotigt. Daraus
lasst sich der SNR ableiten [16, 17, 19]. Eine einzelne Stérung im Basisband muss auf jeden

Fall kleiner sein als dieser Wert.

SNR = 6,02dB-12,4+1,76dB = 76,41dB (5.5.10)

Ustoer _ 9045 (5.5.11)
Urer

Apuin = 76,41dB — 20dB = 56,41dB (5.5.12)

Die Unterdriickung des sinc-Filters muss in der Ndhe der halben Abtastrate also mindes-
tens 57dB betragen. In Abbildung 5.31 kann man erkennen, dass diese Bedingung von
einem sinc-Filter 1. Ordnung nicht erfiillt wird. Der sinc-Filter 2. Ordnung reicht fiir die
Anforderungen des Systems jedoch aus. Normalerweise wird fiir einen SDM der Ordnung
L ein sinc-Filter mit der Ordnung Ks;yc = L + 1 verwendet. Da hier jedoch noch ein
steiler IIR~ oder FIR-Filter folgt, reicht Kg;nyoc = L aus.

In Abbildung 5.32 sind die Amplitudenspektren des Ausgangssignals des Systems inklusive
sinc-Filter dargestellt. Die Storung, die beim sinc-Filter 1. Ordnung ins Basisband gefaltet

wird, sowie der hohere Rauschpegel, sind gut zu erkennen. Das Simulationsergebnis besté-
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tigt also die theoretische Vorhersage.

Fiir die Implementierung des sinc-Filters wird seine Ubertragungsfunktion in einen IIR-

10 ‘
—2. Ordnung
—1. Ordnung
107
2
0
® 10"
2
0
2
10°
0 500 1000 1500 2000

2500 3000
flHz

Abbildung 5.32: Amplitudenspektren des Ausgangsignals des Systems mit sinc-Filtern 1
und 2. Ordnung

Anteil, der bei der hohen Frequenz arbeitet, und einen FIR-Anteil nach der Dezimation
aufgeteilt [16]:

1
Hsine(z) =

1
DEZKsine

—DEZ\K
(1 — 2z~ 1)Ksine (12 )reme

(5.5.13)

Daraus lésst sich die in Abbildung 5.33 dargestellte Implementierung des sinc-Filters mit

DEZ = 64 und Kgrne = 2 ableiten [16]. Der Skalierungsfaktor

m wurde dabei
vernachléssigt, da er durch einen shift-Befehl im Mikrocontroller realisiert werden kann.
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X(2) : by Y(2)

71 71 71 71

Abbildung 5.33: Blockschaltbild des sinc-Filters 2. Ordnung

Bei dem IIR-Teil handelt es sich um zwei Integratoren, die zwangsldufig bei einem Ein-
gangssignal verschieden von 0 irgendwann einmal iiberlaufen. In [16, 22] wurde gezeigt,
dass bei der Verwendung von modulo-Arithmetik und der Einhaltung einer Mindestwort-
breite bei den Addierern und Speichern der natiirliche Uberlauf keinen Fehler verursacht.
Die Mindestwortbreite W By wird durch den folgenden Zusammenhang beschrieben
[16]. Dabei ist W Byy die Wortbreite des Eingangssignals X (z), die in unserem Fall 1Bit

betrigt.

WBM]N = KS]NclogQ(DEZ)—i—WB]N (5514)

WByiny = 13Bit (5.5.15)

Abbildung 5.34 zeigt den Phasenverlauf des sinc-Filters. Der Sprung, welcher bei grofien
Phasenverschiebungen zu erkennen ist, betragt 360° und ist nur durch ein Darstellungs-

problem bedingt.

5.5.2 FIR-Filter

Zuerst muss die Signalbandbreite fspy des Filters festgelegt werden. Im Abschnitt 5.4
wurde festgestellt, dass die Genauigkeitsanforderungen des Systems mit einer Bandbreite
von 1kH z erfiillt werden kénnen. Aus diesem Grund wird fiir den Filterentwurf fopyw =
1kH z ausgewahlt. Im néchsten Schritt wird der Beginn des Stopbandes fsrp festgelegt.
Dabei ist zu beachten, dass die Anzahl der Filterpunkte ansteigt, je naher fsrp an fspw
heranriickt. Wird fsrp jedoch zu grof§ gewéhlt, ist die Rauschunterdriickung des Filters im

Ubergangsbereich zwischen fspw und fgrp zu gering. Versuche mit verschiedenen Werten
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Abbildung 5.34: Phasenfrequenzgang eines sinc-Filters 2. Ordnung

von fsrp haben gezeigt, dass ein Wert von fsrp = 2,5kH 2 einen guten Kompromiss zwi-
schen Filterlange und Rauschunterdriickung darstellt. Zur Berechnung der Koeffizienten
wird auflerdem der zuldssige Ripple im Pass- und im Stopband benétigt. Er sollte kleiner
sein als der Wert eines LSB, nach der in Abschnitt 3 berechneten Mindestauflésung von

12,4Bit:

. 1
Ripple < o1 = 0,000185 (5.5.16)
Ripple = 0,0001 (5.5.17)

Mit diesen Werten wurde der Entwurf durchgefiihrt. Dafiir wurde ein Kaiser-Fenster ver-
wendet [23]. Fiir die Koeffizientenberechnung wurden die Funktionen der Signal-Processing-
Toolbox von Matlab genutzt. Das Ergebnis ist ein Filter mit 32 Punkten. Da der Mikro-
controller nur eine begrenzte Wortbreite fiir die Signalverarbeitung zur Verfiigung stellt,
wurden die Koeffizienten auf 4 Nachkommastellen gerundet. Das entspricht in etwa einer
Wortbreite von 15Bit. Der erste und der letzte Punkt sind so klein, dass sie nach der
Rundung den Wert 0 annehmen und vernachléssigt werden konnen. Danach hat der Filter

nur noch 30 Punkte. Da der Filter symmetrisch ist, miissen im Mikrocontroller jedoch nur
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15 verschiedene Koeffizienten gespeichert werden. In Tabelle 5.3 sind die Koeffizienten des

FIR-Filters aufgelistet. Die Ubertragungsfunktion des FIR-Filters lautet:

Hpr(z Z Kz (5.5.18)

In Abbildung 5.35 ist der Amplitudenfrequenzgang des FIR-Filters dargestellt und Abbil-
dung 5.36 zeigt dessen Phasenfrequenzgang.

-100 [\

0 0.1 0.2 0.3 0.4 0.5
f/fA

Abbildung 5.35: Amplitudenfrequenzgang des FIR-Filters

Gleichung 5.5.19 zeigt die Ubertragungsfunktion Hgprr(z) des Gesamtfilters aus FIR-
Filter und sinc-Filter bezogen auf den Eingang des Gesamtfilters. In Abbildung 5.37 ist
der dazugehorige Amplitudenfrequenzgang dargestellt. Abbildung 5.38 zeigt das Amplitu-
denspektrum des Ausgangssignals des Gesamtsystems inklusive sinc- und FIR-Filter bei
einer sinusférmigen Anderung des Targetabstandes mit einer Frequenz von 500Hz und
einer Amplitude von 0, 06mm bei einem Abstand von 6mm:

1 1—2
Herir(2) = e (7= ZK o (5.5.19)
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5.5 Systementwurf fiir den Digitalfilter

i K;
1 -0,0002
2 -0,0004
3 0,0006
4 0,0026
5 0,0012
6 -0,0060
7 -0,0093
8 0,0044
9 0,0249
10 0,0152
11 -0,0365
12 -0,0682
13 0,0101
14 0,1980
15 0,3638
16 0,3638
17 0,1980
18 0,0101
19 -0,0682
20 -0,0365
21 0,0152
22 0,0249
23 0,0044
24 -0,0093
25 -0,0060
26 0,0012
27 0,0026
28 0,0006
29 -0,0004
30 -0,0002

Tabelle 5.3: Koeflizienten des FIR-Filters 115
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Abbildung 5.36: Phasenfrequenzgang des FIR-Filters

Aus dem Amplitudenspektrum léasst sich der SNR des Gesamtsystems berechnen:

SNR = 9,8980dB (5.5.20)

Der FIR-Filter wurde so entworfen, dass er die Anforderungen des Systems erfiillt. Der
SNR konnte jedoch noch weiter erhoht werden, wenn man die Steilheit des FIR-Filters

erhoht oder die Signalbandbreite verringert.
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Abbildung 5.37: Amplitudenfrequenzgang des Gesamtfilters aus sinc- und FIR-Filter
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Abbildung 5.38: Amplitudenspektrum des Ausgangssignals des Gesamtsystems inklusive

sinc- und FIR-Filter bei einer sinusférmigen Anderung des Targetabstan-

des
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5.5.3 lIR-Filter

Der ITIR-Filter wurde nach den gleichen Gesichtspunkten entworfen wie der FIR-Filter. Da
die Steilheit des ITR-Filters etwas hoher als die des FIR-Filters ist, wurde fs7p = 3kH z ge-
wiéhlt. Als Filter wurde ein elliptischer Filter ausgewéhlt. Die Berechnung wurde wiederum
mit der Signal-Processing-Toolbox von Matlab durchgefiihrt. Mit diesen Randbedingun-
gen ergibt sich ein Filter 6. Ordnung. Die Gleichung 5.5.21 zeigt die Ubertragungsfunktion
des IIR-Filters. In Tabelle 5.4 sind die zugehorigen Koeffizienten aufgelistet.
Zle Bz (Y
Hig(z) = ST (5.5.21)

1 (1 _ 2—64)2 22721 Biz—(i—1)64

HGUR(Z)

(5.5.22)

642 ‘1 — 21 SO Az i-1ed

i A; B;

1 1,0000 0,0035
2 -3,1067 0,0099
3 4,6995 0,0177
4 -4,1451 0,0210
5 2,2208 0,0177
6 -0,6764 0,0099
7 0,0911 0,0035

Tabelle 5.4: Koeffizienten des [IR-Filters

Abbildung 5.39 zeigt den Amplitudenfrequenzgang des IIR-Filters, Abbildung 5.40 den
Phasenfrequenzgang und in Abbildung 5.41 ist der Amplitudenfrequenzgang des Gesamt-
filters aus sinc- und IIR-Filter dargestellt.
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IH, O

Abbildung 5.39: Amplitudenfrequenzgang des IIR-Filters
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Abbildung 5.40: Phasenfrequenzgang des IIR-Filters

Abbildung 5.42 zeigt das Amplitudenspektrum des Ausgangssignals des Gesamtsystems

inklusive sinc- und IIR-Filter bei einer sinusformigen Anderung des Targetabstandes mit
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Abbildung 5.41: Amplitudenfrequenzgang des Gesamtfilters aus sinc- und IIR-Filter

einer Frequenz von 500 H z und einer Amplitude von 0, 06mm bei einem Abstand von 6mm.
Aus dem Amplitudenspektrum lasst sich wiederum der SNR des Gesamtsystems berech-

nen:
SNR = 16,0380dB (5.5.23)

Das Endergebnis zeigt, dass das Gesamtsystem inklusive IIR-Filter auf Grund der h6heren

Steilheit einen grofleren SNR besitzt als das System mit FIR-Filter.

5.6 Temperaturkompensation

Im Abschnitt 2 wurde gezeigt, dass die Temperatur einen grofien Einfluss auf die Damp-
fung des Sensors besitzt. Bei groflen Targetabstinden ist der Einfluss der Temperatur
sogar wesentlich grofler als der Einfluss des Targetabstandes selbst. Das bedeutet, dass
eine Temperaturkompensation zur Erreichung hoher Schaltabstédnde zwingend notwendig

ist.
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Abbildung 5.42: Amplitudenspektrum des Ausgangssignals des Gesamtsystems inklusive
sinc- und IIR-Filter bei einer sinusférmigen Anderung des Targetabstan-

des

Im Rahmen der Arbeit wurden dazu zwei unterschiedliche Ansétze untersucht. Bei dem
ersten Konzept wird die Temperatur des Sensors iiber den Gleichstromwiderstand der
Spule gemessen und das Ausgangssignal mit Hilfe eines Look-Up-Tables kompensiert. Bei
Konzept zwei wird die Temperatur nicht ermittelt, sondern das Ausgangssignal ohne Tar-

get als Information genutzt.

5.6.1 Messung des Gleichstromwiderstandes der Spule

Grundlage der Kompensation ist die Messung der Sensortemperatur. Bei diesem Konzept
geschieht das iiber die Messung des Gleichstromwiderstandes der Sensorspule. Dazu wird
ein Gleichstrom in den Sensor eingespeist und die Ausgangsspannung des LC-Oszillators
mit einem analogen Tiefpassfilter gefiltert, um die starke Schwingung zu unterdriicken,
die das DC-Signal iiberlagert. Diese Spannung wird anschlieBend mit einem zusétzlichen

SDM digitalisiert. Danach wird das 1Bit-Ausgangssignal des SDM grob gefiltert, um die
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verschiedenen Stiitzstellen des Look-Up-Tables zu adressieren. Da das Signal von einem
SDM erzeugt wird, erfolgt automatisch eine lineare Interpolation zwischen den Stiitzstellen
[24, 25]. Im néchsten Schritt wird das Signal mit einem digitalen Tiefpassfilter gefiltert,
um den Quantisierungsfehler zu eliminieren. Da sich die Temperatur des Sensors relativ
langsam #ndert, kann der Filter eine sehr niedrige Grenzfrequenz besitzen. Aus diesem
Grund reicht fiir die Temperaturmessung ein SDM 1. Ordnung aus. Nach dem Filter
wird das Kompensationssignal zum Ausgangssignal der Amplitudenregelung addiert. In
Abhéngigkeit von der verwendeten Digitalhardware (integrierte Digitalfilter, FPGA oder
Mikrocontroller) kénnen verschiedene Konfigurationen von Digitalfiltern verwendet wer-
den. In Abbildung 5.43 ist das Blockschaltbild zur Temperaturkompensation mit Hilfe des

Gleichstromwiderstandes der Sensorspule dargestellt.

SDM Amplitudenregelung
PLL Digitalteil
YsoLL
- i | SC-Regler | - Temperaturkompensiertes
Senso L(_: : ger | 2. Integrator—={ Komparator : sinc-Filter —| FIR- oder P .p
Oszillator (L. Integratol : IIR-Filter Ausgangssignal

| o SDM Temperaturmessung | |
n 1 I
Moving

Analoger -+ Integrator —» Komparator : Average —=
Tiefpassfilter| o Filter

FIR- oder

Look-Up
Table IIR-Filter

Abbildung 5.43: Blockschaltbild zur Temperaturkompensation mit Hilfe des Gleichstrom-

widerstandes der Spule

Bei einem SDM 1. Ordnung kann es unter Umsténden zu sogenannten idle-tones kommen.
Dieses Problem wurde bei der Simulation des Systems jedoch nicht beobachtet. Das liegt
wahrscheinlich daran, dass das Quantisierungsrauschen des SDM 2. Ordnung als Dither-
signal fiir den SDM 1. Ordnung wirkt.

Zur Kalibrierung des Systems wird der Temperaturbereich des Sensors durchfahren, wéh-
rend sich ein Target exakt im Schaltabstand befindet. Wenn das digitale Ausgangssignal

des Temperaturpfades eine Stiitzstelle erreicht, wird aus dem aktuellen Wert des Ausgangs-
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signals und dem Sollwert (eingestellte Schaltschwelle) durch eine einfache Differenzbildung
der Korrekturwert fiir den Look-Up-Table berechnet. Dieser gesamte Kalibriervorgang
kann automatisch erfolgen, ohne dass von aulen in das System eingegriffen werden muss.
Dieses Konzept bietet im Vergleich zu anderen Systemen eine Vielzahl von Vorteilen. Da
das Grundkonzept zur Ermittlung des Targetabstandes mit einer geregelten Amplitude
arbeitet, wird bei diesem Konzept im Gegensatz zu anderen Systemen [27] keine Einstel-
lung des Oszillatorstromes mit einem temperaturabhéngigen Widerstandsnetzwerk beno-
tigt, das dafiir sorgt, dass der Ostzillator im linearen Bereich arbeitet. Ein weiterer Vorteil
besteht darin, dass die Kompensation ausschlielich durch digitale Verrechnung des Kor-
rekturwertes mit dem Ausgangswert der Amplitudenregelung erfolgt. Eine Verdnderung
analoger Werte (Oszillatorstrom, Komparatorschwelle) wie in anderen Systemen [26, 27]
ist bei diesem Konzept nicht nétig. Den dritten groflen Vorteil stellt die Verwendung des
Gleichstromwiderstandes der Sensorspule als Temperatursensor dar. Das hat den Vorteil,
dass kein zusatzlicher Temperatursensor benotigt wird und kein Temperaturunterschied
zwischen Sensorspule und Temperaturmessstelle entstehen kann.

