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System Level Design mit SystemC und Matlab/Simulink

System Level Design mit SystemC und Matlab/Simulink
Dr.-Ing. R. Gessler
EADS Germany GmbH, Naval & Ground Radar Signal Processing
Woerthstrasse 85, 89077 Ulm,
Phone: (0731) 392-4797, Fax: (0731) 392-3073
E-Mail: ralf.gessler@sysde.eads.net

Zusammenfassung

Die heutige Elektronikbranche ist einem starken
technologischen Wandel unterworfen. Produkte
miissen innerhalb kiirzester Zeit mit begrenztem
Budget entwickelt (Rapid Prototyping) und auf
den Markt gebracht werden. Hierbei ist es
notwendig zum einen bereits entwickelte Module
in die Neuentwicklung mit einzubeziehen (Design
for Reuse). Zum anderen ist es wichtig flexibel
zwischen Hard- und Software-Lésung zu wechseln
und Funktionserweiterungen méglichst einfach
durchzufiihren. System-Design-Tools kdénnen
hierbei wichtige Hilfsmittel sein.

Die vorliegende Arbeit gibt einen praxisnahen
Erfahrungsbericht iliber Beschreibungssprachen,
die gemeinsam von Hardware- und System-
entwicklern eingesetzt werden koénnen. Hierbei
werden Standard-Design-Methoden mit den
modernen System-Design-Methoden von
Matlab/Simulink und SystemC verglichen. Die
Bewertungskriterien sind unter anderem:
Implementierungsaufwand, Datenrate und Re-
sourcenverbrauch. Zudem wird ein Augenmerk
auf die Portierung zwischen Hard- und Software
gerichtet.

1. Grundlagen

Ausgangspunkt ist das Hardware-Design mit FPGAs
und Algorithmen aus der Radarsignalverarbeitung. Da
es sich hierbei hauptséchlich um komplexe Standard-
Algorithmen wie FIR-Filter, FFT und Rank-Value-Filter
(Sortiereinheiten) handelt, lassen sich diese auch auf
andere Bereiche wie Automotive, Industrial und
Telekommunikation Ubertragen.

Der Radar-Signalprozessor (siehe Bild 1) ist ein
wichtiger Bestandteil des Rundsuch-Radars. Die
Aufgabe eines Radar-Signalprozessors besteht darin,
ein empfangenes  Signal auszuwerten und
gegebenenfalls ein Ziel zu melden. Der
Signalprozessor besteht aus den folgenden drei
Komponenten: Pulskompression (Verbesserung des
Signal/Rausch-Abstandes), Dopplerfilter (Ermittelung
der Ziel-Dopplerfrequenz) und Zieldetektion (adaptive
Schwellwertschétzung).

Die folgenden Abschnitte stellen die Werkzeuge
Matlab/Simulink mit Systemgenerator und SystemC
mit SystemC-Compiler vor. Es folgt eine Zusam-
menfassung mit Ausblick.

Bild 1 Der Radar-Signalprozessor
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Bild 2 Radar-Signalprozessor in Matlab/Simulink
2. Matlab/Simulink 3. SystemC
Matlab ist ein mathematisches Werkzeug und wird zur ~ Systementwicklungen beginnen oft mit einem
Simulation des gesamten Prozessors eingesetzt. Der  abstrakten Modell in C/C++. Das Ziel besteht

Radar-Signalprozessor wurde mittels Matlab-Modellen
auf Systemebene beschrieben [1], [2]. Hierbei kénnen
verschiedene Scenarien und Konfigurationen simuliert
werden. Der neue Designflow Matlab/Simulink und
Xilinx-Systemgenerator erlaubt eine automatisierte
Abbildung auf ein FPGA und Simulation auf
Realisierungsebene. Bild 2 zeigt den kompletten
Designflow von Matlab/Simulink bis zum fertigen
FPGA-Design auf einem PMC-Modul. Der System-
generator von Xilinx erzeugt aus Matlab/Simulink
VHDL-Code fur die Synthese und einen Testbench
mit Stimuli-Files zur VHDL-Simulation. Im Anschluss
an die Synthese folgt die Implementierung auf das
Xilinx-FPGA (Place & Route) mit dem Tool Design
Manager. Zur Synthese und Simulation wurden die
Mentor-Tools Leonardo und Modelsim verwendet. In
Abbildung 3 ist die Implementierung in Simulink
dargestellt. Hierfir kamen Xilinx-Blocksets (IPs) zum
Einsatz.

