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1. EINFUHRUNG

Die Nutzung von elektromagnetischen Wellen fur die Kommunikationstechnik, aber auch fur
viele andere Bereiche des taglichen Lebens, gewinnt seit Anfang des 20. Jahrhunderts immer
mehr an Bedeutung [1]. Einige Beispiele fur das breit gefacherte Anwendungsspektrum hochfre-
qguenter Wellen sollen in Tabelle 1.1 gegeben werden [2].

e Nachrichtentechnik

Rundfunktechnik (Radio, Fernsehen)

Mobilfunk (GSM, UMTS, Militarfunk, Rettungswesen)
WLAN

Bluetooth

Funkortung (Radar, Distanzmessgerate)
Navigationshilfen (Funkfeuer, GPS, ILS)

Thermische Anwendung

— Mikrowellenofen
— Industrielle Trockendéfen

Mikrowellenmesstechnik

— Messgerate fir den gesamten HF- und Mikrowellenbereich

— Feuchtigkeits- und Distanzmessgerate
e Hochfrequenztechnik in Physik und Chemie

— Magnetische Kernresonanz Kernspintomographie

— Elektronenspinresonanz

Radioastronomie

— Galaxien strahlen nicht nur sichtbares Licht ab, sondern auch ein kontinuierliches Rauschsignal im
GHz-Bereich. Diese Strahlung wird ebenfalls zur Untersuchung des Weltraums eingesetzt.

Tab. 1.1: Technische Anwendungen hochfrequenter elektromagnetischer Wellen. [2]

Speziell in der Automobilindustrie wird derzeit viel Energie auf die Entwicklung von Kom-
munikations-, Sensor- und Signalverarbeitungssystemen verwendet. Dabei kommen HF-Front-
ends in zwei wesentlichen Bereichen zum Einsatz: Radarsysteme [3][4] sollen die Verkehrssi-
cherheit verbessern, indem sie den Raum im und um das Fahrzeug Uberwachen. Sie dienen so-
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wohl der Kollisionsvermeidung, als auch der -friherkennung und erméglichen es dem Fahrzeug,
eventuell nétige Malinahmen einzuleiten, wie zum Beispiel das Ausldsen der Airbags, das Auf-
klappen / Ausfahren eines Uberrollbiigels oder auch einfach nur den Fahrer zu warnen. Ferner
konnen solche Radarsensoren auch zur Uberwachung des Innenraums, beispielsweise als Dieb-
stahlsicherung Verwendung finden. Erste Radarsysteme sind bereits in Oberklassefahrzeugen als
Sonderausstattung erhaltlich.

Die zweite Gruppe der HF-Systeme umfasst alle Systeme, die im weitesten Sinne mit Kom-
munikation zu tun haben. Sie dienen weniger der Verkehrssicherheit als vielmehr dem Fahr-
komfort. Wichtige Errungenschaften hierbei sind Telefonie, Navigationssysteme, sowie naturlich
Radio- und TV-Empfanger.

1.1 Motivation

Die Empfanger vieler Sensor- und Kommunikationssysteme, beispielsweise in Fahrzeugen, aber
auch in mobilen Geraten wie Handys, GPS-Geréaten oder PDAs, basieren auf einem &hnlichen
Funktionsprinzip, das in Abbildung 1.1 vereinfacht dargestellt ist.

-))) A ", AID Il E/A

Antenne Filter Analoge Analog / Digitale Ein/Aus
Signal- Digital Signal- gabegerat
verarbeitung Wandler verarbeitung

Abb. 1.1: Vereinfachtes Blockschaltbild eines konventionellen Empfangers

Da jedes Gerét bisher eine vdllig eigene Hardware besitzt, addieren sich Gewicht, Strom-
verbrauch und Platzbedarf aller Einzelgerate. Die Verwendung eines Software konfigurierbaren
Empféangers Iost diese Probleme.

Wenn man ein Empfanger Frontend annimmt, das breitbandig genug ist, um den Anforde-
rungen der verschiedenen Diersterecht zu werden, kann damit das gesamte Spektrum der
gesendeten Signale breitbandig mit einem einzigen Frontend empfangen und dann im digita-
len Teil des Empfangers die gewtinschten Dienste heraus gefiltert und deren Informationen zur
Verfigung gestellt werden.

Selbst, wenn man in der Praxis verschiedene Gerate noch mit getrennter Hardware realisieren
mdchte, um beispielsweise die Ausfallsicherheit zu erhéhen oder um einfach logisch getrennte
Baugruppen auch physikalisch zu trennen, so kdnnen doch immerhin die Entwicklungskosten
fur verschiedene Empfanger-Typen durch die Verwendung einer universellen Hardware reduziert
werden. Dieser Faktor ist in der Regel nicht zu vernachlassigen, da das Empfangerdesign haufig
mit umfangreichen Abstimmungsarbeiten einhergeht wodurch enorme Personalkosten entstehen.
Eine weitere Einsparung wird erreicht, da die Zeit bis zur Produkteinfihrung erheblich verkirzt

1 Dienste im Sinne dieser Arbeit sind Funk-Services wie GSM, GPS, Rundfunk, WLAN, ...
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wird. AuRerdem kann die Reduzierung der nétigen Baugruppen nicht nur Entwicklungs- und
Produktionskosten einsparen, sondern auch Wartungsarbeiten wesentlich einfacher und kosten-
gunstiger gestalten.

Die Kombination verschiedener Dienste findet nicht nur im Automobilsektor Anwendung,
auch tragbare Gerate, wie kombinierte GPS / GSM - Empfanger [5] oder GSM/WLAN - Emp-
fanger [6] sind vorstellbar. Hier sind vor allem Gewicht, Gro3e und Stromverbrauch wesentliche
Parameter, die den kommerziellen Erfolg beeinflussen.

Ein breitbandiger direkt digitalisierender Empfanger laft sich als einfaches Blockschaltbild,
wie in Abbildung 1.2 gezeigt, darstellen [7]. Dabei ist in dem HF-Frontend der Empfanger
und der Digital-Analog-Wandler enthalten. Die Frequenzauswertung Ubernimmt die Filterung
der empfangenen Frequenzen, so dass nur die gewinschten Informationen an die Auswertungs-
Einheit lbergeben werden. Anschliel3end werden die Informationen digital weiterverarbeitet und
in einem geeigneten Format dargestellt.

HF Front- Frequenz Auswertung
end verarbeitung

Abb. 1.2: Die drei Funktionsblocke eines digitalen Breitband-Empfangers [7]

Durch die direkte Digitalisierung des empfangenen Signals gewinnt man alle Vorteile der
digitalen Signalverarbeitung. Diese bestehen vor allem aus der grof3en Stabilitat gegenuber St6-
reinflissen, einer guten Reproduzierbarkeit der zu verarbeitenden Daten und der Mdglichkeit,
den Grol3teil der Systemkonfiguration durch geeignete Software zu steuern [8].

1.2 Stand der Technik

Derzeit werden Software Radios nahezu ausschlief3lich in Basisstationen von Mobilfunkanbie-
tern eingesetzt, da die verwendete Technik noch zu teuer fur die relativ glinstigen mobilen Gerate
ist. AuBerdem haben Software gesteuerte Empfanger einen wesentlich héheren Stromverbrauch
als konventionelle Empfanger, auf Grund der nétigen sehr schnellen digitalen Signalverarbei-
tung. In Basisstationen ist die Energieversorgung unkritisch, im Vergleich zu den mobilen Gera-
ten, da sie ja nicht batterieabh&ngig sind.

Wenn man so will, beinhalten Dualband- oder Triband-Handys ein modales Software Radio.
Dabei sind zwei oder drei getrennte Empfanger in Hardware realisiert und die Software entschei-
det, welcher Dienst gerade empfangen werden soll und startet den entsprechenden Empfanger.

Bis sich das Software Radio Konzept allerdings grof3flachig durchsetzt, wird laut einer Ana-
lyse von [9] noch einige Zeit vergehen, da die marktfihrenden Firmen auf dem Kommunikations-
sektor diese Technologie momentan nur widerwillig einsetzen und fur den Massenmarkt mehr
auf konventionelle Konzepte vertrauen. Trotzdem forschen diese Firmen auch in diese Richtung,
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da die Nutzung mehrerer verschiedener Funkdienste bereits in der nachsten Generation von Mo-
biltelefonen oder PDAs eingesetzt werden soll [10].

Da Software-konfigurierbare Empfanger eine zukunftsweisende Technologie sind, wurde das
SDR-Forum (www.sdrforum.org) als industrielle Organisation gegriindet, das sich zur Aufgabe
gemacht hat, die Weiterentwicklung und Verbreitung von Software-basierten Empfangern vor-
anzutreiben und Gber den Stand der Technik zu informieren.

Die Schlusselkomponente eines direkt digitalisierenden Empfangers ist der Analog-Digital-
Wandler. Je Leistungsfahiger dieser Wandler hinsichtlich der Abtastrate ist, umso geringer wer-
den die Forderungen an die voraus gehende Frequenzumsetzung, die dem Nutzsignal weitere
Storungen hinzufuigt. Daher gewinnt die Leistungsfahigkeit aktueller AD-Wandler fur die Ent-
wicklung von HF-Empféangern zunehmend an Bedeutung.

Kenngrol3en, die die Leistungsfahigkeit von Analog-Digital-Konvertern beschreiben sind die
Bitanzahl und damit die Auflésung, der Dynamikbereich, in dem keine Stérungen auftreten (engl.
spurious free dynamic range, SFDR), der Signal-Rausch-Abstand (engl. signal-to-noise ratio,
SNR) und die Leistungsaufnahme.

Wenn man die aktuelle Entwicklung von AD-Wandlern betrachtet und die Auflésung gegen
die Abtastrate auftragt (Abbildung 1.3), erkennt man, dass in etwa bei jeder Verdopplung der
Abtastrate ein Bit an Auflosung verloren geht. Ursache fir diesen Effekt ist eine Unsicherheit
im Zeitabstand der Abtastimpulse (sampling aperture jitter), wodurch die Abtastung nicht mit
konstanten Zeitabstanden durchgefuihrt wird. Die maximal mdgliche Abtastrate wird wiederum
begrenzt durch die Eigenschaften des Komparators, der eine gewisse Zeit benétigt, um eine zu-
verlassige Entscheidung zu treffen.

Um verschiedene Typen von AD-Konvertern miteinander vergleichen zu kénnen, werden
einige Einheiten herangezogen, die im Abschnitt 2.3 noch einmal néher erlautert werden. Das
Signal-Rausch-Verhaltnis ist ein weit verbreitetes Mal3 in Kommunikationssystemen.

Leistung des Eingangssignals

NR = — . 1.1
SNER Leistung des Rauschens im betrachteten Band (1.1)

Fur ein sinusférmiges Eingangssignal und einen idealen Konverter gilt:
SNR =16,02b+ 1,76 dB (1.2)

b: Anzahl der Bits des Konverters.
Da das Rauschen in einem realen Konverter den gleichen Einfluss hat, wie eine Reduktion
der Bitanzahl in einem idealen Konverter, kann man diese Bitanzahl angeben als

(SNR[dB] — 1,76)
6,02
Bei Betrachtung derzeit aktueller, kommerziell erhéltlicher und experimenteller AD-Wan-
dler, stellt sich heraus, dass unabhéngig von der Abtastrate gilt

SN Rbits = (1.3)

b
SN Rbits
Als Mal3stab fur die Leistungsfahigkeit von AD-Konvertern wird

1,5 (1.4)
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[ — 9SNRbits | b (1.5)

definiert.

Im Frequenzbereich, in dem die Abtastrate kleiner ist als 2 MHz Uberwiegt der Einfluss des
thermischen Rauschens. Ab 2 MHz bis hin zu etwa 3 GHz ist der Apertur Jitter entscheidend
fur die erreichbare Auflosung. Typische Werte fur das Aperturintervall sind 0,5 ps...2 ps. Fur
Abtastraten oberhalb 3 GHz wird die Ungenauigkeit des Komparators dominant. Ursache hierfir
ist, dass auf Grund der Schaltgeschwindigkeiten der Transistoren einige Zeit bendétigt wird, um
eine zuverlassige Entscheidung zu treffen. Ist der Zeitraum auf Grund der hohen Abtastrate nicht
mehr ausreichend, treten in den Ausgangswerten Fehler auf.

Die theoretische Obergrenze der erreichbaren Leistungsfahigkeit kann aus der Heisenberg-
schen Unscharferelation abgeleitet werden:

AEAt < h/2r (1.6)

AFE': kleinste auflosbare Energie des Eingangssignals (1/2 Quantisierungsstufe des AD-Konver-
ters),At: 1/2 Abtastperiodé’s, h: Planck Konstante, 62617 - 1073* Js

Dieses theoretische Limit liegt etwa vier Gré3enordnungen tber dem aktuellen Grenzwert
auf Grund des Apertur Jitters (siehe Abbildung 1.3). Sehr wahrscheinlich sind weitere limitie-
rende Faktoren zwischen der aktuellen Grenze und der Unschérferelation zu erwarten.

SNRbits
A

Komparator
Ungenauigkeit

22
20
18

Heisenberg

Thermisches Rauschen

Apertur Jitter

104 10° 106 107 108 10° 1010 oM
Abtastrate [s71]

Abb. 1.3: Grenzen der Leistungsfahigkeit von Analog-Digital-Konvertern [11]

Betrachtet man den Fortschritt der letzten Jahre, so ist zu erkennen, dass in der Zeit von
1991 bis 1999 eine Verbesserung um lediglich 1,5 effektive Bits stattgefunden hat [11]. Die
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Entwicklung der Analog-Digital-Wandler schreitet also nur sehr langsam voran.

1.2.1 Kommerzielle Analog-Digital-Wandler

Analog Devices bietet derzeit zwBIA-Wandler auf CMOS-Basis an. Der AD7721 bietet eine
Eingangsbandbreite von 229,3 kHz bei einer 16-Bit Auflosung. Die Abtastrate betragt 30 MHz.
Der AD7723 hat bei gleicher Auflésung eine Eingangsbandbreite von 460 kHz und eine Abta-
strate von 19,2 MHz.

Der Typ 9042 von Maxwell Technologies hat eine Eingangsbandbreite von 20 MHz und eine
Auflésung von 12 Bit.

Signal Processing Technologies hat mit dem SPT7936 eiteiWandler im Angebot, der
bei 12-Bit Auflésung eine Bandbreite von 28 MHz bietet. Diese technischen Daten bestatigen,
dass eine Verdopplung der Abtastrate eine Verschlechterung der Auflosung um etwa 1 Bit mit
sich bringt.

Die derzeit gangigetuA-Wandler haben eine maximale Eingangsbandbreite von wenigen
10 MHz. Bei dieser Architektur stehen Bandbreite und Auflésung immer in Konkurrenz. Eine
Verringerung der Auflosung der Wandler, hatte unmittelbar eine Vergro3erung der Bandbreite
zur Folge. Die gezeigten Typen haben alle eine sehr hohe Auflésung von 12, bzw. 16 Bit.

Wesentlich viel versprechender in Hinblick auf die Bandbreite sind dieFdagh-Konverter
Allerdings ist fur deren Realisierung ein wesentlich gréR3erer Hardwareaufwand nétig als bei der
Y A-Architektur. Diese Tatsache spiegelt sich im Preis und im Stromverbrauch der Komponenten
wider.

Analog Devices bietet den AD6645 an, der eine Auflosung von 14-Bit mit einer Geschwin-
digkeit von 200 Megasamples erreicht.

Maxim hat erste Flash-Konverter im Handel, die bereits 1,5 Gigasamples mit 8-Bit Auflésung
haben. Derzeit sind sie aber nur in ,Evaluation-Boards” verfigbar.

Auch ATMEL hat mit dem TS83102G0B einen Konverter in BICMOS-Technologie auf dem
Markt, der eine Abtastrate von 2 Gigasamples mit einer 10-Bit Auflésung erreicht.

1.2.2  Experimentelle Analog-Digital-Wandler

In [12] wird ein neues Verfahren zur Digitalisierung von Signalen vorgestellt. Es basiert auf der
Zerlegung eines Signals im Zeitbereich in Intervalle. Die zeitlich begrenzten Zeitbereichssignale
x(t) in diesen Intervallen werden mit orthogonalen Funktiopg) multipliziert, so dass das
Signal im Zeitbereich durch die Koeffizienten vollstandig beschrieben ist. Die Koeffizienten

a; werden dann digitalisiert. Aus den digitalisierten Koeffizienhgrkann im Folgenden das
Zeitsignal mit Hilfe der orthogonalen Funktiongn(t) wieder ricktransformiert werden.

Bei einem &hnlichen Ansatz, bei deW Analog-Digital-Konverter verwendet werden, die
zeitlich gestaffelte Abtastzeitpunkte besitzen, kommt es auf Grund von Fehlern in Nullpunktslage
und Verstarkung des Signals zu Spriingen an den Abtastzeitpunkten, die im Frequenzbereich als
diskrete Storlinien auftreten.

Bei dem in [12] vorgestellten Verfahren tritt dieser Effekt nicht auf, da das ganze Zeitsignal
in einem Intervall mathematisch durch orthogonale Funktionen beschrieben wird. Durch die zeit-
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liche Begrenzung ist das Signal im digitalen Bereich durch eine endliche Anzahl diskreter Koef-
fizienten vollstandig bestimmt. Unter Verwendung der verallgemeinerten Fourier-Analyse lasst
sich das Zeitsignal als Summe ausdriicken

(t) = Zgaj -g;(t) = Zoaj (z(t) © g; (1)) 9;(t) (1.7)

;= (alt) o g;(0) = [ a(t)gs(0)at (18)

z(t): Zeitbereichssignal;(t): orthogonale Funktionen,;: Koeffizienten,N: Anzahl der Sum-
manden = Anzahl der orthogonalen Funktionen = Anzahl der Stiutzstellen im transformierten
Bereich,T: Lange des Intervalls im Zeitbereich.

Gleichung 1.8 ist die Definition des Skalarprodukts a(tg undg;(t).

Die erreichbare Gute der Approximation ist Abhéngig von der AnZélder Summanden
ab. Das minimaleV ergibt sich aus dem Abtasttheorem:

N = r , T = b (2.9)
T 2
7. Segment im Zeitbereich: Bandbreite des Zeitsignals.

Orthogonale Funktionen, die fur die vorliegende Anwendung geeignet sind, sind trigono-
metrische Funktionen, Walsh-Funktionen und komplexe Exponentialfunktionen. Fur die Trans-
formation im analogen Bereich werden bevorzugt Sinus- und Cosinus-Funktionen verwendet,
fur Transformationen im digitalen Bereich Walsh- und Haar-Funktionen, da diese nur einen
Wertebereich von +1 und -1 annehmen kdnnen. Als weitere vorteilhafte Funktionen haben sich
Wavelet-Transformationen herausgestellt.

Die Digitalisierung der Koeffizientea; erfolgt parallel inV konventionellen AD-Wandlern.

Dies bietet den Vorteil, dass die Abtastrate in jedem einzelnen Konverter um den Nakiieir
ner gewahlt werden kann. Aus den digitalen Instanzen der Koeffizienﬁtkann mit Hilfe der
orthogonalen Funktionef, (¢) das Signal vollstandig rekonstruiert werden.

Gegenuber konventionellen Strategien zur Digitalisierung bietet dieses Verfahren den Vor-
teil, dass das Zeitsignal sowohl im Zeit- als auch im Frequenzbereich analysiert wird. Durch
die Zerlegung des Signals mit Hilfe von orthogonalen Funktionen wird das Signal vollstandig
beschrieben und es treten keine Nullpunkts- und Verstarkungsfehler auf, wie dies bei herkdBmm-
lichen parallelen AD-Konvertern der Fall ist.

Ein direkt digitalisierender GPS-Empfanger wird in [13] vorgestellt. Wie das in dieser Arbeit
entwickelte Empfangerkonzept, nutzt auch er das Prinzip der bandbegrenzten Unterabtastung.
Das System besteht aus einer Abtaststufe, die einen differentiellen Aufbau vorweist, um parasi-
tare Einflisse wie das Durchsprechen des Taktsignals und Ladestrome zu minimieren. Danach
folgt ein Verstarker mit Nullpunktkompensierung. Dies ist wichtig fur die erfolgreiche Digita-
lisierung, da ansonsten die Nullpunktslage des analogen Signals verschoben wird. Der in [13]
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vorgestellte experimentelle Aufbau hat ausgangsseitig eine Pufferschaltung, die nur als Anpas-
sung an die 5Q-Last der Messgerate dient. In dem endgultigen Aufbau, der die Folge-Halte-
Schaltung und den AD-Konverter auf einem Chip vereint, ist dieser Puffer nicht mehr vorgese-
hen.

Die gesamte Empfangerarchitektur ist als Transistorschaltung ausgelegt auf eine Eingangs-
bandbreite von 2 GHz und eine Abtastrate von 5 MHz...40 MHz. Allerdings konnten in [13] nur
Simulationen und keine Messungen prasentiert werden.

Der breitbandige Abtaster in [14] nutzt im Gegensatz zu den meisten anderen Entwicklungen
als Abtastschalter keine Diodenbriicke, sondern eine Schaltung, wie in Abbildung 1.4 dargestellt.

VCC

Eingang —

Abtast-
impuls

—

- Eingang ——

[

VCC

Abb. 1.4: Schaltskizze des Abtastschalters

Das Eingangssignal wird mit einer breitbandigen Symmetrierschaltung (engl. balanced to
unbalanced, balun) in je zwei gegenphasige Anteile halber Amplitude aufgeteilt. Diese beiden
Signale liegen dann an den beiden Eingangen des Diodenschalters an. Die gegengleich ange-
ordneten Dioden sind jeweils in Durchlassrichtung vorgespannt, so dass das Eingangssignal im
allgemeinen Fall direkt auf Masse liegt. An der gemeinsamen Kathode liegt das Abtastsignal.
Wenn ein Abtastimpuls mit geniigend hoher Spannung auftritt, sperren beide Dioden und die
jeweilige aktuelle Eingangsspannung wird in den beiden Haltekapazitaten gespeichert.

Fur diese Art des Abtastschalters ist ein breitbandiger Balun nétig, der nicht trivial zu rea-
lisieren ist. Beim Entwurf des Eingangsverstarkers muss beriicksichtigt werden, dass aul3erhalb
der Abtastzeitpunkte das Eingangssignal Uber die beiden Dioden direkt kurzgeschlossen wird.

Simulationen und Messungen dieser Abtastschaltung wurden mit einer Amplitude von 3 V
einfach Spitze fir den Impuls durchgefiihrt. Die Impulsdauer betrug ca. 150 ps, was einer Ab-



1.2. Stand der Technik 9

tastrate von etwa 6,7 GHz entsprechen wiirde. Uber die Eingangsbandbreite wird in [14] keine
Aussage gemacht. Sie wird durch die Balunschaltung begrenzt.

Dem Wunsch nach viel Dynamik und hoher Auflésung fir Anwendungen im Kommunikati-
onsbereich, kann mit ein@tA-Architektur entsprochen werden. Hier ist es mdglich, eine sehr
hohe Uberabtastrate in hohe Genauigkeit einzutauschen. In [15] wird&iKonzept vorge-
stellt, das fur den Empfang von verschiedenen Diensten mit unterschiedlicher Tragerfrequenz
geeignet ist und einen sehr grofien Dynamikbereich besitzt. Es basiert auf Indium-Phosphid
Hetero-Bipolar Technologie (InP HBT). Die hohe Dynamik wird durch Uberabtastraten von
40...50 auf einem Eingangssignal mit Bandbreiten von 12,5 MHz...25 MHz und einer Mitten-
frequenz von bis zu 100 MHz erreicht. Auch dieser Analog-Digital-Wandler basiert auf einer
bandbegrenzten Abtastung.

K 1:4
—FH——

e De[pux
Filter

-
\ 4

1 Bif Takt
DAC

A

Takt

Abb. 1.5: Blockschaltbild des InE2A-Konverters [15]

Der notige Eingangsfilter weist bei einer Mittenfrequenz von 30 MHz...100 MHz eine Glite
von etwa 50 auf. Der Komparator hat eine Auflésung von 1 Bit. Fur eine fehlerfreie Digitalisie-
rung ist grundlegend, dass die Entscheidungszeit des Komparators wesentlich kleiner ist, als das
Abtastintervall. Der verwendete Komparator hat eine Ruckflihrungszeit von konstant 16 ps.

Das Apertur Jitter Intervall von 20fs der gesamten Abtastarchitektur ist fur die gewtinschte
Anwendung vollig ausreichend.

Eine vollig andere Hardwarestruktur basiert auf dem in [16] beschrieben Six Port Empfan-
ger. Ein Six Port besteht aus zwei Eingangen - einer fur das zu verarbeitende Signal und ein
zweiter Referenzeingang - und vier Ausgangen. Das Eingangssignal wird an did¢y90den
phasenverschoben und mit dem ebenfalls phasenverschobenen Referenzsignal Giberlagert. Durch
Detektordioden an den vier Ausgangen wird die Leistung des jeweils anliegenden Ausgangssi-
gnals gemessen ( Abbildung 1.6 a).

Fur die Leistungsmessung ist ein Kalibriervorgang notig, der allerdings elektronisch durchge-
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a)
Einganga—6> —T a
I>— «— 0
@og -
b)

Six Port »|A/D I% | Decoder
> A/D II% II |
»AD {7 | ——Q
LO—> » A/D E3

Abb. 1.6: Blockschaltbild des Six Ports (a) und eines Six-Port-Empfangers (b)
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fuhrt werden kann. Die Leistungsmessung an den vier Ausgangen liefert gentigend Information
um die Phasenspringe des Eingangssignals zu erkennen. Durch eine Architektur, die in Abbil-
dung 1.6 b) dargestelltist, kann ein empfangenes Quadratur-Phasenmoduliertes (engl. quadrature
phase shift keying, QPSK) Signal wieder direkt demoduliert werden.

Bei dieser Architektur kann das Signal analog demoduliert werden, wodurch hohe Datenra-
ten, bis zu 60 MBit/s erreicht werden konnen. Eine digitale Signalverarbeitung ist bei diesem
Konzept nicht nétig [17][18].

