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Kurzfassung

Bei immer komplexer werdenden integrierten Schaltungen ist der Faktor ,Mensch“ die grofite un-
kontrollierbare Fehlerquelle im Entwurfsprozess und somit die Hauptursache fiir viele Design Itera-
tionen. Die hierdurch auftretenden Verzégerungen im Hinblick auf die Markteinfithrung eines neuen
Produktes, sowie die zusatzlichen Prozess- und Personalkosten verursachen jahrlich hohe Gewinn-
einbuflen in der Halbleiterindustrie. Geméafl einer Erhebung von Collett International Research, be-
steht die Wahrscheinlichkeit einen funktionalen Fehler im Entwurfsprozef zu begehen ca. 45%. Um
diese wahrscheinlichen Fehler im Entwicklungsprozess (z.B. Fehlinterpretation von Spezifikationen,
Routing- und Designfehler, Versionsunterschiede,...) frithzeitig erkennen zu kénnen, entwickelt die
vorliegende Arbeit eine Methodik, um auf Basis von System-Spezifikationen die Verifikation inte-
grierter Mixed-Signal-Schaltungen auf Toplevel-Ebene - insbesondere des Hochfrequenz-Frontends
und der dortigen Nichtidealitaten - zu ermdglichen. An aktuellen Schaltungsbeispielen werden ent-
sprechende Methoden vorgestellt und fiir die Verifikation hinsichtlich der geforderten Genauigkeits-
und Performanceaspekte optimiert.

Um die notwendigen transienten Simulationen zu beschleunigen, werden fiir die System-Kom-
ponenten dquivalente Hochsprachenmodelle in der Beschreibungssprache Verilog-AMS entwickelt,
die sich unter Einhaltung festgelegter Toleranzen zu deutlich geringeren Rechenzeiten fithren, als
dies auf Transistor-Ebene moglich wére. Die so entwickelten Modelle bilden die HF-Spezifikationen
mit groftmoglicher Genauigkeit unter Berticksichtigung des Tradeoffs zwischen Entwurfskomplexi-
tat und Simulationszeit Pin-kompatibel ab. Herkommliche Modellierungs-Verfahren sind vor allem
im Bereich der immer wichtiger werdenden Systems-On-Chip unzureichend, um mit den bei diesen
Mixed-Signal-Systemen auftretenden hohen Takt- und Tragerfrequenzen, im Vergleich zu den nied-
rigen Datenraten, das Gesamtsystem verifizieren zu konnen. Die vorliegende Arbeit befasst sich
daher mit den mathematischen Hintergriinden, um aus HF-Spezifikationen angepasste und fiir
die Verifikation ausreichende Hochsprachen-Modelle im Passband und aquivalenten Basisband zu
entwickeln. Hierbei miissen insbesondere die haufig nur im Frequenzbereich beschriebenen Spezifi-
kationen auf transiente Simulationen abgebildet werden. Unter Beriicksichtigung der Eigenheiten,
der zur Verfiigung stehenden Simulatoren und Modellierungssprachen, erfolgt eine Umsetzung der
Erkenntnisse sowohl fiir ein fiktives Systembeispiel, als auch fiir reale von Industriepartnern - unter
anderem im Rahmen eines BMBF-Forderprojekts - zur Verfiigung gestellten Schaltungen.

Im besonderen Fokus steht bei dieser Modellierung die Verwendung Ereignis-gesteuerter Simula-
toren und Techniken, die es erlauben eine effizientere Simulation unter Beibehaltung der notwen-
digen analogen zeitkontinuierlichen Genauigkeit bei gleichzeitiger Erhohung des Dynamikbereichs
der darzustellenden Signale durchzufiihren. Fiir diese Genauigkeitsanforderungen werden mathe-
matische Betrachtungen hinsichtlich der nichtlinearen Schaltungseigenschaften mit Gedachtnis und
den spektralen Anforderungen von Hochfrequenzoszillatoren aufgestellt und analytisch sowie simu-
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latorisch nachgewiesen. Die hauptsachlich im Frequenzbereich beschriebenen Spezifikationen des
HF-Frontends kénnen somit in dquivalente Parameter einer transienten, Ereignis-gesteuerten Simu-
lation im Passband und aquivalenten Basisband umgerechnet werden. Im Gegensatz zu anderen
Systemverifikationsansatzen wird hierbei eine schnittstellenkompatible Modellierung angestrebt,
die es ermoglicht eine Mixed-Signal-, Mixed-Domain-, Multi-Level-Verifikation auf der finalen Da-
tenbasis durchzufiihren, um auch letzte Anderungen unter Zeitdruck vor dem Tape-Out validieren
zu konnen.

Durch die Verwendung der beschriebenen Ereignis-gesteuerten Simulatoren ist eine Entkopplung
der verschiedenen zu berechnenden Subsysteme moglich, so dass einzelne hochfrequente Signale
die Gesamt-Simulationsperformance nicht negativ beeinflussen. Dies erst ermoglicht eine Simula-
tion auf Toplevel-Ebene in einem annehmbaren Zeitrahmen, die nach Hochrechnungen ansonsten
mehrere Wochen bendtigen wiirde, falls diese tiberhaupt aufgrund der Matrixgrofle, der zu 16-
senden Gleichungssysteme, berechenbar ist. Im Vergleich zu herkémmlichen Simulationsansatzen
konnten fiir isolierte Phasenregelkreise die Simulationszeiten um den Faktor 55 beschleunigt wer-
den. Fiir vollstandige Systeme konnten auf der obersten Ebene des Chipentwurfs Pin-kompatible
Simulationszeiten von lediglich 15 min/ms Systemzeit bei vollstandiger Abbildung von Rausch-,
Nichtlinearitéats- und Gedachtniseffekten erzielt werden. Dies entspricht einem Performancegewinn
in der Groflenordnung 7900 im Vergleich zu isolierten Transistorlevel-Simulationen der HF Kompo-
nenten. Unter Verwendung von Basisbandmodellierungstechniken, welche das hochfrequente Tra-
gersignal analytisch unterdriicken und so die Pin-Kompatiblitét verlassen, konnte die Simulations-
zeit - auf Kosten der Verifikationsmoglichkeiten - in der Groflenordnung zehn Millionen verbessert
werden. Um bei der fiir die Verifikation notwendigen, blockweisen Ersetzung der Schaltung durch
optimierte Modelle eine an den Schnittstellen &quivalente elektrische Last zu erzeugen, wurden
durch den Simulator automatisch einzufiigende Verbindungselemente (Connect-Modules) entwi-
ckelt, die abhéngig von der gewahlten Modellierungsmethodik, die Impedanz an den Schnittstellen
realisieren.

Die vorliegende Arbeit entstand in enger Zusammenarbeit mit internationalen Halbleiterkonzernen
und berticksichtigt neben den wissenschaftlichen Aspekten insbesondere die Anforderungen, die an
eine Einfiilhrung dieser Methodik in den industriellen Designflow gestellt werden.
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Kapitel 1

Einleitung

,S0 eine Arbeit wird eigentlich nie fertig, man muf$ sie fir fertig erkldren, wenn man nach Zeit
und Umstdinden das moglichste getan hat.”

Johann Wolfgang von Goethe (1749-1832), dt. Dichter.

1.1 Motivation

Analoge Hochfrequenz-Schaltungen, wie sie zum Beispiel in den unter starkem Konkurrenz- und
Kostendruck stehenden Mobilfunksegmenten der Halbleiterindustrie verwendet werden, stellen Ve-
rifikationsingenieure, im Vergleich zum bereits etablierten Segment der digitalen Verifikation, vor
neue Herausforderungen. Wahrend fiir die reguléren, digitalen Schaltungen und den damit ver-
kniipften Verifikations-Konzepten bereits eine Vielzahl an Tools und Methoden fiir den Schal-
tungsentwurf existieren, werden die meisten analogen (Sub-) Systeme, aufgrund Threr Irregularitat
und des kontinuierlichen Wert- und Zeitbereichs, heutzutage immer noch nur unzureichend im
Gesamtsytem validiert. Dies fithrt im Wesentlichen dazu, dass die Verifikation einer vollstandigen
Mixed-Signal-Schaltung vor dem ersten Tape-Out noch in weiter Ferne liegt.

Fiir die Verifikation von Mixed-Signal-Schaltungen werden aufgrund der Kombination von Digital-
und Analogkomponenten transiente Simulationen im Zeitbereich eingesetzt. Die Schrittweite zwi-
schen zwei Stiitzstellen wird hierbei durch die maximal auftretende Signalfrequenz in der gesamten
zu losenden Matrix bestimmt. Wenige, hochfrequente Signale bestimmen so - auch fiir die kombi-
nierte Simulation mit zusatzlichen, niederfrequent laufenden Teilen - die zuldssige Schrittweite fiir
die Simulation. Wahrend fiir isolierte HF Komponenten eine solche Simulation, durch die geringe
Anzahl an Bauelementen moglich ist, sorgt der haufig groflere, niederfrequente Teil dafiir, dass die
zu losende Systemmatrix sich erheblich vergrofiert und so eine Simulation auf Systemebene auf-
grund der groflen Matrix und der geringen zulassigen Schrittweite unmoglich ist. Der Schwerpunkt
dieser Dissertation liegt auf der Erarbeitung von neuen Konzepten und Methoden zur Verifikation
solcher integrierter HF-Analogschaltungen, unter besonderer Berticksichtigung der notwendigen
Genauigkeit und Detailtreue fiir verschiedene Szenarien aus dem Mobilfunkbereich.

Ausgehend von unterschiedlichen Ansétzen fiir die Simulationsmethoden werden die Ziele, notwen-
dige Modellvarianten sowie Abstrahierungen der realen Gegebenheiten vorgestellt, mit denen eine
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hinreichende funktionale Verifikation in einem annehmbaren Zeitrahmen moglich ist. Als funk-
tionale Verifikation wird in diesem Zusammenhang diejenige Validierungsmethodik beschrieben,
die ein erfolgreiches Tape-Out mit einem funktionierenden Gesamtsystem ermoglicht (engl. First-
Time Right). Die kontinuierliche Weiterentwicklung der EDA-Tools und Sprachen erméglicht fort-
wahrend neue Simulations- und Abstraktionsmoglichkeiten, die im Rahmen dieser Arbeit auf ihr
Verifikationspotential untersucht wurden.

Eine im Jahre 2003 von Collett International Research durchgefiihrte ,IC/ASIC Design Closure®
Studie weist nach, dass eine 45% ige Wahrscheinlichkeit besteht, beim Entwurf eines Systems einen
funktionalen Fehler zu begehen ([fBuFb|). Die folgenden Werte und Erlauterungen stammen zum
Teil aus einem Bericht von Designers Guide Consulting [KC06] und spiegeln die Bedeutung der
funktionalen Verifikation aus finanzieller Sicht eines Unternehmens wieder. Die Kosten, die einer
Firma durch einen fehlerhaften Chip (Respin) entstehen, setzen sich demnach zusammen aus

zusétzlichen Entwicklungskosten ohne Erfahrungsgewinn

Ertragsverlust
Verlust von Marktanteilen

Personalkosten

Motivationsverlust der Mitarbeiter

Bei einer typischen Iteration wird nur ein Teil der fiir die Produktion notwendigen Maskensétze zur
Erzeugung der Schaltungsstrukturen auf dem Silizium-Wafer verédndert. In einer Strukturgrofie von
130nm liegen die Kosten fiir eine Anderung von 3-4 Masken bei ca. $ 50k-100k. Dieser Wert wird in
der Zukunft mit sinkender Strukturgréie noch erheblich ansteigen. Der Zeitbedarf fiir diesen Respin
wird mit ca. 2 bis 3 Monaten angesetzt. Fiir die folgende Rechnung wird weiterhin angenommen,
dass zwei Ingenieure Vollzeit in dieser Phase mit dem Respin beschaftigt sind - dies entspricht
Personalkosten von ca. $ 70k. Zusétzliche acht Support Ingenieure warten auf die Bereitstellung
des fertigen Chips (System Designer, Marketing, Produkt Ingenieure). Im Extremfall kostet dies
ohne Beriicksichtigung einer Anderung der Projektpliane ca. $ 270k. Mogliche Folgeprojekte, die
durch den Respin verzogert werden, lassen sich mit zusatzlichen $ 130k abschétzen. In Summe
entspricht dies einem Mehraufwand von ca. $ 570k fiir eine einzelne Design-Iteration. Vor allem
fir junge Startups, die auf einen einzigen ersten Chip fiir ein innovatives Produkt setzen, kann
dies den finanziellen Ruin bedeuten. Im Geschaft mit integrierten Schaltkreisen halt heutzutage
der erste Anbieter, der ein Produkt auf den Markt bringt, auf lange Sicht einen beachtlichen
Marktanteil von ca. 50 % . Der zweite Anbieter, obwohl er zu einem giinstigeren Preis verkaufen
muss, erhélt auf Dauer nur noch ca. 25% Marktanteil. Eine Verzogerung bei der Markteinfithrung
um 3 Monate bewirkt somit einen weiteren geschatzten Verlust von ca. $ 1M und beeinflusst
nachhaltig Wachstumsplane, Investitionsmoglichkeiten und Share Holder Value.

Dies kann und soll nur eine grobe Abschétzung der finanziellen Bedeutung der Verifikation dar-
stellen. Industrie und iiber Forderprojekte auch die Regierungsbehorden der Lander sind an einer
Entwicklung neuer Methodiken und Tools fiir diesen wachstums- und gewinntrachtigen Markt
fortwahrend interessiert, was sich nicht zuletzt durch die Einrichtung neuer Projekte wie z.B. Ve-
ronA [fBuFb] und Leonidas [fBuFa] zeigt. Grofie Teile dieser Dissertation entstanden durch die
Beteiligung am BMBF Forderprojekt VeronA unter dessen Namen auch ein Grofiteil der Verof-
fentlichungen erfolgte.
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1.2 Vorgehensweise bei der Arbeit

Ausgehend von fertigen Datenbasen mehrerer Industriepartner wurden Methodiken und Modelle
entwickelt, um diese bereits fertigen Designs nachtréglich zu verifizieren (Bottom-Up Verifikation).
Bei der Erarbeitung dieser Modelle wurde darauf geachtet, stets spezifikationsorientiert zu arbeiten,
so dass ein Abgleich zwischen Spezifikation (Systementwurf), Modell (Verifikation) und Schaltung
(Design) moglich ist. Dies erlaubt es nicht nur Schaltung und Modell gegeneinander zu prifen,
sondern in einem anderen Entwurfsprozess (Top-Down) auch die Interpretation der Spezifikation
wahrend der Implementierung zu kontrollieren.

Die Arbeit ist gegliedert in folgende Teilabschnitte:

Nach einer dieser Einleitung folgenden kurzen Beschreibung der Grundlagen der hier betrachte-
ten Hochfrequenz-Ubertragungssysteme, werden im dritten Kapitel die dazugehérigen Verifikati-
onsmoglichkeiten und Konzepte erortert. Die Moglichkeiten der zur Verfiigung stehenden unter-
schiedlichen Simulatoren und Signalreprisentationen werden im vierten Kapitel dargestellt. Die
Modellierung als aquivalentes Tiefpasssignal, welches vor allem im Bereich der Hochfrequenzschal-
tungen einen grofien Zeitgewinn in der Simulation verspricht, wird im letzten Abschnitt dieses
Kapitels mit den dabei auftretenden Problemen dargestellt. Die Problematik des Verlustes der Pin-
kompatibilitat wird angesprochen und entsprechende Anforderungen an die EDA Industrie zur Im-
plementierung neuer Sprachkonstrukte erarbeitet. Um die auf Systemebene beschriebenen Spezifi-
kationen verifizieren zu kénnen, beschreibt das fiinfte Kapitel die mathematischen Zusammenhénge
zwischen den einzelnen Komponenten des Systems, hinsichtlich der Implementierung unterschiedli-
cher Nichtidealitaten, wie Nichtlinearitéit, Frequenzabhéngigkeit und Rauscheigenschaften. Beson-
deres Augenmerk liegt hier auf der Betrachtung von Ereignis-gesteuerten Simulationsmethodiken,
die erstmalig die Simulation auf einer pin-kompatiblen Datenbasis in annehmbaren Zeitspannen
erlauben und als eigenstandiges sechstes Kapitel ausfiihrlich betrachtet werden. Die hierbei zuséatz-
lich auftretenden Effekte, durch Quantisierung der Zeitschritte und den Informationsverlust durch
Umgehung der Differentialgleichungen des Systems, werden analytisch betrachtet und durch erste
Simulationsergebnisse bestatigt. Mit diesen gesammelten Ergebnissen wird im siebten Kapitel eine
Methodik aufgestellt, die eine Zuordnung der Komponenten zu vorher beschriebenen Simulations-
und Signaldoménen auf Basis qualitativ und quantitativ beschreibbarer Genauigkeitsanforderun-
gen erlaubt. Eine Betrachtung der Modellerzeugung tiber eine Aufwandsabschitzung hinsichtlich
von Fehlererkennung oder Fehlerabbildung auf die Signale rundet die Implementierung ab, bevor
auf die verschiedenen moglichen Designflows, die sich mit den vorgestellten Methoden ergeben,
eingegangen wird. Anhand mehrerer Industriebeispiele weist die vorliegende Arbeit die Effizienz
der erreichten Modellierungen auf Basis der gewonnen Erkenntnisse im vorletzten Kapitel abschlie-
Bend nach, bevor eine Zusammenfassung der Ergebnisse diese Dissertation beschliet. Vollstandig
parametrisierte Modelle zur friithzeitigen Verwendung in einem Top-Down Designentwurf, sowie
die entsprechenden Auswerteroutinen und Testszenarios fiir die beschriebenen Spezifikationsvali-
dierungen erlauben es, die Ergebnisse der Arbeit auf kiinftige Entwicklungen anzuwenden.



1. Einleitung




Kapitel 2

Grundlagen giangiger
Mobilfunkempfangern

Die Verifikation dient, wie in der Motivation erldutert, der Kosteneinsparung beim Entwurf von
Sende- und Empfangskomponenten. Um fiir diese Verifikation Mefigroflen zur Kontrolle der Schal-
tungseigenschaften spezifizieren zu konnen, werden im Folgenden die iiblichen Systeme und Ver-
fahren dargestellt. Die zuverlassige, allgegenwiértige Ubermittlung von Informationen spielt hierbei
eine immer grofler werdende Rolle. Die dadurch zunehmende Zahl an Diensten, Anbietern und Kun-
den erfordert eine moglichst effektive Nutzung der zur Informationsiibertragung nur begrenzt ver-
fiigharen physikalischen Ressourcen. Ein drahtloses Ubertragungssystem wie GSM, Bluetooth oder
DECT verbindet dabei eine Nachrichtenquelle und eine Nachrichtensenke mit Hilfe einer elektro-
magnetischen Welle, die vom Sender abgestrahlt und vom Empfanger wieder aufgenommen wird.
Endgerate die sowohl empfangen als auch senden koénnen, werden im englischsprachigen Raum
als Transceiver bezeichnet. Ein heutzutage gangiger digitaler Transceiver vereint dabei mehrere
Komponenten, die aus einer digitalen Informationsquelle ein iiber den Kanal mdoglichst verzer-
rungsfrei iibertragbares analoges Signal erzeugen und wieder in ein fiir die Senke verwertbares
digitales Ausgabe-Format umwandeln. Bei drahtlosen Systemen besteht dies im Allgemeinen aus
den separierbaren Komponenten

1. einer Quellenkodierung zur Erzeugung von Informationsbits aus dem Nutzsignal

2. einer Kanalkodierung zur Anpassung des Nutzsignals an die Eigenschaften des physikalischen
Ubertragungsmediums inkl. DAC

einer HF Sendeeinheit

dem eigentlichen Kanall| inkl. Stérquellen
einer HF Empfangseinheit

der Kanaldekodierung inkl. ADC

der Quellendekodierung

N Gt W

Die Quellenkodierung erzeugt dabei gegebenenfalls redundante Bits zur Fehlerkorrektur oder
biindelt Informationen eines Bitstroms zu einem Symbol zusammen. Die Kanalkodierung er-
zeugt aus dem so gewonnen Nutzsignal (auch Basisbandsignal genannt) eine zur Ubertragung

'Ein Kanal bezeichnet einen Frequenzbereich, also Teilbereich des elektromagnetischen Spektrums, der zur tech-
nischen Kommunikation verwendeten elektromagnetischen Wellen [wik].



6 2. Grundlagen gingiger Mobilfunkempfingern

iiber den Kanal geeignete Form. Hierfiir erfolgt im Regelfall eine Frequenzumsetzung auf eine Fre-
quenz, fiir die die Ubertragungseigenschaften des Kanals und der Sende- und Empfangseinheit
moglichst verzerrungs- und dampfungsfrei sind. Im Folgenden werden diese beiden Komponenten
gemeinsam als Modulator oder auch Modulation bezeichnet. Bei einigen Modulationsarten werden
die Komponenten und zur besseren Ausnutzung von Schaltungseigenschaften kombiniert
und gemeinsam implementiert. Der Kanal beinhaltet, neben der durch das Medium verursachten
Déampfung des Signals, alle Storungen, die durch andere Systeme, Mitbenutzer oder atmosphéri-
sche Einflisse entstehen. Die Dekodierung (Demodulation - Komponenten [6] und [7)) erzeugt aus
dem gestorten und verzerrten Empfangs-Signal ein fiir die Informationssenke verwertbares digitales
Signal, welches je nach Anwendungsfall eine spezifizierte Bitfehlerrate im Vergleich zum Eingangs-
signal aufweisen darf.

Quellen- Kanal- Kanal Kanalde- Quellende-
kodierung kodierung kodierung kodierung
1010111 —> }—) > —>1010111
HF-Sendezug HF-Empfangszug

Abbildung 2.1: Darstellung von Sende- und Empfangszug inkl. Kanal.

Quellenkodierung und Kanalkodierung werden in Threm grundlegenden Konzept durch die verwen-
deten Modulations-Standards (z.B. GMSK, QPSK, siehe Kapitel fest vorgeschrieben, wohin-
gegen die Schaltungsentwickler bei den HF Sende- und Empfangskomponenten relativ viel Freiheit
geniessen, solange festgelegte spektrale Eigenschaften des Signals eingehalten werden. Die HF Sen-
dekomponente eines Transceivers hat daher im Wesentlichen zwei primare Designziele:

e Eine spezifizierte Signalenergie muss verzerrungsarm an den Kanal abgeben werden.

e Der Energieanteil, der ausserhalb des zugeteilten Frequenzbereichs (Kanal) abgestrahlt wird,
muss so gering wie moglich sein.

Der Empfangszweig hat ebenso zwei Designziele :

e Er muss die Moglichkeit bieten sehr kleine Signale in ausreichender Qualitit zu empfangen.

o Gleichzeitig miissen Storer ausserhalb des Kanals wirkungsvoll unterdriickt werden.

Alle Eigenschaften von Sende- und Empfangszug miissen dabei selbstversténdlich mit einer minima-
len Leistungsaufnahme erreicht werden, um mobile Gerdte mit langen Laufzeiten zu ermoglichen.
Ausgehend von den verschiedenen gewéahlten Modulationsverfahren des Signals wurden so iiber
die Jahrzehnte hinweg verschiedene Empfangs- und Sendearchitekturen entwickelt, die sich vor
allem hinsichtlich ihrer Behandlung der notwendigen Frequenzumsetzung von der Sendefrequenz
hinunter ins Basisband unterscheiden.

2.1 Modulationsverfahren

Im Folgenden wird kurz auf die wichtigsten analogen und digitalen Modulationsarten eingegan-
gen, um die Signale der Schaltung zu charakterisieren und die daraus resultierenden Anspriiche an
die Verifikation des Sende- und Empfangszweig zu erlautern. Erste Signalkriterien und Standards
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verschiedener Systeme, die flir eine Verifikation herangezogen werden kénnen, werden erlautert
und fiir eine spatere Berticksichtigung zusammengefasst. Durch eine Modulation des Signals wird,
neben der Anpassung des Signals an die Ubertragungseigenschaften des Kanals, eine Verrundung
der digitalen Datenimpulse der Informationsquelle erreicht, was eine Reduktion der notwendigen
Bandbreite fiir die zu tibertragende Datenrate erlaubt. Eine mogliche Erhohung der effektiven
Datenrate durch die Quellenkodierung in Form von Redundanz zur Fehlerkorrektur wird im Fol-
genden nicht beriicksichtigt und der Begriff Datenrate ambivalent mit der Bitzahl/s am Eingang
der Modulation verwendet. ,,Bandbreite“ bezeichnet hierbei das Frequenzspektrum, welches durch
das zu iibertragende Signal beansprucht wird. Da ein nicht periodisches Signal immer eine theore-
tisch unendliche hohe Bandbreite besitzt (vergleiche Theoreme der Fouriertransformation), werden
fiir die praktische Verwendung des Terms ,Bandbreite“ in der Literatur verschiedene Naherungen
verwendet:

e 3dB - Bandbreite (halbe Leistung, bzw. % fache Spannung)
Breite des flachengleichen Rechtecks (adquivalente Rauschbandbreite)
e Breite innerhalb der 99% der Leistung tibertragen wird (20dB-Bandbreite)

e Breite ausserhalb derer die spektrale Leistungsdichte geringer als ,N* dB ist

Im Rahmen dieser Arbeit wird der Begriff Bandbreite synonym fiir die 3dB-Bandbreite verwendet.
Um diese optimal ausnutzen zu kénnen, werden hoherwertige Modulationsverfahren eingesetzt, die
eine hohere Datenrate pro Hz Bandbreite ermoglichen, jedoch zusétzlichen Rechenaufwand in der
digitalen Vor- und Nachverarbeitung des Signals erfordern, sowie anfalliger fiir Storeinfliisse sind. In
allen Fallen ist die Modulation und Demodulation derjenige Punkt in der Signaliibertragungskette,
an der die Unterschiede zwischen Analog- und System-(Digital-) Design am deutlichsten erkennbar
sind. Wéhrend die analogen Komponenten durch Begrifflichkeiten wie Rauschen und Stérabsténde
beschrieben werden, zéhlt nach der Demodulation nur noch das empfangene digitale Bit, so dass
Bit- oder sogar Paketfehlerraten zur Beschreibung der Signalqualitat verwendet werden. Eine ho-
herwertige analoge Signalverarbeitung mit geringeren Verzerrungen im Sende- und Empfangszug
verbessert die resultierende Fehlerrate des Systems, ohne dass dort die schaltungstechnische Ursa-
che noch zu beobachten wére. Generell erhoht sich somit bei komplexeren Modulationsarten auch
der notwendige Verifikationsaufwand, um ein funktionsfahiges System zu garantieren, erheblich.
Am ehesten ldsst sich die dazugehorende Entscheidungsgrenze zwischen analogem Wert und zuge-
horigem digitalen Bit bzw. Symbol anhand eines Konstellationsdiagramms darstellen, das neben
den analogen Signalpunkten auch die digitalen Entscheidungsgrenzen darstellt. Dieses Konstel-
lationsdiagramm ist aber nicht fiir alle zur Verfiigung stehenden Modulationsverfahren als Dar-
stellung geeignet. Um fir die jeweiligen Modulationsarten die ideale Darstellung zur Verifikation
der Empfangs- oder Sendekette zu bestimmen, werden einige der méglichen Modulationsverfahren
vorgestellt.

Amplitudenmodulation - ASK

Der einfachste Fall, ein bandbreitenbeschrinktes Signal auf eine Trégerfrequenz zu modulieren,
besteht in der Multiplikation des Eingangs-Signals mit einem Cosinus der gewiinschten Frequenz.
Dieses auch als Doppel-Seitenband Modulation (DSB) bekannte Verfahren lasst sich beschreiben
durch

upsp(t) = u(t) - cos(2m ft)o—eUpsp(w) = ; {U(w—w) +U(w+ w.)} (2.1)
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Das digitale Nachrichtensignal ist dabei eine [1,0] Folge (u(t)) und das Tragersignal ein Cosinus
entsprechend der gewtinschten Tragerfrequenz (cos(w.t)).

AL N
U

Abbildung 2.2: Transiente Darstellung eines ASK modulierten Signals.

Dieses Verfahren wird heutzutage nur noch auf Grund der sehr einfachen Demodulationsmoglich-
keit bei Lang- und Mittelwellensender eingesetzt und ist aufgrund seiner geringen Bandbreiten-
Effizienz ansonsten veraltet. Der grofie Vorteil des amplitudenmodulierenden Verfahren liegt bei
der geringen Anfélligkeit gegeniiber Storungen der Phasenlage des Signals. Bei einer Verifikation ist
somit am Ende der Empfangskette nur die Amplitudendifferenz zwischen einer zu detektierenden
logischen 0 und/oder 1 fiir den Qualitédtsmafstab entscheidend.

Phasenumtastung - PSK
Bei der Phasenumtastung wird die Nutzinformation statt auf die Amplitude auf die Phasenlage
des Tragers moduliert. Man erhélt als Nachrichtensignal

upsk (t) = Ag - cos [2m fot + P(t)], (2.2)

mit O () als Trager der Information. Im einfachsten Fall einer zweiphasigen Phasenumtastung lasst
sich das Modulationsverfahren vereinfachen zu einer besonderen Form der Amplitudenmodulation
mit

upsk (t) = fu(t) - Ag - cos(2m fet). (2.3)

Fiir eine Bewertung des Signals ist hier die Phasenlage das einzig relevante Kriterium, solange die
Amplitude des Signals fiir eine Detektion der Phase ausreichend hoch ist.

Abbildung 2.3: Transiente Darstellung eines PSK modulierten Signals.

Ebenso wie bei der ASK betrégt die Bandbreiteneffizienz jedoch lediglich 1 SB—I?Z
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Quadraturphasenumtastung - QPSK

Das erste hier betrachtete hoherwertige Modulationsverfahren erhéht die Bandbreiteneffizienz
im Vergleich zu den beiden Vorhergenannten, indem es den Real- und Imaginarteil der Phasen-
zustande mit unterschiedlichen Informationen belegt. Dieses auch als IQQ Modulation bezeichnete
Verfahren verteilt die Informationsbits auf zwei zueinander orthogonale Achsen (In Phase - I,
Quadrature Phase - Q). Obwohl beide Signale dieselbe Tragerfrequenz besitzen, lassen sie sich
aufgrund der Orthogonalitiat der verwendeten Mischsignale empfangsseitig wieder trennen und er-
moglichen so eine Verdopplung der Ubertragungsrate bei gleichbleibender Kanal-Bandbreite. Im
Ubertragungskanal ergibt sich dann ein in Amplitude und Phase moduliertes Signal, fiir das gilt

ugpsk = Ar - cos 2nfet) + Ag - sin (2w f.t) = Ag - cos [2m fot + P ()], (2.4)

wobei ®(t) die vier diskreten Zusténde 0, %, 7, 2% annimmt.

AL IR
VIV

t/

o

Abbildung 2.4: Transiente Darstellung eines QPSK modulierten Signals.

Quadratur-Amplitudenmodulation - QAM
Wahrend die QPSK, wie in Gleichung dargestellt, sich als eine reine Modulation tiber die
Phasenlage des Signals darstellen ldsst, ermoglicht eine zusétzliche Variation der Amplitude eine
feinere Aufteilung des Konstellationsdiagramm und somit eine hohere Datenrate. Generell gilt auch
hier
uganm = Ag(t) - cos(2mf.) + Ag(t) - sin(2nf.) = A(t) - cos 2nf. + ®(t)], (2.5)

jedoch sind die moglichen Zustdnde von ®(t) sowie von A(t) abhéngig von der Ordnung der Mo-
dulation. Bei einer 16-QAM hat ®(t) bereits zwolf und A(t) vier verschiedene Zustiande.

1111 1010 0000 0110 1000

t/s

Abbildung 2.5: Transiente Darstellung eines 16QAM modulierten Signals.

Ein Konstellationsdiagramm, welches die empfangenen Daten in Quadratur- und In-Phase als
Punkte in der komplexen Ebene darstellt, lasst sich fiir die visuelle Darstellung der korrekten
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Funktionalitéit eines QAM-Empfingers sehr gut verwenden. Sowohl die Entscheidungsgrenzen fiir
die Symbole, als auch Verzerrungen durch Dampfung und Rotation sind dort gleichzeitig abbildbar
und ermoglichen eine schnelle Eingrenzung von Fehlerquellen der analogen Signalverarbeitung

(vergleiche Abbildung [2.6)).

Mit steigender Anzahl an Zustanden (16 QAM < 64 QAM < 256 QAM) wird die Storanfilligkeit
der Ubertragung jedoch deutlich vergréfiert, da auch geringe Verzerrungen eher zu einer Fehlent-
scheidung hinsichtlich des empfangenen Bits fiithren, was sich durch eine falsche Zuordnung zu den
Entscheidungsgrenzen im Konstellationsdiagramm darstellen lasst. Das Maf fiir die Abweichung
vom idealen Punkt im Konstellationsdiagramm wird als Fehlervektor (EVM) angegeben.

Rotation durch |mA r/— Entscheidungsgrenze

Phasenfehler
|
° ° ° °
' Amplituden- oder
_______ R
o 0/ Phasenrauschen
° ° .o.': °

° ° o | o Re
|
|
|
|
|

Abbildung 2.6: Konstellationsdiagramm einer 16QQAM.

Frequenzumtastung - FSK

Eine einfache und gegen Amplituden- und Phasenfehler storsichere Modulation wird auf Kosten
héherer Bandbreite durch Frequenzumtastung erreicht, bei der senderseitig in Abhéangigkeit des zu
sendenden Datums zwischen zwei verschiedenen Oszillationsfrequenzen umgeschaltet wird. Es gilt

upskg = Ao - cos [2m fo(t)t] (2.6)

Der Bandbreitenbedarf dieser Modulationsart ist abhéangig von der Geschwindigkeit der Umschal-
tung zwischen den beiden Oszillationsfrequenzen. Bei der FSK lasst sich ein Konstellationsdia-
gramm nur iiber Umwege definieren und kommt im Regelfall selten zum Einsatz.

L ANAAN

0 0 1

Abbildung 2.7: Transiente Darstellung eines FSK modulierten Signals.
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Gaufische Frequenzumtastung - GFSK

Um das zur Modulation verwendete Basisband-Signal fiir die Frequenzumtastung in der Band-
breite zu begrenzen, wird im Allgemeinen eine Tiefpassfilterung (Verrundung) der Basisbandsignale
durchgefiihrt. Hierdurch wird bei der Frequenzmodulation die Geschwindigkeit der Umschaltung
zwischen den beiden Ostzillationsfrequenzen geregelt. Bei Verwendung eines Gauf3’schen Tiefpass-
filters spricht man hier von einer GFSK. Der notwendige, kleinstmdglichste Frequenzhub zur Uber-

tragung von 1 bit pro Symbol betrégt
1

Af =— 2.7
mit der Bitdauer 7. Man spricht in diesem Sonderfall von einer GMSK (Gausschen Minimum
Shift Keying) . Durch die vorhergehende Filterung der Signale handelt es sich hier erstmals um
ein gedichtnisbehaftetes Modulationsverfahren. GMSK ist ein (vor allem bei der Demodulation)
aufwindiges Verfahren, welches sich allerdings besonders fiir energiesparende Ubertragung bei stark
beschrankter Bandbreite eignet.

Orthogonale Mehrtriagermodulation - OFDM

Die OFDM ist ein mehrstufiges Verfahren, bei der das Eingangssignal mit einer hohen Daten-
rate auf mehrere Teildatenstrome mit niedrigeren Datenraten aufgeteilt wird. Diese werden mit
den bereits beschriebenen Methodiken (z.B. QPSK) auf einzelne, zueinander orthogonale Subtré-
ger moduliert. Die OFDM ist das aufwéndigste der beschriebenen Modulationsverfahren und wird
bei mobiler Ubertragung nur bei grofler bendtigter Datenrate eingesetzt. Bei Modulation und De-
modulation kommen IDFT/FFT Routinen zum Einsatz, die aufgrund der Digitallastigkeit und
der Moglichkeit mit Hilfe der digitalen Signalverarbeitung Nicht-Idealitdten im analogen Fron-
tend teilweise zu regeln, fiir die im Rahmen dieser Arbeit entwickelten Methoden in Zukunft ein
ideales Anwendungsfeld darstellen. So ist es zum Beispiel moglich, durch Auswertung der empfan-
genen Signalqualitat, Teilbereiche des verfiigharen OFDM-Spektrums bei schmalbandigen Storern
auszublenden und so die Datensicherheit bei der Ubertragung auf Kosten einer leicht geringeren
Datenrate zu erhohen. Aufgrund der unterschiedlichen verwendeten Tragerfrequenzen missen die
Auswerteroutinen laufend mit dem empfangenen Datenstrom synchronisiert werden, was haufig
durch definierte Zusatzsignale bzw. Pilottone geschieht.

2.2 Multiplexverfahren

Um mehrere Benutzer identischer Systeme dieselben Modulations-Verfahren innerhalb desselben
Sendebereichs gleichzeitig benutzen lassen zu konnen, existieren verschiedene Methodiken, um die
Signale der entsprechenden Sender/Empfanger-Kombinationen zu trennen. Das intuitivste ist das
TDMA (Time Division Multiple Access) Verfahren, in dem jedem Nutzer ein individuellender, sich
wiederholender Zeitschlitz zugewiesen wird. Wahrend dieser Zeit ist nur ein Benutzer zugelassen.
Einen Sonderfall fir das TDMA Verfahren stellt CSMA (Carrier Sense Multiple Access) dar. In
diesem Verfahren sind die zu verwendenden Zeitschlitze nicht fest vorgegeben, sondern jeder Sender
wartet auf einen ,freien® Zeitschlitz im Ubertragungsmedium und sendet dann seine Daten. Vor
allem fiir digitale Daten hat sich das CDMA (Code Division Multiple Access) Verfahren durchge-
setzt. Hierzu werden die Eingangssignale jeder Quelle mit einem spezifischen Code verschliisselt.
Die verwendeten Codes (z.B. Gold-Codes) sind zueinander orthogonal, so dass eine eindeutige
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Sender- /Empfangerzuordnung gewéhrleistet werden kann. Der Nachteil besteht in einer Redukti-
on der effektiven Datenrate, da sich die Anzahl der zu sendenden Bits pro Bit Nutzsignal durch
die Codierung stark erhoht (Spread Spectrum Sequences). Beim letzten hier zu betrachtenden
Verfahren, verwenden die unterschiedlichen Sender und Empfanger verschiedene Trégerfrequenzen
und konnen so mit steilflankigen Filtern sauber voneinander getrennt werden. Dieses als FDMA
(Frequency Division Multiple Access) bekannte Verfahren findet mit zunehmender Digitalisierung
der Funksysteme vor allem fiir schmalbandige Systeme mit schnell wechselnden Frequenzkanélen
Anwendung (vergleiche Abbildung [2.§).

Frequenz Frequenz Frequenz
Code Code Code
A User 3 A A
User 2
User 1
User 1
— N [sp}
s| g g User 2
] -]
) ) User 3 )
Zeit Zeit Zeit
(a) FDMA (b) TDMA (c) CDMA

Abbildung 2.8: Darstellung der drei erlauterten Multiplexverfahren.

Modulation und Multiplexing der Signale sind sehr stéranféllig und fiir die Funktionalitat des Sys-
tems eine wichtige zu verifizierende Komponente, um Ubersprechen, Fehler in der Synchronisation
oder nicht hinreichende Zeitkonstanten beim Wechsel der Frequenzen und Modi zu entdecken und
zu korrigieren. Fiir weitere Sonderformen der Modulationsverfahren fiir besondere Anforderungen
des Systems (z.B. stetige Phase) wird auf die géngige Literatur verwiesen. Weiterfithrende Infor-

mationen finden sich zum Beispiel in [PS]. Tabelle gibt einen Uberblick iiber die in heutigen
Funksystemen verwendeten Standards und Modulationsarten.

System GSM UMTS IEEE 802.11a Bluetooth DECT
Frequenz 0.9/1.8 GHz | 2 GHz 5 GHz 2.4 GHz 1.9 GHz

Kanalbandbreite 200kHz 5 MHz 20 MHz 1 MHz | 1.728 MHz
Multiplexverfahren TDMA CDMA CSMA/CA CDMA TDMA
Modulation GMSK QPSK | BPSK/QPSK/QAM | GFSK GFSK
Bit rate 270k 3.84M 5.5-54 M 1M 1.152 M

Tabelle 2.1: Ausgewahlte Standards und Modulationsarten.

2.3 Empfangerarchitekturen

Ein grofies Problem beim Empfang von Funksignalen stellen die stark unterschiedlichen Leistungs-
pegel in benachbarten Frequenzbandern dar (z.B. schwaches, entferntes GSM Signal bei starkem,
lokalen WLAN Signal). Der eigentliche Nutzkanal ist dabei in der Regel sehr schmalbandig gegen-
iiber seiner Tragerfrequenz. Geradeaus-Empfanger, die das empfangene HF Signal sofort Analog-
Digital wandeln, sind aufgrund der begrenzten Verfiigbarkeit, der auf HF notwendigen schnellen
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A/D Wandler mit extrem hohen Dynamik-Bereich, nur selten im Einsatz. Bei der alternativen
Verwendung von Uberlagerungsempfingern wird die notwendige Filterung und Verstirkung des
Signals durch die Verwendung von Zwischenfrequenzen erheblich erleichtert. Diese Uberlagerungs-
empfanger werden hierbei durch ihre unterschiedlichen Frequenzkonzepte unterschieden.

Direktmischende Uberlagerungsempfinger - Homodyn Architektur

Bei der Homodyn Architektur (vom griechischen homos = , gleich*) wird das gewiinschte Fre-
quenzband durch Verwendung von steilflankigen Filtern (i.d.R. externe SAW- oder Keramik-Filter)
vorselektiert, um starke Storer vor den ersten aktiven Komponenten zu unterdriicken. Durch Multi-
plikation mit einer lokal erzeugten Frequenz f1o, welche identisch (,,homo*) zu der Tragerfrequenz
des Signals ist, wird dieses ins Basisband verschoben und dort weiter ausgewertet (A/D Wand-
lung, akustische Ausgabe, ...). Der grofie Vorteil der direkt mischenden Empfénger liegt in ihrem
einfachen strukturellen Aufbau (vergleiche Abbildung [2.9).

Vorverstarker Kanalfilter-
Systemfilter- Mischer Tiefpals Basisband-
Bandpaly verstarker
7R Y
L N> D> X > 2> D>

Lokaloszillator

Abbildung 2.9: Direktmischendes Empfinger Frontend.

Vor allem zu Beginn der Entwicklung integrierter Schaltungen, existierten, durch die fehlenden
Moglichkeiten der Hochintegration, viele Probleme beim Einsatz von solchen direkt-mischenden
Strukturen. Dynamische DC-Offsets, bedingt durch die identische Trager- und Lokaloszillator-
Frequenz, welche sich bei einem diskreten Aufbau nur schlecht schirmen lassen, sowie hohe An-
spriiche an die Basisbandfilter und an die spektrale Reinheit des hochfrequenten Oszillators, er-
schwerten kostengiinstig realisierbare Implementierungen. In letzter Zeit gewinnt er durch neue
technologische Moglichkeiten in der Halbleiterfertigung und die damit hoher werdende Integra-
tionsdichte, vor allem hinsichtlich der Integrationsmoglichkeit von HF-Komponenten und durch
hoherwertige Modulationsverfahren jedoch an Bedeutung.

Empfanger mit Zwischenfrequenz - Heterodyn Architektur

Beim Superheterodyn Empfanger (gebréuchlicher Name fiir einen Empfanger mit Heterodyn
Struktur - engl: Supersonic Heterodyn Receiver) werden im Gegensatz zur Homodyn Architek-
tur zwei getrennte Frequenzumsetzungen eingesetzt, was die Anforderungen an die Trennung der
Komponenten entspannt. Das Eingangssignal wird zunéchst auf eine erste, hohe Zwischenfrequenz
(IF) umgesetzt. Auf dieser Zwischenfrequenz sind die Anforderungen an die Filter und Verstér-
ker einfacher zu handhaben, als dies direkt im Basisband (vergleiche Homodyn Architektur) oder
auf der Hochfrequenzseite (Geradeausempfanger) moglich wére. Problematisch ist die Nutzung
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jedoch dadurch, dass im verwendeten Zwischenfrequenzbereich keine unerwiinschten Stoérer auftre-
ten diirfen, die sich mit dem eigentlich Nutzsignal tiberlagern wiirden. Mit zunehmender Dichte im
Spektrum fiithrt dies zu hoheren Anforderungen an die externen System- und Kanalfilter, um Ein-
faltungen durch z.B. Spiegelfrequenzen von HF und LO Signal, sowie Intermodulationsprodukte
zu unterdriicken.

Systemfilter- Mischer 1 Zwischen- Basisband-
Bandpal frequenz- Tiefpaly
verstarker

Vorver- Kanalfilter- Mischer 2 Basisband-

starker Bandpal Verstarker
L > D o X > X D | X > R D >

7

&

<

Lokaloszillator 1 Lokaloszillator 2

Abbildung 2.10: Superheterodyne Empfanger Struktur.

Die Wahl der zu verwendenden Zwischenfrequenz ist hierbei immer ein Kompromiss, bei dem einige
Aspekte berticksichtigt werden miissen. Eine niedrige IF, wie sie aus Griinden der Leistungsauf-
nahme und der Integrierbarkeit angestrebt ist, bedarf einer sehr schmalbandigen Selektion des
Nutzbandes auf der HF Seite, um den Einflul der Spiegelfrequenzen zu minimieren. Eine hohere
IF sorgt jedoch fiir bessere Eigenschaften hinsichtlich der zu erwartenden DC-Offsets, sowie des
Einflules von 1/f Rauschen. Zwei wesentliche Konzepte sind iiber die Zeit zur Umgehung dieses
Problems entwickelt worden. Der Mehrfach-Superhet arbeitet mit mehreren Zwischenfrequenzen,
bei denen sukzessive Filterung eine starke Dampfung der Storer zu Lasten der Flache und Leis-
tungsaufnahme ermoéglicht. Eine Unterdriickung der Spiegelfrequenzen mit Hilfe komplexwertiger
Signalverarbeitung erfolgt hingegen bei der heutzutage wichtigen Low-IF Empfingerstruktur.

Low IF Empfinger - Empfianger mit niedriger Zwischenfrequenz

Eine besondere Variante des Superheterodyn Empfangers stellt der Low-1F Empfénger dar (Ab-
bildung . Die notwendige Spiegelfrequenzunterdriickung erfolgt hierbei unter Verwendung ge-
eigneter komplexwertiger Signalverarbeitung. Durch Multiplikation des Eingangssignals mit zwei
um zueinander 90 Grad phasenverschobenen Lokaloszillatoren entsteht im Spektrum ein gerader
(cosinusférmiger) sowie ungerader (sinusféormiger) Anteil. Durch Addition dieser komplexwertigen
Signale lédsst sich die Spiegelfrequenz vollstandig unterdriicken. Der grofie Vorteil dieses Konzepts
liegt in der Moglichkeit iiber die niedrige Zwischenfrequenz die Kanalselektion in Form von aktiven,
integrierbaren Filtern realisieren zu kénnen. Hohere Anforderungen und gréfere Schaltungskom-
plexitiat entstehen hingegen durch die Verwendung der komplexwertiger Schaltungen. Fiir den
Empfang von quadratur-modulierten Signalen wie der 16QQAM bietet der Low-IF Empfanger be-
reits inherent die notwendige Struktur um beide Seitenbander separat empfangen zu kénnen. Im
Anschluf an die so gewonnenen Basisband (bzw. Low-IF) Signale erfolgt eine Umsetzung der ana-
logen Daten in eine digitale Form. Auch bei dieser AD-Wandlung existieren verschiedene Konzepte,
die teilweise eine zusétzliche Kanalfilterung integrieren, wie sie zum Beispiel in den Arbeiten von
Kim et.al. [KJZT07] vorgestellt wird.
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Abbildung 2.11: Empfanger Frontend mit niedriger Zwischenfrequenz.

2.4 Senderarchitekturen

In dhnlicher Weise wie bei den Empfangskonzepten, spielt bei den Sendekonzepten neben dem
Einhalten spektraler Anforderungen an das Ausgangssignal, das Aufbringen der Modulationsdaten
auf die Trégerfrequenz eine wesentliche Rolle. Hierbei wird generell zwischen Basisband und direkt-
modulierenden Sendern unterschieden. Bei der Basisband-Modulation erfolgt die Aufpragung der
zu iibertragenden Daten im Basisband, bevor eine einfache Multiplikation mit der Tragerfrequenz
(siehe DSB, ASK-Modulation) diese in das eigentliche Ubertragungsband verschiebt. Komplex-
wertige Modulationen, wie z.B. QAM oder 16 QAM, verwenden zwei prinzipiell verschiedene Me-
thoden, um die unterschiedlichen Phasen- und Amplituden-Zustidnde, welche sich im Konstellati-
onsdiagramm darstellen lassen, zu erreichen. Bei der IQ Modulation werden die komplexwertigen
Daten in In-Phase und Quadratur-Phase direkt auf zwei um 90 zueinander verschobene Trager
moduliert, welche nach Addition das HF Signal bilden. Der Nachteil bei dieser Verarbeitung ist
die Notwendigkeit zweier HF Oszillatorsignale und Multiplizierer, sowie eines hochfrequenten Si-
gnalkombinierers. Die gleiche Modulation kann auch durch eine Umrechnung in Amplitude und
Phase erfolgen. Diese, als Polarmodulation bekannte Variante, bringt einige schaltungstechnische
Vorteile, da durch die konstante Einhiillende des Eingangssignals auch nicht-lineare (jedoch in ihrer
Leistung verénderliche) Leistungsverstérker eingesetzt werden koénnen.

Fir die Sendekonzepte von Frequenz-modulierten Signalen werden in der Regel steuerbare Os-
zillatoren und Regelschleifen (PLLs) verwendet. Gerade eben diese phasengesteuerten Regelkrei-
se erfordern eine prézise Verifikation der Schaltung, um Einschwing- und Umschaltverhalten im
Zeitbereich moglichst genau verifizieren zu kénnen. Bei der Verwendung von Fractional N Archi-
tekturen, die mit einem zusétzlichen Takt das Teilerverhéltnis der PLL variieren (siehe Abschnitt
, erzeugt die Taktung der Regelung zusétzliche Frequenzkomponenten, die sich negativ auf
die spektrale Reinheit der Ausgangsfrequenz auswirken. Eine Simulation der so zu erwartenden
Storer ist fiir ein hochperformantes System unerlasslich und mit den hier entwickelten Methoden
der Ereignis-gesteuerten Simulation effektiv zu handhaben.
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2.5 Frequenzsynthese

Fiir die Frequenzsynthese in integrierten Schaltungen, die zum Beispiel hinsichtlich der Tragerfre-
quenz oder auch anderer stabiler Takte benotigt werden, sind heutzutage meistens Phasenregel-
kreise im Einsatz. Eine solche PLL erzeugt mit Hilfe einer Referenzphase und eines steuerbaren
Hochfrequenzoszillators im Rahmen einer geschlossenen Regelschleife eine in Abhéngigkeit des Re-
ferenztaktes stabile Ausgangsphase des HF Oszillators. Durch die Verwendung von hochstabilen
Referenztakten, die zum Beispiel mit Hilfe von Quartzen oder Oberflichenresonatoren (FBARs )
gewonnen werden kénnen, ist es somit moglich sehr prazise Ausgangsfrequenzen zu erzeugen. Der
Phasenregelkreis besteht dabei tiblicherweise aus den Komponenten spannungsgesteuerter Hoch-
frequenzoszillator (VCO), Phasendetektor (PFD), Ladungspumpe (CP), Schleifenfilter (LF) und
Frequenzteiler (Abbildung [2.12).

ref —>
3 PFD——>| CP ——>| LF —)

|
‘N < :
. I
G - Modulations-

punkte

Abbildung 2.12: Phasenregelschleife zur Frequenzsynthese

Aus der dazugehorigen Systemtheorie (z.B. [Bes07]) ist bekannt, dass die Ausgangsfrequenz des
Ostzillators nach Abklingen des Einschwingvorgangs der Gesetzmassigkeit

fout =N - fref (28)

folgt. Kritisch sind bei jeder Form der Frequenzerzeugung immer die Charakteristika des Ausgangs-
signals im Frequenzbereich (Phasenrauschen, Frequenzstabilitit), sowie das Einschwingverhalten
der Schaltung bei einem Wechsel der Zielfrequenz, wie es zum Beispiel in FDMA Systemen der
Fall ist. Diese, im Verhéltnis zur Tragerfrequenz langsamen Einschwingvorgange, lassen sich nur
transient simulieren, was bei den hier vorhandenen hohen Frequenzen viele Zeitschritte erfordert,
um das Abtasttheorem noch zu erfiillen (siehe auch Kapitel ). Fiir die Simulation dieser Phasen-
regelschleifen stammen die aktuellsten Erkenntnisse hauptséchlich aus Arbeiten von Kundert et.al.
([Kun06¢],[Kun06b]), die das Verhalten solcher Mixed-Signal Schaltungen linearisieren und somit
zeiteffizient im Phasenbereich abbilden konnen. Diese Simulation im Phasenbereich verhindert auf-
grund der unterschiedlichen Signaldarstellungsmethodik jedoch eine Simulation im Gesamtsystem,
da die Schnittstellen als reine Phasendarstellung nicht mit anderen elektrischen Schaltungskom-
ponenten kompatibel sind. Mit Hilfe einer verédnderten Simulationsmethodik, die es erlaubt die
hochfrequenten von den niederfrequenten Komponenten zu trennen, konnte im Rahmen dieser
Arbeit eine deutliche Steigerung der Simulationsgeschwindigkeit bei gleichbleibender Genauigkeit
erreicht werden. Wahrend in PLLs zur Erzeugung von Hilfsfrequenzen fiir den Empfang und die
Takterzeugung lediglich eine stabile Ausgangsfrequenz notwendig ist, ist es fiir die Aufpragung
einer Frequenz- oder Phasenmodulation tblich, die geschlossene Regelschleife an verschiedenen
Modulationspunkten zu beeinflussen und so die Daten auf die Ausgangsfrequenz und Phasen-
lage aufzubringen. Je nach Modulationspunkt sind weitere Ubertragungseigenschaften der PLL
hinsichtlich des Schwingungsverhaltens zu beobachten, so dass eine Verifikation der korrekten Im-
plementierung wesentlich fiir eine funktionale Uberpriifung des gesamten Systems ist. Details zu
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moglichen Modulationskonzepten und zugehorigen Kalibrierroutinen fiir das Verhalten der PLL
finden sich zum Beispiel in der Dissertation von Sappok [Sap07], [STHO05].