Das Problem bei diesem Konzept ist, dass der DC-Widerstand der Spulenwicklung sehr
klein ist. Um ein ausreichend grofles Spannungssignal zu erhalten, wird deshalb ein Strom
von Ipc = ImA in die Spulenwicklung eingespeist. Auflerdem ist zu beachten, dass der
LC-Ostzillator durch den analogen Tiefpassfilter nicht belastet werden darf, da das die
Déampfungsinformation verfilschen wiirde. Aus diesem Grund wird der Tiefpassfilter mit
einem Instrumentationsverstéarker kombiniert. Mit diesem Block ist es moglich, eine Ent-
kopplung vom LC-Oszillator durchzufiihren, die hochfrequenten Anteile zu eliminieren und
das DC-Signal um den Faktor 10 zu verstarken. Am Eingang des SC-Integrators wird das
Signal ein weiteres Mal um den Faktor 5 verstarkt. Gleichzeitig wird die Referenzspannung
um den Faktor 4 geddmpft, was einer zusétzlichen Verstarkung der Eingangsspannung um

den Faktor 4 entspricht. Damit ergibt sich insgesamt ein Verstarkungsfaktor von 200. Unter
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diesen Randbedingungen ergibt sich der folgende Wertebereich am Ausgang des SDMs:

Rpc(—25°C) = 1,809612 (5.6.1)
UOUURT%(—%"O) = 10-5-4- Rpa(—25°C) - Ipc = 0,3619 (5.6.2)
Rpo(75°C) = 2,6549Q (5.6.3)
m(?ff@*) = 10-5-4- Rpe(—25°C) - Ipc = 0,5310 (5.6.4)
Urer

Umfangreiche Simulationen haben gezeigt, dass 4 Stiitzstellen im Look-Up-Table ausrei-
chen, um die Forderung nach maximal +£10% Schwankung des Schaltabstandes im Tempe-
raturbereich von —25°C' bis 75°C' einzuhalten. Um 4 Stiitzstellen im interessierenden Wer-
tebereich adressieren zu kénnen, wird ein Moving-Average-Filter mit 32 Punkten benétigt.
Das Problem besteht jedoch darin, dass man die Grenzen des Wertebereichs nicht exakt
treffen kann. Wenn der Moving-Average-Filter nur 32 Punkte besitzt, liegen die Stiitzstel-
len zum Teil weit ausserhalb des Temperaturbereichs der Schaltung, was die Kalibrierung
erheblich erschweren wiirde. Aus diesem Grund wurde ein Moving-Average-Filter mit 64
Punkten ausgewihlt. Damit ergeben sich 8 Stiitzstellen, wobei die beiden Randstiitzstel-
len nur leicht ausserhalb des spezifizierten Temperaturbereichs liegen. In Tabelle 5.5 sind
die Stiitzstellen des Look-Up-Tables mit den zugehorigen Temperaturwerten fiir einen
Schaltabstand von 6mm dargestellt. Abbildung 5.44 zeigt die Simulationsergebnisse mit
und ohne Temperaturkompensation sowie den Sollwert und die zuldssigen Fehlerschran-

ken. Es ist gut zu erkennen, dass die Spezifikation mit dieser Methode erfiillt werden kann.
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i Temperatur/°C | Korrekturwert
1 -35,75 0,0121

P -17,26 0,0105

3 1,22 0,0071

4 19,70 0,0022

) 38,19 -0,0058

6 56,67 20,0160

7 75,16 -0,0288

8 93,64 -0,0440

Tabelle 5.5: Stiitzstellen des Look-Up-Tables zur Temperaturkompensation
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Abbildung 5.44: Vergleich der Ausgangsspannungen mit und ohne Temperaturkompensa-

tion
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5.6.2 Temperaturkompensation durch Messung des Ausgangswertes

ohne Target

Die zweite Moglichkeit zur Temperaturkompensation besteht darin, den Ausgangswert oh-
ne Target zu ermitteln und mit dem normalen Ausgangswert zu verrechnen. Diese Informa-
tion ldsst sich auf zwei verschiedenen Wegen gewinnen. Zum einen besteht die Moglichkeit,
mit einem Sensor zu arbeiten und bei Abwesenheit des Targets den Ausgangswert fiir die
Temperaturkompensation zu speichern. Dafiir muss die Applikation jedoch bestimmte Be-
dingungen erfiillen. Das Target muss den Erfassungsbereich des Sensors mit ausreichender
Hiufigkeit im Vergleich zur Anderungsgeschwindigkeit der Temperatur verlassen, um zu
verhindern, dass der Schaltpunkt wegdriftet. Die zweite Moglichkeit besteht darin, einen
Referenzsensor zu verwenden, der nicht vom Target beeinflusst wird. Die Offnung des
Ferritkerns des Referenzsensors konnte zum Beispiel vom Target weg in das Innere des
Sensorgehéuses zeigen. Diese Variante ist vollig unabhéngig von den Eigenschaften der
Applikation. Abbildung 5.45 zeigt das zugehorige Blockschaltbild.

In Abbildung 5.46 sind die kompensierte Ausgangsspannung bei der Verwendung eines
ungeddmpften (d = 100mm) Referenzsensors sowie der Sollwert und die zuléssigen Feh-
lerschranken dargestellt. Es ist gut zu erkennen, dass die Spezifikation mit dieser Methode
erfiillt werden kann.

Der grofle Vorteil dieser Temperaturkompensation besteht darin, dass keine Kalibrierung
mehr notig ist. Auflerdem funktioniert sie fiir beliebige Schaltabstdnde und eignet sich
deshalb hervorragend fiir Systeme mit kontinuierlichem Ausgang. Wenn ein Referenzsen-
sor zur Gewinnung der Dampfungsinformation ohne Target verwendet wird, ben6tigt man

einen kompletten zweiten Auslesekanal. Das ist ein grofler Nachteil dieses Konzeptes.
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Abbildung 5.46: Kompensierte Ausgangsspannung unter Verwendung eines Referenzsen-

SOr's
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5.7 Nichtideale Schaltungseigenschaften

Im Rahmen dieses Abschnitts wird untersucht, welchen Einfluss nichtideale Schaltungs-
eigenschaften auf die Eigenschaften des Systems haben. Damit soll {iberpriift werden, ob
das Konzept unter realen Bedingungen tragfihig ist. Gleichzeitig konnen mit diesen Un-

tersuchungen die Spezifikationen fiir die kritischen Schaltungsblocke erarbeitet werden.

5.7.1 Komparatorverzégerung

Die erste nichtideale Schaltungseigenschaft, die untersucht werden soll, ist die Verzogerung
des Komparators, mit dem die zweite Stufe des Oszillators realisiert wird. Eine Verzoge-
rung des Komparators lédsst sich nicht vermeiden. Sie bewirkt, dass der Amplitudenwert
nicht mehr exakt abgetastet wird. Dadurch entsteht ein Verstdrkungsfehler, der bei der
Kalibrierung mit erfasst wird und sich nicht auf die Systemeigenschaften auswirkt. Ein
Problem entsteht erst, wenn sich die Verzogerungszeit des Komparators wéihrend des Be-
triebes dndert. Das ldsst sich bei einer Anderung der Temperatur kaum vermeiden. Um
den Einfluss der Komparatorverzogerung zu iiberpriifen, wird davon ausgegangen, dass
der Komparator eine Grundverzogerung von 20ns bei 25°C' hat. Danach werden die Aus-
gangswerte bei 30ns und 10ns Verzogerungszeit ermittelt und mit den zuldssigen Grenzen
von +10% des Schaltabstandes verglichen. Diese Werte wurden ausgewéhlt, da sie sich
schaltungstechnisch mit vertretbarem Aufwand umsetzen lassen. Die Simulationsergeb-
nisse sind in Abbildung 5.47 dargestellt. Sie zeigen, dass sich die Spezifikation mit den

gegebenen Werten einhalten lasst.

5.7.2 Komparatoroffset

Wie die Komparatorverzogerung fithrt auch das Komparatoroffset zu einer Verschiebung
des Abtastpunktes und damit zu einer Anderung der Ausgangsspannung. Ein konstan-

tes Offset stellt jedoch kein Problem dar, da es zu einem einfachen Verstédrkungsfehler
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Abbildung 5.47: Ausgangsspannung bei verschiedenen Verzogerungszeiten des Kompara-

tors

fithrt, der bei der Kalibrierung erfasst wird. Problematisch ist die Offsetdrift, da sie nicht
vorhersehbar ist und sowohl vom Grundoffset als auch der Temperatur abhéngig ist. Um
den Einfluss des Offsets zu untersuchen, wurde in den folgenden Simulationen von einem
Grundoffset von 20mV ausgegangen. Als Grenzen der Offsetdrift wurden die Werte O0mV
und 40mV angenommen. Das sind Erfahrungswerte, die bei einer sinnvollen Dimensio-
nierung und einem sorgfiltigen Verstirkerlayout erreichbar sind. Die in Abbildung 5.48
dargestellten Simulationsergebnisse zeigen, dass das Offset kaum einen Einfluss hat und

die zuléssigen Grenzen nicht iiberschritten werden.

5.7.3 Endliche Verstirkung der Operationsverstarker in den
Integratoren

Eine weitere wichtige Schaltungseigenschaft, die Einfluss auf die Systemeigenschaften hat,

ist die endliche Leerlaufverstérkung Ay der OPVsim SDM [17, 16, 32]. Dadurch verschlech-
tert sich der SNDR des Systems. Die beiden Integratoren des SDM lassen sich durch die in
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Abbildung 5.48: Ausgangsspannung bei verschiedenen Offsetspannungen des Komparators

Abbildung 5.49 dargestellte SC-Schaltung abbilden. Daraus lésst sich ein Modell fiir einen

Integrator mit endlicher Verstarkung und zwei Eingéngen ableiten:

1: Ucs1 =
2: Ugs1 =Up(n)
AUcs
AUcs:

AUg;
—AUcCr

UD(TL)

= UOUT<Z)
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Ul(n — 1)

Ucgs = Ug(n — 1) Ucr = UOUT(n — 1) + UD(TL — 1)
Ucs2 = Up(n) Ucr = Uour(n) + Up(n)
Ul(n — 1) - UD<TL)
Us(n —1) = Up(n)
UOUT(n - 1) + UD(’I”L — 1) — UOUT(TL) — UD(TL)
AUcs1Cs1 + AUcs2Cso
Uouvr(n)
Ag
1 Cs1 4 Csa 4
2 UL (2) + —2 -1
e
1+ A_o -1
Coar Cog ¥ UOUT(Z)
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Abbildung 5.49: SC-Integrator mit endlicher OPV-Verstarkung

Um eine zuldssige Untergrenze fiir die Verstarkung festzulegen, wurde der SNDR des
Systems fiir verschiedene Verstdarkungen ermittelt. Dazu wurde das Ausgangssignal des
ITR-Filters genutzt. Die Simulationen haben gezeigt, dass eine Leerlaufverstiarkung von

70dB ausreicht. Dabei verschlechtert sich der SNDR um etwas mehr als 1dB.

SNDRa—map = 14,8231dB (5.7.10)

5.7.4 Endlicher Aussteuerbereich der Operationsverstadrker in den

Integratoren

Wie die Verstiarkung ist auch der Aussteuerbereich der Verstéirker nicht unendlich grof3. Die
Verstéarker sind differentiell aufgebaut und sollen mit einer Versorgungsspannung von 5V
betrieben werden. Wenn man an beiden Seiten 500mV fiir die Séttigung der Ausgangstran-
sitoren abzieht, ergibt sich ein zuldssiger differentieller Aussteuerbereich von +4V. Die
Simulationen haben gezeigt, dass sich die Ausgangsspannung sowie der SNDR dadurch
nicht verdndert. Die Ausgangsspannungen der Verstérker erreichen die Begrenzungen im

eingeschwungenen Zustand nicht.
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5.7.5 Nichtideales Einschwingen der SC-Integratoren

Zwei weitere Eigenschaften, die das Endergebnis negativ beeinflussen konnen, sind die
Bandbreite und die Slew-Rate SR des Verstérkers, die das Einschwingverhalten des Inte-
grators bestimmen [17, 32, 19]. Wenn die Werte zu klein sind, erreicht der Integrator nicht
seinen idealen Endwert und es entsteht ein Fehler. Der folgende Zusammenhang stellt ein

gutes Modell fiir das Verhalten eines SC-Integrators dar [17, 19]:

UOUT(n + 1) = UOUT(TL) + g(UIN(n)) (5711)

Uour ist die Ausgangsspannung des Integrators. U;y ist die gewichtete Eingangsspan-
nung, das heifit die ideale Sprunghche des Integrators. Die Wichtung entsteht durch die
Ubertragungskonstante Ky des Integrators, welche durch das Verhéltnis von Sampling-
zu Integrationskapazitiat gebildet wird. Die Funktion g modelliert das Einschwingverhal-
ten des Verstérkers. Sie ist abhingig von der Groflie von Ujy. Dabei sind drei Félle zu

unterscheiden [17, 19]:

1. Es tritt ein rein exponentielles Einschwingen auf. Das bedeutet, dass der Anstieg der
Ausgangsspannung immer kleiner ist als der maximal mdogliche Anstieg, der durch

SR bestimmt wird.

2. Bis zu einem bestimmten Punkt, an dem der theoretische exponentielle Anstieg der
Ausgangsspannung gleich SR ist, wird der reale Anstieg der Ausgangsspannung durch

SR bestimmt. Danach setzt das durch 7 bestimmte exponentielle Einschwingen ein.

3. Der reale Anstieg wird ausschliellich von SR bestimmt, das heifit, der theoretische
exponentielle Anstieg ist wiahrend der gesamten Einschwingzeit gréfler als SR. Dieser
Fall erzeugt einen sehr grofien Fehler und sollte in einer gut dimensionierten SC-

Schaltung nicht zum Tragen kommen.

Um ein mathematisches Modell fiir das Einschwingen entwickeln zu kénnen, wird davon
ausgegangen, dass es sich bei dem SC-Integrator wihrend der Transferphase (2) um ein
System mit einer Polstelle handelt. Diese Naherung erscheint plausibel, wenn in Betracht

gezogen wird, dass die Verstédrker so stabilisiert werden, dass eine dominante Polstelle
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entsteht. Die entstehende Zeitkonstante des Systems lédsst sich vom Verstdrkungsband-
breiteprodukt GBW des Verstérkers ableiten [32]:

1
- 2rGBW

T

(5.7.12)

5.7.5.1 Fall 1

Im Fall 1 tritt wahrend der gesamten Einschwingzeit T's nur exponentielles Einschwingen
auf. Damit ergibt sich fiir die Anderung der Ausgangsspannung des SC-Integrators (17,
32, 19, 33

g(Uin) = Uin(1 - efTTS) (5.7.13)

Um die Bedingung fiir Fall 1 zu erfiillen, muss der maximale Anstieg, der zum Zeitpunkt

t=0 auftritt, kleiner als SR sein:

SR Z g(U]N)/ |t:0 (5714)
Sp > Ui (5.7.15)
T

Da die maximale Anstiegsgeschwindigkeit SR positiv definiert ist, jedoch in beide Rich-

tungen wirkt, wird der Betrag von U;y verwendet:

SR > [Usn| (5.7.16)
T
|U[N| S SR-1 (5717)

5.7.5.2 Fall 3

Im Fall 3 wird die Anderung der Ausgangsspannung ausschlieBlich durch die maximale

Anstiegsgeschwindigkeit SR bestimmt [17, 32, 19]:
g(U[N) = sgn(UIN) - SR - TS (5718)

Um die Bedingung fiir Fall 3 zu erfiillen, muss selbst der minimale Anstieg bei exponenti-

ellem Einschwingen, der zum Zeitpunkt ¢ = T erreicht wird, gréfler sein als die maximal
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mogliche Anstiegsgeschwindigkeit SR:

SR < g(Un) |t=1s (5.7.19)
U
SR < %e—TTS (5.7.20)
SRt
= |Uv| > —5 (5.7.21)
€ T

5.7.5.3 Fall 2

Die Zusammenhénge im Fall 2 sind etwas komplizierter, da zwei verschiedene Mechanismen
wirken. Zuerst wird der Anstieg ausschliefilich von SR bestimmt. Danach gibt es eine von
7 bestimmte Phase mit exponentiellem Einschwingen. Der Giiltigkeitsbereich von Fall 2
liegt genau zwischen den Féllen 1 und 3 [17, 32, 19]:
SR
SRr < U] < 25 (5.7.22)

e T

Zuerst muss der Zeitpunkt {_ ermittelt werden, an dem der exponentielle Anstieg gleich

SR ist. An diesem Punkt kommt es zum Wechsel der beiden Anstiegsmechanismen:

sp = Ul = (5.7.23)
T
St = (28T (5.7.24)
|Uin|

Die Funktion ¢g(Ury) fiir den Fall 2 ist damit [17, 32, 19]:

Tg—t

g(U]N) = sgn(UIN)SRt: + (U[N — sgn(UIN)SRt:)(l —e 7 :) (5725)

Tg—t=

g(U[N) = U[N—Sgn(U]N)Sthe_ T (5726)

Die drei Fille konnen nun in einem Matlab-Programm zusammengefasst und in die Ver-
haltenssimulation eingebunden werden. Fiir Ts wurde der ,,worst-case angenommen. Die
maximale Schwingungsfrequenz des Oszillators betréagt 1M H z. Fiir die SC-Schaltung wird
diese Frequenz von der PLL auf 2M H z verdoppelt. Da eine Phase nur einen halben Takt
lang ist, ergibt sich der folgende Wert fiir Ts:

1
Te = —— 7.2
o OMHz -2 (5.7.27)

Ts = 250ns (5.7.28)
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Die Simulationsergebnisse zeigen, dass die Verwendung eines normalen Verstéarkers mit ei-
ner Slew-Rate von SR = 10V//us und einem Verstéirkungs-Bandbreiteprodukt von GBW =
20M H z keinen Einfluss auf den SNDR hat.

SNDRSRZ].OV//J,S,GBWIQOMHZ - 14,1884dB (5729)

(5.7.30)

5.7.6 Schaltungsrauschen im Signalpfad

Im Rahmen der Arbeit wird der Einfluss der drei dominanten Rauschquellen im Signal-
pfad untersucht. Das sind die beiden Integratoren der SC-Schaltung und der Widerstand
Rrer. Die Transistoren im Oszillator werden praktisch als Schalter betrieben. Aus diesem
Grund wird ihr Rauschen erst einmal vernachlassigt. Natiirlich rauschen auch die Sen-
sorspule und die Wirbelstrome im Target. Da beide Elemente aber sehr niederohmig und
wesentlich kleiner als Rrgp sind, wird ihr Rauschanteil ebenfalls vernachlassigt.

