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Tell Me and I will forget.
Show Me and I may remember.
Involve Me and I will understand.

Confucius (551 BC - 479 BC), Chinese philosopher
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1 Einleitung

1.1 Motivation

Der fundamentale Unterschied zwischen dem analogen und dem digitalen Test liegt
in der Natur der zu verarbeitenden Signale. Analoge Signale sind zeit- und wertkon-
tinuierliche Signale, die durch Werte mit unendlicher Auflosung dargestellt werden,
wihrend digitale Signale zeit- und wertdiskrete Signale sind, die durch Werte mit
zwei definierten Zustanden (0 oder 1) beschrieben werden konnen. Dadurch werden
die analoge Signalgenerierung und die Messung analoger Signale in Testapplikatio-
nen extrem erschwert.

Als Beispiel betrachtet man einen analogen und einen digitalen Komparator. Bei-
de erfiillen die gleiche Funktionalitdt, namlich zwei Eingangssignale zu vergleichen
und ein Ausgangssignal zu erzeugen, dessen Wert, abhingig vom Ergebnis des Ver-
gleichs, zwei verschiedene Zustdnde annehmen kann. Der Test eines digitalen Kom-
parators (z.B. Exklusives ODER mit zwei Eingédngen) erfordert die Generierung von
vier Teststimuli (00, 01, 10, 11), die Messung des Ausgangswerts und der anschliefsen-
de Vergleich mit dem erwarteten Wert. Zusétzlich zu diesem Grundtest erfordert der
Test eines analogen Komparators hingegen weitere Messungen, wie z.B. die Messung
der minimalen Spannungsdifferenz zwischen den Eingédngen, fiir die eine fehlerfreie
Funktion des Komparators noch gewéhrleistet ist. In diesem Fall kann der Suchraum
der moglichen Eingangsspannungen unendlich sein, was die Testmustergenerierung
extrem erschwert. AufSerdem weist das Ausgangssignal bei analogen Komparatoren
hoher Auflosung eine erhohte Empfindlichkeit gegen die Genauigkeit der Eingangs-
signale auf. Uberschreitet z.B. der Unsicherheitsgrad der Eingangsspannungen die
Auflosung des Komparators, dann verhdlt sich der Ausgang des Komparators zufal-
lig, was zu einer Fehlinterpretation der Testergebnisse und somit zu test rejects (fehler-
freier Komparator wird als fehlerhaft klassifiziert - Verringerung der Ausbeute) oder
test escapes (fehlerhafter Komparator wird als fehlerfrei klassifiziert - Erhohung der
Ausfallsrate) fithren kann.

Neben der erwdhnten Auflosung wird die Performanz eines analogen Komparators,

welcher einen der einfachsten gemischt analog-digitalen (mixed-signal) Bausteine dar-



1 Einleitung

stellt, von einer Reihe zusédtzlicher Parameter wie Gleichtaktunterdriickungsverhalt-
nis (CMRR - common mode rejection ratio), Rauschen, Anstiegszeit, Fallzeit, Impedanz
usw. bestimmt. Beim traditionellen analogen bzw. gemischt analog-digitalen Test wer-
den diese Spezifikationsparameter direkt gemessen und mit Referenzwerten (obere
und untere Schranken) verglichen. Die Messung der Spezifikationsparameter ist je-
doch eine zeitraubende Aufgabe, da verschiedene Spezifikationsparameter in der Re-
gel verschiedene Testeinstellungen erfordern, und die Testprozedur sequenziell ab-
lauft.

Der Transfer analoger Signale von der zu testenden Komponente (DUT - device under
test) zu der externen automatischen Priifeinrichtung (ATE - automatic test equipment)
stellt eine weitere Schwierigkeit beim analogen Test dar. Die Schnittstelle zwischen
dem DUT und dem ATE wird von dem Loadboard (DIB - Device Interface Board) be-
reitgestellt. Rein digitale DUTs benoétigen in der Regel einfache DIBs, die lediglich
die Konnektivitdt zwischen ATE und DUT herstellen. Analoge und gemischt analog-
digitale DUTs erfordern hingegen komplexe DIBs bestehend aus einer Vielzahl von
aktiven und passiven Elementen, deren Aufgabe die Erhaltung bzw. Verbesserung
der Signalintegritat ist. Zur Vermeidung von Fehlinterpretationen der Testergebnisse
beim analogen bzw. gemischt analog-digitalen Test ist es also von entscheidender Be-
deutung in der Lage zu sein, zwischen den durch das DUT verursachten Fehlern und
den wiahrend des Transfers von Testsignalen zum ATE durch das DIB hervorgerufe-
nen Fehlern unterscheiden zu kénnen.

Der Trend zur Entwicklung und Fertigung ganzer elektronischer Systeme, bestehend
aus den verschiedensten Technologien (analog, digital, RE, MEMS, usw.), auf einem
einzigen Chip (SoC - system on chip) bzw. in einem einzigen Gehéduse (SiP - system in
package) fiihrt zu einer drastischen Erhohung der Komplexitit des Testproblems ein-
gebetteter analoger und gemischt analog-digitaler Komponenten [OO01]. Aufgrund
der begrenzten Anzahl von primdren Anschliissen (Gehdusepins) konnen externe
ATEs nicht direkt auf die Anschliisse tief eingebetteter Komponenten zugreifen. Die
Verbindung zu den einzelnen Komponenten wird meistens tiber analoge Schalter,
Multiplexer und ausgewdhlte Testpunkte realisiert. Die Gesamtperformanz des Sy-
stems und die Chipflache werden jedoch dadurch immer beeinflusst. Aufserdem ver-
schérft sich das mit dem Transfer analoger Signale zum ATE verbundene Problem.
Das haufige Umschalten der analogen Multiplexer kann zu Signalverzerrungen und
somit zu einer Verschlechterung der Signalintegritat fithren. Daraus resultieren hohe-
re Testkosten aufgrund der lingeren erforderlichen Initialisierungs- und Einschwing-
zeiten.

Um dies zu vermeiden, werden immer hdufiger ATE-Funktionalitdten, wie beim di-
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1.1 Motivation

gitalen Test, direkt in den Chip integriert. Die Integration geschieht dabei entweder
durch speziell entworfene Komponenten oder durch Rekonfiguration der auf dem
Chip vorhandenen analogen bzw. digitalen Komponenten. Durch die Implementie-
rung solcher selbsttestenden analogen bzw. gemischt analog-digitalen Komponenten
konnen die Testkosten komplexer gemischt analog-digitaler SoCs signifikant redu-
ziert werden. Der Nachteil dieser Methode liegt in den exorbitanten Entwurfskosten,
die zur vollstindigen Implementierung einer traditionellen analogen Testeinrichtung
auf dem Chip erforderlich wéren.

Als Alternative zum traditionellen ATE-basierten analogen Test wird der signaturba-
sierte Test in [AK97b, NCYA98, HBC03, RA03, BC04, RCAC04, YSCA04] vorgeschla-
gen. Bei dieser Methode wird die Performanz eingebetteter analoger bzw. gemischt
analog-digitaler Komponenten durch geeignete Teststimuli [HBC03, BC04], speziel-
le Schaltungen [YSCAO04] oder geeignete Rekonfiguration [AK97b, RCACO04] indirekt
gemessen. Dabei wird im Wesentlichen eine Reduzierung der mit den Signalgenerie-
rung und Signalauswertung auf dem Chip verbundenen Kosten angestrebt. Wenn
jedoch das zu testende gemischt analog-digitale System eine digitale Signalverar-
beitungseinheit (DSP - digital signal processing) sowie Datenwandler enthilt, dann
kann mit Hilfe dieser Ressourcen eine traditionelle analoge Testeinrichtung einfach
auf dem Chip implementiert werden. Analoge Teststimuli werden mit dem Digital-
Analog-Wandler (DAC - digital analog converter) erzeugt und analoge Testantworten
werden mit dem Analog-Digital-Wandler (ADC - analog digital converter) aufgenom-
men und von der DSP-Einheit weiterverarbeitet. Dieses als Loopback-Test bekann-
te Testschema ermoglicht den effizienten Test von analogen bzw. gemischt analog-
digitalen Komponenten mit rein digitalen Verfahren.

Diese Ansétze haben allerdings bis jetzt keine weite Verbreitung erlangt, u.a. aus den
folgenden Griinden. Beim signaturbasierten analogen Test sind die verwendeten Test-
signaturen in der Regel mit den DUT-Fehlern stark korreliert und werden deshalb
zur Fehlererkennung (defektorientierter Test) eingesetzt. Es besteht jedoch in der Re-
gel kein direkter Zusammenhang zwischen Testsignaturen und Spezifikationspara-
metern. Die Auswertung von Spezifikationsparametern ist aber von entscheidender
Bedeutung, da diese in weiteren Phasen der Fertigungspriifung (z.B. Kalibrierung,
Diagnose, usw.) meistens benotigt werden. Aufierdem wird der Testentwurf durch
die hohe Anzahl an erforderlichen Simulationen zur Bestimmung geeigneter Testsi-
gnaturen signifikant erschwert.

Die meisten Ansdtze setzen in der Regel voraus, dass die den Test unterstiitzen-
den DfT-Komponenten (DfT - design for testability) ideal sind [Ohl91, PC95, PC96].
Dies ist meistens nicht der Fall. Verschiedene Wechselwirkungen zwischen den DfT-
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1 Einleitung

Komponenten konnen die Testantworten des DUT beeinflussen, so dass sich die ge-
messene Performanz von der tatsdchlichen Performanz des DUT unterscheidet.
Beim traditionellen ATE-basierten analogen Test werden komplexe Techniken ein-
gesetzt, um eine hohe Auflosung der analogen Signale zu gewdahrleisten. Aufgrund
der mit einer Implementierung auf dem Chip verbundenen Schwierigkeiten kénnen
diese Techniken nur begrenzt eingesetzt werden, was zu einer reduzierten Testauflo-
sung fiihrt. Weiterhin wird dieses Problem durch die kontinuierlich steigenden DUT-
Performances verschérft, da leistungsfdhigere DUTs hohere Signalauflosungen erfor-
dern. Die reduzierte Testauflosung kann zu einer Maskierung der DUT-Fehler fiihren.
Man betrachte zum Beispiel den Linearitétstest eines ADC. Das erforderliche analoge
Testsignal wird von einem DAC auf demselben Chip generiert. Obwohl die Lineari-
tatsinformationen des DAC bekannt sind, gibt es keinen direkten Weg sie zu kompen-
sieren, damit die Testantworten des ADC davon unberiihrt bleiben, es sei denn, die
Auflésung des DAC ist signifikant hoher als die Auflosung des ADC. Dieses Beispiel
dhnelt dem Test eines leistungsfdhigen DUT mit einem kostengiinstigen ATE, dessen
Spezifikationen den DUT-Anforderungen nicht gewachsen sind.

1.2 Beitrage der Arbeit

Die wesentlichen Beitrdge der Arbeit sind die Analyse und Untersuchung von Ver-
fahren zum eingebauten Selbsttest (BIST - built in self test) von in SoCs eingebetteten
analogen und gemischt analog-digitalen Komponenten. Sie konnen wie folgt zusam-

mengefasst werden:

¢ Der traditionelle ATE-basierte analoge Test wird durch einen eingebauten Selbst-
test ersetzt, welcher den Test von analogen und gemischt analog-digitalen Kom-
ponenten ausschlieSlich mit digitalen Ressourcen ermoglicht. Dies fiihrt zu ei-
nem hoheren Test-Durchsatz, einer besseren Genauigkeit und Reproduzierbar-
keit der Testergebnisse, einer vereinfachten Kalibrierung des Tests und schlief3-

lich zu reduzierten ATE-Anforderungen.

¢ Im Gegensatz zu bestehenden BIST-Losungen, welche direkte Messungen der
Spezifikationsparameter durch indirekte kostengiinstige Messungen von Testsi-
gnaturen (z.B. Oszillation-BIST) ersetzen, stellt die vorgeschlagene BIST-Losung
eine kostengiinstigere spezifikationsbasierte Alternative dar. Dies ist von ent-
scheidender Bedeutung, da die Spezifikationsparameter in weiteren Phasen der
Fertigungspriifung (Kalibrierung, Diagnose) gebraucht werden.



1.3 Gliederung der Arbeit

* Die Generierung des analogen Testsignals geschieht auf dem Chip mit rein di-
gitalen Ressourcen (ausgenommen ein eventueller analoger Filter) und ist auf
dem Prinzip der Delta-Sigma-Modulation basiert. Die vorgeschlagene Imple-
mentierung ist multipliziererfrei und kann deshalb sowohl in Hardware als

auch in Software effizient auf dem Chip realisiert werden.

¢ Der Algorithmus zur schnellen Fourier-Transformation (FFT - fast Fourier trans-
form), welcher standardmaéfig beim traditionellen ATE-basierten analogen Test
zur Auswertung von Testantworten zum Einsatz kommt, wird durch einen kom-
pakteren DSP-Algorithmus ersetzt. Dieser ldsst sich ebenfalls sowohl in Hard-

als auch Software effizient auf dem Chip realisieren.

¢ FEine ausfiihrliche Untersuchung der Genauigkeit des vorgeschlagenen Algo-
rithmus zur Auswertung der Testantworten auf dem Chip wird durchgefiihrt.
Die Ergebnisse dieser Untersuchung sind Gleichungen, die dem Testingenieur
ein probates Werkzeug zur Verfiigung stellen, um einen addquaten Kompromiss
zwischen der erforderlichen Testgenauigkeit (d.h. Testqualitdt) und der dazu be-

notigten Testzeit (d.h. Testkosten) zu finden.

* Die vorgeschlagene BIST-Losung wird im Rahmen dieser Arbeit zwar ausschlief3-
lich fiir den Test von ADCs eingesetzt, kann jedoch im Rahmen eines Loopback-
Tests auf andere analoge bzw. gemischt analog-digitale Komponenten angewen-

det werden.

Folgende Veroffentlichungen [TMS08a, TMS08b, TSG09a, TSG09b, TMSG09] sind im
Verlauf dieser Arbeit entstanden. Die vorgestellten Algorithmen wurden in MAT-
LAB/VHDL programmiert und im Experiment auf industrielle Schaltungen ange-

wendet.

1.3 Gliederung der Arbeit

Kapitel 2 stellt einen kurzen Uberblick der vorhandenen Methoden im Bereich des
analogen bzw. gemischt analog-digitalen Tests vor. Das Ziel ist es, auf die mit den ak-
tuellen Methoden verbundenen Schwierigkeiten hinzuweisen und somit den Bedarf
an effizienteren Methoden hervorzuheben. Einige der in diesem Kapitel vorgestellten
Verfahren werden in einer Vielzahl von Applikationen erfolgreich eingesetzt.

Die erste Hiirde in der praktischen Implementierung von spezifikationsbasierten BIST-
Losungen liegt in der Generierung von analogen Testsignalen hoher Auflosung auf
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1 Einleitung

dem Chip mit wenigen Ressourcen. Kapitel 3 widmet sich dieser Problematik und
stellt eine effiziente Losung vor, die auf dem Prinzip der Delta-Sigma-Modulation
beruht.

Die zweite Hiirde liegt in der prazisen Aufnahme und Auswertung der Testantwort-
en der DUT-Komponente. Kapitel 4 stellt einen kompakten Algorithmus zur hoch
genauen Extraktion der Spezifikationsparameter vor. Eine ausfiihrliche Analyse der
Genauigkeit dieses Algorithmus wird durchgefiihrt.

Kapitel 5 stellt zundchst die Ergebnisse der Implementierung der verschiedenen Al-
gorithmen auf einer programmierbaren Logikschaltung (FPGA - field programmable ga-
te array) vor. Damit verschafft man sich einen Uberblick iiber den erforderlichen Res-
sourcenaufwand. Anschliefend werden experimentelle Ergebnisse im Rahmen des
Tests eines kommerziellen ADC bzw. eines analogen Verstarkers prasentiert.

Kapitel 6 fasst abschliefSend die wesentlichen Punkte der Arbeit zusammen.



2 Analog- und Mixed-Signal-Test

2.1 Traditioneller Analog- und Mixed-Signal-Test

Ein typischer Ansatz zum Test von analogen bzw. gemischt analog-digitalen Schal-
tungen besteht darin, die im Datenblatt angegebenen Performanzparameter (Spezi-
tikationen) zu messen und auszuwerten. Diese sind in der Regel elektrische Eigen-
schaften, Timing-Restriktionen oder absolute Maximalnennwerte. Die Performanzpa-
rameter, die im Datenblatt aufgelistet werden, stellen die im Hinblick auf die vorgese-
hene Anwendung wichtigsten Parameter dar. Analoge und gemischt analog-digitale
Schaltungen werden im Allgemeinen durch eine Fiille von DC- (direct current), AC-
(alternating current) und transienten Parametern charakterisiert. Hinzu kommen noch
etliche Betriebsparameter (z.B. Temperatur, Versorgungsspannung, usw.), die den Be-
reich festlegen, innerhalb dessen die Schaltung funktionieren soll. Das Datenblatt ei-
ner analogen bzw. gemischt analog-digitalen Schaltung kann aufgrund dieser Viel-
zahl von Parametern sehr lang ausfallen. Ein wesentliches Ziel beim Test analoger
bzw. gemischt analog-digitaler Schaltungen ist es also, geeignete Testprozeduren zu
entwickeln, welche die Testqualitdt und die Testzeit optimieren.

Bei DC-Tests werden meistens elektrische Eigenschaften wie Versorgungsspannung,
Leckstrome, Impedanzen, usw. und Performanzparameter wie DC-Verstarkung, DC-
Offset, PSRR (power supply rejection ratio), usw. gemessen. Ein typischer Ansatz zur
Messung dieser Parameter besteht darin, eine DC-Stromquelle bzw. -Spannungsquelle
anzulegen und das Ausgangssignal mit einem Ampere- bzw. Voltmeter zu messen.
Teststimuli, Messpunkte und Testkonfiguration variieren in Abhédngigkeit des zu mes-
senden Performanzparameters. Die Messung der Leerlaufverstarkung und der Kreis-
verstirkung eines Operationsverstarkers erfordert z.B. zwei verschiedene Testkonfi-
gurationen.

Bei AC-Tests (auch dynamische Tests genannt) werden meistens Performanzpara-
meter wie Verstirkung, Phase, Verzerrung, Rauschen, usw. gemessen. Die dynami-
schen Parameter sind von entscheidender Bedeutung in Audio- oder in High-Speed-
Anwendungen. Sinusformige Signale werden in der Regel als Teststimuli bei AC-
Tests verwendet. Abbildung 2.1 zeigt eine typische DSP-basierte Testkonfiguration.
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Abb. 2.1: Typische DSP-basierte Testkonfiguration [Mah87].

Ein mit Hilfe digitaler Verfahren (DSP-Algorithmen) generiertes digitales sinusformi-
ges Signal wird von einem DAC hoher Auflésung in ein analoges Signal umgewan-
delt. Die DUT-Antwort wird von einem ADC hoher Auflosung aufgenommen, digita-
lisiert und von der DSP-Einheit weiterverarbeitet. Aufgrund der komplexen Testkon-
figuration und der erforderlichen langen Testzeiten zur Einspeisung und Messung
der Signale sind die AC-Tests in der Regel viel teurer als die DC-Tests.

Analoge und digitale Komponenten in komplexen gemischt analog-digitalen ICs wer-
den meistens getrennt getestet. Die Teilung der Schaltung in zwei getrennte Blocke
(analog/digital) mit Hilfe von boundary cells vereinfacht den Zugriff auf die einzelne
Komponenten, die dann effizient getestet werden konnen. Im analogen Block wird
der Zugriff auf die einzelne Komponenten mit Hilfe von analogen Multiplexern ge-
wahrt und die Testeingdnge bzw. Testausgdnge sind mit dem externen ATE {iber einen
analogen Testbus verbunden. Die mit dieser Trennung der Schaltung verbundenen
Performanceeinbufien und die daraus resultierenden lingeren Testzeiten (Gesamt-
testzeit ist gleich der Summe der Testzeit der einzelnen Komponenten) sind jedoch

der grofste Nachteil dieses Ansatzes.

2.2 Stand der Technik

Die Testaufgabe bei analogen bzw. gemischt analog-digitalen Schaltungen ist ein brei-
tes Thema, welches unter einer Vielzahl unterschiedlicher Aspekte betrachtet wird,
z.B. Software-Engineering (Testprogrammentwicklung und -verifikation), Hardware-
Design (testfreundlicher Entwurf, eingebauter Selbsttest), Messtechnik, Fehlermodel-
lierung und Simulationstechniken. Abbildung 2.2 zeigt eine Ubersicht wichtiger The-
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Abb. 2.2: Eine Ubersicht wichtiger Themengebiete im Bereich des Tests analoger und
gemischt analog-digitaler Schaltungen [Lin97].

mengebiete im Bereich des Tests analoger und gemischt analog-digitaler Schaltungen.
Die vorliegende Arbeit beschiftigt sich mit dem eingebauten Selbsttest (grau schat-
tiert in Abb. 2.2), welcher im Prinzip eine Erweiterung des DfT-Ansatzes darstellt. Im
Folgenden werden die einzelnen Themengebiete kurz vorgestellt und eine Auswahl
wichtiger Beitrdge zusammengestellt.

Im Gegensatz zum Test digitaler Schaltungen, wo sich das einfache Standigfehlermo-
dell als Basismodell etabliert hat und die Entwicklung effizienter Testmethoden er-
moglicht hat, konnten bislang Fehlermodelle im Bereich des Tests analoger Schaltun-
gen keine weite Verbreitung erlangen. Die Entwicklung analoger Fehlermodelle ist
deshalb besonders schwierig, da die moglichen physikalischen Defekte auf Parameter
mit kontinuierlichem Wertebereich zurtickzufiihren sind. Analoge Schaltungen kon-
nen auf drei verschiedenen Ebenen modelliert werden: geometrische Ebene, struk-
turelle Ebene und Verhaltensebene. Dementsprechend werden Ansédtze zur analogen
Fehlermodellierung in diese drei Kategorien eingeteilt. Beim Geometrie-basierten An-
satz werden die Auswirkungen moglicher physikalischer Defekte als Fehler model-
liert [MM91, HBRB93, STO95, KST95, OPG 96, SGOT98, AO08]. Beim strukturbasier-
ten Ansatz werden die Fehlermodelle ausschliefslich aus den Netzlisteninformationen
generiert [NA92, PCG96, PC97, VCH197]. Der verhaltensbasierte Ansatz stellt eine
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Erweiterung des strukturbasierten Ansatzes dar, wobei die Komplexitdt der Fehler-
modelle eine Stufe weiter reduziert wird [Som96, WKR*02, ZB04].

Die analoge Fehlersimulation wird meistens auf der Schaltkreisebene durchgefiihrt.
Viele Werkzeuge sind hierzu vorhanden. Sie basieren in der Regel auf SPICE-dhnlichen
Simulatoren. Aufgrund der langen Simulationszeiten und der erforderlichen hohen
Rechenleistung kommen allerdings nur Schaltungen geringer Grofie bzw. Komplexi-
tat in Betracht. Hierarchische Ansatze konnen hierzu Abhilfe schaffen [MM91, NA92,
NCA93, HRBB94, CLM97]. Zur Reduzierung der Simulationszeiten kénnen eben-
falls die verschiedenen Abstraktionsniveaus der Verhaltenssicht ausgenutzt werden
[BVZMO6, ZB04].

Die Fehlerdiagnose [BS85, Liu91] schliefst auf die Fehlersimulation an und erfolgt ty-
pischerweise in den frithen Phasen der Testentwicklung. Die Fehlerdiagnose wird
eingesetzt, um die Ursache fiir das Fehlverhalten der Schaltung zu finden, zu analy-
sieren und entsprechende Maffnahmen vorzunehmen. Verfahren zur Fehlerdiagnose
analoger Schaltungen werden in der Regel in zwei Kategorien eingeteilt: Verfahren
mit Simulation vor dem Test und Verfahren mit Simulation nach dem Test. Verfahren
mit Simulation vor dem Test [CEFGT96, KBS05] werden meistens zur Lokalisierung
und Identifizierung von lokalen parametrischen Fehlern eingesetzt, wahrend Verfah-
ren mit Simulation nach dem Test [SK92, WW98, CCC99, SL01] zur Lokalisierung und
Identifizierung von globalen parametrischen Fehlern eingesetzt werden.

Die Testbarkeitsanalyse stellt ein weiteres Forschungsgebiet im Bereich des Tests ana-
loger Schaltungen dar und wird in [Kuh92, Hue93, LKFSV94, SK94a] ausfiihrlich er-
lautert. Das Konzept der Testbarkeitsanalyse ist eng mit dem Konzept der Fehlerdia-
gnose verbunden und gibt Informationen dartiiber, ob das Testproblem fiir eine gege-
bene Schaltung eindeutig losbar ist oder nicht. Diese Informationen beinhalten u.a.
die optimalen MefSpunkte der Schaltung, die optimalen Messungen, die Mehrdeutig-
keitsgruppen [SSS89], die testbaren Schaltungskomponenten (welche isoliert werden
konnen) und die nicht-testbaren Komponenten.

Die Entwicklung des Testprogramms ist eine der anspruchsvollsten Phase im Ent-
wicklungszyklus elektronischer Schaltungen. Im Gegensatz zu rein digitalen Schal-
tungen, wo die Testprogrammentwicklung mithilfe zahlreicher EDA-Werkzeuge von
der Generierung bis zur Verifikation (noch bevor erste Produktionsstichproben ver-
tiigbar sind) vollstindig automatisiert ist, stellt sie bei analogen bzw. gemischt analog-
digitalen Schaltungen eine zeit- und arbeitsintensive Aufgabe, die auf dem Tester und
erst bei Verfligbarkeit erster Produktionsstichproben durchgefiihrt wird. Die Test-
programmentwicklung umfasst die Definition der Teststimuli, der erwarteten Schal-

tungsantworten, der Nachverarbeitungsalgorithmen sowie die Beschreibung der Te-
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sterressourcen und des DIB. Verschiedene Werkzeuge wurden in den letzten Jahren
entwickelt, um diese Prozesse bzw. Teile dieser Prozesse (z.B. der Entwurf des DIB,
die Generierung des Tester-Quellcodes, die Verifikation einzelner Tests, usw.) zu au-
tomatisieren [KXB92, BK92, Aus93, KX93, CA95, XAK95, ODM97, RKRO03].

Der Test analoger bzw. gemischt analog-digitaler Schaltungen erfordert die Auswer-
tung einer grofien Anzahl von Spezifikationen. Dies fiihrt in der Regel zu sehr langen
Testzeiten auf teuren Testgerdten und somit zu extrem hohen Testkosten. Aus die-
sem Grund sind verschiedene Methoden zur Testselektion entwickelt worden, die
eine Reduzierung der Testkosten, (1) durch die Auswahl einer relevanten Teilmen-
ge von Tests/Spezifikationen ohne Verschlechterung der Testqualitdt (Erkennungsra-
te fehlerhafter Schaltungen) oder (2) durch die optimale Anordnung der einzelnen
Tests, anstreben. In [MSV94, CLM97] wird eine Methode zur Auswahl eines optima-
len Testsatzes von Gleichstrommessungen vorgeschlagen. Das vorgestellte Verfahren
wird zur Erkennung katastrophaler Fehler eingesetzt. In [S590, SS91, HC04] werden
weitere Algorithmen zur Testselektion vorgestellt, welche auf einer Empfindlichkeits-
analyse der zum Auswahl stehenden Messungen beziiglich vorgegebener Modellpa-
rameter basieren. In [LGA95, Lin97, LGA99] wird eine Methode vorgestellt, die auf
frei wahlbaren Ersatzeigenschaften (charakteristische Beobachtungen) basiert, wobei
die Fehlerfreiheit der Schaltung auf vorgegebene Spezifikationen bezogen ist. Es wird
ein parametrisches Fehlermodell verwendet, welches die Modellierung parametri-
scher Defekte, die einzuhaltenden Spezifikationen und die Messungen miteinander
in Verbindung bringt. In [PGG00, CA05] basiert die Testselektion ebenfalls auf einer
Empfindlichkeitsanalyse. Die Wavelet-Transformation wird hier fiir den Test parame-
trischer Fehler eingesetzt.

Der testfreundliche Entwurf beschaftigt sich mit schaltungstechnischen Mafsnahmen
zur Verbesserung der Steuerbarkeit und Beobachtbarkeit von analogen bzw. gemischt
analog-digitalen Schaltungen. Dabei werden komplexe Schaltungen durch geeignete
Mafinahmen in einfachere Blocke zerteilt, die jeweils einzeln getestet werden kon-
nen. Hierzu werden verschiedene Ansitze in der Literatur vorgeschlagen. Sie kon-
nen in zwei Kategorien zusammengefasst werden: der Multiplex-Ansatz und der
Bypass-Ansatz. Beim Multiplex-Ansatz [FMW88, WW88, Ohl91, HRV93, Sun95] wird
der messtechnische Zugriff auf interne Schaltungsknoten durch Einfiihrung geeigne-
ter Testleitungen bzw. analoge Testbusse ermdoglicht. Ausgewihlte Schaltungsknoten
werden vom Hauptsignalweg getrennt und mit Testleitungen bzw. Testbusse verbun-
den. Beim Bypass-Ansatz [Som90, SK94b, VRHR95] werden einzelne analoge Schal-
tungsblocke durch schaltungstechnische Mafinahmen rekonfiguriert, so dass sie bei-
spielweise zu Spannungsfolgern (Puffer) werden. Durch Verkettung solcher Blocke
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2 Analog- und Mixed-Signal-Test

kann ein frequenzunabhidngiger analoger Pfad zwischen dem priméren Ein- bzw.