Fir den Einsatz in mobilen Empfangern wurde des-Konzept in [19] entwickelt. Auf
Grund der hohen Anforderungen an Preis und Stromverbrauch wurden hierfir neue kaskadierte
digitale Filter entwickelt. Um das Problem der Spiegelfrequenzen zu umgehen, wird das Ein-
gangssignal durch einen Quadratur-Mischer in zwei phasenverschobene Pfade mit einer mog-
lichst niedrigen Zwischenfrequenz aufgeteilt und die Digitalisierung in zwei parallelen Analog-
Digital-Wandlern vorgenommen (siehe Abbildung 1.7). Anschlieend wird das digitale Signal in
einem digitalen Quadratur-Mischer ins Basisband konvertiert. Die Dezimation und die Kanalfil-
terung wird mit Hilfe der nachfolgenden Tiefpassfilter in jedem der beiden Signalpfade erreicht.
Die Demodulierung findet in einem digitalen Signalprozessor statt.

Antenne ADH . PP
=~y | Q glgltgler Dsp
(NN ; uad. —
/.>K/ | Mischer Mischer Bits
Filter LNA ADH L TPE M

Abb. 1.7: Blockschaltbild deg\Y:-Konverters aus [19]

Der Empfanger erreicht ein Signal-Rausch-Verhaltnis von maximal 76 dB mit einem Uberab-
tastverhaltnis von 32. Die entwickelte Hardware wurde in einem CMOS-Prozess als integrierter
Chip realisiert.

1.3 Ziele der Arbeit

Im Rahmen des BMBF-Forderprojekts zur Untersuchung der Mdglichkeiten hochfrequente Sy-
steme integriert auf Silizium-Basis zu realisieren, kurz ,HFSYSI” wurde ein Hardware-Konzept
fur die Realisierung eines direkt digitalisierenden Empfangers theoretisch und experimentell un-
tersucht. Ziel des Projekts ist die direkte digitale Verarbeitung eines Eingangssignals mit ei-
ner Tragerfrequenz von 24 GHz und 500 MHz Bandbreite. Die Wahl dieser Frequenzen basiert
auf dem 24 GHz ISM-Band. Nach bisherigem Stand ist dieses ISM-Band auf den Bereich von
24 GHz ... 24,25 GHz festgelegt [20]. Derzeit sind jedoch Anderungen dieser Spezifikation im
Gesprach. Auf Grundlage dieser Daten wurden die Spezifikationen des HFSY SI-Projekts so ge-
wahlt, dass die Verarbeitung von 500 MHz-Bandbreite moglich ist. Die Wahl der Mittenfrequenz
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spielt fur die Empfangerarchitektur eine untergeordnete Rolle, da sie lediglich eine Frequenzver-
schiebung des Signals in der digitalen Ebene nach sich zieht, die leicht kompensiert werden
kann.

Zur Realisierung wird das Konzept der bandbegrenzten Uberabtastung benutzt. Da die direk-
te Digitalisierung hochfrequenter Signale, insbesondere bei Eingangsfrequenzen oberhalb von
10 GHz, derzeit ein sehr ehrgeiziges Vorhaben ist, wird von einem stark idealisierten Modell der
Umwelt in Bezug auf Storsender, Temperaturschwankungen, etc. ausgegangen.

Die Digitalisierung des Eingangssignals soll so friih wie mdglich erfolgen. Daher ist der
Entwurf des Empfangers gleichzusetzen mit der Entwicklung eines geeigneten Analog-Digital-
Wandler Konzepts. Um Aliasing-Effekte zu vermeiden ist auch bei einer breitbandigen Konver-
tierung des Eingangssignals eine Beschrankung der Bandbreite notig. Die Bandpassfilter dafur
wurden am Ferdinand-Braun-Institut in Berlin entwickelt. Weiterhin ist eine Verstarkung des
Eingangssignals und die Quantisierung notig. Dazu wurden an der Universitat Ulm entsprechen-
de HF-Verstarker, sowie der Komparator entworfen und in Kooperation mit der Firma ATMEL
aufgebaut und vermessen.

Der Entwurf einer Folge-Halte-Schaltung, die die Aufgabe der Zeitdiskretisierung erfullt ist
das zentrale Thema der vorliegenden Arbeit. Weiterhin wird mit Hilfe von Simulationen und
Messungen die Einhaltung der Spezifikationen aller Komponenten sowie deren Eignung zur Er-
fullung der gestellten Aufgabe Uberprift. Die Bestimmung und gegebenenfalls Anpassung wich-
tiger Parameter, wie beispielsweise die ndtige Bandbreite einzelner Komponenten liegt ebenfalls
im Fokus dieser Arbeit. Um aussagekréftige Simulationsdaten zu erhalten, sind exakte Modelle
der einzelnen Komponenten notig, die im weiteren Verlauf erarbeitet werden.

Fur die Projektpartner DaimlerChrysler Forschung, Ulm, ATMEL Ulm, Universitat Ulm,
Ferdinand-Braun-Institut, Berlin und Technische Universitat Minchen ergab sich folgende Auf-
gabenteilung:

DaimlerChrysler Forschungszentrum, Ulm  Projektleitung
Technologie
Messtechnik

FBH Berlin Entwurf, Realisierung und Messung hochguti-
ger Filter
Universitat Ulm Entwurf, Realisierung und Messung der Ver-

starker und des Komparators

ATMEL Ulm Produktion der Verstarker und des Komparators
in Si/SiGe-Technologie

TU Minchen Systemsimulation
Parametrisierung der Komponenten
Entwurf, Realisierung und Messung des Abtast-
Schalters
Messtechnik

Das vorliegende Empfangerkonzept beruht auf einem 1-Bit-Wandler. Fiur eine hohere Auf-
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I6sung kann dieser Wandler als zentrale Komponente éireiArchitektur dienen. DieCA-
Architektur wird in dieser Arbeit theoretisch untersucht. Fir den Aufbau eines entsprechenden
Demonstrators sind zusétzlich noch ein Digital-Analog-Wandler und ein Verzégerungsglied n6-
tig. Auf Grund des hohen technischen Aufwands wurde kein solcheDemonstrator realisiert,

die Machbarkeit wurde jedoch nachgewiesen.

Neben dem Schaltungsentwurf stellt die Messtechnik eine grol3e Herausforderung dar. Um
die Funktion des Empféangers zu verifizieren, genigt es nicht, alleine das Spektrum des abgeta-
steten Signals zu betrachten, da die Phaseninformation hier eine wichtige Rolle spielt. Anhand
signifikanter Spektrallinien kann zwar haufig eine Fehlfunktion der Hardware erkannt werden,
sie kbnnen jedoch nicht den endgultigen Nachweis der korrekten Funktion liefern.
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2. SOFTWARE-KONFIGURIERBARE EMPFANGER

Der AusdruckSoftware Radievurde von Joseph Mitola 1991 als Bezeichnung fir programmier-
bare bzw. konfigurierbare Empfanger aufgebracht. Eine exakte Definition des Begriffes ,Soft-
ware Radio” gibt es bislang nicht, da es keine Festlegung auf den Umfang der Konfigurierbarkeit
gibt. Der Begriff bezieht sich nicht darauf, dass der ein Grof3teil der Funktionen in digitaler Tech-
nik realisiert sind, wie das bei jedem modernen Empfangsgerat der Fall ist. Software Radios im
Sinne dieser Arbeit sind Empfanger, deren physikalische Eigenschaften, wie die Wahl der Tra-
gerfrequenz, die Art der Modulation, die Bandbreite des Nutzsignals usw. durch entsprechende
Software verandert werden kénnen.

In welchem Umfang ein solcher Empfangertyp rekonfiguriert werden kann, hangt stark von
physikalischen Gesetzmaligkeiten ab. Die beschrankenden Faktoren sind unter anderem die An-
tennen, die verwendete Elektronik und die Geschwindigkeit der Signalverarbeitung. Realisierba-
re und praktisch einsetzbare Software Radios werden also nur eine begrenzte Anzahl an Funk-
diensten verarbeiten konnen. Welche Dienste das im Einzelnen sind, hangt von der jeweiligen
Anwendung ab [21].

2.1 Konzept

Ein ideales Software Radio wirde entweder direkt nach der Antenne digitalisieren, oder aber
ein flexibles Hardware Design bieten, das vollstandig fur alle vorgesehenen Anwendungen kon-
figuriert werden kann. In jedem Fall wird die Analog-Digital-Wandlung beim Entwurf eines
digitalisierenden Empfangers, so friih wie moglich im Empfangspfad implementiert.

In praktischen Anwendungen findet die Digitalisierung meist in einer Zwischenfrequenz statt.
Dies ist einfacher zu realisieren als eine breitbandige Abtastung des gesamten empfangenen
Spektrums.

Vor der eigentlichen Signalverarbeitung ist in der Regel noch eine digitale Filterung und De-
zimation nétig, um die vorliegenden Daten in einzelne Kandale aufzuteilen und die relevanten
Informationen zu extrahieren. Die Signalverarbeitung geschieht in der Regel in digitalen Si-
gnalprozessoren (DSPs), programmierbaren Logikgattern (engl. field programmable gate arrays,
FPGAS) oder in eigens entwickelten integrierten Schaltungen (engl. application specific integra-
ted circuits, ASICs).

Auch fir die Software gibt es mittlerweile eine Reihe geeigneter Programmieroberflachen.
Nennenswert sind hi€€ORBA(common objects request broker architecture) Radio Virtual
Machines Software Plattformen, die &hnlich der Java Virtual Machines sind.
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2.1.1 Eigenschaften und Vorteile

Ein Software Radio mit den bisher genannten Eigenschaften bringt einige Vorteile und Erleichte-
rungen fur den Benutzer mit sich. Beispielsweise ist es derzeit mdglich, ein Mobiltelefon, das mit
einer Bluetooth-Schnittstelle ausgestattet ist, als Modem flir einen ebenso ausgestatteten Compu-
ter zu nutzen. Wenn man anstelle der statischen drahtlosen Verbindung eine beliebig konfigurier-
bare annimmt, kdnnte der Computer mit nahezu jedem anderen Kommunikationsgeréat (z.B. Fax,
Drucker, Handheld, ...) eine Verbindung herstellen, ohne zusatzliche Hardware zu bendtigen.

Durch die zunehmende Globalisierung wird es immer wichtiger, dass Funkdienst basierte
Gerate weltweit funktionieren. Diese konnten durch eine Software Aktualisierung auf die jewei-
ligen Standards eingestellt werden. Ein Beispiel hierfur ist der Betrieb eines Mobiltelefons in
Europa und in USA.

Weiterhin moglich ware die Produktion kombinierter Geréte, wie GSM und GPS [5]. Diese
Gerate kdonnten in kompakter Bauweise realisiert werden und zugleich mit geringem Stromver-
brauch auskommen, da beide Dienste in einer gemeinsamen Hardware nutzbar waren.

Wenn bereits vorhandene Dienste erweitert oder veréndert werden, oder ganzlich neue Funk-
dienste eingefuhrt werden, kann das entsprechende Gerat einfach durch Herunterladen einer ak-
tuellen Software darauf eingestellt werden. Durch dieses Prinzip wird die Anderung vorhandener
Standards wesentlich erleichtert und in vielen Bereichen tberhaupt erst ermdglicht. Die Einflh-
rung neuer Dienste aus Sicht der Betreiber wird wesentlich vereinfacht. Da man nicht mehr
warten muss, bis genigend neue Endgerate im Umlauf sind,verkirzt sich die Zeitspanne zwi-
schen der Fertigstellung der neuen Infrastruktur und deren gewinnbringenden Nutzung auf einen
Bruchteil.

2.1.2 Design-Grundlagen

Die Aufgabe des Empfangers ist es, das gewiinschte Signal von Stéreinflissen, wie fremde Si-
gnale oder Rauschen zu trennen und die enthaltene Information zu extrahieren und zur Verfiigung
zu stellen.

Antenne ‘
. ;&Q ‘ AID —>Weitere Verarbeitung
Bandpass AGC ADC
Filter

Abb. 2.1: Blockschaltbild einer Empfangerarchitektur fir ein Software Radio

Dazu wird Ublicherweise das Signal von der Antenne Bandpass gefiltert, verstarkt und in ein
digitales Signal gewandelt.

Da bei Empfangssystemen der Signal-Rausch-Abstand im Wesentlichen von den Eigenschaf-
ten des Frontends abhéngt, sollten zusatzliche Rauschquellen weitgehend vermieden werden.
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Oftmals liegt das zu empfangende Signal im Picowatt-Bereiel3(dBm ...—70dBm) und

das Rauschen im Milliwatt-Bereich-0dBm . ..0dBm). Je gré3er die Eingangsbandbreite des
Empfangers ist, umso anfalliger fur Storeinflisse ist das System, da entsprechend mehr potenti-
elle Storer empfangen werden kénnen [21].

2.1.2.1 Antennen

Die Bedeutung der Antenne wird haufig unterschatzt. Gerade fir Anwendungen im Software
Radio, das ja fur den Empfang von Multimode- und Multiband-Signalen konzipiert ist, ist hoch-
entwickeltes Antennendesign wichtig. Bei Empfangern, die eine sehr grof3e Eingangsbandbreite
zur Verfligung stellen missen, ist es unter Umstanden nicht mehr méglich, mit nur einer Antenne
auszukommen.

a) b)
A
wol L . Speisepunkt
/ — Speisepunkt peisert
Masseflache
A 4
c) d)
Metallisierung Speisepunkt
Umfang = 1 Dielektrikum v &
A
Speisepunkt M \
Masseflache

Abb. 2.2: Verschiedene Antennendesigns: a) Dipol, b) Monopol, ¢) Ringantenne, d) Patchantenne

Gebrauchliche Antennenstrukturen sind Dipol-, Monopol-, Ring (engl. loop antenna)- und
Patch-Antennen. Die Dipolantenne mit der Lange einer halben Wellenk2g@bbildung 2.2
a) ist die einfachste resonante Struktur. Aus ihr abgeleitet ist die Monopolantenne (Abbildung
2.2 b), indem man eine Hélfte der Antenne durch einen ,Spiegel” ersetzt. Als Spiegel wirkt hier-
bei eine Masseflache. Durch die resultierende Abstrahlung in nur einen Halbraum ergibt sich
ein Antennengewinn von 3 dB. Die Ringantenne ist eine resonante Struktur, wenn ihr Umfang
einer Wellenlange entspricht (Abbildung 2.2 c¢). Da sie sehr kleine Impedanz aufweist, muss in
der Regel eine Impedanzanpassung durchgefiihrt werden. Eine Patch-Antennen besteht aus einer
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metallisierten Flache, die auf einem Substrat aufgebracht ist. An der Unterseite des Substrats
befindet sich eine Masseflache (Abbildung 2.2 d). Die Oberflachenmetallisierung kann verschie-
dene Formen haben. Am gebrauchlichsten sind quadratische Felder mit der Seitarntange

runde Strukturen mit Durchmesge6)\. Durch die Richtcharakteristik besitzen Patch-Antennen
Antennengewinn von mehr als 3 dB [22][23].

2.1.2.2 Bandpassfilter

Der Bandpassfilter hat die Aufgabe, mdgliche Stérsignale zu entfernen. Je héher die Gite des
Eingangsfilters ist, umso geringer sind die Anspriche an die nachfolgende Signalverarbeitung
und umgekehrt. Systembedingt kdnnen nur AulRerband-Storer entfernt werden, daher ist eine
weitere Filterung im digitalen Teil des Empfangers, um nur das gewiinschte Nutzsignal zu erhal-
ten unumganglich.

Der Bandpassfilter kann in Bezug auf die Tragerfrequenz relativ schmalbandig sein, jedoch
absolut betrachtet gleichzeitig sehr breitbandig.

2.1.2.3 Eingangsverstirker

Um moglichst ideal in ein digitales Signal wandeln zu kénnen, muss die Amplitude des gefilter-
ten und transformierten Signals an die Spezifikationen des Analog-Digital-Wandlers angepasst
werden. Da die Feldstarke des Eingangssignals stark von &uf3eren Einflissen abhangt, unterliegt
es natirlich grol3en Schwankungen. Daher ist fur die Anpassung der Amplitude ein geregelter
Verstarker (engl. automatic gain control, AGC) zwingend erforderlich.

2.1.2.4 Analog-Digital-Wandler

Der Analog-Digital-Wandler ist das Kernstlck eines digitalisierenden Empfangers. Zugleich ist
er das Bauelement, das die Leistungsfahigkeit des gesamten Empfangers bestimmt. Wenn ein
idealer AD-Wandler zur Verfigung stehen wirde, dann ware der abgestimmte HF-Empféanger
(vgl. 2.2.1) stets die Architektur der Wabhl.

Der AD-Wandler bestimmt aul3erdem wesentliche Eigenschaften der gesamten Architektur,
wie zum Beispiel Auflosung, Dynamik oder Bandbreite des Nutzsignals.

Die Analog-Digital-Wandlung ist der zentrale Punkt im Entwurf eines Software gesteuerten
Empfangers, deshalb wird sie auch das zentrale Thema dieser Arbeit sein.

2.1.2.5 Dynamik

Ein wesentlicher Aspekt des Empfangerdesigns ist die erreichbare und nétige Dynamik. Der
Dynamikbereich ergibt sich aus der Differenz des minimalen und des maximalen Signalpegels,
der noch verarbeitet werden kann. Im allgemeinen gilt, dass ein grofRer Dynamikbereich mit
hohem Stromverbrauch einhergeht.

An der Nichtlinearitat des Empféangers entstehen unter Beteiligung eines Nutzsenders und
Storsendern Intermodulationsprodukte nach folgender Gesetzmaligkeit:

frve = Imafsn +mafsn + ..
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m, =0,+1, 42, ...
Ein so entstandenes Intermodulationsprodukt stért dann, wenn es in die Nutzbandbreite fallt.

Je nach Sendefrequenz des Storsenders unterscheidet man zwischen Innerband-Stérern, wenn
innerhalb des Eingangsbandes gesendet wird und Aul3erband-Stérern, wenn die Sendefrequenz
aulRerhalb der Bandbreite des Empfangers liegt. Geht man von einem bestimmten Stérabstand
aus, dann wirken sich die stérenden Intermodulationsprodukte nachteilig auf den minimalen
Eingangspegel aus. Aul3erdem wird durch thermisches Rauschen des Empfangers und durch
Rauschen des Analog-Digital-Wandlers (Quantisierungsrauschen, Zittern der Abtastzeitpunkte,
sogenanntesampling aperture jitterdie untere Grenze des Dynamikbereichs angehoben, da das
Eingangssignal unterhalb eines gewissen Pegels vom Rauschen verdeckt wird.

Durch Selbstinduktion wird die obere Grenze des Dynamikbereichs eingeschrankt. Sie ist ein
Maf3stab fur den maximalen Eingangspegel, bei dem Mischprodukte mit Innerband-Stérern bzw.
die Oberwellen den Stdrabstand bestimmen [24].

Detaillierte Beschreibungen der einzelnen Mechanismen, die den Dynamikbereich beeinflus-
sen, folgen in den Abschnitten 2.3.1 und 2.3.2.

2.1.2.6 Digitale Signalverarbeitung

Die digitale Signalverarbeitung hat die Aufgabe, aus dem empfangenen und digitalisierten Ein-
gangssignal die gewlnschten Informationen zu extrahieren. Dazu ist zun&chst eine Kanalselekti-
on notig. Das Eingangssignal enthalt auf Grund der Aufgabenspezifikation des Software Radios
die Daten von mehreren verschiedenen Funkdiensten. Durch die Kanalselektion wird der Dienst,
der aktuell von Interesse ist herausgefiltert und die Daten der anderen Dienste werden aus dem
empfangenen Signal entfernt.

Danach erfolgt die Demodulierung und Aufbereitung der gewtinschten Informationen. Im
einfachsten Fall wird ein Bitstrom erzeugt, der die Daten in einer Form enthalt, die entsprechend
der Anwendung in einem anderen Teil des Gerétes weiterverarbeitet werden kann.

Mdogliche Alternativen fur die digitale Hardware sind Signal Prozessoren (DSPs), program-
mierbare Logikeinheiten (FPGAS) oder eigens entwickelte integrierte Schaltkreise (ASICs).

2.2 HF Architekturen

Fur die Implementierung eines Software Radios sind prinzipiell mehrere verschiedene Archi-
tekturen geeignet. Am haufigsten werden Homodynempfanger (auch: direct conversion receiver,
Zero-IF receiver), Heterodynempféanger (auch: dual conversion receiver) und abgestimmte HF-
Empfanger (tuned radio frequency receiver) verwendet. Die Eignung eines Empfangers hangt
von mehreren Parametern ab. Bmpfindlichkeiist Maf3 fir das schwéchste, noch zu empfan-
gende Signal. Sie hangt im wesentlichen von den verschiedenen Rauschquellen im Empfanger
selbst ab.

Weiterhin muss der Empfanger ausreicheBe¢ektivitdtzur Verfigung stellen kénnen, das
gewinschte Signal soll also empfangen werden, alle anderen Signale werden unterdriickt.
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Ein weiteres wichtiges Kriterium ist diStabilitdt des Frontends gegenlber Storeinfliissen
wie Temperaturschwankungen, Schwankungen in der Spannungsversorgung, aber auch Stabilitat
Uber die Zeit.

2.2.1 Abgestimmter HF-Empftinger

Die Architektur des abgestimmten HF-Empfangers (Abbildung 2.3) entspricht weitestgehend
den in Abschnitt 2.1.2 angestellten Uberlegungen.

Antenne ‘
" .
;%\(/ ‘ A/D —>Bits
Bandpass LNA AGC ADC
Filter

Abb. 2.3: Blockschaltbild des abgestimmten HF-Empfangers

Der Bandpassfilter hat die Aufgabe, das Eingangsband zu selektieren, der LNA sorgt durch
eine dynamische Verstarkung fur optimale Anpassung des empfangenen Signals an die Ein-
gangsparameter des Analog-Digital-Wandlers. Das grof3te Problem bei einer solchen Empféanger-
Architektur ist die Digitalisierung selbst, da der Wandler die unter Umstanden sehr hohe Signal-
frequenz abtasten muss. Ein solcher AD-Wandler ist sehr schwierig zu realisieren. Auf Grund der
hohen Abtastgeschwindigkeit hat er au3erdem einen hohen Stromverbrauch. Durch die direkte
Abtastung des empfangenen Signals ist ein enormer Aufwand nétig, um Storer zu unterdricken,
da diese sich negativ auf die Dynamik des Analog-Digital-Wandlers auswirken.

Der Vorteil dieser Architektur liegt allerdings in der minimalen Anzahl an analogen Kompo-
nenten und damit dem geringen Potential zusatzlicher Storeinflisse.

2.2.2 Homodyn Empfinger

Beim Homodynempfanger (auch: direct conversion receiver / zero-IF receiver) wird das Signal
in nur einer Mischerstufe ins Basisband heruntergemischt. Dies kann durch zwei orthogona-
le Lokaloszillator (LO)-Signale (Abbildung 2.4 a) und entsprechender Wahl der LO-Frequenz
(Abbildung 2.4 b) realisiert werden. Dieses Verfahren bietet den Vorteil, dass die analoge Fil-
terung des Signals wesentlich einfacher auszufiihren ist als beim Heterodynempfanger. Durch
Analog-Digital-Wandlung und digitale Signalverarbeitung kann das Signal direkt demoduliert
und weiter verarbeitet werden. Allerdings werden direktmischende Empféanger in der Praxis sel-
ten eingesetzt, da sie haufig starke Neigung zum Rauschen aufweisen [25].

Da es bei diesem Empfangertyp im Falle von QPSK-Signalen stets zu einem Fehler zwischen
Phasen-Pfad und Quadratur-Pfad (engl. 1Q-mismatch) kommt [26], ist diese Architektur flr Mo-
dulationen héherer Ordnung nicht geeignet[27]. Die Fehleroptimierung fir den IQ-mismatch
bringt einen gewissen schaltungstechnischen Aufwand mit sich [28].
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Eine Streuung des Lokaloszillatorsignals fuihrt nach dem Heruntermischen teilweise zu zeit-
variantem DC-Bias, was aufwéndig zu unterdriicken ist. Isolation zwischen dem LO-Signal und
dem zu verarbeitenden Signal wéare hier hilfreich, ist aber nur sehr schwer zu erzielen. Eine ein-
fache Kapazitat, die den Gleichanteil im Signal unterdrtckt, eliminiert unter Umstanden auch
wichtige DC-Information aus dem Nutzsignal. Das Problem der LO-Streuung kann umgangen
werden, indem man eine sehr niedrige Zwischenfrequenz fur diesen Empfangertyp benutzt und
eine digitale Verschiebung ins Basisband implementiert [29][26].

Da die Bandbreite durch den Tiefpassfilter definiert ist, muss dieser fur einen Multimode-
Empfang ausgelegt sein [30].

2.2.3 Heterodyn Empfianger

Am haufigsten wird das Konzept des Heterodynempfangers als Architektur fur HF-Empfanger
eingesetzt [21] (Abbildung 2.5). Es findet eine Frequenzumsetzung von der Tragerfrequenz des
Eingangssignals zu einer Zwischenfrequenz statt. Die Zwischenfrequenz hat einen festen Fre-
guenzwert, der von der Mittenfrequenz des empfangenen Signals unabhangig ist. Fir den Fall,
dass die Zwischenfrequenz kleiner ist als die Mittenfrequenz des Eingangssignals, aber gro3er
als die Bandbreite des zu empfangenden Signals, spricht man von einem Superheterodynemp-
fanger.

Wenn das gewinschte Signal zu einer niedrigen Zwischenfrequenz gemischt wurde, ist es
leichter zu filtern, zu verstarken und zu demodulieren. Zudem gibt es fur Standardfrequenzen
eine Reihe kommerzieller Bauteile hoher Gite. Die Frequenzumsetzung kann auch in zwei auf-
einander folgenden Stufen erfolgen (engl. dual conversion receiver), wobei auch in beiden Stufen
einzeln verstarkt und gefiltert wird. Bei Verwendung mehrerer aufeinander folgender Filter sin-
ken die Anspriche an die Gute der einzelnen Filterstufen, da sich das Verhaltnis von Mittenfre-
quenz zu Bandbreite verringert. Wenn die Verstarkung auf mehrere Stufen aufgeteilt wird, verrin-
gert sich die nétig Leistung des Lokaloszillators, wodurch sich auch die Isolation zwischen dem
Lokaloszillatorsignal und dem Mischereingang erhdht. Bei dieser Empfangerarchitektur entste-
hen keine Probleme auf Grund eines dominanten DC-Bias, wie beim Homodynempfanger (vgl.
Abschnitt 2.2.2), da die LO-Frequenz immer ungleich der Signalfrequenz ist.