Der erste Schritt besteht darin, die Ubertragungsfunktionen der einzelnen Rauschquel-
len zum Ausgang zu ermitteln. Dazu wird das linearisierte Modell des Systems um die
Rauschquellen ergéanzt (sieche Abbildung 5.50). Im Abschnitt 5.4 wurde gezeigt, dass Ky
aus Stabilitétsgriinden mindestens 1/40 betragen sollte. So eine kleine Ubertragungskon-
stante ldsst sich nur sehr schwer mit dem Kapazitdtsverhéltnis in einem SC-Integrator
realisieren, da einer der Kondensatoren dafiir sehr klein sein miisste. Aus diesem Grund
wurde Kyq aufgeteilt und ein Teil der Ubertragungskonstante als Eingangsverstarkung
im 2. SC-Integrator realisiert. Die Ubertragungsfunktion des Systems &ndert sich dadurch

nicht.

Kvi = KynKyi (5.7.31)
Kyin = 0,1 (5.7.32)
KV12 - 0, 25 (5733)
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1. SC-Integrator 2. SC-Integrator Komparator

*—*Uoyursom®

""""" Oszilator NR2)

Abbildung 5.50: Linearisiertes Modell des Systems mit zusétzlichen Rauschquellen

Aus dem linearisierten Modell lisst sich nun die Ubertragungsfunktion inklusive der zu-

satzlichen Rauschquellen ableiten:

KVllKV12£(V2G
. (2—1)
UOUTSDM<Z) - 1+KV2G+ Ky11Kvi2KvoGALG USOLL(Z)
_ 1L (=1
z=1 2RREFWRGC(Z_1)2(1+W%)
Kv11(Kv1§§<sz
z—1
Ni(z
+ 14 KyoG Kv11Kv12Kv2G4LLG 1( )
_ 1 1
21 2RpermRGCO(:—1) (14+ gfarty)
Kyvi1oKyoG
+ 14+ KyoG Ky11Ky19KyoG4aLg 2(2)
— 1L (z—1
z=1 QRREFWRGC(271)2(1+%)
KVHKVIQKV2G4LG< )
1L (=1
_ RrermRaC(=—1)* (4 5 fiery) Ng(z)
14+ KyvoG Kyv11Kyv12KyoG4aLg R
z—1 2R R, 0(2_1)2(14_%)
REFTHRG RaTg(z+1)
1
FEol(z 7.34
+ 14 KV2G+ Kv11Kv12Kv2G44[ic( ) Q( ) (573 )
_ 1
z=1 QRREFWRGC(Z_1)2(1+W7%)

Wie in Abschnitt 5.4 die NTF, kann auch diese Ubertragungsfunktion vereinfacht werden,
um den Einfluss der Rauschquellen auf das Ausgangssignal leichter berechnen zu koénnen.

Zuerst wird die Polstelle des Oszillators vernachlissigt und die Annahme Ky»G = 1 in die
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Gleichung eingesetzt. Anschliessend wird die Ubertragungsfunktion etwas umgeformt:

KVHKV12

1
?1_%_’_ 1 Ky Kvi4dL
1

Uovurspm(z) = Usorr(2) (5.7.35)
22 2RrprmRGC

KVHKVIZ

+ z 5.7.36
z—1 Ky

T o Ig TRt 2 (?) (5.7.37)

z 22 2RrprmRcC
T 11 L Kvakvging VR() (5.7.38)
z | 2% 2RrprmRGC

(z—1) 1

* 2 114 TRk Pel?) (5.7.39)

z ' 2% 2RrgrmRcC

Mit den Annahmen aus den Gleichungen 5.4.44 und 5.4.45 kann die Ubertragungsfunktion

noch weiter vereinfacht werden:

lQRREFﬂ'RGO

UOUTSDM(Z) ~ ZQTUSOLL(Z) (5.7.40)
1 QRREFWRGc
—F N 5.7.41
+ 22 4LG 1(Z) ( )
z—1 QRREFWRgc
N. 5.7.42
+ Z2 KV114LG 2(’2) ( )
1
— ;2]\73(2) (5.7.43)
—1)22
o BV 2RepemReC ooy (5.7.44)

22 Ky Kvi24La

Um die Vereinfachung zu verifizieren, werden die verreinfachten Verldufe der einzelnen
Ubertragungsfunktionen mit dem Verlauf der Orginalfunktion verglichen. Zuerst wird die

vereinfachte Signaliibertragungsfunktion Hysorrver mit der Originalfunktion Hysorr

verglichen:
KVll(I{VBfVQG
Hysorw(2) e Koo KoK aCils (5.7.45)
21 2RpprmRGO(—1) (14+ g=Sarty)
1 2RrermRaC
Hysoriver(z) = — TREPT G (5.7.46)

22 4LG

Die Amplitudenfrequenzginge der beiden Ubertragungsfunktionen sind in Abbildung 5.51
dargestellt. Der Vergleich zeigt, dass die vereinfachte Ubertragungsfunktion das Verhalten
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des Systems im Signalband bis 1kH z sehr gut nachbildet. Die gleiche Ubertragungsfunk-
tion gilt auch fiir das Rauschen des Integrators N;. Das Ergebnis zeigt auch, dass Ny und
Usorr nur verzogert und mit einem Faktor skaliert werden, aber keine spektrale Formung

erfahren.

20

—Hysor O

10F USOLLVER(f)|

[H()|/dB
N
=

|
N
o
T

_3o,

-40 il il il il il

1 2

10° 10 10 10° 10 10
fIlHz

Abbildung 5.51: Vergleich der Amplitudenfrequenzgénge der normalen und der vereinfach-

ten Ubertragungsfunktion fiir Ugorr,

Im niichsten Schritt wird die vereinfachte Ubertragungsfunktion des Rauschens des zweiten

Integrators Hyoypr mit der entsprechenden Originalfunktion Hyo verglichen:

Ky1oKyoG
o z—1
Hwo(2) = T rme e Ky Ruatiia (5.7.47)
2=1 ' 9RppprRGC(2—1)2(14+ 2kaE—1)

RgTs(HD)
2 —12RpprpmRcC
Hyover(2) = s f?fi4L2 (5.7.48)

Abbildung 5.52 zeigt die Amplitudenfrequenzginge der beiden Ubertragungsfunktionen.
Auch bei diesem Vergleich kann man erkennen, dass die vereinfachte Ubertragungsfunkti-
on das Verhalten im Signalband sehr gut nachbildet. Aulerdem zeigt der Verlauf, dass Ny

eine spektrale Formung erfihrt und im Signalband wesentlich stéarker geddmpft wird als
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Nj. Dieses Verhalten entspricht dem eines normalen SDM 2. Ordnung ohne Sensor in der

Riickkopplung.

20—
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Abbildung 5.52: Vergleich der Amplitudenfrequenzgéinge der normalen und der vereinfach-
ten Ubertragungsfunktion fiir N,

Abschliefend werden noch die beiden Ubertragungsfunktionen fiir das Rauschen des Wi-

derstandes Ni miteinander verglichen:

Kv11Kv12Kv2G4LG( )
Y Lo (1
Hyp(z) = — Pnorret O ReTse ) (5.7.49)
NR - 1 4+ KveG Kyv11Kvi2KyvoG4La o
+ z—1 + 2 4Lg(z—1)
2RrprmRcC(2—1) (1+W)

1

Hyrver(z) = —22 (5.7.50)

Das Ergebnis dieses Vergleichs ist in Abbildung 5.53 dargestellt. Es zeigt, dass die verein-

fachte Ubertragungsfunktion zur Modellierung des Rauschens im Signalband geeignet ist.
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Abbildung 5.53: Vergleich der Amplitudenfrequenzgénge der normalen und der vereinfach-
ten Ubertragungsfunktion fiir Ny

Das Ergebnis der Vereinfachung zeigt, dass sich das Rauschen des Widerstandes Ng(z)
sowie das Rauschen des ersten Integrators Ni(z) direkt auf den Ausgang auswirken und
nur skaliert, aber nicht gefiltert werden. Das Rauschen des zweiten Integrators Nyo(z) er-
fihrt hingegen eine Filterung mit (2 — 1)/2% und hat deshalb kaum einen Einfluss auf
das Ausgangssignal Uppyrspa(2). In den folgenden Abschnitten werden nun die einzelnen

Rauschanteile berechnet und in die Systemsimulation eingebaut.

5.7.6.1 Widerstandsrauschen
Die spektrale Rauschleistungsdichte Sg(f) am Widerstand lésst sich folgendermaflen be-
schreiben:

Sr(f) = 4kTRpgr (5.7.51)

Die Bandbreite des Rauschens wird zuerst vom Sensor begrenzt, was dafiir sorgt, dass
bei der anschliefenden Spitzenwertabtastung kein hochfrequentes Rauschen herunterge-

mischt wird. Am Ende wird die Bandbreite noch einmal durch den Digitalfilter begrenzt.
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Um die durch den Widerstand hervorgerufene Rauschleistung Pr abschétzen zu konnen,
wird Sg(f) mit dem durch die Ubertragungsfunktion hervorgerufenen Skalierungsfaktor

multipliziert und bis zur Nyquistfrequenz fy = 2kH z integriert:
Pr = 2-4kTRgrerfn (5.7.52)

Aus der Quantisierungsrauschleistung Fpg, der Rauschleistung Pr und der Signalleistung

Pg lasst sich nun der SNR berechnen:

Ps
SNR = ————— 5.7.53
PQS + Pg ( )
SNR = 23,7527dB (5.7.54)

Das Ergebnis zeigt, dass das Widerstandsrauschen kaum einen Einfluss auf den SNR hat,
da es wesentlich kleiner als das Quantisierungsrauschen ist. Der Grund dafiir liegt vor
allem in der niedrigen Bandbreite.

Um den Einfluss des Widerstandsrauschens in der Systemsimulation beriicksichtigen zu
konnen, wird eine normalverteilte Rauschquelle mit der Varianz 1 verwendet, deren Aus-
gangswert mit einem Faktor Fp skaliert wird [32]. Das Ziel ist, dass die spektrale Leis-
tungsdichte am Ausgang dieses Modells der theoretischen Rauschleistungsdichte Sg(f) am
Widerstand entspricht. Das Problem besteht darin, dass unter SIMULINK nur abgetastete
Rauschquellen zur Verfiigung stehen. Das bedeutet, dass die Rauschleistung auf die durch
die Abtastrate vorgegebene Bandbreite verteilt werden muss, um daraus den Faktor Fg

berechnen zu konnen.

var - FIQ% = O'ZFIZ% = PR = SRBWS[M (5755)
var = 1 (5.7.56)

= Fr = /SrBWgsiu (5757)

Fiir die Simulation wurde eine Bandbreite von BWgry, = 10M H z gewahlt. Sie liegt damit
signifikant oberhalb der Systembandbreite, aber nicht so hoch, um die Simulation zu stark
zu verzogern. Das Ergebnis der Simulation bestétigt das Ergebnis der theoretischen Be-

rechnung. Das Widerstandsrauschen hat kaum einen Einfluss auf den SNR des Systems.

SNDR = 14,7343dB (5.7.58)
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5.7.6.2 Rauschen des ersten Integrators

An einem SC-Integrator gibt es drei wichtige Rauschquellen. Das Abtastrauschen beim
Abtasten der Eingangsspannung, das Abtastrauschen in der Ladungstransferphase und
das Verstéarkerrauschen.

Das Abtastrauschen am FEingang lasst sich durch die in Abbildung 5.54 dargestellte Er-
satzschaltung modellieren. Der Schalttransistor wird darin durch eine Rauschquelle Uy

und einen Widerstand Rg nachgebildet [17].

U, () =T

Abbildung 5.54: Ersatzschaltung fiir das Abtastrauschen am Eingang

Das Rauschen des Widerstandes wird durch den Tiefpassfilter aus Rg und Cg bandbe-
grenzt. Beim Abschalten des Transistors wird dann die gesamte Rauschleistung Pygg ins
Basisband gemischt. Zur Berechnung dieser Leistung wird zuerst die dquivalente Rausch-
bandbreite fgq fiir Systeme mit einer Polstelle und weilem Rauschen hergeleitet [35]. Dazu
wird das Integral iiber dem Produkt aus der Rauschleistungsdichte Sy und der Ubertra-

gungsfunktion H eines Systems mit einer Polstelle gleich dem Produkt von Sy und der
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dquivalenten Bandbreite frg gesetzt und nach fgq aufgeldst:

Sxfro = [ IH(DPSNdf (5.7.59)
©

Snfoo = /0 e L Sudf (5.7.60)
©

- 7.

JEQ /O 1+(fc (5.7.61)

feo = [arctan(fi)] [20] (5.7.62)

feq = fGE (5.7.63)

Mit Hilfe von fgq lésst sich nun Pygg berechnen:

1

P, = 4KkTR 5.7.64

NSE 52 QWRSCS ( )
kT

Pyvsg = — (5.7.65)
Cs

Da der erste Integrator zwei Eingénge besitzt und es sich um eine differenzielle SC-
Schaltung handelt, vervierfacht sich dieser Wert. Die Kapazitit hat eine Groflie von Cg =
0, 5pF'. Daraus lésst sich nun die gesamte durch das Sampling der Eingangsspannung her-

vorgerufene Rauschleistung Pyspg am ersten Integrator ermitteln:

4kT

Im néchsten Schritt wird das Abtastrauschen in der Ladungstransferphase berechnet. Dazu
wird das in Abbildung 5.55 dargestellte Ersatzschaltbild verwendet [17]. Da der verwendete
OTA eine relativ hohe Verstiarkung besitzt, wird angenommen, dass der Ausgangswider-
stand Ropr unendlich grofl ist. Fiir die Berechnung der Ubertragungsfunktion kann er
deshalb vernachldssigt werden. Rg ist hingegen relativ klein und wird deshalb fiir die

Berechnung 0 gesetzt:

0 = (UN + UD)C,sS + (UOUT + UD)C[S (5767)
9mUp = (Uour + Up)Crs + UourCrs (5.7.68)
1—s<
Uour _ _Cs gm___ (5.7.69)
UN C[ CS+CL+CLTS
I+s—7 —
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Rg Cg C
] o o o
7 NR -
uNl <> Up gmuDT out | ¢, Uout

Abbildung 5.55: Ersatzschaltung fiir das Abtastrauschen in der Ladungstransferphase

Das Ergebnis zeigt, dass die Ubertragungsfunktion sowohl eine Pol- als auch eine Nullstel-
le besitzt. Dabei ist zu beachten, dass die Abtastkapazititen in der Ladungstransferphase
parallel geschaltet sind und sich der Wert fiir C's deshalb verdoppelt. Die Gesamtkapaziti-

ten sind aber in etwa gleich grof3, so dass sich Pol- und Nullstelle gegenseitig aufheben:

C; = bpF (5.7.70)
C

Cs+Cp + CL?S = 2.0,5pF +3pF +0,1-3pF = 4,3pF (5.7.71)
I

Die Bandbegrenzung erfolgt also auch in der Ladungstransferphase durch den aus Rg und
Cs gebildeten Tiefpass am Eingang. Damit ldsst sich nun die gesamte durch das Abtasten
in der Ladungstransferphase hervorgerufene Rauschleistung Pygsrc am ersten Integrator
ermitteln. Das Ergebnis zeigt, dass dieser Rauschanteil wesentlich kleiner ist, als das durch
das Abtasten am Eingang hervorgerufene Rauschen:

2kT

— .72
3 (5.7.72)

Pysra

Die letzte Rauschquelle am ersten Integrator, deren Einfluss berechnet werden muss, ist der
Verstérker. Dabei lassen sich zwei Mechanismen unterscheiden, das 1/f-Rauschen und das
thermische Rauschen. Zur Unterdriickung des Offsets und des 1/f-Rauschens wurde die
SC-Schaltung mit einer Offsetkompensation durch Spannungsaddition ausgestattet [36].
Mit Hilfe dieser Kompensation wird das 1/f-Rauschen praktisch vollstandig unterdriickt
und kann bei dieser Berechnung deshalb vernachléssigt werden. Abbildung 5.56 zeigt die
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5.7 Nichtideale Schaltungseigenschaften

Ersatzschaltung zur Berechnung der Ubertragungsfunktion des Verstirkerrauschens zum

Ausgang. Der Ausgangswiderstand Royr wird fiir die Berechnung wieder vernachléssigt:

0 = (UD — UN)Css + (UOUT — UN + UD)C[S (5773)
9mUp = (Uovr —Un +Up)Crs + UourCrs (5.7.74)
Uour Cs 1
= = (1+— 5.7.75
UN ( + C]) SCerCLJrCL%‘Ig ( )
gm

Das thermische Rauschen eines OTA wird hauptséchlich von seinen beiden Eingangstran-

Cs ¢
R —
Up gmud out ¢ YouT
o
UNl \J
@ @ @

Abbildung 5.56: Ersatzschaltung fiir das Verstédrkerrauschen

sistoren bestimmt. Der Einfluss der restlichen Transistoren wird durch einen Komplexitéts-
faktor Cxonpr = 2 einbezogen. Der excess noise factor wurde fiir die verwendete 0, 8pum-
Technologie mit 1,5 abgeschétzt, da es sich nicht um Kurzkanaltransistoren handelt. Unter
diesen Randbedingungen ergibt sich der folgende Zusammenhang fiir die eingangsbezogene
Rauschleistungsdichte Syap eines OTA, bei dem sich die Eingangstransitoren in strong

inversion befinden [36]:

8kT

Mit Hilfe der dquivalenten Bandbreite kann daraus die eingangsbezogene Rauschleistung
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Px g berechnet werden:

Im

wg = 5.7.77
¢ Cs+CL+ OLg—f ( )

wg T 1 gm
= Co=— 5.7.78
R T R R G RGN e (5:1.78)
Pxap = Snafeq (5.7.79)

1,5 - 8kT
Pnap = : = (5.7.80)
3(05 +CrL+ OLc—i)

Pyxap = 3,85-107°V? (5.7.81)

Unter Beriicksichtigung des Verstirkungsfaktors aus der Ubertragungsfunktion lisst sich
nun die durch den Verstéirker hervorgerufene Rauschleistung Pya;yr am Ausgang des

ersten Integrators berechnen:

Pyaint = (1+ E)2PNAE (5.7.82)
Csy  1,5-8kT

P A 5.7.83

vamve = U G e e T C.%) (5.7.83)

Um die Rauschleistung auf den Eingang des Integrators zu beziehen, wird sie durch das
Quadrat der Signalverstarkung geteilt:

(1+8)?  1,5-8kT
(g—f)g 3(05 +CL + OLg—f)

Pnainte (5.7.84)

Nun kann die durch den ersten Integrator am Ausgang des SDM erzeugte Rauschleistung
Pxin71 berechnet werden. Dazu werden die verschiedenen Rauschanteile addiert und mit
dem Quadrat des Skalierungsfaktors aus der Ubertragungsfunktion vom Eingang des Inte-
grators zum Ausgang des SDM multipliziert. Um die Unterdriickung der hochfrequenten

Rauschanteile durch den Digitalfilter in die Berechnung einzubeziehen, wird die Leistung

mit einem zusétzlichen Faktor {‘_]X multipliziert:
TRCR
Pyint1 = (QTW)2 ' ";—N - (Pnsec + Pysca + Pyvainte) (5.7.85)
A

Damit lasst sich nun der neue SNR des Systems berechnen:

Ps
SNR = 5.7.86
Pos + Pr + Prnm ( )
SNR = 22,3059dB (5.7.87)
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5.7 Nichtideale Schaltungseigenschaften

Das Ergebnis zeigt, dass das Rauschen des ersten Integrators einen nicht zu vernach-
lassigenden Einfluss auf den SNR hat. Der SNR ist jedoch immer noch weit von dem
Mindestwert von 6dB entfernt, so dass die Spezifikation sicher erfiillt wird. Den grofiten
Anteil an der Rauschleistung des ersten Integrators hat dabei der Verstérker.

