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1. Einleitung

1.1. Motivation

In der heutigen Welt werden die mikroelektronischen Systeme aufgrund ihrer gerin-
gen Abmessungen, niedrigen Kosten und kleinen Energieverbrauche in vielen Gebieten
eingesetzt. Fin mikroelektronisches System besteht typischerweise aus Sensoren, Aus-
leseschaltungen, Signalverarbeitungsschaltungen, Regelkreisen und Aktuatoren.

Die Sensoren nehmen verschiedene Messgrofien von der Umgebung anhand der physika-
lischen oder chemischen Effekte auf, wahrend die Ausleseschaltungen sie in elektrische
Signale umformen. Héufig werden diese direkt digitalisiert, um anschliefend informa-
tionstechnisch weiterverarbeitet zu werden. Auch kann ein Teil dieser Verarbeitung in
bereits integrierten Logikbereichen durchgefiihrt werden. Gegebenenfalls werden Steu-
ersignale flir angeschlossene Aktoren generiert, um ihre gewtinschten Bewegungen aus-
zufithren.

Im Fraunhofer-Institut fiir Siliziumtechnologie (ISiT) wird zurzeit eine flexible-MEMS-

Systemelektronik (FSE) entwickelt [Sch09]. Der prinzipielle Aufbau der FSE wird an-
hand des nachfolgenden Blockschaltbildes verdeutlicht (siehe Abbildung :

/ SENNIUSEIle \

|

! f f f

Vorfilter . Signal-
Vorverstarkung || Demodulation|=| yerarbeitung

Signal- «—— | Regelkreis 4—,

Generator

Steuersignal

MeRgrofte

< Stimuli

Wandlung |-

X—OO0r

Wertesignal

Abbildung 1.1.: Allgemeines Blockschaltbild der flexiblen MEMS-Systemelektronik
(FSE) [Sch09)




1. FEinleitung

Die von den Sensoren ausgelesenen physikalischen Messgroflen werden zuerst in elek-
trische Signale umgewandelt, dann wahlweise vorgefiltert sowie verstirkt, demoduliert
und anschlielend verarbeitet. Diese Signale werden mit der Hilfe von Regelkreisen und
Signal-Generatoren wieder als Stimulisignale zum Aktuator zuriickgesandt. Alternativ
konnen die Signale in dem analogen Bereich dartiber hinaus mit einem Analog-Digital-
Umsetzer ,analog to digital converter“(ADC) digitalisiert und die Logik im digitalen
Bereich weiter verarbeitet werden.

Im Zuge einer schnellen Umsetzung des Systemkonzepts werden der analoge Teil und
der digitale Teil getrennt realisiert. Der analoge Teil kann bereits als ASIC implemen-
tiert, der digitale Teil jedoch als externer ,field programmable gate array“ (FPGA)
ausgelegt werden, um eine maximale Flexibilitat in der Entwicklungsphase zu gewahr-
leisten (siehe Abbildung [1.2)):

| ADC | —

by bt

Wandlun Vorfilter D dulati Signal-
¢ P |Vorverstarkung|™ €O @O 6 rarbeitung

Signal- | -———— Rege\kreis4—|

Generator

Steuersignal

MeRgroRe

Wertesignal

7
X=OQ0r

-

| DAC | -—

Abbildung 1.2.: Allgemeines Blockschaltbild der flexiblen MEMS-Systemelektronik
(FSE) mit als FPGA ausgelagertem Digitalteil [Sch09]

Im Rahmen des Projektes behandelt diese Arbeit den Entwurf eines integrierbaren und
schnellen ADC, der die von den Ableseschaltungen der Sensoren erzeugten analogen
elektrischen Signale in dem in der FPGA verarbeitbaren digitalen Signalen umsetzen
kann.

1.2. Aufgabenspezifikation

Der ADC soll fiir Signale mit einer Frequenz von etwas mehr als 1 M Hz ausgelegt
werden, da die Signale in den Ausleseschaltungen mit 1 M Hz moduliert werden. Die
Systemspezifikationen des ADC werden in Tabelle angegeben:




1. FEinleitung

Tabelle 1.1.: Spezifikation des ADC' [Sch09]

Parameter Beschreibung min. Wert typ. Wert max. Wert
Via obere Spannungsgrenze - 3.3V -
Vs untere Spannungsgrenze - oV -
Vief Referenzspannung - 1.65V -
few Signalbandbreite 50 KHz 100 KHz 200 KHz
fe Zentrumfrequenz des Eingangssignals - 1 MHz -
fs Abtastfrequenz 25 MHz 4 MHz 100 MHz
N Auflésung des ADC ‘ 12 — bit

1.3. Inhaltlicher Aufbau

Zur Entwicklung dieses ADC wird zuerst in Kapitel 2] ein Uberblick iiber den aktuellen
Stand der Technik gegeben. Dartiber hinaus werden verschiedene Umsetzungsverfahren
vorgestellt und verglichen, um den Grund fiir die Entscheidung fiir einen Delta-Sigma-
ADC (AX-ADC) zu ermitteln. Auf den analogen Teil des AX-ADC wird in dieser

Arbeit genauer eingegangen.ﬂ

In Kapitel [3| werden zunachst die Grundlagen der Signalverarbeitung sowie der Si-
gnale und Systeme beziiglich der Begriffe erlautert.

Anschlielend werden in Kapitel [4] die theoretischen Prinzipien und die Funktionsweise
eines AY-Modulator sowie die Auswahl von unterschiedlichen Modulstrukturen vorge-
stellt. Die ausgewahlte Modulatorstruktur wird hier am Ende mit Hilfe von MATLAB
und SIMULINKP modelliert und simuliert.

Die Realisierung des Modulators wird in Kapitel [5§| mit CADENCH| in Transistorebene
durchgefiihrt. Auf jedes einzelne verfigbare reale Bauelement wird zuerst eingegangen,
bevor es in der gesamten Schaltung eingesetzt wird.

Nach der Simulation des Modulators erfolgen abschlieBend in Kapitel [6] eine Zusam-
menfassung der gesamten Arbeit und ein kurzer Ausblick in die Zukunft.

IDer AX-ADC besteht aus zwei Teilen: dem AY-Modulator und dem digital Filter. Der Digitalfilter
wird mittels FPGA realisiert und wird nicht in Rahmen dieser Arbeit vorgestellt.

2MATLAB:(Matrix Laboratory) ist eine hochentwickelte Skriptsprache fiir mathematische und tech-
nische Berechnungen. SIMULINK ist eine MATLAB-TOOLBOX zur graphischen Modellierung,
Simulation und Analyse von dynamischen Systemen [Mat].

3Cadence Design Systems, Inc ist einer der weltweit groBten Anbieter von EDA-Software. Er bietet
vor allem Software an, die auf den Entwurf und die Verifikation von Chips und elektronischen
Leiterplatten spezialisiert ist. [Cad].




2. Stand der Technik

In der Technik wird heutzutage immer mehr digitale Signalverarbeitung verwendet.
Die digitalen Systeme werden wegen ihrer geringen Fléachen, einfachen Strukturen und
der schnellen Operationsgeschwindigkeit in vielen Gebieten eingesetzt. Aber die rea-
le Umgebung liegt in dem analogen Bereich. Der Daten-Umsetzer wird deshalb fiir
die Schnittstelle eines Digitalsignalverarbeitungs-Kerns , digital signal processing co-
re“ (DSP) benotigt. Wéhrend die Geschwindigkeit und Genauigkeit des DSP steigt,
miissen die Anforderungen fiir den Daten-Umsetzer auch erhoht werden. Abbildung
zeigt jeweils einen Data-Umsetzer mit analogem Ein- (ADC) und Ausgang (DAC)
und einem DSP [Mic07].

Digitalsignal

Analogeingang l/ \ Analogausgang
e G e T

N-bit N-bit

Abbildung 2.1.: Blockschaltbild der Daten-Umsetzer mit DSP

Wie in Abbildung dargestellt, wird das Eingangssignal durch den ADC in ein digi-
tales Signal umwandelt und zu einem DSP gesendet. Der DSP verarbeitet das digitale
Signal und schickt es zu einer DAC. Durch den DAC wird das Signal wieder in ein
analoges Signal zuriickgewandelt und zum Ausgang gegeben.

Normalerweise teilt man in der Technik die Daten-Umsetzer (beide ADC und DAC)
in zwei Kategorien ein: Nyquistrate-Umsetzer und Uberabtastung-Umsetzer. Im Fol-
genden wird kurz auf den typischen Nyquistrate-Umsetzer und den Uberabtastung-
Umsetzer eingegangen.

2.1. Nyquistrate-Umsetzer

In dem Nyquistrate-Umsetzer werden die Ausgangssignale eins zu eins von den Ein-
gangssignalen berechnet. Jedes einzelne Sample wird separat verarbeitet und direkt
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ausgegeben. Das bedeutet, dass die einzelnen Ausgangssignale unabhéngig voneinander
sind [Gie09]. Die Abtastfrequenz f; des Nyquistrate-Umsetzers muss nur dem Nyquist-
Shannon-Abtasttheorem entsprechen. Das Nyquist-Shannon-Abtasttheorem besagt, dass
ein kontinuierliches, bandbegrenztes Signal mit einer Bandbreite von fgy/, mit einer
Frequenz grofler als 2- fgy, abgetastet werden muss, damit man aus dem so erhaltenen
zeitdiskreten Signal das Ursprungssignal ohne Informationsverlust (aber mit unendlich
groflem Aufwand) exakt rekonstruieren und (mit endlichem Aufwand) beliebig genau
approximieren kann [Abt].

In den meisten Féllen werden die Nyquistrate-Umsetzer mit Widerstdnden, Spannungs-
und Stromquellen, Kapazitdten usw. implementiert. Der Flash-ADC ist das typische
Beispiel dazu.

2.1.1. Flash-ADC

Der Flash-ADC (genannt auch Parallel-ADC) besteht aus Widerstanden, Komparato-
ren und einer Encoder-Logik (siehe Abbildung [2.2)).

Vref Vin
Analogeingang

R[] c2 o

Digitalausgang

Kodierer
1/2 Vref

il c

1/4 Vref

al

— BO

Abbildung 2.2.: Blockschaltbild eines 2-bit Flash-ADC[GieQ9)
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Abbildung stellt einen 2-bit Flash-ADC dar. Die vier Widerstande teilen die Re-
ferenzspannung V,..; in drei weitere Spannungsstufen. Die analoge Eingangsspannung
wird gleichzeitig in den Komparatoren C1, C2, C3 mit der jeweiligen Spannungsstu-
fe verglichen. Wenn der Spannungspegel des Eingangssignals grofler als die jeweilige
Spannungsstufe ist, geben diejenigen Komparatoren eine ,,1* aus, ansonsten eine ,,0%
Alle drei Komparatoren geben gleichzeitig ihre verglichene Losung zu dem Kodierer.
Durch den Kodierer wird am Ende ein 2-bit digital Signal erzeugt.

Der Flash-ADC hat eine sehr einfache Struktur. Die Komapatoren darin arbeiten
gleichzeitig, deswegen ist die Wandlungsgeschwindigkeit sehr hoch. Aber er besitzt
eine riesige Flache, wenn man damit ein Signal mit hoherer Auflésung umwandelt, da
man fiir einen N-bit Flash-ADC 2% Widerstinde und 2¥-1 Komparatoren benotigt. So
bendtigt man z.B. fiir einen 12-bit Flash-Umsetzer 4096 Widersténde und 4095 Kom-
paratoren. Das ist offensichtlich gegen den Trend der heutigen Technologie, weshalb
Flash-ADC typischerweise nur in kleinen Auflésungen von etwa 1-bit bis 8-bit verfiig-
bar sind.

2.1.2. Sukzessive-Approximation-ADC

Die Sukzessive-Approximation-ADC (siehe Abbildung ) funktioniert folgenderma-
Ben: Das Eingangssignal V;,, wird in N-Schritten digitalisiert, wobei die Genauigkeit bei
jedem Schritt um 1-bit steigt. Bei jedem Schritt wird die Eingangsspannung mit einer
Referenzspannung V,.; verglichen, die durch einen DAC erzeugt wird. Je nachdem,
ob V;, grofler oder kleiner als die Spannung des DAC ist, wird die Referenzspannung
im nachsten Schritt um die halbe Schrittweite des letzten Schritts nach oben oder
nach unten verandert. Dadurch nahert sich die Spannung des DAC immer mehr der
Eingangsspannung an. Die Zwischenergebnisse jeder Stufe werden in einem Register
gespeichert. Zum Schluss, wenn das letzte bit des DAC gesetzt ist, entspricht der Wert
des DAC der Eingangsspannung und alle Werte in dem Register werden dann gleich-
zeitig ausgegeben.

Die Sukzessive-Approximation-ADC kann eine sehr hohe Auflosung erreichen. Aber
die Anforderung fiir den Eingangsbereich steigt auch. Das Eingangssignal darf nicht
zu schnell verandert werden, da der Komparator dann nicht geniigend Zeit hat, die ur-
springlichen Signale zu vergleichen. Deswegen ist eine Abtast-Halte-Schaltung (S&H)
davor geschaltet worden. Typischerweise hat der Sukzessive-Approximation-ADC eine
Auflésung von hoher als 14-bit, ist aber nur geeignet fiir einen Eingangsbereich von bis
zu 100 KHz.
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Vref
Analogeingang Komparator
Vin S&H - Logik
+ Digitalausgang
2 B3
Q B2
2
o} B1
BO
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Abbildung 2.3.: Blockschaltbild eines Sukzessive-Approximation-A DC[GieQ9)

2.1.3. Zahler-ADC
Ein Zahler-ADC sieht wie in Abbildung [2.4] aus:

Analogeingang

Vin - o
Digitalausgang
+
— B3
N p— B2
" N-Viss = o
Sagerzahngenerator >
1 - L BO
+
L

Takt

Abbildung 2.4.: Blockschaltbild eines Zahler-ADC|[Gie09]

Bei dem Zahler-ADC wird so lange der kleinste gewiinschte Schritt Vg addiert und
an einen Komparator geliefert, bis der Wert bzw. der Spannungspegel gleich oder gro-
Ber als der Pegel des angelegten analogen Eingangssignals ist. Jede Addition des Vi sp
wird von einem Zahler gezédhlt und in einem Register gespeichert. Die gesamten Schrit-
te werden am Ende als der Digitalwert ausgegeben.

Solche Zéahler-ADC brauchen sehr wenig Energie und Fléche, auch dann noch, wenn
héhere Auflosungen angefordert werden. Aber ein Signal mit N-bit Auflésung braucht
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insgesamt 2V Takte, um die Referenzspannung zu zéhlen. Damit reagiert diese ADC
viel langsamer als die vorherigen zwei Typen der ADC. Sie braucht zum Beispiel fiir
die Umsetzung eines 12-bit Signals mit einer 1 M Hz Abtastfrequenz ungefihr 4 ms.
Deswegen sind Zahler-ADC meistens nur fiir die langsamen Systeme geeignet.

2.2. Uberabtastung-Umsetzer

Die in Kapitel 2.T]genannten Nyquistrate-Umsetzer werden je nach ihrer Charakteristik
nur in einem beschrankten Frequenzbereich verwendet. Sie brauchen vorher unbedingt
einen ,anti aliasing filter* (AAF), um die Signal-Bandbreite unter Nyquistfrequenz
zu sichern. Wenn man aber die Abtastfrequenz weiter als die Nyquistfrequenz erhoht,
werden die Anforderungen des AAF des ADC geringer. Das bedeutet in der Technik:
weniger Leistungsverbrauch und kleinere Fliachen (siehe Abbildung 2.5 ):

Eingangssignal

Spektrum

“fs/2

Ausgangssignal des Nyquistrate-ADC
AAF

Spektrum

f

fs/2

Ausgangssignal des Uberabtastung-ADC
Digitalfilter AAF

p

Spektrum

k-fs

Abbildung 2.5.: Die Anforderung des AAF eines Nyquistrate-ADC und eines
Uberabtastung-ADC[Y.CQ9]

Mit solchen Basisgedanken wurde der AX-ADC entwickelt. Die AY-Umsetzung ist
von J.C.Candy hervorgebracht worden und hat ihren Hauptgedanken darin, dass man
Genauigkeit durch hohe Geschwindigkeit ausdriickt, um die Anforderungen an die Ge-
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nauigkeit der Bauteile senken zu kénnen [CC91] (siehe Abbildung [2.6)):

Analogbereich Digitalbereich
Grrrerrasnnnsannsannns EEERR S >
kfs,nyq . kfs,nyq fs,nyq
Eingang L Ausgang
—»| A>-Modulator ———{ Digitalfiter }——| Dezimator —>

Abbildung 2.6.: Blockschaltbild des A¥-ADC

Das Funktionsprinzip beruht darauf, dass das Signal sehr hoch abgetastet wird. Die-
ser Abtastfrequenz, die im Bereich einiger M H z liegt bzw. weit tiber der sich aus der
Abtasttheorem ergebenden Nyquistfrequenz, steht eine Auflésung von nur 1-bit gegen-
iiber. Durch eine anschliefende digitale Filterung wird die Auflésung erheblich erhoht,
wobei eine gleichzeitige Reduzierung der Datenrate stattfindet.

Auf die genaue Analyse, die wichtigsten Eigenschaften sowie die Herleitung der Uber-
tragungsfunktion des AX-ADC wird weiter in Kapitel [4] eingegangen.

Der Anwendungsbereich solcher AY»-ADC befindet sich fir die Eingangsbandbreite
bis 100 K Hz und bei Umsetzungsgenauigkeiten von bis zu 24-bit.