Die Analog-Digital-Wandlung kann im Basisband oder auf der Zwischenfrequenz realisiert
werden.

Auf Grund des nichtlinearen Charakters des Mischers, entstehen allerdings Harmonische 4.
Ordnung zwischen dem Basisband und der doppelten Bandbreite des Eingangsfilters. Dieser
Effekt schrankt die maximale Abstimmbandbreite erheblich ein oder erhdht die entstehenden
Mischprodukte auf eine Anzahl, die technisch nicht mehr sinnvoll zu handhaben ist [31][29].

2.2.4 Storeinfliisse im HF-Frontend

Die Signalamplituden liegen in Eingangsstufen von Empféangern oftmals in der gleichen Gro-

Benordnung wie der Rauschpegel, daher ist die Betrachtung des Rauschens von Interesse.
Neben dem Rauschen fuhren Signale von Stérsendern zu weiteren Einschrdnkungen. Wie in

Abschnitt 2.1.2.5 bereits gesagt wurde, storen diese immer dann, wenn sie innerhalb der Emp-
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Abb. 2.4: Blockschaltbilder des Homodyn Empfangers flr die Verarbeitung von QPSK- oder Frequenz-
modulierten Signalen (a) und BPSK- bzw. Amplitudenmodulierten Signalen (b)

907
X A/D
e DSP

Abb. 2.5: Blockschaltbild des Heterodynempfangers
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fangerbandbreite senden, bzw. entsprechend liegende Mischprodukte oder Harmonische erzeugt
werden.

Um die erreichbare Leistungsfahigkeit eines Empfangers einschatzen zu kénnen, ist es nitz-
lich, diese limitierenden Faktoren zu betrachten.

2.2.4.1 Rauschen

Ahnlich der Brownschen Molekularbewegung sind in leitenden Materialien Ladungstrager in
Bewegung. Dies hat zur Folge, dass in einem Bauteil bei konstanter TempE@ie Rausch-
spannung erzeugt wird. Dieser Effekt heiBermisches Rauschedie Rauschspannung kann
nach folgender Formel berechnet werden:

ulp; = 4kTRB (2.1)

(k: Boltzmann-Konstantg, 38 - 10723.J/ K, T: Absolute Temperatur in KR: Widerstand der
Komponente irf2, B: Bandbreite in Hz)
Die Rauschleistung betragt demnach:

usz
P = =kTB (2.2)

Die Antenne ist die erste Rauschquelle im System und gleichzeitig der Bezugspunkt, auf den
alle weiteren Rauschquellen bezogen werden.

Der Vorverstarker hat die Aufgabe, das empfangene Signal so zu verstarken, dass dessen
Leistung grol3 genug ist flr die weitere Verarbeitung. Dies ist im Allgemeinen aber nur mdglich,
wenn die von der Antenne abgegebene Signalleistung grol3er ist, als die Rauschleistung. Der Ein-
gangsverstarker sollte besonders rauscharm sein, da sich dessen Rauschzahl am stérksten fort-
setzt.Das Verhaltnis von Signalleistung zu Rauschleistung nennt man Signal-Rausch-Abstand.

SNR - Signalleistung

2.3
Rauschleistung 2:3)

Fur alle weiteren Komponenten gibt man tblicherweise eine Rauschzah) die als Quo-
tient vonS N R am Eingang zub N R am Ausgang definiert ist [32].

o SNREingang

F =
SNRAusgang

(2.4)

Sind die Rauschzahldh der nachfolgenden Komponenten bekansb kann mit der Formel
nach Friis [24] die Gesamtrauschzahl des Systems ermittelt werden. Ist die Gesamtrauschzahl
Fi1; bekannt, so kann die Empfindlichkeéitdes Empfangers fur den minimalen Signal-Rausch-
AbstandSN R,,.;,, berechnet werden:

S dBm = Grundrauschen dBm+ SN R,,,;,, dB (2.5)

! Bei vielen Herstellern sind fiir Standardkomponenten Rauschzahlen erhéltlich
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Grundrauschen dBm = 10log,,(kT'B) dBm+ F,, dB (2.6)

2.2.4.2 Storsignale

Storsignale entstehen durch Intermodulations- bzw. Mischprodukte an den Nichtlinearitaten im
System. Die dabei entstehenden Produkte zweiter und dritter Ordnung kénnen als Mal3 fir die
Quantifizierung der Stérungen dienen.

Ein typisches Modell, fiir die Ausgangsprodukte an einer Nichtlinearitat ist:

U = ag + a1, + agufn + agvfn + ... (2.7)

Vi EiNngangsspannung;: Konstante

Dabei beschreibt der quadratische Term die erzeugten Mischprodukte zweiter Ordnung und
der Term in der dritten Potenz die Mischprodukte dritter Ordnung. Fur eine Nichtlinearitat mit
nur einem kubischen Term, wirde also die Leistung des Mischprodukts dritter Ordnung dreimal
so stark ansteigen, wie das Nutzsignal selbst [2].

Ausgangsleistung [dB]

A
!
o
... II
Lineares S
Ausgangsprodukt )
S I/
/
/
/
1 1 II
1 © 4/ Storer 3. Ordnung
ZT ;
Stérer2. . 3|/
Ordnung: ! Grundrauschen
- - >
Minim‘aler SFDR ] Eingangsleistung [dB]
Eingangspegel

Abb. 2.6: Storprodukte an einer Nichtlinearitat

Wenn man von Sattigungseffekten absieht, zeigt Abbildung 2.6 diesen Zusammenhang. Der
minimale Eingangspegel ist der kleinste Signalpegel, der noch empfangen werden kann. Die-
ser ist nur abhangig vom Grundrauschen. Der Abstand vom minimalen Eingangspegel zu dem
Schnittpunkt der Stérung dritter Ordnung mit dem Grundrauschen wirspalsous-free dyna-
mic range, SFDRbezeichnet. Dies ist der Dynamikbereich, in dem keine Verféalschungen und
Stérungen auftreten.
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Falls der Verstarker in Sattigung geht und der tatsachliche Wert der Ausgangsleistung 1 dBm
unter dem idealen Wert liegt, hat man den 1 dB - Kompressionspéhkg)X erreicht (Abbildung
2.7).

Durch die gezeigte Charakteristik konnen die Eingangssignale nicht mehr verarbeitet wer-
den, falls ein starkes Signal den Verstarker in Kompression treibt, da er in diesem Zustand stark
nichtlineares Verhalten aufweist.

Ausgangsleistung [dB]

A

.ideale
.~ Ausgangsleistung

,“I1dB
F1)dB,out

tatsachliche
Ausgangsleistung

>

P1dB,in Eingangsleistung [dB]

Abb. 2.7: Der 1dB-Kompressionspunkt

2.3 AD-Wandlung

Der Analog-Digital-Wandler bestimmt die Leistungsfahigkeit des gesamten Empfangersystems.
Er bestimmt die wichtigen Kenndaten Eingangsbandbreite, Dynamik sowie Leistungsaufnahme
und beeinflusst wesentlich die Kosten fur die Realisierung der Empfanger Hardware. Wie bereits
angemerkt, wirde ein ideales Software Radio direkt das Signal von der Antenne konvertieren
und die Transformation ins Basisband in der digitalen Ebene vornehmen. Dadurch kénnte man
weitere analoge Bauelemente einsparen und somit weiteres Rauschen und die Erzeugung von
Storsignalen unterdrticken.
Anforderungen an einen Analog-Digital-Wandler hierfir waren:

e Eine sehr hohe Abtastrate, um breitbandige Signale verarbeiten zu kbnnen

¢ Eine hohe Auflésung, um den grof3en nétigen Dynamikbereich abzudecken
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¢ Eine Eingangsbandbreite Giber mehrere Gigahertz, um den Empfang verschiedener Dienste
zu erma@glichen.

e Einen grof3en storungsfreien Dynamikbereich um auch noch schwache Signale in Gegen-
wart starker Storsender empfangen zu kdnnen.

¢ Alle diese Anforderungen zu einem verntnftigen Preis.

Diese Forderungen sind auf Grund der technologischen Gegebenheiten derzeit nicht zu er-
fullen. Daher muss ein Kompromiss zwischen Bandbreite, Dynamik, Leistungsaufnahme und
Kosten gefunden werden, welcher zu einer Architektur fuhrt, die trotz dieser Einschrankungen
fr bestimmte Aufgaben unter bekannten Rahmenbedingungen geeignet ist.

2.3.1 Idealer Analog-Digital-Wandler

Der Analog-Digital-Wandler transformiert ein zeit- und wertkontinuierliches Signal in ein Di-
gitalsignal, das zeit- und wertdiskret ist. Dazu sind zwei elementare Schritte notig: Abtastung
und Quantisierung. Bei der Abtastung wird das analoge Signal umgewandelt in ein zeitdiskre-
tes, wertkontinuierliches Signal. Das bedeutet, dass es nur zu definierten Zeitpunkten einen Wert
ungleich Null besitzt. Bei der Quantisierung wird ein wertkontinuierliches Signal in ein wert-
diskretes Signal transformiert. In Abbildung 2.8 sind diese Vorgange dargestellt. Ein Analog-
Digital-Umsetzer macht zuerst eine Abtastung und dann eine Quantisierung.

a) b) C)
x(t) x(t) x(t)

T A A

W, ,t

Abb. 2.8: Wahrend der AD-Wandlung wird zun&chst aus dem analogen Signal (a), durch Abtastung ein
wertkontinuierliches, zeitdiskretes Signal (b) gewonnen und anschliel3end durch Quantisierung
ein wert- und zeitdiskretes Signal (c) erzeugt.

Der Abtastvorgang ist vollstandig umkehrbar, da samtliche Information erhalten bleibt. Wenn
man die Abtastung mathematisch betrachtet, so ergibt sich folgender Zusammenhang:
Ausgehend von einem kontinuierlichen Sigmé&) wird durch eine Multiplikation mit einer
Reihe von Impulsep(t) die einen konstanten Zeitabstahgd = 1/Fs haben ¢5: Abtastrate)
ein diskretes Signats(t) erzeugt. Es gilt:
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p(t) = { (1) gntst: nels o _ 1,2,3,... (2.8)
rs(t) = alp(t) = S a(B0(t — nTy) (2.9)

p(t) kann auch folgendermal3en ausgedriickt werden:

1 & om
pt) =~ > & (2.10)
TS k=—o00

Durch Einsetzen der Funktion fii(t) und den Ubergang in den Frequenzbereich erhalt man:

1 &= k
X = — X|f— = 2.11
=g ¥ x(r-4) @11
Durch die Substitutiof’s = 1/Ts erhélt man die Ublichere Schreibweise:
Xs(f)="Fs > X(f—kFs) (2.12)
k=—0o0

Das Ergebnis dieser Transformation ergibt jeweils an den Vielfachen der Abtastfrégquenz
Fs ein skaliertes Spektrum des analogen Signél$ (siehe Abbildung 2.9).

X(f)

DC >f
-2Fs -Fg OFs Fs 2Fs

Abb. 2.9: Durch Abtastung entstehende Spiegelungen an den Vielfachen der Abtastfrequenz

Der Bereich einer einzelnen Darstellung des gewlnschten Signals, also beispielsweise zwi-
scher) und Fs/2 oder zwischerl%FS und2Fs heil3tNyquist-Zone

Aus Abbildung 2.9 ist ebenfalls ersichtlich, dass das abzutastende Signal eine Bandbreite von
Fs/2 nicht uberschreiten darf, da sich sonst die spektralen Anteile zweier benachbarter Instan-
zen Uberschneiden. Daher muss die Abtastrate mindestens doppelt so grof3 sein, wie die hdchste
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vorkommende Frequenz. Diese Voraussetzung idadgiist-Kriteriumbekannt. Ist diese Forde-
rung nicht erfullt, kommt es zu dem Effekt, dass auf Grund einer Unterabtastung dem Eingangs-
signal ein falsches Ausgangssignal zugeordnet wird. Diesen Effekt nenrilraaimg[33][34].

Da in der Praxis das Eingangssignal immer hoherfrequente Anteile enthalt, sei es auf Grund
von Storsendern oder von Rauschen, ist eine Bandbegrenzung am Eingang des AD-Wandlers
notig. Hierzu sind Antialiasing Filter mit hoher Gite ndtig, um das gewtinscht Signal méglichst
scharf heraus zu schneiden. Durch eine Erh6hung der Abtastrate auf mehr als die doppelte Band-
breite (Uberabtastung, engl. oversampling) erreicht man eine Verbreiterung der Nyquist-Zonen.
Damit sinken gleichzeitig die Anspriiche an die Glte des Antialiasing Filters. Die nétige Gite
steht also mit der Abtastrate in Konkurrenz.

Man kann allerdings den Effekt der Spiegelungen in die jeweiligen Nyquist-Zonen auch aus-
nutzen, um ein hochfrequentes Signal ins Basisband oder zu einer Zwischenfrequenz hin zu
transformieren (Abbildung 2.10). Allerdings muissen die Nyquist-Zonen auch weiterhin breit ge-
nug sein, um Aliasing zu verhindern. Dies wird durch eine Abtastrate, die groRer ist als die
doppelte Bandbreite des Eingangssignals, erreicht. Damit wird das Nyquist-Kriterium auf die
Bandbreite anwendet [13].

AXO

>
DC Ry/2 Fs  fg 3Fs/2 f

Abb. 2.10: Frequenztransformation durch Unterabtastung

Dieser Vorgang wird im folgenden at@ndbegrenzte Unterabtastubgzeichnet.

Anhand der Abbildung 2.10 wird ersichtlich, dass die Wahl der Abtastrate nicht mehr nur
von der Bandbreite des Nutzsignals abhangt. Der Bereich, in dem sich die Abtastrate bewegen
darf, kann folgendermal3en berechnet werden:

korrekte Abbildung des Spektrums: 2t < pg < Je=B

(2.13)

invertierte Abbildung des SpektrumstT*B < Fg < %

mit B: Bandbreite des Nutzsignals undVerschiebungskoeffizient ergibt sich nach [35]:

fc—B
4B

0<n< { (2.14)
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wobei| | den ganzzahligen Anteil der Division bezeichnet.

[36] beschreibt detailliert die Einflisse und Einschrénkungen der Abtastrate. Die minimale
RateFs = 2 - B gilt nur, falls die untere Grenzfrequenz des Nutzsigtfals- B/2 ein ganzzah-
liges Vielfaches der Bandbreitg ist. In jedem Fall ist von dieser Wahl der Abtastrate abzuraten,
da kleine Schwankungen im System bereits zu einem Aliasing Effekt fihren kdnnen.

Die Quantisierung in einem AD-Wandler wird durch einige einfache Parameter beschrieben:
die Anzahl der Quantisierungsstufen, den Bereich der Eingangsspannung, der dargestellt werden
kann und die Hohe einer Quantisierungsstufe. Die Anzahl der méglichen Quantisierungen ergibt
sich aus der Anzahl der Bitsdurch den Zusammenhang:

Anzahl der Quantisierungsstufen2® (2.15)

Normalerweise ist die Hohe der Quantisierungsstufen bei jeder Stufe gleich, so dass die Auf-
|I6sung auch durch diese HORd/ ausgedrickt werden kann. Falls die maximale und die mini-
male Eingangsspannung, ., undU,,;, bekannt sind, errechnet sich die Auflésung aus:

Umax - Umm
2b
Da jeder diskrete Ausgangswert einen gewissen Spannungsbereich umfasst, entstehen durch
die Quantisierung natirlich sogenannte Quantisierungsfelitgr Dieser ist definiert als die
Differenz des diskreten Wertesg, und des tatsachlichen analogen Wettes

AU = (2.16)

e(r) =mg — (2.17)

Der maximale Fehler, der hierbei entstehen kann entspricht der halben Hohe einer Quantisie-
rungsstufe, als&\U/2, oder

AU Umaz - Umin
emaz () = £ 5 = + o1 (2.18)

Um die Einflisse des Quantisierungsrauschens zu untersuchen, behandelt man das Fehlersi-
gnal als zufallige, gleichverteilte Gré3e mit dem Mittelwert Null. Dadurch kann die Wahrschein-
lichkeits-Dichtefunktion des Fehlersignals angeben werden durch

f@@»:{yAU AUz < AU (2.19)

Die Leistung des Rauschsignadts kann aus dessen Erwartungswert bzw. der Varianz be-
rechnet werden:

Py =0 = Bl*()] = | (w— wq)*pla)ds (2.20)
Da das Fehlersignal als gleichverteilte Zufallsvariable modelliert wird, vereinfacht sich Glei-
chung 2.20 zu
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AU?*  (Upaz — Umin)®
12 12 .22

Eine weitere interessante Grof3e ist das Verhéltnis zwischen der Leistung des Nutzsignals und
der Leistung des Quantisierungsrauschens (engl. signal-to-quantization-noise ratio, SQNR).

(2.21)

Py=o02=

Py
SQNR = —* (2.22)
P
Falls das Eingangssignal ebenfalls als gleichverteiltes Signal mit dem Mittelwert Null ange-
nommen werden kann, ist die Leistung berechenbar zu:

(Umax - Umin)2

P, =0l =FE[2°] = 2.23
o [27] 12 (2.23)
Durch Einsetzen von 2.20 und 2.23 in 2.22 ergibt sich
(Umaz*Umin)Q
SQNR=—2____ —922°—6 02bdB (2.24)

(Umaz _U'min)2
12-220

Falls das Nutzsignal nicht gleichverteilt ist, kann die Rauschleistung beschrieben werden,
indem das Verhaltnig aus der maximalen Leistung und der durchschnittlichen Leistung ange-
geben wird. Die durchschnittliche Signalleistung berechnet sich aus

P,o= Px’?;”“z (2.25)

_ N2 2 2b
P (UmUmn) _ <2bw> _27aU (2.26)
’ 2 2 2

Sind die durchschnittliche Signalleistung und Rauschleistung bekannt, so kann das durch-
schnittliche SQNR berechnet werden zu

P, 3.9%
SQNR, = Jf == (2.27)

Da das Ausgangssignal des AD-Konverters einen Bereiclition, U,....] umfasst, das Feh-
lersignal aber nur einen Wert vor A /2, A /2] annehmen kann und uberdies in der Regel gilt,
dass der entstehende Fehler zuféallig und unkorelliert ist, kann der Quantisierungsfehler
gut als zusatzliche Rauschquelle modelliert werden. Obwohl das Quantisierungsrauschen unver-
meidbar ist, kann sein Einfluss durch Uberabtastung oder Rauschformung (siehe Abschnitt 2.3.4,
YA Wandler) minimiert werden.

Durch die Erh6hung der Abtastrate bleibt zwar die Leistung des Quantisierungsrauschens
gleich, sie verteilt sich aber auf ein breiteres Spektrum (siehe Abbildung 2.11). Wie in Abschnitt
2.3.3 diskutiert wird, ist die Rauschleistung gleich der Varianz des Rauschsignals im Quadrat:

Py =0 (2.28)
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Fso= 2Fg;
Signal
: o Quantisierungs-§
Quantisierungs- rauschen :
rauschen
. > —,
Fs1/2 Fs2/2

Abb. 2.11: Einfluss der Uberabtastung auf das Quantisierungsrauschen.

Diese Leistung verteilt sich auf das Spektrum in einer Nyquist-Zone. Man kann also eine
spektrale Leistungsdichte angeben, mit

_

PSpec = FS/2 = FS

Durch Anwendung eines Bandpassfilters mit der Bandbiiig, verbessert sich der Ab-
stand zwischen Signal und Quantisierungsrauschen (Gleichung 2.22).

Fur die Berechnung wird das Modell eines idealen Filters angewandt. Die gefilterte Rausch-
leistung betragt

(2.29)

202 B 2AU?
Fg  12Fg

Das Uberabtastverhaltnis (engl. oversampling ratio, OSR) ergibt sich aus der Bandbreite des
Bandpassfilter$zp und der Abtastraté’s.

Po.ppr = (2.30)

Fs
OSR = 2.31
2Bppr (2.:31)
Setzt man dieses Ergebnis in die Gleichung 2.27 ein, so erhalt man
_ _ P _ _ 322
SQNRy gpr = T}jﬁ =SQNRg, - OSR = *7=0SR (2.32)

=6,02b+4,77 — 10log,,n + 10log,, OSR dB

Eine Verdopplung der Abtastfrequenz verdoppelt das Uberabtastverhaltnis OSR und damit
auch das SQNR. Die entspricht einer Verbesserung um 3 dB. Wie aus Gleichung 2.32 ebenfalls
ersichtlich ist, bringt jedes weitere Bit Aufldsung eine Verbesserung des SQNR um etwa 6 dB.

2.3.2 Realer ADC

Die Beschreibung des idealen Analog-Digital-Wandlers hat gezeigt, wie die Abtastrate und die
Auflésung das Ergebnis der Digitalisierung beeinflussen kénnen. Allerdings gibt es in einem
praktischen Aufbau eine Menge mehr Einfliisse, die sich auf die Konvertierung auswirken. Als
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Beispiele sind zu nennen: Thermisches Rauschen, Phasenrauschen, Bitfehler, Nichtlinearitaten,
Leistungsaufnahme, ...

Da die AD-Wandlung das Kernproblem dieser Arbeit darstellt, ist es nitzlich, einen Analog-
Digital-Konverter in seine Funktionsblocke zu zerlegen (Abbildung 2.12) und zu analysieren.
Dieses Blockschaltbild dient als Grundlage fiir die spatere Realisierung der AD-Wandler Archi-
tektur.

X
—> —— i ——
% S/H a
Antialiasing Sample & Quanti-
Filter Hold sierung
Stufe

Abb. 2.12: Allgemeines Blockschaltbild eines Analog-Digital-Konverters

Wie im vorhergehenden Abschnitt erklart, dient das Antialiasing Filter dazu, das Eingangssi-
gnal auf die Bandbreite der Nyquist-Zonen zu beschrénken. Die Folge-Halte-Stufe (engl. track-
and-hold, S/H) tibernimmt die Rolle des Abtasters. Sie soll in regelmaRigen zeitlichen Abstan-
den den Spannungspegel des Eingangssignals abtasten und tiber einen Zeitraum hinweg konstant
halten, so dass der nachfolgende Komparator gentigend Zeit hat, um diesen analogen Spannungs-
wert in einen entsprechenden diskreten Digitalwert umzuwandeln. In einem Codierer wird der
diskrete Wert dann in ein Bitwort ,codiert” und der weiteren Verarbeitung tibergeben.

Vor allem fur Anwendungen in Funkdiensten ist eine genauere Betrachtung der Dynamikan-
forderungen interessant, da das gewunschte Nutzsignal méglicherweise mit starken Stérsendern
im Eingangsband Uberlagert wird. Trotzdem sollte der Empfang des Nutzsignals méglich sein.
Dabei hat ein breitbandiger Empfanger mehr potentielle Storer, als ein schmalbandiger. Gerade
die Breitbandigkeit ist jedoch der entscheidende Vorteil des Software Radios.

Das theoretische Maximum an erreichbarer Dynamik ist das SQNR, das im vorhergehenden
Abschnitt eingefuhrt wurde (Gleichung 2.22). Durch den Einfluss von zuséatzlichem Rauschen
und dem vonV Stérsignalen ergibt sich der Dynamikbereich zu

— Upin)?/12
Dynamik = 10log,, (;Umj_xp ngj)v/Pn> dB (2.33)
Q T k=11K

Pg: Leistung eines Storsignalsy: Leistung des thermischen Rauschens.

Ein weiterer wichtiger Aspekt hinsichtlich der Dynamik ist das Verhéaltnis des Bereichs, in
dem sich die Spannung des Eingangssignals bewegt, zu dem Spannungsbereich, den der Ein-
gang des AD-Konverters umfasst. Dieses Verhdltnis wird haufig in Prozent des AD-Wandler
- Eingangsspannungsbereiché/;, angegeben. 5GU;, entspricht somit einem idealem AD-
Wandler, der ein Bit weniger Auflésung hat. Eine nicht vollstandige Ausnutzung des Eingangs-
bereichs hat also eine Verschlechterung der verfiigbaren Dynamik zur Folge. Es gilt:

Dynamik = 6,02 - b+ 20 log,, (%) dB (2.34)
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Dabei ist%U;,, maximal 100. Oberhalb finden Stérungen und Abschneiden des Eingangssi-
gnals statt%U;,, hangt im wesentlichen von der Vorverstarkung des Eingangssignals ab. Damit
das Abschneiden einzelner Spitzen des Eingangssignals moglichst selten auftritt, wird in der Pra-
xis haufig die automatische Verstarkung so ausgelegt,d&sskleiner als 100 ist und dadurch
ein Dynamikverlust vor dB entsteht.

Die an den Nichtlinearitaten im Analog-Digital-Wandler entstehenden Oberwellen schranken
die Dynamik des Konverters weiter ein. Ein Mal3stab fur die gesamten Stérungen, die durch die
gebildeten Harmonischen entstehen, kann folgendermalf3en angegeben werden:

THD = 10log,, <;P) dB (2.35)
0

T H D: engl. total harmonic distortiorE;: Leistung einer Harmonischem,: Leistung der Grund-
welle

Um die Untersuchung dieser Stoérungen zu vereinfachen, geniigt es, die Auswirkungen der
starksten Harmonischen auf die Gesamtdynamik zu betrachten (Abbildung 2.13).

A

SFDR

SNR=Dynamik i

Abb. 2.13: Einschrankung der Dynamik auf Grund von Harmonischen

Das selbe Problem tritt infolge von Intermodulationsprodukten auf, wenn mehrere Signa-
le innerhalb der Eingangsbandbreite des Eingangsfilters liegen. Die Pegel und Frequenzen der
Mischprodukte hangen stark von der Frequenz des Stérsenders, der Umgebungstemperatur und
dem umfassten Spannungsbereich ab. Dadurch ist die Messung dieser Storeinflisse im allgemei-
nen sehr kompliziert und man beschrankt sich auf die Betrachtung des schlimmsten zu erwarten-
den Falles.