2.6 Kalibrierroutinen

Bedingt durch Prozesstoleranzen wéahrend der Herstellung des integrierten Schaltkreises, ist es not-
wendig, spezifische Bauteileigenschaften der Schaltungskomponenten durch geeignete Kalibrierme-
thoden zu korrigieren. Kapazitéten (C) und Widerstédnde (R) variieren in heutigen Prozessen um
bis zu £40%. Der bekannteste Vertreter einer Kompensation der Prozesstoleranzen ist der RC-
Abgleich, der durch schaltbare Kapazitéiten die RC-Zeitkonstante an kritischen Stellen wie Filtern
und Ostzillatoren auf den Nominalwert korrigiert. Vertauschte Low- und High-Bits bei diesen Ka-
librierroutinen und der resultierenden Verdrahtung wéren fiir ein mit ausreichender Performance
funktionierendes Gesamtsystem dramatisch, so dass eine Verifikation dieser Algorithmen und Ver-
schaltung im Gesamtentwurf notwendig ist. Wenngleich die Abgleichroutine an sich niederfrequent
arbeitet, sind die Auswirkungen auf das hier betrachtete HF Frontend wesentlich und stellen durch
die Mixed-Signal Charakteristik einen idealen Anwendungsfall fiir die hier zu erarbeitenden Me-
thoden dar. Arbeiten zur Verifikation dieser niederfrequenten Komponenten existieren im Rahmen
des Forderprojektes VeronA [fBuFb] von Lehmler et.al. [LWAHO7] und werden fir die spéter dar-
gestellten Full-Chip-Verifikationen teilweise angewendet.

2.7 Eigenschaften der Frontend Komponenten

Im Folgenden soll fiir die in den néchsten Kapiteln zu modellierenden Funktionsblocke erortert wer-
den, welche grundlegenden Effekte fiir den Systementwurf wesentlich sind. Auf Basis dieser Zusam-
menstellung kann dann mit Hilfe einer strukturierten Modellierung das passendste Modell erstellt
werden. Die in den drei vorherigen Abschnitten dargelegten Empfangs-, Sende- und Frequenzer-
zeugungskonzepte werden herangezogen, um verschiedene Klassen von Blocken zu definieren, die
fiir die HF-Verifikation die kritischen Systemparameter beinflussen. Dies sind im Einzelfall:

e Verstiarker (PA, LNA, VGA)
e Mischer

e Filter

e Osrzillatoren

e Frequenzteiler

e AD- und DA-Wandler

e Analoge Bias Strukturen

e Digitale Logikkomponenten

Um die moglichen Verifikationsaspekte darzustellen, werden die System-Komponenten mit Ihren
spezifischen Eigenschaften im Folgenden kurz dargestellt.

Verstarker
Verstarker existieren in modernen Transceivern in hauptséchlich drei, in Thren Anforderungen
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sehr unterschiedlichen, Varianten. Alle haben gemeinsam, dass sie in breitbandigen oder schmal-
bandigen Ausfiihrungen existieren, die jeweils verschiedene Gedachtniseigenschaften und somit eine
unterschiedliche Signalverstarkung iiber den Frequenzbereich besitzen. Als Spezifikationen werden
im Regelfall Nichtlinearitaten, Frequenzabhéngigkeiten und Rauschzahlen angegeben, die je nach
Verwendung des Verstarkers unterschiedlich stark relevant sind. Die mathematischen Hintergriinde
dieser Kennzahlen finden sich in Kapitel [f

LNA - Rauscharmer Verstirker (Low Noise Amplifier)

Die erste Komponente in einem Funkempféanger ist in der Regel ein rauscharmer Verstarker,
der das durch die Ubertragung gestérte und sehr schwache Eingangssignal auf eine fiir die Wei-
terverarbeitung geeignete Amplitude verstéirkt. Die kritischsten Faktoren bei diesem Verstarker
sind die Nichtlinearitat und das Eigenrauschen, welches zu einer weiteren Verschlechterung des
empfangenen schwachen Signals fithrt. Die Nichtlinearititen fithren unter dem Einflul von wei-
teren (unerwiinschten) Eingangssignalen (Storern) zu Intermodulationskomponenten, die sich ins
gewlinschte Frequenzband des zu empfangenen Signals einfalten konnen und so das Signal-zu-
Rausch Verhéaltnis verschlechtern.

PA - Leistungsverstirker (Power Amplifier)

Im Gegensatz zu den LNAs spielt bei der letzten Komponente eines Transmitters das Rauschen
eine untergeordnete Rolle, da bei den hier zur Verfiigung stehenden Signalleistungen das Figen-
rauschen nahezu vernachléssigt werden kann. Im Gegensatz dazu sind die Nichtlinearitaten bei
einem Leistungsverstarker, in Abhangigkeit seiner Implementierungsvariante, stark bedeutsam fiir
die Performance des Systems und weisen zusétzliche Effekte auf, die bei anderen, lediglich schwa-
chen Nichtlinearititen (wie bei LNAs) nicht ins Gewicht fallen. So stéren bei Leistungsverstarkern
weniger die moglichen Intermodulationsprodukte, als viel eher das durch zuséatzliche Phasenver-
zerrungen verbreiterte Spektrum des Ausgangssignals, welches zu Fehlern bei der Einhaltung der
vorgeschriebenen spektralen Masken fiihren kann.

VGA - Verstiarker mit variabler Verstiarkung (Variable Gain Amplifier)

Verstérker mit veranderlichem Verstarkungsfaktor werden im Frontend in der Regel nach der
Frequenzumsetzung eingesetzt, um eine optimale Aussteuerung nachfolgender Komponenten (z.B.
Filterstufen, ADCs, ...) zu erlauben. Die Nicht-Idealitaten, die bei den beiden vorherigen Kom-
ponenten als kritisch betrachtet wurden, sind hier eher von untergeordnetem Interesse. Durch die
grofle Steuerbarkeit der Verstarkung ist jedoch die mit diesen Komponenten haufig implementierte
analog/digitale Regelschleife (AGC) von groflem Interesse fiir die Verifikation.

Mischer

Der Mischer dient der Umsetzung des Informationssignals auf eine andere Frequenz. Bei den
meisten Empfangsziigen ist der Mischer diejenige Komponente, bei der die Nichtlinearitaten in der
Empfangskette den wesentlichen Einflufl ausmachen, da durch den LNA verstérkte, unerwiinschte
Storer beim Mischer mit der groften Amplitude in Erscheinung treten und so unerwiinschte Inter-
modulationskomponenten erzeugen. Wesentlich fiir den Mischer sind neben diesen Nichtlinearitéten
vor allem der (frequenzabhéngige) Konversionsgewinn - entspricht der Verstarkung beim LNA -
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sowie der Einflufl des Eigenrauschens auf das Signal-zu-Rausch-Verhéltnis (SNR). Bei komplex-
wertigen Mischern, die aus einem Signal In- und Quadratur-Phase Komponenten erzeugen, sind
zusétzlich das Mismatch zwischen den Pfaden in Bezug auf Amplitude und Phase relevant. Eine
nichtlineare Verzerrung hat starken Einflul auf die zu erwartende Signalqualitidt im Basisband,
ebenso wie falsche oder mit harmonischen Verzerrungen vermischte Hilfsfrequenzen. Wéahrend bei
Low-IF oder Superheterodyn Empfingern in der Regel eine kapazitive Kopplung am Ausgang
des Mischers fiir eine Unterdriickung des entstehenden DC-Offsets sorgt, ist die korrekte Abbil-
dung dessen bei direkt ins Basisband umsetzenden Mischern von wesentlicher Bedeutung fiir die
Signalqualitat. Die Spezifikationen, die fiir den Mischer angegeben werden, sind somit separate
Nichtlinearitaten und Frequenzabhéngigkeiten der beiden moglichen Pfade (I/Q), sowie Rauschei-
genschaften, die das SNR negativ beeinflussen. Die Qualitat des Oszillators wird bei der hier
verwendeten Methodik direkt im LO-Signal abgebildet und muss daher als Spezifikation fiir den
Mischer nicht berticksichtigt werden. Zur vollstandigen Charakterisierung des Mischers ist daher
zusatzlich die Abhéngigkeit von der Anregung mit Hilfe des LO-Signals zu berticksichtigen.

Filter

Passive Filter werden im Allgemeinen hinreichend durch ihren Frequenzgang und durch das
Eigenrauschen, welches stark von der Implementierung abhangig ist, charakterisiert. Neben den
reelwertigen Filterarten wie Hoch-, Tief- und Bandpass ist bei komplexwertigen Empfangsstruktu-
ren wie dem Low-IF Empfanger auch eine Polyphasen (Einseiten-Band) Filterung moglich, welche
allerdings ebenfalls hinreichend durch den dann komplexwertigen Frequenzgang und das zugeho-
rige Eigenrauschen charakterisiert werden muss. Aktive Filter lassen sich ebenso auf verschiedene
Arten charakterisieren. Wahrend fiir die gesamte Schaltung als Black-Box Darstellung dieselben
Angaben wie fiir passive Filter ausreichend sind, miissen bei einer ndheren Betrachtung die schal-
tungstechnischen Ursachen, wie Treiberfahigkeiten und Offseteigenschaften, der verwendeten Ope-
rationsverstarker beriicksichtigt werden. Abschnitt befasst sich mit diesen Eigenschaften der
Partitionierung des Designs fiir einzelne zu modellierende Komponenten.

Oszillator

Ein Oszillator représentiert ein schwingungsfahiges System zur Erzeugung der Frequenzen fiir die
Mischer. Wahrend das Rauschen bei den bisher erlauterten Blocken die Augenblickscharakteristik
des Signals beeinfluBBt (Amplitudenveranderung), ist bei Oszillatoren (in Abhangigkeit des Modu-
lationsverfahrens) priméar die spektrale Reinheit des Ausgangssignals von Bedeutung. Die durch
das Rauschen verursachte Amplitudenverinderung des internen Knotens, der zu einem Umkippen
des Ausgangssignals fithrt, erzeugt eine zuféllige Variation des Umschaltzeitpunkts und somit eine
Verinderung der Phasenlage des Ausgangssignals. Dieser stochastische Prozess wird durch eine
Spezifikation des Phasenrauschens oder einer dquivalenten Unschérfe der Periodendauer (Jitter)
beschrieben. Je nach verwendetem Oszillatortyp ist die Ausgangsform sinus- oder rechteckférmig
und dementsprechend bei der Spezifikation mit anzugeben. Die meisten Oszillatoren sind iiber ein
Eingangssignal in Threr Frequenz in einem gewissen Bereich um die Freilauffrequenz regelbar. Im
Regelfall besitzen weit durchstimmbare Oszillatoren schlechtere Rauscheigenschaften, da leichte
Schwankungen auf der Kontrolleitung bereits zu groffen Veranderungen am Ausgang fithren. Ka-
pitel erlautert die mathematischen Hintergriinde und moglichen Spezifikationen dieser als
Phasenrauschen bezeichneten Schaltungseigenschaft.
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Frequenzteiler

Ein Frequenzteiler, oftmals genutzt zur Erzeugung von In- und Quadraturphasekomponente
eines Signals, bzw. innerhalb der PLL zur Einstellung des Multiplikators, nutzt eine digitale Kom-
bination von Latches und FlipFlops zur Signalerzeugung. Die Berechnung erfolgt abhangig von
einer Signal-Flank am Eingang. Dadurch, dass er primér in hochfrequenten Bereichen zum Einsatz
kommt, wird er ebenso wie der Oszillator durch seine Rauscheigenschaften, sowie eine dazugeho-
rende (rauschende) Verzogerung beschrieben.

Analog zu Digital Umsetzer

AD Wandler sind in Thren Spezifikationen stark von der verwendeten Struktur abhéngig (verglei-
che Kapitel [5.9). Allen gemeinsam ist, dass sie einen spezifizierten Dynamik-Bereich am analogen
Eingang haben und ein digitales Ausgangssignal erzeugen. Spezifiziert wird weiterhin die digita-
le Bitbreite des Ausgangsworts, die Wert-Codierung, der Zeitbedarf fiir die Wandlung bzw. die
Anzahl der notwendigen Digital-Takte.

Biasing

Bias Strukturen werden verwendet, um Arbeitsbereiche von Komponenten festzulegen, wie zum
Beispiel DC Potentiale fiir Komparatoren oder Arbeitspunkteinstellung von Transistoren. Die Spe-
zifikationen von Bias-Strukturen beziehen sich in der Regel auf rein niederfrequente analoge Signa-
le, wie temperaturstabile Referenzspannungen oder Referenzstrome. In der Regel besitzen Bias-
Strukturen nur niedrige Frequenzanteile und sind daher hinsichtlich der Simulationsperformance
unkritisch. Die Spezifikationen sind stark vom Einsatzbereich abhéangig, umfassen in der Regel
aber Temperatur-, Last- und Prozesstoleranzen.

Digitale Logik

Komponenten, welche eine digitale Logik realisieren, besitzen eine inherente Verzogerung bei der
Ausfithrung der logischen Funktion. Bei dieser Verarbeitung entstehen neben diesem Delay zusétz-
liche zeitliche Schwankungen, welche durch ein Timing Jitter bzw. ein Phasenrauschen dargestellt
werden konnen. Digitale Strukturen kénnen entweder synchron (durch einen zentralen Takt ge-
trieben) oder asynchron (Eingangsveranderungsabhéngig) implementiert werden. Beide Varianten
werden gemeinsam mit den Oszillatorspezifikationen in Kapitel hinsichtlich der moglichen
Spezifikationen erortert.

Sonstiges

Sonstige Komponenten, die in einem Transceiver unter Umstédnden verwendet werden, sind zum
Beispiel Sensoren, Aktoren oder einzelne rein analoge Komponenten. Die Methodiken, die im Rah-
men der strukturierten Modellierung im néachsten Kapitel vorgestellt werden, sind prinzipiell fiir
beliebige Komponenten nutzbar, aus Griinden der Ubersichtlichkeit beschrankt sich diese Arbeit
jedoch auf die typischen HF Komponenten, wie sie in dem vorliegenden Beispielreceiver verwendet
werden.



Kapitel 3

Verifikationsansatz fiir integrierte
Mixed-Signal-Schaltungen

Die DIN EN ISO 8402 definiert Verifikation als ,Bestatigen aufgrund einer Untersuchung und
durch Bereitstellung eines Nachweises, dass festgelegte Forderungen erfiillt worden sind.“ [wik] oder
anders formuliert ,Verifikation (von lat. veritas, Wahrheit) ist der Nachweis, das ein vermuteter
oder behaupteter Sachverhalt wahr ist [wik]

Auf seiner Keynote anlisslich der BMAS 20071 in San Jose verglich Sani R. Nassif von IBM
die Verifikation eines vollstindigen Chips mit 10° Transistoren mit dem Versuch die Linge ei-
ner Menschenkette, welche sich an den Handen beriihren muss, abzuschétzen. Hierbei miisste fur
die Gesamtbevolkerung Europas eine statistische Abweichung der Kérpergrofie von +50%, sowie
der Einfluf von Alkoholika auf den Zustand der (stehenden) Personen berticksichtigt werden. Die
gewiinschte Abschatzung sollte dann nicht nur die Linge der Kette festlegen, sondern auch den
Nahrungs- und Getréankebedarf. Ein Vergleich, der die Schwierigkeit, vor der die Verifikationsin-
genieure heutzutage stehen, bildlich darstellt.

3.1 Entwurfsverifikation

Fir integrierte Mixed-Signal-Schaltungen bedeutet eine vollsténdige Verifikation, bereits vor der
Fertigung des Designs in Silizium, die Einhaltung des geforderten Verhalten des Gesamtsystems
durch Simulationen der entworfenen Komponenten sicherzustellen. Dies beinhaltet sowohl rein
funktionale Prifungen, als auch Performanceaspekte, die auf grundlegende vor allem nichtlineare
und nichtideale Eigenschaften des Systems zurtickgreifen, um so ein funktionierendes Silizium-
System fiir auf den Entwurf folgende Hardware Messungen bereitzustellen. Bereits in der frithen
Informatik mussten die Algorithmen, die eine Rechenoperation auf die stark begrenzten Kapa-
zitdten eines damaligen Digitalrechners abbildeten, vor der Implementierung verifiziert werden.
Waiéhrend es frither ausreichte diesen als ,Validierung® bezeichneten Vorgang per Hand nachzuvoll-
ziehen, bzw. die erfolgten Umrechnungen formal zu beweisen, ist es heutzutage bei immer komple-
xer werdenden Systemen, steigender Anzahl an Rechenoperationen pro Sekunde und zunehmender
Integrationsdichte nicht mehr moglich dies ohne Hinzunahme von speziellen Methodiken und Werk-
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zeugen zu erledigen. Durch die grofler werdenden Anforderungen muss zudem heutzutage nicht nur
lediglich die zugrunde liegende logische Funktion, sondern zunehmend auch das Zeitverhalten des
Designs im Digitalentwurf mit einer vorgegebenen Spezifikation verglichen werden, um das Zusam-
menspiel aller Komponenten zu garantieren. Die Beschreibung der logischen Funktion erfolgt in der
Informatik mit Hilfe geeigneter Hochsprachen, wie zum Beispiel C++. Diese Hochsprachen wer-
den anschliefiend in Hardware- Beschreibungssprachen (z.B. VHDL) iibersetzt und schlieBlich zu
digitalen (Grund-) Gattern synthetisiert. Die Funktionalitét des so programmierten Entwurfs wird
im Anschlufl durch aufwiandige Simulationen oder formale Verifikation gepriift. Die Beschreibung
der zugehorigen Zeitablaufe erfolgt durch Messungen an Prototypen der zur Synthese verwendeten
logischen Gatter und durch Abschéatzungen des zu erwartenden Verdrahtungsoverheads. Betrach-
tet man die so realisierte digitale Funktion eines Designs als reinen Zustandsautomat, so ist das
Ziel der funktionalen Verifikation, alle erreichbaren Zustinde und Uberginge eines Designs auf
korrekten Ablauf und Erreichbarkeit zu tiberpriifen.

Abbildung 3.1: Zustandsautomat mit unerreichbarem Zustand B und Deadlock F.

Die Sicherstellung der Funktionalitit eines Designs ermoglicht es, mit den anschliefend produzier-
ten Hardwarekomponenten Messungen durchzufiihren, die eine prazise Ermittlung der eigentlichen
Performanceeigenschaften gestatten. Eine nicht funktionierende Komponente (zum Beispiel deak-
tiviert oder falsch angeschlossen) erlaubt in keinster Weise eine Messung, die in irgendeiner Form
sinnvolle Ergebnisse hervorbringen koénnte. Wiirde in Abbildung fir die Funktionalitiat ein
Wechsel in den Zustand B oder F notwendig sein, so wiirde sich ggf. erst bei der Messung heraus-
stellen, das ersterer nie erreicht und letzterer nie verlassen werden kann und somit keine Messer-
gebnisse ermittelt werden kénnen. In heutigen digitalen Designs ist es aufgrund der Komplexitéat
bereits nicht mehr moglich jeden einzelnen implementierten Zustand explizit geméafi Abbildung
zu priifen, da deren Anzahl astronomische Grofien aufweist. Fiir die Verifikation werden da-
her Testvektoren generiert, die das System in typischen Betriebszustidnden reprasentieren. Eine
vollstéandige Verifikation ist mit dieser reduzierten Abdeckung jedoch nicht mehr moglich, so dass
sich Fehler einschleichen konnen, wie der Pentium-Bug von 1994 eindrucksvoll bewiesen hat. Eine
Abdeckung des zu verifizierenden Zustandsraums (Coverage) von 90% wird von den meisten In-
genieuren als ausreichend bewertet. Eine Daumenregel besagt, das zur Validierung von 80% der
moglichen Zustande lediglich 20% der Zeit notwendig sind, fiir die verbleibenden 20% jedoch 80%
der Zeit veranschlagt werden miissen, so dass hier immer ein Tradeoff zwischen Zeitbedarf der Veri-
fikation und Coverage existiert. Eine weiterfithrende Forschung und Entwicklung neuer Methoden
ist daher von groflem industriellem und kommerziellem Interesse begleitet [And05].

Im Gegensatz zu der bisher beschriebenen Validierung eines Digitaldesigns stellt die entsprechen-
de Verifikation eines analogen oder mixed-signal Schaltungsentwurfs die EDA (Electronic Design
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Automation) Entwickler und Verifikationsingenieure vor zusétzliche Herausforderungen, die mit
verfiigbaren Tools und Methodiken aus der Digitalseite nicht abgedeckt werden konnen. Die Digi-
tale Verifikation hat als grofite Herausforderung die schlichte Dimension der Schaltung und somit
die Anzahl an Gattern zu bewéltigen. Auf Grund der zunehmenden Komplexitdt und Integra-
tionsdichte in den letzten Jahren, erfuhr die Design-Automation einen grofien Boom, da die er-
zielten Groflenordnungen an Gattern nur noch automatisiert zu handhaben sind. Auf der Ebene
eines einzelnen Gatters ist die Problematik hingegen vergleichsweise einfach, da fiir die digitale
Funktionalitdt nur das Zeitverhalten und die implementierten logischen Grundoperationen iiber-
priift werden miissen. Die Abstraktion und somit die Storanfilligkeit erfolgt bereits vorher bei
der Formulierung der Algorithmen und Quantisierungen, die eigentliche Berechnung erfolgt inner-
halb der verwendeten Wortbreiten anschlieBend mathematisch exakt. In der analogen Verifikation
hingegen ist es weniger die Anzahl der Schaltungsblocke, als viel eher deren Komplexitét, die
die Ingenieure vor neue Herausforderungen bei der automatisierten Verifikation stellt [KCO05]. Die
analoge Signalverarbeitung muss zu jedem Zeitpunkt mit Ungenauigkeiten und Fehlern (Nichtli-
nearititen, Filtereigenschaften, Phasenverzerrungen) agieren. Aufgrund der wert- und zeitkonti-
nuierlichen Struktur, sowie der Irregularitat analoger Schaltungen, bei der jeder Transistor sich
in einem anderen Betriebszustand befinden kann, sind die entwickelten Tools der digitalen Verifi-
kation nur in sehr beschranktem Mafle einsetzbar. Der abzudeckende Zustandsraum der analogen
Schaltungen ist erheblich grofler und uniibersichtlicher, was vor allem auf der Tatsache beruht, dass
das Verhalten einer analogen Schaltung keinen einfach zu formulierenden logischen Regeln folgt,
sondern iiber komplexe mathematische Modelle der Bauelemente die Zusammenhange zwischen
Spannungen und Stromen beschreibt. Das Verhalten jedes einzelnen, nicht digital zu abstrahieren-
den Transistors wird so exemplarisch bei heute aktuellen BSIM4 Modellen durch 281 unabhangige
Parameter beschrieben. Mit steigender Integrationsdichte wird dieser fundamentale Unterschied
zwischen Analog- und Digitalverifikation zu Lasten der Digitalseite jedoch in Zukunft geringer,
da der Anteil an zu beriicksichtigenden Ungenauigkeiten im Digitalentwurf zunimmt (Taktfehler,
niedrige Spannungshtibe, Glitches, Crosstalk, etc.pp.).

Schreurs [SRVMO04] beschreibt in seinen Arbeiten deutlich, dass die EDA-Industrie aktuell das
Bottleneck fiir die angestrebte Mixed-Signal-Simulation und Verifikation darstellt. Viele Punkte
werden daher aktuell in Forderprojekten wie VeronA [fBuFb] angesprochen und von Industrie-
und Forschungspartnern gemeinsam erarbeitet.

3.1.1 Verifikation einzelner Komponenten

Im Digitalentwurf wird entsprechend der Definition des Algorithmus, die abgeschlossene Program-
mierung dieser Funktionalitit mit den bereits beschriebenen Methoden (Coverage Metrics / Formal
Verification) verifiziert. Eine programmgesteuerte Synthese tibernimmt héaufig die Erstellung der
Hardware, aus welcher anschliefend die Timing-Spezifikationen ermittelt werden kénnen. Sowohl
nach der Synthese als auch nach der Ermittlung der Timing-Spezifikationen ist eine identische Ve-
rifikation mit denselben Methoden mdéglich (Abbildung links). Durch die automatische Erzeu-
gung der Komponenten ist eine Verifikation der erstellten Schaltungen gegen die Algorithmen nicht
notwendig. Die analoge Schaltungsentwicklung hingegen beinhaltet bereits durch die Entwurfs-
Methodik wahrend der Implementierung die Verifikation jedes isolierten Schaltungsblocks. Durch
fortwéhrende Simulationen wird hierbei die gewahlte analoge (Teil-) Schaltung so dimensioniert,
dass die geforderten Block-Spezifikationen eingehalten werden kénnen (Abbildung [3.2)).
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Abbildung 3.2: Herkbmmlicher Entwurfsprozess fir Digital- und Analogschaltungen.

Das Verhalten einer komplexen Schaltung léasst sich nur schwer vollstandig beschreiben, da der mog-
liche Zustandsraum vor allem bei analogen Komponenten sehr grof§ ausfallt. Aus diesem Grund
wurden fiir die beobachteten Effekte Spezifikationen entwickelt, die das Verhalten des Schaltungs-
blocks bei definierten Anregungen, die typische Betriebszustdnde beschreiben, darstellen. Fiir den
hier betrachteten Verifikationsansatz werden Modell und Schaltung genau dann als dquivalent
betrachtet, wenn diese in identischen Simulationsumgebungen identische Werte der Spezifikatio-
nen ergeben. Fiir diese Block-Level-Simulation existieren heutzutage eine Vielzahl an speziell auf
bestimmte Anforderungen optimierte Simulationsmethoden, wie PSS, PNoise, AC Analysen und
dergleichen. Dies erlaubt eine schnelle Simulation einzelner analoger Baugruppen zur Bestimmung
ausgewdhlter HF Kenngrofien wie Interceptpunkte, Kompressionspunkte, Verstarkungsfaktoren,
Rauschbeitrage und dergleichen. Durch die klassische analoge Schaltungsentwicklung ist es somit
bereits gegeben, dass eine Schaltung ihre vorher festgelegten Spezifikationen unter den vorgegebe-
nen Randbedingungen einhélt. Diese speziellen Simulationsmethodik sind jedoch nur fiir isolierte
Subsysteme anwendbar.

3.1.2 Systemverifikation

Abbildung lasst sich entnehmen, dass keine abschlieflende Verifikation fiir das aus den ein-
zelnen Komponenten zusammengesetzte Gesamt-System erfolgt. Insbesondere die vorgegebenen
Randbedingungen (Impedanzen, Signalstérken, Bias-Strukturen) an den individuellen Blockgren-
zen, sowie das korrekte Zusammenspiel aller Komponenten wird somit nicht beriicksichtigt. Die
zuvor im Entwurf verwendeten HF-Simulationsmethodiken fiir einzelne Baugruppen sind fiir eine
Systemverifikation nicht geeignet, da fiir diese individuelle Umstédnde angenommen werden miis-
sen (Periodizitdt der Signale, Zeitinvarianz, Linearitét,...), welche im Gesamtsystem vor allem in
Kombination mit Digitalkomponenten nicht zutreffend sind. Mit der vorliegenden Arbeit sollen
Methoden vorgestellt werden, diese Verifikationsliicke zu schliefen und somit eine Verifikation al-
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ler beteiligten Komponenten im Gesamtsystem zu erzielen. Zu diesem Zweck ist die durchgangige
Verwendung transienter Simulationen unumgéinglich. Um diese Simulationen zu beschleunigen,
werden die einzelnen Schaltungen durch aquivalente Hochsprachen-Modelle ersetzt, die sich un-
ter Einhaltung festzulegender Toleranzen erheblich schneller simulieren lassen. Haufig verwendete,
stark abstrahierte Beschreibungen der Komponenten (z.B. Verstarkung A=5) erlauben lediglich die
Verifikation der korrekten Verschaltung der einzelnen Leitungen, ohne Berticksichtigung der Rand-
bedingungen und damit verbundenen parasitaren Effekte. Zusétzlich bedarf es groflen, bisher nicht
bewéltigten Aufwands, um die Simulationszeit von HF-Schaltungen in einen akzeptablen Rahmen
zu bringen, da die hohen Tragerfrequenzen im Gigahertz Bereich kurze Zeitschritte erfordern, was
vergleichsweise lange Rechenzeiten fiir transiente Simulationen der bendtigten Systemzeit im Mil-
lisekunden Bereich erfordert. Dies fithrt das spéater dargestellte Beispielsystem exemplarisch zu
einer zu simulierenden Zyklenanzahl des Systems in der GroBenordnung 10°. Bisher wurde dies
primér durch die Vernachlassigung von HF-Effekten und somit noch abstrakterer Modellierung
erzielt (z.B. Phasenmodelle). Die Verifikation war somit begrenzt auf einen stark abstrahierten
Signalflu}; ohne die spezifischen Eigenschaften hochfrequenter Mixed-Signal-Schaltungen zu be-
trachten. Zudem léste sich die Verifikation von der schaltungstechnischen Grundlage, so dass keine
durchgangige Kompatibilitat respektive Konnektivitat gewahrleistet werden konnte. Das Zusam-
menspiel der einzelnen HF-Spezifikationen wird bei solchen Ansétzen nur anhand von Tabellen
oder Systemsimulatoren abseits der Schaltungsentwicklung betrachtet, was leicht zu Fehlern, Mi-
sinterpretationen, Inkompatibilitdten und Versionsunterschieden im Laufe der Entwicklung fiithren
kann.

Dies stellt den aktuellen Stand der Verifikation dar, wie Sie in Teilbereichen der Industrie der-
zeit eingefithrt wird. Sie beinhaltet keine Abbildung von Nichtlinearititen, Gedéachtnis- bzw. Fil-
tereffekten, Uberpriifung der phasenrichtigen Verkopplung komplexwertiger Signale, sowie keine
Uberpriifung von Systemspezifikationen, wie sie ausgehend von abstrakten GréfSen wie z.B. Pha-
senrauschen und Bitfehlerraten fiir Mixed-Signal-Systeme spezifiert wird.

3.1.3 Erweiterter Verifikationsansatz

Die vorliegende Arbeit beschéftigt sich mit Modellimplementierungen, um die funktionale Verifi-
kation um zusétzliche Einfliisse zu erweitern, die sich vor allem im HF Bereich durch eine umfang-
reiche Spezifikation der einzelnen Komponenten definieren lassen. Dies beinhaltet im wesentlichen
Nichtlinearitdten, Rauscheinfliisse im Amplituden-, Phasen- und Frequenzbereich, Signalkombina-
tionen, sowie Effekte, die auf Gedachtniseigenschaften der Schaltungsblocke zuriickzufithren sind.
Diese Simulationsmethodik kombiniert somit die Systembetrachtung aus Tools, wie zum Beispiel
Matlab/ADS mit der Schaltungsentwicklung unter Cadence/Mentor, und ermoglicht es eine aus-
fithrbare Spezifikation fiir das Gesamtsystem zu erstellen. Dies erlaubt dem Designer, den von ihm
zu entwerfenden Block im Gesamtkontext des Systems anhand von Spezifikationen, die iiber die
Beschreibung des einzelnen Blocks hinausgehen, zu verifizieren. Mit Hilfe der aus der Digitaltechnik
bekannten Verifikationsmethoden koénnen so vollstédndige Testszenarios erstellt werden, die zusétz-
lich zu der im Digitalbereich bereits erzielten Coverage die Einfliisse der analogen Komponenten
mit einbeziehen. Um den propagierten Ansatz in die bereits bestehenden Flows eines Unternehmen
moglichst einfach einflieen lassen zu kénnen, werden zwei prinzipielle Anwendungsmoglichkeiten
vorgestellt. Erstere implementiert die Verifikation bereits wéhrend des Systementwurfs als Top-
Down-Methodik, die andere nur als finale Kontrolle vor dem Tape-out (Bottom-Up). Durch die
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verwendeten Modellierungsmethoden kénnen sowohl Analog- als auch Digital- und Systemdesigner
groBitenteils auf die Thnen vertrauten Mefigrofien, Spezifikationen und Verfahren zuriickgreifen, so
dass jeder Designer seine Komponente im Gesamtsystem verifizieren kann. Hierzu lassen sich die zu
erstellenden Modelle sowohl mit analogen Signalkomponenten, wie sie zur Ermittlung von Kom-
pressionspunkten und Interceptpunkten notwendig sind, anregen, als auch mit real modulierten
Signalen, die eine Auswertung in Form von Konstellationsdiagrammen oder Bitfehlerraten erlau-
ben. Diese hier als erweiterte funktionale Verifikation eingefithrte Methodik liefert einen wesentli-
chen Schritt in die Erstellung einer ausfithrbaren Spezifikation (executable Specification), die eine
einheitliche Schnittstelle zwischen System- und Schaltungsentwicklung schafft und somit die Mog-
lichkeit bietet, einen Schaltungsentwurf vom abstrakten System bis hinunter zum Layout bereits
wahrend der Entwicklungsphase kontinuierlich zu verifizieren, und somit neue Optimierungswege,
z.B. hinsichtlich der weiteren Digitalisierung der Komponenten, zu erlangen.

Abbildung[3.3|zeigt die von der EDA Firma Cadence implementierte Vorgehensweise zum Umschal-
ten zwischen verschiedenen Implementierungsvarianten. Mit diesem Tool ist es bei der Verwendung
Pin-kompatibler Modelle méglich, ohne die Schaltung manuell anzufassen, die Darstellungsform
der einzelnen Blocke auszutauschen. Jeder durch ein Symbol reprasentierte Block kann hier ver-
schiedene Ansichten (Views) enthalten, die fiir verschiedene Simulationen verwendet werden. Diese
unterschiedlichen Views sind hinsichtlich der simulierten Spezifikationen zueinander dquivalent zu
halten. So ist es anschlieend moglich fiir lange, transiente Simulationen auf Toplevel-Ebene stark
abstrahierte (aber Pin- und Spezifikationskompatible) Modelle zu verwenden, ohne die Konnekti-
vitit zu gefdhrden. Hierzu ist es notwendig Pin- und Symbolkompatible Modelle der verwendeten
Schaltungen zu erzeugen. Fiir unterschiedliche Simulationen, die (zum Beispiel zur Ermittlung der
Modellierungsparameter) spezielle Tools und Sprachkonstrukte bendtigen, die auf Top-Level nicht
zur Verfiigung stehen, lassen sich so unterschiedliche Modelle erzeugen. Die Aquivalenz der Modelle
zur Schaltung ist vom Designer hierbei stets zu berticksichtigen.
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. . . | .
Ansicht (Views) Config ; Schematic
T t
Symbol | Graphische 'Er§tellung Schaltungen mit 1
| der Konnektivitat .. ) !
' ge;ahltem View ; [LNA
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Abbildung 3.3: View Switching mit dem Hierarchy Editor (HED) von Cadence.

Abbildung [3.4] zeigt die im Rahmen dieser Arbeit entwickelte Methodik der funktionalen Verifika-
tion als separate Aufgabe eines Verifikationsteams zur Validierung des fertigen Designs gegen die
vorgebenen System-Spezifikationen vor dem Tape-Out zur Einfiihrung in den Gesamt-Designflow.

Ausgehend von den Spezifikationen einer fertigen Datenbasis werden hierbei Modelle der Sub-
Blocke entwickelt und erst nach Fertigstellung mit den bereits von den Designern implementierten
Schaltungen verglichen. Dies ermoglicht eine voneinander unabhangige Interpretation der Spezi-
fikation, die oftmals hilft, Missverstandnissen bei der Auslegung der Rahmenbedingungen vorzu-
beugen. In das Gesamtsystem werden anschlieBend diese Modelle an Stelle der Schaltungsblocke
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Abbildung 3.4: Funktionale Verifikation als Kontrolle vor dem Tape-Out.

eingesetzt. Die darauf erstmalig im Ganzen mogliche (aufgrund des Zeitbedarfs ansonsten nicht
durchfiihrbare) Systemsimulation auf der realen Datenbasis ermoglicht dann eine Verifikation des
Gesamtsystems.

Die hier separat beschriebene Aufgabe eines Verifikationsteams lésst sich nach erfolgreicher Ein-
fithrung in den Design-Flow eines Unternehmen zum Grofiteil auf die Designer iibertragen, da die
Wiederverwendbarkeit (Re-Use-Faktor) der Modelle sehr hoch ist. Somit ist es jedem Designer
moglich, seinen Schaltungsblock vor dem Einchecken in die entsprechende Datenbasis auf Ein-
haltung der Spezifikationen im Gesamtsystem zu tiberpriifen. Abbildung [3.5] und zeigen den
zugehorigen grofiten Vorteil dieser integrierten Verifikation als ,,ausfithrbare Spezifikation® im Ge-
samtsystementwurf. Durch die Moglichkeit sehr viel frither mit der Verifikation zu beginnen und
diese parallel zu weiteren Implementierungen der Schaltungen auszufiihren, ist ein grofler zeitli-
cher Vorteil und somit ein kiirzeres Time-To-Market fiir das Produkt erzielbar. Zu den Kosten der
Verifikation gehort bei der reinen Modellentwicklung eine Abschatzung des Aufwands hinsichtlich
der angestrebten Simulationsgenauigkeit, der notwendigen Simulationsdauer und dem Zeitbedarf
fir die Implementierung (Engineeringkosten). Eine Abschétzung von Kosten im Verhéltnis zum
Nutzen ist allerdings nicht geschlossen zu realisieren, da die Einfiihrung des Verfahrens auf lange
Sicht durch den hohen Re-Use Faktor nicht zu den laufenden Kosten gezéhlt werden darf. An-
gesichts der rasanten Entwicklung der Halbleiterbranche, der zunehmenden schaltungstechnischen
Komplexitat, sowie des Konkurrenzdrucks ist jedoch klar, das ,etwas getan werden muss®.

Fiir die vorliegende Arbeit werden fiir jeden verwendeten Block auf Basis seperater Testbenches
eigenstandige Spezifikationen definiert, wie sie auch in einem Datenblatt zu finden waren. Sowohl
Schaltung als auch Modell werden ausgehend von diesen Angaben implementiert und wechselsei-
tig im Hinblick auf die festgelegten Spezifikationen gegeneinander verifiziert. Um hier konsistent
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Abbildung 3.5: Projektplan eines Designs zur Einfithrung der Methodik mit separater Verifikation
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Abbildung 3.6: Optimierter Projektplan eines Designs mit eingebetteter Verifikation.

zu bleiben, ist es notwendig, dass fiir beide Varianten identische Testbenches verwendet werden
konnen, was zu einer parallelen Entwicklung verschiedener Klassen von Hochsprachenmodellen
fithrt. Uber diese Spezifikation hinausgehende Effekte (z.B. verlassen spezifizierter Betriebsberei-
che) werden, wenn moglich an geeigneter Stelle dokumentiert, spielen fiir den Verifikationsflow
aber nur eine untergeordnete Rolle. Fiir eine spatere Wiederverwendung dieser Modelle ist immer
zu berticksichtigen, dass sie auf Grundlage von externen Spezifikationen erstellt wurden und so
nur einen Teilbereich der resultierenden Effekte abdecken konnen - eine ausgiebige Dokumentation
sowie eine Analyse der zu erwartenden Effekte ist somit notwendig. Diese Erkenntnis teilt auch
Schreurs [SRVMO04]. Ereichbarkeitsanalysen, wie sie mit Hilfe von Pareto-Fronten (Graeb , TU
Miinchen [fBuFb|) durchfiihrbar sind, versprechen hier eine (wenn auch zeitintensive) Moglichkeit,
Modell und Schaltung aufs hochste Mafl auch ausserhalb von Spezifikationsgrenzen genau mitein-
ander zu vergleichen und so Aquivalenzgarantien geben zu konnen. Zusitzlich existieren aus der
Historie viele, teilweise sehr unterschiedliche Kenngréfien von analogen und digitalen Entwicklern,
die sich in Threr Art auf einzelne Komponententypen beziehen, im Gesamtzusammenhang aber
nicht geschlossen definiert werden kénnen. So werden fiir einen LNA zum Beispiel vornehmlich
die Nichtlinearitdten und Rauscheigenschaften spezifiziert, fiir einen Oszillator ist die Geschwin-
digkeit des Umschaltens zwischen verschiedenen Mittenfrequenzen sowie seine spektrale Reinheit
(Phasenrauschen) bedeutend, wéhrend das Gesamtsystem oft nur in Form von zu erzielenden Bit-
fehlerraten spezifiziert wird. Alle Nichtidealitdten gemeinsam beeinflussen auf vielfaltigem Wege
diese resultierende Bitfehlerrate, welche wiederum durch Protokolle und Modulationseigenschaften
charakterisiert wird und erst im Digitalen sinnvoll ausgewertet werden kann. Eine hinreichende
resultierende Bitfehlerrate ist fiir eine Gesamtverifikation ausreichend, jedoch lassen sich anhand
dieser die Ursachen der moglichen Storung oder ein mégliches Optimierungspotential nicht erken-
nen. Aus diesem Grund wird in dieser Arbeit eine Methodik erarbeitet, die es ermoglicht auf jedem
Level des Systemdesigns eine Verifikation mit den dann zur Verfiigung stehenden Mitteln und Si-
mulationsmethodiken zu ermoglichen, welche die realen Signale moglichst akkurat abbildet und so
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Effekte beliebiger Ordnung sichtbar macht. Im Verlauf der Entstehung dieser Arbeit wurden aus
vielen personlichen Gespréchen mit Schaltungs- und System-Entwicklern, sowie aus der Literatur
(z.B. [CDS06D]), fiir die zu modellierenden Blocke diejenigen Aspekte herausgearbeitet, die aus
Sicht des Autors fiir eine Verifikation notwendig und hinreichend sind.

3.2 Verifikationsaspekte und Ziele

Welche Verifikationsmoéglichkeiten und Aspekte existieren nun ausgehend von der dargestellten
Modellierung? Setzt man aus den vorher beschriebenen Komponenten fiir den Empfangszug, die
Frequenzsynthese und den Sendezug einen Beispieltransceiver gemafi Abbildung zusammen, SO
sollen im Folgenden, die fiir eine Verifikation moglichen Szenarios und Kernkenngrofien, erortert
werden. Zu dem eigentlich Signalzug gehort hierbei zusétzlich ein digitaler ASIC und analoge,
niederfrequente Bias-Strukturen wie Bandgaps, Stromspiegel, Referenzquellen und dergleichen.

E1 E2 E3 E4 E5
Filter =| AGC>| ADC >
>| Filter
Antenne :
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T :
S b
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Abbildung 3.7: Fiktives Systembeispiel eines Low-IF Empfangers.

Dieses fiktive System besitze folgende Systemkenngrofien:

Modulationsart - 16QAM

Bitrate - 1.6 Mbit/s

zulissige Bitfehlerrate - 10~

e 80 Kanale a 1 MHz Bandbreite

e Frequenzbereich - 1900 bis 1980 MHz

Der wesentliche Punkt fiir die Verifikation ware die Bestimmung der Bitfehlerrate am eingezeich-
neten Punkt E5. Fiir eine vollstéandige Verifikation miisste diese fiir jeden theoretisch erreichbaren
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Zustand bestimmt werden. Um eine Bitfehlerrate von 10~* prizise bestimmen zu kénnen, miissen
hierfiir mindestens 10° Bit gesendet und empfangen werden, was einer Systemzeit von mindestens
625 ms pro Simulation entsprechen wiirde. Ein hinsichtlich der Anzahl moglicher Zustande utopi-
sches Unterfangen. Mit Hilfe der aus der Digitaltechnik bekannten Coverage-Methodiken werden
daher typische, grenzwertige Betriebsmodi definiert, die im Zuge einer Verifikation gepriift werden.
Dies wéren zum Beispiel:

e Einschalten des Receivers und Einlocken der PLL (Zeitbedarf)
e Kanalsprung vom niedrigsten zum hochsten (Zeitbedarf)
e Verhalten des Systems bei einem starker Storer bei f = 1880M H z

e Moduswechsel (z.B. Stromsparmodi - schalten alle Blocke zum richtigen Zeitpunkt aus und
auch wieder ein ?)

Das korrekte Ablaufen dieser Simulationen (Ermittlung der angegebenen Systemspezifikationen)
beinhaltet dabei alle nichtidealen Eigenschaften der Frontendkomponenten und ermoglicht so eine
vollstéandige funktionale Verifikation mit der angegebenen Abdeckung im Zustandsraum. Sollten
bei einzelnen dieser Simulationen Probleme zu Tage treten, so wére ein erster Schritt der weiteren
Diagnostik die einzelnen Subsysteme auf die Einhaltung der gegebenen Subsystem Spezifikationen
zu prifen. Exemplarisch konnte man fiir Empfangs- und Sendezug, sowie fiir die Frequenzsynthese
folgende Aspekte priifen:

e Konstellationsdiagramm bzw. EVM an den Punkten E3-E5,S2
e Signalspektrum an den Punkten E1-E5,P4,P6,53,54
e Spannungsverlauf auf den Bias-Leitungen, sowie an Punkt P3

Fiir eine tiefergehende Verifikation, die jedoch bereits in die Block-Spezifikation eingreift und nur
hilft, grobe Fehlinterpretation aufzudecken, wire eine Uberpriifung der Spezifikationen einzelner
Komponenten bzw. Kombinationen wie

e Verstarkung (E1-E2 E2-E3 E4-E5,S3-54...)
e Nichtlinearitaten (E1-E2,E2-E3,52-S3,53-54)
e Frequenzgang (S4,53,E2,E3,P6)

moglich. All diese Grolen werden durch das anliegende Testsignal und die digitale Kontrollogik des
Empfangers entsprechend seines Zustands beeinfluit. Fehler in der Ansteuerung (Einschalten/Aus-
schalten) oder im Biasing lassen sich somit durch nicht einhalten der Spezifikation aufdecken.

Weitere Simulationen, die bisher mittels Uberschlags-Berechnungen oder idealisierten Gleichun-
gen in Tabellenkalkulationen (z.B. [GS84]) erfolgten, sind mit der neuen Methodik beispielhaft
zusatzlich erstmals simulationstechnisch moglich und bieten neue Moglichkeiten hinsichtlich einer
Optimierung. Dies wéren zum Beispiel

e resultierende Gesamt-Verzerrung aus Nichtlinearitats-Kombinationen
e Erhohung der gesamten Rauschzahl durch einen schlechten Lokaloszillator
e notwendige Auflosung des ADC.

Bisher zum Grofitenteil aus Messungen an Prototypen resultierende Kenngrofien, die fiir eine
Gesamt-Charakterisierung des Systems notwendig sind, werden im Rahmen der Verifikation zu-
satzlich ermittelbar:
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e RF-Sensitivity Empfindlichkeit des vollstindigen Empféngers auf schwache Eingangssigna-
le. Bisher ging die Bestimmung immer von idealen Signalen aus, der Effekt der Modulation
wird oft vernachlassigt. Hier sind jetzt reale Simulation mit allen spezifierten Komponenten
moglich.

e Co-Channel-Interference Zwei gleiche FM-modulierte Signale mit derselben Trégerfre-
quenz aber unterschiedlicher Phasenlage beeinflussen sich gegenseitig.

e Adjacent Channel selectivity Storende Einfaltung von Nachbarkanalen, bedingt durch
einen rauschenden Lokaloszillator.

e Intermodulation Rejection Bestimmt die Nichtlinearitatseigenschaften des gesamten Fron-
tends.

e Blocking Ein Storer senkt das SNR am Eingang des ADCs unter einen definierten Wert.

Je nach Empfangerstruktur sind weitere Effekte, die sich in obigen Kenngroéfien niederschlagen
wiirden, nicht nur anhand ihrer Auswirkungen, sondern auch direkt auf Architekturebene beob-
achtbar. Die letzten genannten Simulationsmethodiken stehen jedoch nur sekundéar im Fokus der
funktionalen Verifikation, da die recheneffizienten Modelle, die im Folgenden erstellt werden, sich
aufgrund der gemachten Naherungen nur begrenzt zur Ermittlung der realen, physikalisch erreich-
baren Performance eignen.

Das folgende Kapitel liefert die theoretischen und mathematischen Grundlagen, auf denen die fiir
die Simulation verwendeten Modelle basieren. Hierzu zahlen fiir das analoge Frontend im wesent-
lichen die Einfliisse von Nichtlinearitaten, Frequenzabhangigkeiten sowie Rauschprozessen.
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Kapitel 4

Simulatoren und Modellierungsdomanen

Zur Abschéatzung des spéateren Verhaltens eines Schaltungsentwurfs, werden Simulationen einge-
setzt, die ausgehend von einer mathematischen Beschreibung der physikalischen Zusammenhénge
eine Approximation der Realitéit erlauben. Die hierzu verwendeten Computer-Programme werden
in unterschiedliche Klassen eingeteilt, die je nach Ansatz auf verschiedenen Abstraktionsgraden
agieren. Abschnitt stellt die unterschiedlichen Simulatortypen mit den dazugehérigen Algo-
rithmen dar.

4.1 Simulatortheorie

Grundsatzlich lassen sich Simulatoren fiir die hier betrachteten Funksysteme in vier Klassen ein-
teilen - basierend auf

e fundamentalen physikalischen Gesetzen (Losung der Maxwell’schen Gleichungen)
e Schaltungstheorie (Spice, Fast-Spice)

e Verhaltensbeschreibungen (Matlab,ADS) und

e Multilevel (hybrid) Ansétze, welche die vorherigen Ansatze kombinieren.

,You cannot solve Maxwell’s equations for a CD Player!* - dieser einfache Satz verdeutlicht das
fundamentale Problem bei der Simulation und Verifikation von integrierten Schaltungen mit Hil-
fe der Maxwell’schen Gleichungen elektromagnetischer Felder. Wahrend die zugrunde liegenden
Prinzipien der Schaltungen immer besser untersucht werden (vergleiche aktuelle physikalische Un-
tersuchungen der Transistoren), wird es aufgrund der Dimension immer schwieriger, diese komple-
xen Zusammenhange auf nahezu atomarer Ebene fiir grofiere Schaltungsblécke zu simulieren. Im
Gegensatz zu Feldsimulatoren, sind Systemsimulatoren wie Matlab [www06], APLAC [APL] oder
ADS [ADS] darauf ausgelegt, das Gesamtverhalten einer komplexen Schaltung auf einer hoheren
Abstraktionsebene zu beschreiben. Die verbreitete Software-Suite Matlab inkl. der Erweiterung
Simulink ist ein klassischer Vertreter sogenannter Data-Flow Simulatoren. Er ist spezialisiert auf
Vektor /Matrix Operationen und somit in der Lage vollstandige Datenpakete effizient zu simulieren,
lasst dabei aber die zugrunde liegende Physik ausser acht und verlasst sich ganz auf eine funk-
tionale Beschreibung im zeitdiskreten Bereich. Die in den Tools ADS und APLAC verwendeten
Systemsimulatoren, werden hier exemplarisch fiir die typischen Systemsimulatoren herausgegrif-
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fen, in denen Testcases definiert und fiir jedes Szenario Formeln hergeleitet werden, die fiir diesen
speziellen Testcase das gewiinschte Rechenergebnis produzieren. Dies erfolgt in diesen Programm-
teilen vollkommen losgel6st von einer realen Berechnung der transienten Signalverlaufe. So definiert
APLAC [Cor99] zum Beispiel fir einen rauscharmen Verstéarker eine Grofisignalverstarkung in An-
wesenheit eines Blockers als

block —1dBCp—2.525
10

G(Pyoets) = Go — 101og |1+ 10° (4.1)

Aus der Gleichung ist ersichtlich, dass sich die Kleinsignalverstirkung des Verstérkers Gy in Abhéan-
gigkeit eines anliegenden Blockers der Signal-Stérke Py, und des Schaltungsparameters 1dBCp
verandert. Fir die Simulation auf Schaltungsebene ist es fiir das Modell aber nicht ersichtlich,
welche Komponenten des empfangenen Signalgemischs nun der Leistung des Blockers und welche
dem eigentlich gewiinschten Signal entsprechen. Die Systemsimulatoren setzen fiir die einzelnen
Untersuchungen also Kenntnisse der Signale und Storer voraus, die im Allgemeinen wéhrend einer
umfassenden Verifikation nicht zur Verfiigung stehen. Fiir die schaltungsnahe Simulation miissen
daher andere, allgemeingiiltige Methoden ohne Vorkenntnisse der Signale zur Beschreibung der
Modelleigenschaften entwickelt werden. Die verwendeten Bauelemente werden daher tiber Diffe-
rentialgleichungssysteme modelliert und mit Hilfe von Schaltungssimulatoren simuliert. Die ange-
sprochenen EM Simulatoren werden nur eingesetzt, um z.B. Spulen, Kapazititen oder einzelne
Leiterbahnen moglichst préazise zu charakterisieren, und somit die Komponenten fir den Schal-
tungssimulator zur Verfiigung zu stellen.