2.3. Vergleich der AD-Umsetzungsverfahren

Die hauptsichlichen Vor- und Nachteile der Nyquistrate-ADC sowie der Uberabtastung-
ADC konnen wie in Tabelle 2.1] zusammengefasst werden:

In Kapitel [1| werden alle Spezifikationen dieser Arbeit dargestellt. Bei einem Vergleich
von Tabelle [1.1| und Tabelle ist es offensichtlich, dass der AX-ADC in allen Aspek-
ten ausgezeichnet ist.

Unter Beriticksichtigung aller Aspekte wird fiir diese Arbeit das AXY-Verfahren aus-
gewahlt und damit ein AY-ADC entwickelt.
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3. Grundlagen des
Delta-Sigma-Umsetzverfahrens

Um die Funktionsweise der A¥-ADC besser zu verstehen, werden in diesem Kapitel
zunachst die signaltheoretische Grundlage und beziigliche Merkmale beschrieben.

3.1. Quantisierungsrauschen

Wie in Kapitel [2] beschrieben, besteht die AD-Umsetzung aus zwei Schritten: Ein
zeit- und wertkontinuierliches analoges Signal wird zuerst mit einer sog. Abtast-Halte-
Schaltung ,sample and hold circuit“(S&H) abgetastet, um das Signal im Zeitbereich
diskret zu machen. Danach wird der Amplitudengang des zeitdiskreten Signals durch
einen Quantisierer mit dquidistanten Spannungsstufen quantisiert, um so ein zeit- und

wertdiskretes digitales Signal zu erhalten [SC99] (siehe Abbildung [3.1).

Analogsignal Zeitdiskret Digitalsignal
—_— S&H P Quantisierer p————p>

Wertkontinuierlich

Abbildung 3.1.: Der typische Vorgang der AD-Umsetzung

Abbildung stellt ein einfaches steigendes FEingangssignal mit seinem quantisierten
digitalen Ausgangssignal dar. Ein definiertes Intervall A wird als sog. Quantisierungsin-
tervall benutzt, um das Signal zu quantisieren. Den Fehler zwischen dem quantisierten
Ausgangssignal und dem originalen Eingangssignal bezeichnet man als sog. Quanti-
sierungsfehler e. Das Verhalten des Quantisierungsfehlers eines einfachen steigenden
Signals mit der Abhéngigkeit von der Zeit ¢ wird in Abbildung dargestellt.

11
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VA

Analogsignal

INZ / Digitalsignal

>
t

Abbildung 3.2.: Ein einfaches steigendes Eingangssignal mit seinem quantisierten digi-
talen Ausgangssignal

VA

Quantisierungsfehler

NI I R/]> )
TN

Abbildung 3.3.: Der durch den Quantisierer erzeugte Quantisierungsfehler eines einfa-
chen steigenden Eingangssignals

12
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Ein Signal mit der Amplitude A+e wird durch einen Quantisierer idealerweise in den
Wert A quantisiert, solange sich e in dem Intervall [—%, %] befindet. Normalerweise
nimmt man nun an, dass die Quantisierungsfehler iiber einen hinreichend langen Zeit-
raum gesehen iiber dieses Intervall gleich verteilt sind, dann ist die Wahrscheinlichkeits-
dichte in diesem Intervall konstant. Um danach den Quantisierungsfehler einfacher in
einem linearen Modell zu analysieren, wird er normalerweise als ein weifles Rauschen
angenommen. Das sog. System-rms-Quantisierungsrauschen e,,,s kann wie folgt herge-

leitet werden:

1 A
2 2 92
ey = A/—§ e“de (3.1)
A2
2
= — .2
erms 12 (3 )
A

Crms = ﬁ (3.3)

Hier in Gleichungnennt man €2 die sog. System-rms-Quantisierungsrauschleistung

[SC99]. Daran erkennt man, dass die System-rms-Quantisierungsrauschleistung nur von
dem Quantisierungsintervall A abhéngig ist.

In einem ADC wird das System mit der S&H um eine Abtastfrequenz f, abgetas-
tet. Mit der Kenntniss der digitalen Signalverarbeitung erkennt man, dass die System-
rms-Quantisierungsrauschleistung immer in die Bandbreite [0, f?] zuriickgefaltet wird.
Dann wird die gesamte Quantisierungsrauschleistung eines mit f, abgetasteten Sys-
tems n? definiert als:

2
n? — €rms o 2

2
fs ]T €rms
D) s

(3.4)

Wenn man diese Quantisierungsrauschleistung in einem definierten Bandbreite fgw
einschaut (fgw = fo — f1), wird die sog. In-Band-Quantisierungsrauschleistung n3 wie
folgt hergeleitet:

F2 2 2- fBw
na :/ n*df = —-¢2 — =¢? 3.5
0 f f fs rms(f2 fl) rms fs ( )
Das Verhaltnis J{EW ist definiert als sog. Uberabtastungsrate ,over sampling ratio®
(OSR). Damit kann die Gleichung [3.5| umgeschrieben wird als:
2
2 €rms
= 3.6
o2
= s 3.7
"=\ oSk (3.7
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no nennt man in der Gleichung [3.7 das In-Band-Quantisierungsrauschen.

Abbildung 3.4 betrachtet die Beziehung zwischen der Quantisierungsrauschleistung und
der Abtastfrequenz bzw. OSR.

Quantisierungsrauschleistungsdichte

nzo,nyq=ezrms
Nyquistrate-System mit OSR=1
Zezrms/fs,nyq -------------------------------------------------------

n20,4-fach-nyq=ezrms/4 ¢

Uberabtastung-System mit OSR=4
ezrms/2fs,nyq

I fs,nyq/2 fs,nyq 2fs,nyq f

S
7

Basisband

N

Abbildung 3.4.: Vergleich der In-Band-Quantisierungsrauschleistung eines ADC mit ei-
ner die Abtastfrequenz von Nyquistfrequenz und der anderen die Ab-
tastfrequenz von 4-fach der Nyquistfrequenz

Wie in Abbildung gezeigt, ist die gesamte Quantisierungsrauschleistung n? in einem
mit der Nyquistfrequenz abgetasteten System gleich der eines 4-fach tiberabgetasteten
Systems. Die In-Band-Quantisierungsrauschleistung n? ist genau umgekehrt proportio-
nal zur OSR. Hier in Abbildung[3.4]ist fur das 4-fach tiberabgetastete System OSR = 4.
Dessen In-Band-Quantisierungsrauschleistung ”347 Fachomyq 15T dann genau ein Viertel

der mit der Nyquistfrequenz abgetasteten In-Band-Quantisierungsrauschleistung n%nyq
(vgl. Gleichung [3.6)).

Die In-Band-Quantisierungsrauschleistung des ADC lasst sich somit durch eine Erho-
hung von OSR verkleinern. Ein A¥-ADC kann noch durch die nachfolgend beschriebe-
ne Rauschformung ,noise shaping® immer mehr In-Band-Quantisierungsrauschleistung
unterdriicken.

3.2. Rauschformung

Rauschformung ist ein Verfahren, in dem das Quantisierungsrauschen eines digitalen
Signals in diejenigen Frequenzbereiche, die fiir die weitere Signalverarbeitung ohne Be-

14
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deutung sind, , geschoben* wird [Rau09]. Diese Frequenzbereiche kénnen dann mittels
eines angeschlossenen Digitalfilters gedampft und damit das Quantisierungsrauschen
weiter unterdriickt werden.

Fur diesen Zweck wurden der AY-ADC entwurfen. Das Blockschaltbild des Grund-
prinzips eines AY-ADC wird in Abbildung [3.5] dargestellt.

Analogbereich Digitalbereich
T — L e >
kfs,nyq : kfs,nyq fs,nyq
Eingang o Ausgang
—» A>-Modulator ———3»| Digitalfiter }—3»| Dezimator }—>

Abbildung 3.5.: Allgemeines Blockschaltbild eines AX-ADC[SC99]

Der AYX-ADC besteht aus einem k-fach tiberabgetasteten (k - f;,,q) AX-Modulator.
Dessen Aufgabe besteht darin, das In-Band-Quantisierungsrauschen des Systems, das
durch die AD-Umsetzung erzeugt wird, in einen uninteressanten Bandbereich zu schie-
ben, bzw. die Rauschformung. Er besteht weiter aus einem Digitalfilter, der das ver-
schobene Quantisierungsrauschen herausfiltert und einem Dezimator, der das ganze
System wieder zur Nyquistfrequenz f;,,, herunterabtastet. Der Digitalfilter und der
Dezimator werden im Digitalbereich realisiert, wahrend der A¥-Modulator arbeitet im
Analogbereich arbeitet.

Abbildung [3.6] stellt den Arbeitsvorgang dar, wie das Quantisierungsrauschen entfernt
werden kann.

Durch einen Quantisierer wird die Quantisierungsrauschleistung von [0, fo] gleichméBig
verteilt. Nach dem AX-Modulator, der mit einer Abtastfrequenz von & - fs,,, abge-
tastet wird, wird die Quantisierungsrauschleistung rauschformiert und wiederholt sich
um die Abtastfrequenz. In dem Digitalbereich wird die Quantisierungsrauschleistung
durch einen definierten Digitalfilter ausgefiltert.

Die Rauschformung spielt die wesentliche Rolle in einer A¥-ADC. Die Herleitung der
Ubertragungsfunktion fiir diesen ADC sowie der Beweis, wie ein AY¥-Modulator die
Rauschformung durchfithrt, wird in Kapitel [4] erklart.

15
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Abbildung 3.6.: Arbeitsvorgang des AY-ADC mit der Quantisierungsrauschleistung je-

der Stufe
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3.3. Signal-Quantisierungsrausch-Abstand

Zur Charakterisierung der Performance eines ADC und zur Ermittlung seiner Auf-
l6sung dienen der sog. Signal-Quantisierungsrausch-Abstand ,signal to quantization

noise ratio® (SQNR) und der sog. Dynamische-Bereich ,,dynamic range“ (DR).

Der SQNR ist das Verhéltnis eines Signals zum Quantisierungsrauschen des Systems.
Der DR beschreibt das Verhaltnis eines maximalen Eingangssignals zu einem minima-
len Eingangssignal, das von dem Ausgang noch erkennbar wird, bzw. das Verhéltnis
eines ,full scale signal“ (FS-Signal) zu einem Signal, dessen SNR 0dB ergibt |Grii98].

In einem idealen ADC, der kein thermisches Rauschen oder andere Rauschquellen be-
riicksichtigt, ist DR der Wert, der dem maximal erreichbaren SQNR entspricht.

DRideal,ADC = SQNRmax (38)

Fiir ein FS-Sinussignal mit 0 Volt Offsetspannung ist sein Effektivwert wie in Glei-
chung [3.9] beschrieben.

~

Verf.rs = v = Vi
’ V2 2V/2

Dabei entspricht V der FS-Amplitude des Eingangssignals und V,,, der Spitze-Spitze-
Spannung ,.peak to peak voltage* des Eingangssignals.

(3.9)

In einem typischen Nyquistrate-N-bit-ADC wird das Quantisierungsrauschen wie in
Gleichung [3.3] dargestellt, wobei:

A= (3.10)

In Gleichung ist N die Auflosung des ADC und wird mit bit bezeichnet.

Mit den Ersetzen von Gleichung[3.3|wird den maximal erreichbaren SQNR des Nyquistrate-
N-bit-ADC wie folgt berechnet:

Ve
SQNRmam,nyq - -DRideal,ADC =20- logl()( ff’FS) (311)

ms

Vi
25 23 3
SCON Rz nyg = 20 - IOglo(%) = 20 - log( 2VP172) =20- IOglo(QN\/;) (3.12)

SE

R
(i)
SE
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SQN Rinaznyg = (6.02- N + 1.76)dB (3.13)

Gleichung[3.13|beschreibt den maximal erreichbaren SQNR eines typischen Nyquistrate-
N-bit-ADC. Fiir einen Uberabtastung-N-bit-ADC, welcher eine Abtastfrequenz von
OSR - fsnyq hat, ist das In-Band-Quantisierungsrauschen ny wie in Gleichung be-
schrieben. Damit wird der maximal erreichbare SQNR eines Uberabtastung-N-bit-ADC

wie folgt berechnet:

Ve
SQN Rupaz.0sr = 20 - log, ﬁf’”> = (6.02- N +1.76 + 10 - log;, OSR)dB  (3.14)
0

In Gleichung erkennt man, dass je mehr sich der OSR des Uberabtastung-ADC
verdoppelt, desto mehr vergoflert sich der maximal erreichbare SQNR, bzw. verringert
sich das In-Band-Quantisierungsrauschen um 3 dB von den Nyquistrate-ADC.
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4. Analytische Modellierung des
Delta-Sigma-Modulators

Wie im letzten Kapitel beschrieben, besteht ein AY-ADC aus einem tiberabtasten-
den AX-Modulator, einem angeschlossenen digitalen Tief-/Bandpassfilter (TP/BP)
und einem Dezimator. Der AX-Modulator ist der wichtigste Teil des A¥-ADC und
er verschiebt das Quantisierungsrauschen durch ein Rauschformungsverfahren in eine
Bandbreite, die uninteressant ist. In diesem Kapitel werden verschiedene Modelle des
AY.-Modulator verglichen und die Rauschformung analysiert.

4.1. Allgemeine Struktur des Delta-Sigma-Modulators

Das Blockschaltbild in Abbildung[4.1]zeigt die wesentlichen Elemente eines AX-Modulator
|Gio0g].

Schleifenfilter

Vi H(S)

v

ADC > Dataout

DAC

Abbildung 4.1.: Blockschaltbild eines AX-Modulators|Gio0§]

Man sieht in Abbildung [.1] dass der digitale Ausgang Data,,: durch einen DAC in ein
analoges Signal umwandelt wird. Es wird von dem analogen Eingang V;,, subtrahiert.
Die Differenz wird an einen Schleifenfilter ,loop-filter® geschickt. Der Schleifenfilter
eines AY-Modulators wird normalerweise als ein Integrator oder Resonator angenom-
men. Dann werden die Differenzen in diesem Schleifenfilter wieder zusammen integriert.
Wegen der Algorithmen Subtrahierung (A) und der Integration (X) nennt man diesen
Modulator Delta-Sigma-Modulator (AYX-Modulator) [SC99).
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Der A¥.-Modulator ist eine Riickkopplungsschaltung. Er besteht aus einem Schleifen-
filter, einem inneren ADC im Vorwértspfad des Modulators und einem inneren DAC
im Riickkopplungspfad des Modulators. Fiir jedes Modell des A¥-Modulators ist die
Struktur des Schleifenfilters unterschiedlich. In den meisten Féallen wird der Schleifen-
filter des AX-Modulators mit Tiefpassverfahren (TP-AX-Modulator) durch die Inte-
gratoren, der des AY-Modulator mit Bandpassverfahren (BP-AX-Modulator) durch
die Resonatoren ersetzt. Darauf wird spéater noch néher eingegangen. Der innere ADC
und der DAC haben normalerweise sehr niedrige Auflosungen. In einem single-bit-
AY.-Modulator betragt die Auflosung der inneren ADC nur 1-bit. Der Ausgang des
Modulators ist ein 1-bit-stream (d.h. mit nur zwei Zustédnden, entweder Logik-Null ,lo-
gic low" oder Logik-Eins ,logic high®.

Das Quantisierungsrauschen wird von dem inneren ADC erzeugt und bleibt im digi-
talen Ausgang. Das meiste Quantisierungsrauschen wird danach durch einen digitalen
Filter ausgefiltert. Am Ende wird das Signal durch den Dezimator dezimiert, um den
iiberabgetasteten Ausgang wieder zur Nyquistfrequenz herunterzutasten.

4.1.1. Auswahl der Modellstruktur

Ein AY-Modulator kann mit zwei unterschiedlichen Methoden entwickelt werden und
zwar mit der zeitdiskreten Methode ,discrete time* (DT) (siehe Abbildung[4.2)) und der
zeitkontinuierlichen Methode ,,continuous time“ (CT) (siehe Abbildung [Won97].

DT: Szi”T fsl
x(nT
x(t)—{ 7 H(Z) » A/D »y(n)

<
>
7'y

Abbildung 4.2.: Blockschaltbild eines AY.-Modulators mit DT-Struktur

In der DT-Struktur wird ein S&H-Glied vor dem Eingang des Modulators benotigt,
um den analogen Eingang des Umsetzers zeitdiskret umzuwandeln. Der Schleifenfilter
H (z) verarbeitet nur die zeitdiskreten Signale. Das wird mit der sog. ,switched capaci-
tor technologie“ (SC) realisiert. Die SC-Technologie wird in Kapital genauer erlautert.
Auflerdem braucht ein DT-AY-Modulator noch einen ,anti aliasing filter (AAF) vor
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4. Analytische Modellierung des Delta-Sigma-Modulators

dem S&H-Glied, um das Signal an das Nyquistband anzupassen. Das S&H-Glied der
DT-Struktur ist ein nicht lineares Modell, Dadurch wird die gesamte Rauschstufe des
AY-Modulators erhoht [Won97].

CT: =1/T

() Hs) RO~a00T) A > y(n)

D/A

A

Abbildung 4.3.: Blockschaltbild eines AY-Modulators mit CT-Struktur

In Gegensatz dazu braucht man fiir die CT-Struktur kein S&H-Glied. Der Schleifenfil-
ter H(s) arbeitet schon wie ein AAF. Deswegen wird hier ein zusétzlicher Vorfilter hier
gespart. Der Schleifenfilter verarbeitet nur mit zeitkontinuierlichen Signalen und wird
normalerweise mit Widerstanden und Kapazitéiten realisiert. Daher ist die Geschwin-
digkeit des CT-AY-Modulators wesentlich schneller und der Energieverbrauch auch
wesentlich geringer, aber die benétige Fléche ist grofier als die des DT-AY.-Modulators
[Won97].