Ein weiteres Mal3 fur Dynamikberechnungen ist das sogenaigrial-to-noise-and-distor-
tion ratio, SINAD Es setzt die Leistung des Nutzsignals in Verhaltnis zu den Pegeln des Rau-
schens und der Harmonischen.



34 2. Software-konfigurierbare Empfinger

50
SINAD = 101o 2.36
810 (PRauschen + Zzoil PL) ( )
Einschrankungen in der Dynamik im realen AD-Wandler sind gleichbedeutend mit einem
idealen Konverter, der eine geringere Auflosung besitzt. Daher kann als Mal} fur die Dynamik
auch die effektive Bitzahl. ;s angegeben werden.
Die WerteSINAD, b.s; und damit auch die Dynamik sind frequenz- und temperaturabhan-

gig.

2.3.3 Storeinfliisse

Sowohl Analog-Digital-Wandler als auch Digital Analog Wandler erzeugen Rauschen und St6-
rungen. Hauptursachen sind Quantisierungsrauschen, thermisches Rauschen%ad e
Aperture Jitter

Das thermische Rauschen betrifft alle Komponenten und wurde bereits in 2.2.4.1 diskutiert.

Quantisierungsrauschen entsteht durch die begrenzte Anzahl diskreter Zustande, die darge-
stellt werden kénnen. Da die Fehler, die bei der fortwahrenden Abtastung durch die Unterschiede
zwischen dem tats&chlich anliegenden Signalwert und dem darstellbaren Wert entstehen, als zu-
fallig, unabhangig, gleichverteilt und mit dem durchschnittlichen Wert Null tber die Quantisie-
rungsstufen im gesamten Eingangsberéich;,., U,...] angenommen werden kénnen, ist es zu-
lassig, das Quantisierungsrauschen als zusatzliche Rauschquelle zu modellieren. Das Signal die-
ser Rauschquelle kann als zufalliger, gleichverteilter Prozess mit dem Wertelerdich A /2]
betrachtet werden. FUxU gilt die Definition aus Gleichung 2.16.

Die Digitalisierung beruht auf der Abtastung mit Zeitimpulsen konstanten Abstandes. Aper-
turjitter oder Aperturungenauigkeit ist das Ergebnis einer Abtastung mit ungleichen Zeitinter-
vallen (Abbildung 2.14). Dies fuhrt zu Phasenfehlern des abgetasteten Signals, wodurch das
Grundrauschen verschlechtert wird [37].

Falls der entstehende Apertur-Fehler groR3er ist als die Auflosung, entstehen Bitfehler, die
nicht mehr korrigiert werden kénnen. Je grol3er die Frequenz des Eingangssignals ist, umso mehr
gewinnt der Einfluss des Apertur Jitters an Bedeutung. Geht man von einem sinusférmigen Ein-
gangssignal aus:

Uiy, = ;Umm sin 27 ft (2.37)
Dann ergibt sich die Anderung des Eingangssignals aus der Ableitung:

du; Unaz — Uni
m — 2 max mwn 2 2.
pn 7rf—2 cos 27 ft (2.38)

Die maximale Zustands-Anderungsrate fst;f Ymae—Unin,
Damit sich das digitalisierte Signal um nicht mehr, als eine Quantisierungs%é)‘éﬁﬂdert,
muss gelten:
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max (d“m> = (2.39)

To. Jitter Intervall

Oftmals ist bei einem kommerziellen AD-Wandler auch das maximale Jitter Intervall be-
kannt, kann aber nicht beeinflusst werden. Dann berechnet sich die maximale Eingangsfrequenz
aus

Fon < — 1 (2.40)

b,

AU

abzutastendes Signal

Apertur Fehler

\
8/

Apertur Jitter

Abb. 2.14: Apertur Jitter

Betrachtet man nur den Einfluss des Apertur Jitters und vernachlassigt die anderen Effekte,
so ergibt sich das Signal-Rausch-Verhaltnis als

SNR = —10logy, (27 f*72) (2.41)

72: Varianz des Jitter Intervalls
Anhand der Gleichungen 2.39 und 2.40 ist zu ersehen, dass der Aperturfehler mit steigender
Auflésung zunimmt. Der Aperturfehler fihrt zu einem Phasenrauschen im digitalisierten Signal.
Weiteren Einblick in das Rauschverhalten einer bestimmten Komponente bringt das Daten-
blatt. Allerdings verwenden Hersteller oftmals unterschiedliche Kennzahlen, um die Leistungs-
fahigkeit ihrer Produkte zu beschreiben, so dass der direkte Vergleich oft schwierig ist.
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Ubersteigt das anliegende Signal den Eingangsbereich des Wandlers, so kommt es zu nicht-
linearen Stérungen. Die AGC, passt die Verstarkung so an, dass gelegentliche Spannungsspitzen
den Wandler mdglichst selten in Sattigung treiben. In technischen Realisierungen ist es haufig
unmoglich, alle Spannungsspitzen durch die AGC zu unterdriicken, deshalb kommt es zu dieser
Kompromif3lésung.

Um die Leistungsfahigkeit des Gesamtsystems beurteilen zu kénnen, sind getrennte Rausch-
messungen fur das HF-Frontend und den AD-Wandler notig. Der Rauschpegel, der am Eingang
des Wandlers anliegt, kann aus dem Eingangsrauschen der Antenne, der Konversionsverstarkung
und der Rauschzahl des Empfangers berechnet werden. Ist der Einfluss der effektiven Rausch-
spannung kleiner, als die Spannung zwischen zwei Quantisierungsstufen, dann ist er zu vernach-
lassigen.

2.3.4 Gebriduchliche Architekturen

Wie in den vorhergehenden Abschnitten bereits erlautert wurde, besteht ein Analog-Digital-
Wandler aus einer Abtasteinheit, einem Komparator und einer Codier-Logik. Fur die Entwick-
lung eines solchen Konverters bestehen eine ganze Reihe verschiedener Mdoglichkeiten, diese
Komponenten zu realisieren und zu kombinieren zur Verfigung. Je nach Konvertertyp ergeben
sich sehr unterschiedliche Eigenschaften in Bezug auf Geschwindigkeit, Auflésung, Dynamik
und Fehlereigenschaften. Die Eignung der einzelnen Losungen hangt deshalb stark von der je-
weilig gewlnschten Anwendung ab, in der er eingesetzt werden soll. Daher ist beim Entwurf
eines Software definierten Empfangers ein Uberblick tiber verschiedene AD-Wandler Architek-
turen nutzlich.

2.3.4.1 Parallele Strukturen

Parallele Analog-Digital-Konverter zeichnen sich dadurch aus, dass sie einen analogen Span-
nungswert, der durch eine Abtast-Halte-Schaltung erzeugt wird, in einen digitalen Wert umset-
zen, indem gleichzeitig an allen Quantisierungsstufen logische Ausgangswerte zu der angelegten
Spannung erzeugt werden.

In Flash-Konverterriegt das analoge Signal aus dem Abtaster an einer Komparator-Bank
an. Jeder Komparator wird mit einer Referenzspannung versorgt. Die Schritte zwischen zwei
benachbarten Referenzspannungen entspricht der AuflaSUng W des Konverters.

Alle Komparatoren, deren Referenzspannung unter dem aktuell am Eingang anliegenden Span-
nungswert liegt, erzeugen am Ausgang eine logische 1, die anderen eine logische 0. In einer
einfachen Logikschaltung kann das Ergebnis aller Komparatoren in ein Bitwort umgewandelt
werden.

Fur die Realisierung eine€ Bit Wandlers sind@” — 1 Komparatoren nétig (siehe Abbildung
2.15). Die bendtigte Flache und der Stromverbrauch steigt dadurch exponentiell mit der Anzahl
der Bits. Mit steigender Bitanzahl steigen die Anforderungen an die Prézision der Widerstands-
werte und die der Spannungsquelle fir die Referenz. Die steigende Anzahl der Komparatoren
vergroert die Eingangskapazitat und fuhrt damit zu einem Tiefpassverhalten des Wandlers. Dies
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Abb. 2.15: Drei-Bit Flash Konverter

bedeutet eine Einschrankung der mdglichen Eingangsbandbreite. Bei all diesen Nachteilen ist der
Flash-Konverter der derzeit schnellste AD-Wandlertyp.

Mit Hilfe von Binar gewichtende Architekturdeann das Problem des exponentiellen Wachs-
tums der Komparatoranzahl umgangen werden, indem die Referenzspannungen nicht aquidistant
angeordnet sind, also die Spannung nicht linear mit der Nummer des Komparators ansteigt. Statt-
dessen wird ein exponentieller Anstieg realisiert. Hierzu verwendet man die Widerstandswerte
R, 2R, 4R, ...,2Y R. Allerdings wird diese Technik fast ausschlieBlich in Digital Analog Kon-
vertern eingesetzt.

Bereits kleine Abweichungen in den Widerstandswerten kénnen die Linearitat des Konverters
stark beeintrachtigen. Dieser Effekt wird durch die exponentiell steigenden Widerstandswerte
und deren Toleranzen noch verstarkt.

Dieses Problem kann allerdings umgangen werden, in dem man die nétigen Widerstandswer-
te in einemLeiter NetzwerKAbbildung 2.16) durch variable Beschaltung erzeugt.

Dabei genugt es, wenn préazise gefertigte Widerstande mit den Wertenl 2R zur Verfl-
gung stehen. Durch die Anordnung der Widerstande in dem Netzwerk kénnen Einsparungen in
Platz-, Stromverbrauch und Komplexitét erzielt werden, ohne grof3e Geschwindigkeitseinbul3en
hinnehmen zu missen.
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Ausgangsspannung 1 1 1

2R 2R 2R 2R 2R

Referenzspannung T T

L

Abb. 2.16: R - 2R Leiter-Netzwerk

2.3.4.2 Segmentierte Strukturen

Bei einem Segmentierten Wandler wird das Eingangssignal aufgespaltet in einen Anteil mit
grolRer Amplitude aber diskreten Wertéig(¢) und einen Anteil mit fester maximaler Ampli-
tude, aber kontinuierlichen Werteny (¢). Das Eingangssignal Iasst sich also beschreiben als

x(t) = Us(t) + us(t) (2.42)

Diese Signalanteile werden in getrennten Konvertern unabhangig voneinander digitalisiert
und dann wieder zusammengesetzt. Durch eine geschickte Aufteilung des analogen Signals ist
es mdglich hohe Leistungsfahigkeit zu erreichen, obwohl der Aufbau aus AD-Wandlern mit ge-
ringer Auflosung besteht.

Die Aufspaltung des Zeitsignals kann beispielsweise durch eine Faltungsoperation erfolgen.

Faltung, If:=8
Umax"E"E"E"E"E"‘:"E": :
Ungefaltetes Gefaltetes
Eingangssignal | : : @ @ /7 @ Eingangssignal
Analoges Analoges !
Eingangssignal Eingangssignal

Abb. 2.17: Faltungsoperation mit Faltungsfaktbf. = 8

Durch diese Faltungsoperation wird das analoge Signal in eine diskrete Anzahl an Abschnit-
ten aufgeteilt, die jeweils einen Wertebereich von(0y,.. — Upin)/Fr] umfassen(U,,.. —
Unin) bezeichnet dabei den Eingangsspannungsbereichfundt der Faltungsfaktor. Das in
Abbildung 2.17 gezeigte Verfahren dient zur Generationvg(t).
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Technisch kann die Faltung durch eine Transistorschaltung realisiert werden.

In einemFaltungs-Konvertemwird das Eingangssignal in zwei unabhangige Signale aufge-
teilt und ug(t) in einer Faltungsschaltung mit- = 2% erzeugt. In zwei getrennten Analog-
Digital-Wandlern werden dann die beiden Signalanteile konvertiert (Abbildung 2.18). Um den
Hardware-Aufwand zu minimieren, ist es sinnvoll fiir die Konvertierung vof¥) einen préa-
zisen AD-Wandler zu verwenden und fur die Konvertierung ¥gyit) einen etwas groberen.
Haben beide Konverter jeweils eine Auflosung vidnbzw. K Bits, so ergibt sich die Auflosung
des gesamten Systemsizgs M + K.

.| Grobe AD K
"| Konvertierung

A4

Codierer — Bits

udt) | Prazise AD
| Konvertierung

-—— Faltung

Abb. 2.18: Blockschaltbild eines Faltungs-Konverters

Werden beide AD-Wandler als Flash Konverter implementiert, dann ergibt sich die maximale
Anzahl an nétigen Komparatoren als

N =2M 42K 9 (2.43)

Im Vergleich dazu wiirde ein einzelner Flash Konverter mit gleicher Auflédung
N=2'—1=2MK_1 (2.44)

Komparatoren bendétigen.

Da die erzeugte Faltungsoperation nicht stickweise linear sind, sondern an den Maxima und
Minima abgerundet und damit nichtlinear ist, kdnnen durchaus problematische Storeinflisse ent-
stehen. Diese zu unterdriicken erfordert einen deutlichen Mehraufwand in der Schaltungstechnik,
wodurch die gewonnene Vorteile, zumindest teilweise, wieder verloren gehen.

Eine Verbesserung dieses Problems, das durch die Nichtlinearitat entsteht, bringt die Ein-
fuhrung eines Interpolators. Dieser erzeugt gefaltete Signale mit Werten zwischen denen zweier
benachbarter Faltungsschaltungen. Dadurch ist es mdglich bei VerwenduhAdrattungsschal-
tungen am Ausgang des InterpolatdésSignale zu erhalten und damit parall€lprazise AD-
Wandler zu versorgen. Haufig witdl so gewabhlt, dass jeder der préazisen Konverter nur einen
Komparator bendtigt um die Aufldsurlg im gesamten gefalteten Signalpfad zu erreichen.
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Der faltende und interpolierende Konverter kommt mit einem deutlich geringeren Hardware-
aufwand aus, ohne dabei wesentlich an Leistungsfahigkeit gegeniiber den strukturierten Wand-
lern einzubtifRen. Durch die einfachere Architektur am Eingang entstehen deutlich weniger para-
sitdre Kapazitaten, wodurch die Bandbreite des analogen Signals vergrof3ert wird.

Analoger Eingang —» Grobe >
Konvertierung

Faltung —»{ Prazise Konvertierung—»
Faltung —— —| Prazise Konvertierung— . Bits
Inter- Codierer

Faltung —— polation —ﬁ Prazise Konvertierung‘—»

I=N/F
Faltung|——» —»| Prazise Konvertierung—
F Faltungen N Konverter

Abb. 2.19: Faltender und Interpolierender Konverter

Es hat sich herausgestellt, dass die Vielzahl einzelner Signalpfade zu Laufzeitunterschieden
fuhrt, die schaltungstechnisch ausgeglichen werden missen. Dies ist nétig, damit das Signal im
Codierer aus seinen Anteilen wieder rekombiniert und in ein Bitwort umgewandelt werden kann.
Wenn der InterpolationsgradV(/ F) groRer als zwei wird, kommt es haufig zu nichtlinearen
Verzerrungen.

2.3.4.3 Iterative Strukturen

Iterative Konverter benutzen das gleiche Funktionsprinzip, wie die segmentierenden, nur dass
sie das Eingangssignal nicht parallel zerlegen, sondern seriell. Das Ergebnis der ersten, groben
Konvertierung erzeugt als Ergebnis das Sigralt), das vom Eingangssignal abgezogen wird.

Das ubrige Signalis(¢) wird dann noch einmal quantisiert und der ganze Vorgang wird so oft
wiederholt, bis die gewiinschte Genauigkeit erreicht ist.

Der Teilbereichs KonvertefAbbildung 2.20) benutzt zur Digitalisierung zwei getrennte AD-
Wandler mit jeweild /2 Bits Auflosung §: Auflosung des gesamten Systems).

Durch die Verarbeitungszeit der beiden aufeinander folgenden AD-Wandler und der des DA
Wandlers erreicht diese Architektur nicht die hohen Geschwindigkeiten paralleler Konverter. Die
Steigerung der maglichen Abtastrate ist nur durch Einsparungen an den Verarbeitungszeiten der
einzelnen Konverter mdglich. Die dadurch entstehenden Fehler kbnnen zu einem grof3en Tell
durch eine digitale Fehlerkorrektur behoben werden. Dadurch steigt aber wieder der technische
Aufwand dieser Realisierung.
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AGC
Analoger Eingang S/H () A’D\
B/2 Bit | B/2 Bit B/2 Bit
Flash Konverter DAC Flash Konverter
v A 2
Ug(t) us(t)

Abb. 2.20: Teilbereichs Konverter

Um das Quantisierungsrauschen zu verringern besteht mit dieser Architektur die Méglich-
keit, mehrere Aufspaltungen des Signals nacheinander vorzunehmen, indem in mehreren seriel-
len Blocken immer wieder das digitalisierte Signal subtrahiert wird und die digitalen Représen-
tationen der Teilsignale auf digitaler Ebene wieder zusammengefiigt werden. Auf diese Weise
wird Verarbeitungsgeschwindigkeit gegen Quantisierungsgenauigkeit eingetauscht.

Der Konvertertyp, der in Abbildung 2.21 dargestellt ist, zerlegt das Eingangssignal durch
schrittweise iteratives Vorgehen. Dieses Prinzip entspricht der eben genannten seriellen Verar-
beitung des Eingangssignals, nur mit dem Unterschied, dass das Signal immer wieder durch den
selben Komparator lauft.

Analoger Eingang— S/H
|:~ SAR » Bits

DAC

'y

Abb. 2.21: Konverter, der mit schrittweiser Annéherung arbeitet

Dabei werden in einem Register (engl. succesive approximation register, SAR) der Reihe
nach alleh moglichen Bitworte gesetzt und jeweils der entsprechende analoge Wert mit dem Wert
des Abtast-Halte-Gliedes verglichen. Dieser Vorgang datfe®&chleifendurchlaufe. Wahrend
dieser Zeit muss das Signal der Abtast-Halte-Stufe konstant gehalten werden. Mit steigender
Bitzahl nimmt der Zeitbedarf exponentiell zu.

2.3.4.4 XA Strukturen

Wie bereits mehrfach angedeutet wurde, stehen beim Entwurf eines Analog-Digital-Konverters
die KenngrofRen Auflésung und Abtastrate in Konkurrenz. Da ein Ein-Bit-Wandler fir Anwen-
dungen im Kommunikationsbereich wenig sinnvoll ist, da die ndtige Dynamik fehlt, muss dieser
Mangel durch ein groReres Uberabtastverhaltnis aufgehoben werden. Nach Gleichung 2.32 er-
gibt sich das Signal-Rausch-Verhaltnis zu
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SNR =6,02b+ 4,77 — 10log,, n + 10log,, OSR dB

Aus dieser Gleichung laRt sich ableiten, dass zwischen dem Uberabtastverhaltnis und der
Auflésung in Bit folgender Zusammenhang besteht:

1
OSR =c- 7% (2.45)
Dabei istc eine Proportionalitatskonstante.
Um mit einem Ein-Bit-Quantisierer bei konstantem Signal-Rausch-Verhaltnis eine effektive
Auflosung von zwolf Bit zu erreichen, ist ein Uberabtastverhaltnisagns 4Millionen notig.

Fur eine Anwendung mit nur 1 MHz Bandbreite brauchte man bereits eine Abtastrate von 8 THz.

. +
Analoger Eingang S/H @ LPF +_‘F Digitales b Bi
. >~ —» b Bits
) Filter
' DAC e
| DAC

Abb. 2.22: Blockschaltbild des A Wandlers

YA Wandlerkénnen diese widerspriuchlichen Anforderungen an Abtastrate und Auflésung
tberwinden, in dem sie gleichzeitig mit der Uberabtastung eine Rauschformung tiber mehrere
GroéfRenordnungen durchfiihren und dadurch die Auflésung erheblich verbessern. Die Rausch-
formung wird erreicht, in dem man denA Wandler so konzipiert, dass der grof3te Teil der
Rauschleistung auf3erhalb der Eingangsbandbreite liegt [38].

Ein XA Wandler (Abbildung 2.22) besteht aus einem Tiefpassfilter (LPF), einem Kompara-
tor, einem DA Konverter und einem Addierer. Diese Komponenten zusammen bildenden
Modulator. Das digitale Filter dient dazu durch Mittelwertbildung aus den einzelnen Werten des
Modulators, den Wert des Eingangssignals zu rekonstruieren [39].

Durch die Rauschformung ist der Gewinn nicht mehr 3 dB pro Verdopplung der Abtastrate,
sondern betragt wesentlich mehr. Um die Rauschformung zu analysieren wird das Quantisie-
rungsrauschen als weil3es Rauschen modelliert. Damit I1af3t sich nach Gleichung 2.21 die Leistung
des Quantisierungsrauschens berechnen:

1 AU/2 AU?
egff =AU /_AU/2 e*de = 12 (2.46)
AU
S 2.47
= eeff 12 ( )

AU: Spannungsdifferenz zweier benachbarter Quantisierungsstufen
Daraus ergibt sich die Spektrale Dichte in einer Nyquist-Zone:
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9 1/2
E(f) = eeys (f) (2.48)
fs:Abtastrate

Integriert man dieses Ergebnis Uber die Eingangsbandbreite, so erhalt man

9 1/2 1 1/2
Ng = €€ff (f) = €€ff (OSR) (249)

no: Leistung des Quantisierungsrauschens innerhalb der Eingangsbandfrainastrate, fo:
Eingangsbandbreite.

Fur die Analyse der Rauschformung, kann man den Modulator wie in Abbildung 2.23 model-
lieren. Als Komparator dient dabei eine Rauschquelle. Fur den Signalfluss ergibt sich folgender
Zusammenhang:

yi = i1+ (e; — €i1) (2.50)

Daraus ergibt sich die Spektrale Dichig /) des Quantisierungsrauschens= e¢; —e;_; als

—jw 2 1/2 w
N(f)=E(f)-|1—e7 | =2e, () sin ( ) (2.51)
() = E(f) a 27,
Aus der Integration von Gleichung 2.51 tlyfgr ergibt sich die Rauschleistung innerhalb der
zu konvertierenden Bandbreite

3/2 3/2
T (2fo s ( 1 >
— e [ 20 =eppp——e [ —— 2.52
Quantisierungs-
rauschen e;
+
+ + +
X — Verzdgerung ¥ ) Y

Abb. 2.23: XA Modulator erster Ordnung [40]



44 2. Software-konfigurierbare Emptfinger

Bedeutete also bei den bisherigen Konvertern eine Verbesserung des Signal-Rausch-Abstan-
des von 3 dB pro Verdopplung des Uberabtastverhaltnisses, so sind es nun mit Hilfe der Rausch-
formung 9 dB. Diese Werte gelten flr eilé\ Modulator erster Ordnung. Durch Erhéhung der
Modulator Ordnung kann dieses Verhalten noch weiter verbessert werden.

Da XA Wandler nur einen Ein-Bit-Quantisierer besitzen sind sie sehr linear. Signalverzer-
rungen auf Grund von Unterschieden zwischen den einzelnen Quantisierungsstufen kénnen hier
nicht auftreten. Im allgemeinen sind sie fur geringere Bandbreiten geeignet als andere Architek-
turen [41][42].

Bei der Implementierung voA Wandlern ist man nicht auf die Ein-Bit-Quantisierung
festgelegt. Die Verwendung von hoher auflésenden AD-Konvertern, anstelle eines Komparators
kann die Leistungsfahigkeit d&rA Architektur weiter verbessern. Auch hier gilt die Beziehung
aus Gleichung 2.32 (ohne Bertiicksichtigung der Modulator Ordnung)

SNR =6,020+ 4,77 — 10log,, n + 10log,, OSR[ dB]

aus der ersichtlich ist, dass jedes weitere Bit das Signal-Rausch-Verhéltnis um ca. 6 dB ver-
bessert. Da dadurch der Dynamikbereich des Systems grof3er wird, spielen jedoch nichtlineare
Effekte in dem verwendeten Multibit AD-Wandler und dem entsprechenden DA Wandler im
Ruckkopplungspfad eine wichtige Rolle.

Die Ordnung des Modulators bezeichnet die Anzahl der Ruckkopplungspfade. In Abbildung
2.24 ist ein A Wandler zweiter Ordnung skizziert.

Die Ordnung des Konverters beeinflusst ebenfalls die Rauschformung. Nach [40] berechnet
sich die Rauschleistung innerhalb der Bandbreite bei einem Modulator der Ordniahgen-
dermal3en.

L

L 1 L+3
) (2.53)

s 2fo L+s s
No = Ceff = Ceff <
V2L + 1\ fs V2L +1 \OSR

Damit IaRt sich ein einfacher Zusammenhang zwischen Uberabtastrate, Modulator Ordnung
und der Verbesserung des Signal-Rausch-Abstandes erkennen:

Verbesserung SNR = (6L + 3)OSR]| dB] (2.54)

Die Ordnung kann nicht beliebig erhéht werden, da es bei Modulatoren héherer Ordnung
schwierig ist, die notige Stabilitat zu garantieren.

Man spricht bebA Konvertern von Instabilitat, wenn die Eingangsspannung den zuléassigen
Bereich des Quantisierers Uber- oder unterschreitet. Eine ausfuhrliche Diskussion von Stabili-
tatsbedingungen ist in [41] zu finden.
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Abb. 2.24: A Wandler zweiter Ordnung
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3. SYSTEMKONZEPT EINES DIREKT-DIGITALISIERENDEN
EMPFANGERS

Mit den bisher geschaffenen Grundlagen soll in diesem Kapitel schrittweise die Architektur
des direkt digitalisierenden Empfangers erarbeitet werden. Ziel ist es, einen moglichst idealen
Software-konfigurierbaren Empféanger zu realisieren, der ein Nutzsignal der Bandbreite 500 MHz
auf einem Trager der Frequenz 2,4 GHz bei einer Abtastrate von 10,66 GHz verarbeiten kann.
Dazu muss idealerweise das Eingangssignal direkt, ohne weitere Vorverarbeitung in ein digita-
les Signal konvertiert werden. Da ein ideales Software Radio nur aus einem AD-Konverter und
einer Antenne besteht, kann im Folgenden sowohl von einem Empfanger als auch einem Analog-
Digital-Wandler die Rede sein. Um Aliasing-Effekte bei der Analog-Digital-Wandlung zu ver-
meiden, ist vor der eigentlichen Konvertierung eine Bandpassfilterung des Zeitsignals notig. Auf
Grund der in Kommunikationssystemen erforderlichen Dynamik, muss auch ein Eingangsver-
starker in den Entwurfsprozess mit eingeplant werden. Damit ergibt sich das Blockschaltbild,
wie in Abbildung 3.1 dargestellt.