Um den Einfluss des Rauschens des ersten Integrators in der Systemsimulation zu model-
lieren, wird am Eingang des Integrators eine normalverteilte Zufallszahl mit einer Varianz

von 1 addiert, welche mit einem Faktor Fjy7; multipliziert wird [32]:

var - Fiyry = 0*Fiyp = Pysee + Pysie + Pyainrs (5.7.88)
var = 1 (5.7.89)
= Finr1 = V/Pysec + Pysie + Pyvainte (5.7.90)

Die Simulation hat folgenden SNDR geliefert:

SNDR = 14,3760dB (5.7.91)

Das Simulationsergebnis zeigt genau wie die theoretische Berechnung, dass das Rauschen
des ersten Integrators einen kleinen Einfluss auf den SNDR hat. Die Spezifikation wird

aber weiterhin erfiillt.

5.7.6.3 Rauschen des zweiten Integrators

An Hand der Ubertragungsfunktion kann man erkennen, dass das Rauschen des zweiten
Integrators mit einem Filter erster Ordnung geformt wird. Das bedeutet, dass sein Ein-
fluss wesentlich geringer ist als der des ersten Integrators. In der theoretischen Berechnung
wird das Rauschen des zweiten Integrators deshalb vernachléssigt. Um diesen Effekt nach-
zuweisen, wird in der Systemsimulation auch am zweiten Integrator eine Rauschquelle

eingebaut.
SNDR = 14,8727dB (5.7.92)

Das Simulationsergebnis bestétigt die theoretische Vorhersage, dass das Rauschen des

zweiten Integrators kaum Einfluss auf den SNDR hat.
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5 Systementwurf

5.7.7 Rauschen in der PLL

Da die SC-Schaltung eine Spitzenwertabtastung durchfiihrt und das Signal in diesem
Punkt den Anstieg 0 hat, ist der Jittereinfluss der PLL in erster Néherung vernachlés-
sighar. Ausserdem ist er auch theoretisch sehr schwer herzuleiten. Aus diesem Grund
wird der Einfluss nur in der Systemsimulation iiberpriift. Dazu wird das Rauschen des
Stromquellenwiderstandes und das Rauschen des groflen Widerstandes im Loopfilter in
die Simulation einbezogen. Das Rauschen des Stromquellenwiderstandes lésst sich einfach
als additive Spannung am FEingang des VCO modellieren. Beim Loopfilterwiderstand ist
es etwas komplizierter, da das Rauschen gefiltert wird. Die entsprechende Ersatzschaltung

ist in Abbildung 5.57 dargestellt.

UNl <> Yout

Abbildung 5.57: Ersatzschaltung fiir das Rauschen des Loopfilterwiderstandes

Uour 1

UN N R1025 + 01%02

(5.7.93)

Inklusive dieser Rauschquellen ergibt sich im Ergebnis der Simulation fiir das Gesamtsys-

tem der folgende SNDR:
SNDR = 12,9651dB (5.7.94)

Das Ergebnis zeigt, dass das Rauschen der PLL durchaus Einfluss auf das Systemverhalten

hat. Es fiihrt jedoch nicht dazu, dass die Spezifikation nicht eingehalten wird.
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5.7 Nichtideale Schaltungseigenschaften

Am Ende des Systementwurfs wird die Genauigkeit des Systems noch einmal tiberpriift,
indem die gefilterten Ausgangswerte des Systems Uppryg fiir 6mm und 6, 06mm vergli-
chen werden. Das Ergebnis, welches in Abbildung 5.58 dargestellt ist, zeigt, dass es keine
durch Rauschen verursachte Uberlappung gibt. Das heift, dass diese Targetabstinde klar

voneinander unterschieden werden konnen.

—d=6mm
—d=6.06mm |
0'3030 0.02 0.04 0.06 0.08 0.1 0.12

Zeit/s

Abbildung 5.58: Vergleich der gefilterten Ausgangspannungen des Systems Upprrrr bei

verschiedenen Targetabstéinden unter Einbeziehung aller Rauschquellen
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6 Schaltungsentwurf

Die Schaltungen wurden in der LO8-Technologie des IMS gebaut. Dabei handelt es sich
um eine 0, 8um-CMOS-Technologie mit 3 Metallebenen und einer Polysiliziumebene. In
der Technologie sind sowohl lineare Kondensatoren als auch Hochvolttransistoren und
EEPROMs realisierbar. Aus diesem Grund ist die Technologie sehr gut fiir die Entwicklung

von Produkten im Bereich der Automatisierungstechnik geeignet.

6.1 Schaltungsentwurf des Oszillators

In Abbildung 6.1 ist die Schaltung des Oszillators abgebildet. Um eine moglichst hohe
Storunterdriickung zu erhalten, wurde eine voll differenzielle Konfiguration ausgewéhlt.
Den Kern der Schaltung bildet die Briickenschaltung aus den Transistoren T1 bis T4. Sie
haben die Aufgabe, den Tailstrom I;5 phasenrichtig in den Schwingkreis einzuspeisen.
Der Tailstrom muss sehr genau und moglichst unabhéngig von der Schwingungsamplitude
sein. Aus diesem Grund wurde ein Kaskodenstromspiegel (T5-T8) mit einem zusétzlichen
»gain-boosting*-Verstiarker GB1 verwendet [43]. Dieser Stromspiegel sorgt dafiir, dass der
eingespeiste Referenzstrom um den Faktor 10 erhoht und mit einem sehr hohen Ausgangs-
widerstand in den Schwingkreis eingespeist wird. Auf der Versorgungsspannungsseite gibt
es eine entsprechende Stromquelle aus den PMOS-Transistoren T9 und T10 sowie dem
, gain-boosting“-Verstiarker GB2. Die Gatespannung des Stromquellentransistors T9 wird
dabei durch die Common-Mode-Feedback-Schaltung CMFB so geregelt, dass die Gleich-
taktspannung an den Punkten SENSP und SENSN gleich der Spannung Ug; ist. Zusétz-

lich zur normalen Briickenschaltung gibt es noch einen Dummy-Pfad aus den Transistoren
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6.1 Schaltungsentwurf des Oszillators

T11 und T12. Der SDM sorgt dafiir, dass die Einspeisung des Tailstromes in den Schwing-
kreis in Abhéangigkeit des Komparatorausgangs an- und abgeschaltet wird. Um dafiir zu
sorgen, dass der Regelkreis fiir die PMOS-Stromquelle wihrend des Abschaltens weiter
lauft und um zu verhindern, dass es beim Einschalten Verzogerungen gibt, wird der Strom
wéhrend der Abschaltphase durch den Dummy-Pfad geleitet. Der Verstarker A1l arbeitet
als Komparator und stellt die zweite Stufe des Oszillators dar. In der digitalen Steuerein-
heit wird der Ausgang des Komparators mit dem Ausgang des SDM verkniipft und die
Steuersignale fiir die Transistoren T1-T4, T11 und T12 werden erzeugt.

‘T9

GB2 4{ T10
U o

BIAS2 DUMMY PFAD
e SENSP
CMFB|——e SENSN |NN2.—{ T3 Ta }—olNNl T12 }—.DN
—e Ugy SENSP SENSOR SENSN

UBIASl'—{ T7
SENSP . eINP1
_ eINN1

SENS DIGITALE |___¢INP2
STEUERUNG—e INN2

\ \ M —eDP
T5 | | OUTSD DN

Abbildung 6.1: Schaltung des Oszillators

In Abbildung 6.2 ist die CMFB-Schaltung des Oszillators dargestellt [36]. Uber die Sour-

cefolger T1-R1 und T2-R2 werden die Spannungen an den Anschliissen des Schwingkreises
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6 Schaltungsentwurf

SENSP und SENSN in einen proportionalen Strom umgewandelt. Diese Strome werden am
Knoten K addiert, um das Common-Mode-Signal zu erhalten. Dieser Strom wird anschlie-
Bend mit Hilfe des Stromspiegels T4-T5 in den Ausgangszweig gespiegelt und gleichzeitig
halbiert. Dort wird er mit einem Referenzstrom verglichen, der mit Hilfe der Sollspan-
nung Ugps und dem Sourcefolger T3-R3 gebildet wurde, so dass eine Ausgangsspannung
zur Ansteuerung der PMOS-Stromquelle im Oszillator entsteht. Bei den Transistoren T1-
T3 handelt es sich um ,,depletion“-NMOS-Transistoren. Dadurch erreicht man einen sehr
groflen Aussteuerbereich am Ostzillator, ohne dass die CMFB-Schaltung in die Begrenzung
gerit. Das Konzept bietet einige Vorteile im Vergleich zu anderen Schaltungen. Im Ver-
gleich zu einem CMFB mit Widerstandsteiler am Eingang wird der Schwingkreis bei dieser
Schaltung nicht resistiv belastet. Das ist bei dieser Applikation besonders wichtig, da die
Information iiber den Targetabstand im Dampfungswiderstand steckt. Die Sourcefolger
aus ,depletion“-Transistoren und Widerstdnden sorgen wiederum dafiir, dass die Schal-
tung auch mit sehr niedrigen Eingangsspannungen noch linear arbeiten kann. Mit Hilfe
der Widerstédnde kann aulerdem die Verstarkung des CMFB-Regelkreises so beeinflusst

werden, dass das System stabil ist.

o——— o OUT

SENSP.—{ [Tl @ }—. SENSN @ }—o Uep
Jo O Oe

Abbildung 6.2: CMFB-Schaltung des Oszillators

In Abbildung 6.3 ist die Schaltung des Verstéarkers A1l dargestellt, der als zweite Stufe des

Ostzillators verwendet wird. Es handelt sich dabei um einen , single-ended-folded-cascode®-
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6.1 Schaltungsentwurf des Oszillators

Verstarker [36]. Diese Struktur wurde ausgewihlt, da sie eine relativ hohe Verstiarkung
bietet und sehr einfach durch eine externe Lastkapazitit kompensiert werden kann. Das
ist wichtig, da der Verstédrker in anderen Schaltungsteilen auch riickgekoppelt verwendet

wird und nicht wie hier als Komparator.

:ZLE } T14 T9 }—"—{]T:O

.

i

l Ugjas1®*

I INP '—{ T1 T2 }—' INN
BIAS ouT

Ugjas2®

Abbildung 6.3: ,single-ended-folded-cascode“-Verstérker

In den Abbildungen 6.4 und 6.5 sind die ,, gain-boosting“-Verstéirker GB1 und GB2 dar-
gestellt. Es handelt sich um einfache OTA-Strukturen. Thr Vorteil besteht darin, dass sie
sehr einfach zu bauen sind und bis auf den Biasstrom keine zusétzlichen Stréme oder
Spannungen benotigen. Auflerdem verhalten sie sich in erster Ndherung wie ein einpoliges
System und lassen sich somit einfach durch eine Lastkapazitéit kompensieren. Da die Ein-
gangsspannungen der Verstirker jeweils sehr nahe an den Versorgungsspannungen liegen,
wurde GB1 mit einer PMOS- und GB2 mit einer NMOS-Eingangsstufe ausgefiihrt. Au-
Berdem léasst sich mit dieser Struktur der benéttigte Arbeitspunkt realisieren, was mit einer
einfachen Differenzstufe nicht moglich ist, da die Ausgangsspannung bei GB1 wesentlich
groffer und bei GB2 wesentlich kleiner als die Eingangsspannung ist.

In Abbildung 6.6 sind die Ergebnisse einer Simulation der Oszillatorschaltung im Ge-
samtsystem dargestellt. Die Spannung an den Punkten SENSP und SENSN zeigt die
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IBIAS INN '—{ T1 T2 }—' INP &—oOuT

75| IRE T4 6
by TR

Abbildung 6.4: ,Gain-Boosting“-Verstéirker GB1

INN '—{ T1 T2 }—' INP &—o0uUT

Abbildung 6.5: ,,Gain-Boosting“-Verstirker GB2
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6.2 Schaltungsentwurf SDM

differenzielle sinusférmige Aussteuerung am Schwingkreis. Wenn der SDM eine 1 liefert
(Uourspm = 5V'), wird der Tailstrom phasenrichtig in den Schwingkreis eingespeist (INP1
und INP2). Fiir den Fall, dass der Ausgang des SDM 0 ist (Upyrspm = 0V), flieit der
Strom durch den Dummy-Pfad (DP = 5V).

6.5 °: SDMOUT

4o
>
Z 20
2.0
g ©: DP
. R N
40
>
Z 20
oo L. L.
6o v INP2
40
>
Z 20
2.0
6g a1 INPT
4o
>
Z 20
9.0
i SENSN
sg s SENSP
2 25 \\‘AHP///'/’/\\\\\-\A:i:::::>>\\\\\-\‘ﬂk, ,///~/"*'«\\\///\\\\\\\444///////\////~«~4w;\\\\\\
9.0
2800 2824 2870 2860 2880 2900

time (s )

Abbildung 6.6: Simulationsergebnisse am Oszillator

6.2 Schaltungsentwurf SDM

Der SDM wurde als voll differentielle SC-Schaltung ausgefiihrt. Die SC-Schaltung hat
den Vorteil, dass sich Spitzenwertabtastung, Sollwertsubtraktion und Integration in einem
Block durchfiihren lassen. Die voll differenzielle Anordnung erhoht die Unempfindlichkeit
gegeniiber Storungen. In Abbildung 6.7 ist die Schaltung des SDM dargestellt.
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ERSTER INTEGRATOR 2 Cq ZWEITER INTEGRATOR KOMPARATOR
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Abbildung 6.7: Gesamtschaltung des SDM

Die SC-Schaltung wird mit den beiden nicht {iberlappenden Takten 1 und 2 angesteuert.
An den Punkten SENSP und SENSN wird der Oszillator angeschlossen. Mit Hilfe der
Kapazitit C; wird die Spitzenwertabtastung durchgefiihrt. Da die SC-Schaltung mit der
doppelten Frequenz des Ostzillators betrieben wird, treten zwischen den Punkten SENSP
und SENSN sowohl positive als auch negative Spannungen auf. Die Takte 1P und 1N sor-
gen dafiir, dass die Eingangsspannung immer mit dem richtigen Vorzeichen aufintegriert
wird. Der Sollwert wird mit Hilfe der Referenzspannungen VREFP und VREFN sowie des
Verhiltnisses Cy/C3 eingestellt. Wihrend der Samplingphase 1 wird am ersten Verstéirker
ein jautozeroing* durchgefiihrt [36]. Dabei wird der Verstérker voll gegengekoppelt und
das Offset und niederfrequentes Rauschen werden auf den Kapazititen Copp gespeichert.
Wihrend der Ladungstransferphase 2 werden die Kapazitidten Copp mit umgekehrter Po-
lung in den Verstirkereingang geschaltet, so dass die Offsetspannung abgezogen wird. Der
zweite Integrator wird invertiert angesteuert. Das bedeutet, wihrend der Ladungstransfer-
phase 2 des ersten Integrators werden am zweiten Integrator ,autozeroing* und Sampling
durchgefiihrt. In Phase 1 erfolgt dann der Ladungstransfer am 2. Integrator sowie der
Vergleich am getakteten Komparator.

In Abbildung 6.8 ist die Schaltung der Verstérker dargestellt. Es handelt sich um einen
,Fully-Differential-Folded-Cascode“-Verstéarker. Die Biasspannungen fiir die Kaskodetran-
sistoren T5-T8 werden von auen zugefiithrt. Aulerdem besitzt der Verstérker eine externe
SC-CMFB-Schaltung, die die Transistoren T3 und T4 ansteuert, um die Ausgangsgleich-

taktspannung einzustellen.
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Abbildung 6.8: Fully-Differential-Folded-Cascode-Verstérker

Die Verstarker miissen die in Abschnitt 5.7 erarbeiteten Spezifikationswerte beziiglich Ver-

starkung, Slew-Rate, Bandbreite und Rauschen erfiillen.