Der bekannteste auf Schaltungstechnik optimierte Vertreter dieser gleichungslésenden Programme
ist der Spice-Simulator, der der Klasse der Schaltungssimulatoren auf Bauelement-Ebene seinen
Namen gab (Spice-Level). Urspriinglich an der University of California at Berkeley [Spi] entwickelt,
hat sich in der Umgangssprache der Begriff ,,Spice-Level“ als Beschreibung fiir alle Simulatoren
eingebiirgert, die auf dhnlichen Modellen der verwendeten Bauelemente beruhen. Als Beispiele
seien hier Spice (University of California at Berkeley), Spectre (Cadence Design Systems) sowie
Eldo (Mentor Graphics) genannt.

Ein im Entwurfsprozess verwendetes Design-Framework erzeugt ausgehend von einer grafischen
Darstellung der Schaltung eine Netzliste, welche alle bendtigten Bauelemente, Quellen und Aus-
gange der Schaltung enthélt. Die dabei typischerweise verwendeten BSIM 3v3 (bzw. BSIM4) Mo-
delle besitzen fiir Transistoren mittlerweile bis zu 85 (281) unabhéngige Parameter. Selbst rela-
tiv einfache Komponenten, wie Widersténde, zeigen durch die Verkleinerung der Strukturbreiten
ebenfalls mehr als nur rein ohmsches Verhalten und erhéhen somit die Anzahl der zu l6senden
Gleichungen drastisch. Zusatzlich zu diesen in Spice-Syntax beschriebenen Bauelementen lassen
sich in Mixed-Signal Simulatoren verschiedene Hochsprachen zur analytischen Beschreibung des
Verhaltens einzelner Blocke hinzuftigen. Abbildung zeigt dies anhand zweier identischer Be-
schreibungen desselben Blocks. Wihrend auf der linken Seite der klassische Simulationsflow mit
Hilfe der Schaltung und der daraus resultierenden Netzliste mit Bauelementen ersichtlich ist, be-
schreibt der rechte Quelltext das Verhalten der Schaltung analytisch. Diese Netzliste stellt fiir die
Schaltungstheorie die Basis dar, auf derer mit Hilfe der Kirchhoff’schen und Ohm’schen Gesetze
die Werte flir Spannungen und Strome in einer Schaltung bestimmt werden kénnen.
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NMO (Vout Vin gnd gnd)
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[Verhaltensbeschreibungj

module inverter(Vin,Vout,gnd,vdd)

input Vin;

output Vout;

inout vdd,gnd;

electrical Vin,Vout,vdd,gnd;

parameter real Vhigh=1.2;

parameter real Viow=0;

real vValue;

analog begin
@(cross(V(vin,gnd)-0.6),+1)) vWalue=1.2;
@(cross(V(vin,gnd)-0.6), -1)) vValue=0;
V(Vout,gnd) + vValue;

end

endmodule

inverter(Vout,Vin,vdd,gnd,Vhigh,Viow);

/

Differentialgleichungssystem
und Simulatorsteuerung

Simulator

Abbildung 4.1: Funktionsprinzip eines Mixed-Signal-Simulators.
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4.1.1 Simulation analoger Schaltungen

Konservative Systeme (bestehend aus elektrischen Knoten) besitzen die beiden Komponenten Po-
tential und Fluf}, respektive Spannung und Strom. Fiir elektrische Systeme wird dies als ,ana-
loge“ Doméne bezeichnet. Die beiden Komponenten Spannung und Strom sind hierbei iiber die
Ohm’schen Gleichungen miteinander verkoppelt. In vielen Féllen lasst sich jedoch die Funktiona-
litat eines Systems unter Verwendung von lediglich einer dieser beiden Komponenten beschreiben.
Dies ist zum Beispiel an hochohmigen Schnittstellen der Fall, wo ein Spannungswert das Datum
tragt und der Strom vernachléssigbar ist. Signale die sich so durch Représentation eines Datums
darstellen lassen, werden als Data-Flow bezeichnet.

Die klassischen Maschen und Knotengleichungen, die der Simulator ausgehend von der Netzliste
aufstellt, werden mit Hilfe eines analogen Solvers unter Verwendung verschiedener Algorithmen
gelost (z.B. Raphson-Newton-Iteration). Abbildung zeigt den typischen Ablauf einer transien-
ten Simulation mit Hilfe eines Spice-Simulators. Die Gleichungssysteme, die ausgehend von der
Netzliste und Simulatorsteuerung aufgestellt werden, sind fiir jeden Simulationschritt explizit zu
l6sen. Aus spéter noch zu erlduternden Griinden beschéftigen wir uns an dieser Stelle nur mit
transienten Simulationsmethoden. Hierzu erzeugt der Simulatorkern einen initialen Startwert fiir
alle Variablen (Stréme und Spannungen) des Gleichungssystems (1). Fiir nichtlineare Bauelemente
werden lineare Ersatzschaltungen erzeugt, die das Verhalten in einem Kleinsignal-Arbeitsbereich
abbilden (2). Mit Hilfe der inneren Schleife wird iterativ die Losung des aufgestellten Differential-
Gleichungssystems bestimmt. Je nach Komplexitat der Schaltung kann es viele Durchlaufe dauern,
bis der Simulator eine Losung findet, die in allen Knoten die Genauigkeitsanforderungen erfiillt
(konvergiert). Die duflere Schleife beeinfluft nun den schrittweisen zeitlichen Fortschritt der Si-
mulation. Hierbei ist der Simulator zwingend an die Einhaltung des Abtasttheorems gebunden,
um schnelle Signalverdnderungen korrekt abzubilden. Die Schrittweite h(n) ist somit eine Funkti-
on der maximal auftretenden Frequenz innerhalb des gesamten Gleichungssystems und wird vom
Simulatorkern dynamisch an die Gegebenheiten angepasst. Auch wenn die Qualitéit dieser Schritt-
weitenabschatzung immer besser wird, ist vor allem im Bereich der Modellierung durch zusétzliche
Simulatorparameter darauf zu achten, dass fiir intern verwendete hohe Frequenzen, die nicht zwin-
gend im Differentialgleichungssystem auftreten, das Abtasttheorem eingehalten wird (vgl. Kapitel
B). Die Losung des Gleichungssystems erfolgt durch Aufstellung einer Matrix entsprechend

Go Goi ... Gon Vo Iy
GIO Gll e Gln % VYI — -[1 (42>
G Gni ... G, vV, I
oder in Matritzen Schreibweise
G v=1i, (4.3)

fir welche mit Hilfe einer LU-Faktorisierung die Bestimmung der Vektoren erfolgt. Die iterative
Berechnung (z.B. mit Hilfe des GauB-Jordan Algorithmus [wik]), fithrt bei sehr groen Schaltungen
und resultierenden groflen Matrizen zu dem erheblichen Zeitbedarf transienter Simulationen.

Funktionale Beschreibungen mit Hilfe von Hochsprachen, wie zum Beispiel Verilog-A, erzeugen
in dem Matrixsystem ebenso Maschen und Knoten, wie die in der Netzliste enthaltenen Bauele-
mente, kommen hierbei jedoch, durch die Méglichkeit abstraktere mathematische Operationen zu
verwenden, hiufig mit deutlich weniger Aufwand aus, als diese Operationen schaltungstechnisch
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Abbildung 4.2: Raphson-Newton Algorithmus (Quelle: [CDS06a]).
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abzubilden bendétigen wiirde. Zuséatzlich besitzen Sie die Moglichkeit in Abhéngigkeit der Losung
des Differentialgleichungssystem die Simulatorsteuerung zu beeinflussen. Fallunterscheidungen wie
if /else Bedingungen fithren somit zu weiteren inneren Iterationsschleifen ohne Fortschritt der Si-
mulatorzeit.

Beispiel:

Die Netzliste eines der im Rahmen dieser Arbeit verwendeten LNAs hat (inkl. Testbench und ein-
fachen Bias Strukturen) exemplarisch 155 Knoten, fiir die 239 Gleichungen gelost werden miissen.
Die Gleichungen werden dabei aus den an einem Knoten angeschlossenene Bauelementen erzeugt.
Fiir diese Gleichungen werden hierfiir Parameter aus 56 Transistoren, 135 Kapazitaten, 18 Spu-
len, 120 Widerstande, 13 Dioden, sowie zusétzlichen Komponenten fiir Signalquellen und Senken
verwendet.

Zur Losung dieses Gleichungssystems existieren aus der Informatik verschiedene Ansétze und Ver-
gleichsmetriken, die jedoch nicht im Fokus dieser Arbeit stehen. Generell gilt es jedoch zu be-
achten, dass entsprechend der Landau Notation ein vollstandig vernetztes Gleichungssystem die
theoretische Ordnung O(n?®) besitzt. In der Praxis ist es durch Linearisierungen und verwandte
Techniken (z.B. unter zu Hilfenahme schwach besetzter Matritzen) moglich, dies auf etwa O(n?)
zu reduzieren. Dies verdeutlicht den wichtigen Ansatz fiir die Verifikation die Anzahl notwendiger
simultan zu lésender Gleichungen zu reduzieren. Hierbei ist es bei den angestrebten Vereinfa-
chungen wesentlich, die resultierenden Effekte auf Genauigkeit und Simulationsgeschwindigkeit
in Hinblick auf das Simulationsziel zu berticksichtigen. Simulatoren wie z.B. Fast-Spice verwen-
den fortgeschrittene Algorithmen, um die Anzahl der vom Simulator zu lésenden Gleichungen
zu reduzieren. So erfordert zum Beispiel die Realisierung eines Transistors als Tabellenmodell
erheblich weniger Matrix-Eintrige als die ,korrekte“ Berechnung mit Hilfe der BSIM-Modelle.
Wiéhrend Spice-Level Simulatoren in jedem Zeitschritt die aus den BSIM Modellen resultierenden
Gleichungen vollstandig losen, setzen Fast-Spice Simulatoren auf eine vorherige Losung der einzel-
nen Transistor-Gleichungen, die in Form einer Lookup-Table abgelegt wird. Die Berechnung wird
dadurch erheblich ungenauer, da nur stiickweise Naherungen fiir die verschiedenen Transitorkennli-
nien verwendet werden. Der Geschwindigkeitsvorteil, der sich vor allem bei einer grolen Anzahl an
Transistoren einstellt, ist jedoch erheblich. Durch die geringere Genauigkeit eignen sich Fast-Spice
Simulatoren nur fiir die Berechnung von grofien Digitalschaltungen. Die erzielbare Genauigkeit
ist fiir die hier betrachteten hochfrequenten Analogschaltungen nicht ausreichend. Sowohl Spice
als auch Fast-Spice fithren vor allem bei einzelnen hochfrequenten Signalen, die moglicherweise
nur auf einen kleinen Teil des Systems wirken, zu einer unnotig hohen Rechenlast, da in jedem
Zeitschritt das gesamte Gleichungssystem gelost wird. Erste Ansétze die grofie System-Matrix in
kleinere, voneinander unabhéangig lésbare Untermatritzen aufzuspalten existieren, haben aber mit
groflen Problemen hinsichtlich der Konvergenz zu kampfen und sind nur mit genauer Kenntnis der
Schaltung und Simulatorfunktionalitét einsetzbar.

Weitere Simulationsmethodiken wie Periodic-Steady-State oder Envelope Analysen sind in Ent-
wicklung, hinken aber hinsichtlich der Simulationsperformance und Anwendbarkeit auf beliebige
Strukturen den hier vorgestellten Modellierungs-Anséatzen hinterher.
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4.1.2 Ereignis-gesteuerte Simulation

In der Entwurfsmethodik digitaler Schaltungen werden fast ausschlieBlich Ereignis-gesteuerte Si-
mulationen verwendet. Die dort aufgestellten Netzlisten werden verwendet, um jedem Knoten eine
festgelegte Sensitivitétsliste zuzuweisen. Erzeugt ein Element (Knoten) dieser Sensitivétsliste ein
Ereignis, so wird an allen hierauf sensitiven Elementen eine festgelegte Rechenoperation ausgefiihrt,
welche wiederum zu einer Erzeugung von neuen Ereignissen an den dazugehorigen Ausgangsknoten
fithrt. Der Vorteil ist hierbei, dass nicht in jedem Zeitschritt das vollstiandige Gleichungssystem
gelost werden muss, sondern lediglich derjenige Teil, der eine Veranderung erfahrt. Eine Ereignis-
anderung am Eingang ,rattert dementsprechend durch die Schaltung und 16st (méglicherweise)
eine Verdnderung des Ausgangssignals aus. Bei der Ereignis-gesteuerten Implementierung der ana-
logen HF-Komponenten handelt sich um eine Data-Flow &hnliche Simulation (vergleichbar dem
Ansatz von Matlab/Simulink) und nicht um das Losen von Differentialgleichungen wie bei einem
Analogsolver. Zwischen Detektion des Ereignisses am Eingang und dem Auslésen des néchsten
berechneten Ereignisses am Ausgang liegt per Definition die Zeitdifferenz At = 0. Geschlossene
Schleifen fithren somit zu einem Dead-Lock und miissen durch den Benutzer verhindert werden.

Die vorliegende Arbeit befasst sich als erste ihrer Art mit der intensiven Benutzung des Da-
tentyps ,wreal®, der mit dem VerilogAMS-Standard eingefithrt wurde, bisher aber nur von der
EDA-Firma Cadence in ihren Tools implementiert wurde. Dieser Datentyp ermoglicht erstmalig
die Verwendung von 32-Bit Gleitkommazahlen fiir die Ereignis-gesteuerte Simulation, so dass diese
auch fir wertkontinuierliche Groflen verwendet werden kann. Im Vergleich zu analogen Simulatio-
nen besitzen die wreal-Datentypen eine identische Amplitudengenauigkeit, werden auf Grund der
Ereignis-gesteuerten Modellierung jedoch nur zu diskreten Zeitpunkten ausgewertet. Dadurch das
bei der Data-Flow Simulation keine Matrix-Inversionen verwendet werden miissen, wird der Dyna-
mik Bereich des Simulators im Vergleich zum Newton-Raphson Algorithmus erheblich verbessert.
Wiéhrend dort, aufgrund des verwendeten Iterationsverfahrens, lediglich 40-60 dB fiir nichtlineare
Gleichungssysteme erzielt werden, bieten die Losung mittels Ereignis-gesteurter Gleitkommazah-
lendarstellung einen Dynamik Bereich von bis zu 300 dB [SM97]. Diese diskreten Zeitpunkte sind
in aller Regel nicht aquidistant tiber die Zeit verteilt, so dass neue Verfahren zur Abschatzung
des resultierenden Fehlers gefunden werden miissen. Zur Rekonstruktion nicht dquidistant ab-
getasteter Signale existieren Arbeiten von Sun [SS03|, die fiir die vorliegende Dissertation zur
Implementierung in den Hardwarebeschreibungssprachen jedoch zu rechenaufwéndig sind. Solche
nicht aquidistanten Abtastwerte sind vor allem in der medizinischen Bildverarbeitung bereits gan-
gig [Kan03],[Vai0l]. Die dort verwendeten Rekonstruktionsalgorithmen erfordern jedoch eine nicht
kausale Signal-Verarbeitung, was fiir eine transiente Simulation, wie sie hier verwendet wird, nicht
realisierbar ist. Alternativen wie FIR Filter mit hoher Ordnung [JLOI] kommen fiir die hier be-
trachtete Anwendung nur teilweise in Frage, da durch diese die Ereignisrate deutlich erhéht wird.

4.1.3 Mixed Domain

Einige aktuelle Simulatoren (z.B. AMS von Cadence) unterstiitzen Ereignis-gesteuerte sowie analog
implementierte Komponenten zeitgleich in derselben Simulationsumgebung. An den Schnittstel-
len zwischen den beiden Doméanen werden hierfiir Transformationseigenschaften der Signale und
Simulationsalgorithmen definiert, die eine getrennte Berechnung der beiden Doménen erlauben,
jedoch zu festgelegten Zeitpunkten synchronisiert werden.



40 4. Simulatoren und Modellierungsdoméinen

An der Schnittstelle Analog zu Ereignis-gesteuert wird hierzu genau dann ein Ereignis ausgelost,
wenn der analoge Knoten sich zwischen dem Zeitpunkt ¢5 und einem spateren analogen Zeitpunkt ¢,
um eine festgelegte Amplitudendifferenz A A verédndert. An der umgekehrten Schnittstelle Ereignis-
gesteuert zu analog, wird immer dann der analoge Wert verédndert, wenn ein neues Ereignis erfolgt.
Ob dies zu einer neuen analogen Berechnung fiihrt, ist abhéngig von der Genauigkeitseinstellung
des analogen Simulators. Die Verwendung von Verbindungselementen, die mittels einer amplitu-
denabhéngigen Filterung hier die Anzahl der analogen Zeitschritte zusétzlich reduzieren, wird an
dieser Stelle nicht berticksichtigt, sondern erst in Kapitel aufgegriffen. Abbildung zeigt den
Synchronisationsalgorithmus des Mixed-Signal-Simulators AMS von Cadence. Wesentlich gilt hier-
bei zu beachten, dass der analoge Simulator auch negative Zeitschritte erlaubt (neuerer, feinerer
[terationszyklus), wahrend die digitale Zeitachse nur unidirektional beschritten werden kann.
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Abbildung 4.3: Synchronisation zwischen analogen und digitalem Solver bei Mixed-Signal Simula-
tionen.

Diese Einschréankung beschrankt die méglichen Implementierungsmaoglichkeiten von Ereignis-gesteuerten
Filtern hinsichtlich der Kausalitdt, da keine a posteriori Abschatzungen getroffen werden konnen,
wie sie zum Beispiel in Backward Euler oder Trapez Verfahren notwendig sind.

4.1.4 Cosimulation mit externen Simulatoren

Einige aktuelle Simulatoren unterstiitzen neben der Moglichkeit in der analogen oder digitalen
Domaéane zu simulieren, auch die Kopplung mit einem externen Simulator, der sich hinsichtlich
der Simulationsmethodik vergleichbar zur digitalen Doméne verhélt. Dies ist immer dann sinnvoll,
wenn der externe Simulator fiir die anstehenden Berechnungen so optimiert ist, dass trotz des zu-
sitzlichen Aufwands der zusétzlichen Synchronisation eine Zeitersparnis ermoglicht wird, bzw. eine
Vielzahl der notwendigen Modelle bereits existiert und so eine zeitaufwendige Neu-Programmierung
oder Umsetzung erspart bleibt. Fiir die im Rahmen dieser Arbeit behandelten Themen zeigt sich
eine Kopplung mit Matlab/Simulink vor allem fir die Erzeugung und Auswertung von modulierten
Signalen als hilfreich.
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4.2 Modellierung als aquivalentes Tiefpassignal

Die Simulatoren behandeln alle in den Gleichungssystemen auftretenden GroBen (Signale) als ma-
thematische Groflen. Der Benutzer ist in der Lage die Signale, welche nach festgelegten Regeln
berechnet werden, jedoch unterschiedlich zu interpretieren. Diese verschiedenen Zustandsraume,
in die die Simulationsergebnisse abgebildet werden konnen, werden genauso wie die digitale oder
analoge Darstellung als Doméne bezeichnet. Im Folgenden wird explizit zwischen Simulations-,
Signal- und Modelldoméne unterschieden, die richtige Verwendung des Begriffs ergibt sich in der
Regel aus dem Zusammenhang. Wahrend im vorherigen Abschnitt auf die verschiedenen Losungs-
moglichkeiten der Gleichungssysteme, sowie dem zeitlichen Ablauf der Simulation eingegangen
wurde, beschéftigt sich dieser Teil mit der Interpretation des Signals und mit den daran ange-
schlossenen Modellen. Unabhéngig von der Realisierung als konservatives oder Data-Flow System,
sind die Signale unterschiedlich interpretierbar. Die typische ,physikalische* Darstellung der Si-
gnale mit allen enthaltenen Frequenzen ist die niedrigste Abstraktionsebene (Passband). Da die
Signale und Modelle bei allen Simulationsarten nur zu diskreten Zeitpunkten ausgewertet wer-
den, ist es wichtig, dass das Signal mit einer hinreichenden Uberabtastung verarbeitet wird. Diese
als Nyquist-Kriterium bezeichnete Bedingung verhindert das Auftreten eines Alias-Effektes und
wird vom analogen Simulator durch eine dynamische Schrittweitensteuerung erzielt. Zur akkura-
ten Abbildung von Filtercharakteristiken und dhnlichen Effekten wird eine Uberabtastung > 20
vorrausgesetzt. Dies fithrt vor allem bei modulierten Hochfrequenz-Signalen, wo ein niederfre-
quentes Datum (z.B. Bluetooth = 1M Hz) auf einem sich schnell verandernden Triger (2.4GH z)
aufgeprigt ist, zu einer im Vergleich zur eigentlich Informationsrate immens hohen Uberabtastung
(hier: 2400 - 20 &~ 50000).

Ein reelwertiges Zeitsignal ist im Allgemeinen ein in Amplitude und Phase moduliertes Bandpas-
signal. In den allermeisten Féllen sind diese im Verhéltnis zur Trégerfrequenz als schmalbandig
anzunehmen. Das dquivalente Tiefpassignal, in der Literatur auch komplexwertiges Basisband ge-
nannt, bezeichnet nun das modulierte Bandpassignal mit einer Trégerfrequenz von f = 0 (vgl.
Abbildung [4.4). Durch die Verschiebung ist das resultierende Signal komplexwertig und somit
nicht notwendigerweise flir positive und negative Frequenzen identisch. Fiir viele Simulationen
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Abbildung 4.4: Verschiebung eines reelwertigen Signals ins Basisband.

ist nur die Verzerrung des eigentlichen Nutzsignals und nicht die Variation des Tragers von Be-
deutung. Ein Basisband Modell unterdriickt somit den HF-Trager des modulierten Signals und
verwendet nur das eigentliche aufgeprigte Datum zur Signaldarstellung. Somit lasst sich durch die
mathematische Umformung

ibb(t) _ xHF(t) . pJwot A(t) . elmi(wot+@(®)] | piwot A(t) e Je(®) (4‘4)

die Tragerfrequenz herausrechnen. Diese Umrechnung (Neuinterpretation des Signals) ist bei jedem
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der verbundenen Modelle zu beriicksichtigen, um zur Passbanddarstellung identische Ergebnisse
zu produzieren.

Die auf der Tréagerfrequenz laufenden Komponenten stellen bei Funksystemen oft nur einen Bruch-
teil des gesamten Systems dar, so dass durch die Umrechnung die hochste auftretende Frequenz
auf die Modulationsrate minimiert werden kann. Vor allem fiir analoge Simulationen bedeutet dies
einen Geschwindigkeitsvorteil, da die im vorherigen Abschnitt dargestellte grofe Matrix aller Kom-
ponenten des Gesamtsystems erheblich seltener gelost werden muss. Vor allem bei komplexeren
Schaltungen ist es fiir Designer und Verifikationsingenieure sehr umstandlich die einheitliche Inter-
pretation des Signals fiir alle verwendeten Komponenten zu garantieren. Typische frequenzabhéan-
gige Komponenten, die oft auf Top- und Sub-Level als AC Kopplung oder gegen Effekte wie Ground
Bouncing und Vergleichbares eingesetzt werden, miissen fiir identische Simulationsergebnisse durch
aquivalente Modelle ersetzt werden, die die Frequenzverschiebung des Ursprungssignals beriick-
sichtigen. Neben diesen, durch eine saubere Planung und strukturierte Modellierung des Systems
beherrschbaren Problemen, existiert als weiterer, bisher nicht geloster Nachteil die Notwendigkeit
aus einem einzigen hochfrequenten Signal mehrere zusammengehorende komplexwertige Signale
gemaf Gleichung zu generieren. Aus dem eigentlichen hochfrequenten Tragersignal xyp(t) ent-
stehen so die niederfrequenten Komponenten Amplitude A(t), Phase ®(¢) und als Zahlenwert die
Tragerfrequenz fy, welche zwischen den verschiedenen Blocken verbunden werden miissen. Dies
fithrt zu einem Verlust der Identitat zwischen Schaltungsimplementierung und Modell, was fiir die
Verifikation einen erheblichen Nachteil darstellt, da die Verdrahtung der Komponenten nicht mehr
umkehrbar eindeutig abgebildet wird. In Systemsimulatoren wie ADS und Matlab, die ohne Bezug
zu konservativen Schaltungen in der Lage sind sehr abstrakte Datentypen zu definieren, ist die
Verwendung von Basisbandmodellen heutzutage Standard.

Bevor spater auf mogliche Implementierungen solcher abstrakter Datentypen in neuen Hochspra-
chen eingegangen wird, werden zunéchst die entsprechenden Gleichungen und Darstellungsmog-
lichkeiten der Signale analytisch hergeleitet und hinsichtlich des Verifikationspotentials untersucht.

4.2.1 Signaltransformationen und Darstellungen

Ein reelwertiges Signal 2y r(t) mit der Bandbreite B und der Mittenfrequenz f., fir das gilt f. > B,
kann dargestellt werden als Kombination aus Amplituden- und Phasenmodulation mit

xgr(t) = A(t) - cos 2m ft + ®(t)]. (4.5)

Fiir eine Beschreibung des Signals mit Hilfe des aquivalenten Tiefpassignals reicht es dann aus
A(t) und ®(t) gemeinsam mit der Triagerfrequenz f. anzugeben. Mit Hilfe des Additionstheorems
von cos-Funktionen

cos(a + b) = cos(a) - cos(b) — sin(a) - sin(b) (4.6)

kann diese Darstellung alternativ umgeformt werden, zu zwei zueinander orthogonalen Funktionen
der Tragerfrequenz f,

zpp(t) = A(t) - cos [®(t)] - cos(2m fot) — A(t) - sin [D(t)] - sin(27 f.t). (4.7)
Definiert man nun die Quadraturkomponenten zu
I(t) =x.(t) = A(t)-cos[P(t)] und (4.8)

Q) = im(t) = A(t) -sin [0(1)], (4.9)
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ergibt sich

rhp(t) = Tpe - cOS(2Tfet) — Xiyy, - SIn(27 fot). (4.10)
Fasst man nun die beiden Quadraturkomponenten mit Hilfe der komplexwertigen Schreibweise und
den Euler’schen Beziehungen zu einem (komplexwertigen) Signal zusammen, ergibt sich

T (t) = R{[2re(t) + jim(t)] - 727 | (4.11)
- ; Alwre ) + jim (O] - € 4 [0 (t) = jim(1)] - e (4.12)

Das komplexwertige Basisbandsignal, welches unabhéngig von der Tragerfrequenz f, ist, ist somit
definiert als

Ty, = Tre(t) + JTim(t)- (4.13)
Eine gleichwertige Darstellung in Polarkoordinaten lasst sich dann erreichen durch Bildung von
At) = \/:z:%e(t) + 22, (t) und (4.14)
®(t) = arctan <x ( )> . (4.15)
Tre(t)

Unabhéngig von der Darstellungsart benotigen die Basisbanddarstellungen drei Komponenten, um
das urspriingliche Signal vollstandig zu beschreiben. Wahrend die Tragerfrequenz fiir viele Entwiirfe
als Konstante angenommen werden kann, sind Amplitude/Phase oder Real/Imaginarteil abhén-
gig vom zu iibertragenden Datum und miissen zwischen den einzelnen Komponenten verbunden
werden.

4.2.2 Erzeugung aquivalenter Tiefpassignale

Ein dquivalentes Tiefpassignal lasst sich in Anlehnung an die analytische Berechnung mit Hilfe
eines geeigneten Abwartswandlers aus einem beliebigem Bandpassignal erzeugen (siehe Abbildung
. Hierzu wird das Signal mit dem Faktor 2 und der Tragerfrequenz e(~727/<) multipliziert, um
das Spektrum zu verschieben und gleichzeitig die dquivalente Signalleistung beizubehalten. Die
unerwiinschte Spiegelfrequenz, die hierbei bei der doppelten Tragerfrequenz erzeugt wird, wird
durch das Tiefpassfilter anschlieBend entfernt.

() —> X > LP > X, (1

jemf.t

2e
Abbildung 4.5: Erzeugung des dquivalenten Basisbandsignals mit Hilfe eines Abwértswandlers.

Ein anderer Ansatz benutzt die phasendrehende Eigenschaft der Hilbert Funktion. Es gilt fiir diese
Transformationsvorschrift

HT{a+ jb} = a — jb. (4.16)

Fir das Basisbandsignal kann man demzufolge auch schreiben
rup(t) = Tpe(t) - cos(2m fut) — Ty (t) - sin(27 fet) (4.17)
2o(t) = (zur(t) + HT{zgp(t)}) - 27 (4.18)

ibb(t) = £ssb(t) ’ e_jgﬂfCt = xre(t) + j-rzm(t) (419)
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4.2.3 Nichtlinearitaten bei Basisbanddarstellung

Die Definitionen und Charakteristika der Nichtlinearitdten werden im folgenden Kapitel tiber die
mathematischen Grundlagen der Modellierung angesprochen. Hinsichtlich der Basisbandmodellie-
rung sei an dieser Stelle nur erwéhnt, dass durch die Beibehaltung der Signalleistung sich alle
auf Leistungsebene spezifizierten mathematischen Operationen sowohl fiir das Passband als auch
fir das dquivalente Basisband verwenden lassen. Besondere Modellvarianten, die komplexwerti-
ge Funktionen implementieren, sind im Basisband auf Grund der direkten Verfiigharkeit der In-
und Quadraturkomponenten einfacher zu implementieren (vergleiche zum Beispiel Saleh-Modell).
Aufgrund der Schmalbandigkeit gegeniiber der Tragerfrequenz sind Verzerrungen grundsétzlich als
unabhéngig von der Modulationsbandbreite anzunehmen.

4.2.4 Transformation einer Filterfunktion ins Aquivalente Basisband

Eine Filterfunktion H(s) ldsst sich im Zeitbereich als Faltung des Eingangssignals z(¢) mit der zur
Ubertragungsfunktion gehoérenden Impulsantwort h(t) beschreiben. Es gilt

y(t) = x(t) = h(t). (4.20)

Fiir die Transformation einer analytischen Ubertragungsfunktion ins dquivalente Basisband ist es
notwendig, die komplexwertigen Faltung zu betrachten. Fiir ein komplexwertiges Signal z ist diese
mit der Ubertragungsfunktion A definiert als

y(t) = z(t) * h(t) (4.21)

mit
2(t) = Tre(t) + jTim(t) 4.22)
und A(t) = hpe(t) + jhim(t) 4.23)

Somit ergibt sich fiir das Faltungsergebnis

yre(t) = xre(t) * h’re(t) - xzm(t) * hzm(t) (424)
und yim(t> = Ire(t) * hzm(t) + Q:im(t) * h,,e(t). (425>

Die komplexwertige Impulsantwort h(t) lasst sich aus der komplexwertigen Filterfunktion bestim-
men durch die Darstellung als

R{L(t)} = hre(t)o—oH,c(s) (4.26)

und S{h(t)} = hip(t)o—e ]

(4.27)

Mit diesen Zusammenhéngen lasst sich nun ein Filter nach Spezifikation im Frequenzbereich in
das dquivalente Basisband transformieren (siche Abbildung [4.6)).

Abgesehen von dieser systemtheoretischen Betrachtung, ist es auf Schaltungsebene oft notwendig
Koppelkapazitiaten oder Pullup/Pulldown Widerstdnde durch dquivalente Basisbandkomponenten
zu ersetzen. Wird eine Schaltung auf Blocklevel-Ebene ins dquivalente Basisband transformiert
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Abbildung 4.6: Darstellung eines dquivalenten Basisbandfilter.

und nur eine Kapazitdt oder Induktivitat tibersehen, ist das Simulationsergebnis oftmals fatal
fehlerbehaftet. Betrachtet man eine AC Kopplung mit einer einzelnen Serienkapazitat, so gilt fiir
die Spannung iiber dem Kondensator in Abhéngigkeit von Zeit und Strom die Gleichung

o / 1t (+V (to)). (4.28)

Verwendet man fiir die Spannung V' (¢) und den Strom [(¢) nun eine komplexwertige Darstellung
gemaf Gleichung |4.10] so léasst sich dies umformen zu

Vo (1) cos(wt) — Vim(t) sin(wt) = é - { / "Lo(t) cos(wt) — Ln(f) sin(wt)dt] . (4.20)

Die Integrale lassen sich partiell 16sen, so dass sich nach einem Koeffizientenvergleich folgende
Gleichungen aufstellen lassen

1 gt 1
Vielt) = = /0 Lelt)dt = =Ty

1 t 1
‘/zm(t) = 6 A Izm(t)dt + awlre(t)' (43())

Auf Bauelementebene wird somit eine isolierte Serienkapazitdt transformiert in zwei identische
Serien-Kapazitaten sowie frequenzabhéngigen Kreuzkopplungen zwischen den In- und Quadratur-
phasen des aquivalenten Basisbandsignals. Fiir Induktivitaten wurde eine vergleichbare Rechnung
von Jesse Chen in [Che06] veroffentlicht.

4.2.5 Rauschen

Ebenso wie bei den Nichtlinearidten ist dies ein Vorgriff auf die spéater zu betrachtenden mathe-
matischen Beschreibungen von Rauscheinfliissen. Betrachten wir die in dargestellte Erzeugung
des aquivalenten Basisbands mit Hilfe eines Abwartswandlers, so ergibt sich fiir eine Passband
Rauschleistungsdichte von Ny/2 die dquivalente Rauschleistungsdichte am Eingang des Tiefpass-
filters des Basisbandmodells von 2Ny. Dies wird von Jesse Chen in [Che06] ausfiihrlich hergeleitet.
Eine analytische Betrachtung fiihrt weiterhin dazu, dass eine Rauschquelle im Passband als iden-
tisches additives weifles Rauschen auf jedem Zweig des Basisbands transformiert werden kann.
Dies sind zwei statistisch unabhéngige Rauschprozesse mit entsprechend verteiltem und mittel-
wertfreiem Signal. Auf die Erzeugung dieser Rauschprozesse wird in den Abschnitten und
ausfithrlich eingegangen.
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4.2.6 Implementierungsmoglichkeiten

Abbildung zeigt die Verbindungen, die entsprechend der im vorherigen Kapitel gemachten
Definitionen fiir einen Schaltungs-Block in Pass- und Basisband notwendig sind.

A(t) —— — A(t)
X(t) — — y(t) () — — ®(t)

f — —f

(a) (b)

Abbildung 4.7: Blockdarstellung fiir Pass- [(a)] und Basisband [(b)]

Deutlich erkennbar ist der Verlust der Konnektivitdt durch die unterschiedliche Anzahl an Ein-
und Ausgangssignalen. Die im Folgenden verwendete Programmiersprache VerilogAMS unterstiitzt
an dieser Schnittstelle leider keine abstrakten Datenstruktur. Die verwandte Programmiersprache
System-Verilog hingegen, bietet die in Listing dargestellten Konstrukte, unterstiitzt jedoch kei-
ne analoge Simulationsmethodik.

typedef struct {
real 1,Q;
real frequency;
} ComplexWaveT;
interface ComplexStruct;
ComplexWaveT ComplexWave;
endinterface : ComplexStruct;

Listing 4.1: Quellcodebeispiel eines abstrakten Datentyps in SystemVerilog.

Aus diesem Grunde wurde im Rahmen dieser Arbeit bei den entsprechenden EDA Tool Herstellern
vorgeschlagen, in einer noch in Definition befindlichen zukiinftigen Sprache SystemVerilog-AMS,
die dargestellten Konstrukte zu berticksichtigen. Unter Verwendung eines objektorientierten Ansat-
zes geméfl Abbildung bei der Erstellung der bendtigten Verbindungsmodule zwischen elektri-
schen und diesen neuen abstrakten Datentypen, liessen sich direkt polymorphe Signale definieren.

Datenanforderung Datenanforderung
x(® | /\ f;hreib.pumon y(t)
T Verbindungselement ¢
Struct- Struct-
Datentyp Datentyp

Abbildung 4.8: Objektorientiertes Programmieren in SystemVerilog.

Diese polymorphen Signale erlauben in Abhéngigkeit der angeschlossenen Moduldefinition die
Ubergabe als Pass- oder Basisbandsignal, und ermdéglichen so eine optimale Ausnutzung der Si-
mulationsperformance bei gleichzeitiger Sicherstellung einer durchgiangigen Konnektivitdt. Diese
Methodik und erste Quelltexte, die isoliert simuliert werden konnten und vielversprechende Perfor-
mance zeigten, wurden auf der Konferenz IEEE BMAS 2005 in San Jose, USA [IN05] vorgestellt.
Listing zeigt den Quellcode eines so implementierten Basisband LNA. Listing zeigt die
Verwendung polymorpher Signale fiir einen LNA mit Passband Eingang und Basisband Ausgang.
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module LNA_BB( interface in_port, interface out_port);

always Qin_ port

begin
out_ port.BBout.I= in_port.BBin.I;
out__port.BBout.Q= in_ port.BBin.Q;
out_ port.BBout. frequency = in_ port.BBin. frequency;
end

Listing 4.2: Quellcodebeispiel eines rauscharmen Verstérkers in SystemVerilog fiir eine dquivalente
Basisbandimplementierung.

module LNA_ mixed( interface in_port, interface out_port);
o]
parameter fc=2.5G; // Definition for desired carrier
always @in_ port
begin
input_ PB=in_ port.PBin. Amplitude;
I = real(exp(j2*pi*fcx$abstime)*(input_ PB4+HT (input_PB)))...
// calculations for Passband/Baseband transformation
out_ port.BBout.I= T;
out_ port.BBout.Q= Q;
out_ port.BBout. frequency = fc;
end

Listing 4.3: Quellcodebeispiel eines rauscharmen Verstarkers in SystemVerilog fiir eine Implemen-
tierung mit Passband Eingang und Basisband Ausgang.

Auf Grund der mangelnden Verfiigharkeit dieser Sprachkonstrukte in den aktuellen Tools, konnten
diese Methodiken im weiteren Verlauf der Ausarbeitung der Verifikationsmethodik jedoch leider
nicht beriicksichtigt werden. Fiir die im spéteren verwendeten differentiellen Systeme wurde zur
Erhaltung der Konnektivitat das differentielle Leitungspaar als Tréager der 1) Signale betrachtet, so
dass fiir die Umrechnung der Komponenten zunéchst eine Umwandlung von differentiell zu single
ended erfolgen musste.
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Kapitel 5

Mathematische Methoden der
Modellierung

,Fundamentally, a behavioral model is a set of equations that describes the relationship between
the inputs, outputs and internal states of a circuit.“ [SET94]

Um die im vorherigen Kapitel beispielhaft aufgezéhlten Verifikationsaspekte mit Hilfe der Mo-
delle realitdtsnah und recheneffizient abbilden zu koénnen, werden die wesentlichen Eigenschaften
der Schaltungsblocke mit Hilfe mathematischer Beschreibungen realisiert. Diese Beschreibungen
haben das Ziel Spezifikationen, die ein entsprechendes Verhalten des Modells in einer definier-
ten Testumgebung beschreiben, so abzubilden, dass Simulationen von Modell und Schaltung in
identischer Umgebung diese Anforderungen erfiillen. Der Ubersicht halber werden zunichst die
Eigenschaften Linearitat, Frequenzabhangigkeit und Rauschen in einzelne Modellkomponenten ge-
trennt, um spater durch geeignete Kombination dieser Eigenschaften das gewtinschte Verhalten in
einem Gesamtmodell abzubilden.

5.1 Nichtlineare Ubertragungsglieder

Abhéngig von der Modulationsart, ist die Linearitat oder gewiinschte Nichtlinearitat der einzelnen
Komponenten eine fiir viele Funksysteme wesentliche FEigenschaft, da sie den Dynamikbereich, die
Sensitivitdat und die spektralen Eigenschaften des Systems mitbestimmt. In der Literatur wird héu-
fig zwischen schwachen und starken Nichtlinearitdten unterschieden. Harte Aussteuergrenzen, wie
sie zum Beispiel bei einem limitierenden Verstarker auftreten, entsprechen hierbei einer starken
Nichtlinearitéit und werden in der Regel iiber eine abschnittsweise Definition der Ubertragungsfunk-
tion implementiert. Schwache Nichtlinearitdaten hingegen sind diejenigen Verzerrungen, die nicht
zwingend als harte Grenzen der Eingangs-/ Ausgangskennlinie erkenntlich sind, sondern sich als Ab-
weichung von der idealen linearen Kennlinie ergeben. Wie sich durch eine Taylorreihenentwicklung
zeigen lasst, erzeugen diese bereits zusétzliche (wenn auch leistungssschwache) Frequenzanteile,
welche das Systems storen konnen. Die meisten realen Systeme erfiillen die Anforderungen an die
Linearitat meistens nur ndherungsweise, d.h. innerhalb bestimmter Aussteuergrenzen.
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Die im Folgenden zu erérternden Nichtlinearitéiten fithren zu vier wesentlichen Effekten beim Emp-
fang von Funksignalen:

Verstarkungs-Kompression

Desensitization and Blocking
Kreuz-Modulation

Intermodulation (ACPR)

Die Verstarkungs-Kompression (engl. Gain Compression) resultiert aus dem Effekt, dass die Klein-
signalverstiarkung eines Schaltungsblocks mit der Leistung des Eingangssignals variiert. Beschrie-
ben wird dieser Effekt durch Angabe des 1dB Kompressionspunkt (s.u.), bei dem die Ausgangsam-
plitude um 1dB von der idealen linearen Kennlinie abweicht.

Desensitization and Blocking tritt auf, wenn durch nichtlineare Eigenschaften des Schaltungsblocks
ein starkes Signal dazu fithrt, dass ein schwécheres Signal maskiert und somit fiir den Empfanger
unkenntlich gemacht wird. Die Spezifikationen aktueller HF Receiver schreiben mittlerweile vor,
dass der Empfanger selbst bei Blockern mit 60—70d B mehr Leistung als das erwiinschte Signal noch
einwandfrei funktionieren muss (abhéngig von den verwendeten Frequenzen!). Als Kenngroe wird
die Sensitivity verwendet, die eine Systemgrofle darstellt, welche sich nicht direkt als Kennzahl eines
einzelnen Blocks abbilden lasst, sondern aus den unterschiedlichen Eigenschaften der kombinierten
Blocke resultiert und somit Systemmessungen oder Systemsimulationen erfordert.

Kreuz-Modulation entsteht auf ahnliche Weise, jedoch wird hierbei die Amplitude des schwachen
Signals durch den starken Storer zusatzlich moduliert. Dies tritt vor allem bei Full-Duplex CDMA
Systemen auf und resultiert ahnlich wie Desensitization aus dem Zusammenspiel verschiedener
kombinierter Block Eigenschaften.

Intermodulation entsteht immer dann, wenn zwei Signale unterschiedlicher Tragerfrequenz auf
einen nichtlinearen Block treffen und diesen stark aussteuern. Die so entstehenden Intermodulati-
onsprodukte n-ter Ordnung lassen sich durch den dazugehorenden Interceptpunkt n-ter Ordnung
beschreiben (s.u.).

Schwache Nichtlinearitdten werden durch Klirr- oder Verzerrungsfaktoren beschrieben, die sich
aus den Interceptpunkten der Ubertragungsfunktion herleiten lassen. Zu beachten ist, dass alle
folgenden Modellansitze auf einigen idealisierten Annahmen beruhen.

e Das gewahlte mathematische Modell beschreibt die nichtlineare Ein-/Ausgangsabbildung ex-
akt genug.
e Diese nichtlineare Abbildung ist insbesondere
— zeitunabhéngig (und damit frequenzunabhangig).
— unabhéngig von weiteren dufleren Faktoren (z.B. Temperatur).

Fiir lineare Systeme gilt, neben der Tatsache, dass keine neuen Frequenzanteile entstehen, dass
sich die Gesamtwirkung als Summe aller Teilwirkungen darstellen lisst (Uberlagerungssatz/Super-
positionssatz). Ein System mit der zeitabhéngigen Eingangsspannung u.(t), der Ausgangsgrofe
uq(t) und der Wirkung y = f(x) lésst sich somit beschreiben als

ua(t) = f{ue(t)}. (5.1)
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Stellt man die Eingangsspannung als Summe von N Teilspannungen dar

N

ue(t) = up(t) + ui(t) + ... +un(t) = ;ui(t), (5.2)

so ist die Ausgangsspannung gleich der Summe der Teilwirkungen

ua(t) = fF{d_wit)} = ; fui(t)}- (5-3)

i=0

Im Gegensatz hierzu fithren nichtlineare Schaltungsblécke zu zusétzllichen (erwiinschten oder auch
unerwiinschten) Intermodulationsprodukten, die sich nicht durch eine solche Superposition dar-
stellen lassen. Im Allgemeinen werden diese durch inhérent nichtlineare Bauelemente wie Dioden,
spannungsabhangigen Riickwirkungskapazitaten von Transistoren oder auch spannungsabhangigen
Widersténden verursacht. In der Praxis hat die Auswirkung im Spektrum eine gréfiere Bedeutung
als der lineare Zusammenhang der Amplituden, da durch die nichtlinearen Verzerrungen neue,
meist storende Spektralanteile entstehen. Im Gegensatz zu Amplitudenfehlern, lassen sich die so
entstandenen Spektralanteile haufig nur unzureichend durch eine Nachverarbeitung entfernen, da
sie sich nahe dem Signalband befinden koénnen. Eine nichtlineare Abbildung eines Ein- auf ein
Ausgangssignal (Abbildung wird ebenso wie die lineare Wirkung dargestellt als

y(t) = glz(t)], (5.4)

fiir welche der Superpositionssatz jedoch nicht mehr giiltig ist.

Pout A

Pin
Abbildung 5.1: Typische Nichtlinearitéits Kennlinie.

Diese nichtlineare Funktion ¢ lasst sich hierbei auf verschiedene Arten und Weisen implementieren:

e Tabellendarstellung fiir eine eindeutige Ein-/Ausgangszuordnung

e Analytisch als
— Taylorreihenentwicklung

— Summe von gewichteten Besselfunktionen
— Saleh-Modell
— beliebigen anderen Funktionen

e Volterrareihen
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Aus Sicht der Verifikation ist eine Tabellenimplementierung (siehe auch Kapitel - wie in vie-
len Veroffentlichungen ([fBuFbl,[CDS06a]) angesetzt - hilfreich, verhindert jedoch eine analytische
Betrachtung der resultierenden Effekte und erlaubt somit keine systemtheoretische Betrachtung
mit veranderlichen Parametrisierungen, wie sie fiir den praxisnahen Einsatz im Entwurf sinnvoll
sind.

Die analytischen Ansétze sind hingegen einfacher zu parametrisieren und basieren meistens auf
einer Taylorreihenentwicklung der Ubertragungsfunktion. In der Praxis lisst sich die Darstellung
iiber Fourierkoeffizienten am effektivsten einsetzen, da sich die Intermodulationsprodukte direkt
ablesen lassen und die zusitzlichen Frequenzanteile aus trigonometrischen Uberlegungen (siehe
unten) zu bestimmen sind.

Besselfunktionen als Grundlage der Kurvenapproximation werden meistens nur fir Sonderfalle
verwendet, da die Vorteile gegentiber den Fourierkoeffizienten im Vergleich zum Rechenaufwand
nicht tiberwiegen.

Das Saleh-Modell verwendet eine fraktionale, komplexwertige Funktion, um eine theoretisch un-
endliche Reihenentwicklung mit beschranktem Koeffizientensatz zu erméoglichen (Abschnitt [5.1.2)).
Ihre besondere Eigenschaft ist die Tatsache, dass sie durch die komplexwertigen Parameter bereits
eine Phasenverzerrung, wie sie zum Beispiel zur Abbildung von Spectral Regrowth in Leistungs-
verstarkern notwendig ist, berticksichtigt.

Volterra Reihen stellen als Sonderfall gedéchtnisbehaftete Nichtlinearitdten dar und werden in
Kapitel [5.3] beleuchtet.

Zunéchst werden wir im Folgenden die Modellierung als Polynomansatz mit Hilfe der Taylorrei-
henentwicklung néher betrachten.

5.1.1 Modellierung mit Taylorreihenentwicklung

Die Parameter, die fiir eine Taylorreihentwicklung verwendet werden, werden historisch begriindet
als Klirrfaktoren bezeichnet und sind analytische Grolen, deren Werte in der Praxis durch Simula-
tion oder Messung bestimmt werden. Es sind physikalisch nicht real existierende Approximationen
des analytisch beschreibbaren Zusammenhangs zwischen Ein- und Ausgangssignal. Insbesonde-
re sind die so ermittelten Funktionen, bei Begrenzung der Reihenentwicklung auf eine endliche
Ordnung, nur fiir Systeme mit schwachen Nichtlinearititen giiltig. Eine eventuelle zusétzliche Fre-
quenzabhéngigkeit des Systems ist in Form einer Reihenschaltung mit Filterfunktionen separat zu

beriicksichtigen (siehe Abschnitt [5.5.2)).

Betrachtet man die nichtlineare Ubertragungsfunktion g{z} als Taylorreihenentwicklung bis zur
N-ten Ordnung, so gilt im Zeitbereich:

y(t) = g{z(t }—Zan : (5.5)

Transformiert in den Frequenzbereich erhalt man direkt:

N

Y(f) = Ad(f) + 3 an[X(f)" = X (f)]. (5.6)

n=0
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Gleichung beschreibt somit, bedingt durch den Faltungsoperator und die Potenz N, die ent-
sprechende Vergroflerung des bendtigten Spektrums des Ausgangssignals durch die entstehenden
Intermodulationsprodukte.

Die Koeffizienten der Taylorreihenentwicklung «,, werden ausgehend von Gleichung bestimmt,
nach der fiir das Ausgangssignal y(t) in Abhéangigkeit des Eingangssignals x(t) gilt:

y(t) = ap + arz(t) — apr®(t) — azz®(t) — ... (5.7)

Die unterschiedlichen Vorzeichen im Vergleich zur urspriinglichen Reihenentwicklung verdeutlichen
den ddmpfenden Einflufl der Koeffizienten ab zweiter Ordnung auf die Kennlinie entsprechend Ab-
bildung In der Realitat wird diese unendliche Potenzreihenentwicklung auf eine endliche Zahl
an Koeffizienten reduziert. Der Einflufl der Reduktion der Anzahl an Koeffizienten auf die abzubil-
denden Systemparameter wird spater beim Vergleich mit realen Schaltungen erértert. Im Folgenden
betrachten wir zundchst nur die Effekte der so definierten Nichtlinearitit auf ein Eingangssignal
einer einzelnen Frequenz.

Frequenzen bei Einzeltonanregung

Betrachtet man ein Eingangssignal x(t) der Amplitude A(¢) und der Frequenz wy
z(t) = A(t) - cos(wot), (5.8)

so erhilt man iiber die Taylorreihenentwicklung der nichtlinearen Ubertragungsfunktion am Aus-
gang des nichtlinearen Schaltungsblocks :

y(t) = ap + ay - A(t) - cos(wot) — ag - A%(t) - cos?(wot) — az - A>(t) - cos®(wot) — . ... (5.9)

Mit den allgemeinen Theoremen fiir trigonometrische Terme

cos2(z) :; 1+ cos(22)] (5.10)
cos®(z) :i [3cos(z) + cos(37)] (5.11)
cos*(x) :; 3 + 4cos(2x) + cos(4z)] (5.12)
cos” (x) :116 [10cos(x) + 5eos(3z) + cos(5z) (5.13)

ergibt sich fiir das Ausgangssignal bei Betrachtung einer Taylorreihenentwicklung bis zur 5. Ord-
nung;:

y(t) =ap + a1 A(t)cos(wot) — anA®(t)cos®(wot) — az A% (t)cos® (wot)
— ay A*(t)cos* (wot) — a5 A (t)cos® (wot)

= + a1 A(t)cos(wot) — a2A2(t); [1 + cos(2wyt)] — 043143(1?)3l [3cos(wot) + cos(3wpt)]
— a4A4(t)é [3 + 4cos(2wot) + cos(dwot)]

- 045A5(t)116 [10cos(wot) + 5cos(3wot) + cos(bwt)] . (5.14)
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Frequenz | Amplitude
0 Jao—50mA%t) — SauA'(t)
_wo | aaA(t) = JosA(t) — SA(E)
2wy | —500A%(t) — jouAl(t)
Bwo_ | = A’(t) — posA°(t)
dwg | —gaaA'®)
5ws — 505 A%(t)

Tabelle 5.1: Auszug der Amplituden der Klirrkomponenten bis zur 5. Ordnung bei Einzeltonanre-
gung.