Takt
Eingangs- Ausgangs-
verstarker ] verstarker
Analoges ~ | | > Diskretes
Eingangssignal > | SH | 3 Ausgangssignal
Anti- Sample & Quanti-
aliasing Hold sierung
Filter Stufe

Abb. 3.1: Blockschaltbild des direkt digitalisierenden Empféangers

Zur Erlauterung der Architektur werden einige grundlegende Aspekte aus den vorhergehen-
den Kapiteln noch einmal kurz wiederholt, um die Funktion der einzelnen Komponenten zu
erlautern.

Als analoges Eingangssignal wird ein Signal direkt von einer Antenne oder einer anderen
Signalquelle angenommen. Analog-Digital-Konverter besitzen immer eine maximale Eingangs-
frequenz, bei deren Uberschreitung Aliasing-Effekte auftreten. Ursache dafiir ist die beschrankte
mogliche Abtastrate. Auch bei der in [12] erlauterten Vorgehensweise zur Digitalisierung von
analogen Signalen besteht eine solche Beschrankung, da hier zwar nicht direkt die Abtastrate
aber die Anzahl der berechneten Stitzstellen nicht beliebig gro3 gewéhlt werden kann. Da jedoch
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das Eingangssignal auf Grund der gewahlten Anwendung, bzw. alleine auf Grund des Rauschens,
eine spektrale Ausdehnung haben kann, die sehr viel gro3er ist, als die Eingangsbandbreite des
Wandlers, muss es in jedem Fall bandbegrenzt werden. Dazu dient das Antialiasing Filter.

Um die unter Umstanden sehr schwachen Eingangssignale auf einen Pegel zu verstarken, der
eine garantierte Funktion der Folge-Halte-Stufe gewahrleisten kann, folgt dem Bandpassfilter ein
Eingangsverstarker. Die Folge-Halte-Schaltung selbst weist keine obere Grenze der Eingangs-
spannung auf, die von praktischer Bedeutung ware, so dass beim Entwurf des Eingangsverstar-
kers auf eine automatische Regelung der Verstarkung (AGC) verzichtet werden kann.

Der Abtastschalter selbst ist das Kernsttick dieser Arbeit. Er soll dem Eingangssignal aul3er-
halb der Haltephasen folgen und wéhrend der Haltephasen die aktuell anliegende Eingangsspan-
nung so lange konstant halten, dass der Komparator zuverlassig eine Entscheidung treffen kann.
Die Abtaststufe besteht aus einem Diodenschalter und einer Haltekapazitat. Um die Folge- und
Haltephasen zu erzeugen bendotigt sie, wie jeder AD-Wandler ein Taktsignal.

Auch wenn man ideale Komponenten annimmt, weist der Abtastschalter sehr hohe Kon-
versionsverluste auf. Aus diesem Grund ist ein zweiter Verstarker notig, der genug Signalpe-
gel erzeugt, um den Eingangsspannungsbereich des Komparator voll auszunutzen. Auf Grund
der groRen Komplexitat, die eine Abtastung mit etwas Uber 10 GHz Abtastrate mit sich bringt,
nutzt das geplante System anstelle eines Multibit Analog-Digital-Wandlers lediglich einen Ein-
Bit-Quantisierer, um die Funktionalitat der Architektur nachzuweisen. Beim Ausgangsverstarker
kann ebenfalls auf eine AGC verzichtet werden, da der Komparator nur zwischen Werten gro-
Ber und kleiner Null unterscheidet. Er wurde als Flip-Flop-Schaltung realisiert und besitzt keine
obere Spannungsgrenze, die mit fur die technische Realisierung von Belang wére. Da das Ein-
gangssignal fir den Komparator wahrend der Folgephase einer sehr groRen zeitlichen Anderung
unterliegt, muss sichergestellt werden, dass er seine Entscheidung wahrend der Haltephasen trifft.
Aus diesem Grund ist die Realisierung als getakteter Komparator notig. Die Phase des Taktsi-
gnals muss an die Haltephasen am Eingang angepasst werden kénnen.

Aus dem Blockschaltbild ist ebenfalls ersichtlich, dass keine Mischung und weitere Verar-
beitung auf einer Zwischenfrequenz nétig ist. Dadurch gewinnt man die bekannten Vorteile einer
minimalen Anzahl nétiger analoger Komponenten. Diese Vorgehensweise minimiert das Rau-
schen und die Erzeugung von stérenden Mischprodukten innerhalb der Empfangerhardware.

Gemal der in Abschnitt 1.3 angefuhrten Aufgabenteilung, wurden die Antialiasing Filter
vom FBH Berlin als Hohlraum-Resonatoren entworfen und vermessen und von der Technolo-
gie des DaimlerChrysler Forschungszentrums in Ulm gefertigt. Entwurf, Realisierung und Mes-
sung der beiden Verstarker, sowie des getakteten Komparators entstanden in Zusammenarbeit der
Universitat UIm und ATMEL. An der Technischen Universitat Miinchen erfolgte die Simulation
und damit der theoretische Nachweis des Empfangerkonzepts, die Parametrisierung der nétigen
Komponenten und der Entwurf, die Realisierung sowie die Messung des Abtastschalters.

Auf Grund dieser Aufgabenteilung liegt der Fokus dieser Arbeit auf den Eigenschaften und
Problemen der Folge-Halte-Stufe. Diese Abtastschaltung ist die zentrale Komponente der gesam-
ten Konverterarchitektur. Die notige Bandbreite Gbersteigt die maximal auftretende Eingangsfre-
guenz um ein Vielfaches. Dieser Effekt wird in Abschnitt 3.1 untersucht. Neben der Realisierung
mit Hilfe einer Diodenbriicke als schaltendes Element, wurden auch die Méglichkeiten einer



3.1. Mischung / Abtastung 49

Implementierung in Transistortechnologie untersucht. Weiterhin werden Simulationsergebnisse
vorgestellt, die die komplette Analog-Digital-Konverter Architektur umfassen. Anhand dieser
Simulationen und mit Hilfe der Messergebnisse wird die technische Realisierbarkeit und die
Funktionalitat des vorgestellten Konzepts nachgewiesen.

Esist zu beachten, dass die entwickelte Architektur lediglich auf einer Ein-Bit-AD-Wandlung
basiert. Fir Anwendungen im Kommunikationsbereich ist diese Auflosung nattrlich viel zu ge-
ring. Allerdings kann das Konzept mit einigen Erweiterungen als Grundlage EiveArchi-
tektur dienen und damit durch Rauschformung eine wesentlich hohere Auflésung erreichen. Das
YA Konzept selbst wurde in dieser Arbeit nicht experimentell untersucht.

3.1 Mischung / Abtastung

In Abschnitt 2.3.1 wurde bereits gezeigt, dass die bandbegrenzte Abtastung die Abwartsmi-
schung ins Basisband oder zu einer Zwischenfrequenz hin ersetzen kann. Dadurch kdnnen viele
nachteilige Eigenschaften der Mischung, wie zum Beispiel die Erzeugung von Harmonischen
héherer Ordnung vermieden werden und missen nicht durch aufwandige Kompensation entfernt
werden. Verzichtet man ganz auf einen Mischer, so kdnnen viele parasitare Effekte vermieden
werden. Dazu z&hlen vor allem das Rauschen der nétigen analogen Baugruppen und die Er-
zeugung von Harmonischen und Mischprodukten, die als Stdrfrequenzen das Eingangssignal
Uberlagern.

Die Abtastung eines analogen Signals mit &quidistanten Abtastimpulsen erzeugt ebenfalls
Mischprodukte und Harmonische, wie in Abbildung 2.9 gezeigt. Da aber die Breite einer Ny-
quist-Zone im allgemeinen groler ist, als die Bandbreite des Eingangssignals, ist eine Filterung
der stérenden Produkte hier wesentlich einfacher. Fir die Analyse der Folge-Halte-Schaltung
wird die BandbreiteB = 0 angenommen. Fur die entstehenden Frequenzprodukte gilt:

fAusgang :n'fTaktj:fSignah n = 1727"'00 (31)

Ein absolut grundlegender Unterschied zwischen Abtastung und Mischen besteht in der Fort-
pflanzung von Phasenfehlern im Taktsignal oder Lokaloszillatorsignal. Bei der Mischung setzt
sich ein Phasenfehler direkt in einen gleich grofl3en Phasenfehler des herunter gemischten Si-
gnals um. Bei der Abtastung fuhrt ein Phasenfehler des Taktsignals zu einer Verschiebung des
Abtastzeitpunktes [43]. Der dabei entstehende Fehler des abgetasteten Signals ist abhéngig von
Frequenz und Zustandsanderungs-Rate, also der Steigung des Eingangssignals an der Abtaststel-
le. Die Auswirkungen und die Beschreibung dieses Fehlers wurden bereits im Abschnitt 2.3.3
mit dem Effekt des Apertur Jitters diskutiert.

Da fur die Mischung eine Nichtlinearitat notig ist, werden fur die technische Realisierung in
der Regel Mischerdioden verwendet. Diese werden im nichtlinearen Teil der Kennlinie betrie-
ben, entscheidend ist also das Kleinsignalverhalten der Dioden. Bei der Abtastung sind Nichtli-
nearitaten dagegen unerwinscht. Fur schnelle Abtastschaltungen werden haufig Diodenbricken
verwendet. Diese werden durch das Taktsignal immer ganz ausgesteuert, so dass der nichtlineare
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Bereich sehr schnell Giberschritten wird und die Diodenbriicke sich wie ein Schalter verhélt. Dies
entspricht dem Grof3signalverhalten.

Taktsignal: 10,66 GHz

0 0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0.6 0.7
Eingangssignal: 24 GHz t[nsec]
T T T
1F i
> ol i
5 0
Ak
| | | | | |
0 0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0.6 0.7
Ausgangssignal t[nsec]

upv]

0 0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0.6 0.7
t[nsec]

Abb. 3.2: Ausgangssignal einer idealen Folge-Halte-Schaltung (unten) bei Abtastung des Eingangssignals
(mitte) mit dem Taktsignal (oben).

In Abbildung 3.2 ist das Ergebnis einer idealen Abtastung (unten) des Eingangssignals (mit-
te) mit dem Taktsignal (oben) dargestellt. So lange das Taktsignal einen Wert gro3er Null hat,
soll die Ausgangsspannung konstant gehalten werden, ansonsten soll die Ausgangsspannung der
Eingangsspannung folgen. Da dieses Ausgangssignal nicht, wie fur eine Abtastung gefordert,
nur an den Abtaststellen einen Wert ungleich Null besitzt, gelten auch die getroffenen Aussagen
uber das Ausgangsspektrum nicht. Auf Grund des sprunghaften Ubergangs zwischen Folge- und
Haltephase, der durch das abrupte Schalten beim Nulldurchgang des Taktsignals entsteht, sind
groRe Frequenzanteile vorhanden. Je schéarfer dieser Ubergang ist, je starker also der Knick in
dem Kurvenverlauf ist, umso héhere Frequenzanteile missen noch verarbeitet werden kénnen.

Das gezeigte Ausgangssignal enthalt Anteile eines Rechteck-Signals. Das Spektrum eines
Rechtecks enthélt die Linien aller ungeradzahligen Vielfachen der Grundfrequenz. Alleine aus
diesem Grund kann sofort erkannt werden, dass das Spektrum des in Abbildung 3.2 gezeigten
Ausgangssignal deutlich mehr Anteile haben muss, als in Gleichung 3.1 berechnet (Abbildung
3.3).

Abbildung 3.3 zeigt das Spektrum des Ausgangssignals bis 200 GHz, das durch eine FFT
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Abb. 3.3: Berechnetes Spektrum des Ausgangssignals

berechnet wurde. Wie erwartet treten noch signifikante spektrale Anteile bis zu einer Frequenz
von uber 80 GHz auf.

3.2 Folge-Halte Schaltungen, Abtast-Halte Schaltungen

Es gibt zwei prinzipiell unterschiedliche Arten, eine Abtastschaltung zu realisieren, namlich mit
Folge-Halte-Schaltungen (engl. track-and-hold) und mit Abtast-Halte-Schaltungen (engl. sam-
ple-and-hold). Bei Folge-Halte-Schaltungen folgt das Ausgangssignal dem Eingangssignal wah-
rend der Folgephase und behalt wahrend der Haltephase einen konstanten, abgetasteten Wert
bei (Abbildung 3.4 a). Abtast-Halte-Schaltungen dagegen liefern ein Ausgangssignal, das nur
aus den abgetasteten Werten besteht. Bei jedem erfolgten Abtastimpuls, wird der neue, aktu-
ell anliegende Wert der Eingangsspannung tibernommen und bis zum nachsten Impuls gehalten
(Abbildung 3.4 b).

3.2.1 Grundlagen

Abbildung 3.5 zeigt die parasitaren Einflisse, die in einer Abtastschaltung vorhanden sein kon-
nen. Eine Folge-Halte-Schaltung besteht immer aus einem Schalter und einer Speicherkapazitat.
Da das Laden bzw. Entladen dieser Kapazitat eine gewisse Zeit in Anspruch nimmt, entstehen
Verzdgerungen beim Umschalten zwischen beiden Phasen. Dies fuhrt zu den Effekten, die in
Abbildung 3.5 als Erfassungszeit und als Aperturzeit markiert sind. In beiden Fallen kommt es
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a) b)

1 T

Abb. 3.4: Folge-Halte-Schaltung (a) und Abtast-Halte-Schaltung (b)

auf Grund der Haltekapazitat selbst und parasitarer Induktivitdten zu Einschwingvorgéangen, die
wahrend der Resonanzzeit wieder abklingen. Ist die Isolation wahrend der Haltephase nicht hoch
genug, kann es zu einem Durchsprechen des Eingangssignals oder des Taktsignals auf das Aus-
gangssignal kommen. Falls die Entladeimpedanz des Haltekondensators zu klein gewahlt wurde,
entsteht eine Haltedrift. Dabei sinkt wahrend der Haltephase die Ausgangsspannung kontinuier-
lich ab. Der Betrag, um den sich die Ausgangsspannung &ndert, ist abh&ngig vom absoluten Wert
der zu haltenden Spannung. Die Grundlagen der verschiedenen Abtastschaltungen sind in [44]
ausfuhrlich dargestellt.
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Abb. 3.5: Auftretende Effekte in Folge-Halte-Schaltungen [44]

3.2.2 Mogliche Architekturen

Wie bereits gezeigt wurde, besteht eine Folge-Halte-Schaltung immer aus einem Schalter und
einer Haltekapazitat. Die verschiedenen Architekturen unterscheiden sich im Entwurf des Schal-
ters. Dieser muss folgende Entwurfskriterien erfullen: ausreichend hohe Schaltgeschwindigkeit,
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moglichst kleiner Durchlasswiderstand, moglichst grol3er Sperrwiderstand, hohe Isolation zwi-
schen Takt- und Ausgangssignal. Besonders letzteres erfordert meist einen Gbermafigen Auf-
wand.

Auf Grund ihrer hohen Schaltgeschwindigkeit werden tberwiegend Dioden fir die Reali-
sierung des Schalters verwendet. Transistorschaltungen sind aber grundsatzlich auch mdéglich.
Entsprechende Untersuchungen werden im Folgenden vorgestellt.

Prinzipiell ist es mdglich, einen Schalter mit nur einer Diode aufzubauen. Dadurch sind aber
Eingangs- und Taktsignal direkt miteinander verbunden. Das resultierende starke Ubersprechen
des Taktes in das Ausgangssignal kann in der Regel nicht durch einfache Filterung unterdrickt
werden.

In [14] wird eine Schalterstruktur mit zwei Dioden vorgeschlagen, die in Abbildung 1.4 ge-
zeigt wurde. Voraussetzung fir ihren Einsatz ist, dass das Eingangssignal differentiell vorliegt.
Dazu bendétigt man eine Balun-Schaltung, die extrem breitbandig sein muss. Fur die meisten
Software Radio Anwendungen wird der Entwurf eines solchen Baluns derart aufwéandig, dass
diese Architektur ungeeignet ist. Ein weiterer Nachteil ist, dass die Dioden, solange kein Abta-
stimpuls anliegt, in Durchlassrichtung vorgespannt sind, so dass in diesem Falle das Eingangssi-
gnal, das ja im realen Empfanger zwingend von einer AGC erzeugt wird, kurzgeschlossen wird.
Somit wird der Ausgang eines Verstarkers kurzgeschlossen, was auf jeden Fall beim Verstér-
kerentwurf berlicksichtigt werden muss. Der nétige Abtastimpuls muss auf jeden Fall geniigend
Leistung haben, um gegen die Vorspannung die Dioden in Sperrung zu bringen. Solange der
Impuls anliegt, folgt die Spannung in beiden Haltekondensatoren dem Eingangssignal. Da das
Abtastsignal nur aus kurzen Impulsen mit einer Dauer von 150 ps besteht, stellt diese Schal-
tung die Realisierung einer Abtast-Halte-Schaltung dar. lhre Eigenschaften als solche fuhren zu
einer hohen Leistungsfahigkeit im Hinblick auf die geforderten Schaltereigenschaften, wie ho-
her Sperrwiderstand, niedriger DurchlaB3widerstand und schnelles Schalten. Allerdings erfordern
die aufgezeigten Schwachstellen noch einigen Entwicklungsaufwand um den Einsatz in realen
Empfangern zu erméglichen.

Die gebrauchlichste Variante ist die Verwendung einer Diodenbriicke, die aus vier bzw. sechs
Dioden besteht (Abbildung 3.6).

Wahrend der Haltephase sind die vier Dioden gesperrt. Dadurch wird der Ausgang nicht
durch den Takt beeinflusst. Wahrend der Folgephase sind alle vier Dioden niederohmig und das
Ausgangssignal folgt dem Eingangssignal. Die beiden gestrichelt dargestellten Dioden sind nicht
zwingend erforderlich. Sie werden wéhrend der Haltephase niederohmig, so dass der Takt als
Stromquelle realisiert werden kann [44]. Durch symmetrische Speisung des Taktes erreicht man
in dieser Architektur gute Isolation zwischen Takt- und Signalpfad. Fur die Symmetrierung des
Taktsignals ist ebenfalls eine Balun-Schaltung nétig. Fur die meisten Anwendungen kann diese
aber erheblich schmalbandiger ausfallen, als dies bei dem in [14] vorgestellten Konzept der Fall
ist.

Diese Architektur bietet sehr hohe Bandbreiten, geringen Durchgriff und erméglicht ho-
he Abtastraten. Jedoch ist die monolithische Integration schneller Schottky-Dioden in gtinsti-
ge Si/SiGe Prozesse bisher nicht mdglich. Durch den nicht monolithischen Aufbau entstehen
zusétzliche Kosten und parasitare Effekte.

Die Mdglichkeit einer Realisierung mit Transistorschaltungen wurde im Rahmen einer Di-



54 3. Systemkonzept eines direkt-digitalisierenden Empfingers

Takt

Analoger

Eingang Ausgang

— Haltekapazitat

L

-Takt

Abb. 3.6: Folge-Halte-Schaltung mit einer Diodenbriicke

plomarbeit untersucht [44]. Dabei wurden verschiedene Schaltungen unter Verwendung von
Feldeffekt-Transistoren simuliert, aufgebaut und vermessen. Es stellte sich heraus, dass in diskre-
ter Aufbauweise mit gehausten HF-Transistoren und SMD Bauteilen der Gehauseform 0402 eine
Realisierung nur bis zu einer Eingangsfrequenz von einigen 100 MHz sinnvoll ist. Ursache sind
die relativ grof3en parasitaren Einflisse, die durch sehr hohe Frequenzanteile zum Schwingen
angeregt werden. Verwendet man ungehauste Bauelemente und stellt die nétigen elektrischen
Verbindungen mit Bond-Drahten her, kdnnen die Parasitaten vermindert werden. Man kann da-
durch den Frequenzbereich des Eingangssignals bis etwa 1 GHz anheben, oberhalb Gberwiegen
wieder die parasitaren Effekte.

Hohere Frequenzen kdnnen nur mit Hilfe eines integrierten Aufbaus erreicht werden. Hier
sté3t man allerdings an die Grenzen der zur Verfiigung stehenden Bauteile, vor allem der Transi-
storen. Ergebnis der Diplomarbeit ist, dass fur eine erfolgreiche Realisierung einer Folge-Halte-
Schaltung die Transistor Transitfrequefizmindestens um den Faktor 10...20 gré3er sein muss,
als die maximale Frequenz des Eingangssignals. Grundlage fiir diese Aussage sind Simulationen
mit den Bauelement-Daten aus dem ATMEL SiGe2RF-Prozess.

3.3 Abtastrate

Fur die Wahl der Abtastrate gibt es mehrere Randbedingungen. Die Abtastrate selbst beein-
flusst eine Reihe wichtiger Systemkriterien, wie zum Beispiel die Breite einer Nyquist-Zone,
den Signal-Rausch-Abstand, die Anforderungen an die Eingangsfilter, usw. Andererseits sind
auch verschiedene Designkriterien zu beachten: welche Signalquelle dient zur Erzeugung des
Taktes, welche Leistungen stehen zur Verfiigung, mit welchem Phasenrauschen des Taktes muss
gerechnet werden, welche Leistungen sind nétig, in welcher Technologie soll ein Aufbau erfol-
gen?

Fur die weitere Entwicklungsarbeit wurde zunachst von Laborbedingungen ausgegangen.
Das bedeutet, dass fur die Generierung von Signalen hochwertige Signalquellen zur Verfigung
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stehen, die genligend Ausgangsleistung erzeugen kénnen. Es wird also nicht davon ausgegangen,
dass nur bestimmte Maximalpegel verfligbar sind, die weiter verstarkt werden missen. Untersu-
chungen uber die notigen Leistungen und der Auswirkung von Anderungen der Pegel werden
durchgefihrt.

3.3.1 Breitbandige Uberabtastung

Die grofitmdgliche Flexibilitdt des AD-Wandlers wiirde man mit der Implementierung als Ny-
quist-Wandler erreichen. Dazu musste die Abtastrate grof3er sein, als die doppelte maximal auf-
tretende Eingangsfrequenz. Im Falle des HFSYSI-Projekts ist die maximale Eingangsfrequenz
festgelegt auf 24,25 GHz, da das Signal eine Bandbreite von 500 MHz bei einer Mittenfrequenz
von 24 GHz hat. Die nétige Abtastrate lage bei etwa 50 GHz. Auf diese Art und Weise wirde das
gesamte Band von Null bis 24 GHz digitalisiert werden. Jede Anwendung ist aber nur an je einen
kleinen Ausschnitt der enthaltenen Informationen interessiert, so dass der grofdte Teil in einem
digitalen Verfahren gefiltert werden musste. Ein derartiges digitales Filter musste eine Datenrate
von 50 GSamples/Sekunde verarbeiten kbénnen, was derzeit nicht realisierbar ist. Selbst wenn
das Eingangssignal paketweise Fourier-transformiert, im Frequenzbereich gefiltert und wieder
rucktransformiert wirde, ware der Aufwand zu grol3.

Ganz abgesehen davon, ist die Realisierung einer Folge-Halte-Schaltung mit einer Abtastrate
von 50 GHz derzeit wegen der hohen Anforderungen an die Bandbreite der Verstarker und die
Verarbeitungsgeschwindigkeit des Komparators nicht realisierbar.

3.3.2 Bandbegrenzte Uberabtastung

Wesentlich praktikabler ist es daher, das interessante Frequenzband durch eine bandbegrenzte
Abtastung festzulegen. Das Funktionsprinzip der bandbegrenzten Abtastung wurde bereits in
Abschnitt 2.3.1 erlautert (Abbildung 2.10). Als Randbedingungen des HFSY SI-Projekts wurde
als Tragerfrequenz 24 GHz, als Bandbreite des Nutzsignals 500 MHz und als Abtastrate 10,66
GHz festgelegt. Fir die Realisierung des ersten Demonstrators (im Folgenden: Demonstrator 1)
wurden diese Daten jeweils um den Faki@gt0 skaliert, also Tragersignal bei 2,4 GHz, Band-
breite 50 MHz und Abtastung mit 1,066 GHz. Abbildung 3.7 zeigt das Resultat der Abtastung
fur das 24 GHz Eingangssignal.

Die Wahl der Tragerfrequenzen und Nutzsignal-Bandbreiten erfolgte derart, dass die Nutzung
der jeweiligen ISM Bander maglich ist. Das Zielsignal mit der Tréagerfrequenz bei 2,68 GHz
(268 MHz fur den Demonstrator 1) ist ein nicht gespiegeltes Abbild des urspriinglichen Ein-
gangssignals. Die Wahl der Abtastrate erfillt die in [36] (vergleiche Abschnitt 2.3.1) geforderten
Bedingungen.

In Abbildung 3.2 wurde bereits das Ausgangssignal einer idealen Folge-Halte-Schaltung dar-
gestellt. Fir den Funktionsnachweis der Architektur wird auf die Modulation mit der Bandbreite
B verzichtet. Auf diese Art und Weise sind die Messergebnisse wesentlich leichter zu interpre-
tieren. Die Moglichkeit der Abtastung eines modulierten Signals mit dieser Architektur wird
dadurch nicht beeinflusst.
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Abb. 3.7: Auswirkung der Abtastrate flr den 24 GHz-Aufbau auf die Lage des Eingangssignals und des
abgetasteten Signals.