Zuerst wird der Tailstrom I7 bestimmt, der notig ist, um die Anforderungen an Slew-

Rate SR und Bandbreite GBW zu erfiillen. Um den minimalen Strom abzuschétzen, der

notig ist, um die Anforderungen an die Bandbreite zu erfiillen, wird eine ,,worst-case“-

Abschétzung durchgefiihrt. Die maximale Steilheit g, bei einem bestimmten Strom er-

reicht ein MOS-Transistor im ,,weak-inversion“-Bereich. Die Bandbreite eines OTA héngt

wiederum von der Steilheit und der dquivalenten Kapazitit Crg ab. Aus diesen Zusam-

menhéngen lédsst sich der Mindeststrom fiir eine bestimmte Bandbreite bestimmen. Fiir
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den ,weak-inversion-slope-factor wurde der ,,worst-case“-Wert n = 3 gewéahlt [36]:

GBW = Im 36 (6.2.1)
CEQ
Cs
Crg = Cs+Cr+Crgy (6.2.2)
I
It
by = —————[44 6.2.3
9 o 4] (6.2.3)
Ir = 20MHz-5,6pF-2-3-25mV (6.2.5)
Ir = 16,8uA (6.2.6)

Aus der Spezifikation fiir die Slew-Rate ldsst sich ebenfalls ein minimaler Wert fiir den

Tailstrom ableiten:
I

SR = —— 6.2.7
CrL+Cy ( )
|4
Ir = 10— - 8pF (6.2.8)
LS
I = 80uA (6.2.9)

Der Vergleich der Werte zeigt, dass der Tailstrom mindestens 80 A grofl sein muss, um
die Spezifikation zu erfiillen. Um einen sicheren Entwurf zu erhalten, wurde ein Wert von
I = 200p1A ausgewihlt. Uber die Transistoren T9 und T10 wird auerdem ein Strom von
1204 A in die Ausgangszweige eingespeist.

Im néchsten Schritt wird das W/L-Verhéltnis der Eingangstransistoren bestimmt. Bei
einem Strom von 100 A, der in jedem Eingangstransistor flief3t, befindet sich der Transistor
mit hoher Wahrscheinlichkeit in , strong-inversion“. Aus diesem Grund wird die Gleichung

fiir Transistoren in ,strong-inversion“ und ,saturation® fiir die Berechnung ausgewéhlt:

1 w
Ip = SmCox—(Vas — Vin)?[35] (6.2.10)
w g>
- = —n 6.2.11
L 2Ipp,Cox ( )
gn = GBW -Cro (6.2.12)
20MH z - F)?
W _ (20MHz-56pF) (6.2.13)
L 2 100pA - 34 A/ V2
w
— = 1,84 2.14
7 ,8 (6.2.14)
(6.2.15)
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Nach der Berechnung wiirde ein minimales W /L-Verhéltnis von 2 ausreichen, um die Spe-
zifikation fiir die Bandbreite zu erfiillen. Um jedoch ausreichend Reserve bei Bandbreite
und Verstidrkung zu erhalten, wurde ein Verhiltnis von 267 gewéhlt. Dadurch bietet sich
die Moglichkeit, durch eine einfache Erhohung der Lastkapazitéit das Verstédrkerrauschen
zu verringern, ohne die Spezifikation fiir die Bandbreite zu verletzen. Groflere Transistoren
haben auflerdem den Vorteil, dass sie eher im Bereich der ,moderate- oder sogar ,,weak-
inversion“ arbeiten, was die Rauscheigenschaften verbessert.

In Abbildung 6.9 sind der Amplituden- und Phasenfrequenzgang des Verstérkers darge-
stellt. Die Ergebnisse dieser Simulation wurden in Tabelle 6.1 zusammengefasst. Sie zeigen,
dass der Verstérker die in Abschnitt 5.7 erarbeitete Spezifikation erfiillt. Nur das Rauschen
ist etwas grofler als der Wert, der in den Systemsimulationen verwendet wurde. Das liegt
daran, dass in der AC-Simulation, mit der diese Ergebnisse ermittelt wurden, das 1/f-

Rauschen nicht eliminiert werden konnte.

GBW 37, 1MHz
PM 69,76°

GM 17,28dB

Ag 84,58dB
GBW 37 3MHz
Pnag 6,701e-9 V2
SR 32V /us

Tabelle 6.1: Simulationsergebnisse fiir den Verstérker

159



6 Schaltungsentwurf

gop = Phase
~100 I i e |
> 200
o
—300
N
—400
100 12 Magnitude
80.0 D —
60.0
. 400
fas}
©
— 200
.00
-20.0
—-40.0 -
1 10 100 K 10K 100K ™ 19M 100M 1G 106G

freq ((Hz )

Abbildung 6.9: Amplituden- und Phasenfrequenzgang des Verstéirkers

In Abbildung 6.10 ist die CMFB-Schaltung dargestellt, die ebenfalls in SC-Technik ausge-
fithrt wurde. Die Schaltung regelt die Mittenspannung des Verstérkers auf die Spannung
Ucar, welche bei 2,5V liegt. Die Spannung Ugyas liegt etwa im Bereich der ,,threshold“-
Spannung eines Transistors und beschleunigt das Einschwingen.

Abbildung 6.11 zeigt den Komparator des SDM. Es handelt sich dabei um einen soge-

CMFB

1 2 I 2 1
Uglas® — T T —oUpjas
1 2 2 1
Ucm @— —oUcpm
INP INN

Abbildung 6.10: CMFB-Schaltung des Verstéarkers
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6.2 Schaltungsentwurf SDM

nannten ,regenerative-comparator [17] mit einer zusétzlichen Strombegrenzung durch die
Tailstromquelle T12. Wenn das Taktsignal CLK 1 ist, wird der Komparator ,ausgelost”
und entscheidet sich. Dabei sorgt die Mitkopplung durch die Inverter T3-T7 und T4-T8
dafiir, dass auch bei sehr niedrigen Eingangsdifferenzspannungen ein grofler Ausgangspe-
gel entsteht. Wenn CLK 0 ist, wird der Komparator zuriickgesetzt und beide Ausginge
gehen auf 1. Wahrend dieser Phase wird das Ergebnis der vorherigen Entscheidung durch
ein nachgeschaltetes RS-Flipflop aus zwei NAND-Gattern gespeichert [45].

& OUTN

_'
e |
L
1
Vo |
N
R0

OuTP

Abbildung 6.11: Schaltung des getakteten Komparators

In Abbildung 6.12 ist das Simulationsergebnis nach dem Einschalten des Systems darge-
stellt. Die Abbildung zeigt die differenzielle Schwingung am Oszillator sowie die differen-

ziellen Ausgangsspannungen am ersten und zweiten Integrator des SDM.
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Abbildung 6.12: Simulationsergebnis des Gesamtsystems mit SDM

6.3 Schaltungsentwurf PLL

Der Phasen-Frequenz-Detektor PFD besteht aus zwei D-Flipflops DFF, einem NAND-
Gatter, einem Schmitt-Trigger ST und einem Inverter [35]. Die Schaltung des PFD ist in
Abbildung 6.13 dargestellt. Die Dateneingénge der DFF sind an die Versorgungsspannung
angeschlossen, so dass immer eine 1 anliegt. An einer Flanke der Eingangssignale IN1
und IN2 entsteht ein Puls am Ausgang des jeweiligen DFF, der die CP ansteuert. Wenn
beide DFF-Ausgénge eine 1 liefern, schaltet das NAND-Gatter um und die DFF werden
zuriickgesetzt. Je nachdem, ob die Flanke von IN1 oder IN2 zuerst kommt, entsteht somit
ein positiver oder negativer Steuerpuls fiir die CP. Der Schmitt-Trigger und der Inverter

haben die Aufgabe, einen sauberen Riicksetzimpuls in der richtigen Polaritéit zu erzeu-
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6.3 Schaltungsentwurf PLL

gen. Die Verzogerung durch die beiden Gatter sorgt auflerdem dafiir, dass das sogenannte

~dead-zone“ Problem gelost wird [35].

RN

DFF
D ® OUTIN
RN

QN
o OUT1
—a &
o OUT2
IN2e—>cLK Q

INle—>CLK Q
D QN ¢ OUT2N
DFF

Abbildung 6.13: Schaltung des PFD

Abbildung 6.14 zeigt die CP. Sie besteht im Wesentlichen aus den zwei Cascode-Strom-
quellen, deren Ausgangsstrom von einem Eingangsstrom Igrss abgeleitet wird. In Ab-
héngigkeit von den Steuerpulsen 1 und 2, die vom PFD geliefert werden, wird ein Strom
durch den Ausgang OUT in den Loopfilter LPF eingespeist oder aus ihm herausgezogen.
Um zu verhindern, dass es beim Einschalten der Stromquellen Verzogerungen gibt und
dass grofe kapazitive Strome flieBen, werden die Stromquellen nicht abgeschaltet, sondern
ihr Ausgangsstrom in den Ausgang eines Verstéirkers A umgeleitet, welcher der Spannung
am LPF folgt. Der verwendete Verstiarker A entspricht dem in Abbildung 6.3 vorgestellten
»Single-Ended-Folded-Cascode“-OTA.

In Abbildung 6.15 ist die VCO-Schaltung dargestellt. Am Eingang des VCO befindet sich
eine Stromquelle aus dem Verstéirker Al, dem Transistor T11 und dem Widerstand R,
welche die Spannung am LPF in einen dquivalenten Strom umwandelt. Ahnlich wie in der
CP wird dieser Strom dann iiber zwei Cascode-Stromquellen (T10, T14 und T2, T4) in die
Integrationskapazitdten C3-C6 eingespeist. Die Spannung an den Integrationskapazitiaten
wird dann an einem Prézisions-Schmitt-Trigger mit einer oberen und unteren Schwelle
(Upras2 und Upgrasy) verglichen. Der Prazisions-Schmitt-Trigger besteht aus den beiden
Verstarkern A3 und A4, die als Komparatoren verwendet werden, sowie aus zwei normalen

Schmitt-Triggern und NAND-Gattern [46]. In Abhéngigkeit des Schmitt-Trigger-Ausgangs

163



6 Schaltungsentwurf

Abbildung 6.14: Schaltung der Charge-Pump

werden die Stromquellen umgeschaltet, so dass an den Integrationskapazitdten ein sége-
zahnformiges Signal entsteht, dessen Frequenz abhéngig von der Eingangsspannung ist.
Ahnlich wie bei der CP werden die Stromquellen hier auch nicht abgeschaltet, sondern ih-
re Ausginge umgeleitet, so dass beim Einschalten keine zusétzliche Verzogerung entsteht.
Dazu wird der Verstédrker A2 verwendet. Mit Hilfe der Schalter T5-T7 kann die Grofle der
Integrationskapazitiat programmiert werden. Damit wird die VCO-Verstiarkung so verén-
dert, dass die PLL bei der gewiinschten Arbeitsfrequenz stabil arbeitet. Die verwendeten

Verstarker A1-A4 entsprechen alle dem in Abbildung 6.3 gezeigten ,, Single-Ended-Folded-
Cascode“-OTA.
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Abbildung 6.15: VCO-Schaltung

Abbildung 6.16 zeigt den Taktteiler der PLL. Er besteht aus zwei flankengetriggerten T-

Flipflops mit einem Reseteingang.

Q—e0OUT2

Q T
INe— > T ON

QN RN
RN 1 T
I RESET

RESET ouT

Abbildung 6.16: Taktteiler

In Abbildung 6.17 ist das Simulationsergebnis fiir die Spannung am LPF nach dem Ein-
schalten des Systems dargestellt. Abbildung 6.18 zeigt das Eingangssignal sowie das Aus-
gangssignal der PLL, welches die doppelte Frequenz des Eingangsignals besitzt, und die

sdgezahnférmige Schwingung im VCO.
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Abbildung 6.18: Simulationsergebnisse der PLL

26@u

167



6 Schaltungsentwurf

6.4 Layout

In Abbildung 6.19 ist ein Chipfoto der Schaltung dargestellt und Abbildung 6.20 zeigt den
zugehorigen Floorplan. Bei dem Layout wurde besonders darauf geachtet, dass Analog-
und Digitalteil sauber voneinander getrennt sind, um Verkopplungen zu vermeiden. In der
SC-Schaltung des SDM wurde das Augenmerk auf eine sehr symmetrische Anordnung der
differentiellen Schaltung gelegt. Des Weiteren wurden Schalter, Kondensatoren und digitale
Ansteuerung so angeordnet, dass sich digitale Steuerleitungen und analoge Signalleitun-
gen niemals kreuzen. Die Kondensatoren wurden in Arrays mit Dummy-Kondensatoren
angeordnet. Um ein optimales Maching zu erzielen, wurden die Kondensatoren fiir die
verschiedenen Verstdrkungsfaktoren miteinander vermischt (centroide Anordnung). In Ta-
belle 6.2 sind die Abmessungen des gesamten IC inklusive Pads sowie die Abmessungen

des Cores angegeben.

Core 1970pum-1850um

Gesamtchip 3020um-2920um

Tabelle 6.2: Abmessungen des IC
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6.4 Layout

Abbildung 6.19: Chipfoto des IC

PLL
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Oszillator

Kondensatoren

SDM

Verstaerker

Digitalteil

BIAS

Kondensatoren
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Analog I/O

Digital I1/0
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Abbildung 6.20: Floorplan des IC
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[ Messergebnisse

7.1 Testaufbau

Zur Charakterisierung des Systems wurde der in Abbildung 7.1 dargestellte Testaufbau
verwendet. Am Eingang des IC (SENSP und SENSN) wurde ein Sensor L mit einem
Durchmesser von 12mm der Firma SICK angeschlossen, welcher fiir einen nicht biindi-
gen Einbau vorgesehen ist (IM12nb). Dieser Sensor unterscheidet sich etwas von dem
D12MM27-Sensor, der dem Modell zu Grunde liegt. Deshalb unterscheiden sich die Abso-
lutwerte in der Messung etwas von denen der Systemsimulation. Das prinzipielle Verhalten
der beiden Sensoren ist aber identisch. Parallel zum Sensor wurde eine Schwingkreiska-
pazitit C' = 2,47nF geschaltet. Als Dampfungselement wurde fiir die Messungen ein
Stahltarget mit einem Durchmesser von 27mm verwendet. Mit Hilfe einer Mikrometer-
schraube kann der Abstand zwischen Target und Sensor exakt eingestellt werden. Die Ver-
sorgungsspannungen fiir den Analogteil (VDDA), den Analogteil der PLL (VDDA_PLL)
und den Digitalteil (VDDD) wurden getrennt nach auflen gefiihrt. In diesem Testaufbau
wurden sie jedoch in den meisten Féllen aus einer gemeinsamen 5V -Quelle gespeist. Als
Spannungsquelle wurde ein E3632A von Hewlett Packard verwendet. Auch die Massean-
schliisse des Analog- (GNDA) und des Digitalteils (GNDD) wurden getrennt nach aufien
gefiithrt und auf dem Testboard verbunden. Zur Einstellung der beiden Strome Iy fiir die
Stromriickkopplung in den Oszillator und Ig;ag zur Einstellung des Arbeitspunktstromes
in den verschiedenen Schaltungsteilen wurden zwei 500k€) grole Potentiometer verwen-
det, welche zwischen die entsprechenden Eingangspins und die 5V-Versorgungsspannung

geschaltet wurden. Des Weiteren benotigt der 1C eine Mittenspannung Ugsys zur Defini-
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7.2 Erlduterung der Ergebnisse

tion der Common-Mode-Spannung im differentiellen Oszillator und in der differentiellen
SC-Schaltung des SDM sowie die Referenzspannung Ugory zur Definition der Sollampli-
tude, welche zwischen den Pins VREFP und VREFN angelegt wird. Diese drei Span-
nungen wurden ebenfalls mit E3632A-Quellen erzeugt. Zur Konfiguration und Einstellung
verschiedener Arbeitsmodi besitzt der IC 19 digitale Eingénge (DIGCTRL), die mit ei-
nem externen Pull-Down-Widerstand versehen wurden und iiber DIP-Schalter mit der
5V -Versorgungsspannung verbunden werden koénnen. Zur Erfassung der Ausgangsdaten
wurden das Ausgangssignal des SDM (Upyrspar) sowie der verdoppelte Takt (CLKOUT)
aus der PLL mit einem Logic-Analyzer 1680AD von Agilent Technologies verbunden. Mit
dem Logic-Analyzer werden bei jeder Messung 65536 Ausgangswerte aufgenommen und
in einer Datei gespeichert. Diese Datei wird anschliefend auf den PC {ibertragen und
mit einem Simulinkmodell des in Abschnitt 5.5 entworfenen Digitalfilters gefiltert, so dass
man das Ausgangssignal des Gesamtsystems erhélt. Zusétzlich befindet sich auf dem Test-
board eine Kapazitit Coypy = 100nE. Sie wird in einem bestimmten Arbeitsmodus
verwendet, bei dem der Oszillator nur ,;single-ended“ und nicht differentiell schwingt. Der
Wechselspannungskurzschluss, der durch Conypas erzeugt wird, hat den Vorteil, dass Sto-

reinkopplungen am Sensor eliminiert werden.

7.2 Erlduterung der Ergebnisse

Die Messungen wurden so durchgefiihrt, dass fiir eine bestimmte Konfiguration (Einstel-
lung am IC und Targetabstand) der Mittelwert, der Maximalwert, der Minimalwert und
die Standardabweichung der gefilterten Ausgangsspannung bestimmt wurden.

Zuerst wurde die Schwingungsamplitude Ugory, festgelegt, mit der der Oszillator arbeiten
soll. Sie sollte so grofl wie moglich sein, um den SNR zu maximieren, darf aber gleichzeitig
nicht zu grof werden, um Verzerrungen am Oszillator zu verhindern. Aus diesem Grund
wurde eine Amplitude von 3V fiir die differentielle Schwingung ausgewéhlt. Im néchsten

Schritt wurde der Referenzstrom I;y festgelegt. Dazu wurde das Target bis auf eine Ent-
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Abbildung 7.1: Testaufbau

fernung von d = 1mm an den Sensor herangefahren und der Referenzstrom so eingestellt,
dass das System die Amplitude noch regeln kann und der SDM nicht ununterbrochen ei-
ne 1 ausgibt. Das ist bei einem Referenzstrom von I;y = 35uA der Fall. Da der Strom
intern noch um den Faktor 10 vergroflert wird, werden also 35044 in den Oszillator einge-
speist. Unter diesen Bedingungen betriagt der Mittelwert des gefilterten Ausgangssignals
bei d = 1mm 0,8458V und bei d = 20mm 0,6438V. Das bedeutet, dass das System gut
ausgesteuert ist und einen moglichst grofen Signalhub liefert. Der Biasstrom Ig;a5 wurde,
wie im Entwurf vorgesehen, auf 10uA eingestellt.