Sortiert man Gleichung nach Frequenzanteilen, um einen Uberblick tiber die neu entstande-
nen Harmonischen zu erhalten, so ergeben sich die Koeffizienten der einzelnen Grundfrequenzen
entsprechend Tabelle 5.1} Mit Hinzunahme von Taylorgliedern hoherer Ordnung wéchst auch die
Anzahl der pro Ausgangsfrequenz beteiligten Koeffizienten und somit der bendtigte Rechenaufwand
rasch an. Wie wir im spéteren jedoch zeigen werden, ist eine Modellierung mit der Ordnung

O(max. spezifizierter Interceptpunkt(IP2,IP3,IP5,...)42)

notwendig, um eine exakte Abbildung aller zu verifizierenden Spezifikationen zu erreichen.

Frequenzen bei Zweitonanregung

Betrachtet man nun ein System mit zwei EingangsgroBen z;(t) und x(¢) mit unterschiedlichen
Tréagerfrequenzen w; und wy SO gihﬂ

x(t) = x1(t) + 2o(t) = Ajcos(wit) + Agcos(wat). (5.15)
Dies lasst sich bei gleichen Eingangsleistungen vereinfachen zu
z(t) = Alcos(wit) + cos(wat)] . (5.16)

Setzt man dies in die Taylorreihenentwicklung der Ubertragungsfunktion 5. Ordnung ein, so ergibt
sich fiir die Ausgangsfunktion inklusive der Intermodulationsprodukte der Ausdruck

y(t) =g + a1 - [A - cos(wit) + A - cos(wat)] — g - [A - cos(wit) + A - cos(wat)]?
— a3 - [A-cos(wit) + A - cos(wat)]® — ay - [A - cos(wit) + A - cos(wat)]*
— a5 - [A - cos(wit) + A - cos(wqt)]’. (5.17)

Ausmultipliziert und sortiert nach Frequenzkomponenten (siehe ausfiihrliche Rechnung im Anhang
[A11)), ergeben sich die in Tabelle [5.2] dargestellten Beitrige. Vergleicht man dies mit Tabelle [5.1]
so zeigen sich deutlich mehr Frequenzkomponenten, die aus den Intermodulationsprodukten, die
durch die Nichtlinearitat aus den zwei Eingangskomponenten entstehen, resultieren. Die genauen
Frequenzwerte lassen sich anhand von Tabelle nach entsprechender Wahl der Tragerfrequenzen
wy und wsy bestimmen. Besonders kritisch fiir die hier betrachteten Funksysteme sind die neuen
Frequenzkomponenten bei 2w; — wy und wy; — 2wy, die bei entsprechend eng beieinander liegen-
den Frequenzen w; und wy nur schwer gefiltert werden kénnen und nachfolgende Blocke negativ
beeinflussen.

Lauf die mogliche Zeitabhingigkeit der GroBen A;, A; wird der Ubersicht halber verzichtet.
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Frequenz | Amplitude

_30441424 o 3a4A12A22 o a2A22 . 3a4A14 o a2A12
77770 77777 15 ;174747772771473?4727277;1?17%7777;}257:’:(%} 777777
_ 15a5A1A9 15a5A1°A2*  3a3A1A2° _ SasA; 3az A,
-1 17 s 7A857 "~ 15a5A; T/ili?f " 3a3Ay®  15a 7474;187 ~ " 3a ?174;17 j:a}{ll )
as Az asA17A2° _ 3aszAa asA1"Ag azA1”Ag
W | e e - 7 s e tady
20 o 3asA12A52 as A1t as A2
9 ' (:1(4A2?i 3a4A1212422 a212422
I S i 2 - 2 _ 2 ___________.
wntwy | g oSk a4,
2w Fws | — 1505412423 5asA1%As 3a3A1% Ay
8 4 4
2(.4)2 j: wl _5()&5A1A24 _ 15O¢5A13A22 _ 3043A1A22

Tabelle 5.2: Auszug der Amplituden der Klirrkomponenten bis zur 5. Ordnung bei Zweitonanre-
gung.

5.1.2 Modellierung mit Saleh Modell

Das Saleh Modell, welches urspriinglich fiir Travelling-Wave-Tubes (TWT) Verstarker entwickelt
wurde, stellt die Ubertragungsfunktion in einer komplexwertigen Form dar als

- z(1) ooy - x(t)
N Bra-x?(t) +1 ]ﬁm cx2(t)+ 1

y(t) (5.18)
Betrachtet man statt der komplexwertigen Darstellung nur die Auswirkung auf die Amplitude
(ohne Berticksichtigung der Phase), vereinfacht sich dies zu

asy - x(t)

Iy = Boa- 220 + 1 (5.19)

Mit Hilfe einer Taylorreihenentwicklung dieser Funktion lasst sich Gleichung auch darstellen
als

y(t) = Z (—1)"- Qs .522 . p(nt2)
n=0
= Q51T — g1 Be0®? () + 045,155272305(15) — a&lﬁizaj?(zﬁ) ... (5.20)

Auf diese Weise lassen sich ausgehend von einem Koeffizientenvergleich mit der vorherigen Ent-
wicklung der Taylorreihe die Faktoren o ; und (52 bestimmen.

g1 = ay = 109/%0 (5.21)
By = 2 (5.22)
A5

Das Saleh-Modell beinhaltet im Gegensatz zu anderen Polynomdarstellungen durch seine kom-
plexwertige Formulierung bereits inherent sowohl AMAM als auch AMPM Verzerrungen. Eine
seperate Betrachtung der Phasenverzerrung ist somit nicht notwendig. Fiir eine Zweitonanregung
und Beschrankung des Ausgangssignals auf Potenzen der Ordnung 5 ergeben sich die Klirrkom-
ponenten entsprechend Tabelle [5.3] Um die Phasenverzerrung mit zu berticksichtigen, sind die
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Frequenz | Amplitude

3
4
wi £ 2wy | —Jan 1A%+ Lay B AP

Tabelle 5.3: Amplituden der Klirrkomponenten des Saleh-Modell bei Taylor-Entwicklung bis zur
5. Ordnung.

komplexwertigen Koeffizienten zu bestimmen. Die Phase folgt dabei der Ubertragungsfunktion

2
51 - (1)

P ly(t) = = .

WO = a0 +1

Im Normalfall werden diese Koeffizienten ausgehend von der Phasenverzerrung im 1dB Kompres-

sionspunkt bestimmt, um die Spectral-Regrowth Eigenschaften eines Verstérkers entsprechend an

den Grenzen des Betriebsbereich abzubilden. Eine entsprechende Herleitung der Koeffizienten fin-
det sich in der im Rahmen dieser Dissertation entstandenen Diplomarbeit von Sun[S.J07].

(5.23)

5.1.3 Herkoemmliche Bestimmung der Klirrfaktoren

Im Folgenden sollen die Klirrfaktoren der Taylorreihenentwicklung «y ... a, zur Beschreibung der
Nichtlinearitdt bestimmt werden. Sie lassen sich zum Beispiel ausgehend von der Abbildung der
Ubertragungsfunktion mit Hilfe von geometrischen Annéherungsverfahren bestimmen (Abbildung
. Da diese Kurvenapproximation zu aufwéndig und bei beschrankter Ordnung fiir die resul-
tierenden Effekte zu unspezifisch ist, werden Spezifikationen der Nichtlinearitdt des HF Schal-
tungsblocks in Form von Interceptpunkten ermittelt, die die charakteristischen Eigenschaften fiir
die HF Anwendungen beschreiben. Die simulationstechnisch zu bestimmenden Kenngrofien der
Nichtlinearitéat sind hier primér Interceptpunkte bis N-ter Ordnung (IP-N) und der 1 dB Kom-
pressionspunkt (ICP). In herkémmlichen Modellen werden iiblicherweise Koeffizienten bis zur 3.
Ordnung ermittelt. Wie im Folgenden gezeigt wird, ist eine Erweiterung zur korrekten Abbildung,
der von uns gewiinschten Spezifikationen, fiir die erweiterte Verifikation notwendig. Betrachten
wir zunachst die Bestimmung der Koeffizienten bei einer Taylorreihenentwicklung bis zur 3. Ord-
nung. Der Klirrfaktor oy lésst sich direkt als DC Offset am Ausgang fiir kleine Aussteuerungen des
Eingangssignals beobachten. Bei typischen AC-Kopplungen in Hochfrequenzschaltungen lésst sich
dieser Klirrfaktor ebenso wie weitere, fiir teils schwach dynamische DC Offsets sorgende, Effekte
vernachldssigen. Der Klirrfaktor erster Ordnung (o) représentiert den linearen Zusammenhang
zwischen Ein- und Ausgangsamplitude. Ist dieser Verstarkungsfaktor als Spannungsverstirkung G
in dB gegeben, so berechnet sich der Klirrfaktor oy zu

o = 1092, (5.24)

Die Interceptpunkte, die zur Bestimmung der weiteren Klirrfaktoren herangezogen werden konnen,
lassen sich ausgehend von einer Kleinsignalanalyse bei Grofisignalanregung des Schaltungsblocks
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extrapolieren. Fiir die Bestimmung dieser Effekte werden Zweiton-Messungen eingesetzt, bei der
zwei eng im Spektrum benachbarte Signale gleicher Leistung auf den Eingang des Schaltungsblocks
gegeben werden. Der Leistungspegel bei dem die Leistung des Intermodulationsproduktes bei der
Frequenz w; — ws (vergleiche Tabelle genau der Leistung eines der beiden geméfl der Ordnung
des Interceptpunkts linear interpolierten Eingangssignale entspricht, ist definiert als Interceptpunkt
2. Ordnung (IP2). Ebenso wird der Leistungspegel bei dem die Leistung an der Frequenz 2w; — ws
genau dem wiederum nun mit 3. Ordnung interpolierten Eingangssignale entspricht als Intercept-
punkt 3. Ordnung (IP3) bezeichnet. Interceptpunkte hoherer Ordnung werden éhnlich definiert,
sind jedoch aufgrund ihrer sehr geringen Einfliisse nur selten von Belang (Abbildung [5.2).

linearer Bereich : nicht linearer
dBmA i Bereich

40—

20—

-20 —

40 —

I
wLD?

Interpolationspunkt j

Abbildung 5.2: Definition von Intercept und Kompressionspunkten.

Zwei unterschiedlich starke Eingangssignale lassen sich durch zwei gleichstarke Signale mit dem
arithmetischen Mittel der Eingangsleistungen reprasentieren. Dieser Zusammenhang ermoglicht es
die Interceptpunkte und somit die nichtlinearen Eigenschaften der Blocke auch bei vorgeschalteten
Frequenzabhéangigkeiten préazise zu definieren [Cor99)]. Es ist zu beachten, dass die Interceptpunkte,
ebenso wie der 1 dB Kompressionspunkt, leistungsbezogene Mefigrofien sind und im Allgemeinen
auf 1mW bezogen werden. Fiir die im Rahmen dieser Arbeit betrachteten Komponenten werden
jedoch priméar Spannungsverstarkungen und nicht Leistungsverstarkungen als Spezifikation ange-
geben. Unter der Annahme eines definierten Eingangswiderstands R (entspricht dem Ausgangswi-
derstand der Quelle bei der Messung) und der Betrachtung in Peak-Sinusoidal Volt lésst sich der
Spannungsfaktor A;p, ,, zur Bestimmung der korrespondieren Klirrfaktoren der Polynomentwick-
lung bestimmen. Aus der Definition der Leistung an festgelegten Impedanzen folgt:

R IP;p 2,
Arpiys = \/21000 10— (5.25)

Interceptpunkt 2. Ordnung - ITP2
Der Interceptpunkt zweiter Ordnung charakterisiert bei direct conversion Receivern die Demo-
dulationseigenschaften ins Basisband. Fiir alle anderen Systeme spezifiert er einen zusétzlichen DC



58 5. Mathematische Methoden der Modellierung

Offset am Ausgang, sowie Leistungskomponenten bei der Summe beider Eingangsfrequenzen. Er ist
primér fiir single ended Systeme kritisch, da bei differentiellen Signalen der DC Offset, der durch
die Intermodulationsprodukte erzeugt wird, im Allgemeinen so gering ist, dass er nicht zu einer
wesentlichen Bias-Verdnderung der nachfolgenden Differenzstufen beitrdgt und als Gleichanteil
bei Differenzbetrachtung entfillt. Uber die Definition des IP2 bei den Frequenzen der Intermo-
dulationsprodukte w; = wy erhalt man fiir hinreichend kleine Signale unter Vernachlassigung des
Interpolationsgrundpunkts

a/lAIPQ = 9 - Al . AQ. (526)
Mit gleichen Eingangsleistungen A; = Ay = Arps gilt dann

631
g = . 5.27
S A 527)
Unter Berticksichtigung von Gleichung folgt somit
1OG/20
g = = TR (5.28)
V2585 - 107P2an

Schaltungstechnische Ursachen des IP2 sind geméaf der Arbeiten von Kruth |[Kru| zum Beispiel:

e RF to LO (and vice versa) leakage - durch Selbstmischung mit den HF Signalen erzeugte
DC Anteile.

e Common-mode excitations - z.B. single ended to differential converters oder Baluns.
e Device-Nonlinearity - quadratische Funktion von CMOS Transistoren.

Interceptpunkt 3. Ordnung - ITP3

Der Interceptpunkt dritter Ordnung charakterisiert mafigeblich die Intermodulationseigenschaf-
ten des Systems. Fiir den zugehorigen Klirrfaktor 3. Ordnung erhélt man auf &hnliche Weise wie fiir
den Klirrfaktor 2.0rdnung entsprechend seiner Definition (unter Vernachlissigung von Beitragen
hoherer Ordnung zum Interpolationspunkt der Grundwelle)

3

aq - A[pg == 10&3 . A?PS (529)
und somit 4
«
oy = 52—1. (5.30)
1P3

Setzt man erneut die Definition der Amplitudenwerte ein erhélt man

4 10¢/20

=3 —
\/(2101?)0.101P3d3/10)

(5.31)

a3

Interceptpunkt 5. Ordnung - IIP5

Der Interceptpunkt finfter Ordnung verfeinert die auf dem IP3 basierten Angaben und wird
aquivalent berechnet. Da der Genauigkeitsgewinn im Hinblick auf die Beschreibung der Nichtli-
nearitét in erster Ndherung nur unwesentlich im Vergleich zum Aufwand ist, wird er iiblicherweise
nicht als Spezifikation angegeben und fiir die Modellierung nicht berticksichtigt.
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1dB Kompressionspunkt - ICP

Der 1 dB Kompressionspunkt représentierte einen gemeinsamen Effekt, resultierend aus Beitréa-
gen aller Klirrfaktoren und bezeichnet den Punkt, an dem die Ausgangsleistung eines nichtlinearen
Schaltungsblocks um 1dB von der linearen Interpolation der Ausgangsleistung abweicht. Er be-
grenzt praktisch den Arbeitsbereich des Transceivers in dem dieser linear betrieben werden kann
und ist in aller Regel einfacher zu bestimmen als die Interceptpunkte hoherer Ordnung, da auf
eine fein aufgeloste Berechnung der Leistungen im Frequenzbereich verzichtet werden kann. Fiir
die Umrechnung der Angabe des 1dB Kompressionspunkts in dBm in den Spannungswert A;cp
gilt :

R
A[CP - \/21000101013‘“3/10 (532)

Das ideale Ausgangssignal wére rein linear verstirkt und entspréiche somit
Ain(Ain) = a1 Aip. (5.33)

Gemaf der erfolgten Reihenentwicklung mit Hilfe der Taylor Reihe gilt fiir das Ausgangssignal eines
differentiellen, nichtlinearen Systems 3. Ordnung unter Vernachléssigung des Terms 2. Ordnung;:

3
Anichttin(Ain) = 01 Ain — O‘SZA?W (5.34)

Aus der Definition des 1dB Kompressionspunktes gilt dann fiir die entsprechenden Amplituden in
dB im Kompressionspunkt

20l0g10 [Anichtiin (Arcp)] = 20logio [Avin (Arcp)] — 1. (5.35)
Damit folgt
3
OélAICP — Za?’A?CP =~ 0.89041141013. (536)
(5.37)

Somit gilt fiir die Bestimmung des Klirrfaktors a3 aus der Spezifikation des 1dB Kompressions-
punktes:

aq

5~ 0.145
Afep

Qe

(5.38)

106’/20
= 0.145 - (5.39)

\/(legololcP/m)z.

Fiir den Zusammenhang zwischen IC'P und I P3 gilt formal bei einer Taylorreihenentwicklung 3.

Ordnung :
A 144
2000g10 ( Af’) = 20log10 (, /04/399> ~ —9.63 dB. (5.40)
3

In der Realitat weichen die ermittelbaren Spezifikationen jedoch aufgrund von weiteren nicht idea-
len Effekten von dieser Regel ab. In der Folge dessen bewirken abweichende Spezifikationen von
IP3 und ICP unterschiedliche Koeffizienten a3 entsprechend der Bestimmungsgleichung oder
[5.31] Die Auswirkungen der verschiedenen Koeffizientenermittlungen auf die damit zusammenhén-
genden Spezifikationen werden in Kapitel [§| beleuchtet.
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5.1.4 Beschrankung bei hohen Eingangsleistungen

Bei der gewéhlten Polynomreprasentation nimmt die Ausgangsleistung bei steigender Eingangs-
leistung sehr schnell im Vergleich zur linearen Verstarkung zu. Um zu verhindern, dass das Aus-
gangssignal hinter dem Kompressionspunkt bei weiter steigendem Eingangssignal beliebig gross
wird (Abbildung , muss eine zusatzliche, durch die Eigenschaften der Schaltung und die Ver-
sorgunggspannung gegebene, Limitierung der Ausgangspegel definiert werden.

PoutA ’:’

Pin
Abbildung 5.3: Limitierung der Ausgangsleistung bei steigender Eingangsleistung (Taylorpoly-

nom).

Unter Vernachlassigung von Termen héherer Ordnung folgt aus dem urspriinglichen Polynomansatz
3. Ordnung fiir die Maxima der Ausgangsfunktion mit Hilfe der ersten Ableitung

)
§—y =04 a1 — 2007 — 3322, (5.41)
T

Dementsprechend befinden sich diese Maxima der Ausgangsfunktion bei den Eingangswerten

N V3aiaz + ag? + ap (5.42)

30&3

Tlimit =

Fiir ein differentielles System, bei dem nadherungsweise o = 0 gilt, vereinfacht sich dies zu

Tlimit = £ | 3%- (5.43)
3

Dieser Ansatz ist giiltig, da der urspriinglich gewéhlte Polynomansatz ohne Beweis keine weiteren
Extrema im eigentlichen Arbeitsbereich aufweist. Die erste (und bei Termen bis 3. Ordnung auch
einzige) Nullstelle der Ableitung liegt damit an der Grenze des erlaubten Bereichs. Ohne Nachweis
ist die Bestimmung dieses erlaubten Aussteuerbereiches auch fiir Modelle hoherer Ordnung giiltig,
da weitere Extremwerte mit sinnvollen Klirrfaktoren der héheren Ordnung erst ausserhalb dieses
Bereiches zum Tragen kommen.

Im Gegensatz zur Polynomentwicklung benétigt das Saleh Modell aus analytischer Sicht keine Be-
grenzung der Ausgangsleistung, da es fiir unendliche hohe Eingangsleistung gegen Null tendiert.
Fir die realistische Abbildung der Ein-/Ausgangskennlinie ist jedoch eine abschnittsweise Definiti-
on an denselben Grenzen wie bei der Taylorreihenentwicklung sinnvoll. Ein Genauigkeitsvergleich
der beiden Implementierungen findet sich zum Beispiel in den Arbeiten von Zeng [ZHHT05].
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Um Unstetigkeiten und damit zusammenhéngende Performanceeinbriiche zu vermeiden, wird von
vielen Autoren die Verwendung von tanh-Funktionen anstelle der abschnittsweisen Definition emp-
fohlen. Wéhrend diese Meinung generell auch hier geteilt wird, ist es wesentlich, die speziellen
Eigenschaften der verwendeten Simulatoren, sowie die erwarteten Signale zu betrachten. Bei dem
beabsichtigten Verifikationssimulationen ist das Erreichen der Limitierung des rauscharmen Ver-
starkers nicht beabsichtigt, wohingegen ein limitierender Verstarker haufig in diesem Bereich betrie-
ben wird. Wahrend bei Erstgenanntem somit auf die rechenzeitintesive tanh-Funktion verzichtet
werden sollte, ist diese beim zweiten Beispiel zu empfehlen. Entsprechende Beispiele finden sich
bei den Implementierungen in Kapitel [§

5.1.5 Angepasste Modellierung durch Entwicklung hoherer Ordnung

In der Realitit entsprechen die Mess- und Simulationswerte von ICP und IP3 nicht dem theo-
retischen Ideal wie in Gleichung berechnet. Dies fiihrt dazu, dass bei der Berechnung des
Koefhizienten a3 ausgehend vom ICP und 1P3, dieser Koeffizient je nach zu Grunde gelegter Spezi-
fikation, unterschiedliche Werte annimmt. Dies bedeutet eine zum Teil erheblich Abweichung von
den eigentlich spezifizierten Nichtlinearitdtskenngroflen, so dass eine Anpassung des Modells nur
fiir einen der beiden Parameter moglich ist. Durch die Erweiterung des Modells N-ter Ordnung auf
N+2 lésst sich dieser Effekt kompensieren. Fiir die Angleichung der wesentlichen Spezifikationen
IP3 und ICP bedeutet dies eine Erweiterung des Modells auf die Ordnung N=5, ohne separate An-
gabe eines Interceptpunkts 5. Ordnung. Berechnet man die so resultierenden Frequenzkomponenten
analytisch (siehe Anhang[A.1.1]), so ergibt sich als Bestimmungsgleichung fiir den Koeffizienten a:

Qs & —gm (5.44)
und fiir den dazugehorigen Koeffizienten as:
0.160 <10 Bl 10784 4100 - AICP>
a5 ~ Alcplo% (5.45)

Bedingt durch die unterschiedlichen Ansétze zum Aufstellen der Gleichungssysteme fiir IP3 und
ICP beinhalten diese Formeln den IP3 als Angabe in dBm und die Angabe des ICP als Span-
nungsgrofe. Mit der dazugehorenden Gleichung lassen sich diese Grolen jedoch ohne weiteres
ineinander umformen.

5.2 Frequenzabhangigkeiten

Ein frequenzabhéngiges System iibertrdgt das Spektrum eines Signals in Abhéngigkeit von der
Signalfrequenz mit unterschiedlicher Amplitude. In den néchsten Abschnitten werden die ver-
schiedenen Implementierungsvarianten solcher frequenzabhéngiger Strukturen, die spater bei den
unterschiedlichen Simulatoren Anwendung finden koénnen, erlautert. Auf Schaltungsebene entste-
hen die Frequenz-Abhéngigkeiten eines Systems durch passive RLC-Kombinationen oder aktive
Filterschaltungen mit Operationsverstérkern, die einen festgelegten Frequenzgang realisieren (z.B.
Abbildung [5.4).
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1

Abbildung 5.4: RLC Filter 2. Ordnung.

Fiir das dargestellte Filter gilt eine theoretische Ubertragungsfunktion von
R
H(s) = )
)= SRIC+sL+ R

Zur Einstellung einer beliebigen 3dB Grenzfrequenz f,. lasst sich zum Beispiel folgende Dimensio-
nierung verwenden:

(5.46)

R =707 (5.47)
1000
— 5.48
27 f, ( )
1
= 4
C = 27 1000 (5.49)

Neben diesen idealen Bauteilen sorgen parasitire Komponenten, Begrenzungen von Treiberfahig-
keiten bei aktiven Filtern, sowie Ein- und Ausgangsimpedanzen eines Schaltungsblocks fiir zu-
sitzliche ungewollte Frequenzabhangigkeiten. Mit Hilfe einer Kleinsignalanalyse lassen sich die
Frequenzgénge aus einer solchen linearen, zeitinvarianten Schaltung extrahieren. Wir betrachten
die Schaltungen in diesem Falle bei niedrigen Eingangsleistungen, was es erlaubt, die bereits im
vorherigen Kapitel spezifizierten Nichtlinearitdten zu vernachlédssigen. Die Zeitabhéngigkeit von
Frequenzumsetzungen oder Switched-Capacitor (SC) Schaltungen lasst sich durch Wahl einer ge-
eigneten Simulationsmethodik (PSS, HB) zur Ermittlung der Ubertragungsfunktion im Folgenden
ebenfalls ignorieren. Eine im Frequenzbereich beschreibbare Ubertragungsfunktion hat die allge-
meine Form

bmsm+bm,1sm_1+--~+bls+b0_K' (s—=2z1)(s—22)...(s— zm)

H(s) = = .
(5) ApS™ + Q18" 4 -+ a1s + ag (s —p1)(s—p2)...(s—pn)

(5.50)
Die z; werden als Nullstellen und die p; als Pole der Ubertragungsfunktion bezeichnet. Durch eine
Angabe der Koeffizienten z;,p; und des Verstarkungsfaktors K, oder der Darstellung als Polynom
mit Angabe der Koeffizienten a; und b;, wird die Ubertragungsfunktion vollstindig bestimmt. Die
Wahl der Beschreibungsvariante hangt nur von den Moglichkeiten der verwendeten Tools ab. Neben
der Moglichkeit den gewollten Frequenzgang einer Schaltung mit Hilfe von 3dB Eckfrequenzen,
Filterordnung und Filtertyp zu charakterisieren (klassische Filtertabellen wie Zverev [ZveT6]), lasst
sich diese bei einfachen Strukturen auch analytisch ausrechnen. Fiir oben angegebenes passives
Filter 2. Ordnung betragen die Pole und Nullstellen exemplarisch

s=[-] (5.51)
L+VI?2—4-R2-L-C
' R-L-C J
Um eine moglichst hohe Genauigkeit abzubilden, werden im Folgenden simulierte Pol-/Nullstellen

bzw. eine Approximation derselbigen aus einer AC Analyse des Systems verwendet, um so auch
parasitare Effekte mit gewiinschter Genauigkeit abzubilden.

pi=[0.5 (5.52)
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Digitale (zeit- und wertdiskrete) Systeme implementieren Filterfunktionen dhnlich wie ihre zeitkon-
tinuierlichen Entsprechungen. Mit der Abtastperiode ¢4, welche sich als normiertes Verzogerungs-
glied 27! darstellen lasst, wird eine zeitkontinuierliche Ubertragungsfunktion mit unterschiedlichen
Transformationsmethoden in ein diskretes Aquivalent iibertragen. Als bekannteste Vertreter seien
hier nur die Impulsinvarianztransformation, sowie die Laplace-Transformation erwahnt. Sie unter-
scheiden sich primér hinsichtlich der Naherungen, welche aufgrund der diskretisierten Stiitzstellen
gemacht werden [Ohm99]. Allgemein schreibt man fir die Transformation

H(s)o—eH(z), (5.53)
mit
box—m 4 p o —(m=1) 4 4 p -1
H(z)=m? T Omaz At 0E T h (5.54)

2"+ 12~ a2z + g

Eine Beschreibung iiber Pol-/Nullstellen ist aufgrund der zur Implementierung verwendeten Si-
gnalflufigraphen eher uniiblich. Abbildung zeigt eine Darstellung des so zu realisierenden zeit-

diskreten IIR Filters.
= Z_ e ] Z %
e e D e P

g J y(t)
z o =z z!

Abbildung 5.5: Darstellung eines IIR Filter.

X(t) z

Diese IIR Filter leiden auf Grund der Riickkopplung massiv unter begrenzten Genauigkeiten der
Filterkoeffizienten, was vor allem bei den hier zu betrachtenden hohen Frequenzen mit niedrigen
Bandbreiten leicht zu Stabilitatsproblemen fithrt. Daher werden die IIR Filter nach Moglichkeit
durch stabilere, fiir gleiche Filtersteilheit jedoch héhere Ordnung bendétigende, FIR Filter ersetzt
(vergleiche Abbildung , falls der benotigte Frequenzgang dies erlaubt.

x(t) z z" z z! %
S S SR ) y(t)

Abbildung 5.6: Darstellung eines FIR Filter.

Bei all diese zeitdiskreten Darstellungen wird eine konstante Abtastperiode t, vorrausgesetzt. Bei
klassischen Filterentwiirfen soll diese Abtastfrequenz f, = i mindestens das 10fache der héchsten
auftretenden Signalfrequenz betragen, um Filterflanken noch hinreichend abzubilden und Alias
Effekte, die durch die Abtastung entstehen, zu unterbinden.

5.2.1 Nicht dquidistant abgetastete Filter

Die Ereignis-gesteuerte Simulation, welche in Kapitel eingefithrt wird, hat als besondere
Eigenschaft, dass die Stiitzstellen der Signale nicht in einem aquidistant (engl:uniform) abgetas-
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teten Raster vorliegen. Dazugehorige nicht-aquidistant (engl:non-uniform) abgetastete Filter sind
primér aus der Signal-Rekonstruktion bekannt, wo diese vor allem in der Bildverarbeitung und Me-
dizintechnik zur Hervorhebung oder Dampfung spezifischer Signaleigenschaften verwendet werden
(Kannengiesser [Kan03]). Wéhrend dort der Rechenaufwand im Vergleich zur erzielenden Signal-
genauigkeit eine eher untergeordnete Rolle spielt, ist die Performance bei der hier betrachteten
Verifikation ein wesentlicher Faktor. Durch die Reduktion der Anzahl an Ereignissen zwischen nur
schwach verdanderlichen Amplitudenwerten, wird eine deutliche Beschleunigung gegentiber aquidi-
stant abgetasteten Signalen (z-Domain-Filter) erzielt, da die Berechnungshaufigkeit signalabhén-
gig gestaltet werden kann. In [Cot90] wird eine Forward-Euler Integration zur Approximation der
Filterfunktion verwendet. Fiir eine Filtergleichung 1. Ordnung, die sich im zeitkontinuierlichen
Laplace-Bereich beschreiben lasst als

Y(s)  bo+bis

H(s) = = 5.55
() X(s) ap+as’ (5:55)
ergibt sich somit eine Beschreibung im Zeitbereich entsprechend
Mit den Forward Euler Abschatzungen
x(t) = z(t — At) + @(t — At) - At (5.57)
und
y(t) =yt — At) + g(t — At) - At (5.58)
gilt dann
cx(t — At ~x(t — At) — by -yt — At
y(t) = ag - ) +ay - @ - ) 1 Y( ) (5.59)
bo — &3
Aquivalent gilt fiir ein Filter 2. Ordnung geméaf [Cot90):
Y(S) b0+bl'8+b2~$2
H(s) = = . 5.60
(s) X(s) ap+a-s+ay-s? (5.60)
Im Zeitbereich dargestellt, gilt folgende Differentialgleichung :
Durch Substitution mit
u(t) = y(t) (5.62)
v(t) = z(t) (5.63)
und Integration auf beiden Seiten, ergibt sich
aou(t) + ary(t) + asy(t) = bov(t) + bz (t) + bad(t). (5.64)

Mit den so eingefiithrten Hilfsvariablen u,v lasst sich dquivalent zum Filter 1. Ordnung mit Hilfe
einer Forward-Euler Abschétzung folgende zeitdiskrete Implementierung realisieren :

o xnhan + hnxnbl + h’nvnbo + Yn—102 — hnuna()

5.65
hnal + ag ( )

Yn
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Die Stabilitat dieses Verfahrens lasst sich anhand eines Tiefpassfilters 1. Ordnung untersuchen. Fir
die Impulsantwort eines Tiefpassfilters 1. Ordnung gilt fiir die Transformation der Sprungantwort

in den Zeitbereich ]
s —Sp

H(s) = o—eh(t) = e, (5.66)

Transformiert man diese zeitkontinuierliche Funktion nun mit Hilfe des Forward Euler Verfahrens
in eine zeitdiskrete Variante, so ergibt sich fiir den n-ten Zeitschritt :

hn = hn—l — At - Sphn—l = (1 — At - Sp)hn—l = ... = (]_ — At - Sp)nho (567)

Gleichung ist somit mindestens fir alle |1 — Ats,| < 1 stabil, da gilt lim,,_.., h, = 0. Dies lésst
sich umformen zu einer Mindestabtastfrequenz von

was sich mit einer geeigneten Realisierung des Eingangssignals ohne Probleme garantieren lasst.
Fiir die spatere Simulation muss in Betracht gezogen werden, das obwohl die betrachteten Filter
als Tiefpass die Amplituden hochfrequenter Signale moglicherweise unter die Signifikanzgrenze
driicken, trotzdem pro nicht-dquidistantem Stiitzwert ein Ausgangs Ereignis erzeugt wird. Eine
Methodik, um diese Anzahl der resultierenden Stiitzstellen an die Filtercharakteristik anzupassen,
wird in Kapitel [6.5] vorgestellt.

5.2.2 Komplexwertige Filterfunktionen

In Low-IF Empfangern lassen sich die zueinander orthogonalen Empfangszweige (In- und Qua-
draturphase) verwenden, um mit Hilfe komplexwertiger Signalverarbeitung eine Ein-Seitenband
Filterung (Polyphasen Filter) durchfiihren.

AA

Abbildung 5.7: Darstellung der Ubertragungsfunktion eines Polyphasenfilters.

Ausgehend von einer Tiefpass-Bandpass Transformation eines einpoligen Filters, das zu positiver
Mittenfrequenz w, verschoben wird, gilt fiir dessen Ubertragungsfunktion

1 1
- S Hpplw)=— .
I+ zp(w) I

Hrp(w) (5.69)

Diese komplexwertige Filterfunktion lasst aus zwei jeweils reelwertigen Filterfunktionen geméaf

_ HBP<W) — HBP<W)*
2

R(w) (5.70)
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und
jQ(w) = Hert)t Hor) .71
als
Hyp(w) = Rw) + jQ(w) (5.72)

realisieren. jQQ bezeichnet hierbei die notwendige Kreuzkopplung zwischen In- und Quadraturpha-
se, wihrend R jeweils die reelwertige Filterfunktion innerhalb eines Pfades beschreibt (vergleiche

Abbildung [5.8).

Q R

Abbildung 5.8: Polyphasenfilterdarstellung mit reellwertigen Filterfunktion R und jQ.

Mit dieser Struktur sind auch beliebige Mismatch Effekte durch Variation der einzelnen Filter im
Modell implementierbar. Fiir die Filter R und jQ sind die bereits vorher dargelegten Modellie-
rungsmethoden anwendbar.

Fiir den Entwurf der dazugehorigen Filter und des entsprechenden Modells wurden im Zuge dieser
Dissertation Erweiterungen der Sigma-Delta Toolbox von R.Schreier [Sch06] durchgefiihrt und als
Open Source veroffentlicht [JKHOT].

5.3 Volterra Reihen fiir gedachtnisbehaftete Nichtlineari-
titen (Kombination Frequenzabhingigkeit und Nicht-
linearitét)

Volterra Reihen beinhalten als Ubertragungsfunktion inherent die Implementierung einer Nichtli-
nearitat mit einer Frequenzabhéangigkeit (Gedéchtnis). Die im spéteren Kapitel [5.5.2 beschriebenen
Wiener- Hammerstein Modelle stellen Sonderfille der vollstandigen Volterra Reihenentwicklung
dar, welche sich zeitdiskret darstellen lasst als

P M M p
yn) =D - > hy(il, .. d) [] 2(n —4y). (5.73)
p=li1=0  ip=0 j=1

In realen Anwendungen wird diese unendliche Reihe auf eine finite nichtlineare Ordnung P und eine
finite Gedachtnistiefe M gekiirzt. x(n) und y(n) beschreiben dabei den Eingang und den Ausgang
des Systems. Die Funktion h, (i1, . ..,4,) wird hierbei als Volterra Kern p’ter Ordnung bezeichnet.

Nach allgemeiner Ansicht [ZB06] werden die Volterra Modelle aufgrund der notwendigen Zahl
der Rechenoperationen bei hohen Abtastraten als nicht tauglich fiir die Passband-Modellierung
betrachtet.
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Abbildung 5.9: Darstellung eines Volterra Filters (Quelle [SJOT]).

Im Rahmen dieser Arbeit wird aufgrund der beabsichtigten Verifikation auf eine weiterfithrende
Betrachtung der Volterra Reihen verzichtet. Ausfithrliche Arbeiten zu anderen Einsatzbereichen
der Volterra Theorien existieren von [WS98] und [Sch&0).

5.4 Rauscheinfliisse

,Rauschen“ beschreibt eine weitere Eigenschaft analoger Blocke ein Signal nicht storungsfrei zu ver-
arbeiten. Zuséatzlich zu den bereits erwahnten Effekten der Nichtlinearitdt und der Frequenzabhén-
gigkeit, sorgt Rauschen dafiir, dass ein Signal durch zuféllige, stochastische Amplituden-Stérungen
beeinflusst wird. Diese stochastischen Eigenschaften werden tiblicherweise durch zwei Beschrei-
bungsgroflen charakterisiert. Die erste beschreibt die Verteilung der Rausch-Leistungsdichte iiber
der Frequenz (Power Spectral Density - PSD), die andere die Wahrscheinlichkeitsdichtefunktion
(Probability Density Function - PDF). Fiir die Rauschleistungsdichte eines Signals x(t) gilt :

: e IXODN
PSD @ S,(f) = lim +=0= (5.74)
mit .
X,(f) = /0 w(t) - e=92 g, (5.75)

Fir die PSD gelten Begrifflichkeiten wie ,weifles Rauschen“ oder ,1/f Rauschen®, welches die
Verteilung der Signalenergie auf der Frequenzachse bezeichnen. Ein Ohmscher Widerstand hat
exemplarisch, die in Abbildung dargestellte, weilverteilte Rauschleistungsdichte von S, (f) =
4kgTR.

S«(f)

Abbildung 5.10: Weife, gleichverteilte PSD fiir einen Ohmschen Widerstand.

Allgemein gilt fiir die PSD von kaskadierten Systemen die Filtergleichung
Sy(f) = So(f) - IIH ()™ (5.76)
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Die PDF hingegen beschreibt die Wahrscheinlichkeit, dass ein Signal im Bereich a...b liegt. Ad-
dieren sich viele statistisch unabhangige Rauschquellen zueinander, so hat die resultierende PDF
in aller Regel eine Gaufiverteilung entsprechend

1 oop?
Py(z) = =l (5.77)

o 27r.

Im Gegensatz zur PSD bleibt die PDF auch bei Filterung erhalten, da sie nur Wahrscheinlichkeiten
hinsichtlich der Frequenz, unabhéngig von der dort auftretenden Amplitude enthélt.

PO A

>

X

Abbildung 5.11: Gauf3’sche Verteilungsfunktion der PDF.

Im Folgenden werden kurz die zu Grunde liegenden Rauscharten mit ihren physikalischen Ursachen
erlautert, um anschliefend auf die entsprechende Modellierung der resultierenden Effekte, auf das
Signal und auf seine Spezifikationen einzugehen.

5.4.1 Rauscharten und Quellen

Weiles Rauschen (Thermisches Rauschen)

Thermisches, Widerstands- oder Johnson-Rauschen hat einen konstanten Spektralverlauf und
eine Gauss’sche Amplitudenverteilung. Die Rauschzahl eines Verstérkers resultiert oberhalb einer
gewissen Grenzfrequenz (siche 1/f Rauschen) hauptséchlich aus diesem Prozess. Die spektrale
Rauschleistungsdichte von thermischem Rauschen pro Hertz Bandbreite an einem Widerstand R
betragt

02, = 4kpTR. (5.78)

white

Fiir eine festgelegte Bandbreite B betrigt die RMS Spannung

Vwhite,rms = 1/ 4kBTRB7 (579)

was fiir die dazugehorige Rauschleistung bedeutet

Prwnite = 4T RB. (5.80)

Schrot Rauschen

Shot-Noise (Schrot Rauschen) resultiert aus der Eigenschaft der Elektronen, Ladung nur in
Form von Quanten (also definierten Energiepaketen) tragen zu kénnen [SDM93|. Shot-Noise hat
eine Poisson Verteilung mit einer Standardabweichung der Fluktuation des Stroms von

o; = \/2qIAf. (5.81)
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An einem Widerstand der Grofie R betrégt die resultierende Rauschleistung
Py shot = 2¢IAfR. (5.82)

Aufgrund seiner sehr geringen Leistung wird das Schrot Rauschen fiir die Verifikation nicht néher
betrachtet.

Burst-Noise

Burst-Noise (Popcorn-Noise) resultiert vermutlich aus der Eigenschaft von Halbleiterbauele-
menten, Ladungstriger nur auf spezifischen Energieniveaus halten zu kénnen. Seine Ursachen sind
noch nicht genau erforscht, fiir die hier betrachteten Anwendungen spielt es jedoch ebenso wie das
Schrot-Rauschen keine verifikationsrelevante Rolle.

Rosa Rauschen (Flicker-Noise oder 1/f Rauschen)

Flicker-Noise (auch Rosa Rauschen - pink noise - oder 1/f Rauschen genannt) entsteht bei flieflen-
den Stromen, ohne das die genaue Ursache bisher identifiziert wurde [HLL99]. Theorien schieben
die Entstehung jedoch primér auf Unregelméfligkeiten in der Halbleiterstruktur. In elektronischen
Bauteilen stellt es eher ein niederfrequentes Problem dar, da die hochfrequenten Anteile entspre-
chend der Verteilungsdichtefunktion vom erheblich gréfleren thermischen Rauschen tiberschattet
werden. In Oszillatoren jedoch, mischt sich dieses 1/f Rauschen hinauf zur Trégerfrequenz, wo
es als Phasenrauschen auftritt (vgl. Kapitel . Bei solchen Oszillatoren zeigt sich nahe dem
Tréiiger eine Region mit einer Leistung proportional zu 1/A f3. Die Eckfrequenz des 1/f Rauschen,
ab dem andere Rauschquellen dominieren, liegt typischerweise bei einigen kHz (technologieabhén-
gig). Im Rahmen dieser Arbeit wird das 1/f Rauschen nur hinsichtlich seiner Auswirkungen fir
Hochfrequenzoszillatoren betrachtet.

5.4.2 Rauschzahl linearer und nichtlinearer Schaltungsblocke

Das Rauschen von Signal verarbeitenden linearen und nichtlinearen Schaltungsblocken (sog. ,,dri-
ven® Blocke - d.h. insbesondere Blocke ohne eigenes Oszillationsverhalten) beruht im wesentli-
chen auf thermischem Rauschen, welches das Signal-zu-Rausch-Verhaltnis (SNR) am Ausgang ver-
schlechtert. Charakterisiert wird dies, unabhéngig von der Ursache, durch die eingangsbezogene
Rauschzahl in dB, fiir die gilt

SNRem M G2Nein Naus
SNRaus GZN.o +Nawe G2Nein

Hierbei entspricht N.;, der Rauschleistung am Eingang, N, der im Block zusatzlich erzeugten
Rauschleistung und G der linearen Verstarkung des Blocks. Da die Definition der Rauschzahl ab-
hangig vom SNR ist, lasst sie sich durch eine weifle, gleichverteilte Rauschquelle beschreiben. Eine
entsprechende aquivalente Rauschquelle stellt zum Beispiel ein Ohm’scher Widerstand entspre-

chend Abbildung dar.

Die eingangsbezogene Rauschleistungsdichte betragt dann dementsprechend fiir eine angepasste

Schaltung:
N(l’lLS

PSDyr =%

= (NF—1)-4-kg-T-Ryp=Ry-4-kg-T. (5.84)
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Abbildung 5.12: Umrechnung des Eingangswiderstands zur Rauschquelle.

Hierbei entspricht kg der Boltzmannkonstante, T der Simulationstemperatur in Grad Kelvin und
R;, dem Quellenwiderstand der Schaltung, die zur Messung der Rauschzahl verwendet wurde. Dies
lasst sich im Spannungsbereich darstellen als Addition eines Zufallsprozesses auf die ideale rausch-
freie Ubertragungsfunktion des Blocks (vergl. Abbildung. Auf die Addition eines zusatzlichen
rauschenden Stromes, wie fiir den allgemeinen Fall tiblich, wird an dieser Stelle verzichtet.

rauschen-
UQuelle Ueln des Uaus
Zweitor

U%Raq rausch
UQuelle freies Uaus
Zweitor

—o

—o

Zeln

Abbildung 5.13: Umformung eines rauschenden in ein rauschfreies Zweitor.

Bei der Implementierung wird ein idealer Block (z.B. ein Verstarker oder Filter) durch Addition
einer weiflen Rauschquelle einer der Rauschzahl dquivalenten Spannung zum idealisierten Block
beschrieben. Fir diese Spannung gilt dann:

V2 ise = PSDy R. (5.85)
Ein solches weifles, gleichverteiltes Rauschen - wie das eines Ohmschen Widerstandes - lasst sich
darstellen als mittelwerfreier, stochastischer Gauf}-Prozefl mit der Standardabweichung o. Hierbei
entspricht o dem Effektivwert der Rauschspannung. Begrenzt man die Bandbreite des Rauschens

auf den Wert B, so gilt fiir diesen Effektivwert:
0 =V;=/4ks -T-R-B. (5.86)

Berechnet man nun eine dquivalente Rauschquelle ausgehend von der ermittelten Rauschzahl eines
Schaltungsblocks, so gilt fiir deren Standardabweichung:

0 = \J4kp-T-R-B-(10NFan/10 _ 1), (5.87)

Kompliziertere korrelierte Rauschprozesse, wie zyklisches stationdres Rauschen [PK00Q], sind fir
die hier betrachtete Verifikation nicht von Belang. In allen hier vorgestellten Rechnungen wird
vom ,,Worst-Case* ausgegangen, wo unkorrelierte Rauschprozesse den schlimmstméglichen Einflufl
auf das Signal haben.
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5.4.3 Rauschen an diskreten Stiitzstellen

Um die so spezifizierten Rauschquellen in einer transienten Simulation abzubilden, muss zu dis-
kreten Zeitpunkten auf einen bis dato idealen Knoten eine Rauschspannung addiert werden. Diese
lasst sich entsprechend den Gleichungen aus Abschnitt implementieren. Um eine zur kontinu-
ierlichen Berechnung dquivalente Rauschleistung zu erzielen, muss die Abtastrate des Signals fiir
die Bestimmung der Rauschbandbreite entsprechend berticksichtigt werden. Es gilt:

S(f)=4-kg-T-R, (5.88)
o? = S(f)- B und (5.89)
u(t) =0-N(0,1). (5.90)

N(0,1) ist hierbei ein idealer, weil-verteilter Zufallsprozess. Die Berechnung des Zufallsprozesses
mit dem zu erwartenden Mittelwert ist im analogen Bereich bei Kleinsignalanalysen, mit Funk-
tionen wie ,white_noise“ und dergleichen, Aufgabe des Simulators, so dass von Designerseite kein
Eingreifen notwendig ist.

Fiir diskrete Stiitzstellen hingegen bietet sich bei einem hinreichend groBen Uberabtastfaktor an,
die notwendige rauschende Bandbreite abzuschéatzen. Hierzu wird die Bandbreite, fiir welche die
entsprechende Rauschleistung berechnet werden soll, aus vorhergehenden Stiitzwerten bestimmt.
Es gilt somit fiir den Rauschprozess:

o=\/4 kp-T-R- By (5.91)
mit
Bayn = ! (5.92)
WAL :
Betrachtet man diese stochastische Funktion fiir einen gleichverteilten weiflen Rauschprozess, so
ergibt sich ein weifles Rauschen bis zur dynamisch ermittelten Bandbreite B, welche bei einem
sinnvoll gewahlten Uberabtastfaktor deutlich iiber der maximalen Signalfrequenz liegt, so das
dies fiir eine Verifikation hinreichend ist. Die Vorwértsschéitzung der Steigung fiir das Newton-
Verfahren ist eine zusétzliche Fehlerquelle, die aufgrund der nur unidirektional beschreitbaren
digitalen Zeitachse nicht anders realisierbar ist. Durch eine mogliche Faktorisierung und einem
bekannten Uberabtastfaktor liesse sich die zu erwartende Rauschbandbreite beschrinken, dies ist
aber hier nicht notwendig. Diese Methodik ist daher fiir die Verifikation gegeniiber denen von
[DO02] und [PS96] vorzuziehen.

5.4.4 Phasenrauschen autonomer Schaltungsblocke

Rauschen in Oszillatoren, die ein Sinus-formiges Signal ausgeben, erzeugt Amplitudenschwankun-
gen entsprechend den Rauschquellen die in Kapitel beschrieben wurden (vgl. Abbildung
5.14)).

Bei den meisten Anwendungen, die ein oszillierendes Signal ben6tigen, ist jedoch nicht die Momentan-
Amplitude des Ausgangssignals inkl. seinen Stérungen mafigebend, sondern dessen spektrale Rein-
heit ([DMR99],[Dem02],[Dem06],[Sch05],[Gre]). Die Augenblicksfrequenz ist dabei definiert als die
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Abbildung 5.14: Stérung der Oszillation durch Amplitudenrauschen.

Halfte des Kehrwerts der Zeitdauer zwischen zwei Nulldurchgéngen des Signals. Wird die Am-
plitude eines Sinus-formigen Signals durch Rauscheinfliile nahe des Umschaltzeitpunktes gestort,
so verschiebt sich der Nulldurchgang zu positiven oder negativen Werten und variiert somit die
Augenblicksfrequenz bzw. Phasenlage. Diese Variation der Dauer der Periode, bzw. die zufalli-
ge Fluktuation, welche damit auf die Augenblicksphasenlage eines idealen Referenz-Sinus wirkt,
wird allgemein als ,Phasenrauschen® beschrieben. In [Gre] wird eine Methodik beschrieben, um
Phasenrauschen des Lokaloszillators in eine dquivalente Rauschzahl fiir den gesamten Receiver
umzurechnen. In der Systemsimulation ist dies eine gangige Methodik, um den Einfluf§ auf die zu
erwartende Performance des Systems bei der initialen Dimensionierung abzuschéatzen. Fiir die hier
betrachtete Verifikation ist es aufgrund der vielfaltigen Moglichkeiten der Einfliisse hoherer Ord-
nung jedoch nicht sinnvoll, die Simulation auf eine dquivalente Rauschzahl zu reduzieren. Vor allem
mogliche Einfaltungen in der Prasenz von Blockern wiirden ansonsten vernachlassigt. Eine Imple-
mentierung der realen Signale, ausgehend von einer transienten Simulation des Phasenrauschens,
ist daher angestrebt.

Ostzillatoren werden aufgrund der beschriebenen Effekte nicht durch eine Rauschzahl, wie bei nicht-
autonomen Schaltungsblocken, sondern durch die Reinheit Thres Ausgangsspektrums beschrieben.
Betrachtet man die so iiber den Frequenzbereich verschmierte Signalleistung, ergibt sich als PSD

das typische Spektrum eines Oszillators (Abbildung |5.15(a))).
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(a) PSD bei Oszillation mit der Trager- (b) Einseitenband-Darstellung.

frequenz fj.

Abbildung 5.15: Darstellung des Phasenrauschens eines Oszillators.

Die PSD tiiber den Abstand zur Tréger-Frequenz f, aufgetragen, wird als Plot des Phasenrauschens
bezeichnet (siehe Abbildung [5.15(b)|). Im Allgemeinen ist das Phasenrauschen um die Trégerfre-
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quenz fy symmetrisch und wird daher nur einseitig dargestellt. Die PSD in dBc/Hz entspricht dabei
per Definition der Leistung in 1 Hz Bandbreite, bezogen auf die Leistung der Tragerfrequenz in dB.
Diese in Abbildung dargestellte Funktion wird auch als einseitiges Phasenrauschen (SSB -
Single Sideband Phase Noise) L( f,,) bezeichnet. In Abbildung 5.15(b)|lassen sich nun einzelne Be-
relche mit unterschiedlichen Stelgungen (0 = konstant, 15 7 =-10dB/Dekade, 5 f2 = -20dB/Dekade,

x f3 = -30dB/Dekade und % f4 = -40dB/Dekade) identifizieren, die aus unterschiedlichen Rauschar-
ten resultieren. Diese verschiedenen an der Entstehung des Phasenrauschens beteiligten Prozesse
unterscheiden sich vor allem hinsichtlich ihrer Frequenz und Leistung. Weifles Rauschen in ei-
nem LC- oder Ring-Oszillator fithrt hierbei beispielhaft zur 1/Af? Steigung im Diagramm des
Phasenrauschens (vgl. Hajimiri [HL98|], Razavi [Raz96], Demir [DMR99]), wahrend % Rauschen
in Halbleiterstrukturen, durch das integrierende Verhalten des Oszillators, im Phasenrauschen zu
einer Leistung proportional zu A#f?) resultiert.