Trotz aller Vorteile der CT-Struktur wurde fiir diese Arbeit die DT-Struktur gewéhlt.
Der Hauptnachteil der CT-Struktur besteht im sog. ,clock-jitter* (siche Abbildung
, der auftritt, wenn man ein analoges Eingangssignal und ein schnelles zeitdiskre-
tes Riickkopplungssignal addiert. Damit wird das addierte Signal ungenau, wenn das
zeitdiskrete Signal springt [Sal03]. Das fithrt zu einer Erhéhung der Rauschstufe. Ein
noch wesentlicher Grund, weshalb die DT-Struktur gewahlt wurde, ist in dem nachheri-
gen Entwurf (wie z.B. Transistorebene Implementierung und Layout), dass die meisten
Grundbauelemente von der Bibliothek der Firma ,austriamicrosystems“ (AMS) direkt
unterschtiitzt werden und die Produkte von AMS die zeitdiskreten Systeme gut unter-
stiitzen. Der AY¥-Modulator mit DT-Struktur wird hier weiter diskutiert.

4.1.2. Modellierung des inneren ADC

Aufgrund der Tatsache, dass ein spezieller DAC entféllt, findet ein einfacher Kompa-
rator als innerer ADC in dem AX-Modulator Verwendung. Um ein lineares Modell zu
bauen, wurde in Kapitel |3| angenommen, dass das Quantisierungsrauschen ein weifles
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Flanke mit ,clock jitter*

<7
ideale Flanke Periode T

Abbildung 4.4.: Takten mit ,clock jitter”

Rauschen ist. Dann kann man den ADC wie in Abbildung [4.5] modellieren.

e(nT)
Eingang Ausgang
1 AP [ T xmm —o y(nT)

Abbildung 4.5.: Modellierung des inneren ADC unter der Voraussetzung, dass das
Quantisierungsrauschen ein weifles Rauschen ist

Der Effektivwert von dem weiles Rauschen e(nT") muss \/% sein (vgl. Gleichung .

Fiir einen 1-bit Quantisierer steht A fiir 1 V' mit einem Eingangssignal x(nT") von einem
Sinussignal mit 1 V-Amplitude (vgl. Gleichung [3.10)).

4.1.3. Modellierung des Schleifenfilters

Der Schleifenfilter des AY¥-Modulators mit Tiefpassverfahren kann einfach durch einen
Integrator ersetzt werden. Die Modellierung des Integrators ist im Hinblick auf die
Tatsache, dass hier eine DT-Struktur betrachtet wird, recht einfach (siehe Abbildung

15).

Der Integrator ldsst sich zeitdiskret einfach als Addierer darstellen, welcher aus ei-
nem Summationspunkt und einem Verzégerungsglied besteht. Der Ausgangswert des
Integrators wird dem Eingangswert hinzuaddiert und steht im folgenden Takt als Aus-
gangswert zur Verfiigung:

y(nT) = y((n = DT) + z(nT) (4.1)
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Schleifenfilter

Eingang o—— H(s) |——o Ausgang

|

x(nT) + » T o y(nT)

Abbildung 4.6.: Modellierung des Schleifenfilters des TP-AY-Modulators 1.0rd-
nung [Gru9g]

4.2. Modellierung des TP-Delta-Sigma-Modulators
1.0rdnung

Mit dem Ersetzen der linearen Modelle des inneren ADC und Schleifenfilters kann der
TP-AX-Modulator 1.0rdnung wie folgt in Abbildung [4.7] beschrieben werden.

e(nT)

x(nT) - T ‘/lb »y(nT)

T\

Abbildung 4.7.: Modellierung des TP-AY-Modulators 1.Ordnung[Kesb]

4.2.1. Herleitung der Ubertragungsfunktion

Um die Ubertragungsfunktion des TP-AX-Modulators 1.0rdnung herzuleiten, wird die
Z-Transformation benétigt, welche sich in der Nachrichtentechnik zur Beschreibung
zeitdiskreter Systeme bewédhrt hat. Damit wird der TP-AX-Modulator 1.0rdnung im
Z-Bereich wie in Abbildung [4.8] beschrieben werden.
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E(z)

X(Z)AJ'T ? > 1/z n > Y(z)

Abbildung 4.8.: Modellierung des TP-AY.-Modulators 1.Ordnung im Z-Bereich

Die Ubertragungsfunktion des Schleifenfilters bzw. des Integrators wurde im Zeitbe-
reich wie vorher in Gleichung [4.1] beschrieben. Damit kann man sie in den Z-Bereich
transformieren:

Y(2)=Y(2) 27"+ X(2) (4.2)

Y (2) steht fiir den Eingang des Integrators, Y'(z) ist der Ausgang des Integrators. Die
Ubertragungsfunktion des Integrators I(z) ist dann definiert als:
Y(z) 27!

X(z) 1—2z71

I(z) = (4.3)

Mit I(z) wird der Ausgang des TP-A¥-Modulators 1.0rdnung wie folgt berechnet.

Y(z) = (X(2) = Y(2)) - 1(2) + E(2) (4.4)

V() = (X(2) =Y () - o + E(2) (45)

V() - 1—-2H=X(z)-2'=Y(R) -2+ EB()-(1-27Y (4.6)
Y(2)=X(2)- 27"+ E(z)- (1271 (4.7)

Hier bezeichnet Y (z) den Ausgang des Modulators, X (z) den Eingang des Modulators
und F(z) die dquivalente Quantisierungsrauschquelle.

In Gleichung kann man sehen, dass der Ausgang des Modulators Y (z) aus zwei Tei-
len besteht: F(z) und X (z). Die Abhéngigkeit, wie das Eingangssignal in das Ausgangs-
signal einflieBt, wird von dem Koeffizienten ,,z7'“ des X (z) bestimmt. Man bezeichnet
die Beziehung zwischen Y'(z) und X(z) als sog. ,signal-transfer-funktion* (STF). Das
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E(z) wird durch den Koeffizienten ,1 — 27'“ in den Ausgang Y (z) einflieflen, dann be-
zeichnet man die Beziehung zwischen Y (z) und F(z) als sog. ,noise-transfer-funktion*
(NTF). Somit lasst sich Gleichung [4.7] mit:

STF(z) =z" (4.8)
NTF(z)=1—z"" (4.9)

wie in Gleichung umschreiben:
Y(2) = X(2)- STF(z) + E(z) - NTF(z) (4.10)

Daran kann man sehen, dass durch den TP-AX-Modulator 1.0rdnung das Eingangssi-
gnal nicht verdndert, sondern lediglich nur um einen Takt verzogert wird. Das Quanti-
sierungsrauschen, das vorher als weifles Rauschen angenommen wurde, wird hier durch
die NTF rauschformiert.

4.2.2. Rauschformung Verhalten

Um die Beeinflussung des Quantisierungsrauschens zu analysieren, ist die NTF in
den Frequenzbereich zu transformieren. Dies geschieht durch die folgende Substitu-
tion [MicO7):

z = ?IT = T (4.11)

Mit dem Ersetzen von Gleichung [4.9] bekommt man:

NTF(w) =1—e T (4.12)
Jw Jw Jjw 2 ]
NTF(w) = e_TT(eTT - e_TT) : 2—‘7 (4.13)
J
oWl e
NTF(w) =2j - sm(T) e 2 (4.14)

Von Gleichung wird der Amplitudengang der NTF abgeleitet:
wT

INTF(w)] =2+ |sin(*2-) (4.15)
INTF(f)| =2 |sin(F) (4.16)

Abbildung zeigt das mit MATLAB simulierte Ergebnis der Rauschformung fiir
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einen TP-AY-Modulator 1.0Ordnung.

n2(f)/f Theoretische NTF-Spektrum des TP-Delta-Sigma-Modulators 1.0rdnung
2

4e?ms/fs

1.8~ b
1.6
1.4
1.2

fO Zezrms/f§

....... P A I I TIPS, S a g
1

0.8

0.6
0.4

0.2 / o2

Amplitudengang

| |
0 0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0.6 0.7 0.8 0.9 1
Normierte Frequenz (f/fs)

Abbildung 4.9.: Rauschformung des Quantisierungsrauschens des TP-AY.-Modulators
1.0rdnung

Wie man in Abbildung [4.9] erkennt, hat die NTF eine hochpassférmige Eigenschaft.
Einen Teil des Quantisierungsrauschens in der defineriten Bandbreite [0, fo] wird her-
ausgefiltert und zur Hochfrequenz verschoben. Mit dieser Verschiebung des Quantisie-
rungsrauschens kann man eine héhere SQNR erreichen: Je hoher das Verhéltnis der
Abtastfrequenz zur definierten Bandbreite bzw. der OSR ist, desto weniger In-Band-
Quantisierungsrauschen gibt es [Kesa]. Das Quantisierungsrauschen des Bandes [fj,
2] wird am Ende mit einem digitalen Tiefpassfilter herausgefiltert. Deshalb bezeichnet

2
man dieses Verfahren als , Tiefpassverfahren-AY-Modulator®.

4.2.3. Signal-Quantisierungsrausch-Abstand Analyse

Fiir ein Eingangssignal, dessen Frequenz sehr viel kleiner als die Abtastfrequenz ist
(f < fs), bekommt man eine Niherung von Gleichung [4.16}

INTE()| = 2- sin("L)| ~ 20 (4.17)

Js s

Bereits bei einem Frequenzverhaltnis von g—f = 16, bzw. OSR = 16 betragt der Fehler
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0.16%. Diese Naherung kann demnach hier angewendet werden.

Um jetzt die In-Band-Quantisierungsrauschleistung zu berechnen, wird zunéchst das
Integral iiber n3 in der Bandbreite [0, fy] wie folgt berechnet:

2 Jo 6%ms 2
ng= [ S INTE() - df (4.18)
2

Nach dem Einsetzen von Gleichung [3.2] ergibt sich:

fo AZ 2 47T2f2 2A2 2 9
4.1
/ 12 f 33 / ;ed (4.19)
A2772 3 An? 2f
2 0 0\3
— EA U 4.20
Wenn in Gleichung [4.20[ der Teil 2% durch OSR = 21350 ersetzt wird, bekommt man:

,  20%wr f8 B AY |

_ o ) 421
T3 3 T 36 (OsR (4.21)

2022 f3 A2 1 5 A 3
_ .40 ¥ =" 2 4.22
1o J 3f3 3 36 (Gsg) = 5 Ok (4.22)

Gleichung [4.22] zeigt die Beziehung des OSR zu dem In—Band Quantisierungsrauschen.

Fur ein FS-Sinussignal mit dem Effektivwert V. ff, F.S = -z = 2V ST (vegl. Gleichung
wird der maximal erreichbare SQNR fiir TP-AY- Modulator 1.0rdnung wie folgt

berechnet:

V.
SQN Rpaz.ax = 20-log; 0(=LLE5) — (6.02- N +1.76 —5.17+30log,, OSR)dB (4.23)
o

In Gleichung wird der maximal erreichbare SQNR des TP-AX-Modulators 1.0rd-
nung gezeigt, wahrend in Gleichungder SQNR eines reinen Uberabtastung-Systems
dargestellt wird. Wenn die beiden Gleichungen verglichen werden, erkennt man, dass
bei einem TP-AY-Modulator 1.0rdnung der SQNR bei doppelter OSR um 9 dB erhéht

wird, wihrend bei einem reinen Uberabtastung-System bei doppelter OSR nur um 3
dB erhoht wird.

Abbildung stellt den Abhéngigkeit der OSR und der maximal erreichbaren SQNR
grafisch dar.
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Abhangigkeit SQANR von OSR
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Delta-Sigma-Modulator 1.0rdnun
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Abbildung 4.10.: Abhéngigkeit SQNR von OSR fiir den TP-AY.-Modulator 1.Ordnung

4.2.4. Simulation des Modulators in SIMULINK/MATLAB

Um die Charakteristik des TP-AY-Modulators 1.0rdnung besser zu analysieren, wird
ein Modell in SIMULINK aufgebaut (siche Abbildung 4.11)).

(-

Scope

Yy

lamparatar

:E P yout

Ausgang

]

Eingang

Abbildung 4.11.: SIMULINK-Modell des TP-Delta-Sigma-Modulators 1.Ordnung

Der Eingang ist ein reines Sinussignal mit 0.99 V' Amplitude und 10.33 K H z Frequenz
(Die Amplitude wird nicht genau um 1 V eingestellt, um die Ubersteuerung zu ver-
meiden). Die Abtastfrequenz wird auf 4 M Hz eingestellt, d.h. die OSR = 387. Der
Schleifenfilter wird hier mit einem Verzégerungsglied mit einer positiven Riickkopplung
realisiert. Das bezeichnet man auch als einen Integrator. Der Ausgang des Integrators
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wird mit einem 1-bit-Komparator quantisiert. Der Komparator vergleicht das Signal
mit seiner Referenzspannung, die hier auf 0 V' eingestellt ist. Wenn der Eingang des
Komparators grofier als die Referenzspannung ist, gibt der Komparator ein +1 V' aus.
Wenn der Eingang kleiner als die Referenzspannung ist, gibt der Komparator ein -1 V'
aus. Dann wird der Ausgang des TP-AX-Modulators 1.0Ordnung ein 1-bit-stream mit
Logik-Eins fiir +1 V und Logik-Null fiir -1 V' bekommen.

Der Ein- und Ausgang des SIMULINK-Modells fiir den TP-A¥-Modulator 1.0rdnung
wird wie folgt in Abbildung im Zeitbereich dargestellt.

Eingang dez Modulatorz 1. Ordnung

Amplitude (V)

WHHN

1] na 1 15
Leit (5]

-4
Time offzet: _ w10

Amplitude )

Abbildung 4.12.: Ein- und Ausgang des SIMULINK-Modells fiir TP-Delta-Sigma-
Modulator 1.0Ordnung

Wie man in Abbildung erkennen kann, folgt der Mittelwert der Ausgangsspan-
nung des TP-A¥-Modulators 1.0rdnung dem Mittelwert der Eingangsspannung. Das
Quantisierungsrauschen in dem Ausgang, das von dem Komparator erzeugt wird, wird
im Zeitbereich jedoch nicht so gut erkannt. Mit einem 16384-Punkte-FFT-Algorithmus
mit MATLAB wird der Ausgang im Frequenzbereich berechnet (siche Abbildung.

Der Ausgang von TP-AY-Modulator 1.0rdnung besteht aus einer Spitze und einem
ansteigenden Rauschen. Die Spitze steht fiir das Eingangssignal des Modulators, welche
eine Amplitude von 0.99 V' hat und bei 10.33 K H z liegt. Das Quantisierungsrauschen
wird von einer niedrigen Frequenz in eine hohere Frequenz verschoben und ist hier
ungefahr 20 dB/Dekade bis % angestiegen. Nach der Gleichung hat den TP-AX-
Modulator 1.0rdnung theoretisch einen SQNR von 80 dB bei einem OSR von 387. Die
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Spektrum des Ausgangs des TP-Delta-Sigma Modulators 1. Ordnung
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Abbildung 4.13.: Spektrum des Ausgangs des SIMULINK-Modells fiir TP-Delta-
Sigma-Modulator 1.Ordnung mit einer Anregung von 0.99 V und
10.33 KH=z

hier in Abbildung dargestellte Simulation entspricht der Theorie.

Wie in der Aufgabenstellung erklart, hat dieses Projekt eine Spezifikation, dass das
Eingangssignal dieses Modells mit 1 M Hz moduliert sein soll. Wenn man in einem
TP-AXY-Modulator 1.0rdnung ein SQNR von 80 dB mit 1 M Hz Eingangsfrequenz
bekommen mochte, braucht man auch einem OSR von mindersten 387. Das bedeutet,
dass eine Abtastfrequenz fiir den Modulator von 774 M Hz gefordert ist. Mit so ei-
ner hohen Abtastfrequenz sind viele Bauelemente (wie z.B die Operationsverstérker)
vom AMS nicht geeignet. Deswegen wird ein neuer Versuch mit einer anderen Struktur
durchgefiihrt.

Durch eine einfache Verdnderung der Struktur, ist der AX-Modulator auch fiir das
zwischenbandige Signal geeignet. Das ist der sog. AY¥-Modulator mit Bandpassverfah-
ren (BP-AX-Modulator) [Sal03].
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4.3. Modellierung des
Bandpass-Delta-Sigma-Modulators 2.0rdnung

4.3.1. Null- und Polstellen der Ubertragungsfunktion

Das Grundprinzip, wie man einen TP-AY-Modulator in einen BP-AY-Modulator trans-
formieren kann, ist die Verschiebung des Basisbands. Das Basisband eines Systems wird
durch die Nullstellen seiner Ubertragungsfunktion bestimmt. Die Nullstellen der NTF
des A¥-Modulators bestimmen das Basisband des Modulators [EDAT0]. In einem TP-
AY-Modulator ist die Nullstelle der NTF folgt beschrieben:

z—1

NTFrp_ax=1—2"1= (4.24)
z

Die NTF des TP-AY-Modulators 1.0rdnung hat eine Nullstelle auf 1 und eine Polstel-
le auf 0. Die Null- und Polstellen konnen wie in Abbildung in dem Einheitskreis
dargestellt werden.