Wird nur das Tragersignal bandbegrenzt abgetastet, muss als Ergebnis ein Sinussignal mit
der Zielfrequenz entstehen. Die Punkte markieren die Abtaststellen. Die Spannungswerte dieser
Stellen werden in der digitalen Représentation als diskrete Werte dargestellt. Konvertiert man
diese zurlck in ein analoges Zeitsignal, so erhalt man die gestrichelt dargestellte Sinuskurve.
Sie entspricht der neuen Tragerfrequenz, die durch Faltung in die erste Nyquist-Zone gespiegelt
wurde.

ulv] Ausgangssignal
1.5% ‘ : : : :
— Ausgangssignal der S/H Stufe
- — Frequenztransformiertes Sinussignal
1 |
0.5 |
0+ / i
/
/
0.5F |
1 -
1 >
% 1 2 3 4 5 6 tisec]

Abb. 3.8: Ergebnis der Abtastung des unmodulierten Tragersignals
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3.4 Resultierende Architektur

Basierend auf diesen Uberlegungen wurde ein direkt digitalisierender Empfanger realisiert, der
eine einfache Struktur mit mdglichst wenigen analogen Elementen bietet und zugleich preiswert
zu fertigen ist, um einen Einsatz im Massenmarkt zu erméglichen.

3.4.1 Architekturbeschreibung

Diese Uberlegungen fiihren zu einer Empfangerarchitektur wie in Abbildung 3.1 gezeigt. Als
Folge-Halte-Stufe wird eine Diodenbricke, bestehend aus vier Schottky-Dioden verwendet. Die
resultierende Schaltung ist in Abbildung 3.9 dargestellt.

sample-and-hold Stufe

: : Getakteter
Verstarker 1 : -Verstérker 2 Komparator
Eingangssignal | % | D | F
24 GHz » | |

Anti-Aliasing Filter Halte-

kapazitat

Takt
10.66 GHz

Abb. 3.9: Hardware-Architektur des direkt digitalisierenden Empfangers

Durch die minimale Anzahl analoger Bauteile werden zusétzliche Rauschquellen vermieden.
Der Abtastschalter ist die breitbandigste Komponente des Schaltungsdesigns. Er erflllt die Auf-
gabe der Zeitdiskretisierung. Auf Grund des stark nichtlinearen Verhaltens ist die Modellierung
sehr komplex.

3.4.2 Anforderung an die Komponenten

Das Antialiasing Filter hat die Aufgabe, die Eingangsbandbreite zu begrenzen und zugleich
Storsender, die aul3erhalb der Empfangsbandbreite senden, zu unterdriicken. Im Rahmen des
HFSYSI-Projekts wurde an das Eingangsfilter die Anforderung gestellt, dass das Eingangssignal
innerhalb der Nutzbandbreite, also im Bereich 2drGHz + 0, 25 GHz um nicht mehr als 2 dB
unterdrickt wird und au3erhalb der Nutzbandbreite im Bereicle¥ddHz+ 1 GHz die Damp-

fung mindestens 20 dB betragt (Abbildung 3.10). Fur allgemeine Anwendungen eines Software
Radios sollte dieses Eingangsfilter abstimmbar sein [45].
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Abb. 3.10: Anforderungen an das Antialiasing Filter

Das Filter wurde im Rahmen des Forschungsprojekts am FBH-Berlin als Hohlraum-Resona-
tor realisiert.

Besonders von Interesse ist auch die Unterdriickung der Spiegelfrequenzen, die durch die
Abtastung ebenfalls ein Faltungsprodukt innerhalb des ersten Nyquist-Zone erzeugen. Fur die
Abschatzung der nétigen Unterdriickung ist eine Untersuchung der Stérpegel nétig, die durch
Abtastung der Stdrsignale mit den Tragerfrequenzen

fStérer =n-: (fTakt =+ fZiel) (32)

entstehenn = 1,2,...00, fz;: Frequenz des durch Abtastung in die erste Nyquist-Zone
verschobenen Tragersy..:: Abtastrate.

In Abbildung 3.11 ist das Ergebnis dieser Untersuchungen dargestellt. Erwartungsgeman
sinkt der Einfluss der Spiegelfrequenzen mit steigender Frequenz. Dieses Verhalten kann al-
lerdings durch die Verstarkungscharakteristik des Eingangsverstarkers geéndert werden. Durch
die Beriicksichtigung der Bandpass-Eigenschaften der beiden Verstarker werden die niedrigeren
Storer etwas unterdrtickt, hoherfrequente Stérer kdnnen aber verstarkt werden (Abbildung 3.12).
Diese Ergebnisse basieren auf den Eigenschaften der verwendeten Verstarker und wurden mit
Hilfe von Simulationsdaten erzeugt. Die Auswirkungen auf die Storfrequenzen hangen von dem
Frequenzgang des jeweiligen Eingangsverstéarkers ab. Weitere Untersuchungen mit gemessenen
Verstarkerdaten zeigten das selbe Verhalten.

Der Eingangsverstarker dient dazu, das Signal auf einen Pegel zu verstarken, der grol3 genug
ist, um die Haltekapazitat des Abtast Schalters auf einen Spannungswert aufzuladen, der eine
weitere Verarbeitung ermdglicht. In einem kommerziellen Analog-Digital-Wandler ist an dieser
Stelle eine AGC unverzichtbar, da der Spannungsbereich des Eingangssignals an den Eingang
des Wandlers angepasst werden muss. Im vorliegenden Fall gibt es keine obere Grenze der Ein-
gangsspannung. Ein theoretischer Wert dieser Obergrenze ist die Spannung, ab der die Dioden
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Abb. 3.11: Leistungspegel des frequenztransformierten Tragers zu den jeweiligen Spiegelfrecqpiereen
Eingangsverstarker beim 2,4 GHz-Demonstrator

Schaden nehmen wirden. Fir die Entwicklungsarbeit wird aber davon ausgegangen, dass die-
se Spannung nicht erreicht wird. Fur die Demonstratoren wurde eine Leistungsverstarkung von
15 dB gefordert. Die relativ geringe nétige Bandbreite hat sich als vorteilhaft fir die Entwicklung
erwiesen.

Die zweite Aufgabe des Eingangsverstarkers besteht in einer Impedanztransformation. Ein-
gangsseitig wird auf Grund der existierenden Standards ein Wellenwiderstand Ybgeior-
dert. Damit die Haltekapazitat schnell genug aufgeladen wird, so dass die Ausgangsspannung
dem Eingangssignal folgen kann, solange der Schalter geschlossen ist, ist eine sehr kleine Aus-
gangsimpedanz des ersten Verstarkers notig. Ideal ware hier ein Wert nahe Null, was aber na-
turlich technisch nicht machbar ist. Eine Ausgangsimpedanz vdn At sich als ausreichend
klein und bei 24 GHz realisierbar erwiesen.

Auf Grund ihrer Doppelfunktion als Verstarker und Impedanzwandler werden die beiden Ver-
starker im Umfeld des Entwicklungsprojekts als TIAs (engl. trans-impedance-amplifier) bezeich-
net. Der Eingangsverstarker wird TIA1 genannt, der Ausgangsverstéarker entsprechend TIAZ2.

Da auf Grund des Lade- und Entladeverhaltens der Speicherkapazitat ein sehr grof3er Kon-
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Abb. 3.12: Leistungspegel des frequenztransformierten Tragers zu den jeweiligen Spiegelfrequénzen
Eingangsverstarker beim 2,4 GHz-Demonstrator

versionsverlust entsteht, ist eine weitere Signalverstarkung nétig, um den Komparator mit in-
terpretierbaren Spannungspegeln beaufschlagen zu kénnen. Auch an dieser Stelle wird davon
ausgegangen, dass keine obere Spannungsgrenze existiert. Diese Annahme ist berechtigt, da der
Komparator als Ein-Bit-Wandler konzipiert ist und daher nur entscheiden muss, ob der aktuelle
Wert groRRer oder kleiner als Null ist. Somit entstehen in der Bitfolge am Ausgang keine Fehler,
selbst wenn der Komparator in Sattigung geht. Daher wurde auch hier auf die Verwendung ei-
ner AGC verzichtet und eine konstante Leistungsverstarkung von ebenfalls 15 dB fur den TIA2
spezifiziert.

Fur eine erfolgreiche Abtastung des Eingangssignals ist es wichtig, dass wahrend der Folge-
Phasen, also so lange der Schalter geschlossen ist, der Entlade-Widerstand erheblich gréi3er ist,
als der Lade-Widerstand des Haltekondensators. Daher muss Eingangsimpedanz des TIAZ2 fol-
gender Zusammenhang gelten:

ZTIA2,E'ing0mg > ZTIAl,Ausgang + ZDiodenbrilcke,DurchlaB (33)

Z71A1,Eingang- EINgANgsimpedanz des TIA2
Z71 A1, Ausgang - AUSGaNgsimpedanz des TIAL
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Z Diodenbriicke, Durchias: IMpedanz der Diodenbriicke, bei Betrieb in Durchlaf3richtung.

Die geforderte Eingangsimpedanz von mindestens(1@0nnte auch fur den 24 GHz-Auf-
bau gut erreicht werden. Beide Verstarker wurden in Zusammenarbeit der Universitat Ulm mit
der Firma ATMEL Ulm entworfen und realisiert.

Die Abtastung geschieht in dem Folge-Halte-Glied, das aus einem Abtastschalter und einem
Speicherkondensator besteht. Als Abtastschalter wird eine Diodenbricke, bestehend aus vier
Schottky-Dioden verwendet. Da die Diodenbrlicke als Schalter und nicht als Mischer betrieben
wird, ist eine vollige Aussteuerung der Dioden sowohl in Sperrrichtung, als auch in Durchlaf3-
richtung nétig. Dazu muss die Amplitude des Taktsignals so grof3 sein, dass der nichtlineare Be-
reich der Dioden-Strom-Spannungs-Kennlinie schnell Gberstrichen wird und die Diodenbriicke
maglichst schnell entweder niederohmig wird oder sperrt. Der minimale Durchla3-Widerstand
hangt von dem Serienwiderstand der Schottky-Dioden ab. Die maximal erreichbare Isolation
kann durch die anliegende Taktspannung gesteuert werden. Messungen haben gezeigt, dass die
erreichbare Isolation trotz des kapazitiven Anteils der Dioden fur die Abtastung geeignet ist.
Durch die hohe mdgliche Schaltfrequenz der Dioden und die sehr geringen parasitaren Anteile
ist die vorgeschlagene Diodenbriicke hervorragend als schneller Abtastschalter geeignet. Selbst
die Abtastrate von etwas mehr als 10 GHz ist fur den Schalter noch voéllig unkritisch. Auf Grund
der sehr guten Eignung ist die Schottky-Diodenbricke auch in den meisten vergleichbaren Archi-
tekturen zu finden. Genaue Charakterisierungen des Diodenschalters selbst folgen in Abschnitt
3.6.3.

Auf Grund der nichtlinearen Strom-Spannungs-Kennlinie ist eine Wellenwiderstands-Anpas-
sung zwischen der Diodenbriicke und den restlichen Schaltungselementen nicht moglich. Denk-
bar ware eine Anpassung in einem bestimmten Arbeitspunkt, um in kritischen Zustanden st6-
rende Reflexionen und Verluste zu minimieren. Im praktischen Aufbau, bei Messungen und in
Simulationen hat sich dies jedoch als unnotig erwiesen.

Ein Nachteil der Verwendung von Schottky-Dioden ist, dass sie nur unter sehr grof3em Auf-
wand integriert gefertigt werden kdnnen. Bisher sind sie nicht Bestandteil des SiGe2RF-Pro-
zesses des Projektpartners ATMEL. Die in dem Prozess aktuell verfiigbaren Dioden sind nicht in
der Lage, die hohen Schaltgeschwindigkeiten zu erreichen. Aus diesem Grund wurden innerhalb
einer Diplomarbeit Untersuchungen zum Einsatz von Transistorschaltern angestellt, welche der-
zeit problemlos integriert zu fertigen sind. Im Rahmen dieser Untersuchungen wurden verschie-
dene Folge-Halte-Schaltungen in Transistor-Technologie simuliert, aufgebaut und vermessen.
Auf Grund des begrenzten Zeitrahmens konnten nur Demonstratoren in diskreter Aufbauweise
realisiert werden. Ein integrierter Aufbau war nicht mdglich, wurde aber in zahlreichen Simula-
tionen untersucht. Bei den diskret aufgebauten Schaltungen ist eine maximale Eingangsfrequenz
von 1 GHz erreichbar. Trotzdem waren die Messungen hilfreich fur die Verbesserung der Mo-
delle und somit Grundlage fir die weiteren Simulationen der integrierten Transistorschaltungen.
Um moglichst realistische Simulationsergebnisse erzielen zu kdnnen, wurde von der Firma AT-
MEL ein Design-Kit des aktuellen Technologieprozesses zur Verfligung gestellt.

Abbildung 3.13 zeigt den Schaltplan einer differentiellen Folge-Halte-Schaltung. Auf Grund
der nétigen Kompensationsglieder, um den Durchgriff der Basis-Emitter-Kapazitaten zu elimi-
nieren, steigt der schaltungstechnische Aufwand sehr schnell an.
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Abb. 3.13: Schaltplan einer differentiellen Folge-Halte-Schaltung in Transistor-Technologie
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Die Untersuchungen haben gezeigt, dass die besten Ergebnisse mit differentiellen Abtast-
schaltungen erzielt werden kénnen. Eine wesentliche Einschrankung der Leistungsfahigkeit von
Transistorschaltungen liegtin der TransitfrequénpzDiese muss fur eine erfolgreiche Abtastung
um einen Faktor von etwa 10...20 grol3er sein, als die maximale Eingangsfrequenz. Mit derzeit
verfigbarer Technologie, basierend auf den Transistor-Modellen des ATMEL-Design-Kits, erge-
ben optimistische Simulationen eine maximale Eingangsfrequenz von 7,2 GHz bei einer Abta-
strate von 3,198 GHz. Diese entsprechen dem Verhaltnis von Tragerfrequenz zu Abtastrate der in
HFSYSI gewahlten Werte. Abbildung 3.14 zeigt die simulierte Ausgangsspannung eines diffe-
rentiellen Schaltungsdesigns mit den genannten Frequenzen. Die Abtastzeitpunkte und das resul-
tierende frequenztransformierte Sinussignal sind angedeutet. Man kann auf3erdem erkennen, dass
die Ausgangsspannung einer relativ starken Haltedrift unterliegt, was auf einen zu kleinen Ent-
ladewiderstand zuriickzufuihren ist. Dies kann vor allem bei kleinen absoluten Spannungswerten
zu Bitfehlern fihren, falls die Haltedrift die Entscheidungsfindung des Komparators beeinflusst.
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1.0 1.5 2.0 235 3.0 35 4.0
time, nsec

Abb. 3.14: Simulationsergebnis einer Transistor-Folge-Halte-Schaltung basierend auf den Modellen des
ATMEL SiGe2RF - Prozessegringang = 7,2 GHz, frqr = 3,198 GHz.

Eine weitere wichtige Erkenntnis dieser Arbeit ist, dass bereits kleine parasitare Einflisse an
dem Speicherkondensator die Funktion des Abtasters erheblich beeintrachtigen. Messungen und
Simulationen des Diodenschalters bestatigen dies. Die Induktivitaten von Kondensator-Gehéuse
und Bonddréhten erzeugen zusammen mit der Haltekapazitat Schwingungen, deren Resonanz-
frequenz wichtige spektrale Anteile der Abtastung verdecken kann. Um die korrekte Funktion
zu gewahrleisten, sollte die erste Parallelresonanzfrequenz mindestens eine Gré3enordnung tber
der maximalen Eingangsfrequenz liegen [44]. Obwohl die Haltekapazitat bei beiden Demonstra-
toren des Dioden-Abtasters auf einem Chip integriert ist, treten parasitare Schwingungen auf, die
die Messungen stark beeintrachtigen.

Um die prinzipielle Funktion des Analog-Digital-Wandlers nachweisen zu kdnnen, besteht
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der Quantisierer fur die ersten Demonstratoren aus einem Ein-Bit-Komparator. Aus Gleichung
2.32 laRt sich das Signal-Rausch-Verhéltnis sinusférmiger Eingangssignale fur eine Ein-Bit-
Quantisierung und einem Uberabtastverhaltnis gleich 1 berechnen zu:

SNR = 6,02b + 4,77 — 10log;y 2 + 10log,y OSR = 7,78 dB (3.4)

Durch Einsetzen des tatsachlichen Uberabtastverhéltnisses von etwa 10,66 und Aufldsen
nachb kann man die effektive Bitanzahl des Systems berechnen.

_ SNR—1,76 + 10log;, OSR
B 6,02

Bereits mit einer Ein-Bit-Quantisierung kann durch das gro3e OSR eine Auflésung von 2,7
Bit erreicht werden. Durch eine Reduktion des gewtinschten SNR um 1,77 dB ergibt sich eine
Auflésung von 3 Bit.

Fur zukunftige Anwendungen, die das Konzept der Rauschformung nutzen, ware die erreich-
bare Auflosung noch gréf3er (vergleiche Abschnitt 2.3.4.4).

b =27 (3.5)

3.4.3 Generierung des Taktsignals

Um Ubersprechen des Taktsignals auf das Ausgangssignal zu vermindern, ist eine symmetrische
Taktspeisung notig. Dadurch ergibt sich in der Mitte der Diodenbricke ein virtuelles elektri-
sches Nullpotential. Eine einfache, schmalbandige Filterung des Taktsignals aus dem Ausgangs-
signal fuhrt nicht zum Erfolg, da im Frequenzspektrum des Ausgangssignals die Komponente
des Taktsignals vorhanden sein muss. An dieser Stelle sei noch einmal darauf verwiesen, dass
das Ausgangssignal der Folge-Halte-Schaltung nicht einer idealen Abtastung mit zeitdiskreten
Werten entspricht. Es werden lediglich die Werte zu diskreten Zeitpunkten konstant gehalten.
Das Resultat ist nach wie vor ein analoges, kontinuierliches Zeitsignal.

Fur den Einsatz in einem idealen Software Radio ist eine breitbandige Taktsymmetrierung
notig, da je nach zu verarbeitendem Dienst unterschiedliche Abtastraten noétig sein kdnnen. Da
ein beliebig breitbandiges Software Radio aber nicht mit sinnvollem Aufwand realisierbar ist
und die mdglichen Realisierungen immer nur einen Ausschnitt aller verfigbaren Dienste behan-
deln, wurde fur das HFSYSI-Projekt angenommen, dass die zu verarbeitenden Signale &hnli-
che Bandbreiten von maximal 500 MHz besitzen. Die Mittenfrequenz beeinflusst die Lage und
Orientierung des abgetasteten Signals innerhalb der ersten Nyquist-Zone. Bei der vorliegenden
Anwendung genigt daher die schmalbandige Realisierung einer Symmetrierschaltung.

Fur die Testumgebung wird davon ausgegangen, dass die Leistung des Taktsignal keiner Be-
schrankung unterliegt. Eine Verstarkung innerhalb der Demonstratoren ist an dieser Stelle nicht
vorgesehen. Falls nétig, konnen hochgtitige, kommerziell erhaltliche Verstarker fur den nétigen
Frequenzbereich verwendet werden. Da auch keine besonderen Anspriiche bezuglich der Band-
breite oder der Ein- und Ausgangsimpedanz gestellt werden, ist die Betrachtung im Rahmen
einer wissenschaftlichen Arbeit nicht nétig.

Auf Grund der Schalter-Eigenschaften der Diodenbricke ist ein sinusférmiges Taktsignal
geeignet, um die nétigen schnellen Anstiegs- und Abfallzeiten des Schalterwiderstandes zu er-
zielen. Dies ist eine wichtige Voraussetzung, da Sinussignale vergleichsweise kostengunstig zu
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realisieren sind. Allerdings ist zu beachten, dass der Leistungspegel des Taktsignals grof3 genug
sein muss, um die Diodenbrucke ganz aussteuern zu kénnen. Die Simulation des Abtastschalters
ergab, dass 3 dBm Taktleistung flir eine erfolgreiche Abtastung ausreichen. Allerdings konnen
durch groRRere Leistungen schnellere Schaltzeiten und bessere Isolation wahrend der Haltepha-
sen erreicht werden. Das fuhrt dazu, dass das Taktsignal wesentlich mehr Leistung aufweist,
als das Eingangssignal. Die ndétige Isolation zwischen Taktpfad und Signalpfad wird durch die
symmetrische Taktspeisung gewahrleistet.

3.5 ADS Modellierung

Fur die erfolgreiche Entwicklung von HF Systemen ist auf Grund der zahlreichen parasitéar-
en Einflisse und der aufwandigen Messtechnik eine gute Simulation und Modellierung der
geplanten Schaltung entscheidend. Die Simulation des gesamten AD-Wandler Systems wur-
de mit dem Harmonic Balance Simulator der Entwicklungsumgebung ,Advanced Design Sy-
stem” (ADS) von Agilent durchgefiihrt. Auf der Grundlage dieser Simulationen konnten Bauteil-
Dimensionierung und die Bestimmung wichtiger Parameter durchgefuhrt werden, ohne reale
Schaltungen aufbauen und vermessen zu mussen. Bestehen Abweichungen zwischen Messungen
der existierenden Hardware und dem gewlnschten Resultat, ist durch Verfeinerung der Modelle
oft die Analyse der Fehler und deren Behebung mdglich. Dieses Vorgehen verkirzt die Entwick-
lungszeit erheblich, da in kurzer Zeit sehr viele verschiedene Variationen einzelner Parameter
und deren Einflisse auf das Schaltungsverhalten betrachtet werden kdnnen.

Um die Simulation mdglichst exakt an die Realitat anpassen zu kdnnen, ist es von entschei-
dender Wichtigkeit, exakte Modelle der verwendeten Komponenten zu entwickeln. Viele Model-
le werden bereits in einer Bibliothek zur Verfligung gestellt. Fur eine grofl3e Anzahl kommerzi-
ell erhaltlicher aktiver und passiver Bauelemente sind diese auch meistens ausreichend genau,
solange die spezifizierten Frequenzbereiche eingehalten werden. Einige Hersteller geben auch
Modelle speziell ihrer Komponenten heraus, die dann in ADS eingebunden werden kénnen.

3.5.1 ADS - Harmonic Balance

Die Harmonic Balance Simulation ist fur die Betrachtung von Millimeterwellen- und Mikrowel-
len-Problemen die am weitesten verbreitete Methode, da diese im Allgemeinen im Frequenz-
bereich betrachtet werden. Harmonic Balance berechnet das Schaltungsverhalten ebenfalls im
Frequenzbereich. Das Verhalten linearer Bauelemente wird direkt im Frequenzbereich betrach-
tet, nichtlineare Komponenten werden im Zeitbereich charakterisiert und das Ergebnis in den
Frequenzbereich transformiert. Deshalb bietet Harmonic Balance gegeniiber der Transientenana-
lyse, die rein im Zeitbereich rechnet, entscheidende Vorteile beziiglich des Zeit- und Speicherbe-
darfs bei Simulationen, die stark unterschiedliche Frequenzen beinhalten. In diesem Fall bendtigt
die Transientenanalyse eine Integration tUber eine enorme Anzahl von Perioden des hoherfre-
guenten Signals.

Ziel der Harmonic Balance Simulation ist es, die Lésung des stationdren Zustandes einer
nichtlinearen Schaltung zu berechnen. Dazu wird zuerst eine Gleichstrom-Analyse durchgefihrt.
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Mit Hilfe der Kirchhoffschen Knotenregel, die besagt dass die Summe aller Stréme in allen Kno-
tenpunkten des Schaltplans Null sein muss, wird ein Gleichungssystem nichtlinearer Differenti-
algleichungen aufgestellt. Geht man vbhFrequenzen aus, also die Anzahl der Grundschwin-
gungen der Signalquellen, deren Harmonische und Mischprodukté&/ufiotenpunkten, dann
enthalt das resultierende Gleichungssysfémi\/ Gleichungen der Form

u(t) = Re{i Ukej%kft} (3.6)

k=0

fur die Anregung mit nur einer Eingangsfrequenz und

K1 Ko Ky
w(t) =R DY D o Y Uy o izl o fattn )t (3.7)

k1=0 ko=0 kn,=0

fur die Anregung mitn Eingangsfrequenzem. bezeichnet hier die Anzahl der Fundamen-
talenf; » bezeichnet die Anzahl der Harmonischen jeder Eingangs-
frequenz.u(t) beschreibt eine deN Knotenspannung in Abhéngigkeit von der Zeit. Fur die
Anzahl der Harmonischen und der Mischprodukte kann jeweils eine Obergrenze fur die Berech-
nung festgelegt werden. Diese beeinflusst die Genauigkeit der Simulation.

Durch Fourier-Transformation in den Frequenzbereich entstehen aus den Differentialglei-
chungen nichtlineare algebraische Gleichungen:

-----

g(u(t)) + Fq(u(t)) +y(t) *u(t) = i(t)
(3.8)

Fi{g(u(t))} + jorFr {q(u(t)) } + Y (i) Uy, = Twy

F}.: k-te spektrale Komponente der Fourier-Transformation,
wg = 27 fk,

g,q: Nichtlineare Funktionen.

x. Faltungsprodukt

Der Simulator muss dieses Gleichungssystem/¥hitA/ Gleichungen numerisch l6sen, um
die Werte der komplexen Parametéy zu bestimmen. Die nichtlinearen Komponenten wer-
den im Zeitbereich ausgewertet, dazu ist eine inverse Fourier-Transformation notig. Um dieses
Gleichungssystem in Abhangigkeit von der Schaltungsarchitektur aufstellen zu kénnen, nutzt
der Harmonic Balance Simulator einen sogenanhteeren LosungsalgorithmuBieser nutzt
die Eigenschaft aus, dass die zu verarbeitenden Signale quasi-periodisch, also durch eine relativ
kleine Anzahl diskreter Frequenzen darstellbar sind, um eine Jacobimatrix aus dem Gleichungs-
system zu bestimmen. Quasi-periodische Signale sind Voraussetzung fur die Anwendung der
Harmonic Balance Methode.

Fur den Inneren Lésungsalgorithmus gibt es zwei verschiedene Ansatze. Standardmafig wird
die direkte Methode verwendet. Der benétigte Speicherbedarf steigt etwa quadratisch mit der
Grol3e des Gleichungssystems an. Fur Schaltungen, die entweder sehr viele nichtlineare Elemen-
te und damit auch Knotenpunkte besitzen oder sehr viele Harmonische und Mischprodukte flr
hinreichende Genauigkeit der Simulation benotigen, stellt ADS noch den Krylov-Algorithmus
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zur Verfigung. Bei diesem steigt der Speicherbedarf etwa linear mit der Matrizengré3e [46],
daflr ist er weniger robust in Bezug auf Konvergenz, als die direkte Methode.