In den Arbeiten von Demir [DMR99],[Dem02],[Dem06],Hajimiri [HLL99|,[HLIg| Razavi [Raz96],
Abidi [Abi06] oder Kundert [Kun06¢c] wird auf die Berechnung eines zu erwartenden Phasen-
rauschens ausgehend von Schaltungsparametern und Designkriterien mit Hilfe der beschriebenen
Rauschprozesse eingegangen. Im Rahmen dieser Arbeit spielen diese Herleitungen eine untergeord-
nete Rolle, da wir uns lediglich mit der Verifikation eines Systems unter Einfluf bereits bestimm-
ter Rauscheffekte beschaftigen und nicht mit der eigentlichen schaltungstechnischen Ursache. Um
jedoch die Umrechnung der zuvor bestimmten Spezifikationen in fiir unsere Zwecke besser simu-
lierbare Modelle umzuwandeln, folgt eine verkiirzte Darstellung der Bestimmungsmoglichkeiten.

Bestimmung des Phasenrauschens aus den Schaltungsparametern

Abidi leitet anhand eines Ringoszillators eine Beziehung zwischen Design- & Technologieparame-
tern zum resultierenden Phasenrauschen her [Abi06]. Durch weifle Rauschquellen in einer Ketten-
schaltung von Invertern (Ringoszillator), mit der Gesamtstromaufnahme I, der Versorgungsspan-
nung Vpp, sowie den Designparametern vy und vp entsteht somit am Ausgang ein Phasenrauschen

geméaf
2KT v + P 1 Jo fi
LAf) = —( ) (o) o <
I "Vpp—=V,  Vpp~ "Af Af
Deutlich ersichtbar ist vor allem, das das so analytisch bestimmte Phasenrauschen des Ringoszil—
lators sich umgekehrt proportional zum Quadrat des Abstands zur Mittenfrequenz verhilt (s

(5.93)

A 2
Bereich). Die zur Normierung herangezogene mittlere Frequenz der Schwingung betrigt fy. In d];e—
ser vereinfachten Darstellung werden nur weifle Rauschquellen betrachtet. Im Erginzung zu den
obigen Beziehungen fiir Ringoszillatoren lésst sich auf dhnliche Weise zeigen (Lee [Lee00],Hajimiri
[Hajo1]), das fir einen LC-Oszillator unter Beriicksichtigung weiterer Rauscharten gilt:

2
Wo Wi/ g
14 <2QAM> l1+ ] (5.94)

[Aw]l
Q ist hierbei der unbelastete Qualitatsfaktor des Resonators bei der Frequenz fy und F ein schal-
tungsspezifischer Rauschfaktor. w; /sy représentiert die Grenze zur Definition des 1/f? Steigungs-
bereich und repréasentiert somit den zusatzlichen Einfluf des Flicker-Rauschens. Von Godambe
[GS97] werden weitere Methoden vorgestellt, die eine analoge Rauschsimulation mit verschiede-
nen Mismatch-Effekten, ausgehend von der Schaltungstopologie gestatten. Ahnlich wie mit her-
koémmlichen Transistormodellen (best/worst-Case), erlaubt ein entsprechendes Modell die Abschéit-
zung von verschieden starken externen Einfliissen auf das resultierende Phasenrauschen. Vanassche

2FET
P,

stg

L{Aw} =
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[VGS02] hingegen vergleicht die verschiedenen verfiigharen Phasenmodellierungsansitze miteinan-
der, ohne jedoch eine Referenz auf Siliziummessungen herzustellen, so dass weiterhin im Einzelfall
zu entscheiden ist, welche Modellierungsmethode préazisere Ergebnisse liefert. Ou [OBFT02] zeigt
in seiner Verotffentlichung, dass die oben beschriebenen Naherungen bei den Rechnungen fiir das
Phasenrauschen in guter Ubereinstimmung mit Messungen und Rauschsimulationen sind.

Im Rahmen dieser Arbeiten werden Simulationen durchgefiihrt, um die so erhaltenen Spezifikatio-
nen auf die Modelle abbilden zu kénnen. A priori Wissen, aus einer Abschétzung hinsichtlich des
zu erwarteten Rauschens in Abhéngigkeit der Schaltungsdimensionierung, ist hierfiir dementspre-
chend nicht notwendig. Um nun die als Modell zu implementierenden Phasenrausch-Spezifikationen
aus einer gegebenen Schaltung zu ermitteln, stehen zwei prinzipielle Moglichkeiten zur Verfiigung:
Kleinsignal-Rausch-Analysen und transiente Grofisignal-Analysen.

Bestimmung des Phasenrauschens iiber eine Kleinsignal-Rausch-Analyse

Heutige HF Simulatoren, wie SpectreRF von Cadence Design Systems [CDS06a], unterstiitzen
eine Vielzahl an Simulationsmoglichkeiten. Neben der klassischen, transienten Grofisignalanalyse
erfreut vor allem eine Vielzahl an Kleinsignalanalysen durch ihre einfache Bedienung und Hand-
habung den Analog Designer. Um das Phasenrauschen eines Oszillators zu bestimmen, bietet sich
hier eine Kombination aus Periodic Steady State Analysis (zur Bestimmung eines zeitvarianten
Arbeitspunktes), sowie einer Kleinsignal-Rauschanalyse (PNoise) an. Mit dieser ist es moglich die
im vorherigen Abschnitt angegeben Ein- oder Zweiseitigen Spektraldichten des Phasenrauschens
direkt zu bestimmen. Die PSS eignet sich ebenso wie andere optimierte Verfahren aufgrund IThrer
Methodik nicht fiir eine Verifikation auf Toplevel-Ebene, weswegen im Folgenden primér transiente
Analysen betrachtet werden.

Bestimmung des Phasenrauschens aus einer transienten Simulation

Obgleich transiente Modelle einer Schaltung dem realen Verhalten der Schaltung sehr exakt
angepasst werden konnen, zeigt sich, dass die Simulation unter Berticksichtigung von transienten
Rauschquellen sehr umstandlich ist. Ublicherweise zeigen Rauschquellen sehr kleine, sich schnell
verandernde Amplituden, die eine sehr feine zeitliche Auflosung und Genauigkeit des Simulators
bei groem Dynamikbereich erfordern. Diese erforderliche hohe Genauigkeit steht hinsichtlich der
Simulationsdauer im genauen Gegensatz zu den notwendigen langen transienten Simulationen, die
fiir eine hinreichende Berechnung des Phasenrauschens bei kleinen Frequenzablagen notwendig
sind. Fiir die Verifikation reicht es hinsichtlich des Phasenrauschens aus, nicht die Amplitudenver-
anderung zu jedem Zeitpunkt zu betrachten, sondern sich auf die Variation der Umschaltzeitpunkte
zu beschranken. Diese Betrachtung als Timing Jitter greift Kapitel analytisch im Detail auf.
Fir die graphische Auswertung des Phasenrauschens wird ebenso nicht die transiente Ausgangs-
spannung eines Knotens verwendet, sondern wahrend der Simulation die jeweiligen Periodendauern
ermittelt. Diese Liste an Periodendauern kann anschlieBend mit Hilfe von Computer-Arithmetik-
Programmen, wie z.B. Matlab, iiber eine PSD-Routine in die Darstellung eines édquivalenten Pha-
senrauschens transformiert werden.
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Phasenrauschen als Timing Jitter

Die zeitliche Unsicherheit zum Umschaltzeitpunkt wird im Zeitbereich als Jitter definiert. Betrach-
ten wir Jitter zunéchst an einem Ubergang eines Rechtecksignals geméaf Abbildung|5.16| Diese auch

Abbildung 5.16: Timing Jitter eine Flanke

als ,Edge to Edge” Jitter bezeichnete Unsicherheit ist isoliert vor allem fiir ,,driven Systems®, also
Systeme ohne eigenes Oszillationsverhalten relevant, da es die Unsicherheit der Reaktion auf ein
Eingangssignal reprasentiert. Unter der Annahme, dass die zeitliche Unsicherheit gauflverteilt ist
(geméaB der PDF aus Abschnitt [5.4), reicht fiir diese Beschreibung die Angabe von Varianz und
Mittelwert fiir eine Charakterisierung aus. Bei der Modellierung muss die Gauf3-Kurve hinsichtlich
der negativen Achse beschrinkt werden, damit zu keinem Zeitpunkt eine negative und damit nicht
kausale Verzogerung auftreten kann.

Betrachten wir die zeitliche Unsicherheit einer grofleren Anzahl an aufeinanderfolgenden Flanken,
wie sie bei einem Oszillationssignal auftritt, so werden die folgenden Kenngrofien spezifizierbar:

e Edge-to-Edge Jitter (Jee).
e k-cycle Jitter (Jg).
e cycle-to-cycle Jitter (J.).

Der k-cycle Jitter (Abbildung[5.17(b))) bezeichnet die Varianz der Periodendauer iiber eine Anzahl
von k Perioden. Insbesondere fiir £k = 1 vereinfacht sich der k-cycle Jitter zum ,cycle-to-cycle®
Jitter, also der zeitlichen Varianz einer einzelnen Periode. Bei Oszillatoren betragt die Anzahl an
Ubergéngen wihrend einer Periode 2, so das sich ausgehend von der Beschreibung des edge-to-edge

Jitter (Abbildung [5.17(a)]) ein cycle-to-cycle Jitter mit der Varianz
Var(Je) = V2 - Var(J..) (5.95)

ergibt.

Fiir k-Zyklen, wie sie in Frequenzteilern auftreten konnen, betragt die resultierende Varianz dement-
sprechend

Var(Jy) = Vk - Var(J..). (5.96)

Der Timing Jitter als Ursache der Unsicherheit der Periodendauer bei Oszillationssignalen bzw.
des Umschaltzeitpunkts bei driven systems kann nun als stochastischer Prozefl modelliert werden.
Fiir diesen stochastischen Prozef gilt es nun eine Charakterisierung zu finden, die es erlaubt ein
Phasenrauschen geméafi Abbildung vom Frequenzbereich auf den Zeitbereich abzubilden.
Wir beschréinken uns zunichst auf die Abbildung des 1/f? Bereiches des Phasenrauschens eines
Ostzillators, welcher fir die meisten Anwendungen den kritischsten Fall darstellt, da in den dortigen
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Abbildung 5.17: Grafische Darstellung des Edge-to-Edge [(a)] und k-cycle [(b)] Jitter.

Frequenzbereichen Storer auftreten konnen, die sich in das eigentliche Nutzband hineinmischen.
Abidi [AbiO6] beschreibt in seinen Veroffentlichungen, als Zusammenfassung der Theorien von
Hajimiri und Lee [HLL99|], den Timing Jitter als Differenz zwischen zwei Phasenzustéanden

1 1
= o fo [®(tiv1) — P(t)] = o fo

A, ist eine sich stetig und konstant entwickelnde Variable, d.h. A® lasst sich als Differenz zwischen
t=0und t =T = 1/f, darstellen. Mit dem Verschiebungssatz der Fouriertransformation folgt
demnach fir die spektrale Leistungsdichte der Phasendifferenz aus dem Phasenrauschen

Saal(f) = Sa(f) 11 =€ 0|2 = 4- Sa(f) - sin(x ]/ fo). (5.98)

Gemaf [Sch05] gilt fiir den Zusammenhang zwischen den PSD von Timing Jitter (S;) und Phase
(Se)

AD,. (5.97)

T;

Saa(f)
S(f) = . 5.99
(1) = s (5.99)
Gleichung in eingesetzt ergibt fiir die spektrale Leistungsdichte des Jitters
sin*(nf/ fo)

Sr(f) = Sa(f) (5.100)

(7 fo)?

Dies entspricht dem Spektrum von 7 abgetastet mit fy. Wichtiger als die spektrale Leistungsdichte
des Signals ist fiir die hier betrachteten Anwendungen der mean square Wert o2, der sich fiir
die Modellierung mit Hilfe der Gaufiverteilung eignet. Dieser lasst sich unter Zuhilfenahme des
Wiener-Khinchime Theorems bestimmen zu

o= [T s nar = [ su(p) TS0

(7 fo)?
Beriicksichtig man nun nur weile Rauschquellen, so gilt fiir das SSB Phasenrauschen eines Oszil-
lators mit kleinem Offset Af geméafl Hajimiri und Lee ([HLL99] und [VAR90Q])
2- Swhite

Af2

df. (5.101)

L(Af) = Se(Af) = (5.102)
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[5.101] in [5.102] eingesetzt ergibt

. 2. Swhzte Sln 7Tf/fO 2- Swhzte ﬂ-f/fo) whzte
= el il e T (5103)
Daraus folgt ,
f
LIAf) = UEA—;’Q. (5.104)

Kundert [Kun06c| benutzt in seiner Implementierung die etwas andere Herleitung von Demir et
Al ([DMR99],[Dem02]) fiir einen frei laufenden Oszillator, der nur durch weifles Rauschen gestort
wird. Der Wert ¢ entspricht hierbei o2 multipliziert mit der Grundfrequenz f.

c- I3

LAf) = "= 5.105
(A1) Afim?+ Af? ( )
Gleichung ist ein Lorentzian ProzeB. Fir fy >> ¢ >> Af gilt
_<fs
L(Af) = AfE (5.106)
und somit AP
LAf)—5 / (5.107)
15
mit
PNgp =10 -logioL(Af). (5.108)

Die gesuchte Standardabweichung betragt dann

PNyp 2
= \Jo2 = \/E— 107" - Afi;' (5.109)

Wir haben somit eine dquivalente Standardabweichung des Timing Jitters bestimmt, die ausreicht,
um ein Phasenrauschen der Steigung 1/ f? (resultierend aus weilen Rauschquellen im freilaufenden
Oszillator) im Zeitbereich abzubilden.

Die weiteren Steigungsbereiche wie 1/f2 und 1/f* lassen sich durch geeignete Integration des
Rauschens aus einem zusétzlichen quadratischen Rauschprozess gewinnen (siehe Gleichung .
Fiir die Abbildung des 1/f3 Rauschens im Modell ist es fiir die hier betrachtete Verifikation aus-
reichend, die Eckfrequenz des 1/f Rauschens entsprechend der Kennlinie des Phasenrauschens
anzugeben. Geméaf [HajO1] ist diese Eckfrequenz jedoch geringfligig niedriger als die technolo-
gische 1/f-Frequenz der Transistoren, so dass von eine Bestimmung ausgehend vom Plot des
Phasenrausch-Spektrums angewendet werden sollte. Man erhélt somit fiir die Berechnung der
Dauer einer halben Periode:

Jn = f(a)
A7—171,1/f3 = Jn . fc : AT'n—l + A7—171—1,1/]‘3
AT, = 5+ Ju+ AT, o (5.110)

Diese Darstellung, gemeinsam mit den vorher erorterten Berechnungen, ist ausreichend fiir eine
von einer Simulation oder Messung des Phasenrauschens ausgehende vollsténdige Modellierung
des rauschenden Oszillators. Abbildung vergleicht die so gemachten Simulationen mit klassi-
schen Phasenmodellen von Kundert [Kun06c|. Spezifiziert wurde hierfiir ein Phasenrauschen von
-68dBc/Hz bei einer Ablage von 1MHz, welches nur von weilen Rauschquellen erzeugt wird.
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Abbildung 5.18: Vergleich der unterschiedlichen Implementierungsvarianten eines rauschenden Os-
zillators mit weiflen Rauschquellen.

5.4.5 Zusammenfassung der Rauschbetrachtungen

In diesem Abschnitt wurden der Einflul von Rauschprozessen auf die Amplitude und die Phasenla-
ge von selbstschwingenden Systemen (z.B. Oszillatoren) und driven Systems (z.B. Frequenzteiler,
Buffer) vorgestellt.

Geméaf Gleichung [5.109| bzw. [5.110| lassen sich somit die bestimmten Phasenrauschspezifikatio-
nen eines Oszillators auf dquivalente Jittergrofien in Bezug auf die Periodendauer abbilden. Die
Implementierung in Modellen wird aus Rechenzeitgriinden iiber diese Periodendauer beschrieben
und nicht tiber eine explizite Berechnung des Umschaltzeitpunkts abhangig von der Phasenlage.
Wie spater gezeigt wird, ist die Modellierung iiber die Periodendauer fir fast jede Anwendung mit
hinreichender Genauigkeit durchfiihrbar.

Beriicksichtigt man nun die Eigenschaften eines Simulationssystems, welches nur diskrete Zeit-
schritte zulésst, so ist die Standardabweichung bzw. Varianz ein Wert, der fiir eine gegebene Simu-
lationsdauer durch die Quantisierung der Zeitschritte nur ndherungsweise erreicht werden kann.
Genauere Herleitungen zu diesen Einschrankungen finden sich in Kapitel [6]

5.5 Strukturierte Modellierung der Frontendkomponenten

Unter ,strukturierter Modellierung® verstehen wir die Implementierung der im letzten Kapitel be-
schriebenen linearen, nichtlinearen, frequenzabhangigen und rauschenden Schaltungseigenschaften
mit Hilfe mathematischer Grundkonstrukte, die in geeigneter Weise miteinander verschaltet, die
gewiinschten Eigenschaften der Schaltung abbilden. Diese Eigenschaften lassen sich zum Teil direkt
aus der Schaltungstopologie ermitteln, zum anderen iiber die fiir diese Schaltung zu ermittelnden
Spezifikationen. Ziel ist es, die Funktionsweise beliebig komplexer Schaltungstopologien mit Hilfe
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eines Modells nachzubilden. Die Herausforderung besteht in einer entsprechend den Anforderun-
gen moglichst akuraten aber Simulationsgeschwindigkeits-optimierten Beschreibung der Funktion
durch die zur Verfligung stehenden mathematischen Operationen. Diese im Folgenden als ,,Funk-
tionsbausteine” benannten Grundoperationen werden zur Modellierung der eigentlichen Schaltung
auf verschiedene Arten miteinander kombiniert, um die beabsichtigte Funktion der Schaltung inkl.

ihrer Nichtidealitdten moglichst genau zu approximieren. Diese Kombinationen von Funktionsbau-
steinen werden im Folgenden als ,,Blocklevel“ bezeichnet (vergleiche Abbildung |5.19)).

Funktions-
baustein

vollstandiges
Modell

Subblock

Abbildung 5.19: Definition von Blocklevel und Funktionsbaustein.

In [SPBT] und [PJSB] werden Methoden vorgestellt, die mittels komplexerer mathematischer Ope-
rationen aquivalente Verhaltensmodelle automatisch aus Schaltungen oder beschreibenden Glei-
chungen herstellen (Black-Box-Verfahren). Der Nachteil bei dieser sehr abstrakten Form der Mo-
dellierung ist der Verlust des analytischen Bezugs zu den beschreibenden Groflen wie Intercept-
punkte und dergleichen. Der wesentliche Vorteil solcher rein algebraischen Verfahren ist jedoch
die Moglichkeit eine Automatisierung der Modellerstellung und die mathematische Optimierung
in Bezug auf Rechenzeiten zu erzielen. Diese Modellierungsmethoden bieten sich daher vor allem
hinsichtlich einer Bottom-Up Verifikation an. Tools wie Analog Insydes und Ascend ermoglichen
hierbei die Erzeugung sequentieller Strukturen, die sich besonders eignen um die entstehenden
Modelle zeiteffektiv und numerisch stabil 16sen zu konnen. Erkenntnisse aus diesen Modellierungs-
ansatzen werden nach Moglichkeit auch in den vorliegenden Modellen verwendet, um die Effizienz
der Beschreibung der manuell erstellten Modelle zu erhéhen, stehen jedoch nicht im Fokus dieser
Ausarbeitung.

5.5.1 Funktionsbausteine

Die im Folgenden beschriebenen Funktionsbausteine miissen bis auf die elektrische Anpassung iso-
liert vom elektrotechnischem Grundgedanken des Zusammenhangs zwischen Spannung und Strom
betrachtet werden. Sie dienen der Abbildung einer komplexen Funktionalitdt auf einfachere ma-
thematische Zusammenhénge unter Beriicksichtigung spéter zu definierender Genauigkeitsanfor-
derungen. Bei der Modellierung wird zur Abbildung der komplexen Funktionen im Modell daher
der funktionale Zusammenhang zwischen Spannung und Strom aufgehoben und durch geeignete
Abbildung in Form komplexwertiger Impedanzen am Ein- und Ausgang an die darauf Folgenden zu
modellierenden Blocke angepasst, wihrend die eigentliche Funktionalitat als Data-Flow implemen-
tiert wird. Generell muss zwischen zwei unterschiedlichen Funktionalititen unterschieden werden.
Ein im Folgenden als kontinuierliche Berechnung (Continous calculation) beschriebener Funktions-
block wendet eine mathematisch Operation auf ein oder mehrere Signale an und gibt entsprechend
seiner Berechnungsvorschrift kontinuierlich ein oder mehrere Signale aus. Im Gegensatz dazu exis-
tiert die Moglichkeit eine festgelegte Operation auf einem Signal nur unter festgelegten Bedingun-
gen (Assertions) durchzuftihren. So lasst sich zum Beispiel der Einflufl der Versorgungsspannung
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auf einen Schaltungsblock auf zwei verschiedene Arten implementieren. Bei der kontinuierlichen
Berechnung existiert ein funktionaler Zusammenhang zwischen Augenblicks-Versorgungsspannung
und Ausgangssignal, wohingegen bei der Assertion nur geprift wird, ob die Versorgungsspannung
innerhalb eines vorgegebenen Bereichs liegt. Verlasst diese Versorgungsspannung den giiltigen Be-
reich, wird eine vorher festgelegte Operation ausgefiihrt (Warnung, Fehlermeldung, Abschalten
des Ausgangssignals...). Oftmals ist diese Beschreibung des Einflusses von Bias- und Versorgungs-
spannung auf die gewiinschte Operation nur sehr schwer und mit groflem rechnerischem Aufwand
analytisch zu beschreiben. Fiir die meisten Schaltungen existiert zuséatzlich keine festgelegte Spe-
zifikation fiir die resultierenden Effekte, die anschlieend bei einer Verifikation priifbar waren. Aus
diesem Grund ist der Einsatz von Assertions aus Performancegriinden in der Regel vorzuziehen,
wenngleich er moglicherweise zu einer starkeren Abstraktion des Modells fiihrt. Beispiele anhand
eines rauscharmen Verstérkers finden sich in Kapitel [7] und [§

Signalkombinationen

Fir die Abbildung der Funktionalitdten stehen, neben der reinen Signalmanipulation eines iso-
lierten Signals, vor allem Signal-Kombinationen zur Verfiigung, die mehrere transiente Signale
miteinander kombinieren. Im wesentlichen sind diese einfach durch drei der vier mathematischen
Grundoperationen abzubilden (die Division wird in aller Regel nicht benétigt).

Addition
a(t) + b(t)
i‘*‘ Die Addition als einfachste Grundoperation addiert zwei Signale zu je-
+ dem Zeitpunkt aufeinander. In der Modellierung kann es sich hierbei
—>@ —> beliebig um Spannungen, Stréome oder abstrakte Datentypen handeln.
Multiplikation
a(t) - b(t)
l Die Multiplikation, die aus zwei Signalen unterschiedlicher Frequenz
(wy,wy) die Mischprodukte bei Summe und Differenz der Frequenzen
—>® —> (w1 £ wy) erzeugt. Bei verschiedenen Abtastzeitpunkten der zu kombi-

nierenden Signale gibt es bei der Implementierung die Moglichkeit die
Signale zu interpolieren oder eine Sample-and-Hold Methodik zu verwenden.
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Nichtlineare Ubertragungsfunktionen
fla(?)]

/ Eine Nichtlineare Ubertragungsfunktion erzeugt mit Hilfe der Beschrei-
bung einer Ubertragungs-Kennlinie eine eindeutige Zuordnung von
Eingangs- zu Ausgangswerten entsprechend Kapitel Zur Beschrei-

bung der Kennlinie existieren unterschiedliche Ansétze, die sich hin-

sichtlich ihrer Implementierbarkeit und Parameterisierbarkeit unterscheiden. Fiir die Verifikation
konzentrieren wir uns auf die Taylorreihenentwicklung gemafl Gleichung [5.111}

O
y=ao+y a;-a' (5.111)

i=1

Frequenzabhingigkeit

H(s)

Die Frequenzabhangigkeit wird mit Hilfe der verschiedenen Moglichkei-

H(S) ten entsprechend Kapitel implementiert.

Elektrische Anpassung
Bei jeder analogen Schaltung ist die elektrische Anpassung am Ein-
und Ausgang der Schaltung zu beachten. Hierfiir wird entsprechend den
_>_> Ohm’schen Gesetzen ein definierter Zusammenhang zwischen Spannung
und Strom am Ein- bzw. Ausgang des Modells hergestellt, der von den
treibenden Komponenten entsprechend angesteuert werden muss.

Rauschquellen
N(t)
lN Rauschquellen werden abhéngig vom gewéhlten Simulator auf zwei
mogliche Arten implementiert. Die eine beinhaltet eine Kleinsignal-
—>® —> Rauschquelle, die andere die Addition von Zufallszahlen entsprechend

der Leistung der aquivalenten Rauschquelle wie in Kapitel beschrie-
ben.
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Logische Funktionen

Zusétzlich zu den oben genannten funktionalen Verdnderungen eines

Signals, lassen sich durch logische Funktionen weitere Operationen im-

_)_> plementieren. Diese logischen Funktionen entspringen der Digitaltech-
nik und sind in der elektrischen Schaltungstechnik im analogen Bereich

kaum implementiert, werden aber fiir eine effiziente Beschreibung kom-

plexerer Signalzusammenhénge in der Modellierung verwendet. Vor allem Fallunterscheidungen

werden fiir die Bestimmung von Arbeitsbereichen oder Assertions in den folgenden Beschreibun-
gen eingesetzt.

Als rein digitale Blocke werden weiterhin alljene funktionalen Einheiten betrachtet, die nur iiber
digitale Ein- und Ausgénge verfiigen. Als typische Beispiele seien hier Rechenoperationen oder auch
vollstandige integrierte Regelungsalgorithmen genannt. Digitale Blocke (abgesehen von Hochfre-
quenzteilern und dergleichen) werden heutzutage meistens nur noch indirekt entwickelt, das heisst
die endgiiltig zu implementierende Funktion wird vorher durch besser verstandliche Hochsprachen
formuliert. Diese Hochsprachenmodelle kénnen dann mittels einer Synthese in die eigentlichen
Schaltungsblocke auf Gatterebene iiberfithrt werden. Die Synthese selbst ist durch die hohe Ver-
fiigharkeit von entsprechenden Tools sehr stabil geworden (zum Beispiel aus den Hochsprachen
Verilog oder VHDL). Eine Verifikation der gesamten Schaltung nach einer funktionierenden Syn-
these ist im Grunde genommen kaum noch notwendig. Als absolut notwendig zeigt sich jedoch
die Prifung der implementierten Regelungsalgorithmen, die zusatzlich zum Digitalteil auf analoge
Blocke oder Signale zurtickgreifen.

Kausalitatsbetrachtungen

Kausalitat bedeutet, dass die Wirkung eines Systems nicht vor Ihrer Ursache auftreten darf.
Diese in der Natur triviale Bedingung, bedarf bei der Modellierung und Verifikation eines kom-
plexen Systems in abstrakten Hochsprachen besonderer Aufmerksamkeit. Beispielhaft ist bei der
Implementierung von Gauf-Funktionen als Verzogerung darauf zu achten, dass keine negativen
und somit nichtkausalen Werte entstehen. Ein weiteres Beispiel ist der ideale Tiefpass mit seiner
rechteckformigen Durchlasskurve im Frequenzbereich. Die dazugehorende Impulsantwort hat einen
“”T(I)-férmigen Verlauf und ist somit nicht kausal. Beim Entwurf der entsprechenden Modelle ist
auf eine Realisierbarkeit entsprechend dieser Bedingungen zwingend zu achten.

5.5.2 Sub-Blockmodellierung

Aus den im vorherigen Abschnitt definierten Funktionsbausteinen werden die zu modellierenden
Schaltungsblocke zusammengesetzt. Jeder zu modellierende Schaltungsblock wird hierbei durch
kombinierte Funktionsbausteine und die dabei erfolgte Abstraktion, nur ndherungsweise beschrie-
ben (im Verhéltnis zu den simulationstechnischen Moglichkeiten auf Schaltungsebene). Bei der
Wahl der Kombination und Struktur der Zusammensetzung ist daher besondere Sorgfalt auf die
durch die Naherungen entstehenden zuséatzlichen Effekte zu legen, da sie wesentlich zur gewiinsch-
ten abzubildenden Genauigkeit beitragen.

Im ersten Schritt beschrénken wir uns bei der Betrachtung der moglichen Sub-Blocke auf Kom-
binationen aus Nichtlinearitdten und Frequenzabhéngigkeiten. Dieses nichtlineare und frequenz-
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abhingige Ubertragungssystem lisst sich als Kombination von Nichtlinearititen (N - Leistungs-
abhéngigkeit) und linearen Filterfunktionen (H - Frequenzabhéingigkeit) darstellen. Aus der Li-
teratur sind fiir diese Kombinationen z.B. die Wiener und Hammerstein Modelle bekannt. Fiir
die (schnelle) Verifikation ist es notwendig, die Kernkomponenten der einzelnen Schaltungsblocke
zu identifizieren, so dass eine Modellierung erstellt werden kann, die mit moglichst wenigen Re-
chenoperationen alle notwendigen Effekte berticksichtigt. Die grofie Herausforderung besteht nun
in der moglichst korrekten Modellierung der realen Ubertragungsfunktion, im Hinblick auf die
abzubildenden Spezifikationen, durch geeignete Approximationen der Nichtlinearitat und der Fil-
terfunktion entsprechend des gewéhlten Modells. Im Gegensatz zu den bisherigen Arbeiten tiber
Modellidentifikation (wie z.B. [Bai98],|CS01],|[GMBO05],[DS05]) wird in der vorliegenden Arbeit
die Modellwahl zum Teil aus der Schaltungstopologie und zum Teil aus Uberlegungen hinsicht-
lich der zu modellierenden Spezifikationen erarbeitet. Unter Berticksichtigung der Annahme, dass
Nichtlinearitdat und Frequenzabhéngigkeit voneinander unabhéangig sind, ergibt sich fiir die Re-
lation zwischen Ein- und Ausgangssignal eine mehrdimensionale Ubertragungsfunktion basierend
auf Leistungs- und Frequenzabhéngigkeiten, die durch die Modellierung auf eine kontinuierliche
Abbildung transformiert wird.

Es existieren einige Veroffentlichungen wie zum Beispiel [GMBO05], die fiir Spezialanwendungen die
moglichen Modellierungsmethoden analysieren. Die dort verwendeten Modelle sind jedoch priméar
auf Genauigkeit getrimmt und weisen Ordnungen auf (3> 15), die tber die hier betrachteten
Verifikationsaspekte weit hinausgehen und zu einer unnétigen Erh6hung der Simulationszeit fithren
wiirden.

Wiener-Modell

Das sogenannte Wiener Modell basiert auf der Annahme, dass sich die Ubertragungsfunktion durch
eine simple Serienschaltung von H-N darstellen lasst [Mey99] (Abbildung [5.20)). Hierbei werden

Abbildung 5.20: Wiener Modell

durch die Nichtlinearitét zusétzliche Frequenzkomponenten erzeugt (vergleiche Kapitel [5.1]), welche
durch die nur eingangsseitig vorhandene frequenzabhéngige Filterfunktion nicht beeinflufit werden.
Die analytische Bestimmung der Spezifikationen der Nichtlinearitét fiir ein solches Wiener-Modell
findet sich in Anhang

Hammerstein-Modell

Im Gegensatz zum Wiener-Modell beschreibt das Hammerstein Modell die Ubertragungsfunktion
durch die Verkettung in der umgekehrten Reihenfolge N-H (Abbildung [5.21)). Hierbei wird das
resultierende Ausgangssignal der Nichtlinearitat gefiltert. Mit einer hinreichend starken Filterung
werden also nur im Durchlassbereich liegende Effekte der Nichtlinearitat sichtbar. Fir den Fall
das mehrere komplexere Signale am Eingang angelegt werden, entstehen durch die ungefilterte
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(7)o

Abbildung 5.21: Hammerstein Modell

Nichtlinearitdt jedoch (vor allem bei Verkettung mehrere Nichtlinearitéten) nicht absehbar vie-
le Intermodulationsprodukte, die sich unter Umstdnden in das Signalband hineinfalten. Bei der
Bestimmung der Nichtlinearitits-Parameter ausgehend von 1dB Kompressionspunkt und Inter-
ceptpunkt 3. Ordnung verhalten sich Wiener- und Hammerstein-Modell geméfl Gleichung
und hinsichtlich der Grundfrequenz und der nicht gedampften Frequenz 2w; — w, identisch.
Eine Entscheidung tiber die beste Modellierungsmethodik ist daher primar unter Beriicksichtigung
der nachfolgenden oder vorhergehenden Blocke zu treffen, um Schaltungskombinationen ideal ab-
zubilden.

Wiener-Hammerstein-Modell

Als ebenfalls vielversprechend erwies sich das Wiener-Hammerstein Modell, bei dem einer fre-
quenzabhingigen Ubertragungsfunktion gefolgt von einer Nichtlinearitit wieder eine frequenzab-
héngige Funktion folgt (H-N-H). Damit ist es moglich, auch die besonderen Eigenschaften einer

a7

Abbildung 5.22: Wiener - Hammerstein Modell

starken Nichtlinearitét (Erzeugung von harmonischen und neuen Frequenzkomponenten) zu be-
riicksichtigen. Die korrekte Aufteilung der Ubertragungsfunktion H(s) in den Bereich vor und nach
der Nichtlinearitat ist in der Regel aber nur durch genaue Schaltungskenntnisse moglich, die im
Designablauf oft nicht friithzeitig zur Verfiigung stehen. Hinsichtlich der Berechnung der Nichtli-
nearitatsparameter verhalt sich dieses Modell zu den Wiener-& Hammerstein-Varianten identisch.

Wiener-Hammerstein-Modell mit zusatzlicher Frequenzumsetzung

Bei Schaltungen, die eine Frequenzumsetzung bewirken, kommt zur Frequenzabhangigkeit und
Nichtlinearitat bei der Modellierung die Multiplikation mit einem Tragersignal der beabsichtigten
Frequenzdifferenz hinzu. Die Wahl der richtigen Anordnung der einzelnen Blocke ist hierbei fur die
Gesamtperformance nicht zu vernachlassigen und ergibt sich aus der Schaltungstopologie, sowie
aus den zur Verfiigung stehenden Spezifikationen. Analytische Berechnungen der Nichtlinearitéts-
parameter ausgehend von den verschiedenen Topologien finden sich in Anhang [A.T.3]
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Abbildung 5.23: Wiener - Hammerstein Modell mit Frequenzumsetzung

Einfluss der Form des LO Signals auf die Konversionverstiarkung

Im Gegensatz zur Schaltungstechnik, wo das Signal des Lokaloszillators in der Regel zu einer Modu-
lation der Strome mit Hilfe einer Differenzstufe fiihrt, wird die Umsetzung im Modell mit Hilfe einer
Multiplikation durchgefiithrt. Um die Konversionsverstéarkung des Mischers korrekt einzustellen, ist
nun zu beachten, dass die resultierende Ausgangsleistung des Modells stark von der verwendeten
Form und Amplitude des Lokaloszillator-Signals abhangt, da die Konversionsverstéarkung hinsicht-
lich der resultierenden Grundwelle definiert ist. Fiir einen sinusférmigen Oszillator-Eingang, der
im Frequenzbereich ein nadel-formiges Spektrum hat, gilt:

RF(t) = Agp - sin(wat), (5.112)
LO(t) = Ao - sin(wit) und (5.113)
IF(t) = RF(t) - LO(t)

= 0.5 [Arr - Aro - cos [(wy — w1) t] — Arp - Aro - cos [(we + wy) t]] . (5.114)

Betrachtet man fiir den Konversionsgewinn nur die Leistung im niederen Frequenzband, ergibt
sich:

1 [TU(t)?
pP= 7/ A ZRpH 5.115
T Jo R ( )
1 (T (0.5 App- ALo - cos [(wy — wy) t])?
Pos=7 | dt
BB o R
Akp - Alo
_ Zrr Lo 5.116
¥ ( )

Normiert man die Leistung im Basisband Pgp auf 1, um eine Relation zur eingestellten Verstarkung
zu erhalten, so ergibt sich eine normierte notwendige Amplitude fir das sinusférmige LO-Signal
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von Aropy =2+ V2. Betrachtet man dasselbe fiir ein rechteckférmiges LO-Signal, so ergibt sich:
RF(t) = ARF . sin(wgt), (5117)

i 1
LO(t) = Aoy - rect(wit) = Aropyp - Z i1 sin ((2n 4+ 1) wit)
2n+1

4 1 1
= Aoy - — - |sin(wit) + 3 sin(3wit) + gsz’n(&ult) ... und (5.118)
0
IF(t) = LO(t) - RF(t)
4
= % 'ARF'ALO,pp'COS((W2 —w1>t)+ (5119)

Betrachten wir erneut den Konversionsgewinn, so folgt

dt

2
o 1 /T (% “Agrr - ALopp - €0s ((wa — wr) t))
PR R

4A%F-A%O’pp X A%F-Aioypp-cos(Q(wszﬂt) >
dt

1 T ( 272 272
T /0 R

4A%%F ' A%O 2 2 2
= SR? PP — R,/TzARFALO,pp' (5.120)

Normieren wir erneut die Leistung Pgp auf 1, um die beiden Anregungssignale miteinander zu
vergleichen, so ergibt sich eine notwendige Amplitude fiir das Rechtecksignal von A ,, = \% Der
Unterschied in der Verstarkung entspricht fiir die hier betrachteten Beispiele des rechteck- und

sinusformigen Signals dementsprechend

ALO vosin 2.v2-V2
AG =20 - lOglo(Loi) =20- lOglo(\/;\/_

) & 2.1dB. (5.121)
ALO,pp,rect

Die nachfolgenden Berechnungen gehen aufgrund der einfacheren Handhabbarkeit der Frequen-
zumsetzung immer von einem sinusférmigen LO aus. Die korrespondierenden Verstérkungsfaktoren
lassen sich durch obige Umformung fiir andere Signalformen entsprechend einstellen. Zu beachten
ist bei der Implementierung eines nicht sinusféormigen LO’s jedoch zusétzlich die in Anhang
betrachtete veranderte Berechnung der Nichtlinearitéitsfaktoren.

Beschreibung von Blockeigenschaften durch kombinierte Amplituden und Phasen Mo-
dulation

Die bisher betrachteten Wiener bzw. Hammerstein Modelle wurden verwendet, um eine nicht-
lineare Ubertragungscharakteristik der Signalamplitude auf den Ausgang abzubilden. Besonders
bei effizienten Leistungsverstirkern existiert neben dieser AMAM Ubertragungscharakteristik eine
zuséatzliche, aus Gedéachtniseffekten resultierende Eigenschaft, die die Augenblicks-Phasenlage des
Ausgangssignals verzerrt und so zu unerwiinschten spektralen Aussendungen bei Nachbarfrequen-
zen fithrt (AMPM). Durch die bisher vorgestellten Modellierungsmethoden lassen sich diese nur un-
zureichend abbilden, da die Modelle keine amplitudenabhéngigen Gedéchtniseffekte abbilden. Die
AMPM bildet genauso wie die AMAM eine nichtlineare Kennlinie vom Eingang (hier:Amplitude)
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auf den Ausgang (hier:Augenblicksphase) ab. Daher lassen sich die entwickelten Modelle in abge-
wandelter Form auch fir eine Modellierung der AMPM Charakteristik nutzen und durch Kom-
bination beider Modelle ein entsprechend vollstédndiges Modell fiir Leistungsverstarker realisieren.
Entsprechend Gleichung lisst sich das Ubertragungssystem zusammengesetzt aus den beiden
nichtlinearen Funktionen g1 und ¢2 darstellen.

(t) — A(t) e]wt+<1>(t
[z(t)]
[A@)] - eUwt+2(t)+92[A®)]) (5.122)

Die Funktion g;[A(t)] wird im Folgenden als Amplitude-Amplitude (AMAM) Konversion bezeich-
net, die Funktion go[A(t)] als Amplitude-Phase (AMPM) Konversion. Es ergibt sich also fiir die
leistungsabhéngige Modellierung der Nichtlinearitit eines Schaltungsblocks eine mogliche Reali-
sierung entsprechend Abbildung [5.24]

—

L@%
D(t) >(+)—b D)
N )

Abbildung 5.24: Modell eines Leistungsverstarkers mit AMAM und AMPM Effekten.

Alt)

Wie aus diesen Gleichungen und dem Blockschaltbild ersichtlich ist, benétigt man fiir diese Form
der Modellierung eine Information iiber Amplitude und Phase des Signals. Im Passbandbereich
ist in Ermangelung dessen die Beschreibung eher mittels dem aquivalenten System geméfl Ab-
bildung tiblich. Die amplitudenabhangige Phasenverzerrung wird hierbei iiber eine variable
Verzogerung des Eingangssignals realisiert.

RFin ——>(ABS}—{(\)—[AM-PM}— ¢

| Delay |—>AM-AM]—> RFout

Abbildung 5.25: Passband Modellierung eines Leistungsverstirkers mit AMAM und AMPM Ef-
fekten.

Im Basisband-Bereich (siche Kapitel stehen Amplitude und Phase (bzw. I und Q Komponen-
te) direkt zur Verfiigung, so dass die Implementierung dort direkt entsprechend Abbildung
erfolgen kann.

Die Modellierung der zusétzlichen leistungsabhéangigen Phasenverzerrung (AMPM) ist weit weniger
gut untersucht als die AMAM Modellierung, da sie typischerweise nur bei sehr hohen Aussteuerun-
gen der Bauelemente - wie es zum Beispiel in Leistungsverstéirkern der Class B vorkommt - merkbar
auftritt. Sie ist in Systemen, in denen eine Phasen (Winkel-) Modulation vorgenommen wird (z.B.
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FM, QPSK, 16QAM, vgl. Kapitel [2.1)), besonders kritisch. Weitere Ansétze verwenden das bereits
vorgestellte Saleh-Modell zur komplexwertigen Beschreibung der Ubertragungsfunktion. Da die
von uns favorisierten Abbildungen iiber HF-Spezifikationen dort jedoch nur sehr beschrankt auf
die Parameter abgebildet werden konnen, wird dies hier nicht weiter betrachtet. Im Allgemeinen
sind alle diese Modelle nur fiir schmalbandige Systeme giiltig, da die Nichtlinearitdten ansonsten
fir jede einzelne Tragerfrequenz bzw. fiir jede Gedachtnistiefe seperat bestimmt werden miissten.
Dieser Ansatz wird in dhnlicher Form von den Volterra Reihen verfolgt (vergleiche Abbildung][5.9).
Wie aber bereits bei der Beschreibung der Filterfunktionen in Abschnitt erwahnt, finden diese
im Passband-Bereich aufgrund der groflen Anzahl an Rechenoperationen aus Performancegriinden
keine Anwendung.

5.6 Ermittlung der Spezifikationen isolierter Bloecke

Geméaf den in Abschnitt aufgestellten Gleichungen lassen sich nichtlineare Ubertragungsglieder
mit Hilfe verschiedener Abbildungsmethoden beschreiben. Wahrend fir Leistungsverstéarker haufig
Saleh-Modelle verwendet werden, da dort die komplexwertige Implementierung bereits eine leis-
tungsabhangige Phasenverschiebung berticksichtigt, werden die meisten anderen Nichtlinearitaten
durch eine Taylorreihenentwicklung mit den zugehorigen Klirrfaktoren ay . . . a;, und einer Limitie-
rung der Ausgangsamplitude beschrieben. Die Klirrfaktoren lassen sich ausgehend von unterschied-
lichen Spezifikationen der Schaltung bestimmen - wahlweise tiber den 1dB Kompressionspunkt un-
d/oder iiber den Interceptpunkt 3. Ordnung. Die Ubertragungsfunktion fiir Taylorreihen-Modelle
lautet dann allgemein

ymin, fir x < xmin
y(t) = S ap + a1x(t) — anx?®(t) — asz®(t) — auat(t) — az2®(t)..., fir xmin < x > zmaz  (5.123)

ymaz, fir x > rmax

Andere Ansitze wahlen statt einer harten Fallunterscheidung eine tanh(x) Funktion fir die Limi-
tierung aus. Dies ist fiir Simulationsmethodiken, bei denen es auf eine stetige Ableitung ankommt,
hilfreich, fiir die hier betrachtete transiente Verifikation ist die Fallunterscheidung jedoch von der
Simulationsgeschwindigkeit her bedeutend schneller. Fiir die verschiedenen Implementierungsva-
rianten werden in den néchsten Abschnitten die Implementierungsparameter ausgehend von den
Spezifikationen analytisch hergeleitet.

5.6.1 Wiener- und Hammerstein- Modelle

Tabelle zeigt die Bestimmungsgleichungen, die ausgehend von den Frequenzentwicklungen aus
Abschnitt aufgestellt wurden.



5.6 Ermittlung der Spezifikationen isolierter Bloecke 89

Klirrfaktor | Quelle/Bedeutung Gleichung
%0 ] DCOffset | kA .
___ .o __ | lincare Verstirkung | o =109
@ |auwsehendvom IP2_ | 2T A
o3 ausgehend vom IP3 Qs = %A%“
I1P3
o3 ausgehend vom ICP az = 0.1449-3"
,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,, 1cpP_ _ _
a3 Angepasste Modellierung | siche Gleichung |5.44
as 5. Ordnung (ICP+IP3) | siehe Gleichung [5.45

Tabelle 5.4: Vereinfachte Klirrfaktoren fiir eine Taylorreihenentwicklung 3. Grades ohne Frequen-
zumsetzung.

5.6.2 Wiener-Hammerstein-Modell mit Frequenzumsetzung

Die Komponenten bei der Grundfrequenz, die sich bei einer Einzeltonanregung fiir die beiden
Schaltungsvarianten mit einer Taylorentwicklung 3. Ordnung ergeben, sind abhéngig von der Im-
plementierungsreihenfolge

9 1
Yf{undgrnm (t) = [_32053ALO3ARF3 + §O(1AL0ARF coSs (twRF — twLo) (5124)
bzw.
3 |
yf“ndHNFH (t) = [_8ALOQ3ARF -+ §Q1AL0ARF CcoS (twRF — tu)Lo) . (5125)

Ein Koeffizientenvergleich hinsichtlich der Amplitude des Lokaloszillator-Signals Apo liefert die
Bedingung

Ao = ;L, (5.126)
damit die Amplituden der Grundfrequenz und somit des 1 dB Kompressionspunkts bei beiden
Varianten und identischen Koeffizienten ay,a3 tibereinstimmt. Hier ist ersichtlich, dass sich eine
einfache Anpassung der Parameter nur bis zu einer Modellierung 3. Ordnung realisieren lasst, da fiir
Gleichungen [5.125| und [5.124] keine von den (bekannten) Koeffizienten a3, a5 und der (unbekann-
ten) Eingangsamplitude Arr unabhéngige Losung existiert. Die Anpassung der LO-Amplitude auf
diesen Normierungsfaktor muss fiir die Berechnung des Konversionsgewinn beriicksichtigt werden.
Bei sinusformiger LO Ansteuerung betragt der Konversionsgewinn

A 4
- ufo o = (5.127)

A —
¢ 2 2\3
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und somit wird die Definitionsgleichung von a4 fiir diese Implementierung zu

3
=2 \/;- 106720, (5.128)

Klirrfaktor | Quelle/Bedeutung Gleichung
% | DCOffset ] kA
.o |lineare Verstirkung | a1 =2- /3109
a2 |ausgchend vom IP2 | NAC
as ausgehend vom IP3 (NF) 3.14(;)?‘11153
a3 ausgehend vom IP3 (FN) W
as ausgehend vom ICP (NF) | a3 = 0.145 A?;p
@ | susgehend vom IGP (FN) | a3 = 019837

Tabelle 5.5: Vereinfachte Klirrfaktoren fiir eine Taylorreihenentwicklung 3. Grades mit Frequen-
zumsetzung.

5.6.3 Bestimmung der Gedachtniseigenschaften

Zur Bestimmung der Gedéchtniseigenschaften der Schaltungsblocke werden fiir zeitinvariante Blo-
cke (z.B. Verstarker, Filter) AC Analysen und fiir zeitvariante Blocke (z.B. Mischer, SC Filter)
PAC Analysen eingesetzt. Mit Hilfe dieser Simulationen lassen sich in den verfiigbaren Tools die
Pole und Nullstellen der Ubertragungsfunktion bestimmen. Da fiir einen Designer auf den ersten
Blick die relevanten Pole und Nullstellen bei komplexeren Funktionen aber nur schwer abzuschat-
zen sind, existiert eine einfachere Moglichkeit mit Hilfe der Ubertragungskennlinie des Systems eine
Approximation mit Hilfe einer weiteren Reihenentwicklung der Funktion zu erzielen. Mit Unter-
stiitzung numerischer Simulationstools wie Matlab? lisst sich so die Ordnung der notwendigen
Filterfunktion erheblich reduzieren. Diese Methodik wurde im Rahmen dieser Dissertation als Di-
plomarbeit von Dipl.-Ing. Yifan Wang [W.J07] implementiert und fliesst in die Modelle in Kapitel
ein.

5.7 Ermittlung der Spezifikationen kaskadierter Blocke

Betrachten wir nun zwei kaskadierte Blocke, die jeder fiir sich aus den bereits beschriebenen Kom-
ponenten Nichtlinearitdt und Frequenzabhangigkeit bestehen. Ein stark vereinfachtes Ersatzschalt-
bild eines solchen HF Frontends bestehend aus Verstiarker und Mischer zeigt Abbildung [5.26]
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Abbildung 5.26: Kaskadierte Nichtlinearitaten im HF Frontend.

Wiéhrend hier exemplarisch fiir den ersten Block separate Testbenches zur isolierten Ermittlung der
Spezifikationen existieren, besteht fiir den zweiten Block keine Moglichkeit diesen getrennt zu si-
mulieren oder zu messen (z.B. fehlende Anpassung, zu geringe Treiberleistung,...). Die Bestimmung
der nichtlinearen Eigenschaften eines solchen Blockes lasst sich ausgehend von den Spezifikationen
der Nichtlinearitit auf unterschiedliche Arten realisieren. Hierzu zéhlen unter Vernachlassigung
der Frequenzumsetzung des zweiten Blocks

1. Vereinfachte Bestimmung tiber den ICP

2. Analytische Bestimmung tiber den ICP

3. Analytische Bestimmung tiber den IP3

4. Vereinfachte Bestimmung iiber die IP3-Kettenformel

und unter Berticksichtigung der Frequenzumsetzung fiir die verschiedenen Modell-Moéglichen N-FN
und N-NF weiterhin

5. Bestimmung iiber den ICP mit Frequenzumsetzung NFN/NNF
6. Bestimmung tiber den IP3 mit Frequenzumsetzung NFN/NNF

Die folgenden Unterkapitel leiten fiir die verschiedenen Moglichkeiten die jeweils resultierenden
Bestimmungsgleichungen fiir die Parameter 5; und (33 der zweiten Nichtlinearitét her.

5.7.1 Bestimmung der Koeffizienten ohne Frequenzumsetzung

Die lineare Verstarkung (3, des zweiten Schaltungsblocks lasst sich aus der Verstarkung in dB direkt
ermitteln, so das gilt

Gy = GSystem -Gy (5129)
B =107, (5.130)

Vereinfachte Bestimmung der Nichtlinearitiats-Koeffizienten iiber den ICP

Unter der Annahme, dass sich der erste Block streng im linearen Bereich befindet, lasst sich der
1dB Kompressionspunkt des zweiten Blocks aus der Spezifikation des Gesamtsystems abschatzen
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durch
]CPMia:er - ]CPSystem + GLNAa (5131)
womit fiir den daraus resultierenden Parameter der zweiten Nichtlinearitat (3 gelten wiirde:
_ il
Bagup = 0.14499 - (5.132)

AICP,Mi:cer

Analytische Bestimmung der Nichtlinearitiats-Koeffizienten iiber den ICP

Betrachtet man die Auswirkung einer kaskadierten Nichtlinearitit ohne Frequenzumsetzung

Y (t) =a1 X (t) — aa X?(t) — az X3() (5.133)
Z(t) =Y (t) = Y2 (t) — BsY°(t) (5.134)

auf ein Eingangssignal der Form
X(t) = ARF : COS(Wﬂf), (5135)

so folgt unmittelbar tiber eine Expandierung der Potenzen der Cosinus-Terme am Ausgang fiir die
Grundwelle mit der Frequenz w; :

63 105 105 15 15
Z(t) = (@@35314?% + 67404353531421? - 67404104353A3~2F - g&lﬁgﬁzA%F + ga%@sﬂw‘lg&p
5 3 3 3
— ZO&gﬁQQA%F — Z&?ﬁgA%F + 5041622A3RF — 10435114?1’% + a1B1A3F>COS(wlt). (5136)

Unter der Vorraussetzung, dass fiir die Eingangsamplitude gilt Agrr < 1, so dass Potenzen des
Eingangssignals grofer 3. Ordnung vernachlissigbar klein werden und einem differentiellen System,
fir das gilt as = B = 0, folgt fiir die Eingangsamplitude im 1 dB Kompressionspunkt:

A _0.380y/ai B
IOPNN = o + aali

Die Losung fiir den Nichtlinearitatsparameter (35 der zweiten Nichtlinearitit lautet somit ausgehend
vom 1dB Kompressionspunkt des Gesamtsystems:

(5.137)

381 (043501 — 3oz Arcp?) 5.138)
_ a*Arcp? . .