zunachst darin die erste Implementierung und deren
Machbarkeit zu untersuchen. Dieser Prozess kann
durch Systemsimulationen mit Funktionsblécken in C
unterstiitzt werden. In der weiteren Entwicklung wird
das System in eine detaillierte Implementierung in
Hardware oder Software umgesetzt. Die Idee ist nun,
den Ubergang von einem abstrakten Systemmaodell zu
einer Implementierung in Hardware und Software
moglichst einfach und zusammenhangend zu
gestalten. Anstelle einer komplett  neuen
Beschreibung, wird die vorhandene Modellierung
immer detaillieter bis am Ende im Fall eines
Hardware-Ansatzes eine RTL-Beschreibung vorliegt.
Die Sprache SystemC [3] ist die Basis fUr diesen
Ansatz.

Die vorgestellten Signalverarbeitungsalgorithmen aus
Matlab/Simulink wurden in SystemC implementiert
und simuliert. Der Transfer zu RTL erfolgt mit dem
SystemC-Compiler von Synopsys (siehe Abbildung 2).
Weiterflihrende Literatur zum Thema SystemC findet
man unter [4], [5].

MPC-Workshop Februar 2004
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4. Zusammenfassung und Ausblick

Im vorgestellten Bericht werden Benchmarks zur

Bewertung der Design-Tools  Matlab/Simulink/
Systemgenerator und SystemC anhand
Signalverarbeitungsalgorithmen erarbeitet. Der

Ausgangspunkt ist zum einen Matlab und zum
anderen C/C++,

Die vorgesteliten System-Design-Tools sind ein
weiterer Schritt auf dem Weg die ,Liicke* zwischen
Hardware- und Systementwicklung zu schliefien.
Hierbei ist sowoh!| eine Hardware-Loésung (FPGA) wie
auch eine Software-Lésung (Prozessor) moglich. Die
grundlegenden  Algorithmen des  Radarsignal-
Prozessors koénnen auf einem FPGA realisiert
werden [6].

In Zukunft ist geplant den Matlab/Simulink-Flow auf
Altera-Bausteine und auf TI-Signalprozessoren
(Software-Ldsung) zu erweitern.

5. Literatur

[1] Gessler, R.: Design of a FPGA Radar Signal

Processor. MathWorks DSP Conference 2003,
Stuttgart, Mai 2003.
[2] Henkel, M.: Untersuchung eines neuen

Hardware-Software-Designflows. Diplomarbeit,
EADS, FH Ulm, Ulm, Januar 2002.

[3] SystemC - Organisation:
http://www.systemc.org.

[4] Speitel, M.; Niemann, B.: Quo vadis SystemC.
Elektronik, Ausgabe 13, 2001.

[5] Aynsley, J.: Briicke zwischen Hardware- und
Systemdesign. Elektronik, World of Embedded ARM,
Februar, 2003.

[6] Gessler, R.; Kolle, H.-G.; Deitersen, H.: Radar
Signal Processor on a chip. International Radar
Symposium 2003, Dresden, October 2003.
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Mikrosystemtechnik:

Technologie und Anwendungen
Prof. Dr. Ulrich Mescheder, Institut fir Angewandte Forschung der FH Furtwangen
Koordinator des ZAFH ZeMiS
78120 Furtwangen, Robert-Gerwig-Platz 1
Tel: 07723920232, Fax: 07723920633, email: mes@fh-furtwangen.de

Zusammenfassung

Die Mikrosystemtechnik hat sich seit Einfiihrung
dieses Begriffs Mitte der 80er Jahre enorm
weiterentwickelt. Vom Umsatzvolumen
erschlieRen sich mit der Mikrosystemtechnik
Mirkte von vielen Milliarden Dollar/Euro, wobei
immer wieder auch kurzfristig ganz neue
Marktbereiche von der Mikrosystemtechnik
profitieren. Technologisch konnten aufgrund der

grofen Forschungs- und
Entwicklungsanstrengungen beachtliche
Fortschritte beim Umsetzen in neue