Ausgang der Schaltung und dem zu testenden Block gebildet werden.

2.3 Eingebauter Selbsttest (BIST)

Der eingebaute Selbsttest stellt einen viel versprechenden Ansatz fiir eine weiter-
hin 6konomisch erfolgreiche Massenfertigung zukiinftiger analoger und gemischt
analog-digitaler ICs dar [Sem07]. Der BIST-Ansatz bietet eine hierarchische Testlo-
sung, die auf allen Ebenen (von der Wafer- bis zu Systemebene) verwendet werden
kann. Beim BIST-Ansatz werden einige bzw. alle ATE-Funktionalitdten (Testsignal-
generatoren, Auswerteeinheiten) direkt auf dem Chip implementiert. Dies fiihrt zu
verkiirzten Signalpfaden und zur Verbesserung der Signalintegritdt auf den Testlei-
tungen. AufSerdem werden die externen Parasitarkopplungen deutlich reduziert. Der
Test kann bei der normalen Betriebsfrequenz des DUT durchgefiihrt werden, was
aufgrund des Performanzunterschieds zwischen DUT und ATE herkémmlicherweise
nicht moglich ist. Ebenso fithrt der Einsatz von BIST-Techniken zu einer reduzierten
Abhiéngigkeit von teuren gemischt analog-digitalen ATEs. In manchen Fillen reichen
sogar rein digitale ATEs zum Test von gemischt analog-digitalen ICs vollkommen aus.
Die Standardisierung und Wiederverwendung von BIST-Strukturen fiihrt ebenso zu
einer Reduzierung der mit der Testprogrammgenerierung verbundenen Kosten, zu
einer Reduzierung der Testzeit und somit zu einer Reduzierung der Gesamtkosten. In
den folgenden Abschnitten wird einen Uberblick iiber verschiedene BIST-Methoden
zum Test von analogen bzw. gemischt analog-digitalen Schaltungen (insbesondere
ADCs) gegeben.

2.3.1 Oszillation-BIST

Das Grundprinzip des Oszillation-basierten Tests [AK96, AK97a, AK97b] basiert auf
der Partitionierung der zu testenden Schaltung in analoge Grundblocke (z.B. Ope-
rationsverstarker, Komparatoren, Filter, usw.). Anschliefend werden die einzelnen
Grundblocke wihrend des Testmodus mit Hilfe zusédtzlicher Komponenten in Oszil-
latoren umgewandelt. Die Oszillationsparameter (Amplitude, Frequenz) der einzel-
nen Grundblocke werden dann beim Test gemessen und mit Referenzwerten vergli-
chen. Abweichungen von den Referenzwerten weisen auf fehlerhafte DUT hin. Die
Referenzwerte werden meistens mit Hilfe von Monte-Carlo-Simulationen ermittelt,
wobei alle wichtigen technologischen Prozessparameter und Design-Parameter be-
riicksichtigt werden. Die Architektur des Oszillators wird so gewéhlt, dass die Emp-
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2.3 Eingebauter Selbsttest (BIST)

findlichkeit der Oszillationsparameter gegeniiber Variationen der Prozessparameter
maximiert wird.

Der wesentliche Vorteil des Oszillation-basierten Tests liegt in der Tatsache, dass Test-
stimuli und somit Testsignalgeneratoren nicht erforderlich sind. Die Testauswertung
beschrankt sich lediglich auf die Messung der Oszillationsparameter. Folglich fiihrt
der Einsatz des Oszillation-basierten Tests zu einer signifikanten Reduzierung der
Testkomplexitat, der zusatzlich erforderlichen Chipflache und schliefilich der Testko-
sten. Ein Oszillation-basiertes BIST-Verfahren wird in [RA03] vorgeschlagen. Das dort
vorgestellte Schema enthilt eine kompakte Auswerteeinheit zur direkten Messung
der Oszillationsparameter auf dem Chip. Zur Maximierung der Fehlerabdeckung
werden ausgewdhlte Testpunkte des DUT zusétzlich gemessen.

Der Oszillation-basierte Test ist defektorientiert und nicht spezifikationsorientiert,
d.h. das DUT wird im Raum der Oszillationsparameter und nicht im Raum der Spe-
zifikationsparameter ausgewertet. Deshalb muss ein hoher Simulationsaufwand auf-
gebracht werden, um geeignete Grenzen fiir die Referenzwerte zu finden. AufSerdem
konnen die Ergebnisse des Tests in anderen Phasen der Fertigungspriifung (z.B. Kali-
brierung, Diagnose) meistens nicht verwendet werden.

Um diese Einschrankungen zu tiberwinden wird in [RCAC04] ein verbessertes Ver-
fahren vorgeschlagen. Zusitzlich zu den Oszillationsparametern wird hier eine ab-
getastete Version des Oszillationssignals verwendet, um die Spezifikationsparameter
des DUT abzuschétzen. Eine Abbildungsfunktion zwischen Oszillationsparametern
und Spezifikationsparametern wird mit Hilfe von adaptiven Regressionstechniken
erzeugt. Die Messung und Auswertung der Oszillationsparameter wird allerdings
erheblich komplexer.

2.3.2 Translation-BIST

Das Translation-BIST-Verfahren [SK93] ist ein Selbsttestverfahren, welches auf der
Partitionierung des DUT in verschiedene funktionelle Grundkomponenten basiert,
die einzeln getestet werden konnen. Diese Grundkomponenten werden in der Regel
durch Performanzparameter wie Verstarkung, Offset, Phase, PSRR, CMRR, usw. cha-
rakterisiert.

Das Grundprinzip des Verfahrens basiert auf der Darstellung von Performanzpara-
metern als Gleichspannungswerte. Performanzparameter konnen somit durch Mes-
sung von Gleichspannungen indirekt ermittelt werden. Die gemessenen Gleichspan-
nungswerte werden dann mit Referenzwerten (oberer und unterer Grenzwert) vergli-

chen, um festzustellen, ob der entsprechende Performanzparameter sich innerhalb ei-
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Abb. 2.3: Histogramm-basiertes BIST-Verfahren zum ADC-Test [FA97].

nes vorgegebenen Toleranzbereichs (Akzeptanzbereich) befindet. Die Ergebnisse die-
ser Auswertung werden in einem Schieberegister gespeichert und seriell ausgelesen.
Dadurch stellt man fest, welche Performanzparameter den Test bestanden haben, und
welche nicht.

Obwohl das Translation-BIST-Verfahren zum funktionellen Test analoger Komponen-
ten hervorragend geeignet ist, erfordert dessen Implementierung jedoch eine grofie
Anzahl von analogen Multiplexern, um die Steuerbarkeit und Beobachtbarkeit der
einzelnen Grundkomponenten zu gewéhrleisten. Aufierdem miissen zusétzliche ana-
loge Schaltungen zur Umwandlung von Performanzparametern in Gleichspannungs-
werte sowie ein analoger Fensterkomparator zur Auswertung der Gleichspannungen
auf dem Chip implementiert werden. Die mit der groffen Anzahl von Multiplexern
eingehende Verschlechterung der analogen Signale stellt einen wesentlichen begren-

zenden Faktor fiir den Einsatz des Translation-BIST-Verfahrens dar.

2.3.3 Histogramm-BIST

Der Histogramm-basierte Test [Mah87] stellt ein statistisches Testverfahren dar. Das
Grundprinzip des Verfahrens wird in Abb. 2.3 im Falle eines ADC-Tests dargestellt.
Ein Testsignal mit einer definierten Amplitudenverteilung wird an den Eingang des
ADC gelegt. Die Amplitudenverteilung des digitalen Signals (Haufigkeitsverteilung
der digitalen Codes) am Ausgang des ADC wird ermittelt und mit einem vorberech-
neten Referenzhistogramm verglichen. Unterschiede in den Histogrammen weisen
auf Fehler des DUT hin. Aus dem ermittelten Histogramm konnen statistischen Feh-
ler des ADC leicht erkannt und berechnet werden. Eine Verschiebung der Haufig-
keitswerte deutet zum Beispiel auf einen Offset-Fehler hin, wahrend der Mittelwert
der Haufigkeitswerte proportional zum Verstarkungsfehler ist.
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2.3 Eingebauter Selbsttest (BIST)

Ein Histogramme-basiertes partielles BIST-Verfahren wird in [BS90] vorgeschlagen. Bei
diesem Verfahren wird die Testsignalgenerierung von einem externen ATE iibernom-
men. Bei jedem Auftreten eines bestimmten Codes wird der Wert einer vorgesehe-
nen Speicherzelle des RAM-Speichers auf dem Chip inkrementiert. Die resultieren-
den Histogramm-Werte werden dann verwendet, um eine Testsignatur zu generieren.
Anhand dieser Testsignatur wird eine Testentscheidung (Gut/Schlecht) fiir den Spe-
zifikationsparameter DNL- (differential nonlinearity) getroffen. Die Erweiterung dieses
partiellen BIST-Verfahrens fiihrt auf das Verfahren in [FA97, ABBR01], welches ein
vollstandiges BIST-Verfahren (Signalgenerator und Auswerteeinheit auf dem Chip)
darstellt. Der Testsignalgenerator erzeugt entweder eine lineare Rampe hoher Auflo-
sung oder ein sinusformiges Signal hoher spektraler Reinheit. In der Regel werden
sinusformige Testsignale bevorzugt, da sie auf dem Chip einfach zu generieren sind.
Die Genauigkeit des Histogramm-basierten Tests hdngt in erster Linie von den Eigen-
schaften des verwendeten Testsignals ab. Um gute Ergebnisse zu bekommen, muss
das Testsignal von hoher Auflosung bzw. spektraler Reinheit sein. Aufgrund der sta-
tistischen Natur des Verfahrens miissen sehr viele Abtastwerte aufgenommen und
verarbeitet werden. Die Grofie des erforderlichen Speichers auf dem Chip und die
langeren Testzeiten sind zwei Faktoren, die den Einsatz des Histogramm-basierten

Tests in praktischen BIST-Anwendungen wesentlich begrenzen.

2.3.4 Polynom-BIST

Das Grundprinzip des Polynom-basierten Tests basiert auf der Approximation der
Ubertragungsfunktion des DUT (z.B. ADC) durch ein Polynom n-ter Ordnung. Es
kann gezeigt werden, dass die Koeffizienten jenes Polynoms, welches die Ubertra-
gungsfunktion am besten approximiert (d.h. im Sinne des minimalen Fehlerquadrats),
zu dem Offset, dem Verstarkungsfaktor und der nichtlinearen Verzerrung des DUT
proportional sind, wenn das DUT mit einem sinusféormigen Testsignal beaufschlagt
wird. Die dynamischen Performanzparameter des DUT konnen somit aus den Koef-
fizienten des Polynoms berechnet werden.

Ein auf diesem Prinzip basiertes BIST-Schema wird in [SN97] implementiert. Die
Ubertragungsfunktion des DUT wird hier in vier verschiedene Bereiche (S bis S;) un-
terteilt (siehe Abb. 2.4). Als Testsignal wird eine Rampe verwendet. Die Rampe wird
aus einem tiefpassgefilterten PWM- (pulse width modulation) Signal erzeugt, wobei das
PWM-Signal je nach Bereich der Ubertragungsfunktion unterschiedliche Tastverhalt-
nisse besitzt. Der analoge Tiefpassfilter wird auf dem DIB implementiert [RSFAO02].
Testsignaturen werden einfach erzeugt, indem man die Ausgangscodes des DUT {tiber
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Abb. 2.4: Polynom-basiertes BIST-Verfahren zum ADC-Test [SN97].

die verschiedenen Bereiche akkumuliert. Die Koeffizienten des Polynoms n-ter Ord-
nung und somit die Performanzparameter des DUT lassen sich aus den Testsignatu-
ren durch geeignete Operationen extrahieren.

Das Polynom-basierte BIST-Verfahren ist zwar einfach und schnell, dessen Anwen-
dung in praktischen BIST-Anwendungen wird jedoch von den folgenden Faktoren
begrenzt. Die generierten Testsignaturen sind extrem empfindlich gegen Rauschen.
Dies begrenzt den Einsatz des Verfahrens in Testanwendungen mit sehr geringem
Grundrauschen. Aufierdem erfordert die Berechnung und Auswertung der Perfor-
manzparameter leistungsfdhige DSP-Einheiten auf dem Chip bereits fiir Polynome

vierter Ordnung.

2.3.5 Hybrid-BIST

ADCs und DACs sind die am hadufigsten eingesetzten Komponenten in gemischt
analog-digitalen SoCs, da sie als Schnittstellen zwischen der analogen Umgebung
und den digitalen signalverarbeitenden Systemen dienen. Solche gemischt analog-
digitalen SoCs werden iiblicherweise in einem Loopback-Schema getestet. Das Grund-
prinzip dieses Testansatzes ist folgende: Im Testmodus wird das DUT mit Hilfe von
analogen Multiplexern so rekonfiguriert, dass der DAC-Ausgang direkt bzw. indi-
rekt tiber analoge Komponenten mit dem ADC-Eingang verbunden ist. Das Testsi-
gnal wird an den DAC-Eingang gelegt und die Testantwort wird am ADC-Ausgang
aufgenommen. Somit sind Testsignal und Testantwort rein digital. Traditionelle Test-
verfahren fiir digitale Schaltungen kénnen also auf diese Art und Weise fiir den Test
analoger bzw. gemischt analog-digitaler Schaltungen effektiv eingesetzt werden.

Ein auf diesem Prinzip basiertes BIST-Schema, das Hybrid-BIST, wird in [Ohl91] vor-
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Abb. 2.5: Implementierung des Hybrid-BIST-Verfahrens fiir ein gemischt analog-
digitales SoC [Ohl91]. Die grauen Komponenten stellen die zusé&tzlich be-
notigte BIST-Hardware dar.

geschlagen (siehe Abb. 2.5). Als Testsignal wird eine Pseudozufallsfolge (Bit-Folge)
verwendet, die von einem LFSR (linear feedback shift register) auf dem Chip generiert
wird. Ein MISR (multiple input signature register) auf dem Chip wird ebenfalls verwen-
det, um eine Testsignatur aus der Testantwort zu erzeugen, die anschlieflend mit einer
Referenzsignatur auf dem Chip verglichen wird. Aufgrund des Eigenrauschens ana-
loger Schaltungen konnen jedoch reproduzierbare Testsignaturen mit diesem tradi-
tionellen MISR nicht gewonnen werden. Eine effektivere Testsignatur wird in [RA03]
vorgeschlagen. Sie wird durch einen Akkumulator erzeugt, welcher die Abtastwerte
der Testantwort aufsummiert. Die Testsignatur wird dann mit Referenzwerten (oberer
und unterer Grenzwert) verglichen, die durch Simulationen unter Beriicksichtigung
des Rauschens ermittelt worden sind.

Das Hybrid-BIST-Verfahren erreicht zwar eine hohe Fehlerabdeckung [Ohl91], dessen
Einsatz ist jedoch auf gemischt analog-digitale ICs begrenzt, die mindestens ein Paar
ADC/DAC enthalten. Das Problem der Fehlermaskierung stellt ebenfalls einen we-
sentlichen begrenzenden Faktor dar. Die Auswirkungen eines sehr schlechten DAC
kénnten z.B. durch einen sehr guten ADC im Testmodus kompensiert werden und
waéren somit in der Testantwort nicht sichtbar, was zu einer Fehlinterpretation der

Testergebnisse und schliefslich zu einer Fehlklassifikation des DUT fiihren wiirde.
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2 Analog- und Mixed-Signal-Test
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Abb. 2.6: Implementierung des Mixed-Analog-Digital-BIST-Verfahrens fiir ein ge-
mischt analog-digitales SoC [TR95a].

2.3.6 Mixed-Analog-Digital-BIST

Das Mixed-Analog-Digital-BIST-Verfahren [TR95a, TR95b] basiert ebenfalls auf dem
Loopback-Testschema und zielt deshalb auf gemischt analog-digitale ICs, die min-
destens ein Paar ADC/DAC sowie eine DSP-Einheit enthalten. Im Gegensatz zum
Hybrid-BIST-Verfahren ist die Testprozedur sequenziell und lauft folgendermafien
ab: Zuerst werden die digitalen Komponenten mit Hilfe einer digitalen BIST-Schaltung
vollstandig verifiziert. Dann wird der ADC mit einem auf dem Chip generierten si-
nusformigen Signal hoher Auflosung beaufschlagt und verifiziert. Zur Generierung
des Testsignals wird der DAC in einen speziellen Modus umgeschaltet und dessen
Ausgang tiber einen analogen Multiplexer mit dem ADC-Eingang verbunden. Die
Testantwort am ADC-Ausgang wird aufgenommen und die Performanzparameter
des ADCS werden von der DSP-Einheit berechnet und ausgewertet. Wenn der ADC
alle Tests erfolgreich bestanden hat, wird der DAC in den normalen Modus wieder
umgeschaltet und in einer Loopback-Konfiguration mit dem ADC getestet. Das di-
gitale Testsignal wird von der DSP-Einheit generiert und die Testantwort wird vom
ADC aufgenommen und ebenfalls von der DSP-Einheit weiterverarbeitet. Sind der
ADC und der DAC einmal verifiziert, konnen andere Komponenten verifiziert wer-
den, indem sie zwischen DAC und ADC mit Hilfe von analogen Multiplexern plat-

ziert werden.
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2.3 Eingebauter Selbsttest (BIST)

Die Implementierung des analogen Testsignalgenerators (fiir den ADC-Test) und die
aufgrund der sequenziellen Testprozedur resultierende Testzeit sind zwei wesentli-
che Faktoren, die den Einsatz des Mixed-Analog-Digital-BIST-Verfahrens in prakti-
schen Anwendungen begrenzen. Aufierdem muss der ADC eine um mindestens 2
oder 3 Bits hohere Auflosung als der DAC besitzen, um gute Ergebnisse mit dieser
Testprozedur zu erzielen. Um die Entwurfs- und Testkosten zu reduzieren, wird ein
kompakter analoger Signalgenerator hoher Auflosung in [RL95, DR99] vorgeschla-
gen. Das aus dem Hybrid-BIST bekannte Problem der Fehlermaskierung wird beim
Mixed-Analog-Digital-BIST etwas entschérft, da ADC und DAC einzeln nacheinan-
der getestet werden. Das Mixed-Analog-Digital-BIST-Verfahren wurde bis jetzt sehr
erfolgreich zum Test von gemischt analog-digitalen ICs wie Delta-Sigma-Wandler ein-
gesetzt [TR96].
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3 Analoge Signalgenerierung

3.1 Einleitung

Eine der grofiten Herausforderung bei der praktischen Anwendung von eingebauten
Selbsttestverfahren fiir gemischt analog-digitale integrierte Schaltungen liegt in der
Implementierung von analogen Signalgeneratoren hoher Auflosung. Die Signalge-
neratoren erzeugen das erforderliche Testsignal und werden im Rahmen einer BIST-
Implementierung direkt auf dem Chip integriert. Verschiedene Verfahren zur Gene-
rierung analoger Signale hoher Auflosung werden in [LRJ94, RL95, DR99] vorgeschla-
gen. Diese Verfahren basieren auf dem Prinzip der Delta-Sigma-Modulation [NST96]
und eignen sich besonders gut fiir eine Implementierung auf dem Chip.

Die in dieser Dissertation verwendete Technik zur Generierung analoger Signale ba-
siert auf dem in [LR]J94] vorgestellten Verfahren. Dieses Verfahren zeichnet sich da-
durch aus, dass analoge sinusformige Testsignale hochster spektraler Reinheit aus-
schliefSlich mit digitalen Ressourcen erzeugt werden konnen. Ein mithilfe digitaler
Verfahren erzeugtes digitales sinusférmiges Signal wird durch einen Delta-Sigma-
Modulator in ein hochfrequentes digitales (1-Bit) pulsweitenmoduliertes Signal (PPM)
umgewandelt (Abb. 3.1). Das Ergebnis (Bitstream) ist ein analoges Signal bestehend
aus dem sinusformigen Testsignal im Grundfrequenzband (Signalband) und einem
hochfrequenten Rauschsignal. Das analoge Testsignal ist also in einen digitalen PPM-
Bitstream eingebettet. Durch die Delta-Sigma-Modulation (Uberabtastung und Rausch-

digitales digitales analoges
sinusformiges Signal PPM-Signal Testsignal
Digi § \\..-/ ’ |_|.|_|_|-|.|-L /\/
igitaler _ - Analoger
. » A>-Modulator . . —
Signalgenerator Tiefpassfilter

Abb. 3.1: Delta-Sigma-basiertes Verfahren zur Generierung von analogen Signalen
hoher Auflosung auf dem Chip [LR]94].



3 Analoge Signalgenerierung

formung) wird der {iberwiegende Teil des Rauschens in einen Bereich aufserhalb des
Signalbands verschoben. Somit verbessert sich das Verhiltnis von Signal zu Rauschen
im Signalband. Ein analoger Tiefpassfilter, dessen Grenzfrequenz der maximalen Fre-
quenz des Signalbands entspricht, ist erforderlich, um das im Testsignal vorhandene
hochfrequente Rauschen zu entfernen bzw. abzuschwéchen. In der Regel besitzen die
meisten ADCs bereits Anti-Aliasing-Filter zur Bandbegrenzung des Eingangssignals.
Im Rahmen eines eingebauten Selbsttests konnen diese Filter eventuell zur Filterung
des PPM-Bitstreams verwendet werden. In diesem Fall muss somit kein neuer analo-
ger Filter auf dem Chip implementiert werden. Amplitude und Frequenz des analo-
gen Testsignals konnen {iber die Delta-Sigma-Modulation und die Referenzspannung
des PPM-Signals leicht eingestellt werden. Somit ist das analoge Testsignal vollstan-
dig digital programmierbar. Eine externe Kalibrierung oder ein externer Abgleich ist
fiir den Signalgenerator nicht erforderlich.

Im Weiteren werden die einzelnen Blocke des vorgeschlagenen analogen Signalgene-
rators sowohl unter theoretischen als auch praktischen Aspekten analysiert.

3.2 Digitaler Signalgenerator

Der digitale Signalgenerator ist das erste Element des analogen Testsignalgenera-
tors. Seine Aufgabe besteht darin, eine abgetaste (zeitdiskrete) digitale Kopie des
gewlinschten analogen Testsignals zu erzeugen. Im Folgenden werden zuerst eini-
ge Aspekte der Theorie der zeitdiskreten digitalen Oszillatoren vorgestellt. Anschlie-
flend werden dann praktische Schaltungen zur Realisierung des digitalen Signalge-

nerators vorgeschlagen.

3.2.1 Theorie der zeitdiskreten Oszillatoren

Ein zeitkontinuierlicher Oszillator besteht in der Regel aus zwei Funktionsblocken
(Abb. 3.2). Ein verstiarkendes Element (z.B. ein Transistor) stellt die erforderliche Ver-
stairkung zur Verfiigung. Das Riickkoppelnetzwerk legt die Ausgangsfrequenz fest.
Um das Anschwingen des Oszillators zu gewédhrleisten, muss das verstarkende Ele-
ment die Verluste des Riickkoppelnetzwerks ausgleichen. Desweiteren muss das Os-
zillatorsignal nach dem Durchlaufen von A(jw) und F(jw) in Phase mit dem ur-
spriinglichen Signal sein. Folgt man dem Signal durch den Oszillator, so ergibt sich
tiir das Ausgangssignal

Uo = A(yw)Ua , (3.1)
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3.2 Digitaler Signalgenerator

Abb. 3.2: Blockschaltbild eines riickgekoppelten zeitkontinuierlichen Systems [TS09].

und fiir die Riickkopplung
Up = F(yw)Up . (3.2)

Die Gesamtverstarkung des Netzwerks ergibt sich zu

Uo _ A(yw)
U ~ 1= FOw)AQw) 5:3)

Die Schaltung nach Abb. 3.2 erzeugt eine stabile harmonische Schwingung sobald die
Anschwingbedingungen

AQw)F(w) = 1, (3.4)
D) + Prpwy = 2k mit k=1,...,n, (3.5)

erfiillt sind. Hierbei stellen ® 4,y und ®p(,,, die Phasenverschiebungen des Verstér-
kers und des riickgekoppelten Netzwerks dar. Diese Anschwingbedingungen werden
auch Barkhausen-Kriterien genannt [TS09]. Ahnliche Kriterien kénnen ebenfalls fiir
lineare zeitinvariante zeitdiskrete Systeme hergeleitet werden.

Es wird im Folgenden von einem zeitdiskreten System zweiter Ordnung ausgegan-
gen. Dieses System besitzt zwei diskrete Zustandsvariablen z; und z,. Die Differen-

zengleichung des Systems kann in Matrizenform angegeben werden

a b z1(n)
= , 3.6
o] o

wobei die Elemente a, b, c und d die charakteristischen Figenschaften des Systems

darstellen. Um aus dem von GL. (3.6) beschriebenen System einen zeitdiskreten Oszil-
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3 Analoge Signalgenerierung

lator zu erzeugen, miissen folgende Bedingungen (Barkhausen-Kriterien fiir zeitdis-

krete Systeme) erfiillt werden

ad—bc = 1, (3.7)
la+d < 2. (3.8)

Aus der ersten Bedingung (Gl. (3.7)) geht hervor, dass die Determinante der Matrix
(sog. Rotationsmatrix) gleich 1 sein muss. Dies dhnelt der Bedingung (Gl. (3.4)) fiir
zeitkontinuierliche Systeme, wonach die Gesamtverstarkung gleich 1 sein muss. Die
zweite Bedingung (Gl. (3.8)) setzt voraus, dass die Rotationsmatrix komplexe Eigen-
werte besitzen muss. Im Folgenden wird davon ausgegangen, dass die Rotations-
matrix A eine quadratische reelle Matrix (2x2) ist, deren Elemente die Barkhausen-

A:[a b]. (3.9)

Kriterien erfiillen

c d

Sei ein Vektor x, der Initialwerte fiir die Zustandsvariablen enthalt. Der n-te Aus-

gangswert des zeitdiskreten Oszillators kann folgendermaflen angegeben werden

(3.10)

X(”) = A"x

Eine besondere Eigenschaft der Rotationsmatrix ist die Tatsache, dass sie als Produkt

von drei Matrizen angegeben werden kann
A=SDS™. (3.11)

D stellt dabei eine Diagonalmatrix (alle aufierhalb der Hauptdiagonale liegenden Ele-
mente sind gleich Null) dar, deren Diagonalelemente die Eigenwerte der Rotations-
matrix A sind [BSMO05]

e 0
D= [ o ] , (3.12)
mit J
0 = arccos(a a ). (3.13)

¢ stellt dabei den Schrittwinkel dar. Die Spalten der Matrix S sind die dazugehorigen

normierten Eigenvektoren [BSM05]

1 1
S = [W b pes ¢] , (3.14)
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3.2 Digitaler Signalgenerator

L
¥ . y,(n)
b + z "

C
+ o yz(n)
L I

Abb. 3.3: Blockschaltbild eines generischen zeitdiskreten Oszillators [Van05].

wobei

(d—a)+ )\ /A— (a+d)?
b= \/7 o . (3.15)

¢ =arg(n), n=

Gleichung (3.10) kann somit vereinfacht werden zu

y(n) =SD"S 'x . (3.16)
Wihrend ¢ den Winkel beschreibt, um den der Vektor x bei jeder Iteration gedreht
wird, stellt der Winkel ¢ die Phasenverschiebung zwischen den Zustandsvariablen
dar. Bei einem Quadraturoszillator ist der Winkel ¢ gleich +£90°. Dies erhélt man, in-
dem die Elemente a und d der Rotationsmatrix gleichgesetzt werden (¢ = d). Der
Parameter ¢ stellt einen Skalierungsfaktor zwischen den Zustandsvariablen dar. Um
einen Oszillator mit zwei Ausgédngen gleicher Amplitude zu erzeugen, muss 1 gleich
1 sein. Dies erhilt man, indem man b gleich —c setzt. Der gewtinschte Oszillator-Typ
kann somit durch geeignete Konfiguration der Matrixelemente erzeugt werden.

Die generische Struktur aus Abb. 3.3 stellt eine Implementierungsmoglichkeit fiir den
zeitdiskreten Oszillator dar. Kern dieser Struktur ist das Registerpaar, welches die
Zustandsvariablen enthilt. Pro Iteration sind vier Multiplikationen und zwei Addi-
tionen erforderlich, um neue Ausgangswerte zu berechnen. Sind einige Elemente der
Rotationsmatrix gleich Null bzw. Eins, oder sind zwei oder mehr Elemente gleich,
dann kann die generische Struktur vereinfacht werden und die Anzahl der erforder-
lichen Operationen reduziert werden.
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k y,(n)

A
\

y,(n)

Abb. 3.4: Blockschaltbild eines zeitdiskreten Biquad-Oszillators [Van05].