Mull- und Palstellen der MTF des TP-Delta-Sigma-Modulatars 1. Ordnung

Irnaginaerteil

Realteil

Abbildung 4.14.: Null- und Polstellen der NTF des TP-AY.-Modulators 1.Ordnung in
dem Einheitskreis

Wie in Abbildung dargestellt, hat die NTF des TP-AY-Modulators 1.0rdnung
ein hochpassformiges Verhiltnis (vgl. Abbildung [4.9). Nun ist eine Verschiebung der
Nullstelle erforderlich. Das kann man erreichen, wenn ein Resonator statt eines Inte-
grators in dem AX-Modulator benutzt wird. Wenn man den Teil z=! in Gleichung
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durch -z72 ersetzt, wird die NTF fiir einen BP-AYX-Modulator 2.0rdnung wie folgt
beschrieben [Sal03]:

—22 -1

NTFBP_AEZ]_—FZ_Q: 5
—Z

(4.25)

Die Null- und Polstellen eines BP-AY-Modulators 2.0rdnung werden wie in Abbildung
in dem Einheitskreis dargestellt.

Hull- und Polstellen der MTF des BP-Delta-Sigma-hodulators 2. Qrdnung

Irnaginaerteil

Realteil

Abbildung 4.15.: Null- und Polstellen der NTF des BP-AY.-Modulators 2.Ordnung in
dem Einheitskreis

In Abbildung erkennt man, dass die Nullstellen auf j und -j des Einheitskreises
liegen. Das bedeutet, dass die NTF des BP-AX-Modulators 2.0rdnung ein bandsperr-

formiges Verhéltnis hat. Dies wird im folgenden Abschnitt mit mathematischer Metho-
de bewiesen.

4.3.2. Rauschformung Verhalten

Mit dem Ersetzen von z = /™7 = ee/“T kann die Gleichung umschrieben werden
als:

NTF(w) =1+ e 29T = 73T (T 4 emiwTy . 5 (4.26)
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NTF(w) =2-cos(wT) - e 3T (4.27)

Der Amplitudengang der NTF des BP-AX.-Modulators 2.0rdnung lautet dann:
INTF(w)| =2 -|cos(wT)] (4.28)

INTF(w)| =2 cos(27rj{)| (4.29)

s

Abbildung zeigt den Frequenzgang der NTF eines BP-AY-Modulators 2.0rdnung
und eines TP-A¥-Modulators 1.0rdnung.

Theoretisches NTF-Spektrum des BP-Delta-Sigma-Modulators 2.0rdnung

-~ /-
NTF der BPDSM
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Abbildung 4.16.: Rauschformung des Quantisierungsrauschens des BP-AY.-Modulators
2.0rdnung und eines TP-AY.-Modulators 1.Ordnung

Das Basisband der NTF hat sich von [0, 0.1] bis [0.2, 0.3] (0.25 = £) verschoben. Ahn-
lich wie bei einem TP-AY-Modulator mit angeschlossenem digitalen Tiefpassfilter wird
das Quantisierungsrauschen, das von einem BP-AY-Modulator erzeugt wurde, aufler-
halb des Frequenzbereiches fgy durch einen angeschlossenen digitalen Bandpassfilter
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ausgefiltert. Der SQNR des Modulators hat sich durch die Transformation nicht veran-
dert, die Eigenschaft des TP-AY-Modulators durch die Transformation wird erhalten.

Das Transformationsverfahren 27! = -272 wird durch das Ersetzen von einem Re-

sonator mit zwei Verzogerungen hintereinander realisiert. Den Resonator nennt man
,double-delay-desonator' (DD-Resonator), der im folgenden Abschnitt dargestellt wird.

4.3.3. Der DD-Resonator
Abbildung stellt das Blockschaltbild eines DD-Resonators dar.

X(2) “ » 7z » Y (2)

Abbildung 4.17.: Blockschaltbild des DD-Resonators

Der DD-Resonator besteht aus nur zwei Verzogerungen: eine in dem Vorwéartszweig
und eine in dem Riickwértszweig mit einem Riickkopplungsfaktor von -1. Die Ubertra-
gungsfunktion des DD-Resonators kann wie folgt hergleitet werden.

Y(2)=(X(2) = Y(z)- 27 Hz ! (4.30)
Y(2)+Y(2) 272 =X(2) 27" (4.31)
Y(z) z71

(4.32)

Hpp- esonator — -
pb=fesonator = X)) T 14 272

In der Gleichung erkennt man, dass die Polstelle der Ubertragungsfunktion des
DD-Resonators bei 5 und -5 liegt. Das entspricht den Schwingungsstellen des Resona-
tors auf i%.

4.3.4. Herleitung der Ubertragungsfunktion

Mit dem Ersetzen des DD-Resonators als neuen Schleifenfilter ist das Blockschaltbild
des BP-AY.-Modulators 2.0rdnung wie in Abbildung dargestellt.
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E(z)
z’ =<+L/ » Y(z)
71 [«
2—1

Abbildung 4.18.: Blockschaltbild des BP-AY.-Modulators 2.Ordnung

Davon wird die Ubertragungsfunktion des gesamten BP-AY-Modulators 2.0Ordnung
wie folgt abgeleitet:

-1

V() = (X(2) +Y ()27 1o + B () (4.33)
Y(z)=X(2) 27"+ E(2) - (1 +27?) (4.34)
STFBP—AE = Z_l (435)

NTFpp ax =1+ 277 (4.36)

In Gleichung[4.35] und Gleichung [4.36] erkennt man, dass durch den BP-AY-Modulator
2.0rdnung das originale Eingangssignal nur um einen Systemtakt verzogert ist. Das
Quantisierungsrauschen wird von 1+ 2~2 rauschformiert und die Mitte des Basisbands
des Modulators liegt genau auf %.

4.3.5. Simulation des Modulators in SIMULINK/MATLAB

Ein SIMULINK-Modell des BP-AY.-Modulators 2.0rdnung wird wie in Abbildung
aufgebaut.

Der Eingang ist ein mit 1 M Hz Trégerfrequenz moduliertes zeitdiskretes Sinussignal
mit 0.5 V' Amplitude und 47.74 K Hz Frequenz. Das ganze Modell wird mit einer Ab-
tastfrequenz von 4 M H z abgetastet. Der Ausgang des DD-Resonators wird von einem
1-bit-Komparator quantisiert. Der Zeitverlauf des Ein- und Ausgangssignals wird in

Abbildung dargestellt.

Der Ausgang des BP-AY.-Modulators 2.0Ordnung ist ein 1-bit-stream. Da das Verhalten
des Ausgangs im Zeitbereich nicht direkt erkannt wird, wird dieses Signal mit einem
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Abbildung 4.19.: SIMULINK-Modell des BP-AY.-Modulators 2.0Ordnung

Eingang des BEP-Delta-Sigma-Modulators 2. Ordnung
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Abbildung 4.20.: Ein- und Ausgang des BP-AY.-Modulators 2.Ordnung
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4. Analytische Modellierung des Delta-Sigma-Modulators

16384-Punkte-FEFT-Algorithmus noch einmal im Frequenzbereich dargestellt (siehe Ab-

bildung 4.21)).
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Freguenz (Hz) w 10°

Abbildung 4.21.: Spektrum des Ausgangs des BP-AY.-Modulators 2.Ordnung

Die beiden Spitzen des Ausgangs in der Nahe von 1 M Hz stehen fiir das modulierte
Eingangssignal. Das Quantisierungsrauschen wird durch die NTF rauschformiert. Of-
fensichtlich wird das Quantisierungsrauschen von 1 M Hz bzw. %S nach beiden Seiten

verschoben.
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4. Analytische Modellierung des Delta-Sigma-Modulators

Im Vergleich mit Abbildung ist erkennbar, dass der BP-AY-Modulator fiir das
zwischenbandige Signal besser geeignet ist als der TP-AY-Modulator. Hier erkennt
man einen Mittelwert des In-Band-SQNR von ungeféhr 80 dB.

Es gibt zwei Moglichkeiten fiir einen AY.-Modulator den SQNR zu erhéhen. Eine ist
die durch die Erhéhung des OSR. Wie vorher schon beschrieben, wird der SQNR eines
TP-AX-Modulators 1.0rdnung oder BP-AY-Modulators 2.0rdnung um 9 dB erhoht,
wenn die OSR verdoppelt wird. Eine andere Moglichkeit besteht darin, die NTF des
AY-Modulators so zu gestalten, dass mehr Quantisierungsrauschen auflerhalb des In-
Bands verschoben wird. Dieses wird durch die Erhéhung der Ordnung des Modulators
realisiert, wie z.B. der bei dem folgendem Abschnitt dargestellte BP-AY-Modulator
4.0Ordnung.

4.4. Modellierung des
Bandpass-Delta-Sigma-Modulators 4.0rdnung

Um die NTF zu dndern, ist die Ubertragungsfunktion des Vorwirtspfades im BP-AX-
Modulator zu modifizieren. Dies kann durch einen zusétzlichen Resonator realisiert
wird. Abbildung stellt das Blockschaltbild eines BP-AY-Modulators 4.0Ordnung
dar.

E(2)
X(2) +»c+2 + 71 +>G2 + 7-1 »é p Y (z)
+ - + -
z! z! z!
A

Abbildung 4.22.: Blockschaltbild des BP-AY.-Modulators 4.Ordnung

Der BP-AX-Modulator 4.0rdnung besteht aus zwei DD-Resonatoren in dem Vorwérts-
pfad und zwei positiven Riickkopplungen, von denen eine Riickkopplung mit einem Takt
verzogert ist. Eine dquivalente Rauschquelle F(z), die fir das lineare Modell des Quan-
tisierers steht, wird auch zu der Schaltung hinzugefigt.
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4. Analytische Modellierung des Delta-Sigma-Modulators

4.4.1. Herleitung der Ubertragungsfunktion

Die Ubertragungsfunktion des DD-Resonators ist wie vorher in Gleichung dar-
gestellt. Damit lisst sich die Ubertraungsfunktion des BP-AX-Modulators 4.0Ordnung
wie folgt herleiteten wird:

Z_l

Hpp-—Resonator(2) = g (4.37)
Y(Z) = (HDDfResonator(Z) (X(Z) + Y(Z)) + Y(Z) . 271) . HDDfResonator(Z> + E(Z) (438)
Y(E) = (s (X + Y () +Y () =) g + B) (439)
(14+2H2Y(2)=22(X(2)+Y(2)+ 221+ 22)Y(2)+ BE(2) (4.40)
(1422724270222 —27HY(2) = 272X (2) + (1 + 272)2E(2) (4.41)
Y(2) = 22X (2) + (1 + 272)°E(2) (4.42)

Damit werden die STF und NTF von Gleichung hergeleitet:
STFBP,AZ4<Z) = 272 (443)
NTFpp_asa(2) = (1 +272)? (4.44)

4.4.2. Rauschformung Verhalten

Mit der Ersetzen von z = /™7 = /T erkennt man, dass das Eingangssignal durch
den BP-AX.-Modulator 4.0rdnung einfach um 2 Takte verzogert wird. Das Quantisie-
rungsrauschen wird immer mehr rauschformiert.

NTFpp_ass(w) = (1 4 e 2972 (4.45)

) ) ) 2
NTFpp_asa(w) = (e T (2T 4 e73eT) . 5)2 (4.46)
NTFpp_asa(w) = (2 - cos(wT) - e 747> (4.47)

Der Amplitudengang der NTF des BP-AY-Modulators 4.0rdnung wird wie folgt dar-
gestellt:

INTFpp_asa(w)| = 4] cos(wT)|? (4.48)

2r f
fs

Abbildung stellt das Verhalten der NTF des BP-AY.-Modulators 4.Ordnung dar.

INTFpp_asa(f)] = 4] cos(=>)|? (4.49)
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n(f)f Theoretische NTF des BP-Delta-Sigma-Modulators 2.- und 4.0rdnung
4
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Abbildung 4.23.: Theoretische NTF des BP-AY.-Modulators 2.- und 4.Ordnung
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4. Analytische Modellierung des Delta-Sigma-Modulators

Abbildung [4.23| zeigt die NTF eines BP-AX-Modulators 4.Ordnung (blaue Kurve) und
eines BP-A¥Y.-Modulators 2.0rdnung (rote Kurve). Es ist erkennbar, dass das In-Band-
Quantisierungsrauschen durch die Rauschformung des BP-AY-Modulators 4.0Ordnung
immer niedriger als die durch die Rauschformung des BP-AY.-Modulators 2.0Ordnung
ist. Das Quantisierungsrauschen wird immer mehr von der Mitte des Basisbands fgpw
zur Seite gedriickt. Damit wird ein immer hoherer In-Band-SQNR erreicht. Das wird
in der folgenden Berechnung bewiesen.

4.4.3. Signal-Quantisierungsrausch-Abstand Analyse

Wie vorher in Gleichung dargestellt, wird die In-Band-Quantisierungsrauschleistung
eines BP-AY.-Modulators 4.0rdnung wie folgt berechnet:

f2 2
np = ’ 7 INTFpp_asa(f)? - df (4.50)
)
4 2
2 ™ erms
~ 4.51
"0~ 50SRS (4.51)

Mit €2 == %2 (vgl. Gleichung bekommt man:

22 T A2 ' 1
760 OSR®

(4.52)

Gleichung zeigt die Abhéngigkeit der In-Band-Quantisierungsrauschleistung von
der OSR in einem BP-AY-Modulator 4.Ordnung. Mit der analogen Rechnungsmethode
fiir einen TP-AY-Modulator 1.0rdnung kann die Beziehung der SQNR und der OSR
des BP-A¥-Modulators 4.0rdnung wie folgt beschrieben werden:

Versrs

SQN Rpp_asa = 20-log;( ) = (6.02-N+1.76—12.9+501og,,(OSR))dB (4.53)

Wie in Gleichung dargestellt, erhoht sich die SQNR eines BP-AX.-Modulators
4.0Ordnung bei Verdopplung der Abtastfrequenz um 15 dB. Es ist schon effizienter als
bei einem BP-AY.-Modulator 2.0rdnung mit einer Erhéhung von 9 dB und mit einem
rein iiberabgetasteten Modulator ohne Rauschformung von nur 3 dB. Abbildung
zeigt das Verhaltnis zwischen dem SQNR und dem OSR des BP-A¥-Modulators 2.-
und 4.0Ordnung sowie einen rein iiberabgetasteten Modulator.
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Abhaengigkeit der In-Band-ZANR von der OS5R
15':' 15 T
rein Ueberabgetasteten Modulator : ' : '
— BP-Delta-Sigma-Modulator 2. Ordnung
— BEP-Delta-Sigma-Modulator 4. Ordnung
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Abbildung 4.24.: Abhéngigkeit der In-Band-SQNR von der OSR fiir den BP-AXY-
Modulators 2.- und 4.Ordnung sowie den rein tiberabgetasteten Mo-
dulator

4.4.4. Simulation des Modulators in SIMULINK/MATLAB

In SIMULINK wird folgendes Modell fiir den BP-AY-Modulator 4.0rdnung gebaut
(sieche Abbildung [4.25]).

Yy

O

Scope

Komparatar

) C—»f " >, ! > ‘;I_Dsnﬂ}

Ausgang

F 3

Traegerfrequenz

r 3

Abbildung 4.25.: SIMULINK-Modell des BP-AY.-Modulators 4.Ordnung

Der Eingang des Modells ist ein mit 1 M Hz moduliertes Sinussignal mit 0.5 V' Am-
plitude und 47.74 K Hz Frequenz mit einer Abtastfrequenz von 4 M Hz. Der Eingang
und Ausgang des Modulators werden im Zeitbereich wie in Abbildung dargestellt.
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Eingang des BP-Delta-Sigma-Modulators 4. Ordnung
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Abbildung 4.26.: Ein- und Ausgang des BP-AY.-Modulators 4.Ordnung im Zeitbereich

Mit einem 16384-Punkte-FFT-Algorithmus wird das Spektrum des Ausgang des Mo-
dulators wie in Abbildung dargestellt.

Wie in Abbildung [£.27] dargestellt, erreicht das Mittelwert der SQNR in dem Basis-
band von [950 K Hz, 1050 K Hz] ungefidhr 100 dB. Man erkennt daran, dass in einem
BP-AY-Modulator 4.0rdnung das Quantisierungsrauschen durch die Rauschformung
mehr zur Seite verschoben wird als in einem BP-AY-Modulator 2.0rdnung (siehe Ab-

bildung 4.28)).

4.5. Bandpass-Delta-Sigma-Modulator hoherer
Ordnung

In dhnlicher Weise besteht eine allgemeine Betrachtung des BP-AY-Modulators N.Ordnung
nach der Modulatortopologie aus N seriell angeschlossenen Resonatoren und einem 1-
bit-Komparator [Sal03| (siche Abbildung [4.29)).

Die allgemeine Ubertragungsfunktion eines BP-AY.-Modulators N.Ordnung lautet dann
wie in Gleichung hergleitet(analog zu den vorangegangenen Herleitungen).