53NN,ICP

Analytische Bestimmung der Nichtlinearitits-Koeffizienten iiber den IP3

Uber eine Betrachtung der Amplituden von Grundwelle und Intermodulationsprodukt bei einer
kaskadierten Reihenentwicklung erhalt man fiir die Bestimmung des Nichtlinearitéatsparamter (5
ausgehend vom Interceptpunkt 3. Ordnung:

IP33Bm

% (480&361 10710 - 6400&161)

ﬁBNN,IPB ~ = 80413101P31%Bm : (5.139)
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Analytische Bestimmung der Nichtlinearitats-Koeffizienten iiber die IP3-Kettenformel

Die letzte Moglichkeit den Nichtlinearitatsparameter ohne Frequenzumsetzungseffekte zu bestim-
men, geschieht tiber die bekannte Kettenformel des IP3

1 1 i L4
— + ) (5.140)
A%IPZ%,System A%IPS,LNA A%IPS,MizeT
Arrpsaiver = Ar1p3 LN AAIIP3 System Q1 ’ (5.141)
\/A2 _ A2
IIP3,LNA 11P3,System
und anschlieender Bestimmung von (3 aus Gleichung
4 h
ﬂgNN,Kette =312 (5'142)

T .
3 AIIPS,Mixer

5.7.2 Bestimmung der Koeffizienten inkl. Frequenzumsetzung

Bedingt durch die Frequenzumsetzung muss der Verstarkungsfaktor [3; fiir einen identischen Kon-
versiongsgewinn nun berechnet werden zu

By =2-10%. (5.143)

Analytische Bestimmung der Nichtlinearitits-Koeffizienten iiber den ICP mit Fre-
quenzumsetzung

Berticksichtigt man zusétzlich die Frequenzumsetzung im Mischer, so ergeben sich fiir die Grund-
welle in Abhéngigkeit der Reihenfolge von Nichtlinearitat und Frequenzumsetzung unterschiedliche
Gleichungen (siehe Anhang[A.1.3)). Fiir den ICP lésst sich erneut ansetzen:

Daraus folgt exemplarisch fiir den Parameter 3 der Nichtlinearitat fiir die Implementierungsrei-
henfolge N-NF:

ﬁ3NNF,ICP -

19 19
3251 <_3a3AICP2 — % + 4a1>
4

(5.145)
3Arcp® (4061 - 3043A10P2) (70432A10P — lajazAcp® + 80412)

Aquivalente Rechnungen fiir andere Implementierungsreihenfolgen finden sich im Anhang [A.1.3]

Analytische Bestimmung der Nichtlinearitiats-Koeffizienten iiber den IP3 mit Fre-
quenzumsetzung

Berechnet man den Nichtlinearitdtsparameter 33 ausgehend von der Spezifikation des Intercept-
punkts 3. Ordnung, so gilt fiir das Intermodulationsprodukt bei 2wy — w; — wro:
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N-N-F

132303 B3 A0 ARrr’ 220501032 B3 A0 ARr”  Thanasf3ALoArr®
IM3nyNnE = — -+

64 128 16
38, AroApr® AroArr®
3”0 8Lo rr- 3o 8LO RF (5.146)

Der NL-Koeffizienten (5 lasst sich ausgehend von diesen Gleichungen nicht geschlossen berechnen.
Fiir die Bestimmung muss also auf die fehlerbehaftete Bestimmung iiber den 1dB Kompressions-
punkt zuriickgegriffen werden. Tabelle zeigt den Vergleich mit den so bestimmten Parametern.
Fiir die Bestimmung des Parameter 33 aus dem Interceptpunkt 3. Ordnung wurden hierfiir auf
parametrisierte Simulationen zuriickgegriffen, um tiber einen Sweep den optimalen Parameter zu
bestimmen, wie er fiir den 1dB Kompressionspunkt auch analytisch bestimmt werden konnte.

5.7.3 Vergleich der Bestimmungsarten fiir die Nichtlinearitat

Die exemplarisch aus den verfiigbaren isolierten Testbenches ermittelbaren Spezifikationen sind in
Tabelle [5.6] angegeben.

Block ‘ Verstarkung ‘ Interceptpunkt ‘ Kompressionspunkt
LNA GLNA (22 dB) I]PSLNA (—785 dBIIl) ICPLNA (-169 dBm)
Mixer GMiacer N.A. I]PSMi:L‘er N.A. IOPMia:er N.A.

System | Gysiem (44dB) | 11 Psygem (-20.07 dBm) | IC Psygem (-31.62 dBm)

Tabelle 5.6: Kenngroflen des Systems mit Beispielwerten.

Tabelle zeigt den Einflufl der unterschiedlichen Bestimmungsarten fiir den Nichtlinearitatspara-
meter des ersten Blocks (ag), ausgehend von einer Spezifikation iiber den 1dB Kompressionspunkt
bzw. den Interceptpunkt 3. Ordnung und die Simulationsergebnisse fiir den so simulierten Inter-
ceptpunkt 3. Ordnung, bzw. 1dB Kompressionspunkt.

Berechnungsmethode aq as Qs IIP3(A) ICP(A)
Schaltung - - - -7.85 dBm | -16.9 dBm
~ Taylor (ICP) [ 109720 =12.59 | 894.00 | - 059 [ - -0.03
Taylor (IIP3) 12.59 1023.15 - 0.00 -0.57
Saleh (ICP) 12.59 71.84 - 0.77 0.56
Saleh (IIP3) 12.59 81.27 - 0.23 0.05
~ Taylor 5. Ordnung | 1259 | -1023.15 | 1126810 |  0.00 | - -0.05

Tabelle 5.7: Vergleich der Implementierungen einer einzelnen Nichtlinearitét.

Deutlich ersichtlich ist, dass fiir die hier betrachteten Spezifikationen des 1dB Kompressionspunk-
tes und des Interceptpunkt 3. Ordnung die Taylorreihendarstellung das beste Simulationsergebnis
liefert. Die Saleh Modelle konnen ihre Vorteile erst bei einer fortfithrenden Betrachtung von Pha-
senzustinden ausspielen, wie Sie zum Beispiel bei Leistungsverstarkern auftritt. Desweiteren zeigt
sich, dass erwartungsgemafl unterschiedliche Optima fiir die Abweichung hinsichtlich des IP3 und
des ICP existieren. Eine Anpassung an den ICP liefert deutlich das bessere Ergebnis hinsichtlich



5.7 Ermittlung der Spezifikationen kaskadierter Blocke 95

desselbigen, wahrend eine Berechnung iiber den IP3 exaktere Simulationsergebnisse hinsichtlich
diesem verspricht. Die erweiterte Modellierung mit einem Modell 5. Ordnung, bei dem sowohl
ICP als auch IP3 in die Bestimmung der Koeffizienten einflieBen, zeigt die beste Ubereinstimmung
mit den schaltungstechnisch ermittelten Spezifikationen. Bedingt wird dies dadurch, dass die auf
Schaltungsebene simulierten Kenngroflen IP3 und ICP von der analytisch herleitbaren Gleichung
(IP3 = ICP + 9.63dB) abweichen. Dies resultiert aus dem komplexen Zusammenspiel der
Bauelemente, deren Simulationsgenauigkeit tiber die Taylorreihenentwicklung 3. Ordnung hinaus-
geht. Wahrend die Abweichung bei der Betrachtung eines isolierten Blocks unterhalb 1 dB bleibt,
verstarkt sich diese Differenz fiir verkettete Nichtlinearitaten erheblich. Tabelle [5.9) zeigt die Simu-
lationsergebnisse fiir das Gesamtsystem, ausgehend von zwei Schaltungsblocken fiir verschiedene
Implementierungs- und Bestimmungsarten der Kenngrofien des Mischers.

Berechnungsmethode | oy Qs I3} Bs IIP3 (A) ICP (A)
Specs - - - - -20.07 dBm | -31.62 dBm
~ vereinfacht. ICP [ 12.59 | 904.35 Y [ 12,59 | 168.77 | 208 | - 0.14
~ Kettenformel IP3* | 12.59 | 1023.15 ¢ [ 12.59 | 407.34 | 585 | - -3.85
~ Analytisch ICP/ICP | 12.59 | 904.35 Y [ 12,59 | 161.53 V| -1.92 | 0.07
Analytisch TP3/ICP | 12.59 | 1023.15 ¢ | 12.59 | 160.76 © -1.91 0.07
Analytisch IP3/IP3 | 12.59 | 1023.15 ¢ | 12.59 | 80.12 ° 0.95 2.94
~ Ideal (Sweep) | 12.59 | 1023.15 [ 1259 | 101 | o | 198
Ideal (Sweep) 12.59 | 1023.15 | 12.59 162 -1.95 0

Tabelle 5.8: Vergleich der Implementierungen ohne Frequenzumsetzung (¢:IP3,V : ICP).

Methode o o3 051 03 IIP3 (A) ICP (A)
Schaltung - - - - -20.07 dBm | -31.62 dBm
 N-F-N 1259 1023.15¢ | 25.18 | 21365° | 061 | 2.67

N-F-N | 12.59 904.35 V 25.18 435.90 V -2.06 -0.29
~ N-N-F [ 1259 | 5.0rdnung (Tabj.7) | 2181 | 28336 | -1.37 | -016

N-N-F | 12.59 | 5. Ordnung (Tab. 21.81 211.32°° -0.10 -1.71
~ N-N-F [ 1259 | 5. Ordnung (Tabj5.7) | 5. Ordnung | (Y °) | 020 | 0.00

Tabelle 5.9: Vergleich der Implementierungen mit Frequenzumsetzung. (¢:IP3,V : ICP)

Tabelle lasst sich entnehmen, dass eine Anpassung an den ICP oder an den IP3 bei entspre-
chender Modellierung separat sehr gut moglich ist. Eine gleichzeitige Anpassung ist jedoch mit
einem Modell 3. Ordnung nicht moglich. Erst die Modellierung 5. Ordnung erlaubt eine gleich-
zeitige Anpassung an beide gegebenen Spezifikationen, jedoch zeigt sich bei den Rechnungen im
Anhang, das keine geschlossene Losung zur Bestimmung der Parameter ermittelt werden konnte.
Die Parameter wurden fiir die Modellierung 5. Ordnung ausgehend von umfangreichen parametri-
schen Simulationen bestimmt. Bei der Modellierung muss also ausgehend vom Verifikationsplans
entschieden werden, welche Funktionalitiat abgebildet werden soll, um die entsprechenden Koef-
fizienten des Blocks einzustellen. Deutlich sichtbar ist, dass die bisher verwendeten Néaherungen
ohne Betrachtung der Frequenzumsetzung zu sehr verfalschten Ergebnissen hinsichtlich des IP3
fithren. Ebenso zeigt sich, dass eine Implementierung mit der Subblock-Reihenfolge N-N-F eine
erheblich bessere Anpassung an die Spezifikationen erlaubt. Dies liegt darin begriindet, dass die
gewichtete Frequenzumsetzung zu einer linearen Verstarkung, sowohl von den Intermodulations-
produkten 3. Ordnung, als auch der Grundfrequenz fiithrt. In der Schaltungsrealitit existiert hier
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ein analytisch nicht zu bestimmender Zusammenhang, der bei der von uns verwendeten Methodik
durch die Ermittlung der Spezifikationen abgebildet wird.

5.7.4 Bestimmung der Gedichtniseigenschaften kaskadierter Blocke

Die Verteilung der Gedéchtniseigenschaften auf kaskadierte Blocke erfolgt auf Basis von Schal-
tungskenntnissen und Spezifikationen, die fiir individuelle Blocke ermittelt werden kénnen. In den
meisten Fallen sind diese ohne Probleme separierbar, da die individuellen Blocke sich hinsichtlich
dieser Gedéachtniseigenschaften nicht beeinflussen. Beispiele hierzu finden sich in Kapitel [§

5.8 Zusammenfassung linearer, frequenzabhangiger
Modelle

Fiir die Modellierung eines Designs ist die korrekte Bestimmung der Modellparameter ein wesentli-
cher Faktor. Um in der Lage zu sein, die Parameter ausgehend von einer Schaltung extrahieren zu
konnen, ist neben der Identifikation der Blocke vor allem auch die Identifikation von isoliert spe-
zifizierbaren Schaltungen notwendig. Ausgehend vom Verifikationsplan miissen hierfiir Blocklisten
erstellt und gepflegt werden, die die ermittelten und mit dem Modell simulierten Spezifikatio-
nen repréasentieren. Bei verfiigharen Hardwarekomponenten bietet sich zu den oben betrachteten
simulationstechnischen Berechnungen zusitzlich eine mefitechnische Gewinnung der Ubertragungs-
funktion und Interceptpunkte an, um auch Effekte hoherer Ordnung, die durch den Prozel oder
das Layout entstehen, mit abzubilden und in die Simulation mit einzubeziehen (Bottom Up Refi-
nement). Die vorgestellte Methodik der Parameterberechnung der Modelle ist konsistent fir beide
Verfahren anwendbar. Der Hauptfokus liegt allerdings auf der simulationsbasierten Bestimmung
der Komponenten, da im Rahmen dieser Arbeit nicht die maximale Prézision im Vordergrund
steht, sondern die moglichst schnelle Verifikation zu einem frithen Zeitpunkt im Designentwurf,
an dem noch kein Silizium zur Verfugung steht. Je nach Verifikationsaspekt (z.B. ausgehend von
der Modulationsart) ist eine geeignete Berechnung der Parameter entsprechend der angegebenen
Tabellen durchzufiihren (z.B. ausgehend von IP3 oder ICP), um die erreichbare Genauigkeit zu
maximieren.
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5.9 Analog-Digital Wandler

Als letzter Block, fiir den eine separate Betrachtung der Modellierung erfolgt, werden im folgenden
kurz die verschieden moglichen Ansétze fiir analog-digital Wandler betrachtet. Vor allem »A-
Wandler, die einen Tradeoff zwischen digitaler Geschwindigkeit und analoger Genauigkeit erlauben,
sind fiir die hier betrachtete Mixed-Level-, Mixed-Domain-Modellierung sehr gut geeignet, um einen
enormen Performancevorteil in der Simulation zu erzielen.

5.9.1 Flash ADC

Ein Flash-ADC setzt getrieben von einem digitalen Taktsignal ein analoges Eingangssignal in
ein digitales Wort einer spezifizierten Bitbreite um. Hierbei entsteht ein Quantisierungsrauschen,
welches tiblicherweise mit der Varianz

2 q°

12
bei gleichméssiger Aussteuerung des gesamten Dynamikbereichs angegeben wird. Die Hohe der
Quantisierungsstufe q ist hierbei iiber den gesamten Bereich als gleichverteilt zu betrachten. Das
resultierende Signal zu Rausch Verhaltnis lasst sich fiir eine rein sinus-férmige Anregung mit der
bekannten Formel

o (5.147)

SNR = N -6.02dB + 1.76dB (5.148)
in Abhéangigkeit der resultierenden Bit-Anzahl N abschétzen.

Wiéhrend sich bei den Rauschprozessen bisher priméar auf die Betrachtung von Phasenrauschen
fir HF Osrzillatoren beschréankt wurde, werden zum Beispiel in [Smi04] dhnliche Betrachtungen
fiir Phasenrauschen des Takts solcher Abtast-Systeme durchgefithrt. Dementsprechend gilt fiir ein
einzelnes, ideales sinusformiges Signal, welches mit einem gestorten Takt der Mittenfrequenz f
und der Standardabweichung o, abgetastet wird, ein resultierendes maximales Signal-zu-Rausch-
Verhaltnis von:

1
SNR = ———. 5.149
A2 feo? ( )
[Bra04] hingegen definiert die SNR Limitierung aufgrund von gestortem Takt als
SNR = —20 loglo(27TfanalogtjitterRMS) (5150)

Gleichung lasst sich dementsprechend auch fiir eine Definition der Anforderungen der Takt-
Genauigkeit verwenden. Aus dieser, wie auch aus anderen Quellen ([Unk99],[WS05]), ist ersichtlich,
dass bereits einige Vorarbeit fiir die theoretische Betrachtung dieser komplexen Zusammenhénge
existieren, aus Rechenzeitgriinden jedoch bisher keine Systemsimulationen durchgefithrt wurden.
Mit der vorliegenden Arbeit lassen sich zum ersten Mal diese Simulationen in akzeptabler Zeit auf
Toplevel-Ebene durchfithren.

5.9.2 Sigma-Delta ADC

Abbildung zeigt einen Continous Time Sigmal-Delta Modulator (Quelle : [OG06]).
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Abbildung 5.27: Zeitkontinuierlicher Sigma-Delta Modulator [OGOG].

Ohne auf die funktionalen Details des Wandlers einzugehen, ist ersichtlich, dass er aus den Kom-
ponenten

Filter (hier zeitkontinuierlich)
Quantisierer (Flash-ADC)
e DAC

Summationspunkt

digitaler Nachverarbeitung (Filter, Downsampling)

besteht. All diese Komponenten sind in den vorherigen Kapiteln bereits hinreichend erlautert wor-
den, so dass sich der betrachtete Wandler aus diesen Grundkomponenten zusammensetzen lasst.
Durch eine Uberabtastung des Signals und die Riickkopplung, wird eine Verschiebung des Quanti-
sierungsrauschens zu hohen Frequenzen erreicht, was es erlaubt, die Gesamtrauschleistung im Fre-
quenzbereich des zu wandelnden Signals deutlich zu reduzieren. Wéhrend fiir den konzeptionellen
Entwurf solcher Wandlerkonzepte hinreichend viele Tools existieren ([JKHOT],[Sch06]), welche die
Systemparameter aufgrund von abstrakten Systemsimulatoren ermitteln, ist eine Uberpriifung der
resultierenden Gesamtperformance solcher Mixed-Signal-Systeme, bestehend aus analogem Fron-
tend und Wandler, bisher nur selten erfolgt. Fiir den Entwurf komplexwertiger Wandler, wurde
im Rahmen dieser Dissertation eine Weiterentwicklung der Sigma-Delta-Toolbox von R. Schreier
([Sch06]) entwickelt, welche auf der IEEE ECCTD ([JKHQT]) versffentlicht wurde. Die Performan-
ce einer Simulation des isolierten Wandlers mit Hilfe von State-Space-Beschreibungen, wie sie dort
innerhalb von Matlab verwendet wurde, wird selbst mit den in den spéateren Kapiteln vorgestell-
ten Modellierungsmethoden nicht erreicht. Ein Ansatz die partielle Simulation des AD Wandlers
als Cosimulation entsprechend Kapitel auszufiithren, scheiterte bisher an der unzureichenden
Performance der entsprechend notwendigen Simulatorkopplungen. Mit Hilfe der entwickelten Tool-
box, sowie ausgewahlten Simulationen auf Basis der vorgestellten Modellierungsmethodik, wurde
ein Sigma-Delta Wandler 4. Ordnung realisiert, dessen Rauschformung in Abbildung darge-

stellt ist[KJWHOS].
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Abbildung 5.28: Rauschformung eines Polyphasen Sigma Delta Wandlers 4. Ordnung.
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Kapitel 6

Ereignis-gesteuerte Modellierung

Die Ereignis-gesteuerte Modellierung, deren prinzipielle Methodik in Abschnitt vorgestellt
wurde, soll in diesem Abschnitt ndher beleuchtet werden. Insbesondere die Tauglichkeit fir die HF
Simulation und Verifikation wird anhand von Rechnungen hinsichtlich der Genauigkeit im Ver-
gleich zu anderen Simulationen gezeigt. Besonders hervorzuheben ist bei der Ereignis-gesteuerten
Modellierung, dass sie die Moglichkeit bietet, Berechnungen in Abhéngigkeit einer Veranderung
des Eingangssignals durchzufithren. Dies fiihrt dazu, dass die Signale in einem nicht-aquidistanten
Raster abgetastet werden, so dass sich der Zeitpunkt des nachsten Rechenschrittes nicht vorher-
sagen lasst. Auf Schaltungsebene werden nicht-dquidistant abgetastete Transceiver in zukiinftigen
Systemen moglicherweise eine grofie Rolle spielen, da viele Probleme hinsichtlich der Frequenzband-
ausnutzung sich mit nicht-dquidistant abgetasteten Signalen und entsprechender komplexer Signal-
nachverarbeitung reduzieren lassen. Vor allem Systeme, die direkt auf HF abtasten, versprechen
viele Moglichkeiten in Hinblick auf die Realisierung eines echten ,Software Defined Radio®. Die hier
vorgestellten Ereignis-gesteuerten Simulationsmethoden lassen sich im Gegensatz zu , klassischen
HF-Simulationsmethoden®, wie der PSS, sofort fiir diese Systeme einsetzen [SS04]. Insbesondere
in [SS06] wird eine Empfangerstruktur vorgestellt, die nicht mit klassischen HF Methoden, wie
der PSS, simulierbar ist. In der Dissertationsschrift von Eng [Eng07] findet besonders Erwahnung,
dass nicht-aquidistante Abtastungen zum alias-free sampling eingesetzt werden kénnen. Inwiefern
hier die definierten Spektren der Signale fiir die Funkausbreitung eingehalten werden, ist nicht
Gegenstand der Betrachtung. Zunéchst werden die Besonderheiten dieser nicht-édquidistanten Ab-
tastung in Hinblick auf die resultierende Abtastrate mit denen einer herkémmlichen Abtastung
verglichen, bevor in Abschnitt die so erzielbaren Genauigkeiten bei HF' Spezifikationen mit
zeitkontinuierlichen Simulationen verglichen werden.

6.1 Bestimmung der nicht-aquidistanten Abtastrate

Bei der Umsetzung eines analogen auf ein Ereignis-gesteuertes Signal erfolgt eine Abtastung, wel-
che auf verschiedene Arten und Weisen realisiert werden kann. Im klassischen Fall dient hierzu
eine Zeitreferenz (clock), die eine Abtastung in einem festgelegten Zeitraster bewirkt (dquidistante
Abtastung). Der grofle Nachteil dieser Implementierung ist die vom Eingangssignal unabhangige
Abtastung. Somit erfolgen alle nachfolgenden Berechnungen unabhéngig von einer Verdanderung
des Eingangssignals zu eben den Abtastzeitpunkten der fixen Zeitreferenz, ohne dass mogliche
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Charakteristika des Signals zur Reduktion der Simulationsschritte betrachtet werden. Die Abtast-
frequenz muss hierbei mindestens das doppelte der moglichen Eingangsfrequenz betragen (Nyquist-
Kriterium). Im Rahmen dieser Arbeit verwenden wir im Gegensatz zu dieser fixen Abtastung die
Methodik einer Amplituden-Differenz abhangigen Abtastung. Dies bedeutet, dass das Eingangs-
signal bei einer Amplitudenveranderung um den Wert AA zur Abtastung und zur Auslosung
eines zugehorigen Ereignis fithrt. Das resultierende Signal ist dabei nicht-aquidistant abgetastet.
Die resultierenden Abtastzeitpunkte einer moglichen dquidistanten und nicht-dquidistanten Im-
plementierung sind exemplarisch in Abbildung anhand eines sinusformigen Fingangssignals
dargestellt.

aquidistant

t
) nicht 4quidistant
t

Abbildung 6.1: Aquidistante und nicht-dquidistante Abtastung eines Eingangssignals.

Analytisch betrachtet resultiert bei einer Maximal Amplitude des Signals Ay und einer zu detek-
tierenden Amplitudendifferenz AAz ein Uberabtastfaktor (Abbildung[6.2(a)l) von

OS R = 4 - (6.1)

AAr’

was im Vergleich zu einer dquidistanten Abtastung mit dem Faktor N bedeutet (vergleiche Abbil-

dung [6.2(b)})
4

OSRupm = 75 =

(6.2)

Fir die Modellimplementierung ist es zur moglichst effektiven Ausnutzung der nicht-aquidistanten
Abtastung daher zwingend notwendig, pro Schnittstelle analog/Ereignis-gesteuert passende Ge-
nauigkeitsanforderungen an die Amplitude zu definieren, um nicht unnotig viele Ereignisse auszu-
16sen. So ist die zu detektierende Amplitudendifferenz bei sehr kleinen Signalleistungen (z.B. LNA)
deutlich niedriger anzusetzen als bei relativ hohen Amplituden (z.B. Full Scale ADC). Eine wei-
terfithrende Betrachtung findet sich in der zu dieser Arbeit gehorenden Veroffentlichung [JGHO7],
in der Methodiken beschrieben werden, um innerhalb des DesignFrameworks II von Cadence mit
Hilfe gesondert definierter Verbindungsmodule und zusétzlich definierten Doménen eine solche
Anpassung automatisch zu erreichen.
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Abbildung 6.2: Eigenschaften der nicht-adquidistanten Abtastung.

6.2 Zur Genauigkeit von Ereignis-gesteuerten
Simulationen

Im Folgenden werden Berechnungen angestellt, die die klassischen HF-Spezifikationen mit erreich-
baren Resultaten aus Ereignis-gesteuerten Simulationen vergleichen. Besonders die Anzahl der
Stiitzstellen (resultierend aus der dquidistanten oder nicht-Aquidistanten Uberabtastung) ist hier-
bei ein kritischer Faktor, sowohl hinsichtlich der Simulationsperformance als auch hinsichtlich der
Genauigkeit.

6.2.1 Transienter Vergleich der Nichtlinearitaeten

Modelliert man einen rauscharmen Verstarker mit identischen Gleichungen, sowohl fiir einen ana-
logen Simulator als auch fiir eine Ereignis-gesteuerte Simulation, so lasst sich die Abhéngigkeit
der resultierenden Genauigkeit vom verwendeten Uberabtastfaktor deutlich darstellen (Abbildung
6.3). Die analoge Simulation liefert als Referenz bei der verwendeten Beispielschaltung einen In-
terceptpunkt 3. Ordnung von -7.85 dBm und einen 1dB Kompressionspunkt von -16.95 dBm.

(a) Uberabtastfaktor OSR = 40. (b) Uberabtastfaktor OSR = 5.

Abbildung 6.3: Aquidistant abgetastetes Signal z(t) = sin(27 - 1.00G - t) + sin(27 - 1.01G - t) mit
verschiedenen Abtastraten.
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Abbildung 6.4: Genauigkeit der IP3 Bestimmung in Abhéngigkeit der Signalabtastung.

Exemplarisch wurde fiir die Bestimmung des Intermodulationsproduktes hierfiir zwei realistische,
sinusformige Testsignale mit Frequenzen von 1.00 GHz und 1.01 GHz bei einer Eingangsleistung
von -60 dBm verwendet. Diese Testsignale wurden mit verschiedenen Uberabtastfaktoren auf her-
kémmliche Weise dquidistant abgetastet und als Eingangssignal fiir die Ereignis-gesteuerte Simu-
lation verwendet. Deutlich ersichtlich ist die kantigere Form des nur gering abgetasteten Sinus in
Abbildung [6.3] was sich in einer Verschlechterung des Spektrums darstellen wiirde. Hinsichtlich
des 1 dB Kompressionspunktes zeigen beide Modelle, unabhéngig vom Uberabtastfaktor, identi-
sche Ergebnisse. Abbildung zeigt hingegen den mit Hilfe einer DFT aus dem transienten
Ausgangssignal gewonnenen Interceptpunkt 3. Ordnung fiir verschiedene Uberabtastfaktoren von
5 - 102. Neben dem erwarteten Effekt, dass sich die Genauigkeit mit gréSer werdendem Uber-
abtastfaktor verbessert (feinere Signaldarstellung), fallen vor allem einige Spitzen auf, die weit
ausserhalb des eigentlich erwarteten Signalwertes liegen (Abbildung[6.4(a)]). Diese resultieren aus
schlecht gewéhlten Uberabtastfaktoren, die bei den Eingangsfrequenzen zu einer Faltung der Si-
gnale und somit zu einer falschen DFT Auswertung fithren. So ist der Uberabtastfaktor 101 bei den
gewéhlten Eingangsfrequenzen 1.00 GHz und 1.01 GHz aufgrund des Vielfachen schlecht gewéhlt.
Bei der Wahl der Uberabtastfaktoren ist somit idealerweise ein kleines, nicht vielfaches der Peri-
ode zu wahlen. Ein Wert von 47 erzielte in den gemachten Simulationen immer ausreichend gute
Genauigkeiten. Um diese Fehler zu umgehen, wéren auch hier nicht-aquidistant abgetastete Ein-
gangssignale, die einer solchen Einfaltung vorbeugen, hilfreich. Die Auswertung nicht-dquidistant
abgetasteter Ausgangssignale im Frequenzbereich ist jedoch mit den zur Verfliigung stehenden
Hilfsmitteln nur unzureichend, so dass hoherwertige Transformationsmethoden, wie zum Beispiel
aus den Arbeiten von Kannengiesser [Kan(03] oder Eng [Eng07], fiir eine préizisere Auswertung
notwendig werden. Abbildung zeigt die bestimmten Messgrofien fiir den Interceptpunkt 3.
Ordnung auf Basis einer einfachen DFT fiir nicht-dquidistant abgetastete Signale. Auf Kosten ei-
nes hoheren Uberabtastfaktors zeigt sich auch hier eine ausreichende Genauigkeit, die bei besserer
Wahl der Abtastpunkte jedoch mit Sicherheit gesteigert werden kann. Insbesondere die flachen
Verlaufe der Sinuskurven werden bei der gewéahlten Abtastmethodik [JGHO7] nur unzureichend
erfasst. Bei der aquidistanten Signalabtastung, sind fiir die dargestellten Frequenzen nur wenige
Ereignisse zur Ermittlung der spezifizierten Interceptpunkte notwendig (1 p s Simulationsdauer ~
47000 Ereignisse), wahrend die notwendige Anzahl an Rechenschritten fiir die nicht-dquidistante
Abtastung (4 x 10%) um den Faktor 100 deutlich dariiber lagen.
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6.3 Rauschen in Ereignis-gesteuerten Simulationen

Je nach gewiinschter Simulationsdomaéne lasst sich das in Kapitel vorgestellte Rauschen ver-
schiedenartig implementieren. Fiir eine vollstdndige Simulation miisste das Rauschen mit seiner
maximal auftretenden Bandbreite auf das urspriingliche Signal moduliert werden. Da die Genauig-
keit der Simulationsergebnisse aber nur bis zur maximalen Signalfrequenz (oder eines zusétzlichen
Storers) sinnvoll auswertbar sind, ist es hinreichend, das Rauschen nur an den Stiitzstellen des
Signals und somit bis zur maximalen Signalfrequenz aufzupragen.

Im Folgenden wird gezeigt, welche Genauigkeit fiir die Implementierung des berechneten Timing
Jitters o, notwendig ist, um ein spezifiziertes Phasenrauschen zu erhalten. Es gilt fiir den Timing

Jitter gemafl Gleichung [5.109;

1 PNdB/l() . A 2
c= 0 5 / und (6.3)

o
| C

Nun wird eine Schrittweitengenauigkeit der zeitlichen Simulation von At fir die Ereignis-gesteuerte
Simulation festgelegt (die verwendete Simulationssoftware unterstiitzt hier nur die Wahl in ganzen
Zehnerpotenzen - 1 fs, 10 fs, 100 fs, etc.pp.). Unter der bereits begriindeten Annahme einer Gaufl-
schen Verteilungsfunktion gilt fiir die Wahrscheinlichkeitsdichte des Timing Jitters :

1 Ar

— e 7. 6.5
V2o, (6:5)

Fiir die Wahrscheinlichkeit, dass der zufallsverteilte Timing Jitter im Bereich (i — 3) - At bis
(i + 3) - At liegt, folgt dann (vgl. Abbildung :

PDFgauss(AT) =

(i+0.5)-At
P = PD Fuss () dz. (6.6)
(i-0.5)-At
P P
N ‘ NN RN
At AT

(a) (b)
Abbildung 6.5: Gaufiverteilung mit Quantisierungseinzeichnung.

Die resultierenden Werte an den Stutzstellen i kann man nun als diskret verteilte Wahrschein-
lichkeiten auffassen, so dass fiir die diskrete Varianz fiir den Bereich von —N - ¢ bis +N - ¢ gilt

+N-o
At

UarT,Discrete(At) = Z ?:2 . PZ : Atz (67)

—N-o
At

1=
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Fir die so gewonnene Standardabweichung der diskretisierten Zeitschritte gilt

Or,Discrete (At) = \/UGTT,Discrete (At) . (68)

Nach Umstellen der Formeln ergibt sich fiir das zu erwartende Phasenrauschen bei quantisierten
Jitterzustanden

Z,Discrete(At) ’ fg
Af?

PNpiserete(At) = 10-log <U ) = 20-l0og (0+ piscrete(AT))+30-log( fo) —20-log(Af).

(6.9)
Tabelle zeigt einen Vergleich fiir verschiedene o-Bereiche der Integration der Gauflkurve aus
Gleichung und dem hieraus berechneten Phasenrauschen aus der diskreten Standardabwei-
chung. Es zeigt sich, dass die géngige Six-Sigma Abschitzung auch hier eine hinreichende Genau-
igkeit erlaubt.

N - o0 Range | Diskrete Quantisierung : 100 fs
Sollwert, (c0) -70.00 dBc/Hz

30 -70.13 dBc/Hz

S0 -70.00 dBc/Hz

100 -69.99 dBc/Hz

Tabelle 6.1: Genauigkeitsvergleich der Simulationsergebnisse fiir das Phasenrauschen bei verschie-
denen Sigma-Bereiche mit {0=1GHz und PN=-70 dBc/Hz mit 1MHz offset.

Grafik zeigt, wie sich die verschiedenen moglichen Quantisierungs-Stufen der Simulatorzeit
beim Jitter auf die Frequenzdarstellung auswirken. Aufgetragen ist hier das Histogramm iiber 1/7T°
fiir jede steigende Flanke.

Fiir ein zu detektierendes Phasenrauschen von -70 dBc/Hz bei einer Ablage von 1MHz ergibt sich
fiir den Timing Jitter ein Wert von 10ps. Setzt man die Schrittweitengenauigkeit des Simulators
nun auf die Werte 1fs, 10fs, 100fs oder 1ps lédsst sich bei der Berechnung des resultierenden Pha-
senrauschens kein Unterschied ausmachen. Bei einer Genauigkeit von 10ps ergibt sich jedoch ein
falsch berechnetes Phasenrauschen von -67 dBc/Hz. Bei groleren Schrittweiten ist das Phasenrau-
schen durch die zeitliche Quantisierung nicht mehr hinreichend zu beobachten und daher nicht zu
beurteilen. Tabelle zeigt fiir verschiedene, géingige HF Systeme die Anforderungen an das Pha-
senrauschen des Oszillators, die Mittenfrequenz und die daraus resultierende Jitter-Spezifikation.

System Spezifikation Frequenz Jitter
GSM/DCS -141 dBcat 3 MHz |09 /1.8 GHz | 9.9 /3.5 fs
UMTS -150 dBc at 135 MHz 2 GHz 47.7 fs
WLAN 802.11a | -102 dBc at 1 MHz 5 GHz 22.5 fs
Bluetooth -105 dBc at 1 MHz 2.4 GHz 47.8 fs
DECT -99 dBc at 2.2 MHz 1.9 Ghz 298.1 fs
GPS -100 dBc at 1IMHz 1.75 GHz 136.6 fs

Tabelle 6.2: Spezifikationen des Phasenrauschens fiir verschiedene Funkstandards.

Fiir anspruchsvolle Systeme wie GSM ist der erlaubte Timing-Jitter sehr niedrig. Bei einer Schritt-
weitengenauigkeit von 1 fs des Digitalsimulators lasst sich dieser nur schlecht darstellen. Aus der
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Abbildung 6.6: Histogramm der Augenblicks-Frequenz fiir verschiedene Quantisierungsstufen des

Timing Jitters und als analoger Vergleich.
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Informationstheorie ist jedoch bekannt, das sich fraktionale Teile fiir unendlich lange Simulations-
zeiten durch Mittelung iiber viele Perioden annahern lassen. Diese mathematische Konstruktion
ist auf Grund der Definition der Spezifikationen zulassig, sollte, um realistische transiente Simula-
tionen zu erlauben, jedoch nicht iiberstrapaziert werden.

Um die Verhéltnisse zwischen Phasenrauschen und Jitter weiter zu verdeutlichen, zeigt Tabelle [6.3]
zwei verschiedene Jitter bei unterschiedlichen Phasenrauschanforderungen und Mittenfrequenzen.
Deutlich zu erkennen ist der generelle Zusammenhang mit 20dB pro Dekade zwischen Phasenrau-
schendefinition in dBc/Hz und Jitter, sowie der nicht lineare Zusammenhang zwischen Jitter und
Mittenfrequenz.

PN | 800MHz | 900MHz | 1.8 GHz | 1.9 GHz | 2GHz | 2.4 GHz | 5 GHz
-120 at 1IMHz | 442fs | 370fs | 13,1fs | 12,1fs | 112fs | 85fs | 2,8fs
-100 at 1MHz | 4419 fs | 3704 fs | 130,9 fs | 120,7fs | 111,8 fs | 85,1 fs | 28,3 fs

Tabelle 6.3: Berechnete Jitter vs. PN bei verschiedenen Systemen.

Die Bestimmung von Standardabweichung und Mittelwert eines Signals ist bei einer Simulation
abhéngig von der Simulationsdauer. Im Falle vom Jitter lasst sich dies als Abhéngigkeit von der
Anzahl der simulierten Perioden interpretieren. Abbildung aus [Gru03] zeigt die qualitative,
simulationsbedingte Streuung von Mittelwert und Standardabweichung in Abhéngigkeit der Anzahl
der Ereignisse.

50 :
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Abbildung 6.7: Simulationsbedingte Streuung von Mittelwert @ und Standardabweichung @
[Gru03].

Aus dem zentralen Grenzwertsatz folgt, dass die Varianz des Mittelwerts fiir eine Anzahl N an sta-
tistisch unabhéngigen Ereignissen, die jeder fiir sich einer Gaufiverteilung unterliegen, proportional
zu der Wurzel des Kehrwerts 1/v/N ist. Fiir ein zeitdiskretes Signal z(k), dessen einzelne Werte
xy einer normalverteilten Wahrscheinlichkeitsdichte (mittelwertfrei, Varianz ¢ = 1) unterliegen,
gilt somit fiir die Standardabweichung o (z) des simulierten Mittelwerts Ty = + >0 ; z(k) :

o(T) x TN (6.10)

Um dies simulationstechnisch nachzuweisen, wurden M=100 gleichartige Versuche mit unterschied-
lichen Zufallsprozessen gemacht, um die Standardabweichung des Ausgangssignals ndherungsweise
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Simulationsdauer
in Perioden N | Mittelwert | Standardabweichung
10° 0.185 0.978
10! 0.0278 0.298
102 0.0012 0.0828
103 -0.0023 0.0314
104 -0.000971 0.0105
10° -0.000233 0.00313
108 -0.000126 0.000957

Tabelle 6.4: Genauigkeit von Mittelwert und Standardabweichung des Timing Jitters fiir verschie-
dene Simulationsdauern N.

bestimmen zu konnen. Tabelle zeigt die resultierenden Mittelwerte Ty, n = ﬁ 2}20:1 Ty, Sowie

die Standardabweichung fiir verschiedene Simulationsdauern N.

Abbildung stellt die so ermittelte Standardabweichung der simulierten Varianz tiber die
Anzahl der simulierten Perioden dar. Selbst fiir unendlich lange Simulationszeiten zeigt diese Ab-
bildung, dass dieser Timing-Jitter vom digitalen Simulator nicht exakt abbildbar ist. Dies ver-
deutlicht das fundamentale Problem bei der Verwendung von quantisierten Zeitschritten, die es
nicht erlauben. alle im Frequenzbereich beschriebenen Spezifikationen vollsténdig abzubilden. Im
Folgenden wird gezeigt, wie exakt das Phasenrauschen tiber eine transiente Simulation bestimmbar
ist.
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Abbildung 6.8: Simulationsgenauigkeit des Jitters fiir verschiedene Zufallsprozesse [(a)] und tber
die Anzahl der simulierten Perioden @ .
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Wird der Timing Jitter iiber eine transiente Simulation von N Zyklen bestimmt, wobei die Zyklen
in Threr Schrittweite durch die Genauigkeitsdefinition des Simulators quantisiert werden, so léasst
sich die Standardabweichung der Periodendauer (o) nur bis zu einer Genauigkeit mit dem Mit-
telwert o; und der Standardabweichung S,, bestimmen. Fir die Berechnung des resultierenden
Mittelwerts PN und der Standardabweichung Spy des Phasenrauschens gilt dann mit Hilfe der
Fehlerfortpflanzung;:

S 7’
2.3 2
0 (10 ' 10910(if§0)) 20
d _ . — S — A2
un SPN 60‘7J SUJ SUJ ﬁln(lO) (6 )
Aus dem Zusammenhang zwischen Phasenrauschen und Timing Jitter
PNdB<Af) =20- l0g10<J> —20 - lOglo<Af) + 30 - lOglO(fO) (613)

lasst sich die erlaubte Abweichung des Timing Jitters berechnen, fiir dass das resultierende Pha-
senrauschen um weniger als 3dB variiert :

PNyg(Af) +3dB =20 -logio(J) + const. (6.14)
20 - logio(J + AJ) £ 3dB =20 - logyo(J) (6.15)
AJ =J - (10%3/20 1) (6.16)
A
JJ —{0.4142.. — 0.293} (6.17)

Abbildung [6.9] weist diesen Zusammenhang anhand einer PLL Simulation nach.
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Abbildung 6.9: Bestimmung des Toleranzintervalls von +3dBec/ H z fiir die Phasenrauschsimulation.

Mit Hilfe dieser Zusammenhénge, lasst sich eine Mindest-Simulationsdauer fiir die dquivalente
Abbildung eines spezifischen Phasenrauschens, bei gewtinschter Genauigkeit, Mittenfrequenz und
Spezifikation des Phasenrauschens, durch einen quantisierten Timing-Jitter berechnen.
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6.4 Ereignis-gesteuerte Filterfunktionen

Bei der Ereignis-gesteuerten Simulation ist die Implementierung einer frequenzabhéngigen Uber-
tragungsfunktion vergleichsweise aufwandig. Eine dquivalente Transformation, wie sie bei digitalen
Systemen mit der z-Transformation existiert, ist fiir die hier vorgestellte Ereignis-gesteuerte Simu-
lation, mit Thren nicht-adquidistanten Abtastzeitpunkten, nicht méglich. Cotrell [Cot90] beschreibt
mehrere Methoden, um Ubertragungsfunktionen, die im Frequenzbereich beschrieben werden, auf
die Ereignis-gesteuerte Simulationsmethodik abzubilden. Die dort vorgestellte Forward Euler Im-
plementierung ist diejenige, welche die besten Performancewerte unter Berticksichtigung der Verifi-
kationsaspekte verspricht. Weitere, hoherwertige Ansétze existieren zum Beispiel von Eng [EG0T],
diese nutzen jedoch in der Regel a priori Informationen des Signals bzw. nicht kausale Filter-
funktionen, die im vorliegenden Ansatz nicht zur Verfiigung stehen. Exemplarisch wurden hiermit
Ubertragungsfunktionen 1. und 2. Ordnung geméif Abschnitt implementiert. Alle anderen
Ordnungen von Filterfunktionen lassen sich unter Zuhilfenahme dieser als Kaskade erstellen. Im
Vergleich zur Implementierung als z-Domain Filter, sind erheblich weniger Ereignisse notwendig,
was zu einer deutlich schnelleren Simulation fiihrt. Dies ergibt sich direkt aus der Transformati-
onsvorschrift fiir die Impulsinvarianztransformation und der notwendigen Mindestabtastrate fiir
die Eingangssignale der Ereignis-gesteuerten Filter.

6.5 Ereignisreduktion

Ein wesentlicher Aspekt bei der Ereignis-gesteuerten Simulation ist die Beschrankung der Simulati-
on auf so wenige Ereignisse wie moglich, unter Beibehaltung der mindest notwendigen Abtastrate.
Zu diesem Zweck sollten an relevanten Stellen der Schaltung die Anzahl der ausgelosten Ereignisse
iiberpriift und wenn moglich auf ein Minimum reduziert werden. Hierfiir wurde fiir die vorliegenden
HF Komponenten folgende Methodik entwickelt: Bei jedem Eingangsereignis wird tiberpriift ob

e cine sperzifizierte Amplituden-Differenz zum vorherigen Ereignis existiert

e oder eine festgelegte Zeitspanne zum vorherigen Ausgangsereignis iiberschritten wurde (mi-
nimale Abtastfrequenz).

Somit ist es moglich, einen spezifizierten, niedrigen Frequenzbereich unabhéangig von seiner Si-
gnalstirke zu berticksichtigen, jedoch (hochfrequente) starke Signale, wie z.B. Spriinge oder Ein-
schaltvorgédnge, trotzdem nicht zu vernachlassigen. An dieser Stelle ist wesentlich zu erwidhnen,
dass obwohl hier eine minimale feste Abtastrate definiert wird, dies nicht mit einer aquidistanten
Abtastung zu verwechseln ist. Jedes Ereignis, das am Block eintrifft, wird verarbeitet, d.h. Sprung
und Stiitzstellen werden zeitlich exakt abgebildet, ohne dass ein zusétzlicher Quantisierungs-Fehler
erzeugt wird ! Zum vergleichbaren Downsampling nicht-dquidistanter Abtastwerte gibt es Arbei-
ten von z.B. [EG07|, die jedoch einen immensen Speicherbedarf aufweisen und daher an dieser
Stelle keine Verwendung finden. Fiir die Auswertung der resultierenden Signale mit Hilfe von Fou-
riertransformation (FFT,DFT) ist die nachtragliche Erzeugung exakter dquidistanter Stiitzstellen
jedoch von wesentlicher Bedeutung und sollte von EDA Tool Herstellern entsprechend unterstiitzt
werden.
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Kapitel 7

Verifikationsflow fiir integrierte SoC
Schaltungen

7.1 Entwurfsablauf

Im Folgenden werden einige typische Entwurfsabléaufe, die sich durch verschiedene Schwerpunkte
und Ansétze unterscheiden und die Einbindung der Verifikation in diesen Flow beschrieben. In
einem Top-Down Entwurf werden, ausgehend von einer abstrakten Block-basierten Beschreibung
des Systems, sukzessive die einzelnen Komponenten verfeinert. Erst am Ende des Entwurfs steht
somit die Implementierung der dann vollstédndig beschriebenen Blocke auf Transistorlevel-Ebene.
Wiéhrend dieser Entwurfsprozefl dem Systemingenieur zu Beginn des Entwurfs die grofitmoglichen
Freiheiten bei der Verteilung der Spezifikationen erlaubt, ist es wesentlich die Moglichkeiten, die
bei der spéateren Implementierung existieren, bereits frithzeitig in Betracht zu ziehen um nicht
fantastische, unrealistische Systeme zu konstruieren. Ein System, das zu stringente Anforderungen
an einzelne Komponenten auf Transistorlevel-Ebene stellt, ist praktisch nicht kostengiinstig zu
realisieren. Fiir die Verifikation bietet sich beim Top-Down Entwurf immer eine Simulation auf
System-Ebene an, da das System zu einem frithen Zeitpunkt bereits vollstiandig definiert und
mittels einfachen Verhaltensmodellen vollstéindig simulierbar ist. Diese zunéchst einfachen Modelle
werden im Laufe der Entwicklung der Verfeinerung der Komponenten angepasst und stellen somit
im Idealfall immer eine schneller simulierbare Version des aktuellen Standes der Arbeiten dar.
Ausfiihrliche Beschreibungen dieses, vor allem von der EDA Industrie propagierten, Top-Down
Ansatzes finden sich in den Arbeiten von Designers Guide Consulting [Kun06al, [Kun03].

Im Gegensatz zum Top-Down Entwurf basiert die Bottom-Up Entwicklung auf der Erfahrung der
Transistorlevel Designer, die die Schaltungsblocke, die fiir das System wesentlich sind, zunéchst
auf Transistorbasis implementieren und die erreichbaren Spezifikationen an die Systementwickler
weiterreichen, die auf Basis dieser Blocke das Gesamtsystem gestalten. Fiir die Verifikation existie-
ren somit bereits zu Beginn der Systementwicklung sehr préazise Beschreibungen der Schaltungen,
was jedoch dazu fiihrt, dass fiir eine Simulation auf Systemebene oft zu viele Aspekte in Betracht
gezogen werden, die die Simulation verlangsamen und so den Verifikationsaspekt vernachléassigen.

In den Augen des Autors ist es wesentlich, bereits relativ frithzeitig ,,Golden Schematics“, wie im
Top Down Entwurf zu definieren, also Blockschaltbilder im Design Framework zu erstellen, welche
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fir das finale Layout verwendet werden. Auf dieser Basis ist es moglich, sehr frith die Pins und
Verbindungen zu definieren, so dass die Verifikation einzelner Komponenten im Gesamtsystem er-
leichtert wird. Dies erfordert eine Kombination aus Bottom-Up und Top-Down Ansatz (Meet in the
Middle Approach), da frithzeitig die pro Block benétigten Ein-/Ausgénge definiert werden miissen,
was eine Abschatzung der zu erwartenden Schaltungsrealisierung vorrausetzt. Dieses Wissen ist bei
reinen System-Designern, die bisher ausschlieflich in Tools wie Matlab arbeiten, ebenso wenig vor-
handen, wie die Kenntnis des Gesamt-Systems fiir den einzelnen Analog-Designer. Hier ermoglicht
eine Systemsimulation mit den im Rahmen dieser Arbeit implementierten Funktionalitéten ein Um-
denken im Entwicklungsansatz, da nicht mehr die reine analoge Performance des Schaltungsblocks
im Fokus steht, sondern vielmehr die Einbettung in das Gesamtsystem, was durch die Kombination
der Expertisen neue Moglichkeiten hinsichtlich der Schaltungs- und System-Optimierung eroffnet.

7.2 Partitionierung des Designs

Zur Verifikation des Gesamtsystems wird, ausgehend von der obersten Ebene der Schaltung, diese
sukzessive in einzelne Komponenten und Subsysteme zerlegt. Dies erfolgt bei einem Top-Down
Entwurf typischerweise bereits zu Beginn des Entwurfs bei der Konzepterstellung des Systems und
beinhaltet dort nur sehr abstrakte Komponenten, die Threrseits im Laufe der Entwicklung noch
aus weiteren Subblocken bestehen. Bei einer Bottom-Up Verifikation hingegen, erfolgt die Partitio-
nierung bereits vollstéindig, abhdngig von zur Verfiigung stehenden Spezifikationen, Testbenches
und Anforderungen an die Verifikationsaufgaben. Die Feinheit der Partitionierung (Granulariét)
beeinflusst hierbei massivst die zu erwartende Simulationsdauer. In der Regel sind grobere Gra-
nularitdten, aufgrund des reduzierten Funktionsumfangs der Modelle und strukturell einfacherer
mathematischer Konstrukte, erheblich schneller zu simulieren, besitzen aber eine geringere Genau-
igkeit.

Die feinste Partitionierung (abgesehen von EM-Solvern, siehe Kapitel {4)) entspricht hierbei dem
Transistorlevel Schematic, die Grobste entspriache einem einzigen Verhaltensmodell des vollstén-
digen Systems. Fiir die effektive Verifikation ist es nun von grofler Bedeutung, diejenige Partitio-
nierung zu bestimmen, die unter Berticksichtigung von Genauigkeits- und Performanceaspekten
fiir eine gegebene Schaltung am geeignetsten ist. Abbildung zeigt hierfiir exemplarisch drei
mogliche Partitionierungen eines Polyphasenfilters.

R L
- |
> jQ
! = Q—{ H
H(s) i + o
Q— — Q R —
(a) Ubertra- (b) Reelwertige Filterfunktionen. (¢) Schaltungsimplemen-
gungsfunktion. tierung.

Abbildung 7.1: Partitionierungsmoglichkeiten eines Polyphasenfilters.
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Abbildung stellt die komplexwertige Filterfunktion als einzelne Ubertragungsfunktion dar.
Dies erlaubt aufgrund des begrenzten Funktionsumfangs der verwendeten Modellierungssprache
Verilog-AMS keine Simulation innerhalb des Designframeworks, da keine komplexwertigen Zahlen
im Sprachstandard definiert sind. Die Realisierung in Form von reellwertigen Teilfiltern ((7.1(b))
ermoglicht mit Hilfe der in Abschnitt hergeleiteten Formeln eine recheneffiziente Simula-
tion, durch Umrechnung der eigentlichen Filterfunktion in reellwertige Ubertragungsfunktionen.
Wiéhrend die beiden ersten Konzepte sehr gut zur Systemdimensionierung geeignet sind, erlaubt
erst Partitionierung eine Implementierung auf Transistorlevel-Ebene. Dort wird nicht die ei-
gentliche Ubertragungsfunktion spezifiziert, sondern die zugrunde liegende aktive Schaltung. Dies
erfordert unter anderem eine ausfithrlichere Spezifikation hinsichtlich der dazugehorigen Nicht-
idealitdten der Operationsverstarker durch Offseteffekte, Slewrates, begrenzte Verstdarkungen und
Versorgungsspannungen. Durch die Verwendung der abstrakteren Darstellung @ gehen zwar bei
einer Systemsimulation mogliche Effekte verloren, bei einem guten Entwurf sind z.B. Einfliisse, die
auf unzureichend dimensionierte Operationsverstiarker zuriickzufiithren sind, jedoch bereits wéh-
rend der Design-Phase aufgetreten, so dass bei Fertigstellung des Sub-Blocks diese nicht mehr fiir
eine Verifikation relevant sind.