Nach der Festlegung der Schwingungsamplitude und des Referenzstroms wurde die op-
timale Konfiguration des IC fiir minimales Rauschen ermittelt. Dazu wurde zuerst die
VCO-Verstarkung Ky oo in der PLL variiert, um die Einstellung fiir minimalen Jitter zu
finden. Erwartungsgemaf sind die Unterschiede gering, da das System auf Grund der Spit-
zenwertabtastung relativ unempfindlich gegeniiber Jitter ist. Bei einer Einstellung ist der
VCO jedoch nicht mehr in der Lage, der Eingangsfrequenz zu folgen, so dass das System
nicht mehr korrekt arbeitet. Als beste Einstellung erwies sich die Grundeinstellung des
VCO (G_VCO_1=0 und G_VCO_2=0) ohne zusitzliche Integrationskapazititen.

Im néchsten Schritt wurden die Eingangskapazitdten am ersten Integrator variiert. Da-
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7.2 Erlduterung der Ergebnisse

durch #ndert sich zum einen die Ubertragungskonstante Ky, welche die Stabilitit des
Regelkreises beeinflusst, zum anderen aber auch das kT'/C-Rauschen. Auch bei dieser Un-
tersuchung erwies sich das System als sehr robust. Die Unterschiede in der gemessenen
Standardabweichung betragen maximal 30%. Das Ergebnis deckt sich mit den Erwartun-
gen aus der theoretischen Untersuchung, welche gezeigt hat, dass das k7'/C-Rauschen der
Eingangskapazititen keine dominante Rolle spielt. Da bei grolen Eingangskapazititen die
Eingangsreferenzspannung gesenkt werden muss, um die gleiche Amplitude zu erhalten,
erhoht sich das Rauschen sogar etwas. Der Grund dafiir ist, dass das Rauschen der Refe-
renzspannung weniger stark geddmpft wird. Das beste Ergebnis lieferte eine Einstellung
mit 0, 5pF" sowohl fiir die Referenzspannung als auch fiir das Oszillatorsignal.

Bei den bisher beschriebenen Untersuchungen wurden, wie in Abbildung 7.1 dargestellt,
Analogteil, PLL und Digitalteil aus einer Spannungsquelle gespeist. Um den Einfluss die-
ser Verkopplung zu untersuchen, wurden die PLL und der Digitalteil jeweils aus einer
unabhéngigen Quelle versorgt. Diese Mainahme hatte jedoch keine positiven Auswirkun-
gen auf die Standardabweichung der Ausgangsspannung. Das Ergebnis ist aber ein Indiz
dafiir, dass die PSRR der einzelnen Schaltungsblocke im Analogteil ausreicht.

Des Weiteren wurde der Biasstrom Igrag von 10uA auf 15uA erhéht, um zu tiberpriifen,
ob die Bandbreite sowie die Slew-Rate der verschiedenen Verstirker und Komparatoren
ausreichend dimensioniert wurden. Auch diese Anderung hatte keinen Einfluss auf die
Standardabweichung des Systems.

Die letzte Einstellung, die iiberpriift wurde, ist die Schwingungsamplitude Ugoy . Sie wur-
de bei gleichzeitiger Halbierung des Referenzstromes auf 17, 54.A von 3V auf 1, 5V halbiert,
um den Aussteuerbereich beizubehalten. Diese Anderung hat die Standardabweichung des
Ausgangssignals ebenfalls nicht verbessert. Das bedeutet, dass eine Amplitude von 3V
noch keine Verzerrungen am Oszillator hervorruft, welche die Genauigkeit des Systems
negativ beeinflussen konnten.

Die Versuche mit verschiedenen Konfigurationen haben gezeigt, dass das System sehr ro-
bust ist und sich wie erwartet verhélt. Alle nachfolgenden Messungen wurden deshalb mit

dieser Konfiguration durchgefiihrt:

e Usorr =3V
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o ]IN = 35[LA

Igras = 10pA

VDDA=VDDD=VDDA_PLL=5V (alle Versorgungsspannungen verbunden)

Csin = Csrpr = 0, 5pF

G_VCO_1=G_VCO_2=0

Im n#chsten Schritt wurde der Ausgangswert fiir verschiedene Absténde ermittelt, um so
den Punkt zu finden, bei dem die Dampfung im Vergleich zum Wert ohne Target 1% er-
reicht hat. Da die Mikrometerschraube keine beliebig hohen Targetabstédnde zulésst und
sich der Ausgangswert bei Abstédnden grofler als d = 15mm praktisch nicht mehr dndert,
wurden die Messungen bei d = 20mm Targetabstand gestartet. Der Verlauf des Ausgangs-
wertes in Abhéngigkeit des Targetabstandes ist in Abbildung 7.2 dargestellt. Vergleicht
man den Verlauf mit dem in Abbildung 2.3 dargestellten Verlauf des Dampfungswider-
standes iiber dem Targetabstand, kann man eine sehr gute qualitative Ubereinstimmung

feststellen.
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Abbildung 7.2: Ausgangswert in Abhéngigkeit des Targetabstandes

Mit Hilfe des Ausgangswertes bei einem Targetabstand von d = 20mm lésst sich nun der

1%-Punkt berechnen:

UOUTSDMl% = UOUTSDM(QOmm)-l,Ol (7.2.1)

Uovrspmiy = 0,65 (7.2.2)

Dieser Wert wird bei einem Targetabstand zwischen d = 7mm und d = 8mm erreicht.
Zur Untersuchung der Systemgenauigkeit wurde deshalb ein Targetabstand von d = 8mm
ausgewahlt. Wird dieser Abstand mit dem entsprechenden Wert aus dem Sensormodell
verglichen (d = 6mm), ldsst sich ein Unterschied von 2mm feststellen. Das liegt daran,
dass der Sensor, welcher dem Modell zugrunde liegt, wie schon erwéhnt ein anderer ist, als
der fiir die Messungen verwendete. Das qualitative Verhalten ist jedoch identisch. Deshalb
kénnen die Messungen ohne weiteres mit den Simulationen verglichen werden. Der einzige
Unterschied besteht in den Absolutwerten.

In Abbildung 7.3 wird der Ausgangswert der Simulation mit dem Ausgangswert der Mes-
sung verglichen. In Abbildung 7.4 ist das zugehorige Spektrum am Ausgang des SDM und
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7 Messergebnisse

Abbildung 7.5 am Systemausgang nach dem Digitalfilter dargestellt. Das Ergebnis der
Simulation zeigt, dass das Rauschen in Realitdt grofler ist als in der Systemsimulation.
Das lésst sich auch an den ermittelten Standardabweichungen ablesen. Bei der Simulation
betrigt die Standardabweichung der gefilterten Ausgangsspannung Uoprrr 1,9 - 1075V
und bei der Messung 11 - 1075V,
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Abbildung 7.3: Vergleich der Ausgangsspannungen von Messung und Simulation

Um die Ursache fiir den Unterschied zu finden, wird das Rauschen des Oszillators Np,
welches im Abschnitt 5.7 vernachlassigt wurde, genauer analysiert. Dazu wurde eine so-
genannte , periodic-staedy-state“-Analyse des in Abbildung 6.1 dargestellten Oszillators
durchgefiihrt und anschliessend die Rauschleistung im Signalband berechnet, welches sich
bei 300k H z + 1k H z befindet. Der Vorteil dieser Analysemethode besteht darin, dass auch
Grofisignaleffekte beachtet werden, die dazu fiithren, dass niederfrequentes Rauschen in
das Signalband gemischt wird. Die Simulation ergab die folgende Rauschspannung No am

Oszillator:

No = 554uVrms (7.2.3)
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Abbildung 7.4: Vergleich der Spektren von Messung und Simulation nach dem Filter
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Abbildung 7.5: Vergleich der Spektren von Messung und Simulation nach dem SDM
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Die Simulation hat aulerdem gezeigt, dass das Oszillatorrauschen hauptséchlich durch das
thermische Rauschen der beiden Transistoren T4 und T5 in der CMFB-Schaltung des Os-
zillators bestimmt wird (siehe Abbildung 6.2). Die dquivalente Rauschspannung am ,,Gate“
der beiden Transistoren wird verstiarkt und dann am Transistor T9 des Oszillators wieder
in einen Strom umgewandelt (siehe Abbildung 6.1). Dieser Rauschstrom wirkt genau wie
Iy und wird im Oszillator ins Signalband gemischt. Da die CMFB-Schaltung nicht direkt
zum Signalpfad gehort, wurde ihr Einfluss beim Systementwurf vernachléssigt. Deshalb
wurde dieser Effekt erst im Rahmen der Messungen und einer genauen Schaltungsanalyse
entdeckt.

Um den Einfluss des Oszillatorrauschens auf das Ausgangssignal zu berechnen, wird das

linearisierte Modell aus Abbildung 5.50 um das Oszillatorrauschen erweitert.

1. SC-Integrator 2. SC-Integrator Komparator

Oszillator

Abbildung 7.6: Linearisiertes Modell des Systems mit Oszillatorrauschen

Aus dem in Abbildung 7.6 dargestellten Modell lédsst sich mit Hilfe der in Abschnitt 5.7

eingefithrten und iiberpriiften Néherungen eine vereinfachte Ubertragungsfunktion ablei-
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An Hand der Ubertragungsfunktion kann man erkennen, dass sich das Oszillatorrauschen
genauso auf die Ausgangsspannung auswirkt wie das Rauschen des Integrators. Damit lasst
sich nun die durch den Oszillator verursachte Rauschleistung am Ausgang berechnen:

TReCRRrer

Pyvo = (2
NO ( 4L¢

)2 - N3 (7.2.10)

Mit Hilfe dieses Wertes kann nun der SNR inklusive des Oszillatorrauschens berechnet

werden:

Pg
SNR = 7.2.11
Pos + Pr + Prnti1 + Prno ( )

SNR = 2,1414dB (7.2.12)

Vergleicht man das Ergebnis mit dem Ergebnis aus Abschnitt 5.7, ist deutlich zu erkennen,
dass sich der SNR stark verringert und das Oszillatorrauschen dominiert.

Um den Einfluss des Rauschens des Ostzillators in der Systemsimulation zu modellieren,
wird am Eingang des Integrators eine normalverteilte Zufallszahl mit einer Varianz von 1

addiert, welche mit einem Faktor Fyo multipliziert wird [32]:

var - Fapy = 0*Frp = PNO;—A (7.2.13)
N
var = 1 (7.2.14)
_ fa
= Fno = (| Prnof— (7.2.15)
I
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7 Messergebnisse

Die bei der Simulation mit Oszillatorrauschen ermittelte Standardabweichung der gefil-
terten Ausgangsspannung Uoprirr betrigt 10,8 - 107°V und entspricht damit fast exakt
dem Wert von 11 - 107°V der bei der Messung ermittelt wurde. Das Simulationsergebnis
bestétigt damit die theoretische Berechnung. Abbildung 7.7 zeigt die zeitlichen Verldufe
der gefilterten Ausgangsspannungen aus der Messung und der Simulation mit Oszillator-

rauschen.

0 0.05 0.1 U0 0.05 0.1
Zeit/s Zeit/s

Abbildung 7.7: Vergleich der Ausgangsspannungen von Messung und Simulation mit Os-

zillatorrauschen

Im néchsten Schritt wurde die Einhaltung der Spezifikation iiberpriift. Dazu wurde der
Wert bei einem Targetabstand von d = 8mm mit dem bei d = 8, 08mm verglichen, was
der geforderten Abstandsdnderung von 1% entspricht. Das Ergebnis ist in Abbildung 7.8
dargestellt. Es zeigt, dass die Spezifikation erfiillt wird. Die beiden Werte lassen sich sicher
unterscheiden. Da das System mit ausreichend Sicherheit dimensioniert wurde, hat die
Vergroflerung des Rauschens im Vergleich zur Simulation keine negativen Auswirkungen
auf die Erfiillung der Spezifikation.

Bei einer Verwendung des Systems als Ndherungsschalter wird eine Hysterese verwendet.
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7.2 Erlduterung der Ergebnisse

—Targetabstand 8mm
0.6428 — Targetabstand 8,08mm |

0 0.02 0.04 0.06 0.08 0.1 0.12
Zeit/s

Abbildung 7.8: Vergleich der Ausgangswerte bei 1% Anderung des Targetabstandes und
8mm Targetabstand

Damit ldsst sich der erreichbare Schaltabstand mit einer Wiederholgenauigkeit von 1%
noch signifikant erhthen. In Abbildung 7.9 sind die Ausgangswerte bei d = 12mm und
d = 12,12mm dargestellt. Das Ergebnis zeigt, dass sich die beiden Signale auf Grund
des Rauschens stark iiberschneiden. Bei einer Hysterese ist jedoch das Signalmaximum

entscheidend, und das verhélt sich genauso monoton wie der Mittelwert:

Uowrson(12mm) = 0,6336 (7.2.16)
Uourson (12, 12mm) = 0,6335 (7.2.17)
maximum(Uoyrspm(12mm)) = 0,6338 (7.2.18)
mazimum(Uourspm(12,12mm)) = 0,6337 (7.2.19)

Das bedeutet, dass sich das System auch bei einem Targetabstand von d = 12mm noch
als induktiver Ndherungsschalter mit einer Wiederholgenauigkeit von 1% verwenden lésst.
Der Dampfungsunterschied gegeniiber einem Targetabstand von d = 20mm betréigt dabei

nur noch 0, 12% und liegt damit weit unter dem in der Spezifikation geforderten Wert von

1%.
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7 Messergebnisse

Bei der ndchsten Messung wurden die Ausgangswerte verschiedener IC bei einem Tar-

—Targetabstand 12mm

0.635 ‘ ‘
0.6348 — Targetabstand 12,12mm|

il i i bkt

0 0.02 0.04 0.06 0.08 0.1 0.12
Zeit/s

Abbildung 7.9: Vergleich der Ausgangswerte bei 1% Anderung des Targetabstandes und
12mm Targetabstand

getabstand von d = 20mm miteinander verglichen, um die Streuung der Standardabwei-
chung zu ermitteln. Der Referenzstrom wurde jedoch nicht fiir jeden IC neu eingestellt,
weshalb die Absolutwerte relativ stark schwanken. Der Vergleich des Absolutwertes ist
jedoch nicht so wichtig, da alle Systeme am Ende fiir einen bestimmten Schaltpunkt kali-
briert werden. In Tabelle 7.1 sind die Ergebnisse fiir verschiedene IC dargestellt. Die Stan-
dardabweichungen schwanken kaum. Nur das Ergebnis von IC Nummer 58 fillt aus dem
Rahmen. Eine genauere Untersuchung der Ausgangsspannung zeigte einen starken Peak,
der wahrscheinlich durch eine externe Stérung oder einen Ubertragungsfehler hervorgeru-
fen wurde. Ohne diese Storung liegt die Standardabweichung im Bereich der anderen IC.
Bei der letzten Messung wurde auf einer Seite des Sensors mit Hilfe der Kapazitat Conpar
ein Wechselspannungskurzschluss erzeugt (grounded mode GNDM). Damit kénnen EMV-
Storungen am Eingang des Sensors kurzgeschlossen werden. Der Nachteil dieses Arbeits-
modus besteht darin, dass der Oszillator nicht mehr differentiell arbeitet und damit auch

die maximal mogliche Schwingungsamplitude sinkt sowie die Stérempfindlichkeit steigt.
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7.2 Erlduterung der Ergebnisse

IC Nummer Mittelwert/V Standardabweichung/V
6 0,6289 8,7387e-5

7 0,6413 9,5093-107°
8 0,6283 8,6831-107°
32 0,6197 7,4562 - 107°
33 0,6343 9,1926 - 10~°
34 0,625 448711075
o8 0,6237 19,1789 - 107°
59 0,6241 10,4843 - 1075
60 0,6278 7.426 .10
72 0,6302 7,7619 -107°

Tabelle 7.1: Vergleich der Ausgangswerte verschiedener 1C

In Abbildung 7.10 werden die Ausgangswerte der verschiedenen Betriebsmodi miteinan-
der verglichen. Sowohl das Bild als auch die ermittelten Standardabweichungen zeigen,

dass das Rauschen im GNDM erwartungsgeméfl etwas hoher ist.
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7 Messergebnisse

0.645

—— Differentieller Betrieb

—— GNDM Betrieb

0.6445 0.5985

0.644 0.598
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0.643 0.597

0.6425 0.5965
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Abbildung 7.10: Vergleich der Ausgangswerte zwischen differentiellem und GNDM-Betrieb
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8 Gesamtsystem

Um das Gesamtsystem testen zu konnen, wurde die Testschaltung mit einem FPGA, einem
Microcontroller (MCU) sowie zusétzlichen Elementen fiir die Temperaturkompensation er-
gianzt. Damit kann ein kompletter induktiver Ndherungsschalter inklusive Digitalfilter und
Schwellwertdetektion getestet werden. In Abbildung 8.1 ist das Blockschaltbild des Ge-

samtsystems dargestellt.