Y(2) =2V X))+ 1+ 2V E(2) (4.54)
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Abbildung 4.27.: Spektrum des Ausgangs des BP-AY.-Modulators 4.Ordnung im Zeit-
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Spektrum des Ausgangs des BP-Delta-Sigma-Modulators 2.- und 4. Ordnung
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Abbildung 4.28.: In-Band-Quantisierungsrauschen des BP-AXY-Modulators 2.- und
4.0Ordnung

E(z)

+ +
X(z) + PIDD-Resonator P+ }rerrasreead DD-Resonator: —Pé——}Y(Z)

Abbildung 4.29.: Blockschaltbild des BP-AY.-Modulators N.Ordnung
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4. Analytische Modellierung des Delta-Sigma-Modulators

Damit sind die STF und NTF des BP-AX-Modulators N.Ordnung hergeleitet:

STFBP—AEN == Z_N (455)
NTFgp_asy = (1+ 273N (4.56)

Mit der NTF des BP-AY.-Modulators N.Ordnung kann man das In-Band-Quantisierungsrauschen
und den In-Band-SQNR wie folgt beschreiben:

T2N o2

2 ~ rms 4.
"0 9N +1) - OSRANH (4.57)

2

s = %2 in Gleichung {4.57 eingesetzt wird, bekommt man:

newline Wenn e

) 71_2N . Az
s 4.
"0~ 04N £ 12) - OSRANH (4.58)

In Gleichung erkennt man, dass, je hoher der OSR ist, desto niedriger ist das In-
Band-Quantisierungsrauschen. Mit einer Erhohung der Modulator-Ordnung steigt der
SQNR des Modulators auch. Abbildung stellt die Abhéngigkeit der SQNR von
dem OSR mit Modulator N.Ordnung von N = 1 bis 8 dar..

Abhéangigkeit SQNR von OSR mit Modulator N.Ordnung (N = 1 bis 8)

N=8 N=7 6.0rdnung 5.0rdnung 4.0rdnung

3.0rdnung

2.0rdnung

1.0rdnung

In-Band-SQNR (dB)
3

16 32 64 128 256 512 1024
OSR

Abbildung 4.30.: Abhédngigkeit der SQNR von OSR mit unterschiedlicher Modulator-
Ordnung (N=1...8)
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Ein BP-AY-Modulator héherer Ordnung verspricht demnach einem hoheren SQNR be-
reits bei niedrigem OSR. Dies fiihrt zu einer Thematik, die bisher noch nicht behandelt
wurde: die Stabilitdt des Modulators. Dies wird in folgendem Abschnitt beschrieben.

4.6. Stabilitat des Delta-Sigma-Modulators

Zur Betrachtung der Stabilitiat eines Systems wird zunéchst auf die Regelungstechnik

zuriickgegriffen. Die Ubertragungsfunktion eines solchen Regelkreises wird normaler-
weise wie in Abbildung dargestellt.

A 4

X(p) J G(p) > Y(p)

F(p)

Abbildung 4.31.: Allgemeines Blockschaltbild eines Regelkreises

Die gesamte Ubertragungsfunktion des Systems lautet dann:

Y(p) = HCC;((}%X(I?) (4.59)
_Y(p) _ G
10 =X0) = T4 60 Fw) (00

Nach der Regelungstechnik lautet die charakteristische Gleichung dieses Systems wie
folgt:

1+G(p)F(p)=0 (4.61)

Um die Stabilitat dieses Regelkreises zu ermitteln, wird die Methode der Bestimmung
der Wurzelortskurve ,root locus“ angewandt. Die Menge der Polstellen, die in der kom-
plexen Ebene dargestellt wird, heifit Wurzelortskurve [F6l08]. Zu diesem Zweck ist in
den Regelkreis ein Faktor k& einzufiigen, der in dem Bereich von null bis unendlich va-
riiert wird [RT94]. Dann lautet die charakteristische Gleichung [SC99]:

1+k-Gp)F(p) =0 (4.62)
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4. Analytische Modellierung des Delta-Sigma-Modulators

Die Polstellen dieser Gleichung mit der Verdnderung durch den Faktor & koénnen in
der komplexen Ebene zusammen dargestellt werden. Die Stabilitat eines Regelkreises
bedeutet, dass sich die Wurzelorte fiir die Laplace-Transformation in der linken Halb-
ebene der S-Ebene befinden. Das bedeutet, in der Z-Ebene ist das System stabil, wenn
die Wurzelorte innerhalb des Einheitskreises liegen.

In dem BP-AX-Modulator 2.0rdnung wird die charakteristische Gleichung wie folgt
hergeleitet:

Gz = (4.63)
F(z)=—z" (4.64)

L+ k- Gp)F(p) =1 - k(zllj_;) 0 (4.65)
g ! + 1422 (4.66)

Abbildung stellt die Wurzelortskurve eines BP-AY-Modulators 2.0rdnung gra-
fisch dar.

Wie man anhand Abbildung erkennen kann, liegt ein Teil der Wurzelortskurve
auflerhalb des Einheitskreises. Trotzdem kann man solche Systeme, bei denen nur ein
Wurzelortpaar aulerhalb des Einheitskreises liegt, als stabil betrachten, weil die vor-
laufige Instabilitat des Systems die Schwingung des Resonators verstarken wird [F6108].
Damit sinkt der Verstiarkungsfaktor des Quantisierers k. Dann wird das Wurzelortspaar
des Systems wieder innerhalb des Einheitskreises verschoben. Das fiihrt dazu, dass das
System nicht mehr instabil ist und stabil bleibt. Wenn jedoch ein zweites Wurzelorts-
paar auflerhalb des Einheitskreises liegt, wird das System instabil.

In dhnlicher Weise ist in einem BP-AX-Modulator 4.Ordnung die charakteristische
Gleichung mit dem Faktor k wie folgt beschrieben:

z7h b,
2422241
P e 4,
—222 -1 (4.68)

Damit wird die Wurzelortskurve des BP-AY-Modulators 2.0rdnung wie in Abbildung
dargestellt.

Daran erkennt man, dass es insgesamt zwei Wurzelortspaare gibt. Es gibt auch die
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4. Analytische Modellierung des Delta-Sigma-Modulators

Abbildung 4.32.: BP-AY-Modulators 2.Ordnung mit k in der Bereich [0, 4o00]

Abbildung 4.33.: BP-AX-Modulators 4.Ordnung mit k in dem Bereich [0, +00]
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4. Analytische Modellierung des Delta-Sigma-Modulators

Moglichkeit, dass nur ein Wurzelpaar aulerhalb des Einheitskreises liegt. Deswegen ist
der BP-A¥-Modulators 4.0rdnung auch immer stabil.

Fir einen Modulator hoherer Ordnung, wie z.B. BP-AYX-Modulator 6.0rdnung, kann
seine charakteristische Gleichung mit dem Faktor k &hnlich wie folgt beschrieben wer-
den:

254324 +322+1
k= 4.69
—324 4322 -1 ( )

Die Wurzelortskurve des BP-AY-Modulators 6.0rdnung kann wie in Abbildung
dargestellt werden.

Wurzelortskurve des BP-Delta-Sigma-Modulators 5. Ordnung

Imaginaerteil
=

g 15 -l 05 0 05 1 15 3
Realteil

Abbildung 4.34.: BP-AX-Modulators 6.0rdnung mit k in der Bereich [0, +o<]

Wenn £ sich erhoht, lauft ein Wurzelortspaar entlang der Realachse aulerhalb des Ein-
heitskreises. Aber im Gegensatz zum BP-AY-Modulator 2.- und 4.0rdnung gibt es ein
zweites Wurzelortspaar, das auch auflerhalb des Einheitskreises liegt. Das fithrt dazu,
dass dieses System instabil wird. Deswegen ist der BP-AY.-Modulator 6.Ordnung nicht
immer stabil. In d&hnlicher Weise kann man beweisen, dass der AY-Modulator héher
als 4.0rdnung nicht immer stabil ist [SC99].

Zusammenfassend ist festzustellen, dass der BP-AY-Modulator 2.- und 4.Ordnung
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4. Analytische Modellierung des Delta-Sigma-Modulators

immer stabil ist. Deswegen ist es nicht mehr erforderlich, die Stabilitdtprobleme zu
beobachten. Aber wenn man trotzdem eine héhere Ordnung NTF bzw. SQNR haben
mochte, um damit eine bessere Charakteristik zu erhalten, wird eine sog. Kaskade-
Struktur ,multi-stage® (MASH-Struktur) entwickelt. Hierauf wird im folgenden Ab-
schnitt genauer eingegangen.

4.7. Modellierung des
Bandpass-Delta-Sigma-Modulators 8.0rdnung mit
der 4-4-Kaskadenstruktur

4.7.1. Grundprinzip des Delta-Sigma-Modulators mit der
Kaskadenstruktur

Um einem AY-Modulator hoherer Ordnung mit MASH Struktur zu entwerfen, wird
zuerst ein stabiler AY-Modulator mit 2.- oder 4.Ordnung als erste Stufe eingesetzt. Das
Quantisierungsrauschen, das von dem Modulator in der ersten Stufe einmal rauschfor-
miert wurde, wird als Eingangssignal auf einen zweiten AY-Modulator gegeben und
noch einmal rauschformiert. Die Ausgiange des AY-Modulators in diesen zwei Stufen
werden als Eingdnge einer digitalen Logikschaltung ,noise cancellation logic* (NCL)
behandelt. Im Ausgang der NCL bleiben nur noch das verzogerte Eingangssignal des
ganzen Modulators und das zweimal rauschformierte Quantisierungsrauschen.

Abbildung stellt das Blockschaltbild des AY-Modulators mit 2-2-MASH-Struktur
dar.

X(z)

NCL |—» Y(2)

* Ra(z) —(%) Ye(2)
+

Abbildung 4.35.: Blockschaltbild des 2-2-MASH-BP-AY.-Modulators 4.Ordnung [Sal03]
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4. Analytische Modellierung des Delta-Sigma-Modulators

Wie in Abbildung dargestellt, besteht der 2-2-MASH-BP-AY.-Modulator 4.0rd-
nung aus zwei BP-AY-Modulatoren 2.0rdnung und einer NCL. Der Ausgang der ersten
Stufe Y)(z) enthélt die Anteile vom Eingangssignal X (z) und dem &dquivalenten Quan-
tisierungsrauschen Fj(z). Der Ausgang der zweiten Stufe Y5(z) enthélt die Anteile von
dem Quantisierungsrauschen des Modulators der ersten Stufe F;(z) und zweiten Stufe
Es(2). In der NCL wird E;(z) vollig aufgehoben und es bleiben nur noch die Anteile
von X (z) und Ey(z). Die NCL wird im Digitalbereich realisiert.

Es sind auch andere Strukturen moglich, da auch noch weitere Modulatoren kaska-
diert werden konnen (wie z.B. 2-2-2-Struktur mit drei Stufen usw.) oder statt eines
BP-AY-Modulators 2.0rdnung ein BP-AY.-Modulator 4.0Ordnung verwendet werden
kann. Wegen des Stabilitatsproblems werden hier nur den Modulatoren 2.- oder 4.0rd-
nung verwendet. In dieser Arbeit wird der BP-AY-Modulator mit einer 4-4-MASH-
Struktur (zwei Stufe, jede Stufe mit einem BP-AX-Modulator 4.0Ordnung) entworfen.
Im Folgenden wird untersucht, wie die Ubertragungsfunktion des Modulators bestimmt
wird.

4.7.2. Herleitung der Ubertragungsfunktion

Anhand der nachfolgend dargestellten 4-4-MASH-BP-AY-Modulator 8. Ordnung sollen
die Ubertragungsfunktion des Modulators und die NCL hergeleitet werden (siche Ab-
bildung [4.36)).

E(z)
X(2) ++ R(z) J:(?-» R(z) _lY1(z)
1/2 TN ()
R
+C;)—W(z)
Ha(z)

E(2)
o5
U(z) (@) A (@) Ya(2)

1/z

Abbildung 4.36.: Blockschaltbild des 4-4-MASH-BP-AY.-Modulators 8.Ordnung
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4. Analytische Modellierung des Delta-Sigma-Modulators

In Abbildung ist R(z) die Ubertragungsfunktion des DD-Resonators:

2_1

R =1

(4.70)

Daran erkennt man die Ubertragungsfunktion des BP-AX-Modulators 4.Ordnung der
1.Stufe:

Yi(2) = 272X (2) + (1 + 273 Ey(2) (4.71)

Die Differenz zwischen dem Ausgang und dem Eingang des Quantisierers der 1.Stufe,
welche dem Quantisierungsrauschen -FE;(z) entspricht, wird nun auf den Eingang der
2.Stufe gelegt:

U(z) = —Ei(2) (4.72)

Die Ubertragungsfunktion des BP-AY-Modulators 4.Ordnung in der 2.Stufe lautet
dann:

Ya(2) = 272U (2) + (1 + 272)2Ey(2) = —2 2By (2) + (1 + 27%)2Ey(2) (4.73)

Dann kann der Ausgang des gesamten Modulators beschrieben werden als:

Y (z) = Yi(2)Hi(z) + Ya(z) Ha(2) (4.74)
Y(2) =2 2Hi(2) X (2)+ (142722 Hy(2) B (2) — 2 2Hy(2) By (2) + (1 + 2_2)2}]2(2)(272%;

Die Aufgabe der NCL ist nun, aus den Ausgangssignalen Y;(z) und Y3(z) der beiden
Modulatoren ein Ausgangssignal Y (z) zu erzeugen, in welchem das Quantisierungsrau-
schen Fi(z) entfernt wird. Dafiir missen die NCL Hy(z) und Hs(z) wie folgt definiert
werden:

Hi(z) =27 (4.76)
Hy(z) = (1 +27%)? (4.77)

Die gesamte Ubertragungsfunktion des 4-4-MASH-BP-AY-Modulators 8.Ordnung lau-
tet dann:

Y(2) = 272272 X (2)+ (1427222 2By (2) —2 (1427 2)? By (2)+ (142722 (1427 %) By (2)
(4.78)
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4. Analytische Modellierung des Delta-Sigma-Modulators

Y(2) = 271X (2) + (1 + 272)") Ey(2) (4.79)

Die Ubertragungsfunktion entspricht somit einem Modulator 8.Ordnung, der durch die
Verwendung von zwei Stufen, jeweils mit einem BP-AY.-Modulator 4.0rdnung, immer
stabil ist.

4.7.3. Simulation des Modulators in SIMULINK/MATLAB

Ein SIMULINK-Modell des 4-4-MASH-BP-AY-Modulators 8. Ordnung wird wie in Ab-
bildung aufgebaut.

Wie man in Abbildung erkennen kann, wird ein Skalierungsfaktor vor jedem Re-
sonator eingesetzt, um die Ausgangssignale des Resonators herunterzuskalieren, damit
die Resonatoren in der Realitdt nicht iibersteuert werden. Das Skalierungsverfahren in
einem AY-Modulator wird im nachsten Abschnitt genauer erlautet.

Der 4-4-MASH-BP-AY-Modulator 8.Ordnung wird auch mit einem Eingangssignal,
das mit einer Tragerfrequenz von 1 M Hz moduliert ist, von 0.5 V' Amplitude und
47.74 K Hz Frequenz in Simulink simuliert. Das Ein- und Ausgangssignal des Modula-
tors wird im Zeitbereich wie folgt dargestellt (siehe Abbildung [4.38)).

Die Ausgangssignale des Modulators 1.Stufe und 2.Stufe sind beide ein 1-bit-stream.
Durch die Operation des NCL in dem digitalen Bereich wird das Signal ein multi-
bit-stream sein. Das Ausgangssignal des 4-4-MASH-BP-AX-Modulators 8.0Ordnung im
Frequenzbereich im Vergleich zum Ausgangssignal eines BP-AY.-Modulators 4.0rd-
nung wird in Abbildung dargestellt.

Es ist offensichtlich, dass das In-Band-Quantisierungsrauschen eines 4-4-MASH-BP-
AY.-Modulators 8.Ordnung viel niedriger ist als das eines BP-AY.-Modulators 4.0rd-
nung. Der Mittelwert des In-Band-SQNR eines 4-4-MASH-BP-AY.-Modulators 8.0Ord-
nung liegt ungefahr bei 140 dB.

4.8. Skalierung des Spannungsbereiches

Ein wichtiges Kriterium, das noch beachtet werden muss, betrifft die Skalierung der
Ausgangssignale des Resonators [S.L01]. In dem nachherigen Entwurf wird ein Resona-
tor in der SC—TeChnologieE] mit Verstarker und Kapazitat realisiert. Wenn die Pegel des
Ausgangssignals grofler als die Referenzspannung des Verstérkers sind, wird das Signal
iibersteuert. Es fithrt zu einer Verzerrung des Ausganges des Resonators. Um solche

! Auf die Vorstellung des AY-Modulators mit SC-Technologie wird in Kapitel |5|genauer eingegangen.
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youlz

Scope 16
Comp aralor
L

M = ]

Abbildung 4.37.: SIMULINK-Modell des 4-4-MASH-BP-AY.-Modulators 8.Ordnung
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4. Analytische Modellierung des Delta-Sigma-Modulators

Eingang des 4-4-MAZSH-BP-Delta-Sigma-Modulators 5. Ordnung
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Abbildung 4.38.: Ein- und Ausgang des 4-4-MASH-BP-AY-Modulators 8.Ordnung mit
einem mit 1 M H z modulierten Eingangssignal von 0.5 V' Amplitude,
47.74 KHz Frequenz

Probleme zu vermeiden, muss man einen Skalierungsfaktor, der in der SC-Technologie
durch das Verhaltnis zwischen zwei Kapazitaten realisiert wird, vor den Resonator set-
zen [HSLOS]. Hierauf wird im Einzelnen in Kapitel [5| eingegangen. Dann werden die
Eingange der Resonatoren herunterskaliert, damit die Signale in dem Resonator nicht
verzerrt werden.