Hinsichtlich der Simulationszeiten ist Partitionierung [(b)] fir eine effiziente Simulation im Ge-
samtsystem definitiv vorzuziehen. Jeder spezifizierte Sub-Block wird nach der Partitionierung zur
Festlegung der Schnittstellen und der Modellstruktur einer Simulationsdoméne zugeordnet. Die
Zuordnung erfolgt auf Basis der zu verwendenden Modellierungstechnik, sowie der Schnittstellen-
definition. Es existiert generell die Moglichkeit, Modelle in verschiedenen Varianten fiir unterschied-
liche Verifikationsaspekte zu erstellen. Dies sollte durch die Problematik, dass somit verschiedene
Versionen existieren und gepflegt werden miissen, jedoch wenn moglich vermieden werden.

7.2.1 Modellunabhingige Schnittstellendefinition

Die Umsetzung von analogen zu Ereignis-gesteuerten Signalen erfordert zusatzliche Rechenschrit-
te, die nach Moglichkeit vermieden werden sollten, so dass eine durchgangige Modellierung mit so
wenig Umsetzungen wie moglich erfolgen kann. Bereits bei der Partitionierung des Designs werden
an den Schnittstellen der Blocke somit optimale Signaltypen definiert. Vor allem fiir hochfrequen-
te Signale ist die Umsetzung zu vermeiden, da durch diese die Gesamtsimulationsperformance so
negativ beeinflusst wird, das durch die alternative Modellierungsmethodik im Regelfall kein Vor-
teil entsteht. Diese fiir eine hinreichende Performance zu gewéahrleistende Typkompatibilitat stellt
eine weitere Anforderung an den Entwurfsprozef3 dar, die auch bei der Partitionierung und der
Zuordnung zur Simulator-Doméne eine Rolle spielt. Die beschriebene Kopplung von analogen und
Ereignis-gesteuerten Schnittstellen beinhaltet im Ansatz keine allgemeingiiltige Beriicksichtigung
komplexer Schnittstellenimpedanzen. Um diese trotzdem abzubilden, wurde fiir die spater imple-
mentierten Modelle folgende Vorgehensweise verwendet, um eine dquivalente Last, unabhéngig von
der gewéhlten Modellierungsvariante zu realisieren:

e Bestimmung der komplexwertigen Eingangsimpedanz Z11 iiber eine S-Parameter Analyse
des Schaltungsblocks.

e Bestimmung der (linearen) Ubertragungsfunktion mittels einer AC-Analyse.

Fiir die Bestimmung der komplexwertigen Eingangsimpedanz, wird hierfiir ein Port mit einem de-
finierten Innenwiderstand verwendet. Fiir die hier betrachteten Systeme ist ein Quellenwiderstand
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von 50 Ohm iiblich. Implementiert man nun eine eine Ereignis-gesteuerte Variante des Modells,
so wird das angepasste Netz auf Toplevel-Ebene mit einem zuséatzlichen Parameter (netDiscipline)
zu versehen. Dies ermoglicht es, wahrend der automatischen Elaboration der Schaltung, an dieser
Schnittstelle ein auf den Quellenwiderstand angepasstes Verbindungselement (Connect-Module)
einzusetzen, was die entsprechenden Eingangsimpedanzen beriicksichtigt. Limitiert wird diese Me-
thodik lediglich durch die Anzahl der zu definierenden Verbindungsmodule und deren Komplexitét
fiir eine groBlere Schaltung. Diese Verfahrensweise ermdoglicht es, durch die Entkopplung von Last
und Ubertragungsfunktion, eine von der Last unabhingige Implementierung der Ubertragungs-
funktion zu realisieren, was beliebige Kombinationen der Schaltung aus verschiedenen Doménen
erlaubt. Im Idealfall wird die realisierte Eingangsimpedanz bei der Modellerstellung bereits be-
riicksichtigt und innerhalb des Modells als Pin-Parameter (Discipline) angegeben. Dies bewirkt
zusétzlich Sicherheit, dass Anpassungseffekte nicht durch mangelnde Spezifikationen und falsch
implementierte Modelle iibersehen werden. Die Tool-basierte Implementierung dieser Methodik
erfolgt in einer zukiinftigen Version der Entwicklungsumgebung.

7.3 Modell Validierung

Jedes erstellte Modell ist nach Fertigstellung auf eine realistische Abbildung der vorgegebenen
Spezifikation, im Vergleich zu den Ergebnissen der eigentlichen Schaltung, zu priifen. Hierzu wer-
den zum Schematic identische Testbenches verwendet, so dass Schaltung und Modell in derselben
Testumgebung gleiche Simulationsergebnisse liefern sollten. Liefert das Modell im Rahmen eines
festgelegten Toleranzbereichs identische Spezifikationen, so gelten Schematic und Modell fiir diesen
Fall als gleichwertig (dquivalent). Die Giiltigkeit der Modelle ist jedoch nur auf die so simulierten
Spezifikationen und Arbeitsbereiche begrenzt. Fiir einen Betrieb ausserhalb der Spezifikationsgren-
zen, konnen nur die mathematischen Naherungen, die fir die Modellerzeugung verwendet wurden,
in Anspruch genommen werden. Ein identisches Verhalten der Schaltung und des Modells ist in
anderen Bereichen nicht zwingend gegeben. Folgende Vorgehensweise ist daher fiir einen Aquiva-
lenzvergleich zwischen Schaltung und Modell notwendig:

e Definition der zu ermittelnden Spezifikationen,
e Simulation der Schaltung zur Bestimmung der Spezifikationen,

Implementierung der so bestimmten Spezifikationen in das Modell,

Simulation des Modells in derselben Testbench wie die Schaltung Schematic zu erneuten
Bestimmung der Spezifikationen und

e Festlegung der Giltigkeitsbereiche des Modells anhand der Spezifikationstoleranzen.

Webster beschreibt in [WPLT04] eine Methodik, um Modell und fertige Hardware mit Hilfe dersel-
ben Messinstrumente auf Einhaltung der Spezifikation zu vergleichen. Um fiir solche Echtzeitmes-
sungen/Simulationen ausreichende Performance zu erzielen, werden Envelope-basierte Methoden
eingesetzt, die vergleichbar mit den hier vorgestellten Basisband-Ansétzen arbeiten. Die dort pra-
sentierten Ergebnisse der so bestimmten EVM weichen jedoch zum Teil um £30% voneinander ab,
was die Qualitat der Modellierung in Frage stellt. Andere Ansétze mit Hilfe formaler Methoden
die erreichbaren Zustandsraume von Modell und Schaltung aufeinander abzubilden, werden zum
Beispiel im Rahmen von VeronA von der TUM [Gra07] untersucht, sind jedoch bisher nur fiir
kleine Schaltungen mit einer niedrigen Anzahl an Bauelementen einsetzbar.
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7.4 Analoge Assertions oder Aquivalente Abbildung

Betrachtet man ein Modell als Black-Box mit mehreren Ein- und Ausgéngen, so ist es nicht
zwingend notwendig, jeden Einflufl eines Eingangssignal auf den Ausgang abzubilden. So vari-
iert das Ausgangssignal (je nach Schaltungstopologie) oftmals nur minimal in Abhéngigkeit der
Bias-Signale, solange diese innerhalb eines spezifischen Toleranzbereichs bleiben und zum Beispiel
Arbeitspunkte der Transistoren nicht nennenswert verschoben werden. Auf der anderen Seite kon-
nen Schwankungen auf Bias-Leitungen, fiir z.B. Referenzstrome, direkten Einflul auf das Signal-
zu-Rausch-Verhéltnis des Ausgangssignals haben. Um die funktionale Abbildung eines Eingangs-
auf ein Ausgangssignal abzubilden, wéren teilweise sehr aufwindige Berechnungen und Simula-
tionen noétig, die in keinem Verhaltnis zum erzielbaren Informationsgewinn fiir eine gemeinsame
Systemsimulation und Verifikation stehen. Es ist oftmals viel eher ausreichend, die zu Grunde lie-
genden Spezifikationen des Arbeitsbereichs zu definieren und bei Abweichungen von dieser Norm
eine Fehlermeldung auszugeben.

Abbildung zeigt beispielhaft das so implementierte Modell eines rauscharmen Verstarkers mit
funktionalen Abbildungen und den beschriebenen Bereichstiberprifungen (Assertions). Der Ein-
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Abbildung 7.2: Funktionale Einheiten eines LNA Modells.

gang x(t) wird hierbei als Data-Flow vollstandig funktional auf den Ausgang y(¢) abgebildet. Hier-
bei erméglichen digitale Kontrolleingéinge das Umschalten zwischen verschiedenen Ubertragungs-
funktionen G. “Bias 2“ reprasentiert einen kritischen Systemparameter (z.B. eine Stromquelle),
der bei Verlassen des Arbeitsbereiches zum Abbruch der Simulation fithrt. Die Versorgungsspan-
nung (Vee,Gnd) hingegen, fithrt bei Verlassen des Arbeitsbereiches zu einer Warnmeldung und
zum Abschalten des Ausgangs. Dies ist zum Beispiel fiir Bias-Eingénge sinnvoll, die ihrerseits vom
Gesamtsystem in verschiedenen Modi (z.B. energieeffizientes Hochfahren des Systems) betrieben
werden kénnen und fiir eine transiente Verifikation beim Hochfahren des Systems durchlaufen wer-
den. Ein funktionaler Einflufl auf das Datensignal ist nicht zu erwarten, wenn der Signalflu} nicht
giiltig ist (inaktive Komponente). Schwankungen auf der Bias-Leitung (Bias3) hingegen werden
in diesem Modell direkt funktional (z.B. durch eine Variation der Verstarkung) auf den Ausgang
abgebildet. Die dem Modell zu Grunde liegenden Spezifikationen miissen fiir eine solche Abbildung
hinreichend sein, stehen oftmals aber nicht frithzeitig zur Verfiigung. Ein detailiertes Wissen iiber
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die Funktionsweise und Aufgabe des Blocks ist somit notwendig, so dass bei der Modellerstellung
der entsprechende Schaltungsdesigner hinzugezogen werden sollte. Die Entscheidung, wann eine
Fehlermeldung (Assertion) ausgegeben wird oder die Funktionalitdt implementiert wird, ist von
Fall zu Fall sehr unterschiedlich und héngt wesentlich von den zur Verfiigung stehenden Spezifika-
tionen, vom Implementierungsaufwand der Abbildung und den Verifikationszielen ab. Werden von
vorneherein keine Rauscheffekte fiir die Verifikation betrachtet, so ist exemplarisch eine Abbildung
von leichten Schwankungen der Bias-Leitungen nicht sinnvoll und sollte, um Zeit effizient simu-
lieren zu koénnen, bereits im Ansatz vermieden werden. Es ist also auch fiir die Entscheidungen
Assertions/Funktionalitét notwendig, bereits frithzeitig in der Entwicklungsphase von System und
Modell die Anforderungen fiir die Verifikation inkl. der beabsichtigten Testcases festzulegen und als
Spezifikation fiir die Modelle festzuhalten. Eine Verifikation eines nicht im Modell implementierten
Features kann nicht zu sinnvollen Ergebnissen fithren. Zusétzlich zu den erfolgten Entscheidungen
hinsichtlich Assertion/Funktionalitat beeinflusst dies auch die Festlegung des Datentyps (digital,
analog, wreal) an den Schnittstellen, sowohl fiir die Implementierungsgenauigkeit als auch fir die
zu erwartende Simulationsgeschwindigkeit.

7.5 Design for Verification

Fir eine wirklich effiziente Nutzung der Verifikation, ist entsprechend der in den vorherigen Ab-
schnitten beschriebenen Strategien, ein Flow zu entwerfen, der auf Basis der Personalressourcen,
des Projektstatus sowie des verfiigbaren IP die Anspriiche an die Modelle festlegt. Folgende Kri-
terien sind vom Verifikationsteam zu bearbeiten und moglichst friithzeitig festzulegen:

e Toplevel
— Festlegung der Testcases fiir die Verifikation.
— Funktionale Einheiten nach Doménen partitioniert.
— Schnittstellen klar spezifiziert.
e Blocklevel
— klare Spezifikationen der Eigenschaften hinsichtlich
* Linearitat (Gain)
« Nichtlinearitat (IP3,ICP)
* Rauschen (Phasenoise, Noise Figure)
x Frequenzabhéangigkeit
— Modell Validierung
e Simulation auf Toplevel-Ebene (BER)
— ggf. Debugging mit festgelegten Verifikationsansatzen (EVM,IP3,ICP,...)

Dies erfordert fiir viele Designer zusétzliche Aufgaben, so dass sie die Erstellung der Modelle und
die Uberpriifung der Einhaltung der Spezifikationen zwar nicht zwingend selber bearbeiten miissen,
jedoch dem Verifikationsingenieur vor allem hinsichtlich der Aquivalenzpriifung Support bedarf.
Fiir die im néchsten Kapitel vorgestellten Implementierungen wurde der so beschriebene Ansatz
konsequent umgesetzt.



Kapitel 8

Implementierungen

Das folgende Kapitel soll dazu dienen, die im Laufe dieser Arbeit gemachten Erfahrungen und Hin-
weise, die sich anders als die bisher erlauterten Modellierungsansétze nicht in Formeln ausdriicken
lassen, anhand von Beispielen darzustellen. Hierzu zahlen sowohl die Ergebnisse die, hinsichtlich
der Partitionierung und Festlegung der Doméne gemacht wurden, als auch erreichte Simulations-
zeiten und Genauigkeiten. Alle hier dargestellten Modelle wurden in der Hochsprache Verilog-AMS
verfasst, die derzeit als einzige die notwendigen Datentypen unterstiitzt. Im Gegensatz zu anderen
verfiiggbaren Sprachen stellt sie durch die intuitive Syntax der zu beschreibenden analogen Kompo-
nenten einen idealen Einstiegspunkt fiir die Implementierung in einen vollstdndigen Design Flow
dar.

8.1 Allgemeines Systembeispiel

Im ersten Schritt werden die in den vorherigen Kapiteln beschriebenen Methodiken exemplarisch
auf ein einfaches, allgemeines Systembeispiel angewendet. Abbildung zeigt den hierzu verwen-
deten HF-Empfangszug.

Die Sperzifikationen sind frei gewéhlt, entsprechen aber iiblichen Werten der verwendeten Schal-
tungen. Folgende Komponenten werden wéhrend des Entwurfs der einzelnen analogen Blocke in
der Industrie typischerweise gemeinsam implementiert bzw. spezifiziert und stehen daher als Test-
benches fiir die Modellierung von Sub-Blocken fiir die Verifikation zur Verfiigung:

e Anpassungs-Netzwerk und LNA
e Anpassungs-Netzwerk, LNA, Mischer und Tiefpassfilter
Analog-Digital Wandler

Phasenregelkreis mit
— spannungsgesteuertem Oszillator

— Ladungspumpe
— Schleifenfilter

Fiir die einzelnen Komponenten werden nun tabellarisch die gewahlten Spezifikationen angegeben.
Diese entsprechen denen, die zu Rechenzwecken bereits in Kapitel [5] und [6] verwendet wurden.
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Abbildung 8.1: Allgemeines Systembeispiel eines Empfingers.

LNA

Tabelle zeigt die Spezifikationen des rauscharmen Verstérkers inklusive der Anpassung an die
Antenne.

Name Abkiirzung | Typische Dimension | Spezifikation
Stromaufnahme Idd 0.5..10 mA 2mA
Verstarkung G 1..30 dB 12/22 dB
Rauschzahl NF 0..10 3 dB
1dB Kompressions Punkt ICP -10..0dBm -16.92 dBm
Interceptpunkt 3. Ordnung I1P3 -10..4+10dBm -7.85 dBm
- Mittenfrequenz | fo | GHz | 2.5 GHz
Bandbreite BW MHz 300 MHz
Eingangsimpedanz R 50/75 Ohm 50 Ohm

Tabelle 8.1: Liste der spezifizierten Parameter des LNA inkl. Matching.

Um die spéter abgebildeten Quelltexte tibersichtlich zu halten, wurde fiir dieses System auf eine
differenzielle Implementierung verzichtet. Trotzdem wird idealisiert von einem Gleichanteil-freien
Signal ausgegangen, um nicht Probleme, die schaltungstechnisch iiber Differenzsignale umgegangen
werden, zusatzlich zu erzeugen.

Mischer

Fir den Mischer (bzw. in Ermangelung separater Testbenches die Kombination aus Mischer und
LNA) werden als Spezifikation die Angaben geméfl Tabelle verwendet. Im hier gewéahlten
Beispiel wurde ein Direct-Down Konverter gewéhlt, der schaltungstechnisch so optimiert sei, dass
der Interceptpunkt 2. Ordnung vernachlassigbar hoch liegt. Ein DC Offset sei somit bei dieser
Architektur nicht zu berticksichtigen. Deutlich ersichtlich ist, dass einige Spezifikationen nur in
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Kombination mit dem LNA ermittelt wurden und so zur Bestimmung der Modellparameter die
Gleichungen geméf Abschnitt [5.7] verwendet werden mussten.

Name Abkiirzung Typisch Mischer | Mischer+LNA
Stromaufnahme Idd 0.5..10 mA 5 mA 7 mA
Konversionsgewinn G 10..30dB 22dB 34/44 dB

Rauschzahl NF 0..10 3 dB -

1dB Kompressionspunkt ICP -10..0 dBm - -31.62 dBm

Interceptpunkt 3. Ordnung I1P3 -10..4+10dBm - -20.07 dBm
Frequenz f 500M..5 G | 2.51 GHz -
IQ Amplitude Imbalance 0.1 % 0 -
IQ Phase Imbalance -5..5 deg 0 -
Bandbreite B MHz 10MHz -

Tabelle 8.2: Spezifikationen des Mischers, bzw. der Kombination aus LNA und Mischer.

Frequenzsynthese

Fiir eine einfache Phasenregelschleife werden Phasenrauschanforderungen sowie das Hochlaufver-
halten bestimmt, die fiir die verschiedenen Betriebsmodi eingehalten werden miissen. In diesem
einfachen Beispiel handelt es sich um eine Integer-N PLL ohne Modulation, da in diesem Schritt

nur der Empfangszug implementiert wurde. Die so festgelegten Spezifikationen sind Tabelle zZu
entnehmen.

Name Abkiirzung | Typische Dimension Spezifikation
Frequenz fo MHz...GHz 2.457 GHz
Referenz fref kHz... MHz 13 MHz
Lock Zeit to WS ... ms 100 ps

Phasenrauschen PN —70...—140 -95 dBc/Hz @ 1MHz

Tabelle 8.3: Spezifikationen der PLL.

Fir die einzelnen Sub-Blécke der Frequenzsynthese lassen sich nun zuséatzliche Anforderungen an
die Komponenten herleiten. Fiir das gewahlte Modell wurde der Ubersichtlichkeit halber nur die
Rauschquellen im Ostzillator betrachtet, so dass fiir diesen sich die weiterfiihrenden Spezifikationen
gemaf} Tabelle [8.4] ergeben.

Name Abkirzung | Typische Dimension Implementiert
Mittenfrequenz fo 0.5..5 GHz 4.9 GHz
Ausgangs Spannungshub \Y% 04..3V 3V
Steilheit kveco MHz/V 100MHz/V
Phasenrauschen PN —70...—140 dBc¢/Hz | -100dBc/Hz @ 1MHz
Leistungsaufnahme P 0...10mW 9 mW

Tabelle 8.4: Abgeleitete Spezifikationen des spannungsgesteuerten Oszillators.
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Beim verwendeten Phasen-Frequenz-Detektor handelt es sich hier um einen idealisierten Tristate-
PFD, der eine ebenfalls idealisierte Ladungspumpe ohne Mismatch- und Verzogerungseffekte an-
steuert. Der verwendete Integer-Teiler besitzt gemafl Referenz- und Zielfrequenz einen Teilerwert
von

Jo
fref

Dieser Integer-Teilerwert lasst sich mit einem Multi-Modulus Teiler, wie er z.B. von Theil [The(2]
beschrieben wird, implementieren.

N =

= 378. (8.1)

Beschreibung der Verifikationsaspekte

Folgende Spezifikationen sollen wéhrend der Verifikation exemplarisch iiberpriift werden

e Bitfehlerrate im Normalbetrieb

e Bitfehlerrate bei einem starken Storer

e Vollstandiges Hochfahren des Empfangers
e FEinlockzeit der PLL

o Gesamtverstarkung

Mit diesen fiinf Simulationen ist im vorliegenden Beispiel eine fast vollstéindige Abdeckung des
Entwurfsraums moglich, ohne jedoch jede einzelne Spezifikation explizit zu priifen.

8.1.1 Beschreibung der Implementierung

LNA

Aus Sichtweise der Schaltungsentwickler ist eine realistische Simulation des LNA nur in Kom-
bination mit dem Anpassungsnetzwerk moglich (Abbildung [8.2)). Aus diesem Grunde wurde fiir

die Realisierung des gemeinsamen Modells eine Wiener-Architektur entsprechend Kapitel
gewdhlt.

Abbildung 8.2: Schaltungsdarstellung Anpassungsnetzwerk und LNA.

In dem vorliegenden Beispiel wurde eine Ereignis-gesteuerte Modellierungsmethodik gewéhlt, um
das Gesamtsystem inklusive aller verfiigharer Nichtidealitaten simulieren zu kénnen. Da die Kom-
ponenten Anpassungsnetzwerk und LNA gemeinsam implementiert werden, wird die Eingangsan-
passung in der Bestimmung einer gemeinsamen Frequenzabhangigkeit beriicksichtigt. Die Rausch-
zahl des LNA wird als additives weiles Rauschen geméf Kapitel [5.4 und Listing 8.1 implementiert.
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Enable N

Abbildung 8.3: Modellimplementierung des LNA.

// moise source

// timing accuracy 1fs

now=1f*$realtime ;

// preserve calculation for iterating time steps (divide by 0)
if ((now—last)>0)

begin
// recalculate Bandwidth to estimate Noise Power
B=1.0/(now—last );
sigma=sqrt (4.0%‘P_K=%300«xIOresistance*Bx(pow(10,NF/10.0) —1));
end

// generate discretized white noise
rand=sigmax*$dist_normal (dSeed ,0,normalization)/normalization;
// Noisy signal referred to ground

in_noisy = rand+in—V(gnd)

// update time step

last=now;

Listing 8.1: Rauschquelle des LNA.

Als zweite Komponente des LNA wurde die erwdhnte Frequenzabhéngigkeit modelliert, die sich
nach Simulation und Berechnung der Pol/Nullstellen (hier vereinfacht dargestellt als Filter 2. Ord-
nung), geméf der Ansétze zu nicht-dquidistant abgetasteten Filtern aus Kapitel implementieren
lasst.

// H(s) non equidistant
// timing accuracy 1fs
now=1f{*3realtime ;
act__in=vin;
diff_time=(last —now);
// preserve filter calculation for iterating time steps (divide by 0)
if (diff time >0)
begin
diff _in=(prev_in—act_in)/(diff_time);
act_out = (1.0/d0)*(n0xact_in+nl*diff in—dlxprev_out/diff time)/(1.0—d1/d0*1.0/diff time);
end
prev__out<=act_out;
prev__in<=act__in;
last <=now;

Listing 8.2: Realisierung der Frequenzabhéangigkeit des LNA.

Die Limitierung des Eingangspegels zur Realisierung einer Begrenzung des Ausgangssignals durch
die fehlerhaften Eigenschaften der Taylorapproximation bei groflen Eingangssignalen findet sich in
Listing |8.3

inputLimit=sqrt (abs(al/(3.0%a3)))
if (abs(in_noisy)>inputLimit)

in_limited = abs(in_noisy)/inxinputLimit—V(gnd);
else

in_limited = in_noisy—V(gnd)

Listing 8.3: Realisierung der Begrenzung im LNA.
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Die nichtlinearen Ubertragungseigenschaften (Listing werden fiir eine Taylorreihe 5. Ordnung
geméf den Gleichungen aus [5.1] berechnet.

// calculate implementation wvalues

al=pow (10,GaindB/20.0);

AICP=sqrt (2.0%50%0.001*pow (10,ICP /10.0));

a3=-2.0/3.0xal*20/pow(10,I1IP3/10.0);

a5=—0.16xal*(pow (10, 11P3/10-+1)—pow (10 ,11P3/10.0+19.0/20.0)+100%AICP+AICP)
/(—pow (AICP,4)«pow (10,IIP3/10.0));

vout=V(gnd)+alxin_limitedl —a3*pow(in_limited ,3)—ab+pow(in_limited ,5);

Listing 8.4: Realisierung der nichtlinearen Ubertragungsfunktion des LNA.

Alle soeben beschriebenen Berechnungen sind (soweit jedesmal erneut zu berechnen) in folgender
Schleife mit einem Abbruchkriterium (enable-Signal) eingebettet, um die Berechnungen nur bei
aktivem Schaltungsblock durchzufiihren. Dies erlaubt es durch geschickte Wahl der Einschaltzeit-
punkte der einzelnen Blocke die Anzahl der Rechenschritte zu Beginn der Simulation zu reduzieren,
so dass z.B. die Signalberechnungen erst nach Abklingen des Einschwingvorgangs der PLL berech-
net werden miissen.

always @Q(in)

begin : calculation
if (!enable)
begin

vout=0;

disable calculation
end
// Noise, Frequency Dependance, Nonlinearity here
end

Listing 8.5: Abbildung einer Assertion im LNA.

Die Leistungsaufnahme des Verstirkers wird durch Implementierung eines zusatzlichen Wider-
stands zwischen Vdd und Gnd beschrieben und als einzige analoge Komponente in Abhangigkeit
der Aktivitat des Schaltungsblocks implementiert als

analog begin
I(vdd,gnd)<+ PowerConsumption/V(vdd,gnd) ? enable : O0;
end

Listing 8.6: Implementierung der Leistungsaufnahme des LNA.

Probleme durch eine mangelnde Versorgungsspannung werden fiir diese Implementierung nicht
funktional abgebildet, sondern nur als Assertion abgefragt und ggf. als Warnmeldung ausgegeben.

if (V(vdd)—V(gnd)<minVoltage)
$monitor ( "%m @ %g. : Warning Voltage supply insufficient !",6 $abstime);

Listing 8.7: Abfrage ausreichender Versorgungsspannung fiir de LNA.

Mischer

Der Mischer wird durch eine kaskadierte Nichtlinearitat mit Frequenzumsetzung als Hammerstein
Modell mit eingebetteter Multiplikation beschrieben. Es ergibt sich somit fiir die Berechnung der
nichtlinearen Eigenschaften unter Berticksichtigung eines rechteckférmigen Lokaloszillatorsignals
und einer Implementierung geméafl Abbildung[8.4] der Quellcode 8.8 Die entsprechenden Assertions
fiir die enable Signale, sowie die Leistungsaufnahme, wurden dquivalent zum bereits beschriebenen
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LNA implementiert. Am Ausgang des Mischers ist in der zur Verfiigung gestellten Schaltung ein
Tiefpass implementiert, der die maximale Ausgangsfrequenz begrenzt.

Enable N

Loy s
~V-E-0AJ-@—{)

Abbildung 8.4: Modellimplementierung des Mischer.

// Calculation of parameters from cascaded specifications

// calculate (supposed) LNA implementation parameters

al=pow (10 ,GaindBlna /20.0);

bl1=2%sqrt (3.0/4.0)*pow(10,(GaindBsystem—GaindBlna)/20.0);

AICPsystem=sqrt (2x50%0.001*pow (10,ICPsystem /10));

AICPlna=sqrt (2%x50%0.001*pow (10,ICPlna/10));

// calculate resulting mizer implementation parameters

a3=0.145%al /(AICPInaxAICPlna);

b3=32%b1lx(—3*a3*pow ( AICPsystem,2) —2xpow (2,19.0/20.0)*pow(5,19.0/20.0)/5.0xal+4x*al)
/(3+xpow ( AICPsystem ,2)* (4*al —3*a3*pow (AICPsystem ,2))
*(7xa3*a3*pow (AICPsystem ,4) —14xalxa3*pow (AICPsystem,2)+8%alxal));

// output calculation

vout=lo*(—V(gnd)+*vin*(bl—b3*vinkvin));

Listing 8.8: Berechnung der nichtlinearen Eigenschaften des Mischers.

Die Anzahl der Ereignisse, die am Ausgang des Mischers anliegen, betragt bei N Eingangssignalen
vom LNA und M Ereignissen vom Lokaloszillator M+N. Im vorliegenden Beispiel liegt die aus-
gangsseitige Ereignisrate somit bei ca. (2.5G/s- OSR) + (2.5G/s - 2) = 122.5G/s. Dieser Wert ist
fiir eine erwartete Ausgangsfrequenz von ca. 1.6MHz zu stark iiberabgetastet, so dass eine Ereig-
nisreduktion, wie sie in Abschnitt eingefithrt wurde, verwendet wird. Dies ddmpft die Anzahl
der Ereignisse oberhalb eines Abtastwerts von ca. 20MHz. Sehr starke Storer ab einer spezifizier-
ten Amplitude werden zur Darstellung im Spektrum jedoch trotzdem weitergereicht (siehe Listing

always @(in)

begin
// reduction
if (($abstime—time_ old)>(1.0/(2xOSRsignal*xf3dBSignal)))
begin
vout=in ;
out__old=vout;
time_ old=$abstime;
end
// pass strong pulse
if (abs(in—out_old)>Vth)
begin
vout=in;
out_ old=vout;
end
end

Listing 8.9: Reduktion der Ereigniszahl am Ausgang des Mischers.
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Teiler

Der Frequenzteiler zur Erzeugung eines Signals mit In- und Quadraturphase ist vergleichbar mit
einem flankengesteuerten FlipFlop und dargestellt in Abbildung und Quellcode [8.10]

Enable

v
fo _)::(l)

Abbildung 8.5: Digitale Implementierung des 1/Q Teilers.

input in;

output outl ,outQ;
wreal in,outl ,outQ;
assign outl=voutl;
assign outQ=voutQ;
always@ (in)

begin
if (((in>(Vhi—Vlo)/2.0)) && (old_in<(Vhi—Vlo)/2.0))
if (voutI==0) voutI=1.0;
else voutl=0.0;
else
if (((in<(Vhi—Vlo)/2.0)) && (old_in>(Vhi—Vlo)/2.0))
if (voutQ==0) voutQ=1.0;
else voutQ=0.0;
old__in=in;
end

Listing 8.10: Implementierung des Teilers durch 2 zur 1QQ Generierung.

Die (hier symmetrischen) Schwellenspannungen, die zu einem Umkippen des entsprechenden Aus-
gangs fiihren, werden als Parameter tiber die Werte Vhi bzw. Vlo definiert. Da die Implementierung
als wreal-Signale keine Detektion von steigenden oder fallenden Flanken, wie dies bei echten Digital-
oder Analog-Signalen mittels posedge/negedge moglich ist, zuldsst, muss zur Implementierung
als Ereignis-gesteuerte Funktion auf die Kontrolle von Wert (in) und Vorwert (old in) zuriick-
gegriffen werden. Aufgrund der nur unidirektional beschreitbaren Achse des digitalen Simulators
liegt der Umschaltzeitpunkt so per Definition bei dem spéateren Event, was zu einem zuséatzlichen
leichten Timing Jitter fiihrt.

VCO

Der rauschende, spannungsgesteuerte Oszillator wird iiber eine Schleife realisiert, deren Perioden-
dauer nach jeder halben Periode unter Berticksichtigung der Berechnungen des Timing-Jitters aus

Abschnitt neu bestimmt wird. Im Quelltext wurden sowohl weifles als auch rosa Rauschen
(flicker noise) abgebildet.

always begin
#(next /1f) // quantized half period delay
dT3 old=dT3;
n=-n; // output phase change
c=c__precalc/pow(freq ,2);
accSD=sqrt (c¢/(2*xfreq));
// white noise with discrete normalization
dT=accSD#*$dist_normal (dSeed ,0 ,normalization)/normalization;
// flicker noise as filtered white noise
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Abbildung 8.6: Modellimplementierung des Oszillator.

dT3 = dT*fc*xnext+dT3_old;

// new delay calculation

next=0.5/freq+dTH+dT3;
end

Listing 8.11: Implementierung des rauschenden VCO.

Die Berechnung von c¢_ precalc braucht nicht zu jedem Zeitpunkt ausgefiihrt zu werden und wird
somit nur einmalig zu Beginn der Simulation berechnet. Ebenfalls dargestellt in Listing ist die
Implementierung eines Ausgabefiles fiir die Periodendauer zur besseren Auswertbarkeit in Matlab.

initial begin
c¢_precalc=pow (10,phase_noise/10.0)*pow(Deltaf ,2);
next=0.5/freq+(initial _phase /360)/freq;
‘ifdef __PHASE FILE ENABLE
fp=$fopen (" /tmp/periods2.m");
‘endif
prev=0;
dT3=0;
end

Listing 8.12: Initialberechnungen fiir den rauschenden VCO.

Mit Hilfe der abgebildeten Precompiler-Direktiven wurden bei verschiedenen Verifikationsaspekten
die verbesserten Auswerteeigenschaften von Matlab verwendet. Durch das Schreiben der resultie-
renden Periodendauern in separate Dateien wurde die Auswertung und Darstellung des Phasen-
rauschens im Vergleich zu den beschrankten Fahigkeiten der im Cadence Design Framework ver-
fiigharen Tools verbessert. Der Quellcode zeigt die Routine, die in den ggf. gedfineten Dateien
eine Liste der Periodendauern erzeugt.

‘ifdef = PHASE FILE ENABLE
if (n—Voutlo)

begin
now=%$realtimex*1f;
diff=now—prev;
$fstrobe (fp, " %0.20e" ,diff);
prev=S$realtimex1f;
end
‘endif
Listing 8.13: Implementierung der unterstiitzten Auswertung mit Matlab.
Schleifenfilter

Das Schleifenfilter der PLL lésst sich zum Beispiel direkt iiber das Sprachkonstrukt der laplace-
Funktion implementieren (Listing [8.14]).
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analog begin
V(in ,gnd)<+laplace_nd(I(in,gnd),{1,r*c2},{0,(cl4+c2),cl*c2x*r});
end

Listing 8.14: Realisierung des Schleifenfilters als Laplace-Funktion.

Das Problem bei dieser Form der Implementierung ist die fehlende Mdoglichkeit von Initial-Werten
fir die Spannung am Punkt ,in“ (entspricht der Kontrollspannung des VCO), da die Implemen-
tierung der laplace nd Funktion dies nicht vorsieht. Aus diesem Grunde ist es, um die Simulation
mit Hilfe von gut gewéhlten Startwerten zu beschleunigen, oft sinnvoller, das Schleifenfilter direkt
aus diskreten Komponenten aufzubauen. Aufgrund der nur sehr niederfrequenten Anderung ist
eine Realisierung als Ereignis-gesteuertes Filter in diesem Fall nicht angebracht.

ADC

Fir die Implementierung des Analog-Digital Wandlers wurde eine Ereignis-gesteuerte Variante
einer analogen Vorlage von Cadence [CDS06a] gewahlt.

always@ (posedge vclk)

begin
unconverted = vinj;
for (i = (NUM_ADC BITS-1); i >=0 ; i =1 — 1)
begin
vd[i] = 0;
if (unconverted > halfref)
begin
vd[i] = vlogic_high;
unconverted = unconverted — halfref;
end
else
begin
vd[i] = vlogic_low;
end
unconverted = unconverted *x 2;
end
end

Listing 8.15: Realisierung des Ereignis-gesteuerten Flash-ADC.

Ein digitaler Takt fiithrt hier zu einer direkten Wandlung mit einer beliebig spezifizierbaren Auf-
l6sung, welche wieder tiber entsprechende Compiler-Direktiven (‘NUM_ADC_BITS) festgelegt
wird.

8.1.2 Simulationsergebnisse

Die vollstandige Testbench mit den angegebenen Ereignis-gesteuerten Modellen war in der Lage
ein 1 ms 16 QAM Signal mit einer Datenrate von 1.6 MSymb/s in einer Zeit von 16m 27s auf einem
handelsiiblichen PC zu simulieren. Die Simulation beinhaltete neben dem dargestellten Frontend
auch die digitale Implementierung der Modulation mit Zufallsbitfolgen entsprechend Kapitel [2.1]
Abbildung zeigt das mit der Systemsimulation erzeugte Konstellationsdiagramm der 16
QAM. Bei diesem idealisierten System konnte kein Bitfehler iiber den gesamten Simulationszeit-
raum erzeugt werden, was sich auch im gut abgrenzbaren Konstellationsdiagramm zeigt.
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(a) 16 QAM Konstellationsdiagramm des Beispielsys- (b) Einschwingverhalten des Phasenregelkreises.
tems.

Abbildung 8.7: Simulationsergebnisse des Beispielsystems.

Im Laufe der Zusammenstellung des Beispiel-Systems konnten bei langeren Simulatioenen Bitfeh-
ler erkannt werden, die zu festgelegten Zeitpunkten der Simulation wiederkehrend auftraten. Nach
eingehender Analyse und Bestimmung der Zeitkonstanten wurde festgestellt, dass diese Bitfehler
nicht durch den Empfangszug verursacht wurden, sondern bereits bei der Modulation aufgrund
eines Zéhlertiberlaufs entstanden. Solche Erfahrungen verdeutlichen, dass die Simulation auf Sys-
temebene hilft, Probleme im Entwurfsprozess frithzeitig aufzudecken.

Die isolierte Simulation der implementierten PLL ohne weitere Komponenten konnte sogar in
knapp 13 s fiir 150us Systemzeit durchgefiihrt werden. Abbildung zeigt das so gewonnene
Einschwingverhalten der Kontrollspannung des VCO, wo nach einer Systemzeit von 100us der
Einschwingvorgang des Phasenregelkreises als abgeschlossen betrachtet werden konnte.

Zur akkuraten Bestimmung des Phasenrauschens besser als 1 Promille vom Jitter mussten gemaf3
Abschnitt mindestens 10 Perioden simuliert werden. Dies entspricht einer Simulationsdauer
von 200us fiir eine Oszillatorfrequenz von ~ 5GHz. Das so gewonnene Phasenrauschen ist in
Abbildung [8.8] dargestellt.
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Abbildung 8.8: Phasenrauschen des simulierten VCO mit weiflen Rauschquellen.

Durch eine kinstliche Verschlechterung des Phasenrauschens (Abbildung [8.9(a)]) oder eine An-
steuerung mit einer Leistung oberhalb des 1 dB Kompressionspunktes (Abbildung[8.9(b)|) konnten
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die jeweiligen Effekte auf das Konstellationsdiagramm deutlich gemacht werden.
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(a) Starkes Phasenrauschen des Lokaloszillators.

(b) Nichtlinearitatseffekte.

Abbildung 8.9: Konstellationsdiagramme gestorter 16 QAM Signale.

Tabelle zeigt als Referenz die erzielten Simulationsgeschwindigkeiten mit der verwendeten

Ereignis-gesteuerten Modellierung.

Simulation Systemzeit | Simulationsdauer(Ereignisgesteuert)
Verstarkungsbestimmung 10us 3s
PLL lock 150ps 13s
Phasenrauschen 150 + 200us 25s
Konstellationsdiagramm 500us 14m27s
Bitfehlerrate 10~ dms 1h
Bitfehlerrate inkl. Stoérer dms 1h50m

Tabelle 8.5: Simulationszeiten fiir das Ereignis-gesteuerte Beispielsystem.

8.2 Basisbandmodellierungen

Fiir mehrere Industriepartner wurde im Laufe der Entwicklung dieser Arbeit Modellierungen ver-
schiedener Systeme mit unterschiedlichen Modulationsverfahren erstellt. Im Detail handelt es sich
hier um Bluetooth-, WLAN- und GSM-Transceiver. Wahrend fiir diese Systeme zunéchst dquiva-
lente Basisbandansatze bevorzugt wurden, zeigte sich im Laufe der Implementierung, dass die Ba-
sisbandmodellierung aufgrund der Notwendigkeit des Ubergebens von komplexwertigen Signalen,
derzeit noch nicht hinreichend von den verfiigharen EDA Tools unterstiitzt wird. Neuere Sprachen
wie System-Verilog versprechen hier interessante Konstrukte um die Konnektivitat aufrecht zu er-
halten, jedoch stehen diese zum jetzigen Zeitpunkt noch nicht zur Verfiigung. Fiir die dargestellten
Arbeiten wurden daher differentielle Leitungen des HF Frontends zweckentfremdet, um fiir eine
festgelegte Tragerfrequenz entsprechend der Darstellung in Kapitel die Ubertragung von In-
und Quadraturphase des dquivalenten Basisbandsignals zu ermoglichen und so das Zusammenspiel
der HF-Komponenten inklusive Bias-Strukturen auf Toplevelebene zu verifizieren.
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8.2.1 Modellierung des HF Frontends ohne Bias-Strukturen

Abbildung zeigt das Toplevel des Empfangszugs fiir einen verwendeten GFSK-Empfanger im
Cadence Design Framework.
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Abbildung 8.10: Differentieller Beispielempfangszug eines GFSK Receivers (Cadence DF II Snaps-
hot).

Deutlich erkennbar sind die differentiellen Signalziige, die sich vom Antenneneingang bis zum De-
modulator durchziehen, bevor das dann niederfrequente und nicht mehr als aquivalentes Basisband
dargestellte Signal A/D gewandelt wird.

Fiir einen dhnlich strukturieren Low-IF WLAN Receiver wurde exemplarisch eine QPSK Modula-
tion zur transparenten Darstellung der Modellierung eingesetzt. Zur Demonstration des Verifikati-
onsaspekts wurde der Einfluss eines Verdrahtungsfehlers bei der Anbindung des Polyphasenfilters,
wie es auch in Abbildung [8.10] eingesetzt wird, gezeigt. Die notwendige richtige Zuordnung der dif-
ferentiellen Quadraturphasen, sowie der Lokaloszillatorsignale an die entsprechenden Mischer, lésst
sich anhand des resultierenden Konstellationsdiagramms in Abbildung [8.11] deutlich darstellen.

In Abbildung[8.11(a)]ist das ideale Konstellationsdiagramm der Quelle und in [(b)] der Ausgang fiir
ein korrekt angeschlossenes System dargestellt. Deutlich erkenntlich ist eine leichte Rotation des
Diagramms, bedingt durch einen Phasenoffset von Lokaloszillator und Sender, sowie nicht opti-
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(a)

Abbildung 8.11: Konstellations Diagramm @ mit Ubergingen bei richtigem @ und vertauschtem
IQ Pfad (Cadence DF II Snapshot).

male Abtastzeitpunkte bei der AD Wandlung. Fehler in der Ansteuerung des 1/Q Kreuzschalters
(Vertauschen der Polyphasensignale) fithren hingegen zum Diagramm , in dem eine korrekte
Demodulation nicht mehr erzielbar ist. Die Notwendigkeit solcher zusatzlichen Kreuzschalter im
Entwurf, mit denen sich durch digitale Kalibrierung Verdrahtungsfehler auf Kosten der Performan-
ce und des Flachenbedarfs beheben lassen, verdeutlicht die Optimierungsmoglichkeiten, die sich
durch eine funktionale Verifikation ergeben.

Abbildung[8.12|zeigt das fir die Erzeugung der realen Modulationsdaten eines WLAN Systems ver-
wendete Matlab/Simulink Modell. Fiir die Anbindung an Cadence wurde hier vorerst ein Umweg
iiber PWL-Dateien verwendet, die von den beiden getrennten Simulatoren sequentiell gelesen und
geschrieben wurden. Im weiteren Verlauf der Arbeiten wurde eine Cosimulation entsprechend Kapi-
tel .1.4] zwischen den beiden Simulatoren verwendet. Die erstellten Arbeiten flossen zum Grofiteil
in einen fiir die EDA Firma Cadence bearbeiteten Design Flow ein, der mittlerweile entsprechend
kommerziell vermarktet wird.

Abbildung [8.13] zeigt das simulierte Ausgangsspektrum des 802.11b Signals aus der Cosimulation
zwischen Matlab/Simulink und Cadence AMS.

Tabelle zeigt die gesammelten Simulationszeiten fiir verschiedene Modellierungsvarianten der
Schaltung aus Abbildung [8.10] und des Polyphasenfilters.

Modellierung RFFE | Modellierung PPF | Zeitbedarf

Schematic Schematic 2169702 s
Passband (analog) Schematic 697431 s
Basisband (analog) Schematic 7243 s
Basisband (analog) OPs modelliert 287 s
Basisband (analog) R/jQ Modell 37s

Tabelle 8.6: Simulationszeiten fiir verschiedene Modellierungen des WLAN Receiver.

Deutlich erkennbar ist die Verbesserung der Simulationszeit bei steigendem Abstraktionsgrad der
Modelle. Der Kommentar ,analog® bezieht sich darauf, dass keine Ereignis-gesteuerten Ansétze
fiir diese Modellierung verwendet wurden.
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Abbildung 8.13: Darstellung des simulierten Spektrums eines 802.11b Basisband Signals.

8.2.2 Basisbandmodellierung eines GSM Receivers

Ein weiterer im Rahmen der Entstehung dieser Arbeit untersuchter Receiver ist in Abbildung
dargestellt. Bei diesem GSM Transceiver handelt es sich um ein kommerziell verfiighares
System, was sich vor allem durch die umfangreichen Bias und Kontrollleitungen im Vergleich zu
der einfacheren Implementierung des vorhergehenden Flow-Beispiels von Cadence zeigt.

Fiir das zugehorige implementierte Polyphasenfilter, wurden die Operationsverstarker inkl. einfa-
cher Nichtidealitaten wie Slewrates und Spannungsbegrenzungen modelliert. Im Zuge der Entwick-
lung der Modelle wurde bei der Partitionierung des Polyphasenfilters entsprechend Kapitel der
Zeitbedarf fiir eine breitbandige AC Analyse des resultierenden Modells ermittelt. Wahrend sich
fiir eine Simulation auf Transistorlevel mit vollstandigen Operationsverstarkern ein Zeitbedarf von
459 s ergab, reduzierte sich dies durch die Verwendung von Operationsverstarkermodellen auf 8.28
s. Dies konnte durch die Verwendung von reellwertigen Filtern entsprechend Abbildung auf 5.5
s verkiirzt werden, was die bisherigen Ergebnisse bestatigt.

Partitionierung | Zeit [s]
Transistorlevel 459.00 s
Schematic, ideale OPs 8.28 s

Modellierte Ubertragungsfunktion |  5.50 s

Tabelle 8.7: Simulationszeiten AC Analyse Polyphasenfilter.

Fiir die Simulation eines vollstandigen GSM Bursts von 650us Systemzeit wurde auf Transistorle-
vel eine Simulationsdauer von ca. 24 Tagen fiir den vollstandigen Empfangszug abgeschétzt. Die
Basisband Implementierung benétigte lediglich 49 s. Tabelle zeigt die Transistoranzahl, die
durch die Modellierung durch eine hohere Abstraktion der Schaltung reduziert werden konnte. Die
verbleibenden Transistoren sind fiir Bias- und Kontrollschaltungen notwendig.

Implementierung ‘ Transistor Zahl ‘ Geschwindigkeit ‘ Simulationsdauer
Transistorlevel 4505 301 ps/s 24 Tage
Basisband 1194 13 ps/s 49 s

Tabelle 8.8: Simulationszeiten GSM Receiver.
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Betrachtet man die resultierenden transienten Simulationszeiten des Gesamtsystems fiir verschie-
dene Modellierungsarten, so zeigt sich gemafl Tabelle der erzielbare Performancevorteil.

Implementierung RFFE Bias ADC Simulationsdauer
Schematic Schematic Schematic 250000000 s
Basisband Schematic Schematic 1837853 s
Basisband Schematic | analog Modell 14923 s
Basisband Schematic | digital Modell 1004 s
Basisband Modell | digital Modell 12s

Tabelle 8.9: Simulationszeiten des vollsténdigen GSM Empfangszug.

Vor allem die vorletzte Zeile verdeutlicht die Vorteile, die bei einer hier beschriebenen Verifikation
hinsichtlich der Performance erzielbar sind. Wahrend kritische niederfrequente Komponenten wei-
terhin auf Schaltungsebene bleiben, ermoglichen die Basisbandmodellierungen des Hochfrequenz
Frontends eine Verifikation in einem annehmbaren Zeitrahmen.

8.3 Genauigkeitsvergleich der Ereignis-gesteuerten Model-
lierung

Im Rahmen des BMBF Forderprojektes VeronA wurde als letztes darzustellendes Beispiel die
Ereignis-gesteuerte Modellierung fiir einen Bluetooth Transceiver durchgefiihrt. Aus Verifikations-
grinden wurde hier auf die Verwendung von Basisbandmodellen verzichtet, sondern sich rein auf
Ereignis-gesteuerte Passband Modelle konzentriert. Dies erlaubte die Pin-kompatible Erstellung
von Modellen und Testbenches, um die erfolgten Modellierungen sowohl gegen Transistorlevel Si-
mulationen als auch gegen bereits erfolgte Hardware Messungen zu vergleichen.
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(a) Pol-/Nullstellen der Ubertragungs- (b) Genauigkeitsvergleich fiir die verschiedenen Simulatorar-
funktion. ten.

Abbildung 8.15: Darstellung der mittels [WJ07] ermittelten Ubertragungsfunktion des rauscharmen
Verstéarkers und Anpassungsnetzwerk.

Abbildung zeigt die mit Hilfe der in [WJ07] beschriebenen Approximationsmethodik er-
mittelten Pol-/Nullstellenpaare fir die Implementierung des LNA inkl. Anpassungsnetzwerk an
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die Antenne. Die so erzielte Genauigkeit mit analogen und Ereignis-gesteuerten Modellen im Ver-
gleich zur Schaltungs-basierten Simulation auf Transistorlevel ist in Abbildung [8.15(b)| iiber den
vollstandigen Frequenzbereich dargestellt. Wihrend die Ubertragungsfunktion im gesamten Fre-
quenzbereich um weniger als +2dB von der Spezifikation abweicht, konnte diese Abweichung im
eigentlichen Ubertragungsband um 2.45GHz auf £0.01dB optimiert werden.

Ein Vergleich der Genauigkeit eines Subsystems bestehend aus LNA und Mischer zwischen zeigt
Darstellung [8.16(a), Dargestellt ist die AC Analyse von Betrag und Phase fiir eine Ereignis-
gesteuerte Simulation und den Schaltungsbasierten Ergebnissen.

Abbildung zeigt die Simulationsgenauigkeit hinsichtlich des 1dB Kompressionspunktes bei
identischem analogen Eingangssignal. Fiir dieses System erfolgte eine amplitudenabhéngige Abtas-
tung des Eingangssignals, bei der die Amplitudenschwelle so gewéhlt wurde, dass im (bekannten)
Bereich um den 1dB Kompressionspunkt ein minimaler nicht dquidistanter Uberabtastfaktor von
100 entstand. Somit erfolgte eine nur sehr grobe Abtastung bei niedrigeren Eingangsleistungen,
was zu der dargestellten Abweichung von der idealen Ubertragungsfunktion fiihrt.
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(a) Simulationsgenauigkeit Mischer. (b) Darstellung der Implementierungsgenauigkeit

hinsichtlich des 1dB Kompressionspunkt.
Abbildung 8.16: Genauigkeitsvergleiche verschiedener Systeme.

Tabelle [8.10] zeigt die erzielbare Genauigkeit und den Zeitbedarf bei der Bestimmung von Inter-
ceptpunkt 3. Ordnung und 1 dB Kompressionspunkt bei Verwendung eines idealen Oszillators.
Fiir diese Simulationen wurde auf Taylorreihenentwicklungen hoherer Ordnung verzichtet und
somit nur Modelle 3. Ordnung verwendet. Deutlich ersichtlich ist der grofie Performancevorteil
der Ereignis-gesteuerten Modellierung bei transienten Simulationen, der hinsichtlich den Genau-
igkeitsanforderungen einer Verifikation des Gesamtsystems ausreichende Ergebnisse liefert. Die
optimierten HF-Simulationsmethodiken (QPSS) weichen sichtlich um einen gréBeren Faktor von
den transienten Simulationen der Nichtlinearitat ab. Zur Bestimmung des 1dB Kompressions-
punktes reichte es bei der analogen Implementierung der Modelle aus, jeweils nur eine Periode des
Signals pro Eingangsleistung zu simulieren, was zu kiirzeren Simulationszeiten im Vergleich zu der
Ereignis-gesteuerten Implementierung fithrte, bei welcher zur Sicherstellung des Abklingen aller
Einschwingvorgénge tiber einen grofferen Zeitraum simuliert wurde.