: : RS232
IES2 : A —
3 Filter FPGA !
| | MCU  dsPIC30F 3
CLK ) [ ;
" sinc- SPI o SPI FIR- Schwellwert
IES2 : Filter MUX Interface [ i Interface Filter vergleich ‘
1 § P
Instrumen-— SDM sinc— : 7
tations—  —= Temperatur+—— Filter — 3
verstaerker kanal | |
| : :

DC

Abbildung 8.1: Blockschaltbild des Gesamtsystems

Der Ausgang des SDM des IC sowie der Taktausgang der PLL sind mit einem FPGA ver-
bunden. Auf dem FPGA wurde der sinc-Filter realisiert, welcher die erste Stufe der Tief-
passfilterung sowie die Dezimation vornimmt. Das Ausgangssignal des sinc-Filters wird

iiber eine SPI-Schnittstelle an einen dsPIC30F-MCU der Firma Microchip weitergeleitet.
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8 Gesamtsystem

Dieser Controller wurde ausgewéhlt, da er iiber eine Multiplikations-Akkumulationseinheit
verfiigt [47], welche fiir die Implementierung schneller Digitalfilter notwendig ist. Nach der
Filterung erfolgt der Vergleich mit einem vorher eingestellten Schwellwert, welcher dem
gewiinschten Schaltabstand entspricht. Wie bei anderen induktiven N&herungssensoren
wurde zusétzlich noch eine Hysterese implementiert, die verhindert, dass das Schaltsignal
um den Schaltpunkt herum auf Grund des Systemrauschens an- und abgeschaltet wird.
Wird der Schwellwert iiberschritten, aktiviert der Controller eine an einem seiner Ausgénge
angeschlossene LED. Zusétzlich zur reinen Schwellwertdetektion sendet der Controller die
gefilterten Daten, welche die kontinuierliche Abstandsinformation des Targets darstellen,
iiber eine RS232-Schnittstelle an einen PC.

Um die in Abschnitt 5.6.2 beschriebene Temperaturkompensation mit Hilfe eines Refe-
renzsensors testen zu konnen, wurde ein zweiter IC auf dem Testboard vorgesehen. Dessen
Ausgangswert wird ebenfalls zuerst auf dem FPGA mit einem sinc-Filter bearbeitet und
dann abwechselnd mit dem Signal des eigentlichen Sensors iiber die SPI-Schnittstelle an
den MCU iibertragen. Dort erfolgt die zweite Tiefpassfilterung sowie Verrechnung mit dem
Signal des Hauptsensors zur Kompensation der Temperatureinfliisse.

Fiir den Test der Temperaturkompensation durch Messung des Gleichstromwiderstandes
der Spule (siche Abschnitt 5.6.1), wurde mit Hilfe zweier REF200-Referenzstromquellen
der Firma Texas Instruments [48] ein zusétzlicher Gleichstrom in die Spule eingespeist.
Anschlielend wird das differentielle Eingangssignal mit einem Instrumentationsverstéarker
gefiltert und verstiarkt. Mit einem klassischen Instrumentationsverstirker [49] ist es nicht
moglich, bestimmte Frequenzen des Eingangssignals gezielt zu ddmpfen, da die Verstér-
kung immer grofler als 1 ist. Aus diesem Grund wurde ein INA326 der Firma Texas Instru-
ments verwendet [50]. Dieser Instrumentationsverstéirker besteht aus einer Kombination
einer Transkonduktanz mit einer Transimpedanz. Damit lassen sich beliebige Verstér-
kungsfaktoren einstellen. Das Ausgangssignal des Instrumentationsverstiarkers wird mit
einem SDM digitalisiert, im FPGA gefiltert und anschliefend iiber die SPI-Schnittstelle
an den MCU iibertragen. Als SDM wurde ein ADS1203 von Texas Instruments verwendet
[51]. Dabei handelt es sich um einen SDM 2. Ordnung, der speziell fiir niedrige Eingangs-

spannungen vorgesehen ist.
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Mit Hilfe dieses Testboards konnte das Zusammenspiel des neuen IC mit dem sinc-Filter
auf dem FPGA und dem MCU als kompletter induktiver Néaherungsschalter erfolgreich
nachgewiesen werden. Die Funktion des Referenzsensors sowie die Funktion des Tempera-
turkanals zur Messung des Gleichstromwiderstandes der Spule wurde ebenfalls iiberpriift.
Eine komplette Implementierung der Temperaturkompensation konnte jedoch aus Zeit-
griinden im Rahmen dieser Dissertation nicht mehr durchgefiihrt werden.

Der Entwurf der Schaltungen fiir das Testboard, die Programmierung des MCU sowie
der Aufbau und die Inbetriebnahme wurden im Rahmen dieser Arbeit durchgefiihrt. Das
Layout des Testboards sowie die Programmierung des FPGA erfolgte durch die SICK
AG.
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9 Zusammenfassung und Ausblick

Im Rahmen dieser Arbeit wurde eine vollig neue Architektur fiir induktive Ndherungssen-
soren entwickelt. Dazu wird der Sensor in einen Sigma-Delta-Loop integriert, der sowohl die
Digitalisierung der Abstandsinformation als auch die Amplitudenregelung vornimmt [52].
Damit konnten mehrere Nachteile aktueller Systeme iiberwunden werden. Im Gegensatz
zu einer einfachen Schwellwertdetektion stellt dieses System eine kontinuierliche Abstands-
information zur Verfiigung. Es eignet sich damit nicht nur als reiner Ndherungsschalter,
sondern auch als echter Abstandsmesser. Ein weiterer grofler Vorteil liegt in der Digitalisie-
rung der Abstandsinformation. Damit eroffnet sich die gesamte Palette der Moglichkeiten
der digitalen Signalverarbeitung wie zum Beispiel Filterung, Linearisierung und Kompen-
sation. Dadurch lassen sich Temperaturkompensation und Kalibrierung des Systems stark
vereinfachen. Die Amplitudenregelung stellt ebenfalls einen grofien Vorteil gegeniiber an-
deren Systemen dar. Sie sorgt dafiir, dass die Schwingung am Oszillator niemals abreifit
und das System iiber einen sehr grolen Abstandsbereich linear arbeitet. Auflerdem werden
dadurch Nichtlinearitédten im Oszillator und der Ausleseschaltung unterdriickt.

Zu Beginn der Entwurfsarbeiten wurde aufbauend auf einer Arbeit des IMTEK [11] ein
Sensormodell entwickelt, das fiir einen freilaufenden LC-Oszillator geeignet ist und in ei-
nem signalflussorientierten Simulator verwendet werden kann. Anschliefend wurde das
Grundkonzept des Systems entwickelt, wobei besonders viel Augenmerk auf die Stabili-
tatsanalyse des gemischt zeitdiskreten und zeitkontinuierlichen Regelkreises gelegt wurde.
Die theoretischen Untersuchungen wurden dabei immer mit Systemsimulationen verifi-
ziert. Danach wurden verschiedene nichtideale Schaltungseigenschaften modelliert und in

die Systemsimulation eingebaut, um das Konzept auf seine Realisierbarkeit hin zu iiber-
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priifen und gleichzeitig Spezifikationswerte fiir die benotigten Schaltungskomponenten zu
erhalten. Im néchsten Schritt wurden die Schaltungen in der LO8-CMOS-Technologie des
IMS umgesetzt. AnschlieSend wurden die IC charakterisiert und ein Gesamtsystem aus
Sensor, Ausleseschaltung, FPGA und Microcontroller aufgebaut.

Die Messungen haben gezeigt, dass sich das System nicht nur in der Simulation korrekt
verhélt, sondern auch in Realitét einwandfrei funktioniert. Das Hauptziel der Spezifikation,
dass das System als induktiver Ndaherungsschalter mit Hysterese bei einem Targetabstand,
der einer Dampfung von 1% entspricht, eine Wiederholgenauigkeit von 1% erreichen muss,
wurde deutlich iibererfiillt. Auch die Funktion des Gesamtsystems aus Sensor, SDM, sinc-
Filter, IIR-Filter und Schwellwertvergleich konnte erfolgreich nachgewiesen werden.
Nichts desto trotz bietet die aktuelle Implementierung noch einige Verbesserungsmoglich-
keiten. Die Messungen haben gezeigt, dass das Rauschen des realen Systems grofler ist
als das des Systemmodells. Aus diesem Grund wurde das Systemmodell im Rahmen der
Messwertanalyse um das bis dahin vernachléssigte Oszillatorrauschen erweitert. Damit
konnte gezeigt werden, dass das Oszillatorrauschen, welches hauptséchlich durch das ther-
mische Rauschen der Transistoren in der CMFB-Schaltung verursacht wird, die dominante
Rauschquelle des Systems ist. Aus diesem Grund muss bei einem Redesign des Oszillators
darauf geachtet werden, die Transkonduktanz g,,, der Transistoren in der CMFB-Schaltung
sowie die nachfolgende Verstdarkung zu verringern.

Auch die PLL besitzt noch Verbesserungspotential. Bei einem Redesign in einer Techno-
logie, die hochohmige Polysiliziumwiderstédnde besitzt, konnte der Loopfilter so verdndert
werden, dass sich die Stabilitdt der PLL erhoht und der Ripple am Eingang des VCO
verringert. Da hochohmige Polysiliziumwiderstdnde eine kleinere Fliche benttigen und
damit auch eine niedrigere parasitidre Kapazitit besitzen, lasst sich der Loopfilter exakter
realisieren als in der aktuellen Technologie. Aulerdem lésst sich mit diesen Widersténden
der Flachenbedarf der PLL stark reduzieren.

Fiir die Temperaturkompensation wurden im Rahmen dieser Arbeit zwei verschiedene
Konzepte entworfen. Bei der Kompensation mit einem Referenzsensor wird keine zusétzli-
che Hardware benoétigt. Fiir das Konzept zur Temperaturkompensation iiber den Gleich-

stromwiderstand der Spule muss jedoch noch der LC-Oszillator umgebaut und ein zusétz-
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9 Zusammenfassung und Ausblick

licher SDM fiir die Digitalisierung der Information implementiert werden. In Abbildung
9.1 ist die Erweiterung des Oszillators zur Einspeisung eines zusétzlichen DC-Stromes dar-
gestellt. Die zusétzlichen Schaltungsteile sind darin fett hervorgehoben.

Da die Signalbandbreite des Temperatursignals sehr niedrig ist, wiirde ein SDM 1. Ord-
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Abbildung 9.1: LC-Oszillator mit zusétzlichem Pfad zur Gleichstromeinspeisung

nung ausreichen. Mit Hilfe der Spitzenwertabtastung und eines speziellen Taktschemas
konnte im SC-Integrator des SDM auch gleichzeitig die Verstarkung des DC-Signals sowie
die Unterdriickung der iiberlagerten Schwingung erfolgen, so dass kein zusétzlicher Filter
bendtigt wird. In Abbildung 9.2 ist die vereinfachte ,single-ended“-Implementierung des
entsprechenden SC-Integrators dargestellt. In Phase 1 wird dabei die positive Amplitude
der Schwingung abgetastet und in Phase 2 die negative. Durch die Addition in der La-
dungstransferphase 3 wird die Schwingung dann ausgeltscht und der DC-Anteil verstérkt.
Um das System zu einem kompletten Produkt zu machen, muss die Signalverarbeitung
noch mit den benétigten peripheren Elementen wie Spannungsregler, Referenzspannungs-
erzeugung und Ausgangsstufe erweitert sowie der im Augenblick im FPGA implementierte
sinc-Filter integriert werden.

Aufbauend auf einem solchen Produkt, das sowohl als induktiver Naherungsschalter als

auch als induktiver Abstandsmesser verwendet werden kann, kénnen dann spezielle An-
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Abbildung 9.2: SC-Integrator fiir SDM 1. Ordnung mit Unterdriickung der iiberlagerten
Schwingung

wendungen wie zum Beispiel materialunabhéngige Sensoren adressiert werden. Dazu muss
das System um eine zusétzlichen Frequenzinformation sowie um die entsprechenden digi-

talen Algorithmen erweitert werden.
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A Simulink-Modell

In dieser Anlage werden das Simulink-Modell sowie die Matlab-Programme, die fiir die

Systemsimulationen verwendet wurden, dokumentiert.

A.1 Matlab-Modell des Sensors

function out = param(abstand,temperatur,kapazitaet)
%Funktion zur Induktivitdtsberechnung in Abhingigkeit des Abstandes, der

%Temperatur und der Frequenz

JParameter fiir den Sensor d12mm27
ALnom=24.98e-9;
Tnom=20;
TKall=6e-3;
TKal2=-350e-6;
fnom=300e3;
FKal=2.56e-6;
N=67.5;
R2L2=1.87e+6;
Knom=251.74e-3;
TKk=0.114;
DKD1=1.534;
DKD2=3.061;
ferromagn=1;
Pimueffd=0.14;
P2mueffd=0.7637;
RDCnom=2.19;
TKrdc=0.386;
rho=16.79e-9;
Ddraht=112e-6;
mu=4*pi*le-7;

Fskin=1.44394;
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A.2 Schwingkreismodell

Pskin=4;
tandknom=8.95e-3;
TK1tandk=-0.285;
TK2tandk=1.2e-3;
DELTDF=1.55e-6;

%Bei der Umstellung auf ein frequenzunabhingiges Sensormodell, wird die
%Abhaengigkeit von AL vernachlaessigt
%ALfreq=1+FKal/100*(frequenz-fnom) ;
mueffd=1+ferromagn.*Plmueffd*(1./(abstand+P2mueffd)."2);
ALtemp=1+TKall./100.* (temperatur-Tnom)+TKal2./100.* (temperatur-Tnom) . 2;
AL=ALnom.*ALtemp.*mueffd;

LO=N."2.*AL;

Ktemp=Knom. * (1+TKk./100.* (temperatur-Tnom)) ;
K=Ktemp.*((1./DKD1) . abstand+(1./DKD2) . abstand) ;
L=L0./2-1./(2.*kapazitaet.*R2L2."2)+sqrt(1./4.*(1./(kapazitaet.*R2L2.72)-L0) . 2-L0.*(K."2-1)
./ (kapazitaet.*R2L2.72));

omega=1./sqrt(L.*kapazitaet);

frequenz=omega./(2.*pi);

RDC=RDCnom. * (1+TKrdc./100.* (temperatur-Tnom)) ;

Eindringtiefe=sqrt(2.*rho./(omega.*mu)) ;

Rskin=RDC.*(Ddraht./(Fskin.*Eindringtiefe)) . Pskin;

tandktemp=tandknom.*(1+TK1tandk./100.* (temperatur-Tnom)+TK2tandk./100.*(temperatur-Tnom) . "2) ;
tandk=tandktemp.* (1+DELTDF . * (frequenz-fnom)) ;

RK=omega.*L0.*tandk;

RT=omega. 2.*K. 2.*L0.*R2L2./(R2L2. "2+omega. "2);

R=RDC+Rskin+RK+RT;

Y%out=[L;R;RDC];
out=[L;R];

A.2 Schwingkreismodell

Um den Sensor in einem signalflussorientierten Simulator wie Simulink simulieren zu kon-
nen, muss das Verhalten des Systems als Differentialgleichungssystem formuliert werden.
Da differentielle Operationen bei numerischen Simulatoren héufig zu Schwierigkeiten fiih-
ren, wurden die Strom- und Spannungsbeziehungen an der Spule und am Kondensator in

Integralform aufgestellt. Das folgende Differentialgleichungssystem beschreibt das Verhal-
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A Simulink-Modell

ten des in Abbildung 5.11 dargestellten Schwingkreises:

Ie = Iiy—1s (A.2.1)
1 t

= — I A22

Uc C/o cdt ( )

Uy = Uo—Ug (A.2.3)

Up = RI (A.2.4)
t

I - 1/ U dt (A.2.5)
L Jy

Die Werte fiir L und R lassen sich in Abhéngigkeit vom Targetabstand, von der Temperatur
und der Schwingkreiskapazitdt C' mit Hilfe der Gleichungen aus Abschnitt 2 berechnen.
Auf Basis des Differentialgleichungssystems lésst sich das in Abbildung A.1 dargestellte
Simulink-Modell aufstellen.

Das Modell beschreibt einen Parallelschwingkreis aus einem Kondensator und einer Spule.

Die Spule ist verlustbehaftet (Widerstand in Reihe).
Abstand
Eingangsvektor MATLAB L
Function
Temperatur R
Parameterberechnung
> X
UR
. Widerstand
Kapazitaet UR=IL*R
L

»
»
uc »
L
S

Anrg:ng)(IC) Subtract Kondensator  Gain Integrator ubtractl Spule Iniegratort
IC=IL+Anregung UC=1/CHntegral(IC) UL=UC-UR IL=1/L*Integral(UL)
Out (UC)
ouT=uC

Abbildung A.1: Simulinkmodell des Schwingkreises

A.3 Oszillatormodell

Abbildung A.2 zeigt das Simulinkmodell des Ostzillators. Die zweistufige Riickkopplung

wurde als Komparator modelliert, dem als nichtideale Eigenschaften ein Offset und eine
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A.4 Amplitudenmessung

Verzogerung zugeordnet wurden. Das Komparatorsignal wird anschliefend mit dem Aus-
gangssignal des SDM verkniipft und dann in einen Steuerstrom umgewandelt, der in der

richtigen Polaritit in den Schwingkreis eingespeist wird.
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|
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|
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Abbildung A.2: Simulinkmodell des Oszillators

A.4 Amplitudenmessung

In Abbildung A.3 ist der Block zur Amplitudenmessung dargestellt. Am Eingang des SDM
wird darin der Sollwert subtrahiert und das Signal gleichgerichtet, bevor es vom SDM ab-
getastet wird.