Wie in Abbildung dargestellt, muss ein Skalierungsfaktor von 0.5 vor jedem Re-
sonator des 4-4-MASH-BP-AY¥-Modulators 8.0rdnung eingesetzt werden, damit das
Ausgangssignal des Resonators innerhalb von Vg (+1 V) und Vi, (-1 V') bleibt (siehe
Abbildung [4.40)).

Wie in Abbildung dargestellt, befinden sich in der 1.Stufe des Modulators zwei
Resonatoren, die jeweils mit 0.5 herunterskaliert werden. Deswegen ist das Ausgangs-
signal des Modulators 1.Stufe, bzw. das Eingangssignal des Modulators 2.Stufe um
den Faktor 0.25 herunterskaliert. Der Faktor von 0.25 entsteht auch bei dem Modu-
lator 2.Stufe. Dieser Effekt kann jedoch vernachlassigt werden, weil der Ausgang des
2.Resonators direkt mit einem 1-bit-Komparator quantisiert wird. Damit werden die
Pegel des Ausgangs des Modulators 2.Stufe nicht beeinflusst. Um das Quantisierungs-
rauschen des Modulators 1.Stufe vollig aufzuheben, miissen die Pegel der Ausgénge des
Modulators 1.- und 2.Stufe miteinander vergleichbar sein. Deshalb muss am Ende des
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Abbildung 4.39.: Spektrum des Ausgangs des 4-4-MASH-BP-AY.-Modulators 8.Ord-
nung mit einem mit 1 M Hz modulierten Fingangssignal von 0.5 V
Amplitude und 47.74 K Hz Frequenz
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Eingangssignal des Maodulators

Amplitude (%)
: o

.
o0 s s -t St N S S A
.

[1h]

B3 A gl I bt 0 | i T ikl o
= L A [l | HIRIRTETH Kl A
= | . | | |

= R R AR . R S R S JR Fonnnnn- droenes L
=T

Ausgangssignal des 2 Resonatar erste Stufe

Amplitude (V)

Amplitude )

ime of f=et:

Abbildung 4.40.: Modulator- und  Resonatorausgang des 4-4-MASH-BP-AX-
Modulators 8.Ordnung in der 1.Stufe mit einem Skalierungsfaktor
des Resonators von 0.5
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4. Analytische Modellierung des Delta-Sigma-Modulators

Modulators 2.Stufe ein Skalierungsfaktor von 4 eingesetzt werden.

Mit den Skalierungsfaktoren von 0.5 wird die Ubertragungsfunktion des gesamten 4-4-
MASH-BP-AY.-Modulators 8.Ordnung beschrieben als:

Yinasa-as(z) = 272X (2) + 4(1 4+ 272) Ey(2) (4.80)

In Gleichung erkennt man, dass das Eingangssignal vier Takte spater direkt zum
Ausgang transportiert wird. Das gesamte Quantisierungsrauschen wird durch den Mo-
dulator um den Faktor 4 erhoht, aber das In-Band-Quantisierungsrauschen wird im
Gegensatz immer geringer als das eines BP-AY-Modulators 4.0Ordnung. Mit diesem
Entwurf des Modulators wird auf Transistorebene weiter eingegangen.
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5. Simulation des
Delta-Sigma-Modulators auf
Transistorebene

Wie in Kapitel erklart, wird fiir den A¥-Modulator die DT-Struktur ausgewéhlt.
Fir die Realisierung des DT-AX-Modulators steht die SC-Technologie zu Verfiigung
[EWO95]. In diesem Kapitel wird zuerst die Funktionsweise, wie jeder Teil des AX-
Modulators mit SC-Technologie (SC-AY-Modulator) funktioniert, erklart. Am Ende
werden die Simulationen des mit SC-Technologie realisierten AX-Modulators darge-
stellt.

5.1. Funktionsweise des Delta-Sigma-Modulators mit
SC-Technologie

5.1.1. Schaltungsaufbau des SC-DD-Resonators

In Kapitel wurden verschiedene Resonatorverfahren verglichen. Abbildung
stellt noch einmal das Blockschaltbild eines DD-Resonators dar (vgl. Abbildung |4.17)).

X(Z) O—>t Z_1 | Y(Z)
Z'1

Abbildung 5.1.: Blockschaltbild eines DD-Resonators im z-Bereich [Sal03]

A

Die Ubertragungsfunktion des DD-Resonators lautet dann (vgl. Gleichung [4.32)):
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5. Simulation des Delta-Sigma-Modulators auf Transistorebene

Y(z) 27!
X(z) 14272

R(z) = (5.1)

Das Blockschaltbild eines mit SC-Technologie realisierten DD-Resonators (SC-DD-
Resonator) stellt sich wie in Abbildung dar:

‘Az"T [l
Ai
|
~ - Cia+
T T 8
Bi | Il
[ ool i I 1
S2 S1 Cie- iX X
Si T Cs- T Sz Si
Vin- I — + Vout+
S1 Cs+ S2 Dif-Op-Amp S1
Vine H

+ = Vourt-
¥82 l\81 B2 o x\ ix\
o

Abbildung 5.2.: Blockschaltbild des SC-DD-Resonators mit Schaltern und Kapazitdten

Die gesamte Schaltung wird mit Schaltern, Kapazititen und einem differenzialen Ope-
rationsverstarker ,differential operational amplifier (Diff. Op-Amp) realisiert.

Die Charakteristik der Implementierung als SC-Schaltung ist von der Eigenschaft des
Op-Amps, der Zahl der Schalter, der Komplexitat des Taktsignals der Schalter usw.
abhéngig. Der Grund dafiir, dass hier ein Diff. Op-Amp benutzt wird, ist die Minimie-
rung des inneren thermischen Rauschens [Dif10]. Die Riickkopplungskapazitéten (hier
Cia, C;p) werden normalerweise um ein Vielfaches grofier als die Eingangskapazitiaten
(hier C's) ausgelegt, um die Signalschwingung des SC-AY.-Modulators zu reduzieren.

Die Beziehung der Steuersignale der Schalter werden wie folgt dargestellt (siehe Abbil-
dung |5.3):

Die Schalter (S und S3), (X und iX) sowie (A, By, Ay und By) sind alle nicht iiber-
lappende Taktsignale ,non-overlapping clock signals“. Der Grund hierfiir ist z.B., dass
in dem Moment, in dem S; und S5 gleichzeitig eingeschaltet sind, die Kapazitaten Cg_
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Abbildung 5.3.: Alle Steuersignale fiir die Schalter des SC-DD-Resonators[Sal03]

und Cls sonst kurzschliefen wiirden.

Nach den Anforderungen dieser Arbeit wird hier der Systemtakt von 4 M Hz ein-
gestellt. Dann werden die Steuersignale der S; und Sy von 4 M Hz, der X und ¢X von
1 MHz, der Ay, By, A; und B, jeweils von 1 M H z hergeleitet.

5.1.2. Zustandsanalyse des SC-DD-Resonators

Um die Funktionsweise des SC-DD-Resonators besser zu verstehen, teilt man norma-
lerweise den ganzen Arbeitsvorgang des SC-DD-Resonators in 8 verschiedene Zustéande
auf, da die Schaltung sich immer mit diesen acht Zustédnden wiederholt [LG99]. Jeder
zweite Zustand ist ein Systemtakt mit der Periode T' (hier ist 7" = 250 ns) (siehe Ab-

bildung :
Nachfolgend wird die SC-Schaltung im einzelnen Zustand analysiert:
Zustand 1:

Im Zustand 1 werden Schalter S,, X und A; eingeschaltet. Die SC-Schaltung sieht
wie in Abbildung [5.5| aus:
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Abbildung 5.4.: Die Steuersignale fiir die Schalter des SC-DD-Resonators mit 8 ver-
schiedenen Zustédnden|LG99)

Wenn hier das Diff. Op-Amp als ideal betrachtet wird, werden bei den beiden Eingén-
gen des Diff. Op-Amp keine Spannungen anliegen ,virtual ground“. Dann werden die
Eingangskapazitaten Cs_ und Cj, kurzgeschlossen bzw. alle Ladungen darin entladen.
Die Eingangskapazititen sind dann fiir den nédchsten Zustand bereit.

Zustand 2:

Im Zustand 2 werden Schalter S;, X und A; eingeschaltet. Die SC-Schaltung sieht
wie in Abbildung aus:

Die Eingangskapazitaten Cs_ und Cy; werden von den Eingéngen V;,_ und V;,, auf-
geladen. Die Ladungen der C;_ und C,; koénnen wie folgt berechnet werden:

Qcs-[nT)
QCer[ ]

Co_(Vin_[nT] — 0V) = C,_Vin_[nT] (5.2)
Cor (Vin+[nT] = 0V) = Coi. Vi [nT] (5.3)

Die Riickkopplungskapazitaten C;4, und C;4_ werden durch die Einschaltung von S;
von Vopry und Vppr_ aufgeladen. Daraus werden folgenden Gleichungen hergeleitet:

Qca, [NT] = =Vour-[nT|Ciay = Vour[nT]Ciay (5.4)
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Abbildung 5.5.: Zustandsanalyse des SC-DD-Resonators: Zustand 1 (S;, X und Ay
eingeschaltet)
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Abbildung 5.6.: Zustandsanalyse des SC-DD-Resonators: Zustand 2 (S;, X und A;
eingeschaltet)




5. Simulation des Delta-Sigma-Modulators auf Transistorebene

QCM_ [TLT] = _VOUT+ [HT] Cz’A— = VOUT— [TLT]CZ'A, (55)

Diese Ladungen werden bis zum néchsten Zustand sowohl in den Eingangskapazitaten
als auch in den Riickkopplungskapazitéten bleiben.

Zustand 3:

Im Zustand 3 werden Schalter Sy, X und B; eingeschaltet. Die SC-Schaltung sieht
wie in Abbildung aus:

=
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B
— 41 ]
Sz Cig+ X
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+ - Sz
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Cs+ l
Cis- X
5 - \’
B [
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Abbildung 5.7.: Zustandsanalyse des SC-DD-Resonators: Zustand 3 (S, X und B
eingeschaltet)

Die Eingangskapazititen Cs_ und Cs, werden jetzt mit den Einschaltungen des Schal-
ters Sy wieder entladen. Die Ladungen konnen wie folgt berechnet werden:

AQcs—[(n+ ;)T] = Qcs—[(n+ 1)T] —Qes—[nT]| =0—Cs_Vin_[nT) = —Cs_Vin_[nT]

2
(5.6)
AQeasl(n+ 5)T] = Qeas (14 5)T] = Qs [0T] = 0= o Viney InT) = —Co Vi [nT]
(5.7)

Wegen der Idealitit flielen keine Strome in die Eingédnge des Diff.Op-Amps, d.h. die
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5. Simulation des Delta-Sigma-Modulators auf Transistorebene

Ladungen, die in Zustand 2 in den Eingangskapazitaten aufgeladen werden, werden hier
aber alle in die Riickkopplungskapazitiaten C;g_ und C;g, verschoben. Da es momen-
tan keine weiteren externen Ein- oder Ausgénge gibt, bleibt die Menge der Ladungen
des gesamten Systems konstant:

AQeyy [(n+ 3)T] = AQew-[(n+ )T) = ~Cs_Vin_[nT] (5.5)
AQe, [(n+ 5)T] = AQewi[(n+ H)T) = ~Co Vi [nT] (5.9)

Die Ladungen der Riickkopplungskapazitaten C;4, und Cj4_, die in Zustand 2 von den
Ausgingen aufgeladen wurden, bleiben dort und warten auf das néchste Einschalten
der Schalter A; oder A,.

Zustand 4:

Im Zustand 4 werden Schalter S;, X und B; eingeschaltet. Die SC-Schaltung sieht
wie in Abbildung aus:

B1 +-
—[ S1 |‘/ IéiB* X
Vin- 403/15—{4-05_ —9 — 5 > Vout+
S . Diff. Op-Amp TJ S
Vine */ﬂ » — + = l Vour-

S X
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o T

o
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Abbildung 5.8.: Zustandsanalyse des SC-DD-Resonators: Zustand 4 (S;, X und B
eingeschaltet)

Jetzt werden die Riickkopplungskapazitdten C;g, und C;g_ von den Ausgéangen Vopr,
und Vppr_ aufgeladen.

Qcip, [(n+ 1)T] = =Vour-[(n + )T]Cipy = Vour+[(n + 1)T]Cip (5.10)
Qoip_[(n+1)T) = —Voury[(n + 1)T]Cip- = Vour-[(n + 1)T]Cip- (5.11)
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Gleichzeitig wird von den Eingéngen eine neue Ladungsmenge auf die Eingangskapa-
zitdten Cs_ und Cyy geschoben.

Qe [(n+1)T) = Oy (Vin_[(n+ VT) = OV) = Cy Vin_[(n+ DT]  (512)
Qes+[(n+ )T = Cor(Vine[(n + 1)T] = OV) = Coy. Viny [(n + 1)T] (5.13)
Zustand 5:

Im Zustand 5 werden Schalter Sy, X und A, eingeschaltet. Die SC-Schaltung sieht
wie in Abbildung [5.9] aus:
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Abbildung 5.9.: Zustandsanalyse des SC-DD-Resonators: Zustand 5 (Sz, iX und Ay
eingeschaltet)

Die Ladungsmenge, die die Eingangskapazitaten Cs_ und Cy, von den Eingéngen im
Zustand 4 abgeholt haben, werden in diesem Zustand wieder in die Riickkopplungska-
pazitaten Cj4, und C;4_ verschoben:

AQes[(n+ )T) = Qenc[(n -+ 2)T] = Qeul(n+ 1T) = ~CoVix_[(n+ )T] (5.14)
AQeusl(n+ )T) = Qeasl(n+ )T] = Qeasl(n+ 1T] = ~Co Vi [(n + 1T (5.15)

Diese Ladungen werden mit den Ladungen, die im Zustand 2 von Ausgéingen zu den
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Riickkopplungskapazititen C;4y und C;4_ aufgeladen wurden, addiert und bleiben so
bis zum néchsten Zustand.

Qein, (0 )T = AQy [0+ S)T)+ Qo 0] (5.16)
Qen [+ DT] = AQeuil(n + )T] + Qe [T (517

Mit dem Ersetzen der Gleichung und Gleichung [5.4] in Gleichung [5.16} Gleichung
und Gleichung in Gleichung [5.17, werden die Ladungen der Riickkopplungs-
kapazitaten C;a. und C;4_ in diesem Zustand wie folgt hergeleitet:

Qevr,[(n+ ‘;’)T] Oy Vin_[(n+ DT + Vo [nT]Cis (5.18)
Qs [+ D)T) = ~CoVirs [+ DT+ Vour 7100 (519)

Zustand 6:

Im Zustand 6 werden Schalter S, iX und A, eingeschaltet. Die SC-Schaltung sieht
wie in Abbildung [5.10] aus.

Az Cia+
T P
Cig+
Si B iX
St Cs- S
Hipe: ——=—— | - Vour-

Diff. Op-Amp s
1

Si
Vin+ —/»ﬂ*' & —— |+ — VouT-
}STK I ouT
S1

J i x

= Az Cia-

i

Abbildung 5.10.: Zustandsanalyse des SC-DD-Resonators: Zustand 6 (Si, iX und Ay
eingeschaltet)

Die Schalter S; werden jetzt wieder einschaltet. Die Riickkopplungskapazitédten C;a,
und C;4_ werden von den Ausgingen Vopry und Voyr_ ausgelesen. Die Ladungen
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darin konnen wie folgt berechnet werden:

Qca, [(n+2)T] = —Vour+[(n 4+ 2)T)Cia4 (5.20)
QCiA— [(n + 2)T] = —VOUT,[(TL + 2)T]O¢A, (5.21)

Da bei dem Wechsel von Zustand 5 zu Zustand 6 keine zusétzlichen Ein- oder Ausgénge
von den Riickkopplungskapazitaten C;4, und C;4_ addiert wurden, wird die Ladungs-
menge in den Riickkopplungskapazitidten auch nicht verdndert:

Qe [(n+2)T] = Qo [(n + 5)T] (5.22)

Qcoa[(n+2)T] = Qe _[(n+ 5)T] (5.23)

2

Mit dem Ersetzen der Gleichung 0 und Gleichung[5.1§ in Gleichung[5.22] Gleichung
] und Gleichung [5.19] in Glelchung [5.23 bekommt man:

— VOUT+[(TL -+ 2)T]C¢A+ = —CS_‘/[N_[(TZ + 1)T] + Vours [TZT]CZ'A_;_ (524)
— VOUT,[(TL + 2)T]CZA, = — S+‘/1N+[(n -+ 1)T] + VOUTf [nT]CzA, (525)

Die Gleichung wird z-transformiert und lautet dann:

— VOUT+(Z)C7;A+ =—C,_Vin_ (Z) —|— CiA+VOUT+<Z) cz72 (526)
Vours (2)Ciar + CiaVours (2) - 272 = Cs_Viy_(2) - 27 (5.27)
CiagVours(2) 1+ 273 =C,_Viy_(2) - 271 (5.28)
VOUT+(Z) CS_ 271
= . 2
V}N_ (Z) Ol'A_;,_ 1+ 22 (5 9>
-1 -1
VOUT+(Z) _ Cs— oz _ Coy o~ (5.30)
Vint(2) Ciay 14272 Ciam 14272

In dhnlicher Weise kann die Ubertragungsfunktion auch mit den Riickkopplungska-
pazitaten C;p, und C;p_ dargestellt werden, wenn Zustand 7 und Zustand 8 weiter
analog analysiert werden. Dann bekommt man die Ubertragungsfunktion des SC-DD-
Resonators:

VOUT+(Z) o CS_ Zfl _ CS+ 271 (5 31)
‘/}N+(2) n Cipr 1+ 272 Cip— 1+ 272 ’

Damit die Ubertragungsfunktion des SC-DD-Resonators immer identisch bleibt, miis-
sen die Eingangskapazitidten Cs, = C,_ und die Riickkopplungskapazititen C;a, =
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Cia— = C;py = C;p_ eingestellt werden. Dann lautet die Ubertragungsfunktion des
SC-DD-Resonators:

Z—l

1+ 272

Cs
Hsc-ppr(z) = o (5.32)

Gleichung stellt die Ubertragungsfunktion des gesamten SC-DD-Resonators dar.
C, steht fiir die Eingangskapazitiaten, C; steht fiir die Riickkopplungskapazitéiten. Der
Teil von li% steht fiir den idealen DD-Resonator (vgl. Gleichung. Der Term %
ist der Skalierungsfaktor des Resonators bzw. das Verhéaltnis zwischen den Eingangs-
kapazitdaten und den Riickkopplungskapazititen. Er bestimmt den Skalierungsfaktor

des Resonators.