Ist das Gleichungssystem aufgestellt, wird AafRere Losungsalgorithmuasi dessen nume-
rischer Losung eingesetzt. ADS bedient sich hier der Newton-Methode. Um dieses sehr einfache
und zuverlassige Verfahren anwenden zu kdnnen, miussen die nichtlinearen Gleichungen in die
Form f(z) = 0 gebracht werden. Ausgehend von einer ersten Abschatzung wird durch die itera-
tive Funktion

f ()
() (3.9
eine asymptotische Annaherung an den Nullpunkt erzielt (vergleiche Abbildung 3.15). Da
durch diese Eigenschaft der Newton Methode der Nullpunkt zwar beliebig nahe, aber nie genau
erreicht wird, muss ein Grenzwert, ab der die Iteration stoppt, eingeflhrt werden. Der Startwert
wird auf der Grundlage einer Gleichstrom-Analyse bestimmt. Der Anwender kann die maximale
Anzahl an Iterationen selbst festlegen.

Tiv1 = T4

Yy

Yo

y2 """ E
X2 X1 X

=V

Abb. 3.15: Newton Methode zur numerischen Losung nichtlinearer Gleichungen héherer Ordnung.

Fur den Simulator ist von entscheidender Bedeutung, ob die iterative Bestimmung der Para-
meter des Gleichungssystems konvergiert oder nicht. Als Konvergenzkriterium nutzt Harmonic
Balance die Summe der Knotenstrome. Nach den Kirchhoffschen Gesetzen muss diese Summe
Null ergeben. Mit Hilfe der Abweichung der numerischen Lésung von Null kann eine Fehler-
funktion erzeugt werden. Diese dient dazu, festzustellen, ob das Verfahren konvergiert und um
die Anpassung von Signalphasen und -amplituden zu verbessern. Ist der Wert der Fehlerfunktion
genugend klein, dann ist die Losung des stationédren Zustands erreicht.

ADS beinhaltet auch Modelle von Mikrostreifenleitungen, so dass das gesamte Schaltungs-
layout damit simuliert werden kann. Vergleiche mit der Momentenmethode zeigen gute Uberein-
stimmung der Ergebnisse. Damit kann der gesamte Schaltungsentwurf mit nur Hilfe des Harmo-
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nic Balance Simulators durchgefiihrt werden, solange die im Simulator verfigbaren Leitungsele-
mente fur die Realisierung ausreichen.

3.5.2 Diodenmodell

Fur die Realisierung des Schalters wurden Schottky-Dioden verwendet, die von der Halbleiter-
Technologie des DaimlerChrysler Forschungszentrums in Ulm gefertigt wurden. Dabei handelt
es sich um Doppeldioden, bei denen jeweils zwei Dioden mit gleicher Orientierung auf einem
Siliziumtrager aufgebracht sind. Abbildung 3.16 zeigt das Photo einer Doppeldiode (a) und das
entsprechende Schaltbild (b). Die Dioden wurden auf Silizium realisiert und mit Goldkontakten
fur die Herstellung von Bond-Verbindungen versehen. Der Diodenschalter besteht aus je zwei
Doppeldioden.
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Abb. 3.16: Photo einer Schottky-Doppeldiode (a) und entsprechende Schaltskizze (b).

Da die Diodenbriicke das grundlegende Element der Abtastschaltung darstellt und die exakte
Simulation nichtlinearer Komponenten sehr komplex ist, ist es von entscheidender Wichtigkeit,
ein gutes Modell der verwendeten Dioden zu entwickeln. Da die Dioden als schaltendes Element
betrieben werden sollen, ist vor allem das Grof3signalmodell wichtig. Zunachst wurde aus DC-
Messungen das Gleichstrom-Diodenmodell erstellt. Mit Hilfe der Shockley-Diodengleichung
laf3t sich die Strom-Spannungs-Kennlinie mit einer Exponentialgleichung beschreiben [47][48].

Up
Ip = I <ean _ 1) (3.10)

Ip: Strom durch die Diode
Up: Spannungsabfall an der Diode
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Ur: Temperaturspannud‘gt(z 26mV bei Raumtemperatur
n: ldealitatskonstante (liegt zwischén. . 4)

Mit Hilfe des Ersatzschaltbildes aus Abbildung 3.17 wurden die folgenden Parameter extra-
hiert [49][50].

CjO
Lg Rs |

ideale
Diode

Abb. 3.17: Ersatzschaltbild der Schottky-Diode

Sattigungssperrstrom/is = 4,3nA
Serienwiderstand Rg = 8,50
Idealitatsfaktor n=1,09
Fur dieses Ersatzschaltbild ist keine Beschreibung durch eine geschlossene Formel moglich.
Fir mathematische Berechnungen wurde daher die Diode als spannungsabh&ngiger Widerstand
in Serie mit dem konstanten Dioden-Serienwiderstand betrachtet. Der induktive Anteil der Di-
oden selbst stellte sich als vernachlassigbar heraus. Ubrig bleibt lediglich der induktive Anteil
der Gold-Kontaktflachen, der aber sehr einfach als Leitungsstick in die Simulation mit aufge-
nommen werden kann.
Abbildung 3.18 zeigt den modellierten Verlauf der Strom-Spannungs-Kennlinie.
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Abb. 3.18: Strom-Spannungs-Kennlinie einer einzelnen Diode aus DC-Messungen.

Aus einer HF-Charakterisierung der Dioden, die Dr. Heymann vom FBH Berlin im Auftrag
von DaimlerChrysler anfertigte, konnte noch die Gro3e der parallelen Sperrschichtkapazitat bei
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Vorspannung Null (engl. zero bias junction capadity,) entnommen werden. Diese beeinflusst
die Schalter-Eigenschaften, in dem sie die kapazitive Kopplung zwischen Takt- und Eingangssi-
gnal und das Durchsprechen wahrend der Haltephasen ermdglicht. Der Wert der Sperrschichtka-
pazitat ergibt sich demnach 240 = 12... 14fF.

Somit |aR3t sich das Diodenmodell durch folgende Parameter vollstandig beschreiben:

Sattigungssperrstrom Is =4,3nA
Serienwiderstand Rgs = 8,50
Idealitatsfaktor n=1,09

Zero bias junction capacityCj, = 12... 14fF

Tab. 3.1: Parameter des Diodenmodells

3.5.3 Balun

Der Balun dient zur Symmetrierung des Taktsignals. Fur diesen Zweck wurden verschiedene
Ansatze untersucht. Da eine der beiden Zielfrequenzen des HFSY SI-Projekts bei 24 GHz liegt,
wurde eine diskret aufgebaute Symmetrierschaltung ausgeschlossen. Aus den in Abschnitt 3.4.3
angefuhrten Grinden, muss die Symmetrierschaltung auch nicht zwingend sehr breitbandig sein.
Durch die Fehlanpassung an der Diodenbriicke, welche nicht vermieden werden kann, treten Re-
flexionen auf. Durch die Nichtlinearitat der Dioden entstehen eine Vielzahl an Mischprodukten.
Um zu verhindern, dass HF-Leistung, die an den Dioden reflektiert wird, an den jeweils gegen-
Uberliegenden Eingang der Diodenbriicke abgegeben wird und somit das symmetrische Taktsi-
gnal zerstoren, ist eine breitbandige Isolation zwischen beiden Ausgangen der Symmetrierschal-
tung notig.

Als erfolgreiche Moglichkeit fir den 2,4 GHz-Demonstrator stellte sich die Verwendung
eines 3 dB-Teilers und einer anschlieRendéa-Umwegleitung dar. Der Leistungsteiler wurde
als Wilkinson-Teller realisiert, da dieser ausreichend Isolation zwischen beiden Ausgangen bietet
und sehr einfach als passive Leitungsstruktur aufgebaut werden kann.

Diese Konzept fiihrt zu dem Layout, das in Abbildung 3.19 dargestellt ist.

Zur Uberpriifung wurde diese Schaltung aufgebaut und vermessen. Abbildung 3.20 zeigt ein
Photo des Aufbaus. Die Simulation dieser Schaltung erfolgte mit ADS Harmonic Balance, die
Messung erfolgte im Zeitbereich mit einem Sampling Scope [51].

Die Abbildungen 3.21 und 3.22 zeigen die Simulation und das Messergebnis[52]. Beide stim-
men gut Uberein. Die geringe Abweichung der Signalpegel entsteht durch die Einflisse der Zu-
leitungen und der verwendeten SMA-Steckverbindungen, die nicht in der Simulation enthalten
sind.

Der verwendete Balun hat allerdings den Nachteil, dass eine Vermessung der Schaltung mit
anderen Taktfrequenzen nicht mdglich ist, da die Lange der Umwegleitung sonst keiner halben
Wellenlange entspricht und somit keine 182hasenverschiebung erzeugt. Die Auswirkungen
der Phasenverschiebung im Taktpfad erzeugt ein Ubersprechen des Taktsignals in das Ausgangs-
signal. Theoretische Untersuchungen dieses Effekt haben gezeigt, dass fir einen Phasenfehler
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Abb. 3.19: Layout der 2,4 GHz Abtastschaltung

von nicht mehr als 10das erzeugte Ausgangssignal immer noch einen zeitlichen Verlauf auf-
weist, der fur die gewiinschte Ein-Bit-Quantisierung keine Einschréankungen bedeutet.

3.6 Konzeptverifikation mit Hilfe von Matlab-Modellen

Um die auftretenden Effekte zu untersuchen, ist es niitzlich, die Schaltung mathematisch zu be-
schreiben. Dadurch ist wird ersichtlich, welche Effekte systembedingt sind und welche durch
parasitare Einflisse entstehen. Es wurde ein grobes mathematisches Modell der Folge-Halte-
Schaltung erstellt und soweit verfeinert, bis die wesentlichen Eigenschaften der Schaltungsarchi-
tektur erklart werden konnten. Die Modelle wurden mit Hilfe von Matlab numerisch berechnet.

3.6.1 Ideale Abtastung

Als Referenz wird eine ideale Abtastung, wie sie in Abbildung 3.23 dargestellt ist, angenom-
men. Dieses Modell wurde mathematisch erstellt, ohne Grundlage irgendeiner physikalischen
Annahme beztglich der Abtastschaltung.

Solange das Taktsignal einen Wert gréf3er als Null hat, ist das Ausgangssignal gleich dem
Eingangssignal, hat der Takt einen Wert kleiner Null, bleibt der aktuelle Wert des Ausgangssi-
gnals so lange konstant, bis das Taktsignal wieder eine positive Halbwelle durchlauft. Nimmt
man das so erzeugte Signal als Grundlage der weiteren Untersuchungen, lassen sich die Aus-
wirkungen einzelner Einflisse, wie zum Beispiel die Bandbegrenzung des Ausgangsverstéarkers
sehr leicht nachbilden. Im Ubrigen dient es lediglich als Referenzwert, um die Resultate der nicht
idealen Modellierungen bewerten zu kénnen.
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Abb. 3.20: Photo der 2,4 GHz Abtastschaltung
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Abb. 3.21: Simulation des 2,4 GHz Abtasters
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Abb. 3.22: Messergebnis des 2,4 GHz Abtasters
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Abb. 3.23: Ideale Abtastung (unten) des Eingangssignals (mitte) durch das Taktsignal (oben)

3.6.2 Modellierung der Haltekapazitit

Im nachsten Schritt wird von einem idealen Schalter ausgegangen, und die Auswirkungen eines
realen Kondensators als Halteglied betrachtet.

Der Kondensator wird beschrieben durch sein Lade- und Entladeverhalten. Legt man zum
Zeitpunktt = 0 die Spannund@/ an den Kondensator an, dann folgt die Kondensatorspannung
diesem Sprung mit einer gewissen zeitlichen Verzdgerung, da der Ladevorgang nicht beliebig
schnell ausgefihrt werden kann. Der zeitliche Verlauf des Ladevorgangs wird bestimmt durch

uc(t) =U - (1 — e wo) (3.11)

uc(t): Kondensatorspannung in Abhangigkeit von der ZRitl adewiderstand(': Kapazitats-
wert des Kondensators.
Der zeitliche Verlauf fir die Entladung des Kondensators kann durch

uc(t) =U - (e 70) (3.12)

berechnet werden.
Beide Formeln beschreiben die Kondensatorspannung in Abhangigkeit von der Zeit, mit der
angelegten Spannung als Parameter. Fur das numerische Modell ist eine Darstellung der Konden-
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Abb. 3.24: Lade- und Entladeverhalten eines idealen Kondensators. Oben: Aufladen auf 10V, unten Ent-
laden bis auf 3V.

satorspannung in Abhangigkeit von nur der Eingangsspannung winschenswert. Dies ist mdglich,
wenn die Eingangsspannung eine Funktion der Zeit ist und die Berechnung der Stitzstellen ihres
zeitlichen Verlaufs in konstanten Zeitintervallen erfolgt. Unter dieser Voraussetzungen kann man
die Gleichungen 3.11 und 3.12 umformen und zusammenfassen in:
Uc = Ugingang — AU ¢ (3.13)
konstant

Uc: Kondensatorspannun@/zi,g.ng: angelegte Spannung\U: Spannungsdifferenz zwi-
schenUgingang UNd zuletzt im Kondensator gespeicherter Spannuhd,ade-/Entladewider-
stand.

Benutzt man eine so modellierte Kapazitat als Halteglied und Glbernimmt ansonsten die idea-
le Folge-Halte-Schaltung aus 3.6.1, dann ergibt sich der Signalverlauf, wie in Abbildung 3.25
dargestellt.

Die Anregung erfolgte mit den gleichen Signalen, wie in Abbildung 3.2. Es ist zu erkennen,
dass die maximale Amplitude des Ausgangssignals nur noch etwa ein Drittel des Eingangssignals
betragt. Ursache hierfur ist das Tiefpassverhalten des RC-Gliedes. Bei vorhandenem Ladewider-
stand kann der Kondensator nicht schnell genug auf die angelegte Spannung aufgeladen werden.
Die fur die Berechnung angenommenen Werte fir Lade- und Entladewiderstand entsprechen in
etwa den Werten der realen Schaltung. Diese Widerstande kdnnen nur mit sehr gro3em Aufwand
verandert werden, da sie im Wesentlichen von den Eigenschaften der beiden TIAs und der Di-
oden bestimmt werden. Um die Grenzfrequenz des RC-Gliedes zu erh6hen, misste man also die
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Abb. 3.25: |deale Folge-Halte-Schaltung mit einem Kondensator als Haltestufe.

Kapazitat des Haltekondensators verringern. Dies wiederum wirde zu einer gréf3eren Haltedrift
fuhren. Die Wahl der Haltekapazitat ist also ein Kompromiss, der auf Grund des zu geringen
Unterschieds zwischen Lade- und Entladewiderstand nétig ist.

3.6.3 Modellierung der Diodenbriicke

Im n&chsten Schritt wird nun der ideale Schalter durch die Diodenbriicke ersetzt. Als Diodenmo-
dell dient das in Abschnitt 3.5.2 eingefiihrte Modell mit den Parametern aus Tabelle 3.1. Da eine
geschlossene Darstellung des Diodenmodells mathematisch nicht mdglich ist, wird die Diode als
veranderlicher Widerstand betrachtet. Aus Gleichung 3.10 und der Kenntnis des Serienwider-
standes einer Diode folgt:

Rpmone = R 4 10 (3.14)
Ip
Rp: DiodenwiderstandRs: Serienwiderstand,/p: an der Dioden anliegende Spannutg;
Strom durch die Diode.

Diese Gleichung kann numerisch berechnet werdeti,dsherungsweise nur von der Takt-
spannung abhangt. Im Abschnitt 3.6.5 wird gezeigt, dass der Diodenwiderstand gegeniiber dem
Serienwiderstand sehr schnell so gro3 wird, dasslagegen vernachlassigbar ist. Der Serien-
widerstand wirkt sich effektiv nur wahrend der Durchlass-Phasen auf die Impedanz des Signal-
pfades aus.

Das kapazitive Ubersprechen des Taktsignals auf den Ausgang wéahrend der Haltephasen

kann durch

Urare(t
UTak:t—>Ausgang (t) = 2Tkt(1) (315)

frakt-cjoRe

berechnet werder’;,: Zero bias junction capacity?.: Entladewiderstand. Das Uberspre-
chen des Eingangssignals durch die kapazitive Kopplung kann vernachlassigt werden, da das
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Eingangssignal wesentlich weniger Leistung besitzt, als das Taktsignals und weil der Kapa-
zitatswert durch die grof3e Vorspannung der Dioden in Sperrrichtung wahrend der Haltephase
erheblich verringert wird.

Cjo
R Rs
— 1+ »L -

UEin an l RD(UTakt)
gang Re I Cl

Abb. 3.26: Ersatzschaltbild des Diodenschalters

UAusgang

Abbildung 3.26 zeigt das Ersatzschaltbild des so modellierten Diodenschalters mit der Halte-
kapazitaiC'. R, bezeichnet den Ladewiderstand, der der Ausgangsimpedanz des TIA1 entspricht.
Entsprechend bezeichngt den Entladewiderstand, der der Eingangsimpedanz des TIA2 ent-
spricht.

Die Modellierung der Diodenbriicke als veranderbarer Widerstand hat weiterhin den Vorteil,
dass eine geschlossene mathematische Darstellung der Abtastarchitektur maglich ist, indem man
einen Ersatzwiderstand des Ersatzschaltbildes (Abbildung 3.26) berechnet und in die Kondensa-
torgleichung 3.13 einfugt:

Rpiode + Ry
Rl + RDiode + Re

UDiodenbrﬁck:e == UEingang (1 - ( >) + UTakt—>Ausgang (316)

1
Rk ondensator = — 1 | 1 + Ry (317)

RDiode Re

Mit AU = aktuell am Kondensator anliegende Spannung - zuletzt im Kondensator gespei-
cherte Spannung gilt:

—At

UAusgang - UDiodenbrﬁcke - AU@ RKondensator® (318)

In Abbildung 3.27 ist das Ergebnis dieser Berechnungen dargestellt. Angeregt wurde das
Modell durch Eingangssignale mit den Amplitud€i,.: = 10V, Ugingangssigna = 1V. Durch
den Einfluss des umgebenden Netzwerkes sinkt der effektive Entladewiderstand, was zu einer
etwas starkeren Haltedrift fihrt. Die Schalter-Eigenschaften der Diodenbriicke fiihren zu kei-
nen Signalverzerrungen, das Ausgangssignal kann durch einen Komparator quantifiziert werden.
Durch die Nichtlinearitat der Diodenbricke wird ein Gleichanteil erzeugt, der das Ausgangssi-
gnal verschiebt. Auch dieses Verhalten wird durch das erstellte Modell korrekt wiedergegeben.
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Eingangssignal: 24 GHz, Taktsignal 10,66 GHz (gestrichelt)
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Abb. 3.27: Berechnetes Ausgangssignal des Diodenschalters.

3.6.4 Modellierung der Bandbegrenzung

Bisher wurde angenommen, dass die zur Verfigung stehenden Verstarker TIA1 und TIA2 be-
liebige Bandbreiten verarbeiten kdénnen. In der Realitat ist dies naturlich nicht der Fall. Da die
beiden Verstarker durch die Arbeitsgruppe der Universitat Ulm entwickelt wurden, steht hier-
fur kein mathematisches Modell zur Verfiigung. Man kann aber ihre wesentlichen Eigenschaften
durchaus theoretisch in Betracht ziehen. Die niedrige Ladeimpedanz und die hohe Entladeim-
pedanz fur die Haltekapazitat wurden bereits im bisherigen Modell als Ladewidergtamadl
Entladewiderstané&, bertcksichtigt. Eine weitere wichtige Eigenschatt ist die Bandbegrenzung,
die beide Verstarker aufweisen. Dabei sind die Anspriiche an TIA1 relativ gering, da er ledig-
lich das relativ schmalbandige Eingangssignal verarbeiten muss. Es wird davon ausgegangen,
dass durch den TIA1 keine Einschréankungen der Funktion zu erwarten sind und der Verstarker
als ideal angenommen werden kann. Dies hat sich auch durch Messungen bestétigt. Daher wird
in den folgenden Berechnungen nur der Einfluss des TIA2 auf das Ausgangssignal betrachtet.
Es wurde bereits gezeigt, dass das resultierende Ausgangssignal sehr hohe Frequenzanteile bis
zu einigen 100 GHz enthalt. Fur die Entwicklung des TIA2 ist es daher wichtig, eine minimal
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notige obere Grenzfrequenz angeben zu kénnen. Es gibt ebenso eine untere Grenzfrequenz, die

eingehalten werden muss.

Zur Untersuchung dieser Einschrankungen wird das Ausgangssignal der Folge-Halte-Schal-
tung nacheinander Hochpass und Tiefpass gefiltert. Gegenilber der Verwendung eines Band-
passfilters bietet diese Vorgehensweise den Vorteil, dass beide Einflisse getrennt von einander

untersucht werden konnen.
Abbildung 3.28 zeigt den Einfluss des Hochpassfilters fur verschiedene Grenzfrequenzen.

Fur die Berechnung wurde ein Butterworth-Filter verwendet. Angegeben ist jeweils die 3 dB-
Frequenz.
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Abb. 3.28: Resultierendes Ausgangssignal, abhangig von der unteren Grenzfrequenz des Hochpasses

Die untere Grenzfrequenz beeintrachtigt im Wesentlichen die Haltephase. Durch eine zu
niedrig gewahlte Grenzfrequenz entsteht zusatzliche Haltedrift. Erwartungsgemal’ wird auch der
Gleichanteil des Spektrums unterdrtickt und das Signal wandert in Richtung der Null-Volt Li-
nie. Fur die 24 GHz Anwendung hat das frequenztransformierte Signal eine Tragerfrequenz von
2,68 GHz. Dementsprechend wirde man erwarten, dass die untere Grenzfrequenz etwa bei ei-
nem Wert von 2,43 GHz liegtf( ... — B/2). Abbildung 3.28 zeigt jedoch, dass die Spannung
wahrend der Haltephase bereits ab einer 3 dB-Frequenz von mehr als 1 GHz eine erhebliche Hal-
tedrift verursacht, die selbst fur eine Ein-Bit-Quantisierung zu grol3 ist. Die untere Grenzfrequenz
des TIA2 sollte nicht weniger als/10 des frequenztransformierten Tragers betragen.
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Abbildung 3.29 verdeutlicht den Einfluss der oberen Grenzfrequenz des TIA2. Mit fallen-
der 3 dB-Frequenz entstehen wahrend der Haltephase Oszillationen. Diese kdnnen vor allem im
Bereich der Null Volt Linie Bitfehler erzeugen. Vor allem fiir die Quantisierung mit einer ho-
hen Auflosung dirfen keine Oszillationen auftreten. Die Ein-Bit-Quantisierung reagiert dagegen
nicht auf Oszillationen, solange die Amplituden klein gegenuiber dem Signal sind. Bei einer 3
dB-Frequenz von etwa 100 GHz reduzieren sich die Schwingungen auf einen Einschwingvor-
gang, der durch geeignetes Timing des Komparators umgangen werden kann.
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Abb. 3.29: Einfluss der oberen Grenzfrequenz des TIA2
Die beobachtete Phasenverschiebung wird durch das Hochpass-Filter verursacht.

Nimmt man fur den TIA2 ein Bandpassverhalten mit dem Durchlal3bereich 100 MHz ... 50
GHz an, was laut Simulations- und Messdaten eine realistische Annahme ist, so erh&lt man den
in Abbildung 3.30 gezeigten Verlauf der Ausgangsspannung. Abhangig von dem Startwert fur
die Kondensatorspannung, kommt es zu einem Einschwingvorgang.

3.6.5 Diodenschalter als Sampling Schalter

Fur die Realisierung der Abtastschaltung ist die Charakterisierung der Diodenbriicke als Schalter
fur HF-Anwendungen von grof3em Interesse. Die entscheidenden Parameter sind die maximal
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Abb. 3.30: Ausgangssignal der Folge-Halte-Schaltung unter Bertcksichtigung der Bandbegrenzung durch
TIA2

und minimal erreichbaren Widerstandswerte sowie deren Anstiegs- und Abfallzeiten bei fest
vorgegebenem Taktsignal.

Zunachst werden die Kennlinien der Diodenbriicke und der einzelnen Dioden miteinan-
der verglichen (Abbildung 3.31). Der Diodenstrom der einzelnen Diode steigt schneller an, als
der der Diodenbriicke. Entsprechend fallt der errechnete Widerstand der einzelnen Diode auch
schneller ab, wenn die Diode in Durchlassrichtung betrieben wird. Eine einzelne Diode wirde
also schnellere Schaltzeiten erzielen, als die verwendete Diodenbriicke. Der maximal erreichbare
Widerstand, ist bei der Einzeldiode etwa halb so grol3, als bei der Diodenbriicke. Auf Grund des
sehr gro3en erreichbaren Widerstandswertes bringt dies keinen nennenswerten Einfluss auf das
Ergebnis der Abtastung mit sich. Auf Grund der besseren Isolation zwischen Takt- und Signal-
pfad, wird in der Regel die Diodenbriicke, anstelle einer einzelnen Diode als Schalter verwendet.

Fur die Berechnung der Eigenschaften der Diodenbriicke wird von einem sinusférmigen
Taktsignal der Amplitude 1V ausgegangen. Dieser Wert ist durchaus realistisch, da die Dioden
fur Spitzenstrome bis 200 mA ausgelegt sind.

Abbildung 3.32 zeigt den Widerstandsverlauf der Diodenbricke in einer halb logarithmi-
schen Darstellung. Die maximal erreichbare Isolation liegt bei @%@, der minimale Durch-
lasswiderstand hat einen Wert von etwa(1,0vas dem Serienwiderstand der Dioden entspricht.
Die Anstiegszeit auf einen Widerstandswert voh(l, der bereits ausreichend Isolation bietet,
betragt etwa 5 psec. Fur die Abtastung eines Nutzsignals mit der maximalen Frequenz 5 GHz
und damit der Periodendauer T=200 psec ist dies mehr als ausreichend [53].
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9 Widerstand der Diodenbriicke
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Abb. 3.32: Wiederstandsverlauf der Diodenbriicke bei sinusférmiger Ansteuerung in halblogarithmischer
Darstellung.