3.2.2 Biquad-Oszillator

Der Biquad-Oszillator ist einer der ersten digitalen Oszillatoren, welcher im Bereich
der zeitdiskreten Signalverarbeitung verwendet wurde. Der Biquad-Oszillator kann
aus der generischen Struktur aus Abb. 3.3 erzeugt werden, indem man die Elemente

der Rotationsmatrix folgendermafsen auswéhlt

A= [ ’f _01 ] mit k = 2cos(0) . (3.17)

Abbildung 3.4 zeigt das Blockschaltbild des Biquad-Oszillators. Da b gleich -c in der
Rotationsmatrix ist, besitzen die Ausgidnge des Oszillators die gleiche Amplitude. ¢
stellt die Phasenverschiebung zwischen den Ausgangssignalen dar und wird durch

folgende Formel angegeben
fo
fs

wobei f, die Frequenz der Ausgangssignale ist, und f, die Abtastfrequenz des Sy-

0 =w,T =27 (3.18)

stems. Um das Anschwingen des Oszillators zu gewéhrleisten, miissen die Zustands-

variablen mit folgenden Werten initialisiert werden

21(0) = Acos(0+ o), (3.19)
z9(0) = Acos(ipy), (3.20)
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3.2 Digitaler Signalgenerator

wobei A die Amplitude der Ausgangssignale darstellt, und ¢, eine beliebige Anfangs-
phase. Als Ausgangssignal erhélt man

yo(n) = Acos(6n + ¢p) . (3.21)

Das Ausgangssignal stellt also eine abgetastete Version eines spektralreinen sinusfor-
migen Signals dar. Die Frequenzauflosung des Biquad-Oszillators ist durch die klein-
ste generierbare Frequenz f,,;, gegeben

fmin - Wfs mit emzn - arccos( 9 ) . (322)

Die Frequenzauflosung wird von dem kleinsten darstellbaren Wert von k,,,;, bestimmt
und ist somit von der verwendeten Wortbreite (Anzahl von Bits) abhédngig. Eine Ver-
groflerung der Wortbreite hat eine Verbesserung der Frequenzauflosung zur Folge.
Aufgrund der Quantisierung der Koeffizienten konnen die Pole des Biquad-Oszillators
nur begrenzte Positionen in der z-Ebene einnehmen. Der grofste Nachteil des Biquad-
Oszillators besteht darin, dass die quantisierten Pollagen nicht gleichméfsig in der
z-Ebene verteilt sind [OSB99]. Der Abstand zwischen zwei moglichen Pollagen ist
nicht konstant und steigt besonders drastisch bei kleinen Frequenzen an. Dies hat
eine Verschlechterung der Frequenzauflosung des Biquad-Oszillators zur Folge.

Die dynamische Steuerung der Frequenz des Biquad-Oszillators ist mit einem grofien
Aufwand verbunden. Zuerst miissen die Elemente der Rotationsmatrix mit neuen
Werten (entsprechend der neuen gewiinschten Frequenz) belegt werden. Dann miis-
sen zusédtzlich die Zustandsvariablen aktualisiert werden. Dabei bleibt die Phase des
Ausgangssignals bei einem Frequenzwechsel in der Regel nicht konstant.

Aufgrund der Verwendung einer Arithmetik endlicher Genauigkeit kommt es bei der
Berechnung zu Rundungsfehlern. Diese Rundungsfehler verschlechtern die spektrale
Reinheit des generierten Signals und konnen zur Instabilitidt des Biquad-Oszillators
tithren. Zur Korrektur der Rundungsfehler konnen Verfahren zur Fehlererkennung
mit Riickkopplung eingesetzt werden [AEHAI86]. Die einfachste Methode zur Kor-
rektur der Rundungsfehler besteht jedoch darin, den Oszillator nach N Abtastwer-
ten bzw. M Perioden der harmonischen Schwingung zurtickzusetzen, falls das Fre-
quenzverhdltnis f,/ f; gleich M /N ist. Damit wird eine unendliche Akkumulation
der Rundungsfehler am effektivsten verhindert [FMHI75]. Die Anzahl N der Abtast-
werte wird so ausgewdhlt, dass die Varianz des bis zu diesem Zeitpunkt akkumulier-

ten Rundungsrauschens sich innerhalb eines vorgegebenen Toleranzbereichs halt.
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Abb. 3.5: Blockschaltbild eines gekoppelten Quadraturoszillators [Van05].

3.2.3 Gekoppelter Quadraturoszillator

Der gekoppelte Quadraturoszillator kann aus der generischen Struktur aus Abb. 3.3

erzeugt werden, indem man die Elemente der Rotationsmatrix folgendermafSen aus-
wahlt
A Vv1—k? k
-k VISR

Wie beim Biquad-Oszillator wird der Parameter 6 durch Gl. (3.18) angegeben. Ab-
bildung 3.5 zeigt das Blockschaltbild des gekoppelten Quadraturoszillators. Die Ele-

(3.23)

mente a und d der Rotationsmatrix sind gleich, und b ist gleich -c. Dies bedeutet,
dass die Ausgdnge des Oszillators die gleiche Amplitude besitzen und zugleich ei-
ne Phasenverschiebung von +90° aufweisen. Um das Anschwingen des Oszillators
zu gewdihrleisten, miissen die Zustandsvariablen mit folgenden Werten initialisiert

werden

z1(0) = Acos(f), (3.24)
z9(0) = Asin(h), (3.25)

wobei A die Amplitude der Ausgangssignale darstellt. Als Ausgangssignale erhilt

man

yi(n) = Acos(fn), (3.26)
y2(n) = Asin(fn) . (3.27)
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3.2 Digitaler Signalgenerator

Die Frequenzauflosung des Oszillators wird von dem kleinsten darstellbaren Wert
von k bestimmt und ist somit von der verwendeten Wortbreite (Anzahl von Bits) ab-
hangig. Es gilt, je grofler die Anzahl von Bits wird, desto besser wird die Frequenz-
auflosung.

Der gekoppelte Quadraturoszillator erfordert zwar zur Implementierung mehr Res-
sourcen als der Biquad-Oszillator, weist jedoch gegeniiber diesem eine Reihe von Vor-
teilen auf. Die Pollagen des gekoppelten Quadraturoszillators sind gleichméfiig in der
z-Ebene verteilt [OSB99]. Diese Struktur ist somit robuster gegen Quantisierungsfeh-
ler und weist deshalb bei gleicher Anzahl von Bits eine hohere Frequenzauflosung
(besonders bei kleinen Frequenzen) als der Biquad-Oszillator auf. Eine Anderung der
Oszillatorfrequenz lasst sich viel einfacher durchfiihren. Dazu miissen lediglich die
Elemente der Rotationsmatrix gedndert werden. Die Phase bleibt dabei konstant.
Wie beim Biquad-Oszillator kommt es aufgrund der Verwendung einer Arithmetik
endlicher Genauigkeit zu Rundungsfehlern. Die Akkumulation dieser Rundungsfeh-
ler kann zur Instabilitdt des Oszillators fiihren. Es ist deshalb notwendig, die Run-
dungsfehler zu korrigieren bzw. zu reduzieren. Wie beim Biquad-Oszillator besteht
die einfachste und effektivste Methode darin, den Oszillator nach N Abtastwerten
bzw. M Perioden der harmonischen Schwingung zuriickzusetzen, falls das Frequenz-
verhdltnis f,/ f; gleich M /N ist, wobei f, die Frequenz der Ausgangssignale ist,
und f, die Abtastfrequenz des Systems. Mithilfe des gekoppelten Quadraturoszilla-
tors kann ein digital gesteuerter Oszillator erzeugt werden, welcher die dynamische
Steuerung der Frequenz bzw. Amplitude ermoglicht. Folgende Prozedur kann hierzu
ausgefiihrt werden [Van05]:

1. Eine Iteration des Oszillators wird ausgefiihrt und der neue Zustandsvektor
wird berechnet

x(n) = [ 1(n) ] . (3.28)

xo(n)

2. Zur dynamischen Anderung der Frequenz werden die Elemente der Rotations-
matrix aktualisiert. Die neue Rotationsmatrix kann online oder offline berechnet

werden

A_ V1 — k2 k
—k V1-k2

Die Anderung der Rotationsmatrix beeinflusst nicht die Phase des Oszillators.

] mit k =sin(f), 0 = 27-2 . (3.29)

3. Zur dynamischen Anderung der Amplitude bzw. zur Korrektur der Rundungs-
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3 Analoge Signalgenerierung

tfehler muss ein Gewichtungsfaktor G bestimmt werden. Dazu wird zuerst die

momentane Leistung P des Ausgangssignals berechnet
P = 23(n) + 23(n) . (3.30)

In einem idealen System, wo Rundungsfehler nicht auftreten, gilt zu jedem Zeit-
punkt n folgende Gleichung

ri(n) + x3(n) = 23(0) + 23(0) . (3.31)

Der Gewichtungsfaktor wird dann durch folgende Gleichung angegeben

G =G, \/ x%(Lf(o) (3.32)

S
S
+
[\G2 V]
S

wobei G ein Faktor proportional zur gewtiinschten Amplitude ist.
4. Der aktuelle Zustandsvektor wird mit dem Gewichtungsfaktor G multipliziert.

Schritt 3 und 4 konnen nach jeder Iteration bzw. nach N Iterationen ausgefiihrt wer-
den, wahrend Schritt 2 nur ausgefiihrt wird, wenn die Frequenz gedndert werden

soll.

3.2.4 CORDIC-basierter digitaler Synthesizer

Die digitale Synthese ist ein Verfahren zur Erzeugung beliebiger periodischer Signale.
Das Blockschaltbild eines allgemeinen digitalen Synthesizers wird in Abb. 3.6 darge-
stellt. Der digitale Synthesizer besteht in der Regel aus einem Phasenakkumulator
und einem Phasen-Amplituden-Wandler, welcher meistens mit einer Lookup-Tabelle
(LUT) realisiert wird. Die Qualitdt des Ausgangssignals hiangt von der Grofle (An-
zahl der Abtastwerte) und der Auflosung (Wortbreite der Abtastwerte) der LUT ab.
Eine Vergrofierung der LUT hat eine Verbesserung der Qualitdt des Ausgangssignals
zur Folge. Dies geht allerdings auf Kosten des zusatzlich erforderlichen Flachen- bzw.
Ressourcenbedarfs.

Die Frequenz f, des Ausgangssignals hangt von dem Phasenwinkel AP am Eingang
des Synthesizers ab und wird durch folgende Gleichung angegeben

AP

fo = 2_]fs ) (333)
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Abb. 3.6: Blockschaltbild eines konventionellen digitalen Synthesizers [Van05].

wobei f, die Abtastfrequenz des Systems darstellt und j die Wortbreite des Phasen-
winkels bzw. des Phasenakkumulators. Die Frequenzauflosung des Synthesizers er-
hélt man, indem AP durch 1 in (3.33) ersetzt wird

[s

Smin = 2 (3.34)

Die Frequenzauflosung wird somit von der Auflosung bzw. Wortbreite des Phasen-
winkels bestimmt. Eine Vergrofierung der Wortbreite des Phasenwinkels hat eine Ver-
besserung der Frequenzauflosung zur Folge. Allerdings vergrofsert sich die Grofse der
erforderlichen LUT automatisch. Die Grofie der LUT kann bei einer Vergrofierung
der Wortbreite des Phasenwinkels konstant gehalten werden, indem das Ausgangs-
wort des Phasenakkumulators quantisiert wird, d.h. auf eine geringere Wortbreite
reduziert wird (Abb. 3.7). Die Fehler, die durch die Quantisierung des Phasenwin-
kels hervorgerufen werden, konnen jedoch spektrale Tone erzeugen und somit das
Ausgangssignal des Synthesizers verzerren [KCSS00, TWO05].

Im Rahmen dieser Arbeit wird der Phasen-Amplituden-Wandler nicht als LUT reali-
siert, sondern algorithmisch mit dem CORDIC-Verfahren implementiert. Das CORDIC-
Verfahren [Vol59, Wal71] ist ein iteratives Verfahren, mit dem sich einige mathema-
tische Funktionen auf einfache und elegante Art und Weise berechnen lassen. Der
Algorithmus kann in zwei verschiedenen Modi ausgefiihrt werden: im Rotations-
und im Vektormodus. Im Weiteren wird nur der Rotationsmodus zur Berechnung
der trigonometrischen Funktionen (Sinus und Kosinus) behandelt. Der Rotationsmo-
dus basiert auf der Drehung eines Anfangsvektors (g, )" um einen Winkel 6 in
einem zirkularen Koordinatensystem. Die Besonderheit des Algorithmus liegt darin,
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Abb. 3.7: Blockschaltbild eines CORDIC-basierten digitalen Synthesizers.

dass die Drehung nicht in einem einzigen Schritt durchgefiihrt wird, sondern iterativ
in mehreren Teilschritten. Das Verfahren konvergiert, wenn der Winkel 6 als Linear-

kombination von gewéhlten Teilwinkeln «; dargestellt werden kann
n—1
0=> o mit o; € {-1,1}, (3.35)
i=0
wobei n die Anzahl der Teildrehungen bzw. Iterationen ist, und o; die Drehrichtung
im i-ten Iterationsschritt. Die Teildrehungen werden mit der folgenden Rotationsma-
trix durchgefiihrt

sin(ay)  cos(ay) (cvi) 1

R, — [ COS(Oéi) _Sin(ai) ] _ COS(O@) [ t 1 —tan(ai) ] ] (336)

Fiir eine multipliziererfreie Implementierung der Teildrehungen werden die Teilwin-
kel folgendermafien gewéhlt
tan(q;) = 27" . (3.37)

Die Teilrotationsmatrix aus (3.36) kann vereinfacht werden

1

9~

—_9—i
) ] mit K; = cos(q;) . (3.38)

Zur dynamischen Anderung der Drehrichtung o wird eine Hilfsvariable 2 eingefiihrt

Zi+1 = 2 — 004 . (339)
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3.2 Digitaler Signalgenerator

Eine zu weite Drehung im Schritt i wird durch einen Vorzeichenwechsel kompensiert

1 fir 5, >0,
o = ur z 2 0 (3.40)
—1 fur zi < 0.

Man erhélt damit folgende Iterationsvorschrift

i 1 —027" i
Tl ), e ) (3.41)
Yit1 o2 1 Y;

Zi+1 = 2 — 004 . (342)

Nach n-Iterationen erhilt man die Ausgangswerte

n—1 ;
. 1 —027°
) = K] 7 o) (3.43)
yn =0 O-’i27l ]- yO

n—1
Zn = 20— Z o0 (3.44)
i=0
mit
n—1
K, = H cos(qy) . (3.45)
i=0

Die Lange des Anfangsvektors (z¢,4o)” wird nach n Iterationen mit dem Faktor K,
skaliert. Die einfachste Methode zur Kompensation dieses Verstarkungsfaktors be-
steht darin, den Endvektor (z,,y,)” oder den Anfangsvektor (z, yo)” mit dem Faktor
1/ K,, zu multiplizieren.

Der CORDIC-Algorithmus weist drei potentielle Fehlerquellen auf. Die erste Fehler-
quelle geht auf das Prinzip des Verfahrens zuriick und liegt in der Quantisierung des
Winkels 6, d.h. in der Approximation des Winkels 6 als Linearkombination von vorge-
gebenen Teilwinkeln ¢;. Der bei der Approximation entstehende Restfehler z, (3.44)
kann durch Erh6hung der Anzahl der Iterationen verringert werden.

Die zweite Fehlerquelle liegt in der Quantisierung der Teilwinkel selbst. Sie werden
mit einer endlichen Wortbreite dargestellt. Dieser Quantisierungsfehler kann durch
eine Vergrofierung der Wortbreite verringert werden.

Die dritte Fehlerquelle liegt in der Verwendung einer endlichen Arithmetik. Das auf-
grund dieser drei Fehlerquellen entstehende Rundungsrauschen am Ausgang des
CORDIC wird ausfiihrlich in [KC93] behandelt und Dimensionierungsvorschriften
werden angegeben. Verschiedene Architekturen zur Implementierung des CORDIC-
Verfahrens werden in [WPS96, And98] angegeben.
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3 Analoge Signalgenerierung

3.3 Delta-Sigma-Modulator

Das Blockschaltbild eines konventionellen A¥-Modulators wird in Abb. 3.8 darge-
stellt. Der A¥-Modulator besteht aus einem Interpolationsfilter und einem Rausch-
formungsfilter. Das Eingangssignal x(n) des AX-Modulators ist ein digitales Signal
mit der Wortbreite m und der Abtastfrequenz f,. Dieses wird z.B. von einem digitalen
Oszillator bzw. Synthesizer generiert. Abbildung 3.9(a) zeigt das Frequenzspektrum
des Eingangssignals z(n). Der Interpolationsfilter erhoht die Abtastrate des Signals
z(n) um einen ganzzahligen Faktor M auf M f, und filtert zugleich die entstehenden
Kopien des Frequenzspektrums bei den Frequenzen f;, 2f,, ..., (M — 1) f, weg (Abb.
3.9(b)). Das Signal z;(n) am Ausgang des Interpolationsfilters ist ein digitales Signal
mit der Wortbreite p (in der Regel p < m) und der Abtastfrequenz M f,.

Das Signal z;(n) wird dann mit Hilfe des Rauschformungsfilters in ein Signal nied-
rigerer Auflosung (in der Regel 1-Bit) quantisiert. Der Rauschformungsfilter wird so
entworfen, dass das entstehende Quantisierungsrauschen in bestimmten Frequenz-
bereichen starker konzentriert wird, die fiir die weitere Signalverarbeitung ohne Be-
deutung sind (Abb. 3.9(c)).

Das Signal y(n) am Ausgang des Rauschformungsfilters bzw. des AX-Modulators
ist ein digitales 1-Bit-Signal mit der Abtastfrequenz M f,, welches eine Kopie des
Eingangssignals z(n) sowie zusitzliches Quantisierungsrauschen enthilt. Dieses di-
gitale Signal wird mit einem 1-Bit-DAC in ein analoges Signal umgewandelt. Das
im Spektrum vorhandene Quantisierungsrauschen, welches auflerhalb des Signal-
bands liegt, kann dann mit einem einfachen analogen Tiefpassfilter beseitigt werden
(Abb. 3.9(d)). Im idealen Fall wird die Gesamtperformanz des A¥-Modulators von
dem Rauschformungsfilter bestimmt. Dessen Spezifikationen (Signal- bzw. Rausch-
Ubertragungsfunktion) sollten zuerst festgelegt werden, da sie als Grundlage fiir den
Entwurf und die Dimensionierung des vorgeschalteten digitalen Interpolationsfilters
bzw. nachgeschalteten analogen Tiefpassfilters dienen.

Interpolationsfilter
! x.(1) | x(n)
m | digitaler i ? | Rauschformungs—| !
x(n) 7“’: T M - Tiefpassfilter : j filter y(n)
£ Mf | Mf M.

Abb. 3.8: Blockschaltbild eines konventionellen AY>.-Modulators [NST96].
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Amplitude digital
A
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(a) Eingangssignal des A¥-Modulators

Amplitude digital

-

Frequenz

B f X (M-1)f M

S

(b) Ausgangssignal des Interpolationsfilters

Amplitude digital
A
Y : ) . . >
B f Q (M-1)f. Mf, Frequenz
(c) Ausgangssignal des Rauschformungsfilters
Amplitude analog
A
/ \ } n : : >
B f. (M-1)f, M, Frequenz

(d) Ausgangssignal des AX-Modulators (nach Tiefpassfilterung)

Abb. 3.9: Leistungsdichtespektren der Signale und des Quantisierungsrauschens in
einem AY-Modulator.

3.3.1 Interpolationsfilter

Das Prinzip der Interpolation kann wie folgt beschrieben werden. Sei z(n) ein zeit-
diskretes Signal, dessen Abtastfrequenz f, um einen ganzzahligen Faktor M erhoht
werden soll, und z;(n) das aus z(n) interpolierte Signal, welches folgende Bedingung
erfillt

zi(n) =z(n/M) mit n=0,£M,+2M,... . (3.46)

Das Blockschaltbild aus Abb. 3.10 zeigt ein System, welches ein Signal z;(n) aus z(n)
durch eine zeitdiskrete Verarbeitung erzeugt. Der linke Teil des Systems wird als Ex-
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Expander Tiefpasstilter

X (1)
x(n) — M s ) e x(n)

£ Mf, My,

Abb. 3.10: Blockschaltbild eines zeitdiskreten Interpolators [OSB99].

pander bezeichnet. Seine Ausgangsfolge ist

M) fi =0,£M,+2M, ...
n.(n) = { w(n/M) fiir n=0,£M2£2M, ... 647)
0 sonst,
oder, dquivalent,
ze(n) = Y a(k)d(n— kM) . (3.48)
k=—oc0

d(n) stellt die Einheitsimpulsfolge dar. Der rechte Teil des Systems ist ein zeitdiskreter
Tiefpassfilter mit der normierten Grenzfrequenz /M und der Verstarkung M. Dieser
Filter stellt einen idealen Rekonstruktionsfilter mit der folgenden Impulsantwort dar

_ sin(mn/M) '

() = S0 (3.49)
Abbildung 3.11 zeigt den Frequenzgang und die Impulsantwort des idealen Rekon-
struktionsfilters. Aus (3.48) und (3.49) bekommt man als Ausgangssignal des Interpo-

lationsfilters

= sin (m(n — kM) /M)
zi(n) = > x(k) iy . (3.50)

k=—00
In der Praxis konnen ideale Tiefpassfilter nicht exakt realisiert werden, da deren Im-
pulsantworten unendlich lang sind. Sehr gute Approximationen konnen jedoch ent-
wickelt werden [OSB99].

3.3.1.1 Mehrstufige Interpolation

Ein wichtiges Kriterium bei der Implementierung eines A¥-Modulators ist die Effek-
tivitat, mit der der Interpolationsfilter realisiert werden kann. Diese Effektivitat hangt
grofitenteils von dem Filtertyp, der Filterordnung und der verwendeten Filterarchi-
tektur ab. Die Filterordnung eines herkdémmlichen FIR-Filters (Filter mit endlicher
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h(n)
Hi(e") ]
A
M
‘ . PaNVA MON N,
1 -mM 0 UM T W —5M—4MN—L3M \/—M 0 M\/ SMNAM 5M
(a) Frequenzgang (b) Impulsantwort

Abb. 3.11: Frequenzgang und Impulsantwort eines idealen Rekonstruktionsfilters.

Impulsantwort) ist z.B. umgekehrt proportional zu der Breite des Ubergangsbereichs
zwischen dem Durchlass- und dem Sperrbereich des Filters [CR83]. Interpolationsfil-
ter mit schmalbandigen Ubergangsbereichen liefen sich deshalb nur mit FIR-Filtern
sehr hoher Ordnung realisieren. Um dies zu vermeiden, kann ein mehrstufiger Filter-
entwurf verwendet werden. Zwei oder mehr Filterstufen mit flexibleren Spezifikatio-
nen werden in Kaskade geschaltet. Die Systemfunktion des Gesamtsystems ist dann
das Produkt der Systemfunktionen der einzelnen Filterstufen.

Abbildung 3.12 zeigt einen zweistufigen Interpolationsfilter zur Erhéhung der Abta-
strate um den Faktor M = 64. Die Spektren der Signale sowie die Filtercharakteristiken
werden ebenfalls gezeigt. In der Regel konnen mehr als zwei Stufen verwendet wer-
den, aber eine ausfiihrliche Analyse in [CR83] zeigt, dass die zweistufige Realisierung
(mit einer Erhohung der Abtastrate um den Faktor 2 in der letzten Stufe) sowohl von
dem theoretischen als auch von dem praktischen Aspekt die beste Wahl darstellt. Ab-
bildungen 3.12(c) und 3.12(e) zeigen die Charakteristiken der einzelnen Filterstufen.
Die erste Filterstufe muss das Signalband durchlassen und die Spiegelfrequenzban-
der sperren. Aus den Abbildungen geht hervor, dass die Frequenzbander zwischen
den Spiegelfrequenzbandern ohne Bedeutung sind. In diesen Bereichen konnen die
Filterstufen ein beliebiges Frequenzverhalten aufweisen. Die Filterentwurfsaufgabe
vereinfacht sich also von der eines selektiven Tiefpassfilters zu der eines Filters mit
mehrfachen Sperrbereichen. CIC-Filter (kaskadierte Integrator-Differentiator-Filter)
[Hog81] sind Filter, die solche Charakteristiken aufweisen, und werden deshalb hier-
fiir eingesetzt.
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x(n) —» T32 > TPF1 > T 2 > TPE2 —> x(n)
Abtastrate Abtastrate Abtastrate Abtastrate Abtastrate
f 32f. 32f, o04f, 64f,
(a) Zweistufiger Interpolationsfilter
Amplitude
4
\ : zz . f zz f . >
B f 31f, 32f. 63f. 64f. Frequenz
(b) Eingangssignal des Interpolationsfilters
Amplitude Durchlassbereich Sperrbereiche
A
o _— T
\
\
t \ \Z t \2 T >
B f ¢ 31f 32f ¢ 63f 64f  Frequenz
(c) Frequenzgang der ersten Filterstufe
Amplitude
A
} : n . + 22 + . >
B f 31f, 32f. 63f. 64f. Frequenz
(d) Eingangssignal der zweiten Interpolationsstufe
Amplitude Durchlassbereich Sperrbereich
A / \
' : 21 ‘~~T 5555 zz f . >
B f 31f. 32f 63f. 64f. Frequenz
(e) Frequenzgang der zweiten Filterstufe
Amplitude
4
Y | zz | | zz | | -
B f 31f. 32f. 63f. 64f. Frequenz

(f) Ausgangssignal des Interpolationsfilters

Abb. 3.12: Zweistufiger Interpolationsfilter zur Erh6hung der Abtastrate um den Fak-
tor 64: Spektren der Signale und Filtercharakteristiken.
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3.3 Delta-Sigma-Modulator

3.3.1.2 Kaskadierte Integrator-Differentiator-Filter

Die Grundfunktion eines Interpolationsfilters besteht darin, die Abtastrate eines zeit-
diskreten Signals zu erhthen und den dabei entstehenden Aliasing-Fehler unter ei-
nem vorgegebenen Wert zu halten. CIC-Filter stellen eine spezielle Klasse von linear-
phasigen FIR-Filtern dar, welche die Anforderungen von Interpolationsfiltern beson-
ders gut erfiillen. Abbildung 3.13 zeigt das Blockschaltbild eines CIC-Filters. CIC-
Filter bestehen aus mehrstufigen Differentiator- und Integrator-Blocken. Der linke
Block besteht aus N zeitdiskreten Differentiatoren (Hochpassfilter) jeweils mit einer
Verzogerung von L, wobei in der Regel L € {1, 2} ist. Die Systemfunktion eines ein-
zelnen Differentiators ist durch folgende Gleichung gegeben

Ho(z) =1— 21" (3.51)

Der rechte Block besteht aus zeitdiskreten Integratoren (Tiefpassfilter). Die System-
funktion eines einzelnen Integrators ist durch folgende Gleichung gegeben

Hi(z) = . (3.52)

Die Anderung der Abtastrate geschieht tatsichlich zwischen dem Differentiator- und
dem Integrator-Block. Die Systemfunktion des Gesamtsystems (bezogen auf die Ab-
tastrate M f;) ergibt sich zu

H(z) = (He(2)™ - (Hi(2) = (1‘—) . (353)

1— 2~

N ist die Anzahl der Stufen (Differentiator- und Integrator-Block), L die Anzahl der
Speicherregister pro Stufe (Differentiator-Block) und M der Interpolationsfaktor.

Der CIC-Filter weist folgende Vorteile autf:

Differentiator—Block Integrator—Block

Abb. 3.13: Blockschaltbild eines CIC-Interpolationsfilters [Hog81].
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3 Analoge Signalgenerierung

* Es sind keine rechenintensiven Multiplikationen notwendig.

* Es sind keine Register zur Speicherung der Filterkoeffizienten notwendig, da
diese alle gleich 1 sind.

* Der CIC-Filter weist eine extrem regulédre Struktur bestehend aus zwei Grund-
blocken auf. Die erforderliche Logik zur Steuerung der Operationen im Filter ist
sehr einfach.

Diesen Vorteilen gegentiber steht folgender Nachteil: die Frequenzcharakteristik des
Filters wird durch die drei Koeffizienten NV, L, M vollstandig bestimmt. Dementspre-
chend ist eine flexible Auslegung des Frequenzgangs stark eingeschrankt. Abbildung
3.14 zeigt den Frequenzgang eines CIC-Filters fiir N =4, L =1, und M =7.

Aufgrund der Filtercharakteristik kommt es zur Ddampfung des Signalbands im Durch-
lassbereich und zum Aliasing in den Sperrbereichen. Die CIC-Filterentwurfsaufgabe
besteht darin, die Parameter N, L, und M so zu wéhlen, dass fiir ein vorgegebenes
Basisband die Dampfung im Durchlassbereich minimal und in den Sperrbereichen
maximal ist. Hierzu konnen die im Anhang angegebenen Tabellen A.2 und A.3 ver-

wendet werden.