Abbildung A.4 zeigt das Modell des SDM und der ersten Stufe des sinc-Filters. Der SDM
besteht aus zwei Integratoren und dem Komparator. Auflerdem gibt es in dem Modell zwei
Rauschquellen an den Eingéngen der beiden Integratoren. Des Weiteren gibt es in dem
Modell einige Blécke, mit denen ein niederfrequentes Ditheringsignal erzeugt werden kann,

das am Eingang des zweiten Integrators addiert wird. Das Dithering wurde eingefiihrt, da
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Abbildung A.3: Simulinkmodell fiir die Amplitudenmessung

sich das System bei hoheren Frequenzen wie ein SDM 1. Ordnung verhélt. Solche Mo-
dulatoren neigen dazu, idle-tones zu produzieren. Simulationen und Messungen mit und
ohne Dithering haben jedoch gezeigt, dass das bei diesem System nicht der Fall ist, da
die natiirlichen Rauschquellen als Dithering ausreichen. Aus diesem Grund wurde dieser

Aspekt in der Arbeit auch nicht ndher beleuchtet.

In Abbildung A.5 ist das Modell des ersten Integrators mit seinen nichtidealen Schaltungs-
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Abbildung A.4: Simulinkmodell des SDM und der ersten Stufe des sinc-Filters

eigenschaften dargestellt. Die beiden Faktoren modellieren den Einfluss der endlichen Ver-

starkung des OPV. Mit Hilfe des saturation-Blocks wird der begrenzte Aussteuerbereich
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A.4 Amplitudenmessung

nachgebildet und mit der Matlab-Funktion das settling-Verhalten des Integrators.

MATLAB Fcn4 Memory4 Saturation

Verstarkungsfehler2

Verstarkungsfehlerl

Abbildung A.5: Simulinkmodell des ersten Integrators

Matlab-Programm zur Modellierung des Settlings:

function out = slew(VIN)

%Funktion zur Berechnung des durch settling bedingten Endwertes

GBW=20e+6;
SR=10e+6;
tau=1/(2*pi*GBW) ;
tp=1/2000000/2;

%Uebergangszeitpunkt
t0=-tau*log(SR*tau/abs(VIN)) ;
if t0<=0

VOUT=VIN*(1-exp(-tp/tau));
elseif tO<tp

VOUT=VIN-sign (VIN)*SR*tO*exp (- (tp-t0)/tau);
else

VOUT=sign (VIN) *SR*tp;

end

out=V0OUT;

Um den Uberlauf der Register im sinc-Filter zu modellieren, wurde ein spezielles Matlab-

Programm fiir den Addierer entwickelt:

function out = adder(inl,in2)

summe=inl+in2;

if summe>2°13/2
summe=summe-2-13;

end
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A Simulink-Modell

if summe<-2"13/2
summe=summe+2~13;
end

out=summe;

A.5 Modell des Digitalfilters

Das Modell des Digitalfilters, welches in Abbildung A.6 dargestellt ist, besteht aus drei
Hauptteilen, dem 2. Teil des sinc-Filters, dem FIR-Filter und dem IIR-Filter.

Trigger

b .
-a P simoutl

IIR-Filter To Workspacel

2. Teil Sinc-Filter

MATLAB
Function

MATLAB Fenl

w2 SR

To Workspace2

Normierung FIR-Filter

Abbildung A.6: Simulinkmodell des Digitalfilters

Die Subtraktion im sinc-Filter wurde wiederum mit einem Matlab-Modell realisiert, um

den Uberlauf der Register zu modellieren:

function out = adder2(inil,in2)

differenz=inl-in2;

if differenz>2713/2
differenz=differenz-2"13;

end

if differenz<-2"13/2
differenz=differenz+2713;

end

out=differenz;
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A.6 Modell der PLL

A.6 Modell der PLL

In den Abbildungen A.7 bis A.10 sind die Modelle der PLL, des PFD, des VCO und des
Taktteilers dargestellt. Zuséatzlich zur Grundfunktion werden im Modell der PLL und des
VCO Rauschspannungen addiert, um das Rauschen der Widerstiande im LPF und in der

Stromquelle des VCO zu modellieren.
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Abbildung A.7: Simulinkmodell des Taktteilers
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Abbildung A.8: Simulinkmodell der PLL
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A.7 Modell des Gesamtsystems
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B Matlab-Programme

In diesem Abschnitt werden die verschiedenen Matlab-Programme dargestellt, die fiir den

Entwurf und die Analyse des Systems verwendet werden.

B.1 Matlab-Programm zur Definition der Filterparameter

im Digitalfilter und dem LPF

global Ci1;

global C2;

global R1;

global R3;

global C3;

%C2=4e-12;

%C1=16e-12;

%R1=600000;

C2=6e-12;

C1=40e-12;

R1=500000;

C3=0;

R3=0;

%[n,Wn,beta,ftypel=kaiserord([1000 2500],[1 0],[0.0001 0.0001],9000);

%endfilter = firl(n,Wn,ftype,kaiser(n+1,beta),’noscale’);

endfilter1=[-0.0002 -0.0004 0.0006 0.0026 0.0012 -0.0060 -0.0093 0.0044 0.0249 0.0152
-0.0365 -0.0682 0.0101 0.1980 0.3638 0.3638 0.1980 0.0101 -0.0682 -0.0365 0.0152];
endfilter2=[0.0249 0.0044 -0.0093 -0.0060 0.0012 0.0026 0.0006 -0.0004 -0.0002];
endfilter=[endfilterl endfilter2];

%[n2,Wn2] = ellipord(1000/4500,3000/4500,0.001,80);

%[b,al = ellip(n2,0.001,80,Wn2);

b=[0.0035 0.0099 0.0177 0.0210 0.0177 0.0099 0.0035];

a=[1.0000 -3.1067 4.6995 -4.1451 2.2208 -0.6764 0.0911];
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B.2 Matlab-Programm zur theoretischen Berechnung des SNR

B.2 Matlab-Programm zur theoretischen Berechnung des

SNR

%Berechnung des theoretischen SNR

%Definition der Konstanten
Temp=25;
C=2.47e-9;
d=6;
Usoll=3;
Rref=1300;
Vref=1;
fn=2000;
£a=600000;
K=1/40;
kb=1.38e-23;
Temp2=300;
Cs=0.5e-12;
Ci=be-12;
Cl=3e-12;
Cs2=1e-12;
Ci2=4e-12;
Cl2=3e-12;

%Berechnung Widerstand und Induktivit&dt bei d und d+1%
outd=param(d, Temp,C) ;

Rd=outd(2);

Ld=outd(1);

outdl=param(d*1.01,Temp,C) ;

Rdl=outd1(2);

Ldl=outd1(1);

deltar=Rd-Rd1;

%Berechnung Signalleistung

PS=(Usoll*pi*C*Rref*deltar/(4xLd))~2/2;
%Berechnung Quantisierungsrauschleistung
CNTF=Rref*2*pi*Rd*C/ (K*4*Ld) ;

PQS=(CNTF~2x*pi~4*Vref~2*(fn/fa)"5)/15;

%Berechnung Widerstandsrauschleistung

PR=2%4xkb*Temp2*Rref*fn;

%Berechnung Rauschen am ersten Integrator
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B Matlab-Programme

PNSEG=4*kb*Temp2/Cs;

PNSLG=kb*Temp2/Cs;

VINT1=Cs/Ci;

CEQ=2*Cs+C1+C1*VINT1;

PNAE=(1+VINT1) "2%1.5%8xkb*Temp2/ (VINT1~2%3*CEQ) ;
PNINT1=(2*pi*Rd*C*Rref/ (4*Ld)) ~2*fn/fa* (PNSEG+PNSLG+PNAE) ;
FSIM=(PNSEG+PNSLG+PNAE) 0.5

%Berechnung Rauschen am zweiten Integrator
PNSEG2=4*kb*Temp2/Cs2;

PNSLG2=kb*Temp2/Cs2;

VINT2=Cs2/Ci2;

CEQ2=2*Cs2+C12+C12*VINT2;

PNAE2=(1+VINT2) ~2%1.5*8*kb*Temp2/ (VINT2~2%3*CEQ2) ;
FSIM2=(PNSEG2+PNSLG2+PNAE2) 0.5

%Berechnung SNR
SNR=10*10g10(PS/ (PQS+PR+PNINT1))

B.3 Matlab-Programm zur Berechnung des SNDR aus

dem Ergebnis der Systemsimulation

function out = sndrberechnung(outmit,outohne)

spektrummit=abs (fft (outmit (100:1023+100) . *hanning(1024))) ./1024;
spektrumohne=abs (fft (outohne (100:1023+100) . *hanning(1024))) ./1024;
gesamtleistung=sum(spektrummit (20:1024-20).72);
rauschleistung=sum(spektrumohne (20:1024-20).72);
signalleistung=gesamtleistung-rauschleistung;
sndr=10*logl0(signalleistung/rauschleistung) ;

out=sndr;

B.4 Matlab-Programm zur Analyse der Messwerte

J%Prozedur zur Messwertauswertung

HFIR:

meanfir=mean(simout (100:1length(simout)));
stdfir=std(simout (100:1length(simout)));

minfir=min(simout (100:length(simout)));

204



B.4 Matlab-Programm zur Analyse der Messwerte

maxfir=max(simout (100:1length(simout)));
[meanfir,stdfir*le5,minfir,maxfir]

%IIR:
meaniir=mean(simout1(100:length(simout)));
stdiir=std(simout1(100:length(simout)));
miniir=min(simout1(100:1length(simout)));
maxiir=max(simout1(100:length(simout)));

[meaniir,stdiir*1e5,miniir,maxiir]
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C Controller-Programm

In diesem Abschnitt sind die C- und Assemblerprogramme fiir den MCU zusammenge-
stellt.

Nach der Konfiguration des MCU und der Definition der Koeffizienten des FIR-Filters
werden zwei Nullen iiber die RS232-Schnittstelle an den PC gesendet, um die Kommuni-
kation zu synchronisieren. Anschliefend beginnt das eigentliche Programm. Immer, wenn
die SPI-Schnittstelle einen vollstéindigen Wert gelesen hat, wird das Unterprogramm ,fil-
terberechnung” gestartet. In diesem Unterprogramm findet dann die Berechnung des FIR-

Filters sowie der Vergleich mit einem vorher festgelegten Schwellwert statt.

//C Programm zum test eines FIR Filters
#include "p30F2010.h"

#include "spi.h"

//Configuration bits

_FOSC(CSW_FSCM_OFF & XT_PLL8);
//_FOSC(CSW_FSCM_OFF & XT_PLL4);

_FWDT (WDT_OFF) ;

_FBORPOR(PBOR_OFF & BORV_27 & PWRT_16 & MCLR_EN);
_FGS(CODE_PROT_QOFF) ;

//Program Specific Constants

#define FCY 7372800 //Instruction cycle rate (Osc x PLL / 4)

//global variables and functions

int main(void);

void filterberechnung(void);

int datenspeicher[30];

int koeff[30];

int out,r,zaehler,schwelle,hysterese,schwelleh,schwellel,zwischenspeicher;

extern mulacc(int,int);
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extern ergebnis(int);
extern clearacca;

extern koeffizienten;

void filterberechnung(void)
{
zwischenspeicher=SPI1BUF;
if (zwischenspeicher>0)

{

for(r=29;r>0;r=r-1)

{
datenspeicher[r]=datenspeicher[r-1];
}

WREGO=zwischenspeicher;
asm ("s1 WO,#2,W0");
datenspeicher [0]=WREGO;
asm ("clr ACCA");

asm ("clr ACCAH");

asm ("clr ACCAU");

for (r=0;r<30;r=r+1)

{
mulacc(datenspeicher[r] ,koeff [r]);
}

asm ("mov ACCAH,W0");
out=WREGO;

if (out<schwellel)

{

LATE = 0b0000000000000000;
}

if (out>schwelleh)

{

LATE = 0b0000000000000001;
}

zaehler=zaehler+1;

if (zaehler==2)

{

U1TXREG=out;

WREG1=out;

asm ("asr W1,#0x8,W0");
out=WREGO;

U1TXREG=out;

zaehler=0;

}

}

}
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//main routine

int main(void)

{

ADPCFG = 0b1111111111111111; //Abschaltung Analogpins fuer SFRAM
TRISB = 0b1111111111111100;

TRISE = 0b1111111111111110;

//Konfiguration SPI
SPI1CONbits.FRMEN = 0;
SPI1CONbits.MSTEN = 0;
SPI1CONbits.SPIFSD = 1;
SPI1CONbits.MODE16 = 1;
SPI1CONbits.CKE = 0;
SPI1CONbits.CKP = 1;
SPI1CONbits.SMP = O0;
SPI1CONbits.SSEN = 0;
SPI1CONbits.DISSDO = 0;

koeff [0]=7;
koeff[1]=-13;
koeff [2]=20;
koeff [3]=85;
koeff [4]=39;
koeff [5]=-197;
koeff [6]=-305;
koeff [7]=144;
koeff [8]=816;
koeff [9]=498;
koeff[10]=-1196;
koeff[11]=-2235;
koeff [12]=331;
koeff [13]=6488;
koeff[14]=11921;
koeff [15]=11921;
koeff [16]1=6488;
koeff [17]1=331;
koeff [18]=-2235;
koeff [19]=-1196;
koeff [20]=498;
koeff[21]=816;
koeff [22]=144;
koeff [23]=-305;
koeff [24]1=-197;
koeff [25]=39;
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koeff [26]=85;
koeff [27]=20;
koeff [28]=-13;
koeff [29]=7;

zaehler=0;

schwelle=10150;

hysterese=18;
schwelleh=schwelle+hysterese;

schwellel=schwelle-hysterese;
SPI1STATbits.SPIEN = 1;

LATB = 0b0000000000000010;
for(r=0;r<10;r=r+1)

LATB = 0b0000000000000000;
out=SPI1BUF;

//Konfiguration UART

U1BRG = 7;

U1MODE = 0b1000010000000000;

U1STAbits.UTXEN = 1;

//Synchronisation der Uebertragung, durch senden zweier Nullen

U1TXREG=0;

U1TXREG=0;

while(1)

{

if (SPI1STATbits.SPIRBF==1)
{

LATB = 0b0000000000000000;
LATB = 0b0000000000000001 ;
filterberechnung();

}

}

}

Die Multiplikation der Daten mit den Koeffizienten des FIR-Filters und die Addition des
Ergebnisses auf den Akkumulator wird mit einem Assembler-Programm durchgefiihrt, da

sich die benotigten Befehle nicht iiber den C-Compiler ansprechen lassen.

; assembly program fuer mac Befehl
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.global _mulacc
_mulacc:

mov wO,w5

mov wl,w6

mac W5xW6,A
return

.end

Das letzte Programm dient auf der PC-Seite dazu, zwei nacheinander vom MCU iiber-
tragene 8Bit-Werte wieder zu einem 16Bit-Wert zusammenzusetzen und in einer Datei zu

speichern.

#include <stdio.h>
#include <stdlib.h>
#include <windows.h>
#include <string.h>
#include <dos.h>
#include <time.h>

#include <math.h>

DCB dcb;
HANDLE hSerial;
FILE *datei;

//Unterprogramm zur Initialisierung der Kommunikation
void init_communication(void)
{
{
char *pcCommPort = "COM1"; //Set at com 2 for moment
BOOL fSuccess;
hSerial = CreateFile( pcCommPort,
GENERIC_READ | GENERIC_WRITE,
0, // must be opened with exclusive-access
NULL, // no security attributes
OPEN_EXISTING, // must use OPEN_EXISTING
0, // not overlapped I/0
NULL // hTemplate must be NULL for comm devices
)3

if (hSerial == INVALID_HANDLE_VALUE)

{
// Handle the error.
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printf ("CreateFile failed with error %d.\n", GetLastError());

/*return (1);*/

// Build on the current configuration, and skip setting the size

// of the input and output buffers with SetupComm.

fSuccess = GetCommState(hSerial, &dcb);

if (!fSuccess)

{
// Handle the error.
printf ("GetCommState failed with error %d.\n", GetLastError());
/*return (2);*/

}

// Fill in DCB: 115200 bps, 8 data bits, no parity, and 1 stop bit.

dcb.BaudRate = CBR_115200; // set the baud rate
dcb.ByteSize = 8; // data size, xmit, and rcv
dcb.Parity = NOPARITY; // no parity bit
dcb.StopBits = ONESTOPBIT; // one stop bit

fSuccess = SetCommState(hSerial, &dcb);

if (!fSuccess)
{
// Handle the error.
printf ("SetCommState failed with error %d.\n", GetLastError());
}
printf ("Serial port %s successfully reconfigured.\n", pcCommPort) ;

}

void close_communication(void)

CloseHandle (hSerial); // Port schlieflen
hSerial = INVALID_HANDLE_VALUE; // das Handle zuriicksetzen

//Unterprogramm zum Lesen der Controllerdaten

void communication(void)

{
char eingangsdaten;

int daten[2],i,ausgangsdaten,r;
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int main(void)

{

DWORD dwRead=0;

while (ReadFile(hSerial, &eingangsdaten, 1, &dwRead, NULL))

{

//Erkennung Startwert -1 zum Start der Datenuebertragung

daten[1]=(int)eingangsdaten;

if (ReadFile(hSerial, &eingangsdaten, 1, &dwRead, NULL))

{

}

daten[2]=(int)eingangsdaten;

if (daten[1]==0 && daten[2]==0)

{

printf ("Start der Aufnahme");

//Einlesen von 16 16-Bit Woertern

for (r=0;r<40000;r++)

{

}

//Einlesen zweier aufeinanderfolgender 8-Bit Woerter

for (i=0;i<2;i++)

{
if (ReadFile(hSerial, &eingangsdaten, 1, &dwRead, NULL))
{

daten[i]=(int)eingangsdaten;

}
//Bei Bedarf (groesstes Bit 1) Umrechnung des LSB-Wortes in unsigned int
if (daten[0]<0)
{
daten[0]=daten[0]+256;
}
//Berechnung der Ausgangsdaten durch Kombination des LSB- und MSB-Wortes
ausgangsdaten=daten[0]+256*daten[1];

fprintf(datei,"%i\n",ausgangsdaten);

break;

init_communication();

datei=fopen("C:/TEMP/daten_sascha.txt", "w");

communication();

close_communication();

fclose(datei);

system("PAUSE") ;
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return(1);
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