5.2. Realisierung des SC-Delta-Sigma-Modulators auf
Transistorebene

Im Folgenden wird der gesamte SC-AY-Modulator in CADENCE mit den Bauelemen-
ten aus der AMS-Bibliothek zusammengebaut.

5.2.1. Generierung der Steuersignale

Fiir die korrekte Funktionalitit der Schaltung sind die Taktgeneratoren notig, die die
nicht iiberlappenden Taktsignale erzeugen (vgl. Abbildung . Diese werden durch
die Benutzung des Bauelements ,CFG2“ der Firma AMS realisiert [FS110] (siehe Ab-

bildung |5.11)).

CFG2 hat drei Eingdnge und vier Ausgénge. Nach der Aufgabenstellung werden in
dieser Arbeit alle Vg = 3.3V und V,, = OV eingestellt. cin ist der Eingang fiir das an-
geforderte Steuersignal. Durch CFG2 werden dann zwei nicht iiberlappende Takte cl1
und cl2 mit der eingegebenen Frequenz erzeugt. xcll und zcl2 sind jeweils invertierte
Takte zu cl1 und cl2.

Die Realisierung des CFG2 wird mit Logikgatter NOT und NAND durchgefiihrt (siehe
Abbildung [5.12)).

Dieses Bauelement ist von der Firma AMS schon implementiert worden. Die Verzo-
gerung des Signals wird durch die Serie von vier NOT-Gatter ,NOT gate“ realisiert.
Durch die Riickkopplungen und die NAND-Gatter ,NAND gate“ werden die Pegel der
beiden Ausginge cl1 und /2 nicht gleichzeitig hoch sein (siehe Abbildung [5.13)).
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VDBA—!»ffif

. xcl1 ,
[(@FellNannd
cl?

cin xcl2

Abbildung 5.11.: Symbol des verwendeten Taktgenerators ,,CFG2%

VDDA

cl?

VSSA

Abbildung 5.12.: Realisierung des verwendeten Taktgenerators ,,CFG2“ auf Transis-
torebene
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Transient Response

Cin
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Abbildung 5.13.: Generierung von zwei nicht iiberlappenden 4 M H z Taktsignalen von
dem Taktgenerator ,,CFG2“

Der Eingang cin hat eine Frequenz von 4 M H z bzw. eine Periode von 250 ns. Die durch
den Taktgenerator CFG2 generierten Ausgénge cl1 und cl2 haben auch Frequenzen von
4 M H z und sind zueinander nicht iiberlappend. Dieses Bauelement CFG2 kann direkt
benutzt werden, um die Steuersignale S und S; mit 4 M Hz, X und ¢X mit 1 MHz
zu generieren (vgl. Abbildung |5.3)).

Um das Steuersignal A; zu generieren, werden zwei zuséitzliche nicht tiberlappende
Steuersignale A und B jeweils mit 2 M H z ben6tigt. Durch eine UND-verkniipfung der
Schalter A und X wird A; realisiert (vgl. Abbildung . Abbildung [5.14] stellt die

Generierung des Steuersignals A; mit den Schaltern A und X dar.

In dhnlicher Weise werden die Steuersignale A; mit der UND-Verkniipfung der Schalter
A und X, By mit der UND-Verkniipfung der Schalter B und X, By mit der UND-
Verkntiipfung der Schalter B und iX realisiert. Abbildung stellt alle mit ,,CFG2*
generierten Steuersignale dar (vgl. Abbildung .
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Transzient Responsze
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Abbildung 5.14.: Generierung des Steuersignals A; mit der UND-Verkniipfung von A
und X von dem Taktgenerator ,CFG2%

3
0.0

1.0 2.0 3.0 4.0
time {us)

5.2.2. Realisierung der Schalter

Die Schalter werden auch direkt von dem Bauelement , TG2B* aus der AMS-Bibliothek
ausgewahlt (siehe Abbildung [5.16)):

TG2B ist ein T-Gatter /T gate” und wird mit der Kaskadierung von einem NMOS-
Transistor und einem PMOS-Transistor realisiert (sieche Abbildung [5.17)).

EN ist der Anschluss fiir das Steuersignal und F P ist der Anschluss fiir das invertierte
Steuersignal. Wenn z.B. das Steuersignal S; auf den Anschluss EN anliegt, dann muss
EP sich mit dem invertierten Steuersignal S; (inv__ S;) verbinden. Fiir einen NMOS-
Transistor ist EN die Steuerelektrode ,Gate“ (G), IN die Quelle ,Source* (S) und
OUT steht fiir den Abfluss ,,Drain® (D). Wenn der Spannungsabfall zwischen D und S
bzw. Vy, groBer als die Schwellspannung V;;, des NMOS-Transistors ist, wird der Strom
von IN zu OUT flieBen. Ansonsten wird der NMOS-Transistor gesperrt. Fiir einen
PMOS-Transistor ist die Vorraussetzung das genaue Gegenteil. Wenn der Spannungs-
abfall Vy, kleiner als die Schwellspannung V;;, ist, wird der PMOS-Transistor entsperrt.
Ansonsten wird der PMOS-Transistor gesperrt. Weil EP das invertierte Signal von
EN ist, werden der NMOS-Transistor und PMOS-Transistor immer gleichzeitig ent-
oder gesperrt. Tabelle stellt die Logik eines solchen T-Gatters genauer dar.
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Transient Response

3.5d7TAE
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Abbildung 5.15.: Generierung aller vom Modulator verwendeten Steuersignale, die von
dem Modulator gebraucht, mit ,CFG2*
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VSS

Abbildung 5.16.: Symbol des verwendeten Schalter ,, TG2B*

Abbildung 5.17.: Realisierung des verwendeten Schalters ,, TG2B* auf Transistorebene
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Tabelle 5.1.: Charakterisik des MOS-Transistors mit verschiedenen Steuerelektroden-
und Quellen-Spannungen

V}N ‘ VEN ‘ VEP ‘ VOUT des NMOS-Trans. ‘ VOUT des PMOS-Trans.

oV |33V | 0V 0V (Leitet) Vin

oV oV |33V Sperrt Sperrt
33V |33V | 0V 3.3 V-V 3.3 V (Leitet)
33V, oV |33V Sperrt Sperrt

In Tabelle |5.1] erkennt man, dass der NMOS-Transistor 0 V' und der PMOS-Transistor
3.3 V gut leiten kann. Deshalb verwendet man in einem T-Gatter immer die Kaska-
dierung eines NMOS-Tansistors und eines PMOS-Transistors. Dann wird das T-Gatter
beide Spannungen von 0 V und 3.3 V gut leiten kénnen.

Typischerweise ist der Einschalt-Widerstand eines MOS-Transistors 10 2 bis 1 K.
Der Ausschalt-Widerstand eines MOS-Transistors ist normalerweise grofier als 10 M (2.

Um die Funktionalitdt des TG2B zu priifen sowie die Einschalt-Widersiande des TG2B
zu erhalten, wird folgende Schaltung in CADENCE gebaut (siehe Abbildung [5.18)).

vn

gnd

Abbildung 5.18.: Test-Schaltung fiir den verwendten Schalter ,, TG2B*
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Der Schalter wird von dem Steuersignal Sy kontrolliert und mit dem Eingang von 4
M H =z abgetastet. Der Eingang ist eine Gleichspannungsquelle mit der Spannung von
3.3 V. Es wird ein Lastwiderstand von 1270 ) hinter dem Schalter eingesetzt. Der
Verlauf der Ausgangsspannung Vopr wird in Abbildung dargestellt.

Transient Respanse

354752
21 5
=3
1.7 57T L
3 === | E—— !"___'E | |
il 1 I I ; 1 I I
| ! ! H I I I I
= 7sil i | ' ' : | |
= I I 1 I ! : I I
I 1 I I H | [ I
H I I 4 I I A P
R === e e e e e e e e A e e === ===——
0 25 5 75 1.0
time {us)

Abbildung 5.19.: Zeitverlauf der Test-Schaltung fiir den verwendten Schalter ,TG2B*
mit einem Lastwiderstand von 1270 €2

In Abbildung kann man sehen, dass der Spannungsabfall des Lastwiderstandes
Vour bei 1.65 V' liegt, wenn Sy eingeschaltet ist. Ansonsten ist Vopyr gleich 0 V.
Wenn TG2B eingeschaltet wird, liegt der Pegel des Vppr auf der Hélfte der Eingangs-
spannung von 3.3 V. Das bedeutet, nach dem Ohmschen-Gesetz, dass der Einschalt-
Widerstand des TG2B gleich dem Lastwiderstand sein wird, d.h. TG2B hat einen
Einschalt-Widerstand von gegen 1270 ).

5.2.3. Realisierung des DD-Resonators

Mit dem Prinzip des SC-DD-Resonators (vgl. Abbildung und den Schaltern , TG2B*
aus der AMS-Bibliothek wird der SC-DD-Resonator in CADENCE aufgebaut (siehe
Abbildung [5.20)).

In der Realitat werden die Signale nicht wie in der vorherigen Simulation in Kapitel [4]
symmetrisch um 0 V', sondern in dem Bereich von [0 V', 3.3 V] liegen, da es sich bei
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Abbildung 5.20.: Die Realisierung des SC-DD-Resonators auf Transistorebene in der
Simulationsumgebung CADENCE
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dem Prozess, der mit dem AX-A/D-Umsetzer realisiert werden soll, um einen CMOS-
Prozess handelt, bei dem nur positive Spannungen verwendet werden [FS110]. Die
Versorgungsspannung Vg, liegt bei +3.3 V und V;, liegt bei 0 V. Das Eingangssignal
ist dann symmetrisch um eine Offsetspannung von 1.65 V| d.h., die Refferenzspannung
Vres der Diff. Op-Amp und allen anderen Bauelementen ist auf 1.65 V' festgelegt.

Auf Grund der Tatsache, dass der Diff.Op-Amp in der AMS-Bibliothek nicht vor-
handen ist, sind hier stattdessen ein ,single-ended Op-Amp“ (Se.Op-Amp) und ein
Inverter ersetzt worden. Um die Offsetspannung des Op-Amps zu vergleichen, ist es
erforderlich, diesen Inverter um eine Offsetspannung von 3.3 V zu erhohen.

Der Inverter wird danach auch mit CMOS realisiert. In der Realitit hat der Inverter
eine Laufzeit. Um die Laufzeit der beiden Ausgénge des Resonators zu synchronisieren,
wird ein Buffer in dem Ausgang des Se.Op-Amp benotigt, welcher die gleiche Laufzeit
wie der Inverter hat.

Wie in Kapitel beschrieben, werden die Schalter Ay, By, Ay, By jeweils durch
die UND-Verkniipfung der Schalter von A und X, B und X, A und X, B und iX

realisiert.

Danach ist die Grofle der Eingangskapazitdten und der Riickkopplungskapazitaten zu
bestimmen. Diese beeinflusst namlich wesentlich das thermische Rauschen KT /C-
noise®, welches durch das Abtasten in die Schaltung gelangt. Zur Bestimmung der
thermischen Rauschleistung wird folgende Schaltung aufgebaut (siehe Abbildung[5.21])).

Abbildung 5.21.: Blockschaltbild einer geschaltetn Kapazitat|Gru98]

Es ist aus der Literatur [AG94] [RS96] genannt, dass derart geschaltete Kapazitiaten
eine thermische Rauschleistung besitzen von:
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KT
chrjc = 5 (5.33)

Damit ist K die Kelvin Temperatur, T" die Abtastperiode und C' die Kapazitit. Da bei
einer SC-Schaltung zumeist mit zwei Schaltern auf einer Seite die Kapazitat abgetastet
wird, ergibt sich dementsprechend die doppelte Rauschleistung [Gru9s]:

KT

In Gleichung erkennt man bei einer bestimmten Temperatur und Abtastfrequenz,
dass, je grofer die Kapazitéit desto geringer der KT /C-noise ist. Bei einer Eingangska-
pazitdt von 4 pF ergibt sich bei einer Temperatur von 300 K und einer Abtastfrequenz
von 4 M Hz ein KT /C-noise von 75.7 dB. Dieses thermische Rauschen wird zusatzlich
noch durch den sich an den Modulator anschlieBenden digitalen Filter verringert.

In dieser Arbeit wurden die Kapazitaten so gewahlt, dass sich bei den SC-DD-Resonatoren
ein Skalierungsfaktor von 0.5 einstellt, bzw. C; = 2C;. Es muss auch darauf geachtet
werden, dass die Eingangskapazitaten ausreichend dimensioniert sind, um nur ein ge-
ringes KT /C-noise zu erzeugen. Die Riickkopplungskapazitaten diirfen allerdings auch
nicht zu grof§ werden, um zu gewéhrleisten, dass der Op-Amp des Resonators diese
noch treiben kann. Mit solchen Voraussetzungen wurden die Kapazitaten am Ende wie
folgt gewahlt:

5.3. Simulation des SC-BP-Delta-Sigma-Modulators
4.0rdnung in CADENCE

Nach dem Blockschaltbild des theoretischen AX-Modulators 4.0Ordnung (siche Abbil-
dung [5.22) wird ein SC-A¥-Modulator 4.0rdnung auf Transistorebene wie in Abbil-

dung gebaut.

Der SC-A¥-Modulator 4.0Ordnung besteht aus zwei seriellen SC-DD-Resonatoren, die
beide die Eingangskapazitaten von 4 pF' und Riickkopplungskapazitaten von 8 pF' ha-
ben. Ein angeschlossener Komparator, der eine Schwellspannung von 1.65 V' hat, ist als
ein 1-bit-Quantisierer eingesetzt. Wenn die Ausgangsspannung des zweiten Resonators
grofler als 1.65 V ist, betrachtet der Komparator das Ausgangssignal als Logik-Eins
(3.3 V). Wenn jedoch die Ausgangsspannung des zweiten Resonators kleiner als 1.65
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SC-DD-Resonator 1-bit Komparator

X(z)—+>@—> = —;? > = > e
. 1427 + 1+z7~

-1
z

1

Abbildung 5.22.: Blockschaltbild des theoretischen AX.-Modulators 4.Ordnung

V' ist, betrachtet der Komparator das Ausgangssignal als Logik-Null bzw. 0 V. Der
Ausgang des Komparators ist ein digitales Signal mit 1-bit-Auflosung.

Die Verzogerung z~! in dem Riickkopplungszweig kann durch ein D-Flipflop ,delay-
flip-flop* (D-FF), das durch das Steuersignal S; kontrolliert wird, realisiert werden.
Es funktioniert auch wie ein 1-bit DAC. Wenn der Eingang des D-FF Logik-Eins ist,
wird es eine Spannung von 3.3 V' am Ausgang aufweisen. Ist der Eingang des D-FF
Logik-Null, wird es eine Spannung von 0 V' am Ausgang aufweisen.

Die positiven Riickkopplungen werden durch das Verbinden mit dem negativen Aus-
gang OM in der positiven Eingangskapazitdt von I P sowie dem positiven Ausgang O P
in der negativen Eingangskapazitdt von IM realisiert. Dieses ist dadurch begrindet,
dass die Pole der Kapazitiaten genau invertiert sind, wenn die Kapazitaten die Ladun-
gen auf- und entladen. Dann werden die Ladungen von den Riickkopplungen in den
Eingangskapazitiaten akkumuliert.

Abbildung stellt wie bei diesem SC-AX-Modulator 4.0rdnung die Spannungen
des analogen Einganges, der 1.- und 2.Resonatoren und des digitalen Ausganges im

Zeitbereich dar.