3.3.2 Rauschformungstfilter

Abbildung 3.15 zeigt die Grundstruktur eines allgemeinen Rauschformungssystems.
Der Rauschformungsfilter arbeitet in der Regel mit einer Abtastrate, die um ein Viel-
faches hoher als die Nyquist-Frequenz des Eingangssignals x(n) ist.

Sperrbereiche

Amplitude (dB)
A .. m
1 Dampfung

I
N
o=

w

-100¢

bereich Aliasing

Durchlass— /

_120+ ‘Freque‘nz

o - “““““““"T

i 2 Y

Abb. 3.14: Frequenzgang eines CIC-Interpolationsfilters fiir N =4, L =1, und M =7.
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—( : e(n)
2

A

x(n) ) _ ff y(n)=

F(z)

A

Abb. 3.15: Grundstruktur eines allgemeinen Rauschformungsfilters [NST96].

Das Verhiltnis zwischen der Abtastrate des Systems und der Nyquist-Frequenz des
Eingangssignals wird als Grad der Uberabtastung bzw. Uberabtastungsfaktor M (oder
auch OSR) bezeichnet und ist durch folgende Gleichung gegeben

fs

M=%
2B’

(3.54)

wobei B das Signalband des Eingangssignals x(n) darstellt, und f, die Abtastrate des
Systems. M wird als ganzzahlig vorausgesetzt und liegt in praktischen Anwendun-
gen meistens zwischen 16 und 256.

Das Eingangssignal z(n) geht zuerst durch einen zeitdiskreten Filter mit der System-
funktion G(z) und wird anschlieSend quantisiert. Die Wortbreite des Signals am Aus-
gang des Quantisierers betragt im einfachsten Fall 1 Bit. Der Quantisierer wird in
diesem Fall als Komparator ausgefiihrt. Das quantisierte Ausgangssignal y(n) wird
tiber einen Riickkopplungsfilter F'(z) zum Eingang zuriickgefiihrt. Auf diese Weise
folgt der Mittelwert des Ausgangssignals y(n) dem Mittelwert des Eingangssignals
x(n). Die Differenz zwischen dem Ein- und Ausgangssignal des Quantisierers ist der
Quantisierungsfehler e(n).

Im Falle eines 1-Bit-Quantisierers kann das Ausgangssignal y(n) nur zwei Werte an-
nehmen, +A wobei A die kleinste Quantisierungsstufe darstellt. Falls das Eingangssi-
gnal des Quantisierers den maximalen Aussteuerungsbereich des Quantisierers nicht
tiberschreitet, gilt fiir den Quantisierungsfehler e(n)

—A/2<e(n)<A/2. (3.55)

Um die Effekte der Quantisierung auf das System zu beschreiben, wird zweckmafi-
gerweise ein vereinfachtes Modell des Quantisierers eingefiihrt [OSB99]. Der Quanti-
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i e(n)
[}
x(n) c ifi\
(Z) i '\_/

A
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Abb. 3.16: Lineares Modell des Rauschformungsfilters.

sierer wird in diesem Fall durch eine lineare Rauschquelle ersetzt (Abb. 3.16). Dabei
wird angenommen, dass die Rauschquelle e(n) eine weiffe Rauschquelle ist, deren
Verteilung innerhalb des Bereiches des Quantisierungsfehlers (siehe Gl. 3.55) konstant
ist. Der Mittelwert von e(n) betragt Null und die Varianz wird durch folgende Glei-

chung angegeben

A2
2 e
¢ 12
Das lineare Modell aus Abb. 3.16 ermoglicht eine geschlossene Analyse des Verhal-

g

(3.56)

tens des Rauschformungssystems. Die Signaliibertragungsfunktion ST F(z) des Sy-

stems ist ¥(2) G()
z z
STF(z) = =— = (3.57)
= X s~ TFFOER)
Die Rauschiibertragungsfunktion N7'F(z) des Systems ist
Y(z) 1
NTF(z) = S S (3.58)
D) e 1T FRGE)

Durch geeignete Auswahl der Systemfunktionen F'(z) und G(z) wird die Rauschiiber-
tragungsfunktion bzw. Signaliibertragungsfunktion eine Hochpass- bzw. Tiefpass-
Charakteristik aufweisen. Die Rauschleistung des Quantisierers im Signalband B wird
somit durch die Hochpass-Charakteristik der Rauschiibertragungsfunktion starker

gedampft.
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x(n) 1 A — y( n)=

\ 4

N
A

Abb. 3.17: Blockschaltbild eines Rauschformungssystems erster Ordnung.

3.3.2.1 Rauschformungssystem erster Ordnung

Abbildung 3.17 zeigt das Blockschaltbild eines Rauschformungssystems erster Ord-
nung. Der 1-Bit-Quantisierer wird als Komparator ausgefiihrt. Folgende Systemfunk-
tionen werden fiir F'(z) und G(z) ausgewahlt

F(z) = 271, (3.59)

Glz) = —— (3.60)

1— 271

F(z) stellt ein einfaches Verzogerungselement dar. G(z) stellt einen zeitdiskreten In-
tegrator dar. Wie zuvor kann der 1-Bit-Quantisierer durch eine zusétzliche Rausch-
quelle e(n) modelliert werden. Die Signal- und Rauschiibertragungsfunktionen des

Systems konnen auf einfache Weise berechnet werden und ergeben

STF(z) = 1, (3.61)
NTF(z) = 1—-27". (3.62)

Am Ausgang des Systems erscheint also das unverdnderte Eingangssignal x(n) sowie
das durch die Rauschiibertragungsfunktion verdnderte Rauschsignal é(n). Das Lei-
stungsdichtespektrum Py (e’) des Quantisierungsrauschens é(n), welches im Aus-

gangssignal y(n) enthalten ist, ergibt sich zu
Pyn(e*) = 02 |NTF(e)| = 02 [2sin(w/2)] | (3.63)

wobei o2 die Varianz der Rauschquelle e(n) ist, und w die bezogen auf die Abtastrate
des Systems normierte Kreisfrequenz. Abbildung 3.18 zeigt die Leistungsdichtespek-
tren der im Ausgangssignal y(n) enthaltenen Signal- und Rauschkomponenten. Die

gesamte Rauschleistung des Quantisierers ist zwar angestiegen, ein grofserer Teil der
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Abb. 3.18: Leistungsdichtespektren der im Ausgangssignal y(n) enthaltenen Signal-
komponente (Ps(e’)) und Rauschkomponente (Py (e’)).

Rauschleistung liegt jedoch aufierhalb des Signalbandes |w| < wg. Die Leistung des
Quantisierungsrauschens, welches im Signalband liegt, ist ndherungsweise gegeben
durch

PNB = / PN(ejw)dw

~ o2l (3.64)

Es ist interessant zu beobachten, dass eine Verdopplung des Grades der Uberabta-
stung M zu einer Verringerung der Rauschleistung Pyp um 9 dB (theoretisch) fiihrt.
Zum Vergleich fiihrt eine einfache Verdopplung des Grades der Uberabtastung M oh-
ne Rauschformung lediglich zu einer Verringerung der Rauschleistung Pyp um 3 dB.
Diese Verringerung wird nur dann erreicht, wenn das Ausgangssignal y(n) mit einem

idealen Rekonstruktionsfilter mit der Grenzfrequenz wp gefiltert wird.

3.3.2.2 Rauschformungssystem hoherer Ordnung

Das Prinzip der Rauschformung kann erweitert werden, indem weitere Stufen hinzu-
gefligt werden (Abb. 3.19). Der Quantisierer wird wie zuvor durch eine lineare weifde
Rauschquelle e(n) ersetzt. Es kann leicht gezeigt werden, dass das System aus Abb.

3.19 folgende Signal- bzw. Rauschiibertragungsfunktion besitzt

STF(z) = 1, (3.65)
NTF(z) = (1—2z"HF, (3.66)

wobei £k die Anzahl der Stufen darstellt. Das entsprechende Leistungsdichtespektrum
lautet
Py(e*) = o2 [2sin(w/2)]* (3.67)
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Abb. 3.19: Blockschaltbild eines Rauschformungssystems dritter Ordnung.

Die gesamte Rauschleistung ist zwar grofier als beim einstufigen Fall, ein noch gro-
Berer Teil des Rauschens liegt jedoch aufierhalb des Signalbands |w| < wp. Abbildung
3.20 zeigt die theoretisch erzielbare Rauschleistung Pyp bei gegebener Bandbreite B
als Funktion des Grads der Uberabtastung M und des Grads der Rauschformung k.
Bemerkenswert ist, dass man bereits bei k = 2 und M = 64 eine theoretische Rauschlei-
stung von fast -77 dB im Signalband erzielt. Bei der Erh6hung des Grads der Rausch-
formung k ist zwar eine stark ansteigende Verminderung des Rauschens zu erwar-
ten, es tritt jedoch eine erhohte Neigung des Rauschformungsfilters zur Instabilitat.
Rauschformungsfilter hoherer Ordnung sind stabil, wenn der Verstarkungsfaktor der
Rauschiibertragungsfunktion klein genug gewahlt wird [Sch93]. Eine allgemeine Me-
thode zum Entwurf von stabilen Rauschformungsfiltern hoherer Ordnung wird in
[NST96] gegeben. Die Prozedur sieht folgende Schritte vor:

* Die Ordnung des Rauschformungsfilters bzw. der Grad der Rauschformung k
wird festgelegt und der Typ des zur Realisierung der Rauschiibertragungsfunk-
tion erforderlichen Filters wird ausgewdéhlt.

¢ Die Grenzfrequenz des Filters wird festgelegt und die Rauschiibertragungsfunk-
tion wird so skaliert, dass der erste Abtastwert der Impulsantwort gleich 1 ist.

¢ Das Rauschformungssystem wird dann mit Hilfe dieser Rauschiibertragungs-
funktion aufgebaut. Eine geeignete Struktur muss dazu ausgewadhlt werden.
Das Rauschformungssystem wird anschliefiend simuliert, um den stabilen Ein-
gangsbereich sowie das Signal-Rausch-Verhiltnis des Systems (im Signalband)

zu bestimmen.

e Falls das Rauschformungssystem instabil ist, muss der Verstarkungsfaktor der

Rauschiibertragungsfunktion aufserhalb des Signalbands verringert werden.
* Falls das Rauschformungssystem zwar stabil ist, das Signal-Rausch-Verhaltnis
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Abb. 3.20: Theoretische Rauschleistung im Signalband als Funktion des Grads der
Uberabtastung M und des Grads der Rauschformung k& [NST96].
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Abb. 3.21: Theoretische Rauschleistung als Funktion des Grads der Uberabtastung M
und des Grads der Rauschformung k bei einem stabilen Rauschformungs-
system mit optimierter Rauschiibertragungsfunktion [NST96].

jedoch zu gering, muss der Verstarkungsfaktor der Rauschiibertragungsfunkti-
on aufserhalb des Signalbands erhcht werden.

Diese Prozedur fithrt zwar zu stabilen Rauschformungssystemen, das Signal-Rausch-
Verhiltnis wird jedoch stark verringert.

Abbildung 3.21 zeigt die erzielbare Rauschleistung Pyp bei gegebener Bandbreite B
als Funktion des Grads der Uberabtastung M und des Grads der Rauschformung
k fiir stabile Rauschformungssysteme, welche mit der vorigen Prozedur entworfen
werden. Ein stabiles Rauschformungssystem fiinfter Ordnung mit einem Uberabta-
stungsfaktor von 64 erreicht jetzt nur noch Rauschleistung von ca. -120 dB erreicht.
Verschiedene Architekturen zur Implementierung von stabilen Rauschformungssy-
stemen hoherer Ordnung werden in [NST96, STO5] angegeben.
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3.4 Analoger Filter

3.4 Analoger Filter

Ein wichtiges Element beim AX-basierten analogen Signalgenerator ist der nachge-
schaltete analoge Filter, dessen Aufgabe die Rekonstruktion des im hochfrequenten
digitalen A¥-Bitstream modulierten analogen Signals ist. Der analoge Filter soll u.a.
das bei der A¥-Modulation erzeugte hochfrequente Wandlungsrauschen aufserhalb
des Signalbands moglichst stark ddmpfen. Der analoge Filter muss somit folgenden

Anforderungen gentigen, um ein optimales Ergebnis zu erzielen:
* Eine moglichst konstante Verstarkung im Durchlassbereich.
* Ein moglichst schmaler Ubergangsbereich.
* Eine maximale Dampfung im Sperrbereich.
* Eine moglichst lineare Phase fiir eine verzerrungsfreie Signaliibertragung.

Bei der Wahl des Filtertyps kommen grundsitzlich zwei Typen in Frage: Tiefpass-
und Bandpassfilter. Beide Filtertypen weisen sowohl Vor- als auch Nachteile auf und
werden deshalb in Abhdngigkeit der Anwendung unterschiedlich bewertet. Der Ein-
fachheit halber wird in der Regel der Tiefpassfilter verwendet, da dieser sehr leicht
(sowohl passiv als auch aktiv) realisierbar ist, und eine Signalfrequenz ermoglicht,
welche innerhalb des gesamten Signalbands variiert werden kann [DR99]. Im Folgen-
den soll unter dem Begriff Filter (wenn nicht explizit anders angegeben) immer der
Tiefpassfilter verstanden werden.

Eine ebenfalls wichtige Entscheidung beim analogen Filterentwurf ist die Wahl der
Realisierungsart. Analoge Filter konnen sowohl passiv als auch aktiv realisiert wer-
den. Beide Realisierungsarten weisen sowohl Vor- als auch Nachteile auf. Aktive Fil-
ter ermoglichen eine zusitzliche Verstarkung der Signale und werden mit Operati-
onsverstarkern, Widerstinden und Kapazitaten realisiert, die sehr geringe Toleranzen
besitzen. Aktive Filter eignen sich zwar hervorragend fiir eine Realisierung auf dem
Chip, verschlechtern jedoch aufgrund eventueller Nichtlinearitdten der Operations-
verstdrker das Signal-Rausch-Verhiltnis im Signalband zusétzlich.

Dies ist nicht der Fall bei passiven Filtern, da sie von Natur aus streng lineare Ele-
mente sind. Passive Filter konnen unempfindlich gegen Rauschen sein, wenn deren
Komponenten gut abgeschirmt sind. Sie weisen jedoch eine gewisse Dampfung im
Durchlassbereich auf, welche zu einer Reduzierung des Dynamikbereichs fiihrt. Pas-
sive RC-Filter gentigen den oben genannten Anforderungen nicht. Deshalb miissen
RLC-Filter verwendet werden. Induktivitdten verbrauchen allerdings viel Platz, be-
sitzen meistens schlechte elektrische Eigenschaften, und haben zusitzliche parasitire
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Widerstinde, die das Ubertragungsverhalten RLC-Filter negativ beeinflussen und die
maximale Filterordnung bei einer praktischen Implementierung begrenzen. Aus die-
sen Griinden werden in der Regel aktive Filter bei einer Realisierung auf dem Chip
bevorzugt.

Analoge Filter konnen in verschiedene Kategorien eingeteilt werden. Sie werden an-
hand des Amplitudenverlaufs im Durchlass- und Sperrbereich unterschieden. Wichti-
ge Faktoren sind dabei die Welligkeit im Durchlass- und Sperrbereich sowie die Flan-
kensteilheit im Ubergangsbereich. Filter mit Welligkeit haben zwar eine grofiere Flan-
kensteilheit, weisen jedoch ein schlechteres Impuls- bzw. Gruppenlaufzeitverhalten
auf. Zwei Kategorien eignen sich besonders gut fiir den Einsatz in A¥-basierte ana-
loge Signalgeneratoren: Butterworth- und Tschebyscheff-Filter. Im Folgenden wer-
den die Charakteristiken dieser beiden Filterklassen vorgestellt. Schaltungstechnische

Realisierungsmoglichkeiten werden ebenfalls angegeben.

3.4.1 Butterworth-Filter

Butterworth-Filter weisen keine Welligkeit im Durchlass- und Sperrbereich auf. Der
Amplituden-Frequenzgang (im Weiteren Amplitudengang genannt) verlduft mog-
lichst lang horizontal und knickt erst kurz vor der Grenzfrequenz scharf ab. Im Zeit-
bereich zeigen sie eine nicht konstante Gruppenlaufzeit und ein betrachtliches Uber-
schwingen in der Sprungantwort, das mit zunehmender Ordnung grofier wird. Sie
sind aber sehr einfach zu dimensionieren und zu realisieren.

Die Ubertragungsfunktion eines Butterworth-Filters n-ter Ordnung lautet [E1194]:

Ao
A(s) = —— 3.68
(5) = T (3.68)
wobei n die Filterordnung ist, und s eine komplexe Variable darstellt
s=0+ 7580 (3.69)
Fiir den Amplitudengang ergibt sich somit:
Ao
Aw)| = ———=, 3.70
wobei w die normierte Kreisfrequenz darstellt
Q .
w=— mit QC = 27ch . (371)
Qc
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Abb. 3.22: (a) Pol-Nullstellen-Diagramm eines Butterworth-Filters vierter Ordnung
in der s-Ebene. (b) Abhédngigkeit des Amplitudengangs von Butterworth-
Filtern von deren Ordnung n.

Die Nullstellen des Nennerpolynoms von Gl. (3.68) liegen bei den Werten von s, wel-
che die Beziehung 1+s" = 0 erfiillen. Folglich sind die Pole der Ubertragungsfunktion
des Filters kreisformig auf dem Einheitskreis (linke s-Ebene) angeordnet.

Die Abhéngigkeit der Charakteristik des Butterworth-Filters vom Parameter n zeigt
Abb. 3.22(b). Der Amplitudengang verlduft flach bis zur Grenzfrequenz (w=1) und
tallt dann mit -n-20 dB pro Dekade asymptotisch ab.

Im Zeitbereich wird das Verhalten von Filtern durch die Sprungantwort beschrie-
ben. Diese zeigt bei Butterworth-Filtern ein ausgeprigtes Uberschwingen, das mit
zunehmender Filterordnung grofser wird (siehe Abb. 3.23(a)). Die Gruppenlaufzeit
der Butterworth-Filter zeigt ebenfalls im Bereich der Grenzfrequenz eine leichte Uber-
hohung (siehe Abb. 3.23(b)), welche sich negativ auf das Impulsverhalten des Filters
auswirkt.

Die fiir eine bestimmte Sperrddimpfung Ag bei einer Frequenz fg minimal notwendige
Filterordnung n wird durch folgende Gleichung angegeben [El194]:

n > , (3.72)
2In (ﬁ)
fe
wobei A, die Verstarkung bzw. Dampfung im Durchlassbereich ist, und f. die Grenz-
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Abb. 3.23: Abhédngigkeit der Sprungantwort (a) und der Gruppenlaufzeit (b) von
Butterworth-Filtern von deren Ordnung n.
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Abb. 3.24: Realisierungsmoglichkeit fiir einen passiven Butterworth-Filter [TS09].

frequenz. Die klassische Realisierung von passiven Butterworth-Filtern besteht im
Einsatz von RLC-Filtern (Abb. 3.24). Formeln zur Berechnung der Elementwerte und
zur Dimensionierung des passiven Leiterfilters aus Abb. 3.24 werden in [E1194] ange-
geben.

Fiir eine praktische Realisierung mit aktiven Elementen wird die Ubertragungsfunk-
tion hoherer Ordnung in ein Produkt quadratischer Glieder und eventuell eines li-

nearen Gliedes zerlegt

As) = — 4o . (3.73)

(]. + a;s + bi82)

(2

1

Dadurch wird der Dimensionierungs- bzw. Schaltungsaufwand erheblich reduziert.

Filter gerader Ordnung werden in rein quadratische Produkte mit den folgenden Ko-
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Abb. 3.25: Realisierungsmoglichkeit fiir einen aktiven Butterworth-Filter mit Einfach-
mitkopplung (Sallen-Key-Schaltung) [TS09].

effizienten zerlegt [TS09]:

a; = QCOS(M> fﬁrizl...ﬁ, (3.74)
2n 2

by = 1. (3.75)

Filter ungerader Ordnung haben wegen der reellen Polstelle immer ein lineares Glied
und besitzen folgende Koeffizienten [TS09]:

ap = 1, (3.76)

by = 0, (3.77)

a; = 2COS((Z_1)7T) fir i:2...n+1, (3.78)
n 2

by = 1. (3.79)

Die Koeffizienten a; und b; des aktiven Butterworth-Filters sind bis zur 10. Ordnung
in [TS09] angegeben. Abbildung 3.25 zeigt eine Realisierungsmoglichkeit (Sallen-Key-
Schaltung) fiir einen aktiven Butterworth-Filter. Die Sallen-Key-Schaltung arbeitet
mit Einfachmitkopplung. Sie ist einfach strukturiert und relativ unempfindlich ge-
geniiber Bauelementtoleranzen. Die Ubertragungsfunktion eines quadratischen Glie-
des der Sallen-Key-Schaltung ist gegeben durch:

1

_ . 3.80
1+ Coi(Rai + Ryi)s + RaiRpiCaiChis® (3.80)

A;(s)

Gibt man C,; und C;; vor, erhdlt man durch Koeffizientenvergleich mit Gl. (3.73)
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folgende Gleichung zur Dimensionierung der Widerstande:

aiCb,i + \/G?Cii - 4biCa7iCb,i

81
4 fcCoiCh i (3.81)

Ra,i/b,i =

3.4.2 Tschebyscheff-Tiefpassfilter

Tschebyscheff-Filter lassen im Durchlassbereich (Tschebyscheff-Filter des Typs I) bzw.
im Sperrbereich (Tschebyscheff-Filter des Typs II) eine definierte Welligkeit zu. Im Ge-
genzug werden bessere Selektivitdtseigenschaften erreicht. Grundsétzlich nimmt die
Flankensteilheit von Tschebyscheff-Filtern mit der Welligkeit zu. Tschebyscheff-Filter
zeigen ein ausgeprigtes Uberschwingen in der Sprungantwort, das mit zunehmender
Ordnung grofier wird. Die Gruppenlaufzeit und damit das Impulsverhalten sind we-
gen der Welligkeit wesentlich schlechter. Tschebyscheff-Filter erhalten meistens den
Vorzug gegeniiber Butterworth-Filtern, da sie eine ordnungsminimale Realisierung
mit einfachen Schaltungen erlauben.

Die Ubertragungsfunktion eines Tschebyscheff-Filters n-ter Ordnung lautet [E1194]:

As) =
V14 (- To(s))?

wobei ¢ den Welligkeitsfaktor bezeichnet, und 7, (s) ein Tschebyscheff-Polynom n-ter
Ordnung [BSMO5]:

(3.82)

T(s) = { cos(n arccos(s)) fuir 0<s<1, (3.83)

cosh(n arccosh(s)) fur s> 1.

Die ersten 5 Tschebyscheff-Polynome werden explizit in Tab. 3.1 angegeben. Die Wel-
ligkeit € wird durch den Parameter A, in Dezibel angegeben:

A, = 10log (> + 1) . (3.84)
n
1 Ti(s)=s
2 Ty(s)=2s*—1
3 Ts(s) =4s*—3s
4 Ty(s)=8s'—8s*+1
5 Ts(s) =16s" —20s> + 5s

Tab. 3.1: Die ersten 5 Tschebyscheff-Polynome [BSMO05].
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Abb. 3.26: (a) Pol-Nullstellen-Diagramm eines Tschebyscheff-Filters vierter Ordnung
in der s-Ebene. (b) Abhédngigkeit des Amplitudengangs von Tschebyscheff-
Filtern von deren Ordnung n (A, = 3 dB).

Die Pole der Ubertragungsfunktion liegen auf einer Ellipse in der s-Ebene (siehe Abb.
3.26(a)). Je kleiner der Wert der Halbachse, desto grofier die Welligkeit des Filters und
damit die Flankensteilheit. Die Abhédngigkeit der Charakteristik des Tschebyscheff-
Filters vom Parameter n zeigt Abb. 3.26(b). Die Welligkeit A, betrdgt dabei 3 dB. Der
Amplitudengang des Tschebyscheff-Filters hat einen wellenférmigen Verlauf zwi-

schen den Werten 0 und -3 dB fiir 0 < w < 1 und nimmt dann fiir w > 1 monoton
ab.

Die fiir eine bestimmte Sperrddimpfung Ag bei einer Frequenz fs minimal notwendige

Filterordnung n wird durch folgende Formel angegeben [E1194]:

Ag
arccosh 10;2—_1
1000 —1

"= arccosh <J}_g>

(3.85)

Passive Tschebyscheff-Filter lassen sich mit der Struktur aus Abb. 3.24 realisieren.
Formeln zur Berechnung der Elementwerte und zur Dimensionierung des passiven
Leiterfilters werden in [Ell94] angegeben. Aktive Tschebyscheff-Filter konnen eben-
talls mit der Sallen-Key-Schaltung (Abb. 3.25) realisiert werden. Hierfiir miissen die
Pole des Filters bekannt sein. Auch hier wird wieder zwischen Filtern gerader und
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ungerader Ordnung unterschieden. Fiir Filter gerader Ordnung gilt [TS09]:

21— 1

a; = 2b;-sinh(y) - cos <u) fiir i=1,...,~ (3.86)

2n 2

1 n
b — fir i=1,..., 2. (3.87)

2 (2i—1)m 2

cosh”(7y) — cos? (T)
Fiir Filter ungerader Ordnung gilt [TS09]:
b = 0, (3.88)
1
“@ = SmeT (3.89)
21— 1 1
a; = 2b;-sinh(y) - cos < ! )W) fir i=2,..., n—21— , (3.90)
n
1 1

b = | far i—2,... 21 (3.91)

cosh?(7y) — cos? (—(Z_nl)”> 2

Darin ist . .
~v = —arsinh (—) : (3.92)
n £

Die Koeffizienten a; und b; des Tschebyscheff-Filters fiir verschiedene Welligkeiten
und Ordnungen werden in [TS09] angegeben.

3.5 Zusammenfassung

Die Generierung von analogen Signalen hoher Auflésung mit beschréankten Ressour-
cen auf dem Chip stellt eine der grofiten Schwierigkeiten bei der Implementierung
von eingebauten Selbsttestverfahren fiir gemischt analog-digitale integrierte Schal-
tungen dar. In diesem Kapitel wurde ein fiir Testanwendungen geeigneter analoger
Signalgenerator hoher Auflosung vorgestellt, welcher auf dem Prinzip der Delta-
Sigma-Modulation basiert. Der vorgestellte Signalgenerator besteht aus einem zeit-
diskreten digitalen Synthesizer, einem Interpolationsfilter, einem Rauschformungsfil-
ter und aus einem zeitkontinuierlichen analogen Tiefpassfilter. Der zeitkontinuierli-
che analoge Filter ist die einzige analoge Komponente im System und kann im Rah-
men eines eingebauten Selbsttests eventuell entfallen, falls der zu testende Baustein
(z.B. ADC) bereits einen Anti-Aliasing-Filter enthalt, dessen Spezifikationen (Grenz-
frequenz, minimale Dampfung im Sperrbereich, usw.) ungefdhr gleich den Spezifi-

kationen des zeitkontinuierlichen analogen Filters sind. Verschiedene Verfahren wur-
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den fiir eine effiziente Implementierung der einzelnen Blocke vorgeschlagen. Prakti-
sche Details zur Hardware-Implementierung des analogen Signalgenerators werden
in Kapitel 5 ausfiihrlich erldutert.

55






4 Auswertung der Testparameter

4.1 Einleitung

Die Auswertung der Frequenzcharakteristik ist eine Schliisselaufgabe beim Test von
analogen bzw. gemischt analog-digitalen Komponenten [Hof00]. Das Standardver-
fahren besteht darin, die Antwort des Priiflings (DUT) an den externen Tester (ATE)
weiterzuleiten, der dann eine schnelle Fourier-Transformation (FFT) zur Uberfiihrung
der Testantwort in den Frequenzbereich ausfiihrt, gefolgt von einer Nachverarbeitung
zur Extraktion der Performanzparameter des DUT [BRO1].

Die externe Verarbeitung der Testantwort ist mit einer Reihe von Nachteilen verbun-
den. Beim Transfer der analogen Testantwort zum externen ATE wird die Signalin-
tegritdt signifikant verschlechtert. Als Konsequenz miissen lingere Sequenzen der
Testantwort aufgenommen werden. Dies fiihrt zu langeren Testzeiten und somit zur
Erhohung der Testkosten [BR01, KEO6].

Eine Moglichkeit zur Vermeidung dieser Nachteile wiirde darin bestehen, die schnel-
le Fourier-Transformation und die anschlieflende Nachverarbeitung direkt auf dem
Chip zu implementieren. Der FFT-Algorithmus ist allerdings fiir eine Implementie-
rung im Rahmen eines eingebauten Selbsttests nicht geeignet, da er aufgrund seiner
Komplexitdt betrachtliche Ressourcen erfordert. AufSerdem ist der Algorithmus fiir
bestimmte Testanwendungen nicht besonders effizient, da er sehr viele Informatio-
nen (spektrale Punkte) generiert, die fiir die Auswertung der Testparameter nicht un-
bedingt gebraucht werden.