Grundlage der Berechnungen ist die Ansteuerung der Diodenbriicke mit einer Taktfrequenz
von 10,66 GHz. Da die Dioden bis in den Terrahertz-Bereich spezifiziert sind, kénnen durch
hohere Taktfrequenzen noch wesentlich schnellere Schaltzeiten erreicht werden. Somit verhalt
sich die Diodenbriicke fur die vorliegende Anwendung annéhernd wie ein idealer Schalter.

In der numerischen Modellierung sind keine zusatzlichen Effekte, wie Verluste durch Ab-
strahlung, kapazitive Kopplung auf Grund von Leitungsstrukturen oder Ahnliches beriicksich-
tigt. Die Modellierung derartiger Effekte wiirde die Rechenzeit erheblich steigern, so dass kein
Vorteil gegentber der Simulation mit ADS mehr vorhanden waére.

Alle angestellten Berechnungen konnten mit Agilent ADS verifiziert werden. Das numeri-
sche Modell erlaubt die gezielte Untersuchung der Einflisse einzelner Parameter. Haufig kann
in ADS auf einzelne Werte kein direkter Einfluss genommen werden oder es werden gleichzeitig
mehrere zusammenhangende Kenngrof3en verandert, so dass keine direkte Beziehung zwischen
den Parametern und deren Einfluss auf das Gesamtsystem zu erkennen ist.
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Ziel des HFSYSI-Projekts war die Realisierung je eines Demonstrators bei 2,4 GHz und 24
GHz. Beide Demonstratoren konnten aufgebaut und vermessen werden. Der Aufbau beschréankte
sich dabei auf die Zusammenschaltung von TIA1, der Diodenbriicke und TIA2 mit integrierter
Haltekapazitat.

4.1 Messtechnik

Alle Simulationen und die Messungen des 2,4 GHz-Demonstrators wurden im Zeitbereich durch-
gefuhrt. Der Grund fir diese, fur HF-Systeme untypische Vorgehensweise ist, dass das Aus-
gangssignal der Folge-Halte-Schaltung nur im Zeitbereich als solches verifiziert werden kann.
Im Spektralbereich kann die korrekte Funktion nicht nachgewiesen werden, da bereits leich-
te Anderungen des gemessenen Spektrums groRe Auswirkungen auf das Zeitsignal haben. Bei
einer Spektralanalyse ist aul3erdem keine Phaseninformation vorhanden. Die Messung mit vek-
toriellen Netzwerkanalysatoren liefert auch die Phaseninformation, somit kbnnte das Zeitsignal
mit inverser Fourier-Transformation rekonstruiert werden. Dieses Verfahren konnte jedoch fir
die vorliegende Arbeit nicht genutzt werden.

4.1.1 Zeitbereichsmessung

Die Zeitbereichsmessungen wurden mit Hilfe eines Hewlett-Packard 54120B Sampling-Oszil-
loskops und dem Vier-Kanal-Testset 54123A mit einer Eingangsbandbreite von 34 GHz und ei-
nem Echtzeit-Oszilloskop der Firma LeCroy mit 6 GHz Eingangsbandbreite, das fir Messungen
von DaimlerChrysler zur Verfigung gestellt wurde. Beide Messgerate besii2eaingangsim-
pedanz, so dass kein weiteres Anpassnetzwerk ndotig ist.

Fir die Messung mit einem Sampling-Oszilloskop ist ein externes Trigger-Signal nétig. Um
ein stehendes Bild zu erhalten, missen die Frequenzen sowohl des Eingangssignals als auch des
Taktsignals ein Vielfaches der Trigger-Frequenz betragen. Dieses wird erreicht, indem die Fre-
guenzen: 2,3985 GHz Eingangssignal, 1,066 GHz Taktsignal und 266,5 MHz Trigger-Frequenz
fur die Messungen gewahlt werden.

Um die Funktion der Folge-Halte-Schaltung nachweisen zu kdnnen, ist eine Zeitbereichs-
Messung notig. Da die Schaltung vier Nichtlinearitaten enthéalt, wird sie durch Mischung an
den Dioden immer ein Spektrum erzeugen, das die Signalanteile enthélt, die auch bei einem
funktionierenden Demonstrator erwartet werden, daher ist eine Betrachtung des Spektrums nicht
ausreichend. Fur die Messung der Demonstratoren mussen im Zeitverlauf des Ausgangssignals
die Folge- und Haltephasen qualitativ identifiziert werden kdnnen. Wahrend der Folgephasen
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muss das Ausgangssignal dem Eingangssignal folgen, wahrend der Haltephasen sollte die zuletzt
angelegte Spannung konstant gehalten werden. Abbildung 4.1 zeigt einen typischen gemessenen
Verlauf des Ausgangssignals. Die Haltephasen sind jeweils grau hinterlegt.
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Abb. 4.1: Typischer Spannungsverlauf des Ausgangssignals mit markierten Haltephasen

4.1.2 Spektrale Messung

Fir den 24 GHz-Demonstrator ist die Zeitbereichs-Messung auf Grund der sehr hohen Frequenz-
anteile nicht mehr mdglich. Um trotzdem die Schaltung Uberprifen zu kénnen, wurden Messun-
gen im Spektralbereich durchgefihrt und mit bekannten Spektren aus Simulationen verglichen.
Ausgehend von den Messergebnissen wurde die Simulation angepasst, bis die beiden Spektren
Ubereinstimmten. Fur Ubereinstimmende simulierte und gemessene Spektren wird davon ausge-
gangen, dass das simulierte Zeitbereichssignal auch am Demonstrator vorliegt. Diese Messung
kann nicht als endgultiger Nachweis flr die korrekte Funktion der Schaltung dienen, da aus dem
gemessenen Spektrum alleine, das keine Phaseninformation enthalt, das Zeitsignal nicht rekon-
struiert werden kann. Man kann aber davon ausgehen, dass die Schaltung korrekt funktioniert,
so lange Messung und Simulation qualitativ ibereinstimmen.

4.2 Aufbau und Messung des Diodenschalters

Zunéchst wurde die Diodenbriicke zusammen mit der Haltekapazitat ohne die beiden Verstarker
aufgebaut und vermessen. Ein Bild dieses Aufbaus zeigt Abbildung 3.20. Als Tragersubstrat fur
Balun, Diodenbriicke und Haltekapazitat diente Rogers TMM10i tpitkupferkaschierung. Da

die Flip-Chip Montage der Dioden auf der Kupfer-Metallisierung nicht mdglich ist, wurden die
Dioden auf die Ruckseite geklebt und mit Bonddréhten kontaktiert. Die Befestigung der Bond-
drahte auf dem Substrat erfolgte mit Silberleitkleber. Das gesamte Substrat wurde dann ebenfalls
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mit Silberleitkleber auf einen Aluminiumtrager geklebt und mit SMA-Steckverbindungen von
der Rickseite her kontaktiert.

Als Haltekapazitat diente ein SMD-Kondensator der Bauform 0603. Trotz der relativ grof3en
Gehauseform und den damit verbundenen Parasitaten wurden gute Messergebnisse erzielt.

Dieser Aufbau war fur den direkten Anschluss an Signalquellen und Messger&aieSimit
Ausgangs- / Eingangsimpedanz angepasst und nicht, wie im fertigen Demonstrator fur eine Ein-
gangsimpedanz voh)(2 und eine Ausgangsimpedanz vaios2. Grund dafir war die einfachere
Verbindung zu den Messgeraten, ohne ein zusatzliches Anpassnetzwerk, das weitere Storeinflis-
se erzeugen wirde.

Das Simulationsergebnis und das gemessene Ausgangssignal sind in Abbildung 4.2 darge-
stellt. Die Leistung des Taktsignals betrug fir jeweils 3 dBm und die des Eingangssignals 0 dBm.
Es ist eine gute Ubereinstimmung zwischen Simulation und Messung zu erkennen. Der geringe
Unterschied in dem gezeigten Signalpegeln entsteht durch die Zuleitungen und Steckverbindun-
gen, die in der Simulation nicht berticksichtigt wurden.
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Abb. 4.2: Simulation (oben) und Messergebnis des Diodenschalters mit Haltekapazitat

Die Simulation dieser Schaltung unter Verwendung einer Chipkapazitat mit den Abmessun-
gen 0,5mm x 0,5 mm anstelle des relativ groRen SMD-Kondensators flihrt zu dem in Abbildung
4.3 gezeigten Resultat. Es weist deutlich weniger starke Schwingungen wahrend der Haltepha-
sen auf. Die Optimierung der Haltekapazitat erfordert noch umfangreiche Untersuchungen fur
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die Realisierung des endgiiltigen Systems. Als Funktionsnachweis sind die vorhandenen Kapa-
zitaten jedoch ausreichend.
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Abb. 4.3: Simulationsergebnis bei Verwendung einer Chipkapazitat

Diese Messungen wurden an der TU Miinchen mit Hilfe des HP 54120B Sampling-Oszillos-
kops durchgefihrt.

4.3 Autbau eines Demonstrators fiir 2,4 GHz

Nachdem die Funktionalitéat des Diodenschalters nachgewiesen werden konnte und sich das er-
stellte ADS-Modell als gute Nachbildung des Schaltungs-Verhaltens erwiesen hatte, wurde ein
Demonstrator aufgebaut, der aus TIAL, Diodenschalter, Haltekapazitat und TIA2 bestand. Der
Versuch, auch hier einen gehéausten Kondensator als Haltekapazitat zu verwenden, schlug auf
Grund zu grol3er Parasitaten fehl. Daher wurde in einem erneuten Entwurf der Speicherkonden-
sator in die TIA2-Schaltung mit eingebunden.

4.3.1 Aufbautechnik

Zunachst war ein diskreter Aufbau geplant, in dem die beiden TIAs als getrennte Baugruppen auf
das Tragersubstrat montiert werden sollten. Bereits die Simulation zeigte jedoch keinen Erfolg.
Daher wurde ein Chipmodul entwickelt, das beide Verstarker beinhaltet und auf welchem die
Doppeldioden Flip-Chip gebondet werden kénnen.

Dieses Chipmodul (Abbildung 4.4) wurde dann auf einem TMM10i Tragersubstrat aufge-
klebt und mit Bonddrahten kontaktiert. Auf dem Substrat befinden sich noch der Wilkinson-
Teiler und die)\ /2-Umwegleitung zur Symmetrierung des Taktsignals.

Die Schaltung wurde mit Hilfe eines Spannrahmens auf einem Aluminiumtrager befestigt
und ebenfalls durch die Riickseite mit SMA-Steckverbindern kontaktiert. Die Montage auf einem
stabilen Trager ist nétig, da das verwendete TMM10i-Substrat sehr spréde und damit mechanisch
instabil ist. Die Abbildungen 4.4 4.5 zeigen Photos von dem Chipmodul und dem Demonstrator
1.
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TIA1 Doppeldioden

Haltekapazitat

Abb. 4.4: Mikroskopaufnahme des Chipmoduls, das beide Verstarker, die Haltekapazitat und die Dioden-
bricke enthalt.

Wilkinson-

Teiler Chipmodul Umwegleitung

Vorderseite Ruckseite

Abb. 4.5: Photo des 2,4 GHz-Demonstrators
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4.3.2 Simulation und Messergebnisse

Dieser Aufbau wurde mit Harmonic Balance simuliert. Als Modell fur die beiden TIAs dienten
gemessene S-Parametersatze, die in die restliche Simulation eingebunden wurden. Fur die Er-
stellung der S-Parameter wurden die beiden Verstarker jeweils im Bereich von 10 kHz...5 GHz
vermessen. Sie erfullen die getroffenen Vorgaben in Bezug auf Verstarkung, Bandbreite und Im-
pedanzen. Die Simulation erfolgte mit folgenden Signalen:

Frequenz des Einganssignals;, j.n, = 2,4 GHz,

Leistung des Eingangssignais;, .., = —12 dBm,

Frequenz des Taktsignals;..; = 1,066 GHz und

Leistung des Taktsignalgi.,; = 0 dBm.

Abbildung 4.6 zeigt den Verlauf der Ausgangsspannung fur diese Simulation. Es ist zu er-
kennen, dass trotz der wesentlich niedrigeren Leistung des Eingangssignals die maximalen Span-
nungswerte etwa um den Faktor 10 gré3er sind, als bei der Diodenbriicke ohne Verstarker (ver-
gleiche Abbildung 4.3: Simulation der Diodenbriicke). Offensichtlich tritt ein Tiefpassverhalten
auf, das es dem Ausgangssignal nicht mehr erméglicht, dem Eingangssignal zu folgen, wahren
der Schalter geschlossen ist, trotzdem findet eine Abtastung statt und die Abtaststellen liegen auf
der bekannten Sinusfrequenz des transformierten Tragersignals.
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Abb. 4.6: Simulierte Ausgangsspannung des 2,4 GHz Demonstrators

Die Messung konnte die Erwartungen auf Grund der Simulationsdaten nicht erftillen. Mehre-
re aufgebaute Demonstratoren zeigten reproduzierbar das in Abbildung 4.7 dargestellte Ergebnis.

Auffallend an dem gemessenen Signal ist eine dominante sinusformige Schwingung. Die
Betrachtung dieses Signals im Frequenzbereich zeigte die starkste Linie bei einer Frequenz von
etwa 3,5 GHz, was der Summe der beiden Eingangssignale entsprechen wirde. Die Untersu-
chung dieses Effekts zeigt, dass diese Schwingung durch die Haltekapazitat und die parasitaren
Induktivitaten der Leiterbahnen, Bonddréhte und der Haltekapazitat selbst angeregt wird. Erwei-
tert man das Kondensatormodell mit Hilfe der Daten aus dem Design-Kit des ATMEL-SiGe2RF



4.3. Aufbau eines Demonstrators fiir 2,4 GHz 89

0.02 - 8

0.01 - -

u[v]
o

-0.01 - =

-0.02 s

-0.03 L

16 17 18 19 20 21 22
t[sec]

Abb. 4.7: Messergebnis des 2,4 GHz Demonstrators

Prozesses, so entsteht das Simulationsergebnis , das in Abbildung 4.8 dargestellt ist. In der Si-
mulation des verfeinerten Modells sind die Abtaststellen nicht mehr zu identifizieren. Auch hier
tritt eine sehr starke Schwingung mit einer Frequenz von etwa 3,5 GHz auf.

100 '—

50 1

Umv] 0'—

-50 1

-100! T | T I T I T I T

Abb. 4.8: Simulation des 2,4 GHz Demonstrators mit verbessertem Kondensatormodell.

Auf Grund der begrenzten Projektlaufzeit konnte kein neuer ATMEL-Prozess mehr durch-
gefuhrt werden, in dem ein optimierter Chip fur den Demonstrator 1 gefertigt werden konnte.
Daher war eine weitere messtechnische Untersuchung an dieser Stelle nicht mehr mdglich. Die
gewonnenen Erkenntnisse wurden aber in die Entwicklung des 24 GHz-Chips eingeflochten.
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4.4 Autbau eines Demonstrators tiir 24 GHz

Mit den Erfahrungen, die am 2,4 GHz Aufbau gesammelt werden konnten, wurde der 24 GHz
Demonstrator aufgebaut. Auch hier wurde ein einzelnes Chipmodul entwickelt, das beide TIAs,
die Diodenbrticke und die Haltekapazitat enthalt.

4.4.1 Aufbautechnik

Auf Grund der hohen Frequenzen ist fur den Abtaster bei 24 GHz kein hybrider Aufbau in Mikro-
streifenleitungs-Technik mehr moglich, da durch die Kontaktierungen der diskreten Bauelemente
bereits so groRe parasitéare Einflisse entstehen, dass eine Funktion der Schaltung nicht mehr ge-
geben ist. Die zentrale Komponente wurde wieder auf einem Chipmodul integriert. Abbildung
4.9 zeigt den Aufbau des 24 GHz-Chips. Auch hier wurden die Doppeldioden auf dem Chip-
modul Flip-Chip gebondet. Die Montage des Demonstrators auf einer Messfassung war nicht
geplant, da durch die sehr hohen Frequenzanteile des Ausgangssignals und die Bonddrahte zu
grol3e Parasitaten entstehen wirden.

Doppeldioden

Abb. 4.9: Mikroskopaufnahme des 24 GHz Sampling-Chips

4.4.2  Simulation und Messergebnisse

Die Messung des vorliegenden Aufbaus fand auf dem Onwaver-Messplatz der Universitat Ulm
statt. Das symmetrische Taktsignal wurde durch ein 3 dB-Hybrid mit differentiellen Ausgéan-
gen erzeugt. Die Kontaktierung des Chips erfolgte mit Prifspitzen, Gber die auch die nétigen
Eingangssignale angelegt wurden (Abbildung 4.10).

Auf Grund der hohen Frequenzen ist eine Zeitbereichsmessung des 24 GHz Aufbaus nicht
maoglich. Das schnellste zur Verfligung stehende Sampling-Oszilloskop hatte eine Eingangsband-
breite von 50 GHz. Damit wirden alle Signale oberhalb der zweiten Harmonischen des Ein-
gangssignals abgeschnitten. Der Signalverlauf des Ausgangssignals ist daher nicht darstellbar.
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Abb. 4.10: Messaufbau fur den 24 GHz-Demonstrator

Die Messung basiert daher auf einer Spektralanalyse und dem Vergleich des gemessenen
Spektrums mit einem bekannten Spektrum aus Simulationsdaten. Diese Messung kann nicht als
endgultiger Nachweis der korrekten Funktion dienen. Es kann aber eine vollige Fehlfunktion des
Demonstrators ausgeschlossen werden, wenn die beiden Spektren qualitativ Gibereinstimmen.
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Abb. 4.11: Gemessenes Spektrum des 24 GHz-Demonstrators
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Abbildung 4.11 zeigt das gemessene und Abbildung 4.12 das simulierte Spektrum. Das Zeit-
signal zum simulierten Spektrum ist in Abbildung 4.13 dargestellt. Man kann eine gute Uber-
einstimmung zwischen Simulation und Messung erkennen. Das gemessene Spektrum zeigt aller-
dings nur einen sehr kleinen Ausschnitt des tatsachlichen Spektrums, da fiir die Messung nur ein
Spektrumanalysator mit 26,5 GHz Eingangsbandbreite zur Verfligung stand.
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Abb. 4.12: Simuliertes Spektrum

UlmV]
200

100

-100

o
IIII|IIII|IIII|IIII

-200

I T | T | I | I T I
2(&0 400 630 800
t [psec]

(@

Abb. 4.13: Zeitbereichssignal zu dem in Abbildung 4.12 dargestellten Spektrum
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Der 24 GHz-Aufbau lieferte bessere Ergebnisse als der 2,4 GHz-Demonstrator, weil er direkt
mit Messspitzen kontaktiert wurde und kein hybrider Aufbau vorhanden war. Daher entstanden
wesentlich weniger parasitare Einflisse.
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5. ZUSAMMENFASSUNG

In dieser Arbeit wurde ein Konzept erarbeitet und experimentell verifiziert, das die direkte Digi-
talisierung von HF-Signalen mit einer Tragerfrequenz von 24 GHz und einer Bandbreite von
500 MHz ermdéglicht. Die Realisierung basiert auf einer bandbegrenzten Abtastung des Ein-
gangssignals. Der Vorteil dieses Konzepts besteht in der Vermeidung zusatzlicher Rauschquellen
und madglicher Stérungen durch Intermodulations- und Mischprodukte, da keine analoge Vor-
verarbeitung stattfindet. Die nétigen Komponenten und deren Funktionen wurden detailliert be-
schrieben. Zunachst wurde ein Demonstrator fir die Eingangsfrequenz von 2,4 GHz realisiert,
um die Verarbeitung der dort angesiedelten Funkdienste zu ermdglichen.

Der Fokus dieser Arbeit liegt auf der Entwicklung der Folge-Halte-Schaltung, die im vorge-
stellten AD Wandler Konzept die Funktion der Abtastung erfillt. Es wurde ein Konzept erarbei-
tet, das zur Verarbeitung von breitbandigen Signalen geeignet ist. Die Funktion dieses Konzepts
wurde in Messungen nachgewiesen.

Um die Entwicklungszeit zu verkirzen, wurde das System mit ADS Harmonic Balance si-
muliert. Die hierfir nétigen Modelldaten der extern realisierten Komponenten wurden von den
jeweiligen Projektpartnern zur Verfligung gestellt.

Die Einflisse einzelner Systemparameter konnten mit Hilfe einer numerischen Modellie-
rung untersucht werden. Sie diente auch als Grundlage fir die Dimensionierung der Bauteile,
wie beispielsweise der Kapazitat des Speicherkondensators oder der Bandbreite des Ausgangs-
verstarkers. Entscheidend fur die erfolgreiche mathematische Modellierung war die Darstellung
des Kondensatorverhaltens unabhangig von der Zeit. Eine derartige Darstellung konnte erreicht
werden, indem die Kondensatorspannung zu festen Zeitabstadnden berechnet wurde und jeweils
die aktuell anliegende Spannung und die zum vorhergehenden Zeitpunkt gespeicherte Spannung
bekannt war.

Das Verhalten der Diodenbricke wurde mit Hilfe des Shockley-Modells berechnet. Die Eig-
nung der Diodenbriicke als schneller Schalter fir HF-Anwendungen wurde in einer ausfuhrli-
chen Betrachtung nachgewiesen. Zusammen mit dem entwickelten Kondensatormodell war eine
geschlossene Beschreibung der Folge-Halte-Schaltung in Abh&ngigkeit von Takt- und Eingangs-
spannung moglich.

Gegenuber der ADS Harmonic Balance Simulation bot das mathematische Verfahren den
Vorteil, dass gezielt einzelne Parameter verandert werden konnten, ohne die anderen Parameter
zu beeinflussen.

Die Haltekapazitat erweist sich in allen angestellten Untersuchungen als kritische Kompo-
nente des gesamten Konzepts. Diese Tatsache wurde in einer Vielzahl von Experimenten und
Modellen bestétigt. Eine Verbesserung der parasitaren Einfliisse verspricht ein neuartiger Tech-
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nologieprozess des Projektpartners ATMEL, der wahrend der Projektlaufzeit jedoch noch nicht
verfugbar war. Zukinftig bieten sogenanietal-Insulation-MetalKondensatoren wesentlich
bessere Eigenschaften als die fur die Demonstratoren verwendeten Nitrit-isolierten.

Die Optimierung der Haltekapazitat bietet das meiste Verbesserungspotential der gesamten
Architektur. Mit den zur Verfigung stehenden Mitteln konnte der experimentelle Funktionsnach-
weis erbracht werden. Aufgrund der zu erwartenden Verbesserungen der Kondensatorparasita-
ten stellt das vorliegende Konzept eine aussichtsreiche Grundlage fiir die anwendungsorientierte
Weiterentwicklung schneller Analog-Digital-Konverter dar.

Eine weitere Herausforderung stellt die aufwandige Messtechnik dar, da nur Zeitbereichs-
messungen beweiskréftige Aussagen liefern kénnen. Fur den 2,4 GHz-Demonstrator war eine
Zeitbereichsmessung madglich. Am 24 GHz-Demonstrator wurden spektrale Messungen durch-
gefuhrt, bei der Interpretation der Messungen muss aber deren eingeschrankte Aussagekraft be-
rucksichtigt werden. Ein viel versprechender messtechnischer Ansatz ist die Verwendung eines
vektoriellen Netzwerkanalysators, da dieser sowohl Frequenz- als auch Phaseninformation be-
reitstellt. Mit diesen Daten lasst sich das Zeitsignal wieder vollstandig rekonstruieren. Im Rah-
men des HFSYSI-Projekts war keine Untersuchung dieses Ansatzes moglich.

Die Interpretation der Messergebnisse war auf qualitativer Ebene méglich, indem im zeitli-
chen Verlauf der Ausgangsspannung die Folge- und Haltephasen identifiziert wurden. Um die
Interpretation der Messungen zu vereinfachen, wurde auf die Modulation eines Nutzsignals ver-
zichtet. Die korrekte Abtastung des Tragersignals und die daraus resultierende Frequenztransfor-
mation konnten nachgewiesen werden. Da sich die Folge-Halte-Schaltung linear tber der Nutz-
bandbreite verhalt, ist damit bewiesen, dass auch ein moduliertes Signal korrekt abgetastet wird.

Derzeit erreichen kommerzielle und experimentelle Architekturen die hohe Abtastrate des
vorgestellten Konzepts von 10,66 GHz nicht. Betrachtet man allerdings das zur Beschreibung der
Leistungsfahigkeit eingeflihrte Mal3(Gleichung 1.5), so stellt sich heraus, dass die vorliegende
Architektur mit einem Wert vori, ~ 8, 5-10'° um einiges hinter bereits kommerziell erhaltlichen
Analog-Digital-Konvertern mit Werten bis zi1 ~ 3 - 10'? liegt. Durch die Realisierung eines
Multibit-Quantisierers oder die Anwendung des rauschformend&rKonzepts konnen héhe-
re Auflésungen bei gleicher Abtastrate erreicht und damit die Leistungszahlen kommerzieller
Konverter Ubertroffen werden. Die Eignung des vorliegenden Konzepts als zentrale Komponente
einesX A Wandlers wurde nachgewiesen.
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AC
ADC
AGC
ASIC
BALUN
BER
BPF
CDP
CORBA
DAC
DC
DSP
ENOB
FET
FPGA
GPRS
GPS
GSM
HF
ISM
LNA
LO
PSK
QPSK
TPF
TRF
SFDR
SINAD
SNR
SQNR
WLAN

alternating current
analog to digital converter
automatic gain control
application specific integrated circuit
balanced-to-unbalanced
bit-error-rate
Bandpass Filter
coupled differential pair
common objects request broker architecture
digital to analog converter
direct current
digitaler Signal Prozessor
effective number of bits
Feldeffekt-Transistor
field programmable gate array
general packet radio service
global positioning system
global system for mobile communication
hochfrequentes Signal
industrial, medical and scientific
low noise amplifier
Lokaler Oszillator
phase shift keying
guadrature phase shift keying
Tiefpass Filter
tuned radio frequency receiver
spurious-free dynamic range
signal-to-noise-and-distortion ratio
signal-to-noise ratio
signal-to-quantization-noise ratio
wireless local area network
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