Der Eingang ist ein mit 1 M Hz moduliertes Sinussignal und hat eine Frequenz von
47.74 KH~z. Hier wird die Bandbreite nicht genau um 100 K Hz eingestellt, weil das
Signal mit einer Abtastfrequenz von genau 4 M H z abgetastet wird und in dem weite-
ren FFT-Algorithmus alle Energie des Signals auf bestimmte Frequenzen konzentriert
werden ,, Tone“ [HSLOS]. Um diese Situation zu vermeiden, ist fiir dieses Signal eine
Bandbreite von 95.48 K H z eingestellt. Die Amplitude des Sinussignals ist hier auf 0.5
V' eingestellt, damit der Modulator nicht tibersteuert wird. Das Signal hat auch ein
Offsetspannung von 1.65 V. In Abbildung erkennt man alle Spannungen des Ein-
und Ausganges und der beiden Resonatoren innerhalb des Bereichs von [0 V, 3.3 V.
Der Ausgang des Modulators OP ist ein 1-bit-stream mit dem Pegel 3.3 V' fiir Logik-
Eins und 0 V fir Logik-Null.
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Abbildung 5.23.: Blockschaltbild des AX.-Modulators 4.Ordnung auf Transistorebene
mit der Simulationsumgebung ,,CADENCE*

82



5. Simulation des Delta-Sigma-Modulators auf Transistorebene

Transient Response
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Abbildung 5.24.: Zeitverlauf des Ein- und Ausgangs sowie der des Resonatoren des
SC-AY-Modulators 4.Ordnung mit einer Anregung von einem Sinus-
signal, das mit 1 M Hz modulierten und eine Amplitude von 0.5 V,

eine Frequenz von 47.74 K Hz hat.
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Danach wird der Ausgang des Modulators OP mit einer 16384-Punkte-FFT im Fre-
quenzbereich dargestellt (siehe Abbildung [5.25).
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Abbildung 5.25.: Spektrum des Ausgangssignals des SC-AY.-Modulators 4.Ordnung
mit der Anregung von einem Sinussignal, das mit 1 M H z modulierten
und 0.5 V-Amplitude, 47.74 K H z-Frequenz hat.

Abbildung |5.25| stellt das Spektrum des Ausgangssignals von einem SC-AY.-Modulator
4.0rdnung dar. Die zwei Spitzen, die in der Mitte liegen, stehen fiir das modulierte
Eingangsignal des Modulators. Die Spitze in der Gleichstromfrequenz (DC) zeigt die
Offsetspannung des Eingangssignals (V,.; = 1.65 V). Das gesamte Rauschen besteht
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aus dem Quantisierungsrauschen und von anderen Rauschquellen. Die letztgenann-
ten sind hauptsiachlich KT /C-noise. Das Quantisierungsrauschen wird zusammen mit
den anderen Rauschen durch den SC-AX-Modulator 4.0rdnung um 1 M Hz zur Seite
verschoben. In der 95.48 K Hz Bandbreite von [952.26 K Hz, 1047.74 K Hz] liegt die
Rauschstufe bei -65 dB bis -70 dB.

5.4. Simulation des
4-4-MASH-SC-BP-Delta-Sigma-Modulators
8.0rdnung in CADENCE

Mit dem theoretischen Blockschaltbild von dem 4-4-MASH-BP-AY-Modulatur 8.0Ord-
nung in Kapitel |4] (vgl. Abbildung [5.26)) wird ein 4-4-MASH-SC-BP-AX-Modulatur
8.0rdnung in CADENCE aufgebaut (siche Abbildung [5.27)).

SC-DD-Resonator 1-bit Komparator

+ ! + ! Yi(z)
X(z) = —~ — > _‘l'_ > 7
+ 1+z + 1+z°

+ % -
+ 1 + -1 Y2(z)
L = S N U
. 1+z + 1+z

Y

Abbildung 5.26.: Blockschaltbild eines idealen 4-4-MASH-BP-AY.-Modulators 8.Ord-
nung [LG99]

Wie in Abbildung dargestellt, besteht der 4-4-MASH-SC-BP-AY.-Modulatur 8.0rd-
nung aus zwei SC-BP-AY-Modulaturen 4.Ordnung, die im letztem Abschnitt schon
realisiert wurden, und ein NCL [LG99] [

!Der Skalierungsfaktor wird mit dem 4-Quadranten-Multiplizierer, der zurzeit von einem andereren
Kollegen entwickelt wird, realisiert werden. In dieser Arbeit wird auf diesen Teil nicht weiter
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Abbildung 5.27.: Realisierung des 4-4-MASH-BP-AY.-Modulaturs 8.Ordnung auf Tran-

sistorebene
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5. Simulation des Delta-Sigma-Modulators auf Transistorebene

5.4.1. Realisierung der Noise-Cancelling-Logic

Die Ausginge der beiden SC-BP-AX.-Modulaturen 4.0rdnung in der 1.- und 2.Stufe
werden zu einer NCL geleitet, um das Quantisierungsrauschen, das durch den Modula-
tor in der 1.Stufe erzeugt wurde, zu entfernen. Da die Ausgédnge der beiden Modulatoren
der 1.- und 2.Stufe digitale Signale sind, wird die NCL auch im digitalen Bereich rea-
lisiert. Abbildung stellt noch einmal die NCL im Z-Bereich dar.

Ausgang des 1.Modulators Yi(z) —» Z_1
Yi(z) — 22
Yiz)
) =
Va(z) ——»| !
Ya(z) —p{ (1+27) ]
Ausgang des 2.Modulators >z

Abbildung 5.28.: Blockschaltbild der NCL des 4-4-MASH-BP-AY.-Modulaturs 8.Ord-

nung

Die NCL wird in eine FPGA realisiert. In CADENCE werden hier die Logik-Eins und
Logik-NULL eines digitalen Signals als Spannungen repréasentiert und zwar steht der
Pegel 1 V fiir Logik-Eins und der Pegel -1 V' fiir Logik-Null.

Der Ausgang des Modulators in der 1.Stufe Yj(z) lduft durch zwei Verzogerungs-
glieder, welches einfach durch zwei D-FF darzustellen ist. Aber es muss stets dar-
auf geachtet werden, dass die Pegel des Signals immer um -1 V' (Logik-Null) und 1
V' (Logik-Eins) um 0 V' symmetrisch herunterskaliert werden. Der Ausgang des Mo-
dulators in der 2.Stufe Y5(z) lduft auch durch eine Logikschaltung, die mit D-FF
und Addierer realisiert: Die Logik z=* wird durch die Serie mit vier D-FF realisiert
wird; Die Logik 2272 wird durch zwei D-FF und einen Skalierungsfaktor 2 realisiert.
Dann bekommt man den Ausgang der 2.Stufe der NCL: eine Ubertragungsfunktion
von 1422724+ 274 = (1 + 27%)%2. Am Ende muss der Ausgang der 2. Stufe der NCL
wieder mit einem Skalierungsfaktor von 4 vergroflert werden, um den vorher genann-
ten Skalierungsfaktor, der den Ausgang des Komparators in der 1.Stufe um ein Viertel

eingegangen.
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5. Simulation des Delta-Sigma-Modulators auf Transistorebene

herunterskaliert, zu kompensieren. Abbildung [5.29 stellt die Realisierung des NCL in
CADENCE dar.

= &
o)
(@]
g ! 5
Q0 x
s £
<G w4 o)
| (=
&
Q2
g
<'-t/J
4
s
9]
<o
+ |5
©
o y <
- §
S+
T
< 4
‘
L
o
v A 7
]
.
n =
=t
©
8
‘ 1]
w 2
& o 5
¢ t ©
-
N @]
L ] L ]
L Lacd L
(TE L L
T
(a] ) =]
'
%) %) »n
e b oy e
TR L TR
T, o L
I
] =) [a) e
%) » n

Subtrahierer
Subtrahierer

Vref
Vref

Op1
Op2

Abbildung 5.29.: Realisierung der NCL des 4-4-M ASH-BP-AX.-Modulators 8.Ordnung
auf Transistorebene

5.4.2. Simulationsergebnis

Der gesamte 4-4-MASH-SC-BP-AY.-Modulatur 8.Ordnung wird in CADENCE fir 1
ms simuliert. Abbildung [5.30] stellt den Ein- und Ausgang des gesamten Modulators

im Zeitbereich dar.
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Abbildung 5.30.: Zeitverlauf des Ein- und Ausgangs sowie der Spannungsverlauf der
Resonatoren des 4-4-MASH-SC-AY.-Modulators 8.Ordnung mit einer
Anregung von einem Sinussignal, das mit 1 M Hz modulierten und
0.5 V-Amplitude, 47.74 K H z-Frequenz hat.

Der Eingang ist ein mit 1 M Hz moduliertes Sinussignal mit 47.74 K Hz Frequenz, 0.5
V' Amplitude und 1.65 V' Offsetspannung. Der Ausgang des Modulators ist jetzt nicht
mehr ein 1-bit stream, sondern ein Multi-bit Signal mit den Pegeln in dem Bereich von
[-17 V, 17 V]. Wenn -1 V und 1 V als Logik-Null und Logik-Eins fur 1-bit steht, ist
das Ausgangssignal dann ein 6-bit stream mit 34 unterschiedliche Pegeln.

Mit einem 16384-Punkte-FFT-Algorithmus wird das Spektrum des digitalen Ausgangs
des 4-4-MASH-SC-BP-AY-Modulators 8.Ordnung in CADENCE berechnet und dar-
gestellt (siehe Abbildung [5.31)).

Anhand der Abbildung erkennt man, dass die Rauschstufe des Modulatorausgan-
ges durch den 4-4-MASH-SC-BP-AY-Modulatur 8. Ordnung immer tiefer unterdriickt
wird als durch den SC-BP-AXY.-Modulatur 4.Ordnung. In der 95.48 K Hz Bandbreite
von [952.26 K Hz, 1047.74 K Hz] liegt die Rauschstufe bei -70 dB bis -80 dB.
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Abbildung 5.31.: Spektrum des Ausgangssignals des 4-4-MASH-SC-AX-Modulators
8.0Ordnung mit der Anregung eines mit 1 M Hz modulierten Sinussi-
gnals, das 0.5 V-Amplitude, 47.74 K H z-Frequenz hat.
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5. Simulation des Delta-Sigma-Modulators auf Transistorebene

5.5. Vergleich der entwickelten
Delta-Sigma-Modulatoren
Um das Verhalten der Rauschformung noch besser zu erkennen, stellt die Abbildung

den Vergleich des Ausganges von dem 4-4-MASH-SC-BP-AX.-Modulatur 8.0rd-
nung und dem SC-BP-AX-Modulator 4.0rdnung dar.

-25.04

-50.04

Spekarum (dBmj

Spekirum (dBm)

T
a 5 10 15
freq (MHz)

Abbildung 5.32.: Spektrum des Ausgangssignals des SC-AY.-Modulators 4.Ordnung
und des 4-4-MASH-SC-AY.-Modulators 8.Ordnung mit der Anregung
eines mit 1 M Hz modulierten Sinussignal, das 0.5 V-Amplitude,
47.74 K H z-Frequenz hat.
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5. Simulation des Delta-Sigma-Modulators auf Transistorebene

Die rote Kurve steht fiir das Spektrum des Ausganges des SC-BP-AX-Modulators
4.0rdnung, wihrend die blaue Kurve fiir das Spektrum des Ausganges des 4-4-MASH-
SC-BP-A¥-Modulators 8.0Ordnung steht. In der definierten Bandbreite von [952.26
KHz,1047.74 K H z] ist die Rauschstufe des 4-4-MASH-SC-BP-AX-Modulators 8.0rd-
nung niedriger als die Rauschstufe des SC-BP-AY.-Modulators 4.0rdnung, d.h. mehrere
In-Band-Rauschen werden von 1 M Hz zur Seite verschoben.

Im Gegensatz zur Herstellung des 4-4-MASH-SC-BP-AX-Modulators 8.Ordnung ist
die Anforderung der Menge der realen Bauelemente verdoppelt. Es fithrt auch zu einer
Erhohung des Energieverbrauchs und der Flache sowie der gesamten Rauschstufe. Fiir
eine Erhohung der SNR von ungefihr 10 dB ist die Verdoppelung der Kosten nicht
lohnend. Deswegen wird der SC-BP-AX-Modulator 4.0Ordnung fiir die weitere Ent-
wicklung ausgewéhlt.
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6. Zusammenfassung und Ausblick

Am Fraunhofer-ISiT wird zurzeit eine flexible MEMS-Systemelektronik entwickelt. Da-
fiir wurde im Rahmen dieser Arbeit ein ADC entworfen und hinsichtlich seines Verhal-

tens untersucht (vgl. Abbildung [6.1] ).

Bandpass-|®

Steuersignal

MeRgroRe

< Stimuli

Wandlung |- Vorverstarkung | ™ Demodulation|-m Verarbeitung

Vorfilter Signal- O
G

Signal- «+——— | Regelkreis | -
Generator

Wertesignal

Abbildung 6.1.: Allgemeines Blockschaltbild der FSE und der Teil dieser Arbeit[Sch09]

Hierfiir wurde nach der Einleitung ein Uberblick iiber die Technik der entsprechenden
Umsetzungsverfahren gegeben. Dabei wurden zunachst die Prinzipien des Nyquistrate-
ADC und Uberabtastung-ADC vorgestellt. In einem anschlieBenden Vergleich der ver-
schiedenen ADC hinsichtlich der besten Eignung fiir die Aufgabenstellung fiel die Ent-
scheidung auf den AX-ADC.

Nach einer kurzen Wiederholung der Grundlagen wurde ein analytisches Modell des
AY-Modulators erstellt. Es wurden zuerst die Struktur eines TP-AY.-Modulators vorge-
stellt und die Herleitung seiner Ubertragungsfunktion durchgefithrt. Die Performence
wurde dann analysiert. Es wurde der Nachteil erkannt, dass ein TP-AY-Modulator
nicht fir die zwischenbandigen Signale geeignet ist. Mit einer einfachen Transformation
des Integrators in einen Resonator wurden die Pol- und Nullstellen der Ubertragungs-
funktion des Modulators geéndert. Mit diesem Prinzip wurde danach das analytische
Modell des BP-AX-Modulators entwickelt. Anschliefend wurden in SIMULINK und
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6. Zusammenfassung und Ausblick

MATLAB den BP-AX-Modulatoren 2.- und 4.0Ordnung simuliert. In einem weiteren
Versuch stellte sich heraus, dass eine weitere Erhohung der Ordnung des Modulators
dazu fithrt, dass die Polstellen des Modulators auflerhalb des Einheitskreises liegen,
bzw. der gesamte Modulator instabil ist. Um dieses Problem zu losen, wurde zunéchst
die MASH-Struktur entwickelt. Mit einer Kaskadierung von zwei BP-AY-Modulatoren
4.0rdnung wurde die Stabilitdt des Modulators beibehalten. Danach wurde eine ana-
lytische Simulation des 4-4-MASH-BP-A¥.-Modulators 8.Ordnung in SIMULINK und
MATLAB durchgefiihrt.

Um das reale Verhalten des 4-4-MASH-BP-AY.-Modulators 8.Ordnung auf Transistore-
bene zu simulieren, wurde dann die Funktionsweise des SC-Resonators vorgestellt. Auf
alle einzelnen benutzen Bauelemente der AMS-Bibliothek wurde anschlieend einge-
gangen. Am Ende wurde der gesamte Modulator in CADENCE simuliert und mit dem
theoretischen Ergebnis verglichen. Anhand des Ergebnis der CADENCE-Simulation
erkennt man, dass in der Realitdt die SNR eines 4-4-MASH-BP-AY-Modulators 8.Ord-
nung nur 5 dB bis 10 dB hoher ist als der eines BP-AY-Modulators 4.Ordnung, aber
mit Mehrkosten fiir einen wesentlich komplexeren Schaltungsaufbau verbunden ist. Der
Grund ist, dass fiir einen 4-4-MASH-BP-AY.-Modulator 8.Ordnung viel mehr reale Bau-
elemente als fiir einen BP-AY.-Modulator 4.0rdnung benétigt werden. Die Komplexitét
des Schaltungsaufbaus erhoht sowohl die gesamte Rauschstufe als auch die Flache und
den Energieverbrauch in der Herstellung. Deswegen sollte sich ISiT fiir den BP-AX-
Modulator 4.0rdnung fiir die weitere Entwicklung entscheiden.

In dieser Arbeit wurde der analoge Teil des AX-ADC behandelt. In dem weiteren
Verlauf des Projekts wird zuerst in dem FPGA der dem in dieser Arbeit entwickel-
te AY-Modulator zugehoérige digitale Bandpassfilter entwickelt, der das verschobene
Rauschen auflerhalb der definierten Bandbreite von [950 K Hz, 1050 K Hz| herausfil-
tert und eine Ausgangsauflosung von 12-bit erhélt. Ein Dezimator wird auch in dem
FPGA realisiert, um das ganze System wieder in Nyquistband herunterzutasten.

Die anderen fiir die flexible Systemelektronik erforderlichen Funktionskomponenten be-
finden sich derzeitig noch in der Entwicklung. Alle Funktionsblocke werden schlieflich
nach Fertigstellung zusammen mit dem AX-ADC in einer 0.35 pm CMOS-Technologie
hergestellt, so dass die flexible Systemelektronik in vielen Einsatzgebieten verwendbar
ist.
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Anhang A.

Anhang: Verwendete Symbole
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Anhang B.

Anhang: Verwendete

ADC analog to digital converter

FPGA field programmable gate array
DSP digital signal processing core

AAF anti aliasing filter

SH sample and hold circuit

OSR over sampling ratio

SQNR signal to quantization noise ratio
DR dynamic range

FS full scale

DT discrete time

CT continuous time

SC switched capacitor

AMS austriamicrosystems

STF signal-transfer-funktion

NTF noise-transfer-funktion
DD-Resonator double-delay-desonator
MASH Multi-Stage Structure

NCL noise cancellation logic
Diff.Op-Amp differential operational amplifier
D-FF delay flip-flop

Abkiirzungen
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Anhang C.
Anhang: CADENCE-Modelle
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Abbildung C.1.: CADENCE-Modell: SC-DD-Resonator
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Anhang C. Anhang: CADENCE-Modelle

Abbildung C.2.: CADENCE-Modell: SC-BP-AX.-Modulator 4.Ordnung
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Anhang C. Anhang: CADENCE-Modelle

Abbildung C.3.: CADENCE-Modell: 4-4-MASH-SC-BP-AXY.-Modulator 8.Ordnung
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