Die in dieser Dissertation entwickelte Technik zur Auswertung von Testantworten
basiert auf dem Goertzel-Algorithmus [Goe58]. Der Goertzel-Algorithmus zeichnet
sich dadurch aus, dass, erstens beliebige Frequenzkomponenten eines Testsignals mit
hoher Genauigkeit extrahiert werden konnen, und zweitens der Implementierungs-
aufwand im Vergleich zum Standardverfahren extrem gering ist. Aufgrund dieser
Tatsache eignet sich der Goertzel-Algorithmus hervorragend fiir eine Implementie-
rung auf dem Chip.

Der entwickelte Testalgorithmus wird im Rahmen dieser Arbeit fiir den Test von
ADCs eingesetzt. Deshalb werden zunéchst die grundlegenden Begriffe der Analog-
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Digital-Wandlung sowie die statischen und dynamischen Performanzparameter von
ADCs erldutert. Im Weiteren wird dann der Goertzel-Algorithmus vorgestellt und ein
Goertzel-basiertes Verfahren zur Auswertung der Performanzparameter vorgeschla-
gen. Dieses Verfahren kann auch auf andere analoge bzw. gemischt analog-digitale

Komponenten im Rahmen eines Loopback-Tests [TR95a] angewendet werden.

4.2 Performanzparameter von ADCs

4.2.1 Analog-Digital-Wandlung

Bei der Analog-Digital-Wandlung wird ein zeitkontinuierliches Signal (z.B. analoge
Spannung) in ein digitales Signal, d.h. eine Folge endlich genauer oder quantisierter
Abtastwerte (z.B. Bindrcode) umgewandelt. Der quantisierte Abtastwert entspricht
dabei dem Wert, der dem analogen zeitkontinuierlichen Eingangssignal am néch-
sten kommt. Wird der ADC von einem externen Takt gesteuert, kann er dazu ver-
anlasst werden, alle T Sekunden eine Analog-Digital-Umwandlung zu starten und
abzuschliefien. Die Wandlung erfolgt jedoch nicht unmittelbar, so dass aus diesem
Grund typischerweise ein Abtast- und Halteglied erforderlich sind, um das Eingangs-
signal wahrend des Umwandlungsprozesses konstant zu halten. Die Details zu den
verschiedenen Verfahren zur A/D-Wandlung sowie zu der praktischen Realisierung
von ADCs werden z.B. in [GAS90, VdP94] erortert.

Das Verhiltnis zwischen der analogen Eingangsspannung und dem digitalen Aus-
gangswert wird von der Ubertragungskennlinie des ADC wiedergegeben. Die Uber-
tragungskennlinie wird typischerweise als Treppenfunktion dargestellt. Abbildung
4.1 zeigt die Ubertragungskennlinie eines idealen N-Bit-ADC, wobei N die Aufls-
sung des Wandlers beschreibt und somit der Wortbreite der digitalisierten Codes ent-
spricht. Bei linearen Wandlern wird der Wandlungsbereich von Vmin bis Vmax in eine
endliche Anzahl (2V) gleicher Teilbereiche, sogenannte Quantisierungseinheiten (Q),
unterteilt. Die Quantisierungseinheit wird als Funktion des Wandlungsbereiches und
der Auflosung angegeben [Ins01]:

Vmax - Vm

Q=""3% ™ = 1LSB, (4.1)

wobei die Einheit LSB dem niederwertigsten Bit entspricht. Per Konvention [Ins01]
entspricht Vmin dem Code 0 und Vmax dem Code (2N-1). T[1] stellt die Schwellenspan-
nung zwischen Code 0 und Code 1 dar. Im idealen Fall liegen die Mittelpunkte der

58



4.2 Performanzparameter von ADCs

Digitaler
Ausgangswert T[2N-1
T it Ideale
Code 28— 1 — Approximationsgerade
v
7
a
~ ) ~F
T Mittelpunkt bt
T des Codes k _/'5_
Codek -
~~
~
Codel -+ :
b
7
Code) ——f—f R R e
K 9: % = > i q £ Eingangsspannung
& E = >§
> =

Abb. 4.1: Ideale Ubertragungsfunktion eines N-Bit-ADC [Ins01].

analogen Teilbereiche auf der sogenannten Approximationsgeraden. Alle analogen
Werte innerhalb eines Teilbereiches werden durch den gleichen Digitalcode darge-
stellt. Da ein analoges Signal innerhalb seines Wertbereiches unendlich viele Wer-
te annehmen kann, durch die Quantisierung aber nur endlich viele Werte gebildet
werden konnen, ist die A/D-Wandlung mit einem systematischen Fehler verbunden,
dem Quantisierungsfehler. Die Grofse des Quantisierungsfehlers ist von der Anzahl
der Teilbereiche und damit von der Auflosung des ADC abhéngig. Bei ADCs wer-
den typischerweise die Uberginge von Code 0 auf Code 1 und von Code (2N-2) auf
Code (2N-1) abgeglichen. Man ordnet dabei dem Digitalcode den mittleren Wert des
entsprechenden analogen Teilbereiches zu und spezifiziert den maximalen Wert des
Quantisierungsfehlers mit +1/2 LSB.

4.2.2 Statische Parameter von ADCs

Die Ubertragungskennlinie eines ADC kann mit Hilfe einer Geraden approximiert
werden. Abweichungen dieser Geraden von der idealen Approximationsgeraden (sie-
he Abb. 4.1) deuten auf Fehler des ADC hin. Die folgenden Parameter stellen die
wichtigsten statischen Fehler von ADCs dar und werden deshalb im Weiteren ndher
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Abb. 4.2: Ubertragungsfunktion eines 3-Bit-ADC mit Verstiarkungs- und Offsetfehler
[InsO01].

betrachtet: Verstarkungs- und Offsetfehler, integrale und differentielle Nichtlinearitat.
Der Offsetfehler bewirkt eine Verschiebung der idealen Ubertragungskennlinie des
ADC entlang der Eingangsspannungsachse (Abb. 4.2(a)). Die ideale Approximations-
gerade verlduft nicht mehr durch den Ursprung des Koordinatensystems. Wird dieser
Fehler nicht abgeglichen, so entsteht ein konstanter Fehler im Wandlungsbereich. Die
Stufenbreite bzw. Codebreite bleibt davon unberiihrt.

Der Verstarkungsfehler bewirkt gegeniiber der idealen Approximationsgeraden einen
verdnderten Anstieg (Abb. 4.2(b)). Der Verstarkungsfehler beeinflusst die Stufenbrei-
te. Ein Verstarkungsfaktor grofser 1 fiihrt zu kleineren Stufen. Dagegen fiihrt ein Ver-
starkungsfaktor kleiner 1 zu breiteren Stufen. Der Verstarkungsfehler fiihrt zu einem
konstanten Fehler im Wandlungsbereich und ist abgleichbar.

Die differentielle Nichtlinearitit DNL ist ein Maf fiir den relativen Fehler einer Stu-
fenbreite bzw. Codebreite der Ubertragungsfunktion. Sie kennzeichnet die Abwei-
chung einer Stufenbreite von dem idealen Wert 1 LSB. Die differentielle Nichtlineari-
tat wird in LSB angegeben und geméfd Gl. (4.2) als Funktion des Codes k berechnet

[InsO01]:
WIk] - @Q

Q
W k] stellt dabei die Stufenbreite des Codes k dar. Eine starke Auspriagung der diffe-

rentiellen Nichtlinearitat fiithrt zu den sogenannten fehlenden Codes (DNL grofser als

DNLI[k] = fur1 <k <2V -2. (4.2)

1 LSB, einzelne Codes werden iibersprungen) und zu Monotoniefehlern (DNL kleiner
als -1 LSB, der digitale Ausgangswert sinkt bei steigender Eingangsspannung ab).
Die integrale Nichtlinearitdt INL ist ein Maf3 fiir die maximale Abweichung der realen
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Abb. 4.3: Ubertragungsfunktion eines ADC mit differentiellen und integralen Nicht-
linearitdten [Ins01].

Ubertragungsfunktion von der idealen Ubertragungsfunktion. Die integrale Nichtli-
nearitat wird typisch in LSB angegeben und gemaf Gl. (4.3) als Funktion des Codes k
berechnet [Ins01]:

INL[k] = % firl <k <2V -2, (4.3)

wobei ¢[k| die Differenz zwischen der realen und der idealen Schwellenspannung
beim Code £ ist.

4.2.3 Dynamische Parameter von ADCs

Die Leistungsfahigkeit von ADCs kann ebenfalls im Frequenzbereich angegeben wer-
den. Zur Beschreibung und Kennzeichnung des dynamischen Zeitverhaltens von AD-
Cs werden frequenzabhingige Kennwerte angegeben. Diese Kennwerte werden aus
einer Analyse des Frequenzspektrums des ADC gewonnen. Die Analyse wird stan-
dardmaflig mit der schnellen Fourier-Transformation durchgefiihrt [BR01]. Abbildung
4.4 zeigt das Ergebnis (Frequenzspektrum) einer solchen FFT-Berechnung. Hier wird
das Frequenzspektrum der Antwort eines ADC auf ein sinusformiges Eingangssignal
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Amplitude
[dB]

Ax
0

%OOMWWMW Frequenz

50k 100k 150k 200k 250k 300k 350k 400k 450k so0k  [Hzl

Abb. 4.4: Frequenzspektrum eines mit einem 10-Bit-ADC aufgenommenen sinusfor-
migen Signals. N = 4096, fs = 1 MHz, fsig = 50 kHz.

der Frequenz fsig dargestellt. Das Eingangssignal findet sich im Frequenzspektrum bei
der Grundkomponente (50 kHz) mit der Amplitude A1 wieder. Die (integrale) Nichtli-
nearitdt des ADC spiegelt sich in den harmonischen Verzerrungen (Komponenten bei
Vielfachen der Grundfrequenz fsig, z.B. An2, Ans, Ans, usw.) wieder. Zusitzlich weist
das Frequenzspektrum in Abb. 4.4 auch nichtharmonische Storsignale auf, die bei
Frequenzen auftreten, die von der Grundfrequenz bzw. von Vielfachen der Grundfre-
quenz unterschiedlich sind (z.B. As1). Die folgenden Parameter stellen die wichtigsten
dynamischen Kennwerte von ADCs dar und werden deshalb im Weiteren nidher be-
trachtet: SNR, SINAD, THD, SFDR und ENOB.

4.2.3.1 Signal-Rausch-Verhaltnis (SNR)

Das Signal-Rausch-Verhiltnis ist ein Maf$ zur Kennzeichnung der Verschlechterung
eines Signals durch additives Rauschen, welches als Quotient aus der mittleren Lei-
stung des Signals und der mittleren Leistung des Rauschsignals definiert ist. Bei AD-
Cs wird das Signal-Rausch-Verhiltnis auch als Maf3 fiir die Storunterdriickung bei der
A /D-Wandlung angegeben. Das SNR wird geméfs Gl. (4.4) berechnet [Ins01]:

P
SNR = 101log;, <%) , (4.4)
N

wobei Pg;¢ die mittlere Leistung des Signals (z.B. Grundkomponente A;) ist, und Py
die mittlere Leistung des Rauschsignals (ohne harmonische Verzerrungen). Als Ver-
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4.2 Performanzparameter von ADCs

héltnis von Grofien gleicher Mafseinheit ist das SNR dimensionslos und wird meistens

in Dezibel (dB - logarithmischer Mafistab) angegeben.

4.2.3.2 Signal-Rausch-Verzerrung-Verhaltnis (SINAD)

Das Signal-Rausch-Verzerrung-Verhiltnis ist ebenfalls ein Mafs zur Kennzeichnung
der Verschlechterung eines Signals durch additives Rauschen, wobei harmonische
Verzerrungen beim Rauschsignal bertiicksichtigt werden. Das SINAD liefert somit ei-
ne vollstandigere Beschreibung der auftretenden Storsignale, da es harmonische und
nichtharmonische Verzerrungen in einem einzigen Parameter zusammenfasst. Das
SINAD wird gemaf3 Gl. (4.5) berechnet [Ins01]:

Psia )
SINAD = 101o — |, 4.5

810 (PN+PHAR (45)
wobei Pgsj die mittlere Leistung des Signals (z.B. Grundkomponente A,) ist, Py die
mittlere Leistung des Rauschsignals (nichtharmonische Storsignale), und Py ap die
mittlere Leistung aller harmonischen Verzerrungen (z.B. Ay, Ans, Ank). Das SINAD
wird in Dezibel (dB) angegeben.

4.2.3.3 Effektive Anzahl von Bits (ENOB)

Die effektive Anzahl von Bits vergleicht die Performanz eines realen ADC mit der
Performanz eines idealen ADC hinsichtlich des Rauschens [Lin84]. Die effektive An-
zahl von Bits ist somit ein Maf fiir die tatsdchliche Auflésung von ADCs. Sie wird in
Bits angegeben und gemafs Gl. (4.6) berechnet [Ins01]:

SINAD(dB) — 1.761 dB
6.02 dB

ENOB = (4.6)

Ein realer ADC mit einem spezifizierten ENOB wird somit die gleiche Performanz (SI-
NAD) aufweisen, wie ein idealer ADC mit einer Auflosung gleich des spezifizierten
ENOB.

4.2.3.4 Gesamte harmonische Verzerrung (THD)

Die (integrale) Nichtlinearitdt des ADC spiegelt sich in den harmonischen Verzerrun-
gen (Komponenten bei Vielfachen der Grundfrequenz) wider. Das THD ist ein Maf3

zur Quantifizierung des Anteils der durch Nichtlinearitdten verursachten Frequenz-
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4 Auswertung der Testparameter

komponenten und wird geméfs Gl. (4.7) berechnet [Ins01]:

P
THD = 10log,, ( PHAR) , (4.7)
SIG

wobei Py ap die mittlere Leistung aller harmonischen Verzerrungen (z.B. Aps, Aps,
Apk) ist, und Pgi die mittlere Leistung des Signals (z.B. Grundkomponente A;).
Typischerweise werden nur die ersten 5 bis 10 Harmonischen zur Berechnung des
THD berticksichtigt [Hof00]. Das THD wird in Dezibel (dB) angegeben.

4.2.3.5 Storungsfreier Dynamikbereich (SFDR)

Der storungsfreie Dynamikbereich kennzeichnet die Pegeldifferenz zwischen dem
grofiten vorkommenden Storsignal und der Grundkomponente am Ausgang des ADC.
Das grofite Storsignal ist meistens eine harmonische Verzerrung. Der storungsfreie
Dynamikbereich wird gemafs Gl. (4.8) berechnet [Ins01]:

Ay
SFDR = 201og : (4.8)
10 (max (At (maz)s As(maz) ) )

wobei Ag(mar) die Amplitude der grofsten harmonischen Verzerrung ist, und Ag(naq)
die Amplitude der grofiten nichtharmonischen Verzerrung. Der stérungsfreie Dyna-
mikbereich wird typischerweise in Dezibel (dB) bzw. in Dezibel normiert auf der
Grundkomponente (dBc) angegeben.

4.3 Goertzel-Algorithmus

Der Goertzel-Algorithmus [Goe58] ist ein iteratives Verfahren zur effizienten Berech-
nung einzelner Punkte der diskreten Fourier-Transformierten. Der Algorithmus er-
hélt meistens den Vorzug gegeniiber FFT-Algorithmen (schnelle Fourier Transforma-
tion) in Anwendungen, die die Berechnung weniger Punkte der diskreten Fourier-
Transformierten erfordern (z.B. zur Dekodierung von DTMF-Signalen in der Nach-
richtentechnik). Im Folgenden wird der Goertzel-Algorithmus hergeleitet. Ausgangs-
punkt der Herleitung ist die Definition der diskreten Fourier-Transformierten einer
endlichen Folge z(n) der Lange N

r

DFT{z(n)} = X(k) =Y a(n)e’¥* fiir k=0,..., N—1, (4.9)

n

Il
=)
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4.3 Goertzel-Algorithmus

wobei N die Anzahl der Abtastwerte der Folge x(n) darstellt. Die Werte der diskreten
Fourier-Transformierten entsprechen den Abtastwerten der Fourier-Transformierten

des Signals z(n) bei dquidistanten Frequenzen
2m
U = Wkrfs : (4.10)

wobei f, die Abtastfrequenz des Systems ist. Die Periodizitdt der Folge ¢/*™* kann

ausgenutzt werden, denn es gilt:
2k — I NEN = 1 k. (4.11)

Die rechte Seite von Gl. (4.9) kann also mit e’ NhN multipliziert werden, ohne die Glei-

chung zu verdndern:

r

X(k) = z(n)e IRk RN (4.12)
n=0
N—1

= x(n)e_]Nk(N n) (4.13)
n=0

Als Hilfsvariablen werden jetzt die Folgen f(n), hx(n) und yx(n) definiert. Die Folge
f(n) ist eine endliche Folge der Lange N und ist folgendermafien definiert:

f(m_{g(n) 0=nzN-1, (4.14)
sonst .

Die Folge hy(n) ist eine unendliche Folge und wird folgendermafien definiert:
hi(n) = &5 Vi . (4.15)

Die Folge y;(n) wird durch die Faltung der Folgen f(n) und hy(n) definiert:

yr(n) = f(n) * he(n Zf Vhr(n —m) . (4.16)

m=—0oQ

Aus dem Vergleich von Gln. (4.16) und (4.13) folgt:

DFT{x(n)} = X (k) = ye(n) o - (4.17)
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4 Auswertung der Testparameter

yr(n) stellt die Antwort eines zeitdiskreten Systems mit der Impulsantwort A (n) auf
eine endliche Eingangsfolge x(n) dar. Dabei ist der N-te Abtastwert der Ausgangs-
folge yi(n) gleich dem Wert der diskreten Fourier-Transformierten X (k) bei der Fre-
quenz ;. Die Systemfunktion des zeitdiskreten Systems erhdlt man durch Trans-
formation der Impulsantwort %, (n) in den z-Bereich. Die z-Transformierte der Folge

hi(n) ergibt sich zu

Hy(z) = ) m(n)z ", (4.18)
1 — e rzl
= 41
1 —2cos(wy)z"t+ 272" (419)
wobei wy, = 27k die normierte Kreisfrequenz ist. Die Differenzengleichung zweiter
Ordnung, die durch die Ein- und Ausgangsfolgen erfiillt wird, ist
yr(n) — 2cos(wg)ye(n — 1) + yp(n — 2) = x(n) — e *z(n—1) . (4.20)

Da das System eine unendliche Impulsantwort hat, ist es nicht moglich das System
tiber eine diskrete Faltung zu implementieren. Schreibt man GI. (4.20) jedoch in Form
von

yr(n) = 2cos(wg)yr(n — 1) —yp(n — 2) + x(n) — e z(n — 1), (4.21)

ergibt sich die Grundlage fiir einen Algorithmus zur rekursiven Berechnung der Aus-
gangsfolge fiir jeden Zeitpunkt n aus den vorherigen Ausgangsfolgen y;(n — 1) und
yr(n — 2), dem aktuellen Eingangs-Abtastwert z(n) und dem vorherigen Eingangs-
Abtastwert z(n — 1). Nimmt man die Bedingungen des Anfangsruhezustands an (d.h.
wenn z(n) = 0 fur n < 0, dann gilt y(n) = 0 fir n < 0) und verwendet man Gl. (4.21)
als Rekursionsformel, um die Ausgangsfolge aus fritheren Werten der Ausgangsfolge
und derzeitigen und fritheren Werten der Eingangsfolge zu berechnen, ist das System
linear und zeitinvariant. Die Darstellung des Systems als Blockschaltbild auf Basis der
Gl. (4.19) zeigt Abb. 4.5. Das Blockschaltbild ist eine explizite bildliche Darstellung der
Gl. (4.21). Genauer stellen das die beiden folgenden Differenzengleichungen dar:

v(n) = x(n)+ 2cos(wk)v(n —1) —v(n —2), (4.22)
yp(n) = wv(n) —e ™ ov(n—1). (4.23)

Das System aus Abb. 4.5 muss in einem Zustand gebracht werden, in dem der N-
te Wert der Ausgangsfolge y(n) berechnet werden kann. Die Ausgangsgleichung
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Abb. 4.6: Goertzel-basierte Parameterauswertung.

muss also nicht bei jeder Iteration, sondern lediglich nach der N-ten Iteration aus-
gefiihrt werden. Ein wesentlicher Vorteil des Goertzel-Algorithmus ist die Tatsache,
dass 2cos(wy) und e 7+ die einzigen Koeffizienten sind, die vorab berechnet und ge-
speichert werden miissen.

Der Goertzel-Algorithmus liefert also die Werte der diskreten Fourier-Transformierten
zu den spezifizierten Frequenzen (). Der Parameter k darf reell sein und ist nicht auf
die Menge der natiirlichen Zahlen beschrankt. Somit kénnen nicht nur die Werte der
diskreten Fourier-Transformierten (Abtastwerte der Fourier-Transformierten) berech-
net werden, sondern beliebige Werte der Fourier-Transformierten bei gleichbleiben-

der Anzahl von Abtastwerten N.

4.4 Goertzel-basierte Parameterauswertung

Das Prinzip der Goertzel-basierten Parameterauswertung wird in Abb. 4.6 dargestellt.

Das analoge Testsignal am Eingang des ADC ist folgendermafSen definiert:
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4 Auswertung der Testparameter

Aufgrund von Nichtlinearitdten des ADC kommt es zu Verzerrungen in der Testant-
wort. Aufierdem wird die Testantwort von Rauschsignalen (z.B. das Quantisierungs-
rauschen des ADC) iiberlagert. Das zeitdiskrete Signal am Ausgang des ADC lautet:

=2

—1
ym) =a+ Y a sin(kﬂonfi + ) + () (4.25)
1 S

b
Il

Die Koeffizienten a;, beschreiben die harmonische Verzerrungen des ADC, 7(n) fasst
die verschiedene Rauschquellen zusammen und f; kennzeichnet die Abtastfrequenz
des ADC. Mit der diskreten Fourier-Transformation kann die Testantwort des ADC in
seine Einzelkomponenten (Signal, Harmonische, Rauschen) zerlegt werden. Die Lei-
stungen der einzelnen Komponenten werden berechnet und daraus die dynamischen
Performanzparameter des ADC ermittelt. Nimmt man an, dass der Bin ¢ der diskreten
Fourier-Transformierten von y(n) (also Y (7)) der Amplitude der Komponente bei der
Frequenz Q) des Testsignals z(t) entspricht, dann kann die Leistung der Signalkom-
ponente durch folgende Formel abgeschatzt werden:

By = e [V + Y (V= i)] (4.26)

N-1)

Aus den Symmetrieeigenschaften der diskreten Fourier-Transformation folgt:
Y (@) =Y (N -1 . (4.27)

Als vorspannungsfreie Schiatzung fiir die Leistung der Signalkomponente erhilt man

- 2

— (2
Ps = y—pn YOI (4.28)

Gleichung (4.28) kann genauso verwendet werden, um die Leistung der harmoni-
schen Komponenten abzuschitzen. Dabei werden in der Regel nur die ersten 5 bis 10
Harmonischen berticksichtigt [Hof00].

2

Py = —=
M= (N-1)N

Y (k)>  mit k=2i,3i,.... (4.29)

Die Leistung der Rauschkomponente wird durch folgende Formel ausgedrtickt:

(N-1)/2
R 2
P=— Y 2 i 1, 20,30, ... . 4.
"= N DN ]; Y(R)P mit k# i, 26,31, (4.30)
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Die Bestimmung des Schatzwerts der Rauschleistung gemafs Gl. (4.30) erfordert die
Berechnung von vielen Punkten der diskreten Fourier-Transformierten. Eine effizi-
entere Methode zur Schitzung der Rauschleistung besteht darin, die Rauschleistung
als Funktion der Gesamtleistung der Testantwort, der Leistung der Signalkomponen-
te und der harmonischen Komponenten auszudriicken. Mit Hilfe des Parseval’schen
Theorems [OSB99]

2 1 2
Syl = < 30 () (4.31)
n=0 k=0
kann die Gesamtleistung der Testantwort in dem Zeitbereich bestimmt werden:
1 N-1
D 2
Po =5 ; y(n)* . (4.32)

Die Rauschleistung ergibt sich also somit zu:
Py=Pa—Ps—=> Py, . (4.33)
k

Die Schitzwerte (pg, P, PHk) werden benutzt, um die Performanzparameter des
ADC zu ermitteln:

P
SNR = 10logy, [ = | , (4.34)
Pﬁ
P
SINAD = 10logy, | ——— | , (4.35)
Pg — Ps
THD = 10log,, | - , (4.36)
Pg
ENOB — SINAD — 1761 437)

6.02

4.5 Genauigkeit des Goertzel-basierten Verfahrens

Die Messung und Auswertung der Testantwort einer physikalischen Schaltung wird
immer von einem gewissen Rauschen (z.B. Eigenrauschen, Messrauschen, usw.) iber-
lagert. Ein Test, der unter exakt gleichen Bedingungen zu verschiedenen Zeitpunkten
durchgefiihrt wird, liefert immer, wenn auch nur geringfiigig, voneinander abwei-
chende Ergebnisse. Der Test muss deshalb so entworfen werden, dass die aufgrund
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4 Auswertung der Testparameter

des Rauschens entstehenden Variationen der Testergebnisse sich innerhalb einer vor-
gegebenen Toleranzgrenze halten. Im Folgenden werden zuerst die Eigenschaften des
Rauschens untersucht. Wichtige Annahmen werden hier getroffen, auf die sich die
weiteren theoretischen Herleitungen stiitzen. Dann werden die Auswirkungen des
Rauschens auf den im Rahmen dieser Arbeit entwickelten Messalgorithmus unter-
sucht.

4.5.1 Eigenschaften des Rauschens

Im Rahmen dieser Arbeit wird das Rauschen als zeitdiskreter stochastischer Prozess
angenommen, welcher durch {7, |n € I} beschrieben wird, wobei die zeitdiskreten
stochastischen Variablen 7,, durch Indizes aus einer geordneten Indexmenge I unter-
schieden werden. Die Indexmenge I entspricht der normierten Zeitachse. Es werden
jetzt folgende Annahmen fiir den das Rauschen beschreibenden zeitdiskreten stocha-

stischen Prozess getroffen:

e der zeitdiskrete stochastische Prozess ist (schwach) stationéar, d.h. seine Wahr-
scheinlichkeitsfunktion und damit auch die daraus berechenbaren statistischen

Kenngrofien sind unabhédngig von der Wahl des Zeitindexes n.

e der zeitdiskrete stochastische Prozess ist ergodisch, d.h. die Scharmittelwerte
sind gleich den Zeitmittelwerten. Alle statistischen Kenngrofien konnen durch
Zeitmittelung aus einer einzigen (moglichst langen) Realisierung des stochasti-

schen Prozesses bestimmt werden.

¢ die stochastischen Variablen 7, des Prozesses sind zueinander unkorreliert (wei-
3es Rauschen) und normalverteilt. Sie werden durch den Mittelwert 11, und die

Varianz o; vollstandig beschrieben.

Der exakte Wert der stochastischen Variable 7,, zu einem bestimmten Zeitpunkt kann
nicht vorhergesagt werden. Aus der Kenntnis des Mittelwerts p, und der Varianz
o7 lassen sich jedoch Vertrauensgrenzen fiir die stochastische Variable 7, angeben.
Falls 7, normalverteilt ist, werden z.B. 95% aller Werte in dem Intervall p,, + 20, lie-
gen [BSMO05]. Mittelwert und Varianz sind in der Regel nicht bekannt und werden
meistens durch empirische Werte (aus zufélligen Stichproben) abgeschitzt. Der em-
pirische Mittelwert zur Stichprobe (7(1),...,n(N)) vom Umfang N lautet [BSMO5]:

1 N
M= > n(n). (4.38)
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Die empirische Varianz zur Stichprobe (1(1), ..., n(/N)) vom Umfang N lautet [BSMO5]:

2 1 al —\2
= N1 Z (n(n) —7)* . (4.39)

Der zugehorigen Grundgesamtheit kann man beliebig viele Stichproben vom Umfang
N entnehmen. D.h. 77 und 3727 beschreiben wiederum zwei neue Zufallsvariablen. Fiir
deren statistische Sicherheit gelten die im Folgenden dargelegten Aussagen. Die Ver-
trauensgrenzen fiir den Mittelwert 1, bei unbekannter Varianz o und vorgegebener
Irrtumswahrscheinlichkeit « lauten [BSMO05]:

S S

ﬁ - \/Ntoa/Z;N—l S M S ﬁ—i_ \/Nta/Q;N—l ) (440)

wobei t,/o,y—1 das Quantil der ¢-Verteilung (mit N-1 Freiheitsgraden) zur Irrtums-
wahrscheinlichkeit /2 darstellt. Der Mittelwert liegt also mit der statistischen Sicher-
heit 1 — a zwischen den Vertrauensgrenzen. Die Vertrauensgrenzen fiir die Varianz o,

bei vorgegebener Irrtumswahrscheinlichkeit o lauten [BSMO05]:

(N —1)s] (N —1)s]

<o, < 7 (4.41)

2
2 n 2
Xa/2:N-1 X1—a/2;N-1

wobei x? jo.v—1 das Quantil der x?-Verteilung (mit N-1 Freiheitsgraden) zur Irrtums-
wahrscheinlichkeit /2 darstellt. Die Varianz liegt also mit der statistischen Sicherheit
1 — a zwischen den Vertrauensgrenzen. Die Quantile der x*-Verteilung sind im An-

hang in Tab. A.1 zu finden.