Das verwendete System-Beispiel beinhaltet neben einer hochfrequenten Frequenzsynthese auch eine
niederfrequente PLL bei 52MHz zur Erzeugung von Referenztakten fiir die verwendeten Analog/-
Digitalwandler und den Logikteil. Die Simulationszeit dieser Regelschleifen als Ereignis-gesteuertes
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Simulationsmethodik

Transient IP3 2 Tone
Transient IP3 2 Tone
Transient IP3 2 Tone

QPSS IP3 2 Tone
QPSS 1P3 2 Tone

QPSS ICP 1 Tone
QPSS ICP 1 Tone
Transient ICP 1 Tone

Implementierung | Simulationszeit | Abweichung
Schaltung 14241.4 s -
Analog 20.9 s 0.30 dB
Ereignis-gesteuert 1.8 s 0.5 dB
Schaltung 3546s| 1.7dB
Analog 9.6 s 1.5 dB
Schaltung 1000.2s | -
Analog 6.6 s 0.7dB
Ereignis-gesteuert 105.5 s 0.6 dB

Tabelle 8.10: Performancevergleich der Simulation von LNA und Mischer.

Modell betrug lediglich 28 s im Vergleich zu notwendigen 1544 s bei Verwendung eines herkdmm-
lichen Phasenmodells. Bei identischer Genauigkeit konnte die Simulationsperformance so im Ver-
gleich zu den Ergebnissen von Kundert et.al. um den Faktor 55 gesteigert werden. Abbildung
zeigt das so erzielte Phasenrauschen der offenen und geschlossenen Regelschleife.
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Abbildung 8.17: Simulation der NF PLL inklusive Phasenrauschen

Die so realisierten Implementierungen, der in den vorherigen Kapiteln gemachten Berechnungen,
zeigen die Tauglichkeit der gemachten Modellierungsansatze fiir den Einsatz zur Verifikation des

Gesamtsystems auf Toplevelebene.



Kapitel 9

Zusammenfassung

Sicherheit im Automobil und in der Luftfahrt, Zuverlassigkeit von Medizintechnik, sowie Komfort
und Funktionsumfang von mobilen Endgerdten sind heutzutage eine Grundvoraussetzung fiir die
gesellschaftliche Akzeptanz technologischer Innovationen. Die steigenden Anforderungen an Quali-
tét, Sicherheit und Leistungsumfang bediirfen immer groferer Anstrengung, um die Funktionstiich-
tigkeit und Zuverléssigkeit der immer komplexer werdenden Sub-Systeme bis hin zu vollstandigen
Systems-On-Chip vor der abschlieBenden, kostenintensiven Fertigung in Silizium zu verifizieren.
Der hohe Anspruch dieser Aufgabe wird anhand der Komplexitat heutiger Chips deutlich. Mehrere
Millionen miteinander verkntipfte Transistoren erzeugen in Zusammenarbeit mit der Peripherie ein
komplexes elektrisches Schaltungssystem, welches fiir ein Funksystem mathematische Systemaspek-
te, wie Modulations- und Multiplexverfahren, auf ein Datensignal anwendet, um dieses moglichst
kosten- und energieeffizient ibermitteln zu konnen. Eine im Jahre 2003 von Collett International
Research durchgefithrte ,IC/ASIC Design Closure* Studie weist nach, dass eine 45% ige Wahr-
scheinlichkeit besteht, beim Entwurf eines solchen komplexen Systems einen funktionalen Fehler
zu begehen ([fBuFb]). Wahrend fiir die Verifikation rein digitaler Schaltkreise bereits eine Vielzahl
an Tools und Methoden existieren, steckt die Verifikation von HF-Mixed-Signal Schaltkreisen noch
in den Kinderschuhen. Die Anforderungen an die Verifikation bestehen hierbei im Wesentlichen
in der korrekten Abbildung transienter Signale und auf die bei HF-Komponenten wichtige Abbil-
dung spezifizierter Auswirkungen im Frequenzbereich. Die notwendigen Simulationen sind auf der
obersten Ebene des Schaltungsentwurfs bisher nicht durchfithrbar. Fiir eine effektive Verifikation
auf hoher Abstraktionsebene ist somit eine drastische Verkiirzung der Simulationszeit gegeniiber
der Transistorlevel-Simulation unerlésslich. Hierzu wurde einleitend eine kurze Zusammenfassung
der gingigen Sende- und Empfangsarchitekturen fir Mobilfunksysteme inkl. einem Ausblick auf
zukiinftige Entwicklungen gegeben. Dies beinhaltet die fiir die Verifikation wichtigen Aspekte und
darstellbaren Kenngrofien der verschiedenen Modulations- und Multiplexverfahren. Bei gingigen
Schaltungssimulatoren besteht die Ursache fiir die langen Simulationszeiten in der Kombination von
der aus dem Gesamtsystem aufgestellten Matrix und der durch die verwendeten Frequenzen vorge-
gebene minimalen Schrittweite des Simulators (Einhaltung des Abtasttheorems). Die notwendige
Losung des Gleichungssystems erfolgt mittels eines iterativen Verfahrens fiir die Gesamtmatrix.
Gerade bei Mixed-Signal-Systemen mit den dort auftretenden hohen Frequenzen, ist der Funk-
teil Hauptursache fiir die rechenzeitintensive und somit langsame Simulation auf Toplevel-Ebene,
obwohl die eigentliche Datenrate nur einen Bruchteil der Tragerfrequenz darstellt. Wahrend fiir
isolierte Komponenten optimierte Simulationsmethoden unter Berticksichtigung spezieller Anfor-



140 9. Zusammenfassung

derungen existieren, ist deren Einsatz fiir die Simulation von Systems-On-Chip nicht moglich, da
die geforderten Randbedingungen an die Periodizitat der Signale nicht fiir das Gesamtsystem giil-
tig sind. Zur Umgehung dieser Problematik ist im Entwurfsprozel vieler Systemsimulatoren die
Signaldarstellung in Form des dquivalenten Basisband iiblich, welches durch die Unterdriickung der
Tréagerfrequenz hilft die Simulationszeit drastisch zu reduzieren. Bei der Untersuchung hinsichtlich
der Verifikationsaspekte zeigt sich jedoch, dass die Pin-Kompatibilitat dieser Modelle im Vergleich
zur Schaltungsrealisierung mit den heute verfiigharen Modellierungssprachen nicht gegeben ist.
Ausgehend von einer Darstellung der implementierbaren Abbildungen von Nichtlinearitéten, Rau-
scheigenschaften und Frequenzabhéngigkeiten fiir das dquivalente Basisband, wurden fiir die in
Standardisierung befindliche Hochsprache SystemVerilog-AMS Anforderungen aufgestellt, die von
den EDA Entwicklern fiir einen zukiinftigen Einsatz dieser Modellierungsmethodik in der Verifi-
kation unabdingbar sind und in Zukunft die Verwendung dieser Abstraktion ermoglichen kénn-
ten. Mit Hilfe Zweck-entfremdeter differentiell ausgefiihrter Signale, konnte die Verwertbarkeit der
Modelle anhand von Industriebeispielen nachgewiesen werden. Entsprechende Ansétze floffen in
Demonstratoren der EDA Industrie ein.

Um die Verifikation ohne Berticksichtigung des dquivalenten Basisbandes zu beschleunigen, wurde
weiterhin ein Ereignis-gesteuerter Modellierungsansatz realisiert, der dazu fiihrt, dass die hoch-
frequenten Trégersignale von den tibrigen niederfrequenten Signalen entkoppelt werden konnen.
Die vom Simulator fiir die so entkoppelte zeitkontinuierliche Simulation aufgestellte Matrix ist
in ihrem Umfang geringer und vor allem durch die Verlagerung der HF-Signale in einen anderen
Simulatortyp erheblich seltener zu 16sen. Zur moéglichst recheneffizienten Interpretation der Signale
werden diese im Gegensatz zu traditionellen Discrete-Time-Varianten in Abhéangigkeit der Signal-
amplitude abgetastet, was zu einer Darstellung mit nicht-dquidistanten Stiitzstellen fithrt. Dies
erforderte, insbesondere bei der ansonsten haufig vernachlassigten Abbildung von Rauscheffekten,
neue Modellierungs-Ansétze wie eine dynamische Berechnung der Bandbreite in Abhéngigkeit der
Abtastzeitpunkte, um Signal und Rausch Leistung konstant zu halten. Bei oszillierenden Syste-
men wird weniger die rauschende Amplitude als viel eher die hierdurch verursachte Verschiebung
des Umschaltzeitpunktes betrachtet, so dass hier eine kombinierte Modellierung von Amplituden-
und Phasenrauschen das beste Ergebnis verspricht. Fiir die Modellierung wurden hier Umrech-
nungen verwendet, die es erlauben, die im Frequenzbereich spezifizierten Rauscheigenschaften von
Ostzillatoren auf transient darstellbare Verdnderungen der Periodendauern abzubilden. Wahrend
diese Methodik von Kundert et. al. flir Phasenmodelle bereits verwendet wurde, ist die hier vor-
gestellte Methodik tiber Ereignis-gesteuerte Simulatoren die erste bekannte Veroffentlichung zu
diesem Thema und erzielt im Vergleich zu der analogen Implementierung der Phasenmodelle eine
um den Faktor 55 reduzierte Simulationszeit. Durch die Darstellung im Spannungsbereich statt
Phasenbereich kénnen die so entwickelten Modelle wechselseitig mit den dazugehorigen Schaltun-
gen auf Transistorlevelebene ersetzt werden, so dass eine Verifikation einzelner Komponenten auf
Schaltungsebene im Gesamtsystem erfolgen kann. Durch die Verwendung des Datentyps wreal
ist erstmals eine nicht-digitale Abstraktion moglich. Fiir so realisierte Modellierungen von Pha-
senregelschleifen konnten im Vergleich mit anderen Simulationsansatzen sehr vielversprechende
Ergebnisse erzielt werden, die nicht nur kiirzere Simulationszeiten besitzen, sondern vor allem
auch eine CoSimulation mit beliebig implementierten Komponenten des Systems erlauben, so dass
eine Mixed-Signal-, Mixed-Level-Simulation auf Top-Level-Ebene moglich wird.

Hinsichtlich der Verifikation miissen bei der Modellierung eine Vielzahl an Spezifikationen mit teils
sehr unterschiedlichen Anforderungen an die Simulationsumgebung angepasst werden. Die Reali-
sierung der Modelle erfolgte hierbei tiber die direkte Angabe der zu erzielenden Spezifikationen,
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wozu Rechnungen aufgestellt wurden, die mehrere Spezifikationen auf die abhédngigen Parameter
der Implementierung verteilen. Die so entwickelten Modelle bilden die geforderten Spezifikationen
mit hochstmoglicher Genauigkeit in den unterschiedlichen Simulationsarten ab. In den durchge-
fithrten Beispielimplementierungen fiir Industrie- und Forschungspartner konnten Genauigkeiten
von 0.6 dB hinsichtlich der spezifizierten Schaltungseigenschaften erzielt werden. Bisher verof-
fentlichte Arbeiten von z.B. Ou [OBF*02] mussten Abweichungen bis zu +5 dB tolerieren. Die
auf Basis der Spezifikationen entworfenen Algorithmen kénnen hinsichtlich der gemeinsamen Im-
plementierung in einem Modell in unterschiedlicher Reihenfolge kombiniert werden. Ausgehend
von einer Betrachtung der bekannten Wiener-/Hammerstein Modelle wurden fiir die beabsichtigte
Verifikation auf Basis des Schaltungsdesigns die jeweils der Topologie entsprechendsten Konzepte
ausgewahlt und mittels umfangreicher Rechnungen fiir die Abbildung der Spezifikationen dimen-
sioniert. Dies ermoglicht eine parametrisierbare Darstellung beliebiger Spezifikationen, ohne ma-
nuelles Eingreifen des Designers in die Modelle. Insbesondere erfolgte eine Berticksichtigung der
bisher selten abgebildeten Frequenzumsetzungseigenschaften von Mischern, um eine der Verifika-
tion geniigende Abbildung der spezifizierten Schaltungseigenschaften mit geringen Toleranzen zu
erlauben. Ausgehend von den besonderen Industrieanforderungen, bei denen eine isolierte Messung
bzw. Simulation kaskadierter Blocke oftmals nicht durchfithrbar ist, erfolgten diese Berechnungen
auch fiir kaskadierte Blocke mit gemischten Spezifikationsangaben, wobei hinsichtlich der Verifi-
kation im Frequenzbereich Abweichungen im Vergleich zu gangigen Abschitzungen dokumentiert
wurden. Die ausfiihrliche Simulation und Verifikation auf Toplevel-Ebene bildet somit die aus der
Kombination der Schaltungsblécke resultierenden Effekte besser ab, als dies bisher mittels Tabellen
moglich war, und ermoglicht so in Zukunft neue Optimierungsmoglichkeiten auf Entwurfsebene.
Fiir die vor allem in Low-IF Empfangern notwendigen komplexwertigen Filter, wurden reelwertige
SignalfluBgraphen aufgestellt, die eine schnellere Berechnung auf Basis der spezifizierten Ubertra-
gungsfunktion erlauben. Vergleiche mit anderen Modellierungsanséatzen, die auf einer unterschied-
lichen Partitionierung des Designs beruhen, wurden durchgefiihrt und hinsichtlich der notwendigen
Spezifikationen und des Simulationsaufwandes miteinander verglichen. Zur Vervollstdndigung der
Modelle wurden Filter realisiert, die spezifizierte Frequenzabhéngigkeiten auf eine zeitdiskrete,
nicht-adquidistant abgetastete Zeitachse abbilden. Jedes Eingangs-Ereignis erzeugt bei den bisher
betrachteten Modellen die Erzeugung eines Ausgangs-Ereignisses, selbst wenn die Frequenzabhén-
gigkeit die Signalamplitude unter die Signifikanzgrenze driickt. Vor allem bei der Verwendung
von Mischer-Strukturen steht die resultierende Anzahl an Ereignissen in keinem Verhéltnis zu
der eigentlich notwendigen Abtastrate des Datensignals. Um hier die Rechenzeit zu optimieren,
wurden Algorithmen zur schnellen Abtastratenreduktion entwickelt, die es erlauben, die notwen-
dige Anzahl an zu verarbeitenden Ereignissen sowohl an die erwartete Bandbreite, als auch an
unerwartet starke Storsignale, wie sie bei Einschaltvorgingen auftreten kénnen, abzubilden. Fiir
die Ereignis-gesteuerte Modellierung wurden die moglichen dquidistanten und signal-abhangigen
(nicht-dquidistante) Abtastvarianten des Eingangssignals betrachtet, da diese Darstellungen fiir
eine Mixed-Signal-, Mixed-Level-Verifikation von wesentlicher Bedeutung fiir einen durchgiangigen
Flow sind. Analog-Digital Wandler, die ebenfalls haufig als Mixed-Signal Systeme ausgefiihrt sind,
runden die Darstellung der im Frontend verwendeten Komponenten ab, so dass eine vollstandige
Abbildung und Modellierung erfolgt.

Fiir die auf Toplevel-Ebene durchgefithrten Systemsimulationen ist ein hoher Dynamikbereich zur
Berechnung der darzustellenden Signale notwendig. Wahrend traditionelle Spice-Simulatoren auf-
grund des verwendeten Iterations-Verfahrens lediglich 40-60 dB bei nichtlinearen Modellen auf-
weisen ([SM97]), ermoglichen die hier vorgestellten Ereignis-gesteuerten Modellierungsmethoden
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durch die Verwendung von FlieBkommazahlen einen Dynamikbereich grofer 280 dB [SJ00]. Be-
schrankt wird die Genauigkeit hierbei durch die minimale zeitliche Auflésung des Simulators, die
derzeit 1 fs betrégt. Dies fiihrt zu einer Begrenzung der abbildbaren Effekte im Bereich des Phasen-
rauschens, wie mit entsprechenden Berechnungen in Abschnitt fiir verschiedene Anforderungen
der Systeme nachgewiesen wurde. Um hier auch zukiinftige, noch starker reglementierte Systeme
abbilden zu kénnen. wurde eine entsprechende Empfehlung fiir die EDA Tool Hersteller formuliert.

Weiterhin zeigte sich im Laufe der Entwicklung, dass fiir eine funktionale Verifikation nicht notwen-
digerweise alle theoretisch modellierbaren Eigenschaften der Systeme abgebildet werden miissen.
Oft ist es hinreichend, fiir einen Grofiteil der Spezifikationen einen Toleranzbereich zu definieren,
bei dessen Verlassen eine Warnung oder Fehlermeldung ausgegeben wird. Diese Assertions und
deren Einbindung in die Modelle wurden beschrieben, und der Aufwand eine funktionale Abbil-
dungen zu betreiben dargelegt. Zusammengefasst werden diese Ansétze in einer Beschreibung des
Begriffs ,Design for Verification“, der Regeln darstellt, die ein Entwurfsprozef fiir eine optimale
Ausnutzung der Verifikationspotentiale befolgen sollte.

Anhand von Berechnungen der Systemeigenschaften und der Ermittlung der Ursachen der langen
Simulationszeiten auf Transistorlevel-Ebene, wurden so dquivalente, transient zu simulierende Mo-
delle mit unterschiedlichen Ansétzen entwickelt. Der Fokus dieser Arbeit lag hierbei insbesondere
auf einer Senkung der notwendigen Rechenzeit, der leichten Automatisierbarkeit der Methodik und
der Wiederverwertbarkeit der zur Verifikation notwendigen Modelle. Durch die Verwendung der be-
schriebenen Ereignis-gesteuerten Modelle, ist eine Entkopplung der verschiedenen zu berechnenden
Sub-Systeme moglich, so dass einzelne, hochfrequente Signale die Gesamt-Simulationsperformance
nicht negativ beeinflussen. Dies erst ermoglicht eine Simulation auf Toplevel-Ebene in einem an-
nehmbaren Zeitrahmen, die nach Hochrechnungen ansonsten mehrere Wochen benoétigen wiirde,
falls diese tiberhaupt aufgrund der Matrixgréfie der zu losenden Gleichungssysteme berechenbar
ware. Im Vergleich zu herkémmlichen Simulationsansétzen konnte fiir isolierte Phasenregelkrei-
se die Simulationszeit um den Faktor 55 beschleunigt werden. Fir vollstandige Systeme wur-
den auf der obersten Ebene des Chipentwurfs Pin-kompatible Simulationszeiten von lediglich 15
min/ms Systemzeit bei vollstandiger Abbildung von Rausch-, Nichtlinearitiats- und Gedéachtnisef-
fekten erzielt. Dies entspricht einem Performancegewinn in der Gréflenordnung 7900 im Vergleich
zu isolierten Transistorlevelsimulationen der HF-Komponenten. Unter Verwendung von Basisband-
Modellierungstechniken, welche das hochfrequente Tragersignal analytisch unterdriicken und so die
Pin-Kompatibilitat verlassen, konnte die Simulationszeit auf Toplevel-Ebene - auf Kosten der Ve-
rifikationsmoglichkeiten - in der Grélenordnung zehn Millionen verbessert werden.

Durch die Implementierbarkeit in verschiedene Stufen des Entwicklungsprozesses ist es moglich, die
so entwickelten Modelle, sowohl fiir einen Top-Down Entwurf als auch im Rahmen einer Bottom-Up
Verifikation zu verwenden, so dass die Einfiihrung in den Design-Flow eines Unternehmen erleich-
tert wird. Die Verifikation eines vollstandigen Transceivers ist bei Verwendung der dargestellten
Modellierungstechniken in der notwendigen Genauigkeit auf Toplevel-Ebene innerhalb eines ver-
tretbaren Zeitrahmens durchfithrbar. Die in der vorliegenden Arbeit entworfenen Methoden sind
Schliisselkomponenten fiir die angestrebte Gesamtverifikation von Mixed-Signal-Systemen, welche
die Zuverlassigkeit und Ausfallsicherheit der Endgeréte erhoht und somit die Akzeptanz der Pro-
dukte verbessert.



Anhang A

Ausfiihrliche Rechnungen

A.1 Nichtlinearitaten

A.1.1 Isolierte Blocke
Anpassung von ICP und IP3 durch Verwendung eines Modells héherer Ordnung

Setzt man fiir die Nichtlinearitét eine Taylorreihenentwicklung 5. Ordnung an, so gilt unter Ver-
nachlassigung der Terme gerader Ordnung (differentielles System):

y(t) = arz(t) — asz®(t) — asz’(t) (A.1)

Mit Hilfe einer Einzeltonanregung ergibt sich aus dem ICP fiir die Parameter a3 und as :

25a5AInterp4 +4- 10%061 — 40061
SOAInterp2

a3 rcp = —

2 (15a3AM€Tp2 +92.10%a, — 20a1)

A3
25A1nterp4 ( )

Qs jcp — —

Mit Hilfe einer Zweitonanregung erhalt man fiir den resultierenden Interceptpunkt 3. Ordnung :

I1P3[dBm] = 5l0g10(390.62505% A pserp ' + 281.25a305 Apterp” — 125.0001 05 A ptery”
+ 50.625(132A]nte7~p6 - 45'0041013A1nt67’p4 + 10-00-/12A[nterp2)
— 510g10(97.6562505> A nterp - + 46.8750305 A ntery” + 5.62503% Arpterp” )

+ 10l0g10 (10.0A1ntery”) - (A.4)
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Aus dieser Gleichung gewinnt man zwei Bestimmungsformen fiir den Parameter as:

125 1P3 250 4 |, 40
30 aSAlnteTp 100 — 7a5AInte7’p + ?al

Q3,7p3,1 = (A.5)
30 A pery? + 107 1

bzw.

1P3
125 21—dBm. 250
30 a5Alnterp 10710 a5Alnterp +
Q3. 1p32 = i : (A.6)
) ) 2 dBm
30A1nterp — 10

Fiir eine Entwicklung 5. Ordnung ist der Koeffizient a3 negativ und der hoherwertige Koeffizient
a5 positiv, so dass fiir die Parameter folgt :

%Oél <Alnterp2 10 I;Pi’gBm +1 A]nterp 10 SdBm +270 + 20 - 10 20 Alnterp 200Alnterp4 + 2014IC’P4)

3 =
AIC’P2 <5Alnterp2 0 PgdBm - AICP ]-0 dBm - 100Alnterp4 + 30AICP2AITlt6Tp2)
(A.7)
0.160./1 (1OHPZ:SBM +1 101 P3dBm+20 +30 - ]-020 Alnterp 300A[nterp2 + ]—OOAICP2>
5 = — (A8>
9 2 IIP3dBm
AIC’P (5Alnterp 10 - AICP 10 - 100A1nterp + 30AIC’P Alnterp )
Zweitonanregung Nichtlinearitidt 5. Ordnung
Das Ausgangssignal einer Taylorreihenentwicklung bis zur 5. Ordnung
y(t) = g+ arz(t) — agr(t)? — asz(t)® — auz(t)* — asz(t)® (A.9)

bei einer Zweitonanregung mit

x(t) = A - cos(wit) + A - cos(wat) (A.10)
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berechnet sich zu

y(t) =ap + ag - [A- cos(wit) + A - cos(wat)] — g - [A - cos(wit) + A - cos(wst)]?

— a3 - [A - cos(wit) + A - cos(wat)]® — ay - [A - cos(wit) + A - cos(wat)]*

— a5 - [A - cos(wit) + A - cos(wat)]?

Sascos (4tw2 + twl) A>  bascos (4tw2 — twl) A>  Sascos (3tw2 + 2twl) A®

16 B 16 i 8

Sascos (3tw2 — 2twl) A>  bascos (2tw2 + 3twl) A>  25ascos (2tw2 + twl) A®
8 8 8

255008 (2tw2 — twl) A>  bascos (2tw2 — 3twl) A>  Sascos (tw2 + 4twl) A®
8 - 8 - 16

25aisc0s (tw2 + 2twl) A5 25ascos (tw2 — 2twl) A5 Sascos (tw2 — 4twl) A®

8 8 16
ascos (5tw2) A>  25ai5c0s (3tw2) A°  25ascos (tw2) A°  ascos (5twl) A°
16 16 4 16
25a5c0s (3twl) A°  25ascos (twl) A% aycos (3tw2 + twl) A*
16 4 2
aycos (3tw2 — twl) A*  3aycos (2tw2 + 2twl) A*  3aycos (2tw2 — 2twl) A*
2 4 4
tw2 + 3twl) A*
_ Qacos (fw 2+ wh AT 3aycos (tw2 + twl) A* — 3aycos (tw2 — twl) A*
(4C0S8 (tw22— 3twl) A aycos (ﬁétw2) At deuycos (21w2) A — (408 (A;twl) Al
_ 90408 (2twl) Al — 9041144 _ 3agcos (2tw42 +twl) A®  3azcos (2tw42 — twl) A3
3ascos (tw2 + 2twl) A®  3agcos (tw2 — 2twl) A®  ascos (3tw2) A3
4 4 4
9ascos (tw2) A®  azcos (3twl) A3 9azcos (twl) A3
4 4 4
2tw2) A? 2twl) A
— agcos (tw2 — twl) A? — 02005 ( i w2) A% _ agcos (2 wh) A% g A?
+ aycos (tw2) A + ajcos (twl) A + «p. (A.11)

— apcos (tw2 + twl) A?

Wiener-Modell

Betrachtet man die Bestimmung des 1dB Kompressionspunkts bei einem Wiener-Modell 3.0rdnung
gemdB Gleichung [5.5] so ergibt sich fiir ein Eingangssignal z(t) = A - cos(wit) am Ausgang des
Schaltungsblocks

1 3 1 1
y(t) = —Zagcos(Swlt)A?’ - Zozgcos(wlt)A?’ — iagcos(Zwlt)AQ - §a2A2 +ajcos(wit)A+ap. (A.12)

Bei der fiir die Bestimmung des 1dB Kompressionspunkts relevanten Grundfrequenz w; gilt somit

3
YHN, fund(t) = (—4a3A3 + a1A> - cos(wit). (A.13)
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Entsprechend der Definition des 1dB Kompressionspunkts folgt

2
10 - logg [<—i@3A3 + a1A> ] =10-logig [(alA)Q} — 1dB. (A.14)

Aufgelost nach A
AICP,HN ~ (0.381 (Z;) (A15>

bzw. in dBm
A? 0.145 a
ICP Bm| =10- —IeP ) — . (1> Al

CPiw|dBm] =10 logio (2 ~ R-0.001> 010910 {57 R-0.001 "o (A.16)

Findet fiir die Grundfrequenz keine Dampfung durch das Einganggseitige Filter statt, so stimmt
dies mit Gleichung ein.

Fiir die Berechnung des IP3 ergibt sich mit Hilfe einer Zweiton-Anregung des nichtlinearen Modells
durch z(t) = Al - cos(wit) + A2 - cos(wat):

ascos(3wit) Al ascos(3wat)Ag®  Bacos(2wat + wit) Ay Ay?

y(t) =— 1 - 1 1
3azcos(wat + 2wit) A2 Ay apcos(2wit) A1 apcos(2wat) Ay?
4 2 2
3a3c08(2wat — wit) A1 As®  Bacos(wat — 2wit) A Ay

— agcos(wat + wit) A1 Ag — I _ 1

3ascos(wit)AjAs?  Bascos(wit)Ai* Ay 3ascos(wit)Al®  3ascos(wat)Ay®

2 2 4 4
A2 Ay?
+ ajcos(wit) Ay + aycos(wat)As — agcos(wat — wit) A1 Ag — a22 L a22 2+ . (A.17)

Somit erhélt man fiir die lineare Leistung der Grundwelle bei f = wy:

2
Prung = 10 - logyo [(0‘1;)] . (A.18)

Fiir die Leistung des Intermodulationsprodukts bei f = 2wy — w; gilt dementsprechend:

(~3054%)°

- (A.19)

Prars = 10 - logio

Unter Vernachlassigung des Beitrags des Interpolationspunkts gilt fiir die Bestimmung des IP3
Pfund = PIM3 (A20)

und somit

2o (A.21)

Arpy = 3
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In dBm folgt demnach:

> 2
2. /2L
ag
V3 )
ITP3[dBm] =10 - logyo | ———~4—

2-R-0.001

41
=10-1 L w— A.22
og10 (2 ‘R- 0.001) (A-22)

Hammerstein-Modell

Bei Einzeltonanregung dampft das Hammerstein-Modell entsprechend seiner ausgangsseitigen Fil-
terfunktion die Oberwellen bei n - wy, die durch die Nichtlinearitit entstehen. Hinsichtlich des ICP
verhalten sich die beiden Modelle innerhalb des Durchlassbereichs der Filter identisch. Bei Zweiton-
Anregung und starker Filterung ausserhalb des Durchlassbereichs (alle Frequenzen die erheblich
ausserhalb der Bandbreite liegen werden unendlich stark geddmpft) lésst sich das Ausgangssignal
beschreiben durch

3azcos(2wat — wit) A1 Ay®  Bascos(wat — 2wit) A% Ay

ynu(t) = — 1 - 1
B 3agcos(w1t)A1A22 B 3a3003(w2t)A12A2 B 3a3003(w1t)A13 B 3agcos(w2t)A23
2 2 4 4
+ ajcos(wit) Ay + agcos(wat) As. (A.23)

Unter Beachtung der Filtereigenschaften verhalten sich Wiener und Hammerstein-Modell entspre-
chend Gleichungen [A.23]JA.22| und [A.16| bei Betrachtung des ICP und des IP3 zueinander identisch.

Wiener-Hammerstein-Modell mit Frequenzumsetzung

Betrachtet man das Ausgangsspektrum eines Wiener-Hammerstein Modells mit Frequenzumset-
zung bei Einzeltonanregung mit vorgelagerter Multiplikation(H-F-N-H, Abbildung [5.23(b)), so
ergibt sich fiir ein sinusformiges LO Signal der Frequenz wro ein Ausgangsspektrum von

asALo® Arpicos (3twro + 3twy)  3asApo®Agpcos (3twro + tw:)
yarNu(t) = — —

32 32
3a3 Ao’ App’cos (Btwro — tw1)  asApo® Arpicos (3twro — 3tw:)
- 32 - 32
3&3AL03ARF3008 (twLO + 3tw1) 9053ALO3ARF3COS (twLO + twl)
B 32 B 32
OélALoARFCOS (twLo + twl) 9@3AL03ARF3605 (twLO — twl)
2 32

a1 Ao Agpcos (twpo — twy) B 3a3 A0 Appicos (twro — 3twy) (A.24)
2 32 . '
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Im Gegensatz dazu fithrt eine Verkettung geméafl Abbildung[5.23{(a) also einem Hammerstein Modell
mit eingebetteter Multiplikation(H-N-F-H) zu dem Ausgangsspektrum

B asAroArpicos (twro + 3tw,) B 3a3ApoAgpcos (twro + twy)

t) =
yHNFH( ) 3 3
a1 ApoArrpcos (twpo + twr) B 3a3ApoAgpeos (twro — tw)
2 8
OzlALoARFCOS (twLo — twl) B agALoARF3COS (twLO — 3tw1) (A 25)
2 8 ' '
Die Komponenten bei der Grundfrequenz die den ICP bestimmen sind dementsprechend
9Q3AL03ARF3COS (twRF — twLo) alALoARFCOS (twRF — twL0>
Yfundarnu (t) - - + (A26>
32 2
bzw.
3AL0043A3 Ccos (twRF - twLo) OélALoARFCOS (twRF - twLo)
yf’undHNFH(t) = - RE 3 + 9 . (A27>

Berechnet man hierzu den zu erwartenden 1dB Kompressionspunkt bei der Grundfrequenz wgp —
wro, so ergibt sich exemplarisch fiir die Implementierung

1 2
10log1o A?‘und,[HNFH/HFNH]} = 10log10 l<206114) ] —1dB, (A.28)

mit der reelwertigen Losung fiir den Ansatz 3. Ordnung

0.4397 |«
Arcparng = 1 — (A.29)
LO a3

Arcpavrn = 03308, [ L, (A.30)
a3

bzw.

was unter Berticksichtigung der Vorraussetzung Aro = \/g zueinander identisch ist und mit den

Gleichungen aus Abschnitt iibereinstimmt. Somit gilt auch hier

aq

a3 anFHcp ~ 0.145 T (A.31)
E— icp

10G’/20
= 0.145 (A.32)

R z\’
<\/210001010P/10 >

Fiir eine exakte Berechnung des IP3 muss laut Definition die Leistungen der Grundwelle und des
Intermodulationsproduktes bestimmt werden, welche anschlieend linear bzw. kubisch interpoliert
als Schnittpunkt die Amplitude des IP3 ergeben (Abbildung [5.2).

Fir ein Eingangssignal der Form RF(t) = Agp - (cos(wit) + cos(wst)) gilt fir den Anteil der
Grundfrequenz:
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H-F-N-H
a1 AroA 27
Afund,HFNH = (1L§RF — 3204314%}714?20) - COS [(wLO - wRF) t] (A33>
H-N-F-H
o AroA 9
Afund HINFH = (ILQORF — SQSAQI)%FALO) cos [(wro — wrr) ] (A.34)
und fiir das Intermodulationsprodukt 3. Ordnung:
H-F-N-H
9 3 43
AIM3,HFNH = <32a3ALOARF> CcCOS [(wLo — 2&11 -+ (.UQ) t] (A35>
H-N-F-H
3 3
AIMS,HNFH = <8a3ALoARF> COS [((.L)LO — 2(.()1 -+ (AJQ) t] (A36>

Den daraus resultierenden Intermodulationspunkt 3. Ordnung léasst sich vollstéandig berechnen aus

A2
Pruna(Apuna) = 10 -1 _fund A.37
fund(A und) 0910(2.R-0.001> (A.37)
Pras(Apas) = 10 - log _ Al (A.38)
IM3 IM3 10 2. R-0.001 .
(A.39)

der Intermodulationspunkt enspricht dann der Losung der Geradengleichung (vergleiche Abbildung

)
Pfund(Ainterp) - PIMS (Ainterp)

IP3 = Pipterp + 5 (A.40)
mit dem Grundpunkt fiir die Interpolation der Steigungen
Aint
Pin erp — 10-1 mm"p) . A 41
terp 0910(2-R~0.001 (A41)
bzw. umgeformt
IP3 =10 - logio(104Z ,.,,) + 5 - 10g10(10A%,,4(Ainterp)) — 5 - 10g10(10A7 5 Ainterp)) (A.42)
=10 - 10g10(10) + 10 - logio (A serp) + 10 - 10g10(A pund(Ainterp)) — 10 - 1ogr0(Arars(Ainterp))
(A.43)
Somit gilt fiir den zu erwartenden Intermodulationspunkt 3. Ordnung
I1P3 dBm] =10 - log1o(10A? 5 logio(10 - (=t 0, A3, A3 L AL 2
HFNH[ m] —+Yr 0910( interp) +o- 0910( ’ (_§a3 LO interp+ 5&1 LO 'mterp) )

-9
—9- 10910(10(372(}3‘4?[’10‘4?711567“;0)2) (A44)
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bzw.

9 1
IT1P3ynprldBm] =10 - logio(1043,,.,,) + 5 - logio(10 - (—gagAioA;*mp + §a1ALoAmtm,)2)

9

-5 loglo(lo ’ <§a3AiOA?nterp)2)7 (A45>

woraus fiir ag folgt :

1 %Ozl
B 0 Ay + 107 o
respektive
%00(1 A

. = . A7
O{3IP3,HNFH 30 - A?nterp + 10% ( )

Die notwendige Normierung der Amplitude des LO Signals auf Ay = \/g fiir identische Ergebnisse
ist auch hier klar ersichtlich.

A.1.2 Kaskadierte Blocke ohne Frequenzumsetzung
Analytische Bestimmung der Nichtlinearitiats-Koeffizienten iiber den ICP

Betrachten wir zunéchst die Auswirkung der kaskadierten Nichtlinearitat ohne Frequenzumsetzung
auf ein Eingangssignal X () = Agp - cos(wit):
Y (1) =a1 X (1) — o X?(t) — s X3(2) (A.48)
Z(t) =Y (t) — Y (1) — BsY(t) (A.49)

Daraus folgt unmittelbar iiber eine Expandierung der Potenzen der Cosinus-Terme am Ausgang
fiir die Grundwelle mit der Frequenz wy :

63 105 105 15 15
Z(t) = (—128a§ﬁ3A%F t o1 a0y Bs A — o 1303 A — galﬁgﬁw‘l%p + ga%a?ﬁ?)/fép
) 3 3 3
— Za3622A5RF — 10&?6314?}’21; + §O[1ﬂ22A%F - ZagﬁlA%F + alﬂlARF)cos(wlt) (A50)

Unter der Vorraussetzung das fiir die Eingangsamplitude gilt A < 1, so das Potenzen des Ein-
gangssignals grofler 3. Ordnung vernachléssigbar klein werden und zusatzlich ein differentielles
System betrachtet wird fiir das gilt as = 35 = 0, folgt fiir die Eingangsamplitude im 1 dB Kom-
pressionspunkt:

0.380v/a 5y
A = . A5l
1PN = B oy A0

Die Losung fiir den Nichtlinearitatsparameter 33 der zweiten Nichtlinearitat lautet somit ausgehend
vom 1dB Kompressionspunkt des Gesamtsystems:

15 (0.435041 - 3a3Amp2)

A.52
a3 A50p ( )

63NN.,ICP -
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Analytische Bestimmung der Nichtlinearitiats-Koeffizienten iiber den IP3

Die Amplitude der Grundfrequenz betragt bei einer Zweitonanregung der kaskadierten Nichtlinea-
ritat

_39690&3363143]?9 . 36750&105325314}3177 i 750&1204363143175

ANNfuna = 64 64 4
901303 ARrS  9asB Agp’
! 52 RF 04352 RF + i App. (A.53)

Die Amplitude beim Intermodulationsprodukt liegt entsprechend bei

1323033 B3 Apr® 22050103205 App”

ANNIM3: 32 64
750020305 Arr® 3003 0sArr®  3asfhArs®
L 7o Cv?éﬁg RF 3x /843 RE_ 0‘352: RE_ (A.54)

Die vollstandige Berechnung des IP3 tiber eine Interpolationspunkt Entwicklung liefert

ITP3y n[dBm] = 10 - log10(10.040%)
2 3 8 2 6 2 4 3 2 2 2
+5-10g10(0.002441 A0 (73969&3 B3A0” + 36751 3 “ B3 A0 — 12001 “ax3 B3 A0™ + 1441”33 A0° + 144331 A0” — 64&1@1) )

- 2
— 5 10g10(0.021973A0° (—882043353A06 + 73501032 A0% — 20001203 83A40° + 16a1° 85 + 16a3,61) ) (A.55)

Dies kann man fiir den Nichtlinearitatsparameter (3 losen entsprechend

5 2 4 IP34Bm IP34Bm 2 X
35 | 2205103240107 10 + 4833110 10 — 1440381 A0? + 6401 81
Bsnn,1p3 =~ IP35,, IP3i5,, P35,
— 44103340610 10 — 1001200340210 10 +8a13107 10 + 6615033408 — 612501 32 A06 4 2000a; 23 A0% — 2401 3 A02
(A.56)
oder
5 o 4. 1P3dBm IP34Bm 5
5 | 22051032 40710710 + 48a33110 10 + 1440331 A0? — 640a1 B1
Bsnw,1p3 =~ IP3,4Bm IP3,8m IP33pm ’
—441033A0610 7 10 — 1001200340210 10 +8a13107 10 — 6615a33A08 + 612501 32 A0 — 200001 2ce3 A0% + 2400r1 3 A02
(A.57)

Von beiden Losungen kommt unter Beriicksichtigung des gewiinschten dampfenden Einflues des
Glieds 3. Ordnung nur letzterer in Betracht. AO entspricht hierbei der Amplitude des Fuipunktes
der fiir die Interpolation verwendet wird. Bei hinreichend kleinem A0 gilt somit Néherungsweise:

IP33Bm

= (+48a35110 o — 640@161)
~ e . (A.58)

80&1310 10

63NN,ICP

A.1.3 Kaskadierte Blocke mit Frequenzumsetzung

Analytische Bestimmung der Nichtlinearitiats-Koeffizienten iiber den ICP mit Fre-
quenzumsetzung

Fir die Grundwelle in Abhéngigkeit der Reihenfolge von Nichtlinearitat und Frequenzumsetzung
ergibt sich:
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18903333 Ao° Arp® _ 31501032 B33A10° ARp” n 45002333 AL0° App”

ANFNfund -

1024 512 64
90:33:Ar3Anrd 3 ArpApp® AroA
9" B3AL0"Arr”  3a3biALoArr n a1 AroArr (A.59)
32 8 2
A - 63043363ALOARF9 B 1050&1@3263AL0ARF7 4 15051204363AL0ARF5
B 30[1363148L0ARF3 B 304361A§OARF3 N 04151A2LOARF (A.60)

Hier ist zu beachten, das bedingt durch die Frequenzumsetzung der Verstarkungsfaktor 3, sich
nun berechnet zu .
By =2-10. (A.61)

Fiir die so beschriebene Amplitude der Grundfrequenz und der idealen linearen Verstarkung A, =
0.5y - P+ Arr - Aro gilt im 1dB Kompressionspunkt:

10 - logio( A% wr/niw,mg) = 10 - logio (AR,) — 1 (A.62)

Daraus folgt fiir den Parameter (3 der Nichtlinearitdt in Abhangigkeit der Implementierungsrei-
henfolge:

19 19
1283, (—3a3AICp2 — 22858 4 4a1)
= 5 5 5 1 5 (A.63)
9ALO A[Cp (4@1 — 3@314[0]3 ) (7@32/1[013 — 140[1@314[0]3 —|—8&12>

ﬁ?)NFN,ICP

19 19
3261 <_3a3A[C’P2 o 2.220320&1 + 40[1)
4

3A]CP2 (40&1 - 30&314]0132) (70&32./4]0}) — 14a1a3A10p2 + 80[12)

/33NNF,ICP -

(A.64)

Analytische Bestimmung der Nichtlinearitats-Koeffizienten iiber den IP3 mit Fre-
quenzumsetzung

Fiir die Amplituden der Grundfrequenz gilt bei der verwendeten Zweitonanregung: N-F-N:

119070‘3363AL03ARF9 . 11025a1a32ﬁ3AL03ARF7

ANFN,fund,twotone - 512 512
2250123 3 A10° Arp” B 27013333 A10° App®
32 32

B 931 ALoArr® . a151ALoArF

: ; (A.65)
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N-N-F:

39690[33ﬁ3AL0ARF9 _ 3675&1&3253AL0ARF7

ANNF,fund,twotone - 128 128
7501 2a383AL0ARE°  901° B3 Ao ARp®
_l’_ —_
8 8
9 AroApp® ArpA
a3 8LO RF +Oé151 2LO RF (A.66)

Berechnet man denselben Nichtlinearitdatsparameter ausgehend von der Spezifikation des Inter-
ceptpunkts 3. Ordnung so gilt fiir das Intermodulationsprodukt bei 2wy — wy — wro:

N-F-N

396903 B3 AL0° Arr? 661501032 B3AL0° Apr” 225012383 A10° App”
IM3ypn = — +

256 512 64
B 9013 B3AL0° App® _ 3z ALoArr® (A.67)
32 8
N-N-F
132303 B3 A0 Arr’ 22050103235 A0 ARr” | Than’asfB3AL0Arr’
IM3yNnr = —
64 128 16
_ 3a:*B3 Ao Arp® _ 3azBi Ao Arr® (A.68)
8 8
und somit fur die Nichtlinearitats-Parameter
5 64, (4041 - 3a3ARF2) (.69)
SNEN T 9 ALO? App? (882053 Apr® + 73500052 A — 20001203 Agr® + 160,3) '
326 (201 — 3asApp>
ﬁ3NNF = ( ) (A'7O>

BARF2 (—441a33ARF6 + 49006104321431:4 - 200@12Q3ARF2 + 320&13)

A.2 Taylorreihenentwicklung des Salehmodells

Bei einer Zweitonanregung liefert eine Taylorreihenentwicklung 5. Ordnung des urspriinglichen
Saleh-Modells folgendes Ausgangssignal :
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_5041@2005 (dtwq + twy) A® N 5aq 1 %cos (4tws — tw;) A® N 5a 1% cos (3tws + 2tw, ) AP

t
y(t) 16 16 8
5a181%cos (3twy — 2twi) A bayfi%cos (2twy + 3twi) A> 25,81 cos (2twy + tw) A®
+ 8 + 8 + 8
2501 By 2cos (2twy — twi) A®  Bayfi%cos (2twy — 3twy) A Say 1% cos (twy + dtw,) AP
+ + +
8 8 16
2501 312 cos (twa + 2twr ) A° 2501 B12cos (twy — 2twr) A° By Bi%cos (twy — dtw;) A®
+ + +
8 8 16
a1 B 2cos (5twy) A° 2504 B2 cos (3twy) A° 250 312 cos (tws) A
+ +
16 16 4
a1 Br2cos (5twi) A° 2504 B12cos (3twi) A° 2504 By 2cos (tw,) A
+ +
16 16 4
apfrcos (3tws) A 3y fBrcos (tws) A

+ aycos (twe) A — a1 B1cos (twy) A + aycos (twy) A
(A.71)

4 4

Sortiert nach Frequenzanteilen ergibt sich Tabelle [A.T]

Frequenz | Amplitude

3
4
wi £ 2wy | —Jan 1A%+ Lay B AP

Tabelle A.1: Amplituden der Klirrkomponenten des Saleh-Modell bei Taylor-Entwicklung bis zur
5. Ordnung.



Anhang B

Quellcode ausgewahlter Modelle

LNA - Ereignis-gesteuert

//Verilog-AMS HDL for "Diss_Modelle_Anhang", "LNA_wreal" "verilogams"
‘include "constants.vams"

‘include "disciplines.vams"

‘timescale 1fs/1fs

module LNA_wreal (in,out,gnd);

input in,gnd;

output out;

wreal in,out;

electrical gnd;

[...]
// Parameter Definitions
[...]

// output assignment
assign out=vout;

// initial calculations
initial
begin
dSeed=1023;
// calculate implementation parameters al,a3,ab
al=pow(10,GaindB/20.0);
AICP=sqrt (2.0%50%0.001*pow(10,ICP/10.0));
a3=-2.0/3.0%a1%20/pow(10,IIP3/10.0);
ab=-0.16*al*(pow(10,IIP3/10+1)-pow(10,IIP3/10.0+19.0/20.0)+100*AICP*AICP)
/ (~AICP*AICP*AICP*AICP*pow(10,IIP3/10.0));
inputLimit=sqrt (abs(al/(3.0%a3)));
normalization=1e12;
vout=V(gnd) ;
prev_out=0.0;
prev_in=0.0;
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prev_time=0.0;
sigma=sqrt (4.0%‘P_K*300*xI0resistance*frequency* (pow(10,NF/10.0)-1));
end

// cigital calculations

always @(in)

begin : calculation

// break if disabled

if (enable==0) disable calculation;

// noise calculations
now=1f*$realtime;
if ((now-last)>0)
begin
B=1.0/(now-last);
sigma=sqrt (4.0* ‘P_K*300*I0resistance*B) ;
end
rand=sigma*$dist_normal (dSeed,0,normalization)/normalization;

// input limitation
if (abs(in)>inputLimit)
vin=rand + abs(in)/in*inputLimit-V(gnd) ;
else
vin = rand+in -V(gnd);

// nonuniform sampled Filter
act_time=$realtime;
act_in=vin;
diff_time=1.0f*(prev_time-act_time);
if (diff time!=0)
begin
diff_in=(prev_in-act_in)/(diff_time);
act_out = (1.0/d0)*(nO*act_in+nl*diff_ in-di*prev_out/diff_time)
/(1.0-d1/d0*1.0/diff_time);
end
prev_out<=act_out;
prev_in<=act_in;
prev_time<=act_time;

// nonlinearity calculations
vout=-V(gnd)+act_out*(al+act_out*act_out*(-a3-ab*act_out*act_out));
end

// analog implemented power consumption and supply check

analog begin

if (V(vdd,gnd)<minVoltage)

$monitor("%m @ %g : Warning supply voltage insufficient !",$abstime);
I(vdd,gnd)<+ PowerConsumption/V(vdd,gnd) 7 (enable>1.5) : O;

end
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endmodule

Mischer - Ereignis-gesteuert

//Verilog-AMS HDL for "Diss_Modelle_Anhang", "LNA_wreal" "verilogams"
‘include "constants.vams"

‘include "disciplines.vams"

‘timescale 1fs/1fs

module Mixer_wreal (in,lo,out,gnd);

input in,lo,gnd;

output out;

wreal in,lo,out,out_first;

electrical gnd;

[...]
// Parameter Definitions
[...]

// output assignment
assign out_first=act_out;
assign out=vout;

// initial calculations
initial

begin

[...]

end

// cigital calculations

always @(in or lo)

begin : calculation

// break if disabled

if (enable==0) disable calculation;

// noise calculations
now=1f*$realtime;
if ((now-last)>0)
begin
B=1.0/(now-last);
sigma=sqrt (4.0%‘P_K*300*I0resistance*B) ;
end
rand=sigma*$dist_normal (dSeed,0,normalization)/normalization;

// input limitation
if (abs(in)>inputLimit)
vin=rand + abs(in)/in*inputLimit-V(gnd) ;
else
vin = rand+in -V(gnd);
// nonlinearity calculations
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outl=1lo*(-V(gnd)+vin*(al-a3*vin*vin));
// nonuniform sampled Filter
act_time=$realtime;
act_in=outl;
diff_time=1.0f*(prev_time-act_time);
if (diff time!=0)
begin
diff_in=(prev_in-act_in)/(diff_time);
act_out = (1.0/d0)*(nO*act_in+nl*diff_in-dil*prev_out/diff_time)
/(1.0-d1/d0*1.0/diff_time);
end
prev_out<=act_out;
prev_in<=act_in;
prev_time<=act_time;

// event reduction
always @(out_first)
begin
// reduction
if (($abstime-time_old)>(1.0/(2*x0SRsignal*f3dBSignal )))
begin
vout=out_first;

out_old=vout;

time_old=$abstime;
end
// pass strong pulse
if (abs(in-out_old)>Vth)
begin
vout=out_first;
out_old=vout ;
end
end
end

// analog implemented power consumption and supply check
analog begin
if (V(vdd,gnd)<minVoltage)

$monitor("%m @ %g : Warning supply voltage insufficient !",$abstime);
I(vdd,gnd)<+ PowerConsumption/V(vdd,gnd) ? (enable>1.5) : 0;
end

endmodule
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ADC .......... .. (engl.) Analog Digital Conversion

AGC ... (engl.) Adaptive Gain Control

AMAM .......... Amplitude-Amplitude Modulation

AMPM .......... Amplitude-Phase Modulation

ASK .......... ... (engl.) Amplitude Shift Keying

CDMA .......... (engl.) Code Division Multiple Access
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CSMA ........... (engl.) Carrier Sense Multiple Access

DET ............. (engl.) Discrete Fourier Transformation

DSB .......... ... Doppelseitenbandmodulation

EDA ............. (engl.) Electronic Design Automation

EVM ............ (engl.) Error Vector Magnitude

FBAR ........... (engl.) Film Bulk Acoustic Wave Resonator
FDMA ........... (engl.) Frequency Division Multiple Access
FFT ... ... (engl.) Fast Fourier Transformation

FSK ............. (engl.) Frequency Shift Keying

GMSK ........... (engl.) Gausschen Minimum Shift Keying
ICP .............. (engl.) 1dB Compression Point

IF ... (engl.) Intermediate Frequency

IFFT ............ (engl.) Inverse Fast Fourier Transformation
ImpP2 ............. (engl.) Input refered Interceptpoint 2nd order
ImP3 ............. (engl.) Input refered Interceptpoint 3rd order
ImP5 ............. (engl.) Eingangsbezogener Interceptpunkt 5. Ordnung
LF ... (engl.) Loop Filter

LNA ... (engl.) Low Noise Amplifier

LO .............. (engl.) Local Oscillator

OFDM ........... (engl.) Orthogonal Frequency Division Multiplexing
OSR ............. (engl.) Oversampling Ratio

PA ... (engl.) Power Amplifier

PDF ............. (engl.) Probability Density Function

PED ............. (engl.) Phase Frequency Detector

PLL ............. (engl.) Phase Locked Loop

PNoise ........... (engl.) Periodic Noise Analysis

PSD .......... .. (engl.) Power Spectral Density

PSK ............. (engl.) Phase Shift Keying

PSS ...l (engl.) Periodic Steady State Analysis

QAM ............ (engl.) Quadrature Amplitude Modulation
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QPSK ........... (engl.) Quadrature Phase Shift Keying

SAW ... (engl.) Surface Acoustic Wave

SNR ... (engl.) Signal to Noise Ratio

TDMA .......... (engl.) Time Division Multiple Access

VCO ............. (engl.) Voltage Controlled Oscillator

VGA ............ (engl.) Variable Gain Amplifier
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