Produktentwicklungen erzielt werden. Noch immer
ist aber die Entwicklung von Mikrosystemen mit
einem betrachtlichen wirtschaftlichen Risiko
verbunden. Insbesondere klein- und
mittelstandische Unternehmen bendtigen hierzu
die FuE-Unterstiitzung von
Forschungsdienstleistern. An der FHF wird seit
vielen Jahren in Lehre und Forschung an der
Mikrosystemtechnik gearbeitet. Von den
zahlreichen Forschungsprojekten werden
ausgewahlte Beispiele néher vorgestelit.

1. Uberblick tUber die Aktivititen an
der FHF

Seit fast 20 Jahren wird an der FH Furtwangen an
Themen aus der Mikroelektronik und seit mehr als 15
Jahren an Themen aus der Mikrosystemtechnik (MST)
in Lehre und Forschung gearbeitet. 1991 startete der
Diplomstudiengang Mikrosystemtechnik, damals der
zweite seiner Art in Deutschland. Im Jahre 2000 nahm
der erste Masterstudiengang zum Thema Mikrosys-
temtechnik (Microsystems Engineering) in Furtwangen
seinen Betrieb auf. Seitdem wurden mehr als 60 Stu-
dierende in diesem inzwischen von der ASIIN akkredi-
tierten internationalen Studiengang zum MSc gradu-
jert. Begleitet wurden diese Aktivitaten im Bereich der
Lehre von starken Forschungsaktivitaten. Der For-

schungsschwerpunkt Mikrosystemtechnik des Instituts
fur Angewandte Forschung stellt seit vielen Jahren ei-
ne der tragenden Saulen der Forschungsaktivitaten
der FH Furtwangen da. Seit September 2002 koordi-
niert die FH Furtwangen das Zentrum fur Mikrotechnik
und Systemintegration (ZeMiS), eines von drei Zent-
ren fir Angewandte Forschung an Fachhochschulen
in Baden-Wurttemberg. An ZeMiS sind die Fachhoch-
schulen Esslingen/Géppingen, Offenburg und Heil-
bronn, die Universitat Freiburg sowie das IMIT betei-

ligt.

In diesem Beitrag werden neuere Entwicklungen der
Mikrosystemtechnik aufgezeigt. Nach einer Analyse
der Marktentwicklung werden typische
Produktbeispiele der Mikrosystemtechnik erlautert und
wichtige Fertigungsaspekte diskutiert. Ausgewéhlte
Beispiele zeigen die Breite der Forschungsarbeiten an
der FH Furtwangen auf dem Gebiet der
Mikrosystemtechnik auf.

2. Marktentwicklung der
Mikrosystemtechnik

2.1. Definitionen und Trends

Unter Mikrosystemen versteht man seit Ende der
80ger Jahre Systeme, in denen bei mindestens einem
die Funktion des Systems bestimmenden Element die
kritische StrukturgréRe im Bereich Mikrometer liegt
und bei denen elektronische und nichtelektronische
Funktionen/Komponenten zu einem System zusam-
mengefasst werden. Weiterhin sind in einem Mikro-
system durch systematische Verknipfung Synergieef-
fekte méglich. Mikrosysteme werden tberwiegend mit
aus der Mikroelektronik abgeleiteten Fertigungstech-
niken hergestellt. Gerade durch letzteren Aspekt ist es
méglich, komplexe, meist auf Silizium beruhende Sys-
teme bei Massenfertigung zu niedrigen Preisen zu re-
alisieren [1]. Auf der anderen Seite ergibt sich unter
diesen fertigungstechnischen Randbedingungen ge-
rade fur klein- und mittelstandische Unternehmen das
Problem, dass ein Einstieg in die Mikrosystemtechnik

MPC-Workshop, Februar, 2004
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Bild 1: Vergleich alter (oben) und jiingerer (unten)