Im Weiteren betrachtet man als Beispiel eine zeitdiskrete Rauschspannung 7n(n) (Abb.
4.7(a)). n(n) ist reell und beschreibt eine Folge von Abtastwerten eines schwach statio-
ndren zeitdiskreten Zufallsprozesses. Die Abtastwerte von 7n(n) sind zueinander un-
korreliert. Es wird angenommen, dass die statistischen Eigenschaften des Zufallspro-
zesses a priori bekannt sind (Mittelwert p, = 0 mV und Standardabweichung o, =
1 mV). Die gewdhlten numerischen Werte stellen typische Werte fiir eine stark ver-
rauschte Messumgebung dar. Abbildung 4.7(b) zeigt das Histogramm der Rausch-
spannung 7)(n). Der Umfang der Stichprobe betragt dabei 4096 Abtastwerte. Hier er-
kennt man deutlich, dass die Abtastwerte normalverteilt sind. Die Vertrauensgrenzen
fiir eine statistische Sicherheit von 95% sind i, £ 20, = £ 2 mV. Der empirische Mit-
telwert aus der zufélligen Stichprobe kann mit GI. (4.38) berechnet werden und ist
in dem Beispiel 77 = 2 V. Die empirische Standardabweichung (GL. (4.39)) ist in dem
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Abb. 4.7: Weifle Rauschspannung mit dem Mittelwert 1, = 0 mV und der Standardab-
weichung o, = 1 mV. (a) Zuféllige Stichprobe vom Umfang 4096 Abtastwerte
und (b) zugehoriges Histogramm.

Beispiel s,, = 1.008 mV. Die Vertrauensgrenzen fiir eine statistische Sicherheit von 95%
bei 4096 Abtastwerten lauten [-33,V ... 29, V] fiir den empirischen Mittelwert und
[0.987 mV ... 1.031 mV] fiir die empirische Standardabweichung.

4.5.2 Goertzel-basierte Schatzung der Rauschleistung

Das Prinzip der Schiatzung wird in Abb. 4.8 dargestellt. Das Eingangssignal des Filters
ist eine mittelwertfreie weifie Rauschfolge n(n) mit definierten statistischen Kenngro-
Ben. Die Ausgangsfolge des Goertzel-Filters y;(n) bzw. der N-te Wert dieser Aus-
gangsfolge y; (V) stellt eine stochastische Variable dar, die im Weiteren Y, genannt
wird. Die stochastische Variable Y}, ist komplex und wird durch folgende Gleichung

angegeben
N-1
ye(N) =Ye = n(n)e /¥ (4.42)
n=0

Y, kann in einen reellen Teil und einen imagindren Teil zerlegt werden:

=z

Re{Y;} = n(n) cos(%kn) , (4.43)

il
Ll

Im{Y,} = n(n) sin(%kn) . (4.44)

3
o

Die Zusammenstellung aller stochastischen Variablen {Y} |k € I} stellt einen weite-
ren zeitdiskreten stochastischen Prozess dar. Man kann leicht zeigen, dass die Wahr-
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V(N)=Y, ;
(n) Goertzel- .| Leistungs— S
d Filter schitzung k
wdf(n) wdf(Y,) wd£(S,)
A A llwkg
-0, 0 o, n -0y, 0 oy Y, S,

Abb. 4.8: Goertzel-basierte Schatzung der Rauschleistung.

scheinlichkeitsdichtefunktionen von Y, und 1 vom gleichen Typ sind. Statistische
Kenngrofien konnen ebenfalls leicht angegeben werden. Die Mittelwerte figesy,} des
reellen Teils und iy, des imaginéren Teils lauten:

N-1
2
lirervy = F (Re{YVi}) ; ( cos ]z;lm)) : (4.45)
= om
pim(v,y = £(Im{Y;}) = E(n(n) sin(ﬁkn)) , (4.46)
n=0

wobei E(-) ein Operator ist, der als Erwartungswert bezeichnet wird. Da die Rausch-
folge n(n) mittelwertfrei ist, sind die Variablen Re{Y}.} und Im{Y}} ebenfalls mittel-

wertfrei

HRe{vi} = Mm{y;} = 0. (4.47)

Die Varianzen o2 des reellen Teils und o2 des imaginiren Teils lauten:
Re{Y:} Im{Y}} &

ORevi) = E([Re{Yk}—uRe{Yk}]Q) (4.48)
= NZIE([Re{Yk}F) (4.49)
= gaﬁ. (4.50)
Tim{vi} = E([Im{Yk}—mm{yk}}Q) (4.51)
= :E([Im{Yk}f) (4.52)
= ngo?,. (4.53)
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Abb. 4.9: (a) Histogramm des reellen Teils der komplexen Zufallsvariable Y;. (b) Hi-
stogramm des imagindren Teils der komplexen Zufallsvariable Y.

Y}, ist mittelwertfrei, d.h. die Varianz ist gleich dem quadratischen Mittelwert und
kann deshalb auch als mittlere Leistung interpretiert werden. Da 7(n) eine weifle
Rauschfolge darstellt, ist die Rauschleistung gleichméfig tiber alle Bins % (Frequen-
zen) verteilt.

Es wird wieder das Beispiel aus Abb. 4.7 betrachtet. Die Rauschspannung n(n) liegt
jetzt am Eingang des Goertzel-Filters. Der 4096-te Abtastwert der Ausgangsfolge des
Goertzel-Filters ist eine komplexe normalverteilte Zufallsvariable Y. Der Mittelwert
von Y}, ist gleich Null (siehe Gl. (4.47)). Die Standardabweichung von Y}, wird mit GL
(4.50) berechnet und lautet

1 4096
Ty, = OReli) = Om0A} = 108 (1 mV/ T) — 0.011049 mV . (4.54)

Hier wurde ein Skalierungsfaktor von 1/4096 hinzugefiigt. Die Vertrauensgrenzen
von Y}, fiir eine statistische Sicherheit von 95% bei 4096 Abtastwerten lauten also
+20y, = £0.0221 mV. Diese Werte stimmen mit den Histogrammen aus den Abbil-
dungen 4.9(a) und 4.9(b) iiberein.

Das Betragsquadrat der Variable Y; wird jetzt untersucht. Hierzu definiert man die
stochastische Variable S).:

Sy = Vi = [Re{Y3}]* + Im{Y;}]* . (4.55)

Die stochastische Variable S, stellt die Summe der Quadrate von zwei normalverteil-
ten stochastischen Variablen dar. Die Wahrscheinlichkeitsdichtefunktion (wdf) von S,
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geniigt also einer x?-Verteilung mit zwei Freiheitsgraden (c = 2) [BSMO05]:

1 Sk
mit
L_t57lems  fir £ >0,
fe(t) =4 227(5) (4.57)
0 fur t <0,

wobei I'(-) die Gamma-Funktion bezeichnet [BSM05]:

o

['(x) = /tx_le_tdt fur z>0. (4.58)
0

Nach ein paar Vereinfachungen erhilt man schliefilich fiir die Wahrscheinlichkeits-
dichtefunktion:
wdf(S,) = LQ@—S'C/% mit Sj, > 0. (4.59)
20y,
Die Wahrscheinlichkeitsdichtefunktion von S, ist eine exponentielle Verteilung. Der
Mittelwert und die Varianz der Exponentialverteilung lauten [BSMO5]:

ps, = —— = 2032@ = Naf] , (4.60)
1
(=)
2 1 2)2
o, = —— = (NoJ)™ . (4.61)

Der Mittelwert ps, ist proportional zu der mittleren Rauschleistung der Rauschfolge
n(n). Vertrauensgrenzen fiir die stochastische Variable S, und somit fiir die mittlere
Rauschleistung konnen aus der Wahrscheinlichkeitsdichtefunktion von S), bestimmt
werden [BSMO5]:

1

Die mittlere Rauschleistung liegt also mit der statistischen Sicherheit 1 — o zwischen
den angegebenen Vertrauensgrenzen. Betrachtet man wieder das Beispiel aus Abb.
4.7, dann bekommt man fiir den Mittelwert ps, (siehe GL. (4.60)) den folgenden Wert:

fts, = 2(0.011049 mV)? = 0.24416 nV* (entspricht ca. -93.1133 dB) . (4.63)

Die Vertrauensgrenzen von S, fiir eine statistische Sicherheit von 95% bei 4096 Ab-
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95% Vertrauensintervall
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Abb. 4.10: (a) Histogramm der Zufallsvariable S, (Rauschleistung). Das Histogramm
zeigt wie erwartet einen exponentiellen Verlauf. (b) Leistungsdichtespek-
trum der Rauschfolge n(n) mit 4096 Abtastwerten.

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

i z(n) Y (N) :Zk ) |
}x(n) C Goertzel- _| Leistungs— S i
i X Filter schitzung Koo
] N0
wdf(n) wdf(Z,) wdf(S,)
_Gf] 0 Gf] n 0 |J~zk Oz, qu Uzk‘" Oz,

Abb. 4.11: Goertzel-basierte Schitzung der Signalleistung.

tastwerten nach Gl. (4.62) lauten also

0< S < log(z ! —00 < ), < -88.3483 dB. (4.64)

Diese Werte stimmen mit der Abb. 4.10(b) tiberein. Die mittlere Rauschleistung liegt
bei ca. -93 dB und 95% der Abtastwerte von S, sind unterhalb -88.3483 dB.

4.5.3 Goertzel-basierte Schatzung der Signalleistung

Das Prinzip der Schitzung wird in Abb. 4.11 dargestellt. Das zeitdiskrete Eingangs-
signal z(n) des Goertzel-Filters setzt sich aus einer deterministischen Folge x(n) und
einer mittelwertfreien weiffen Rauschfolge 7(n) zusammen. Die deterministische Fol-

76
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ge z(n) ist eine sinusformige Folge, die folgendermafien definiert ist:
. M .
x(n) = A, sm(27rﬁn + ¢z) mit n=0,1,..., N—1. (4.65)

A, ist die Amplitude und ¢, die Phase der Folge. Die Folge =(n) besteht aus N Ab-
tastwerten, die tiber M Perioden verteilt sind, wobei M eine ganzzahlige Zahl ist. Die

weifse Rauschfolge 7(n) ist normalverteilt.

Es wird zuerst angenommen, dass 7(n) = 0 ist, d.h z(n) = z(n). Der N-te Wert der
Folge y,(n) am Ausgang des Goertzel-Filters ist gegeben durch:

AN sin(¢,) — 94,5 cos(¢y) fur k=M ,
ye(N) = X (k) = ¢ A5 sin(¢,) + 1A, 5 cos(¢s) fir k=N - M | (4.66)

0 sonst .

Der Goertzel-Filter liefert also zwei Werte ungleich Null bei k=M und k=N-M. Jetzt
wird die Rauschfolge 7(n) zu dem Signal z(n) hinzuaddiert, d.h. z(n)=x(n)+n(n). Der
N-te Wert der Folge y;,(n) am Ausgang des Goertzel-Filters stellt jetzt eine stochasti-
sche Variable dar, die im Weiteren 7, bezeichnet wird. Die stochastische Variable 7,
ist komplex und es kann gezeigt werden, dass die Wahrscheinlichkeitsdichtefunkti-
on von dem reellen bzw. imagindren Teil von Z; einer Normalverteilung geniigt. Die
Mittelwerte des reellen und imaginédren Teils lauten:

A Y sin(¢,) fir k=M,

2

PRe(z} = & A Y sin(¢,) fir k=N-— M, (4.67)

2
0 sonst .

— A, cos(¢,) fir k=M,
Him{Zz;,} = Am% cos(¢y) fir k=N-M, (4.68)
0 sonst .

Da z(n) deterministisch ist, ist die Varianz von Z, gleich der Varianz der weifien
Rauschfolge n(n):
N

ORe(z,) = Oim{ze) = T{2,) = 5‘73 ‘ (4.69)
In Anlehnung an das Beispiel aus Abb. 4.7 definiert man jetzt eine deterministische
sinusformige Folge z(n) mit den folgenden Eigenschaften: Amplitude A, = 10 mV,
Phase ¢, = 7/4, M =101, N = 4096. Das Signal z(n) am Eingang des Goertzel-Filters
setzt sich jetzt aus dem Signal x(n) zuziiglich der Rauschspannung 7(n) zusammen.
Der 4096-te Wert der Ausgangsfolge des Goertzel-Filters ist eine komplexe normal-
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Abb. 4.12: (a) Histogramm des reellen Teils der komplexen Zufallsvariable Z;¢;. (b)
Histogramm des imagindren Teils der komplexen Zufallsvariable Z;;.

verteilte Zufallsvariable und wird mit 7, bezeichnet. Im Weiteren wird nur die Varia-
ble Z,, fiir den Index k& = 101, also Z,o;, untersucht. Die Mittelwerte des reellen Teils
(Gl. (4.67)) und imagindren Teils (Gl. (4.68)) lauten:

1 409 .«

FRe{Zit} = 1006 (0.01 mV 5 sm(Z)) =3.536 mV , (4.70)
1 4096 7

Hm(zo} = Goo (0.01 mV— cos(z)> — 3536 mV . 4.71)

Die Standardabweichung von 7, ist gegeben durch Gl. (4.69) und lautet:

1 /4096
ORe{Z101} = OIm{Zi01} — O{Z101} = m (1 mV T) = 0.011049 mV . (472)

Die Vertrauensgrenzen von Z; fiir eine statistische Sicherheit von 95% bei 4096 Ab-
tastwerten lauten also:

1oy £ 20203 — [3.513902 mV . .. 3.558098 mV] . (4.73)

Die Histogramme des reellen Teils (Abb. 4.12(a)) und imagindren Teils (Abb. 4.12(b))
von Zyg; bestédtigen diese Werte.

Das Betragsquadrat der Variable Z;, wird jetzt untersucht. Hierzu definiert man wie-
der eine stochastische Variable S;,, welche die Summe der Quadrate des reellen und
imagindren Teils von Z;, darstellt:

S, = |Zu” = [Re{Zx}]> + [Im{Z,,}]* . (4.74)
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Wie schon gesehen konzentriert sich die Leistung der deterministischen Folge x(n) in
den Frequenzen bei k=M und k=N-M. Deshalb werden im Weiteren nur diese Bins
untersucht. Re{Z}.} und Im{Z,} sind zwei normalverteilte stochastische Variablen. Die
Wahrscheinlichkeitsdichtefunktion von S, geniigt einer nichtzentralen y?-Verteilung
mit zwei Freiheitsgraden (c = 2) und X als Nichtzentralitdtsparameter. Der Nichtzen-

tralitdtsparameter A wird folgendermafsen definiert [BSMO05]:

_ HRe(zi) n Him(z) _ FRetz) T Fimiz)

A p~ p~ 2 (4.75)
Re{Z}} Im{Z} {2k}
Die Wahrscheinlichkeitsdichtefunktion von S, ist gegeben durch [BSMO05]:
1
oy, oz,
mit (s
Le=3@en (2)3(371) 1. (/X fi 0
fe@) =4 277 () i1 (VAe)  fr a0, 4.77)
0 sonst .
Nach ein paar Vereinfachungen erhalt man:
2 2
_ . HRe(ze} T Mim{z,} Sk
wdf(S)) = e (Sesecan Himenn ) 2o \/< —— ) . @78
207, oy,

wobei /;(-) die modifizierte Besselfunktion 0.ter Ordnung kennzeichnet [BSMO05]:

o (2/2)” -

I'(-) kennzeichnet die Gamma-Funktion, die gemafs Gl (4.58) definiert ist. Die Wahr-
scheinlichkeitsdichtefunktion von Sj ist jetzt bekannt. Die dazugehorigen statisti-
schen Kenngrofien (Mittelwert, Varianz) konnen also bestimmt werden:

s, = O-%k (C + >‘) - 20’%k + MIQQe{Zk} + :ul2m{Zk} ) (480)
2 2
08, = 2(0%,) (c+2)) =4(0%,) +40%, (HRe(z) T Himiz)) - (4.81)

Die Wahrscheinlichkeitsdichtefunktion von S;, wird fiir verschiedene Werte des Signal-
Rausch-Verhiltnisses (SNR) in Abb. 4.13 dargestellt. Das Signal-Rausch-Verhaéltnis
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SNR — -
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Abb. 4.13: Wahrscheinlichkeitsdichtefunktion von S;, in Abhdngigkeit des SNR (Ver-
héltnis der Signalleistung zur Rauschleistung). Fiir eine vernachléssigbare
Signalleistung (SNR — —o0) geht wdf(S;) in die exponentielle Funktion
tiber. Fiir eine grofie Signalleistung (SNR > 15 dB) kann wdf(S}) durch ei-
ne Normalverteilung approximiert werden.

stellt hier das Verhiltnis der Leistung vom Signal x(n), die im Bin k=M bzw. k=N-M
enthalten ist, zu der Leistung der Rauschfolge n(n), die im Bin k=M bzw. k=N-M ent-
halten ist. Wie in der Abb. 4.13 angedeutet, kann die Wahrscheinlichkeitsdichtefunk-
tion fiir grole SNR, d.h. fiir ein sehr starkes deterministisches Signal z(n), durch eine
Normalverteilung beschrieben werden. Dies ladsst sich unter Verwendung der asymp-
totischen Néaherung fiir die modifizierte Besselfunktion /() mathematisch auch sehr
einfach nachweisen [BSMO05]. Fiir SNR-Werte grofier als ca. 15 dB wird die Wahr-
scheinlichkeitsdichtefunktion von Sy, durch eine Normalverteilung mit folgenden sta-
tistischen Kenngrofsen approximiert:

S, = :uﬁe{Zk} + :U’IZm{Zk} ) (482)
2

0% = 407, (IRe(z) + Him(ze}) - (4.83)
Abbildung 4.13 zeigt insbesondere aber auch einen zweiten wichtigen Grenzfall. Ver-
schwindet die Amplitude des deterministischen Signals z(n), so geht die Wahrschein-
lichkeitsdichtefunktion von S, in die bekannte exponentielle Verteilung tiber (siehe
Gl. (4.59)), die durch Angabe eines einzigen Parameters vollstindig beschrieben wer-
den kann. Durch numerische Auswertung von Gl. (4.78) konnen Vertrauensgrenzen
tiir die Variable S, angegeben werden. Fiir den Fall, dass der SNR-Wert grofser als
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Abb. 4.14: (a) Histogramm der Zufallsvariable Syo;. (b) Leistungsdichtespektrum der
Folge z(n) (4096 Abtastwerte) am Eingang des Goertzel-Filters.

15 dB ist, kann die approximierte Normalverteilung zur Bestimmung der Vertrauens-
grenzen herangezogen werden. Die approximierten Vertrauensgrenzen fiir die sto-
chastische Variable S, und somit fiir die Signalleistung bei einer Irrtumswahrschein-

lichkeit von 5% bzw. einer statistischen Sicherheit von 95% lauten:

N\’ [ N3
ps, £ 208, = (AQCE) +2 0%14%7 : (4.84)

Man betrachtet wieder das Beispiel aus Abb. 4.7. Die Standardabweichung der Rausch-
spannung 7)(n) ist o, = 1 mV. Die Amplitude des sinusférmigen Signals z(n) ist A, =
10 mV. Somit ist das Verhiltnis Signal zu Rauschen (SNR) gleich 16.98 dB. D.h., die
Wahrscheinlichkeitsdichtefunktion von Sj0; kann durch eine Normalverteilung ap-
proximiert werden. Deren Mittelwert wird mit Gl. (4.82) berechnet und lautet:

[0, = 2 (3.536 mV)? = 25.007 ;1V? (entspricht -43.0092 dB) . (4.85)
Die Standardabweichung wird mit Gl. (4.83) berechnet und lautet:
T5101 = 2(0210: /15001 ) = 0.1105 12V* (entspricht -66.556 dB) . (4.86)

Die Vertrauensgrenzen von Sy, fiir eine statistische Sicherheit von 95% bei 4096 Ab-
tastwerten lauten also:

lisio, 205, — [-43.0477 dB. . .-42.9709 dB] . (4.87)

Diese Werte stimmen mit dem Histogramm von Sy, (Abb. 4.14(a)) und mit dem Lei-
stungsdichtespektrum von z(n) (Abb. 4.14(b)) tiberein.
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4.5.4 Goertzel-basierte Schatzung der Parameter

Die Ergebnisse und Formeln der vorherigen Abschnitte stellen Werkzeuge dar, mit
deren Hilfe die Leistung der Signalkomponente, der Rauschkomponente und der
Harmonischen in der Testantwort am Ausgang des ADC mit hoher Genauigkeit abge-
schédtzt werden konnen. Ausgangspunkt ist die Annahme, dass das Rauschen unkor-
reliert ist. Die Leistung der Rauschkomponente in der Testantwort des ADC wird mit
Gl. (4.39) berechnet. Die abgeschitzte Rauschleistung dient dann als Grundlage zur
Auswahl der Anzahl von Abtastwerten [V, die erforderlich sind, um eine vorgegebene
Reproduzierbarkeit bei der Messung der Leistung der Signalkomponente bzw. Har-
monischen zu erzielen (siehe Gl. (4.84)). Aus den abgeschétzten Leistungen werden
die Parameter des ADC mit Hilfe der GIn. (4.34)-(4.37) ermittelt. Aus der Kenntnis
der Vertrauensgrenzen der abgeschitzten Leistungen konnen dann Vertrauensgren-

zen fiir die Parameter des ADC hergeleitet werden.

Das Signal-Rausch-Verhiltnis (SNR) ist definiert als Quotient aus der Leistung der
Signalkomponente und der Leistung der Rauschkomponente (siehe Gl. (4.34)). Die
Signalleistung (Ps) und Rauschleistung (P,) stellen zwei stochastische Variablen mit
definierten Wahrscheinlichkeitsdichtefunktionen (Normalverteilung) dar. Der Quoti-
ent aus zwei normalverteilten Zufallsvariablen stellt wiederum eine neue Zufallsva-
riable dar, die jedoch cauchyuverteilt ist [Fel68]:

A

P . N
SNR ~ FS ; Psund P, normalverteilt = SNR cauchyverteilt. (4.88)
n
Da die Cauchy-Verteilung weder Erwartungswert noch Varianz besitzt, wird folgen-
de Annahme getroffen, um Vertrauensgrenzen fiir das SNR herzuleiten. Es wird an-
genommen, dass die Varianz der Signalleistung (Ps) im Vergleich zu der Varianz der
Rauschleistung (P,) vernachlassigbar klein ist, d.h.

o2
=<1 (4.89)
g4

Py
Diese Annahme steht im Einklang mit der Tatsache, dass der effektive Wert der Am-
plitude der Signalkomponente in der Regel viel grofSer als der effektive Wert der Am-

plitude der Rauschkomponente ist.

Vertrauensgrenzen fiir das SNR kénnen somit angegeben werden, indem die abge-

schitzte Leistung der Signalkomponente einfach durch die Vertrauensgrenzen fiir die
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Abb. 4.15: Histogramm des mit dem Goertzel-basierten Verfahren ermittelten SNR-
Parameters.

Rauschleistung (siehe Gl. (4.41)) dividiert wird:

2 2

Xa/2;N—1 ~ Xi-a/2;N-1 | A

—=— | P <SNR < | ———— | Ps. 4.90
((N—1)33> 5= = ((N—msg) 5 (4.90)

Die Quantile der x?-Verteilung sind im Anhang in Tab. A.1 zu finden. Betrachtet man
wieder das Beispiel aus Abb. 4.7 mit der weiflen Rauschspannung (o, = 1 mV) und
dem sinusférmigen Signal (A, = 10 mV), dann erhilt man folgendes Intervall bei 4096
Abtastwerte:

3916 50 puV? 4277 50 pV?
10log,, (22 2Z2FY ) < SNR < 10logy, (o2 2R 4.91
©B10 (4095 1,uV2> == 0% (4095 1uV? (#91)
1679 dB <SNR < 17.17 dB (4.92)

Das Vertrauensintervall wird bei steigender Anzahl von Abtastwerten NV kleiner. Ab-
bildung 4.15 zeigt das Histogramm des mit dem Goertzel-basierten Verfahren ermit-
telten SNR-Werts. Der Mittelwert liegt bei ca. 16.98 dB (entspricht tatsdchlich dem
wahren SNR-Wert) und die Standardabweichung betragt ungefahr 0.1 dB.

Vertrauensgrenzen fiir das SINAD konnen auf dhnliche Weise hergeleitet werden. Das
SINAD ist definiert als Quotient aus der Leistung der Signalkomponente und der
Summe aus Rauschleistung und Leistung der Harmonischen. Nimmt man wieder an,
dass die Varianz der Signalleistung im Vergleich zu der Varianz der Rauschleistung
bzw. Summe der Leistungen der Harmonischen vernachldssigbar klein ist, dann gel-
ten die in GI. (4.90) fiir das SNR angegebenen Vertrauensgrenzen ebenfalls fiir das
SINAD und somit auch fiir die effektive Anzahl von Bits (ENOB), da SINAD und
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ENOB tiber Gl. (4.37) linear verkniipft sind.

Die gesamte harmonische Verzerrung (THD) ist definiert als Quotient aus der Sum-
me der Leistungen der Harmonischen und der Leistung der Signalkomponente. Es
wird wieder von der vorherigen Annahme Gebrauch gemacht. Die Varianz der Lei-
stung der Signalkomponente ist vernachldssigbar klein im Vergleich zu der Varianz
der Summe der Leistungen der Harmonischen. Die einzelnen Leistungen der Harmo-
nischen stellen normalverteilte Zufallsvariablen mit definierten Mittelwerten (siehe
Gl. (4.82)) und Varianzen (siehe Gl. (4.83)) dar. Deren Summe stellt wieder eine nor-
malverteilte Zufallsvariable mit den folgenden Eigenschaften dar: der Mittelwert ist
die Summe der Mittelwerte und die Varianz ist die Summe der Varianzen. Aus dem
Mittelwert und der Varianz der Summe der Leistungen lassen sich nach Gl. (4.84) die

Vertrauensgrenzen fiir das THD ableiten.

4.6 Zusammenfassung

In diesem Kapitel wurde ein Verfahren zur Extraktion und Auswertung der dyna-
mischen Performanzparameter von ADCs vorgestellt. Das vorgestellte Verfahren ba-
siert auf dem Goertzel-Algorithmus [Goe58], welcher die effiziente Extraktion be-
liebiger Frequenzkomponenten aus einem digitalisierten Testsignal ermdglicht. Im
Vergleich zur bekannten schnellen Fourier-Transformation (FFT) stellt der Goertzel-
Algorithmus die effizientere Alternative in den Anwendungen dar, welche die Be-
rechnung von wenigen spektralen Komponenten erfordern. Der Algorithmus zeich-
net sich dadurch aus, dass beliebige Frequenzkomponenten der Testantwort mit ho-
her Genauigkeit extrahiert werden konnen. In diesem Kapitel wurde aufierdem die
Reproduzierbarkeit bzw. die Genauigkeit des Verfahrens untersucht. Vertrauensgren-
zen fiir die mit dem Verfahren extrahierten Parameter wurden angegeben. Diese die-
nen dem Testingenieur als Entscheidungshilfe, um einen addquaten Kompromiss zwi-
schen der erforderlichen Testgenauigkeit (d.h. Testqualitdt) und der dazu benétigten
Testzeit (d.h. Testkosten) zu finden.
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Das in dieser Arbeit entwickelte Verfahren zum eingebauten Selbsttest von analogen
und gemischt analog-digitalen integrierten Schaltungen wurde implementiert und
anhand von Simulationen und Messungen verifiziert. Im Folgenden werden die De-
tails der praktischen Implementierung beschrieben und die Messergebnisse von aus-
gewdhlten Testkonfigurationen vorgestellt, die ein breites Spektrum moglicher Test-
talle abdecken.

5.1 BIST-Hardware

Ein wesentliches Bewertungskriterium fiir jedes BIST-Verfahren liegt in der zusatzli-
chen Chip-Fldche, welche zur praktischen Implementierung des Verfahrens erforder-
lich ist. Dieser Abschnitt beschreibt die praktische Implementierung des entwickelten
Verfahrens und gibt zudem eine gute Abschitzung des Ressourcenaufwands sowie

der erzielbaren Performanz.

5.1.1 Digitaler Synthesizer

Der digitale Synthesizer ist die erste Stufe des Signalgenerators. Seine Aufgabe be-
steht darin, ein zeitdiskretes sinusférmiges Signal hoher spektraler Reinheit zu gene-
rieren. Im Abschnitt 3.2 werden verschiedene Verfahren zur Generierung zeitdiskre-
ter sinusformiger Signale vorgestellt. Fiir eine multipliziererfreie Implementierung
des Signalgenerators kommt jedoch nur der CORDIC-basierte digitale Synthesizer
infrage. Im Hinblick auf die vorgesehene Testanwendung muss das Ausgangssignal
des digitalen Synthesizers die in Tab. 5.1 angegebenen Spezifikationen erfiillen.

Das Blockschaltbild des CORDIC-basierten digitalen Synthesizers ist in Abb. 3.7 dar-
gestellt. Die Frequenzauflosung des Synthesizers hangt von der Wortbreite des Pha-
senakkumulators ab. Dieser wird mit 16 Bit (Frequenzauflosung 50 kHz /2! = 0.76 Hz)
so dimensioniert, dass die geforderte Spezifikation (Frequenzauflosung kleiner als
1 Hz) eingehalten werden kann. Das Ausgangssignal des Phasenakkumulators (Pha-
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Abtastfrequenz 50 kHz
Frequenzauflosung <1Hz
SNR (Nyquist-Band) | > 80dB
Wortbreite des Signals | 16 Bit

Tab. 5.1: Spezifikationen des digitalen Synthesizers.

senwert ¢) ist zugleich das Eingangssignal des CORDIC-Moduls. Dieses Modul wan-
delt dann diese Phase in die entsprechende Amplitude (sin(y) und/oder cos(y)) um.
Zur Realisierung des Moduls wird die iterative CORDIC-Struktur (siehe Abb. 5.1(a))
ausgewdhlt [And98]. Somit ist eine Zustandsmaschine erforderlich, um den Daten-
fluss zu steuern. Die Anzahl der Iterationen wird auf 16 festgelegt, um den durch die
Approximation des Winkels ¢ durch vorgegebene Teilwinkel hervorgerufenen Fehler
unterhalb einer bestimmten Schranke zu halten. Die Auflosung der Teilwinkel und
die verwendete Rechengenauigkeit betragen 16 Bit. Die Variablen z, und y, werden
(falls erforderlich) mit einem Faktor G bzw. -G initialisiert, um den bei den Iteratio-
nen auftretenden Verstarkungsfaktor K,, zu kompensieren. Das implementierte Mo-
dul berechnet zwar gleichzeitig den Sinus und den Kosinus, es wird jedoch nur der
Sinus am Ausgang des digitalen Synthesizers weitergeleitet.

Das Leistungsdichtespektrum des Ausgangssignals des Synthesizers wird in Abb.
5.1(b) gezeigt. Hierbei wurde der Phaseninkrement A f des Phasenakkumulators so
konfiguriert, dass sich eine Ausgangsfrequenz von 988.77 Hz (81*50 kHz/4096) ein-
stellt. Zur Bestimmung des Leistungsdichtespektrums wurden 4096 Abtastwerte des
Ausgangssignals aufgenommen und mit einer diskreten Fourier-Transformation (oh-
ne Fensterung) in den Frequenzbereich tiberfiihrt. Wie aus der Abbildung entnom-
men werden kann, besitzt das Leistungsdichtespektrum genau eine starke Kompo-
nente bei der Frequenz 988.77 Hz. Die tibrigen Komponenten sind Rauschkompo-
nenten, die durch Rundungsfehler (aufgrund der endlichen Arithmetik) bzw. Fehler
des CORDIC-Algorithmus verursacht werden. Das Signal-Rausch-Verhéltnis des er-
zeugten Signals erfiillt mit ca. 82 dB die in Tab. 5.1 geforderte Spezifikation. Es kann
verbessert werden, indem die interne Rechengenauigkeit (Wortbreite der Addierer

und Register) erhoht wird. Dies geht jedoch auf Kosten der benétigten Ressourcen.

5.1.2 Interpolationsfilter

Der Interpolationsfilter ist die zweite Stufe des Signalgenerators. Seine Aufgabe be-
steht darin, die Abtastrate des zeitdiskreten Eingangssignals um einen ganzzahligen
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Abb. 5.1: (a) Festkomma-Realisierung der iterativen Struktur des CORDIC-Moduls .
(b) Leistungsdichtespektrum des Signals am Ausgang des digitalen Synthe-
sizers (Ausgangsfrequenz 988.77 Hz, Abtastrate 50 kHz).

Interpolationsfaktor M 64
Durchlassbereich 0 bis 20 kHz
Dampfung im Durchlassbereich | < 0.01 dB
Dampfung im Sperrbereich > 100 dB

Tab. 5.2: Spezifikationen des Interpolationsfilters.

Faktor zu erhohen. Im Abschnitt 3.3.1.2 wird eine spezielle Klasse von linearphasi-
gen Filtern vorgestellt, die sich hervorragend fiir diese Aufgabe eignen: CIC-Filter.
CIC-Filter kommen ohne Multiplizierer aus und stellen deshalb die giinstigere Al-
ternative zu typischen FIR-Filtern. Die Frequenzcharakteristik von CIC-Filtern wird
durch 3 Parametern vollstdndig beschrieben: der Interpolationsfaktor M, die Anzahl
der Stufen NV und die Anzahl der Speicherregister pro Stufe L. Die Entwurfsaufga-
be besteht also darin, aus einer gegebenen Frequenzspezifikation geeignete Parame-
terwerte zu finden. Die gewiinschten Systemeigenschaften des Interpolationsfilters
werden in Tab. 5.2 angegeben.

Ausgehend von dieser Spezifikation und mit Hilfe der Tabellen A.2 und A.3 im An-
hang werden folgende Werte fiir die Parameter ausgewdhlt: NV = 3, L = 1. Integrator-
und Differentiator-Block bestehen jeweils aus 3 Stufen. Jede einzelne Stufe besteht
wiederum aus einem Addierer und einem Register. Bei einer Festkommaarithmetik
miissen diese so dimensioniert werden, dass Uberldufe bei den Filterberechnungen
vermieden werden. Abbildung 5.2(a) zeigt den implementierten Interpolationsfilter.
Die Wortldnge des Ein- bzw. Ausgangssignals betrdagt 16 Bit. Bei dem gewdhlten In-
terpolationsfaktor sind fiir jeden Eingangsabtastwert 195 Additionen zur Berechnung
eines Ausgangsabtastwerts erforderlich. Die Latenz des Filters betrdgt 130 Eingangs-
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Abb. 5.2: (a) Festkomma-Realisierung des CIC-Interpolationsfilters. (b) Filtercharak-
teristik (gestrichelte Linie) und Leistungsdichtespektrum (durchgezogene
Linie) der Antwort des Filters auf ein zeitdiskretes sinusformiges Signal
(Amplitude 0.5V, Frequenz 988.77 Hz, Abtastrate 50 kHz).

abtastwerte.

Der Frequenzgang des implementierten Filters und das Leistungsdichtespektrum der
Antwort des Filters auf ein zeitdiskretes sinusformiges Signal (Amplitude 0.5 V, Fre-
quenz 988.77 Hz, Abtastrate 50 kHz) werden in Abb. 5.2(b) gezeigt. Zur Bestimmung
des Leistungsdichtespektrums der Antwort werden 262144 (64*4096) Abtastwerte auf-
genommen und mit der diskreten Fourier-Transformation (ohne Fensterung) in den
Frequenzbereich tiberfiihrt. Wie aus der Abbildung entnommen werden kann, be-
tragt die Abtastfrequenz der Antwort nun 3.2 MHz (64*50 kHz). Die Komponenten
bei den Spiegelfrequenzen (Vielfachen von 50 kHz) werden mit minimal 100 dB ge-
déampft und die Dampfung im Durchlassbereich liegt mit maximal 0.008 dB noch in
dem spezifizierten Toleranzbereich.

5.1.3 Rauschformungsfilter

Der Rauschformungsfilter ist die dritte Stufe des Signalgenerators. Seine Aufgabe be-
steht darin, das bei der A¥-Modulation entstehenden Quantisierungsrauschen so zu
formen, dass ein moglichst grofier Teil der Rauschleistung aufSerhalb des Signalbands
verschoben wird. Diese Rauschleistung kann anschlieffend mit einem Tiefpassfilter
geddampft werden. Im Folgenden werden der Entwurf und die Implementierung ei-
nes Rauschformungsfilters behandelt. Dieser soll die in Tab. 5.3 angegebene Spezifi-
kationen erfiillen.

Die Entwurfsprozedur wird in [NST96] ausfiihrlich erkldrt. Zur Implementierung
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SNR (Signalband) > 80dB
Uberabtastungsfaktor 64
Signalband 0 bis 20 kHz

Tab. 5.3: Spezifikationen des Rauschformungsfilters.

NTF

Verstarkung (dB)

Normierte Frequenz

Abb. 5.3: Frequenzgang der Signal- (STF) und Rauschiibertragungsfunktion (NTF).

der Rauschiibertragungsfunktion (NTF) wird ein Tschebyscheff-Hochpassfilter drit-
ter Ordnung gewiéhlt. Seine Ubertragungsfunktion lautet:

(z —1)(2% — 1999z + 1)

NTF(z) = .
(2) (2 — 0.6916)(22 — 1.573z + 0.6872)

(5.1)

Die NTF und die sich ergebende Signaliibertragungsfunktion (STF) werden in Ab-
héangigkeit der Frequenz in Abb. 5.3 dargestellt. Aus dieser Abbildung geht hervor,
dass die effektive Verstarkung der N'TF im Signalband ca. -66 dB betragt, wahrend
die maximale Verstirkung auflerhalb des Signalbands ca. 3.5 dB betragt. Zur Rea-
lisierung des Rauschformungsfilters wird eine Topologie aus riickgekoppelten kas-
kadierten Integratoren (cascade-of-integrators, feedback form - CIFB) ausgewdhlt (siehe
Abb. 5.4(a)). Der Vorteil dieser Architektur besteht darin, dass die lokale Riickkopp-
lung (Koeffizient g, in der Abb. 5.4(a)) eine optimale Anordnung der Nullstellen der
NTF auf dem Einheitskreis erlaubt [NST96]. Fiir eine multipliziererfreie Realisierung
des Rauschformungsfilters miissen die Filterkoeffizienten (g1, b1, c1, 2, c3) als Zwei-
erpotenzen bzw. als Summe von wenigen Zweierpotenzen quantisiert werden. Die
Lage der Nullstellen der NTF verdndert sich zwar dadurch, die Gesamtleistung des
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Abb. 5.4: (a) Blockschaltbild der CIFB-Topologie eines Rauschformungsfilters dritter
Ordnung [NST96]. (b) Festkomma-Realisierung des Rauschformungsfilters.

Rauschformungsfilters wird jedoch durch geeignete Dimensionierung nicht wesent-
lich beeinflusst. Wird der Rauschformungsfilter mit Festkommaarithmetik implemen-
tiert, dann miissen die Dynamikbereiche der einzelnen Integratoren sorgfiltig abge-

schatzt und die verwendete Rechengenauigkeit dementsprechend festgelegt werden.

Abbildung 5.4(b) zeigt den implementierten Rauschformungsfilter mit Festkommaa-
rithmetik. Einen Ausschnitt der Antwort des Rauschformungsfilters auf ein sinus-
formiges Signal (Amplitude 0.5 V, Frequenz 988.77 Hz, Abtastrate 3.2 MHz) wird
in Abb. 5.5(a) gezeigt. Wie aus der Abbildung hervorgeht, wird das sinusférmige
Eingangssignal (16 Bit) in ein 1-Bit-Signal umgewandelt. Das Leistungsdichtespek-
trum dieses Signal wird in Abb. 5.5(b) gezeigt. Zur Bestimmung des Leistungsdichte-
spektrums wurden 262144 Abtastwerte aufgenommen und mit der diskreten Fourier-
Transformation (ohne Fensterung) in den Frequenzbereich tiberfiihrt. Der Rauschfor-
mungsfilter erzielt ein SNR von 78.1 dB im Signalband (0 bis 20 kHz) bei einem Uber-
abtastungsfaktor von 64. Die maximale Eingangsspannung fiir eine stabile Operation
des Rauschformungsfilters betrdagt ungefdahr 70% der Vollaussteuerung. Der maximal
erreichbare SNR-Wert von 84.4 dB wird bei einer Eingangsamplitude von -3 dBFS
erreicht.
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Abb. 5.5: (a) Ausschnitt der Antwort des Rauschformungsfilters auf ein zeitdiskre-
tes sinusformiges Signal (Amplitude 0.5 V, Frequenz 988.77 Hz, Abtastrate
3.2 MHz) im Zeitbereich. (b) Leistungsdichtespektrum dieser Antwort.

Durchlassbereich 0 bis 10 kHz
Sperrbereich ab 40 kHz
Dampfung im Durchlassbereich | < 0.1 dB
Dampfung im Sperrbereich > 80 dB

Tab. 5.4: Spezifikationen des analogen Tiefpassfilters.

5.1.4 Analoger Tiefpassfilter

Der analoge Tiefpassfilter ist die letzte Stufe des Signalgenerators. Seine Aufgabe be-
steht darin, das bei der AX-Modulation erzeugte hochfrequente Wandlungsrauschen
auflerhalb des Signalbands moglichst stark zu dampfen. Seine Eigenschaften hangen
somit von den Eigenschaften des vorgeschalteten AX-Modulators ab (siehe voriger
Abschnitt). Aus diesen Kennwerten werden die folgenden Filtereigenschaften spezi-
fiziert (Tab. 5.4).

Zwei Filterkategorien werden in Abschnitt 3.4 ausfiihrlich untersucht. Beide kénnen
zur Implementierung des spezifizierten Filters eingesetzt werden. Da jedoch bei glei-
chen Frequenzspezifikationen der Tschebyscheff-Filter den Filter mit der geringsten
minimal erforderlichen Ordnung darstellt, wird er ausgewdhlt und implementiert.
Die minimal erforderliche Ordnung des Filters wird mit Gl. (3.85) bestimmt. Mit den
spezifizierten Kennwerten (A, = 0 dB, Ag = 80 dB, A, = 0.1 dB, fc = 10 kHz, fs =
40 kHz) kommt man auf eine Ordnung von 6. Der Filter wird als aktiver Filter mit
der in Abschnitt 3.4 vorgestellten Sallen-Key-Schaltung realisiert. Die Dimensionie-
rung der Schaltung wird mit Hilfe der GIn. (3.86)-(3.87) und der Tabellen in [TS09]
vorgenommen. Die dimensionierte Schaltung wird in Abb. 5.6 dargestellt.
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Abb. 5.6: Aktiver Tschebyscheff-Filter sechster Ordnung.
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Abb. 5.7: (a) Amplitudengang des dimensionerten Tschebyscheff-Filters sechster Ord-
nung. (b) Monte-Carlo-Analyse des Amplitudengangs zur Untersuchung
der Empfindlichkeit gegeniiber Toleranzen von Widerstanden und Kapa-
zitdten.

Zur Untersuchung des Amplitudengangs wird eine AC-Analyse mit PSPICE durch-
gefiihrt. Die Widerstdnde, Kapazititen und Operationsverstirker werden dabei als
diskrete Bauelemente implementiert. Abbildung 5.7(a) stellt die Amplitudenginge
der Teilfilter (gestrichelte Linien) sowie des gesamten Filters (durchgezogene Linie)
dar. Wie aus der Abbildung entnommen werden kann, ist der Amplitudengang im
Durchlassbereich (bis ca. 10 kHz) weitgehend konstant und sinkt dann unter -80 dB
ab ca. 40 kHz. Der Amplitudengang des Filters ist grofstenteils von den Werten der
Widerstdnde und Kapazitaten abhingig. Diese sind jedoch toleranzbehaftet. Um den
Einfluss dieser Toleranzen auf den Amplitudengang des Filters zu untersuchen, wird
eine Monte-Carlo-Analyse durchgefiihrt. Das Ergebnis der Monte-Carlo-Analyse (5%
Toleranz, 1000 Simulationen)wird in Abbildung 5.7(b) dargestellt. Die durchgezoge-
ne Linie stellt den nominalen Amplitudengang dar. Die gestrichelten Linien stellen
die Grenzen des Vertrauensintervalls (+20) dar. Wie aus der Abbildung entnommen
werden kann, bleiben die Filtereigenschaften weiterhin innerhalb eines akzeptablen

Toleranzbereichs.
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5.1.5 Goertzel-Filter

Die Aufgabe des Goertzel-Filters besteht darin, die Amplitude einzelner Frequenz-
komponenten eines gegebenen zeitdiskreten Signals zu bestimmen. Der Goertzel-
Filter stellt gegeniiber einem vergleichbaren FFT-Modul die effizientere Alternative
dar, wenn lediglich wenige Frequenzkomponenten zu bestimmen sind. Im Hinblick
auf die vorgesehene Anwendung als hochauflésender Spektralanalysator muss der
zu implementierende Goertzel-Filter noch in der Lage sein, Frequenzkomponenten

mit einer Leistung von ca. -80 dB zu erkennen.

Die herkommliche Struktur des Goertzel-Filters wird in Abb. 4.5 gezeigt. Zur Imple-
mentierung dieser Struktur sind ein komplexer Multiplizierer, ein reeller Multipli-
zierer, zwei Addierer, ein Subtrahierer und zwei Register erforderlich. Die Anzahl
der Ressourcen kann folgendermafien reduziert werden [TMS08a]. Die Gleichungen
(4.22) und (4.23) werden zuerst umgeschrieben.

v(in) = z(n)—2 %v(n —2)+apv(n—1)| , (5.2)

Re{yr} = v(n)+apv(n—1), (5.3)

Im{y.} = brv(n—1), (5.4)

mit a; = —cos(wy) und b, = sin(wy). Es wird dann die Tatsache ausgenutzt, dass

Gleichungen (5.3) und (5.4) lediglich nach der N-ten Iteration ausgefiihrt werden
miissen. Die resultierende Struktur wird in Abb. 5.8(a) dargestellt. Sie weist folgen-
de Vorteile auf: (1) es sind nur noch zwei reelle Multiplizierer erforderlich, da der
komplexe Multiplizierer (Abb. 4.5) durch einen reellen Multiplizierer ersetzt wird.
(2) Die Schiebeeinheiten fiir die Division bzw. Multiplikation mit zwei werden durch
feste Verdrahtung realisiert und verbrauchen somit keine zusitzlichen Ressourcen.
Der Goertzel-Filter berechnet die Amplitude eines durch die Koeffizienten a; und by
definierten Punkts des Frequenzspektrums. Sollen mehrere Punkte berechnet wer-
den, stehen dann zwei grundlegende Architekturen zur Auswahl: (1) die parallele
Architektur (auf Durchsatz optimiert), welche zu jedem Punkt einen Goertzel-Filter
bereitstellt. (2) Die serielle Architektur (auf Ressourcen optimiert), welche einen ein-
zigen Goertzel-Filter mit programmierbaren Koeffizienten verwendet. Der in dieser
Arbeit implementierte Goertzel-Filter (Abb. 5.8(b)) verwendet die serielle Architektur
und kommt durch gemeinsame Nutzung der Ressourcen mit einem einzigen reellen
Multiplizierer aus. Bis zu 16 Koeffizienten (d.h. 16 Punkte des Frequenzspektrums)

konnen programmiert werden.
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Abb. 5.8: (a) Optimierte Struktur des Goertzel-Filters [TMS08a]. (b) Realisierung des
Filters mit Festkommaarithmetik.

Koordinatensystem | Modus | Anfangswerte | Endwerte
To =1 T, = K,\/22 + 2
zirkular Vectoring Yo =y Yn =0

20 =0© z, = © + arctan (%)
To=21 Tp =X

linear Rotation Yo =1y Y =Y +x-2
20 =2 zn =10
To=1 Tp =X

linear Vectoring Yo =1y Yn =0
20 = %2 Z2n =2+ %

Tab. 5.5: Auswahl von mathematischen Funktionen, die mit dem CORDIC berechnet
werden konnen [Wal71].

5.1.6 Leistungs- und Parameterschatzer

Der Leistungsschitzer ist die zweite Stufe der Auswerteeinheit. Seine Aufgabe be-
steht darin, die vom Goertzel-Filter berechneten Amplitudenwerte (Re{Y}} und Im{Y}})
in Leistungen (F;) umzurechnen. Diese Leistungen werden dann vom Parameter-
schitzer benutzt, um die Parameterwerte (z.B. THD, SNR, usw.) zu bestimmen.

Die Umrechnung von Amplituden in Leistungen und die anschlieflende Parameter-
auswertung erfordern sehr viele Multiplikationen. Die Verwendung von dedizierten
Multiplizierern kann umgegangen werden, indem man auf den CORDIC-Algorithmus
zuriickgreift. Dieser wurde bisher zur Berechnung trigonometrischer Funktionen (Si-
nus und Kosinus) eingesetzt. Der Algorithmus kann jedoch bei entsprechender Kon-
tiguration weit mehr Funktionen berechnen [Wal71]. Tabelle 5.5 listet eine Auswahl

von Funktionen auf, die zur Implementierung des Leistungs- und Parameterschétzers
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gebraucht werden.
Der Kern des Leistungs- und Parameterschétzers ist also ein voll programmierbares
CORDIC-Modul. Die Prozedur zur Berechnung der Parameter (z.B. THD) sieht fol-
gendermafien aus:

* (1) Zirkulares Koordinatensystem, Vectoring-Modus; das Modul berechnet den
Betrag des komplexen Amplitudenzeigers: |Y;| = \/ [Re{Y;}]* + Im{Y;}]*.

* (2) Lineares Koordinatensystem, Rotationsmodus; das Modul berechnet das Qua-

drat des Betrags des komplexen Amplitudenzeigers: P, = |Y;| - |Yi|.

® (3) Schritt 1 und 2 werden fiir alle Frequenzkomponenten (Signalkomponente,
Harmonische) wiederholt.

* (4) Lineares Koordinatensystem, Vectoring-Modus; das Modul berechnet das
Verhiltnis der Oberwellenleistungen zu der Signalleistung: THD = %. Das
Ergebnis ist der gesuchte THD-Wert.

Die anderen Parameter (SNR, SINAD, usw.) konnen auf dhnliche Art und Weise be-

stimmt werden.

5.1.7 Ressourcenabschatzung

Die in den vorigen Abschnitten vorgestellten digitalen Blocke wurden in dem Xilinx
XCB3S500E FPGA [Xil05] implementiert. Dieses FPGA stellt eines der kleinsten FPGAs
der Spartan-3E-Familie dar und erlaubt Taktfrequenzen von bis zu 280 MHz, was
mehr als genug Spielraum fiir die Implementierung des Interpolationsfilters und des
Rauschformungsfilters bietet. Der FPGA-Entwurf wird mit Hilfe der Software Xilinx
ISE 9.1 [Xil09] realisiert.

Tabelle 5.6 fasst die Ergebnisse der FPGA-Implementierung zusammen. Man stellt
fest, dass das verwendete FPGA genug Ressourcen enthélt, um die vollstandige digi-
tale BIST-Hardware (Auswerteeinheit und digitaler Teil des Signalgenerators) zu im-
plementieren. Die maximal mogliche Taktfrequenz wird von dem Rauschformungs-
tilter festgelegt und betragt 82 MHz. Dadurch ist eine Echtzeitverarbeitung der Test-
antworten des DUT moglich.

Um den Ressourcenaufwand im Rahmen einer BIST-Implementierung zu reduzieren,
konnen die auf dem Chip bereits vorhandenen Ressourcen verwendet werden. Falls

eine leistungsfahige DSP-Einheit auf dem Chip vorhanden ist, dann kénnen z.B. der
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FPGA Ressourcen DDS CIC RFF GF LPS

4 input LUTs (9312) 114 141 141 99 557
Slices flip-flops (9312) 196 202 64 32 546
Slices (4656) 121 110 74 69 293
Block RAMs (20) 0 0 0 0 1
Ded. Multipliers (20) 0 0 0 2 0
Max. Frequenz 206 MHz | 185 MHz | 82 MHz | 140 MHz | 181 MHz

Tab. 5.6: FPGA-Implementierung der BIST-Hardware: Ressourcenverbrauch und Per-
formanz auf dem Xilinx Spartan-3E XC3S100E [Xil05]. (DDS: digitaler Syn-
thesizer, CIC: Interpolationsfilter, RFF: Rauschformungsfilter, GF: Goertzel-
Filter, LPS: Leistungs- und Parameterschitzer).

digitale Synthesizer und die Auswerteeinheit in Form von Software auf dieser DSP-

Einheit implementiert werden.

5.2 Versuchsaufbau

Um das vorgeschlagene Verfahren zu validieren, wurden zahlreiche Simulationen
und physikalische Experimente durchgefiihrt. Die Versuchsanlage besteht u.a. aus ei-
ner Workstation (PC), einem FPGA-basierten Entwicklungsboard und diskreten ana-
logen Komponenten. Das verwendete Entwicklungsboard ist das Spartan-3E Starter-
kit, welches u.a. ein XILINX XC3S500E FPGA (500k Gatter) und ein 14-Bit serieller
ADC (LTC1407A) enthdlt. Ausfiihrliche Details zu dem Entwicklungsboard sowie zu
dem ADC konnen hier [Lin04, Xil06] nachgeschlagen werden.

Zur Durchfithrung der Messungen werden vier Testkonfigurationen implementiert.
Die erste Testkonfiguration (Abb. 5.9(a)) zielt darauf, den vom Rauschformungsfilter
generierten Bitstream als giiltiges analoges Testsignal zu validieren. In dieser Kon-
tiguration wird der Bitstream auf der Workstation generiert und in einem Speicher
auf dem Entwicklungsboard abgelegt. Der Inhalt des Speichers wird dann ausgelesen
und an den Eingang eines externen analogen Filters (Tschebyscheff Tieffpass sechster
Ordnung) gelegt. Das Signal am Ausgang des analogen Filters wird dann mit einem
Spektrumanalysator untersucht. Daraus werden die Spezifikationen (SNR) des ana-
logen Testsignals bestimmt.

In der zweiten Testkonfiguration (Abb. 5.9(b)) wird die Genauigkeit der Auswerte-
einheit (auf dem FPGA) untersucht. Dazu wird auf der Workstation ein zeitdiskreter
Teststimulus mit spezifizierten Eigenschaften erzeugt. Dieser Teststimulus wird auf
das Entwicklungsboard iibertragen und von der Auswerteeinheit verarbeitet. Die Er-

gebnisse dieser Verarbeitung werden dann mit Referenzwerten auf der Workstation
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5.3 Bewertung des Signalgenerators

verglichen.

In der dritten Testkonfiguration (Abb. 5.9(c)) werden die Parameter des 14-Bit seri-
ellen ADC mit dem vorgeschlagenen Verfahren ermittelt. Der Bitstream wird jetzt
auf dem Board generiert. Die dazu erforderlichen Komponenten (digitaler Synthe-
sizer, Interpolationsfilter und Rauschformungsfilter) werden auf dem FPGA imple-
mentiert. Der Bitstream gelangt {iber einen analogen Filter an den Eingang des ADC.
Die Antwort des ADC wird aufgenommen und von der Auswerteeinheit verarbei-
tet. Zu Vergleichszwecken wird die aufgenommene ADC-Antwort ebenfalls an die
Workstation iibertragen, wo eine FFT-basierte Nachverarbeitung durchgefiihrt wird.
In der vierten und letzten Testkonfiguration (Abb. 5.9(d)) wird der Frequenzgang ei-
nes externen analogen Verstarkers ermittelt. Dazu wird der bereits verifizierte ADC
verwendet. Diese Testkonfiguration ist nahezu identisch mit der dritten Testkonfigu-
ration. Die analoge Signalgenerierung und die Auswertung der Testantworten wer-
den ebenfalls auf dem Board durchgefiihrt. Die Testprozedur dauert jedoch wesent-
lich langer, da die Generierung von Mehrfrequenzsignalen mit dem implementier-
ten Signalgenerator nicht moglich ist. Deshalb muss fiir jeden zu bestimmenden Fre-

quenzpunkt das entsprechende analoge Testsignal einzeln generiert werden.

5.3 Bewertung des Signalgenerators

Das Ziel dieser Messung ist die Bestimmung der Qualitdt des generierten analogen
Testsignals. Hierfiir wird die erste Testkonfiguration (Abb. 5.9(a)) verwendet. Der
Bitstream-Generator (digitaler Synthesizer, Interpolationsfilter und Rauschformungs-
tilter) wird softwaremifliig auf der Workstation implementiert. Der generierte Bit-
stream hat eine Abtastrate von 3.2 MHz und erzielt ein (simuliertes) SNR von 78.1 dB
im Signalband (0 bis 20 kHz) bei einer Signalfrequenz von 988.77 Hz. Der generierte
Bitstream (2'® Abtastwerte) wird in einen Speicher auf dem Entwicklungsboard abge-
legt, welcher sequenziell abgelesen wird. Der periodisch wiederholte Bitstream dient
dann als Eingangssignal des in Abschnitt 5.1.4 beschriebenen analogen Tiefpassfilters.
Das Ausgangssignal dieses Filters wird anschlieffend von einem Spektrumanalysator
aufgenommen und analysiert.

Das gemessene Leistungsdichtespektrum (Frequenzbereich von 0 bis 20 kHz) wird
in Abb. 5.10(a) gezeigt. Zum Vergleich wird ebenfalls das simulierte Leistungsdich-
tespektrum gezeigt, welches sich aus der diskreten Fourier-Transformation des di-
gitalen Bitstreams ergibt (Abb. 5.10(b)). Wie aus der Abbildung entnommen werden
kann, besitzt das gemessene Leistungsdichtespektrum ein hoheres Grundrauschen
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Abb. 5.9: Testkonfigurationen zur Durchfiihrung der experimentellen Messungen. (a)
Bewertung des Signalgenerators. (b) Bewertung der Auswerteeinheit. (c)

Auswertung der Parameter des ADC. (d) Auswertung des Frequenzgangs
eines analogen Verstarkers.
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SNR = 68 dB SNR =78.1 dB

Leistung (dB)

Abb. 5.10: (a) Gemessene und (b) simulierte Leistungsdichtespektren (Frequenzbe-
reich 0 bis 20 kHz) eines tiefpassgefilterten Bitstreams mit den folgenden
Eigenschaften: Abtastrate 3.2 MHz, Signalfrequenz 988.77 Hz.

(ca. -80 dB) als das simulierte Leistungsdichtespektrum (ca. -110 dB). Dies spiegelt
sich in dem niedrigeren gemessenen SNR von ca. 68 dB wider.

Dieser Unterschied beruht auf der Tatsache, dass der physikalische Bitstream am Ein-
gang des analogen Filters aus elektrischen Impulsen besteht, deren Anstiegs- und
Abfallzeiten ungleich Null sind und deren Flankensteilheiten unsymmetrisch und jit-
terbehaftet sind. Aufierdem verursacht die elektromagnetische Umgebung der ver-
wendeten Testanlage ein Signal tiberlagerndes Rauschen. Diese Effekte tragen erheb-
lich zur Verschlechterung der Signalqualitédt bei. Das simulierte SNR von 78.1 dB stellt
also einen idealen Fall dar, welcher in der Praxis nie erreicht wird. Nichtsdestotrotz
reicht die Qualitdt des generierten analogen Testsignals (SNR von 68 dB) zur Charak-
terisierung eines 10-Bit ADC (theoretisches SNR von 62 dB) vollkommen aus.

5.4 Bewertung der Auswerteeinheit

In diesem Versuch geht es darum, die vorgeschlagene Auswerteeinheit mit dem FFT-
basierten Standardverfahren zu vergleichen. Hierfiir wird die zweite Testkonfigura-
tion (Abb. 5.9(b)) verwendet. Um Unterschiede zwischen beiden Verfahren hervor-
zuheben, wird als Testsignal das digitale Ausgangssignal eines idealen 12-Bit ADC
(SNR in der Grofienordnung von 74 dB) verwendet. Da ein Signal solcher Auflosung
auf der verwendeten Testanlage nicht erzeugt werden kann, wird es auf der Worksta-
tion nachgebildet. Das kiinstlich erzeugte Testsignal besitzt eine Amplitude von 1V,
eine Frequenz von 988.77 Hz, eine Abtastrate von 50 kHz. Das generierte Testsignal
(4096 Abtastwerte) gelangt {iber einen Speicher an den Eingang der Auswerteein-
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Abb. 5.11: (a) Leistungsdichtespektrum des verwendeten Testsignals (Amplitude 1V,
Signalfrequenz 988.77 Hz, Abtastrate 50 kHz). Das FFT-basierte Standard-
verfahren ergibt ein SNR von 72.3591 dB. (b) SNR als Funktion der Ein-
gangsamplitude des Testsignals.

heit auf dem FPGA. Die Ergebnisse der Auswerteeinheit werden dann mit denen des
Standardverfahrens auf der Workstation verglichen.

Abbildung 5.11(a) zeigt das Leistungsdichtespektrum des Testsignals, das mit dem
Standardverfahren (4096-Punkte-FFT ohne Fensterung) ermittelt wurde. Es ergibt sich
ein SNR von 72.3591 dB. Zum Vergleich berechnet die Auswerteeinheit ein SNR von
72.4826 dB. Die Abweichung ist geringfiigig und liegt noch in dem 95% Vertrauens-
intervall (+0.1915 dB bei 4096 Abtastwerte).

Als Néchstes wird die Genauigkeit der Auswerteeinheit in Abhangigkeit der Anzahl
der Abtastwerte untersucht. Dies ist von grofier Bedeutung, da die Anzahl der Ab-
tastwerte proportional zur Testzeit und somit zu den Testkosten ist. Tabelle 5.7 fasst
die Ergebnisse dieser Untersuchung zusammen. Wie erwartet steigt die Genauigkeit
mit der Anzahl von Abtastwerten N an. Man kann ebenfalls feststellen, dass bereits
bei 512 Abtastwerten die Grenzen des 95% Vertrauensintervalls unterhalb 1 dB liegen.
Die Anzahl der Abtastwerte (Testzeit) kann also hier, ohne signifikante Verschlechte-
rung der Genauigkeit (Testqualitédt), wesentlich reduziert werden.

Anschliefsend wird die minimale Auflosung der Auswerteeinheit ermittelt. Dazu er-
zeugt man ein digitales Testsignal bestehend aus einer sinusféormigen Komponente
und einer Rauschkomponente. Die gesamte Rauschleistung betrdgt hierbei -90 dB.
Die Amplitude der sinusformigen Komponente wird {iber den Bereich -90 bis 0 dB
schrittweise variiert. Das SNR wird dabei jedesmal von der Auswerteeinheit berech-
net. Abb. 5.11(b) zeigt das Ergebnis. Die gestrichelte bzw. durchgezogene Linie stellt
das Ergebnis der Berechnung mit dem Standardverfahren auf der Workstation bzw.
mit der Auswerteeinheit auf dem FPGA dar. Beide Kurven weisen einen dhnlichen
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SNR
Anzahl der Abtastwerte N | Mittelwert (dB) | 20-Abweichung (dB)
128 69.7412 + 1.0918
256 70.6923 + 0.7690
512 71.5377 + 0.5427
1024 71.5664 + 0.3834
2048 72.3422 + 0.2709
4096 72.4826 + 0.1915

Tab. 5.7: Genauigkeit der Auswerteeinheit in Abhingigkeit der Anzahl von Abtast-
werten V.

Verlauf bis zu einer Signalamplitude von -80 dB auf. Von da an konnen geringere
Signalamplituden aufgrund des internen Rundungsrauschens der Auswerteeinheit
nicht mehr fehlerfrei aufgelost werden. Die implementierte Auswerteeinheit besitzt
also eine Amplitudenauflosung von ca. -80 dB. Diese Auflosung kann zwar verbes-
sert werden, indem die interne Rechengenauigkeit der Auswerteeinheit vergrofiert

wird. Dies geht jedoch auf Kosten zusatzlicher Ressourcen.

Jetzt wird das vorgeschlagene Verfahren mit dem Standardverfahren im Hinblick auf
die Testzeit verglichen. Hierfiir werden zwei Testszenarien betrachtet. Das erste Test-
szenario (Standardverfahren) besteht darin, die aufgenommene Antwort des DUT auf
den externen ATE zu iibertragen, welcher dann eine FFT zur Uberfiihrung der Te-
stantwort in den Frequenzbereich gefolgt von einer Nachverarbeitung zur Auswer-
tung des Frequenzspektrums durchfiihrt. Das zweite Testszenario (Goertzel-basierte
Parameterauswertung) besteht darin, die aufgenommene Antwort des DUT direkt
auf dem Chip (hier auf dem FPGA) zu verarbeiten und lediglich die Ergebnisse der

Auswertung auf den externen ATE zu tibertragen.

Tabelle 5.8 gibt die auf einem typischen ATE gemessene Testzeiten (Testszenario 1)
sowie die fiir das verwendete FPGA simulierte Testzeiten (Testszenario 2) an. Die
gemessene Testzeit des Standardverfahrens betrdgt insgesamt 100 ms. Davon wer-
den 22 ms fiir die Aufnahme der Testantwort des DUT, 63 ms fiir den Transfer der
Testantwort zum externen ATE und etwa 15 ms fiir die anschliefsende Verarbeitung
verwendet. Bei dem zweiten Testszenario entfillt der grofite Teil des Datentransfers
zum ATE (0.48 ms). Die gesamte Testzeit betrdgt nur noch 22.5 ms. Dies entspricht
einer Testzeiteinsparung von ca. 77.5 ms (77%) im Vergleich zum Standardverfahren.
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Testszenario 1 | Testszenario 2
Aufnahme der Testantwort 22 ms 22 ms
Transfer zum ATE 63 ms 0.48 ms
Nachverarbeitung 15 ms 20 us
Gesamttestzeit 100 ms 22.5 ms

Tab. 5.8: Vergleich des vorgeschlagenen Verfahrens mit dem Standardverfahren im
Hinblick auf die Testzeit.

5.5 Messung der Testparameter des ADC

Das Ziel dieser Messung ist die Bestimmung der dynamischen Parameter (SNR, SI-
NAD, ENOB, usw.) eines ADC. Hierfiir wird die Testkonfiguration nach Abb. 5.9(c)
verwendet. Die Generierung des analogen Testsignals erfolgt jetzt direkt auf dem
Entwicklungsboard (Bitstream-Generator auf dem FPGA). Der zu testende Baustein
(LTC1407A) ist ein 14-Bit serieller ADC mit einer maximalen Abtastrate von 1.5 MHz
[Lin04]. Das digitale Ausgangssignal des ADC wird von der Auswerteeinheit auf dem
FPGA verarbeitet und die dynamischen Parameter des ADC werden bestimmt.

Wie bereits festgestellt, erzielt der implementierte analoge Signalgenerator ein maxi-
males SNR von 68 dB (gemessen). Dies reicht nicht aus, um einen 14-Bit ADC (theo-
retisches SNR von 86 dB) testen zu kénnen. Um dennoch das Verfahren validieren
zu konnen, wird ein 10-Bit ADC simuliert, indem nur die 10 hochstwertigen Bits des
14-Bit seriellen ADC betrachtet und weiterverarbeitet werden. Ein idealer 10-Bit ADC
besitzt ein theoretisches SNR von 62 dB und kann also mit dem implementierten ana-

logen Testsignalgenerator getestet werden.

Um die dynamischen Parameter des ADC zu bestimmen, miissen dessen digitale
Ausgangscodes vom analogen Testsignal mindestens einmal angeregt werden. Ist das
Testsignal ein sinusférmiges Signal und besitzt der ADC eine Wortbreite von w Bits
(d.h. 2% digitale Ausgangscodes), dann gilt [Mah87]:

(5.5)

QW k.

2Y - h-m tiir N gerade
5 fiir N ungerade ,

wobei jeder Ausgangscode h-mal getroffen wird. Im Rahmen dieser Messung wihlt
man eine gerade Anzahl von Abtastwerten und alle digitalen Ausgangscodes wer-
den zweimal angeregt (h = 2). Dies ergibt N = 6434. Diese Zahl wird auf die néchst-
grofite Zweierpotenz (8192) aufgerundet, um die bei der Berechnung auftretenden
Divisionen zu vereinfachen. Die Abtastrate des ADC beim Test betrdgt 1 MHz und
die Frequenz des analogen Testsignals wird auf 10 kHz festgelegt. Um die Kohérenz-
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Parameter | Wert

SNR 59.6 dB
SINAD 59.5 dB
THD -70 dB

ENOB 9.6 Bits

Tab. 5.9: Gemessene dynamische Parameter des 10-Bit ADC (Abtastfrequenz 1 MHz).
Als Testsignal wird ein sinusférmiges Signal der Amplitude 0.5 V und der
Frequenz 9887.7 Hz.

Bedingung beim Abtasten einhalten zu kdnnen, miissen die 8192 Abtastwerte auf ei-
ner ganzen Anzahl (M) von Perioden verteilt werden, wobei die Anzahl der Perioden
M und der Abtastwerte N zueinander prim sein miissen [Mah87]. Es gilt folgende Be-

ziehung:
M _ fo
N f

wobei M die Anzahl der Perioden ist, f; die Signalfrequenz und f, die Abtastfre-

(5.6)

quenz. Dies ergibt M = 81 Perioden (entspricht einer Signalfrequenz f, = 9887.7 Hz).

Die von der Auswerteeinheit berechneten Werte werden in Tab. 5.9 angegeben. Man
kommt auf ein SNR von 59.6 dB. Dieser Wert kommt dem theoretischen SNR von
62 dB schon sehr nah, welches man von einem idealen 10-Bit ADC in einer rauschfrei-
en Testumgebung erwarten wiirde. Der SINAD-Wert von 59.5 dB ergibt einen ENOB-
Wert von 9.6 Bits. Das Verfahren weist also einen hohen Vertrauensgrad auf und kann

somit fiir den Test von ADCs eingesetzt werden.

5.6 Messung der Testparameter eines analogen
Verstarkers

Das Ziel dieser Messung ist die Bestimmung des Frequenzgangs eines analogen Ver-
starkers. Als DUT wird der auf dem Entwicklungsboard montierte LTC6912 benutzt.
Der LTC6912 ist ein zweifacher programmierbarer Operationsverstdrker mit serieller
digitaler Schnittstelle [Lin05]. Zur Durchfiihrung der Messung wird die Testkonfigu-
ration nach Abb. 5.9(d) verwendet. Das analoge Testsignal wird wieder auf dem Ent-
wicklungsboard generiert. Der analoge Signalgenerator ist direkt mit dem Verstarker
verbunden, dessen Ausgangssignal von dem bereits verifizierten ADC aufgenommen
wird und an die Auswerteeinheit zur Nachverarbeitung {ibertragen wird.

Der Frequenzgang des Verstarkers wird in dem Frequenzbereich von 100 bis 10 kHz
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Abb. 5.12: Gemessener Frequenzgang eines analogen Verstadrkers (LTC6912). Als Pa-
rameter wird der programmierbare Verstarkungsfaktor G' verwendet.

ermittelt. Hierfiir wird die Frequenz des analogen Testsignals in diesem Frequenz-
bereich schrittweise variiert. Die Amplitude des analogen Testsignals betrdgt dabei
immer 100 mV. Die Auswerteeinheit berechnet zuerst die Amplitude der entsprechen-
den Frequenzkomponente im Ausgangssignal und anschlieffend das Verhiltnis dieser
Amplitude zur Amplitude des analogen Testsignals. Zur Auswertung der einzelnen
Frequenzkomponenten werden immer 2048 Abtastwerte der Antwort des Verstarkers
aufgenommen.

Die Ergebnisse der Messungen werden in Abb. 5.12 dargestellt. Diese Abbildung
zeigt die gemessene Verstirkung als Funktion der Frequenz (Frequenzbereich von
100 bis 10 kHz) fiir verschiedene Verstarkungsfaktoren (G = 1, 5, 10). Der Frequenz-
gang des LTC6912 besitzt eine Tiefpass-Charakteristik [Lin05]. Er zeigt einen flachen
Verlauf bis zur Grenzfrequenz (100 kHz). Wie erwartet stimmt der gemessene Fre-
quenzgang mit dem spezifizierten Frequenzgang iiberein. Die gemessenen Verldufe
sind mehr oder weniger konstant tiber den spezifizierten Frequenzbereich (Standard-
abweichung +0.15 dB).

5.7 Zusammenfassung

Zahlreiche Simulationen und Messungen wurden durchgefiihrt, um das in dieser
Arbeit entwickelte Verfahren zu validieren. Die Ergebnisse wurden in diesem Kapi-
tel vorgestellt. Das Verfahren wurde auf einer FPGA-basierten Plattform implemen-
tiert. Der Ressourcenverbrauch auf dem verwendeten FPGA wurde angegeben und
dient dem Test- bzw. Designingenieur als Abschitzung fiir die erforderliche Chip-
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flache. Die Ergebnisse der Messungen am analogen Signalgenerator zeigen, dass der
Delta-Sigma-modulierte Bitstream einen giiltigen analogen Teststimulus darstellt. Die
entwickelte Auswerteeinheit zeigt eine dhnliche Genauigkeit wie das FFT-basierte
Standardverfahren, tragt jedoch zu einer signifikanten Testzeiteinsparung im Ver-
gleich zum Standardverfahren bei. Im Rahmen dieser Arbeit wurde zwar keine Chip-
Implementierung des vorgeschlagenen Verfahrens realisiert, die mit der verwendeten
Plattform erzielten Messergebnisse beim Test eines kommerziellen ADC und eines
analogen Verstdrkers zeigen jedoch deutlich das hohe Potenzial des Verfahrens.
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6 Zusammenfassung

Der Produktionstest ist die letzte Etappe in dem Produktionsablauf von integrier-
ten Schaltungen und stellt laut der International Technology Roadmap For Semiconduc-
tors (ITRS) aufgrund der Testkomplexitdat und der dazugehorigen Testkosten eine der
grofiten Herausforderung fiir eine 6konomisch erfolgreiche Massenfertigung zukiinf-
tiger integrierten Schaltungen dar [Sem07]. Als besonders kritisch erweist sich der
Test von analogen und gemischt analog-digitalen (mixed signal) Komponenten, wel-
che fiir Produkte bestimmter Marktsegmente etwa 20% der Chipfladche beanspruchen,
jedoch bis zu 80% der Entwurfskosten und 85% der Testkosten beitragen [Hue02].
Sowohl aus der technischen als auch aus der 6konomischen Perspektive stellt die
Testaufgabe bei analogen und gemischt analog-digitalen integrierten Schaltungen ein
breites Forschungsthema dar, welches bereits seit Jahren unter den verschiedensten
Aspekten behandelt wird. Die beachtliche Anzahl entsprechender Veroffentlichun-
gen sowie die verstdarkten Aktivitdten seitens der Industrie spiegeln die Bedeutung
dieses Themas wider.

Traditionelle Testansitze fiir analoge bzw. gemischt analog-digitale Schaltungen sind
spezifikationsbasiert. Darunter versteht man das direkte Uberpriifen der Funktiona-
litat der Schaltung auf die Einhaltung vorgegebener Spezifikationen. Hierbei miissen
die Messung und Auswertung der spezifizierten Schaltungseigenschaften mit hoher
Genauigkeit durchgefiihrt werden, woraus sich in der Regel die Notwendigkeit des
Einsatzes von sehr teuren Testautomaten (ATE) ergibt. Aufiferdem werden traditio-
nelle Testansdtze durch den Trend zur Entwicklung ganzer elektronischer Systeme
auf einem einzigen Chip (S50C) bzw. in einem einzigen Gehéause (SiP) und die standig
steigende Performance dieser Systeme immer stiarker erschwert. Hieraus resultiert die
Tatsache, dass der traditionelle ATE-basierte Spezifikationstest eine sehr aufwendige
und damit teure Art des Testens analoger bzw. gemischt analog-digitaler Schaltungen
darstellt.

Zu der Aufgabenstellung, Alternativen zum traditionellen ATE-basierten Test bereit-
zustellen, leistet die vorliegende Arbeit durch die Entwicklung eines effizienten ein-
gebauten Selbsttestverfahrens fiir analoge und gemischt analog-digitale Schaltungen
neue wissenschaftliche Beitrdge. Solche Testverfahren nehmen beim Produktionstest



6 Zusammenfassung

komplexer gemischt analog-digitaler SOCs eine zentrale Rolle ein, da aufgrund der
begrenzten Anzahl von primédren Anschliissen auf die tief eingebetteten analogen
bzw. gemischt analog-digitalen Komponenten in der Regel von auflen nicht zuge-
griffen werden kann. Die wesentlichen Beitrdge der Arbeit sind die Verwendung ei-
nes auf der Delta-Sigma-Modulation basierten digitalen Verfahrens zur Generierung
des erforderlichen analogen Testsignals und die Verwendung eines auf dem Goertzel-
Algorithmus basierten digitalen Verfahrens zur Extraktion und Auswertung der Test-
parameter. Das entwickelte Selbsttestverfahren wird ausschliefilich mit digitalen Res-
sourcen (ausgenommen ein eventueller analoger Filter) realisiert und kann somit ein-
fach und schnell in verschiedene Systeme integriert werden. Dies fiihrt auflerdem zu
einer vereinfachten Testkalibrierung, einer besseren Genauigkeit und Reproduzier-
barkeit der Testergebnisse, einem erhohten Test-Durchsatz und schliefSlich zu redu-
zierten Anforderungen an den Testautomaten. Im Gegensatz zu bestehenden (defek-
torientierten) Selbsttestverfahren, welche direkte Messungen von Spezifikationspara-
metern durch indirekte Messungen von Testsignaturen ersetzen, stellt das entwickelte
Verfahren eine effizientere spezifikationsbasierte Alternative dar. Die Spezifikations-
parameter werden direkt ausgewertet und stehen somit in weiteren Phasen der Ferti-
gungspriifung zur Verfiigung.

Es wurde besonders Gewicht darauf gelegt, das implementierte Selbsttestverfahren
durch zahlreiche Simulationen und Messungen zu validieren. Die erzielten Ergeb-
nisse unterstreichen das hohe Potenzial des entwickelten Verfahrens. Im Einzelnen

wurden die folgenden wichtigen Ziele erreicht:

Eine der grofiten Herausforderung bei der praktischen Anwendung von spezifikati-
onsbasierten Selbsttestverfahren fiir analoge und gemischt analog-digitale Schaltun-
gen liegt in der Implementierung von analogen Signalgeneratoren hoher Auflosung
auf dem Chip. In Kapitel 3 wurde ein auf dem Prinzip der Delta-Sigma-Modulation
basiertes Verfahren vorgeschlagen. Ein mithilfe digitaler Verfahren erzeugtes digi-
tales sinusformiges Signal wird durch einen Delta-Sigma-Modulator in einen hoch-
frequenten digitalen Bitstream umgewandelt. Der erzeugte Bitstream besteht aus ei-
nem sinusformigen Signal und einem hochfrequenten Rauschsignal (Wandlungsrau-
schen), welches durch einen nachgeschalteten analogen Filter entfernt bzw. gedampft
werden kann. Der Bitstream-Generator besteht aus einem digitalen Synthesizer, ei-
nem Interpolationsfilter und einem Rauschformungsfilter. Zur Realisierung des di-
gitalen Synthesizers wurde eine effiziente CORDIC-basierte Architektur vorgeschla-
gen. Zur Realisierung des Interpolationsfilters wurde eine besondere Klasse von li-
nearphasigen Filtern (CIC-Filter) - vorgestellt, die sich hervorragend fiir diese Auf-
gabe eignen und die effizientere Alternative zu typischen FIR-Filtern darstellen. Zur
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Realisierung des Rauschformungsfilters wurde eine Topologie aus riickgekoppelten
kaskadierten Integratoren vorgeschlagen. Durch geeignete Konfiguration der Koef-
fizienten des Rauschformungsfilters wurde eine multipliziererfreie Realisierung des
Rauschformungsfilters und somit des gesamten Bitstream-Generators erreicht. Die-
ser kann deshalb sowohl in Hardware- als auch Software effizient realisiert werden.
Zur Rekonstruktion des im hochfrequenten Bitstream modulierten analogen Signals
wurden zwei Kategorien von analogen Filtern (Butterworth und Tschebyscheff) vor-
gestellt, die sich besonders gut fiir diese Aufgabe eignen. Die Charakteristiken beider
Filterkategorien wurden ausfiihrlich analysiert und verschiedene schaltungstechni-
sche Realisierungsmoglichkeiten wurden in Betracht gezogen.

Eine ebenfalls wesentliche Hiirde bei der praktischen Anwendung von spezifikati-
onsbasierten Selbsttestverfahren fiir analoge und gemischt analog-digitale Schaltun-
gen liegt in der Auswertung von Testantworten auf dem Chip. In Kapitel 4 wurde
auf der Basis des Goertzel-Algorithmus ein effizientes Verfahren zur Extraktion und
Auswertung der dynamischen Spezifikationsparameter von ADCs entwickelt. Die be-
sonderen Merkmale des Verfahrens liegen in der hohen Genauigkeit und dem im
Vergleich zum FFT-basierten Standardverfahren geringeren Realisierungsaufwand.
Einen zentralen Aspekt der Arbeit stellt die Untersuchung der Genauigkeit des ent-
wickelten Verfahrens dar. Zu diesem Zweck werden die unvermeidlichen Messun-
sicherheiten in der Testphase systematisch berticksichtigt. Ein hohes Maf} an Repro-
duzierbarkeit der Testergebnisse wird dariiber hinaus durch die Verwendung eines
stochastischen Modells fiir die Messunsicherheiten (Eigenrauschen der Schaltung,
Messrauschen) erreicht. Besonders hervorzuheben sind die in diesem Kapitel abgelei-
teten analytischen Formeln zur Abschidtzung der Vertrauensgrenzen fiir die ermittel-
ten Spezifikationsparameter. Diese dienen dem Testingenieur als Entscheidungshilfe,
um einen addquaten Kompromiss zwischen der erforderlichen Testgenauigkeit (d.h.
Testqualitdt) und der dazu benétigten Testzeit (d.h. Testkosten) zu finden.

Ein wichtiges Bewertungskriterium fiir jedes Selbsttestverfahren liegt in dem zusatz-
lichen Ressourcenaufwand, welcher zur praktischen Implementierung des Verfahrens
aufgebracht werden muss. In Kapitel 5 wurde ein konkretes Implementierungsbei-
spiel prasentiert. Die Implementierung geschah hier auf einer FPGA-basierten Platt-
form. Der Ressourcenverbrauch auf dem verwendeten FPGA wurde angegeben und
dient dem Test- bzw. Designingenieur als gute Abschitzung fiir die erforderliche
Chipflache. Aufierdem konnten anhand der experimentellen Testergebnissen von kom-
merziellen Schaltungen (ADC, analoger Verstirker) die in Kapitel 4 aufgestellten theo-
retischen Aussagen zur Genauigkeit des Verfahrens bestdtigt werden. Desweiteren

wurde anhand von zwei Testszenarien gezeigt, dass das entwickelte Verfahren im
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6 Zusammenfassung

Vergleich zum FFT-basierten Standardverfahren zu einer signifikanten Testzeiteinspa-
rung und somit zu einer Reduktion der Testkosten beim Produktionstest beitragt.

Die im Rahmen dieser Arbeit erzielten experimentellen Ergebnisse zeigen deutlich
das hohe Potenzial des entwickelten Selbsttestverfahrens auf. Eine Weiterentwick-
lung des Verfahrens in Form einer vollstandigen optimierten Chip-Implementierung

erscheint daher vielversprechend.
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A Anhang

A.1 Chi-Quadrat-Verteilung

Yertrauens— Untere Grenze Obere Grenze
intervall N 2 2

(1-0) Xa/2;N-1 X1-a/2;N—1

128 111.0953 142.9068

256 232.4328 277.5691

512 479.0325 542.9693

68.3 % 1024 977.7538 1068.2479
(+0) 2048 1982.9858 2111.0158
4096 4004.4515 4185.5501

8192 8062.9317 8319.0699

128 97.2259 160.7449

256 211.9538 302.0193

512 449.2178 576.7564

95.4 % 1024 934.7451 1115.2297
(+20) 2048 1921.3240 2176.6511
4096 3916.4147 4277.5606

8192 7937.5981 8448.3772

128 84.8579 179.5302

256 193.1519 327.2471

512 421.3087 611.0958
99.7 % 1024 893.9515 1162.4557
(+£30) 2048 1862.3061 2242.1024
4096 3831.6218 4368.7874
8192 7816.3528 8576.0567

Tab. A.1: Quantile der x*-Verteilung in Abhéingigkeit der Irrtumswahrscheinlichkeit
a und der Anzahl der Freiheitsgrade V.




A Anhang

A.2 CIC-Interpolationsfilter

Maximale Dampfung (in dB) im

Produkt M x L | Durchlassbereich als Funktion der
Anzahl der Stufen N

1 2 3 4 5 6

128 0.00 | 0.00 | 0.00 | 0.00 | 0.00 | 0.01

64 0.00 | 0.01 | 0.01 | 0.01 | 0.02 | 0.02

32 0.01 | 0.03 | 0.04 | 0.06 | 0.07 | 0.08

16 0.06 | 0.11 | 0.17 | 0.22 | 0.28 | 0.34

8 022 045|067 | 090 | 1.12 | 1.35

4 091 |1.82|274|3.65| 456 | 547

Tab. A.2: Dimensionierungsvorschriften fiir den CIC-Filter: Dampfung im Durch-
lassbereich als Faktor von M, N und L.

Minimale Dampfung (in dB) im
L | M | Sperrbereich als Funktion der An-
zahl der Stufen NV

1 2 3 4 5 6
128 | 42.1 | 84.2 | 126.2 | 168.3 | 210.4 | 252.5
64 | 36.0 | 72.0 | 108.0 | 144.0 | 180.0 | 215.9
32 1298 |59.7 | 89.5 | 1194 | 149.2 | 179.0
16 | 23.6 | 472 | 70.7 | 943 | 1179 | 1415
8 | 171 | 343 | 514 | 68.5 | 85.6 | 102.8
4 1105|209 | 314 | 418 | 523 | 62.7
256 | 48.1 | 96.3 | 144.4 | 192.5 | 240.7 | 288.8
128 | 42.1 | 84.2 | 126.2 | 168.3 | 210.4 | 252.5
64 | 36.0 | 72.0 | 108.0 | 144.0 | 180.0 | 216.0
32 1299|598 | 89.6 | 119.5 | 1494 | 179.3
16 | 23.7 | 475 | 71.2 | 95.0 | 118.7 | 1425
8 | 178 | 35.6 | 534 | 71.3 | 89.1 | 106.9

NDNDNDNMNDNDNR PR 2=

Tab. A.3: Dimensionierungsvorschriften fiir den CIC-Filter: Dampfung im Sperrbe-
reich als Faktor von M, N und L.
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Abkurzungsverzeichnis
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ADC ...l Analog Digital Converter
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PSSR ................... Power Supply Rejection Ratio
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RE ... Radio Frequency
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SFT ... Signal Transfer Function
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SiP ..o System in Package
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