Marktstudien, nach [2], unten: Ergebnisse der
NEXUS II-Studie nach [3]

in der Regel ein entsprechend grofles Marktvolumen
voraussetzt, damit sich die zum Teil erheblichen In-
vestitionen in Gerate und Personal auch rentieren.
Daher kommen Untersuchungen zur Marktentwicklung
in der Mikrosystemtechnik groRe Bedeutung zu. Ent-
sprechend werden fur die Mikrosystemtechnik sehr
haufig und regelmaBig Marktuntersuchungen durchge-
fuhrt, die Entscheidungskriterien bei der strategischen
Ausrichtung von Unternehmen erleichtern sollen [4],
[5], [6], [2], [7]. Im Vergleich verschiedener Marktstu-
dien ergeben sich z.T. erhebliche Differenzen, je nach
dem welche Begriffsdefinition fiir Mikrosystemtechnik
zugrunde gelegt wird (gehéren z.B. einfache mikro-
mechanische Sensoren schon dazu) und ob die ei-
gentliche Mikrosystemtechnik-Komponente oder das
Gesamtsystem, dessen Funktion maRgeblich durch
die MST-Komponente bestimmt ist, bei der Umsatzbe-
rechnung genommen wird (mit oder ohne Leverage-
Effekt). Trotz der aus diesem Problem resultierenden
Unscharfe sind folgende Prognosen weitestgehend
unumstritten:

e Bei einem Weltmarkt zwischen 60 und 70 Mrd. $
nahert sich die Mikrosystemtechnik der
Bedeutung der Mikroelektronik an.

e Der Kfz-Markt ist noch immer technischer Motor
fur die Mikrosystemtechnik- Entwicklung.

e Bis zum Jahr 2005 findet man grole Zuwéachse
insbesondere im Bereich der in- vitro-Diagnostik.

e Es bilden sich immer mehr ,Nischenmarkte® aus,
die bei einem Umsatzvolumen von weniger als
einer Mrd. $ gerade fur mittelstdndische Firmen

interessant sind (Biometrische Identifikation, Mik-
rodisplays, Arzneimitteldosierung, RF MEMS).

e Die wertmaRig dominierenden
Anwendungsgebiete liegen im Bereich der
Informationstechnik (Tintenstrahldruckképfe,
Displays, Massenspeicher).

2.2 Detaillierte Marktentwicklungen

In den nachfolgenden Bildern 1-2 werden diese
zusammengefassten Trends anhand von
Prognosezahlen untermauert. Bei den
Zukunftsprognosen stellt sich haufig das Problem,
dass langfristige, zukinftige Entwicklungen kaum
richtig vorhersehbar sind. Damit beruhen die
Prognosen fir die Zukunft meist auf einer
Fortschreibung aktueller Zahlen, ohne dass véliig
neue Entwicklungen beriicksichtigt werden kénnen.
Daher hat man im unteren Teilbild von Fig. 1 nur
bereits bekannte Systemlésungen unter dem
Stichwort .neu aufkommende® Produkte
berucksichtigt. Das vorhergesagte lineare Wachstum
betragt danach auch in den nachsten Jahren um 20 %
pro Jahr [7]. Wie in Bild 2 gezeigt, kommt dabei dem
Marktsegment des IT-Zubehérs die grofite Bedeutung
zu, gefolgt von der Medizintechnik. Danach sind schon
heute nicht-automotive Anwendungen umsatzstérker
als automotive. So macht der Bereich
Informationstechnik mit 67 % den Léwenanteil eines
Marktvolumens von 30 Mrd. Dollar im Jahre 2000 aus.
Dieser Anteil reduziert sich leicht auf 58 % im Jahre
2005. Vom Umsatzvolumen ist demgegeniuber der
Bereich Verkehr (KfZ) eher klein. Einen stark
steigenden Markt stellt die Telekommunikation dar.
Was allerdings die Stuckzahlen von einzelnen
Produkten angeht, sind Produkte aus dem KfZ-
Bereich (Beschleunigungs-, Drehraten- und
Drucksensoren) nach wie vor sehr interessant,
insbesondere da hier die Standardisierung weit fort
geschritten ist.

Auch wenn der automotive Sektor eine Vorreiterrolle
bei der Einfuhrung von Mikrosystemen spielt, so sind
also umsatzmassig wichtigere Markte in anderen
Bereichen zu finden, wie Bild 2 zeigt.

Fir eine genauere Darstellung nach einzelnen
Produkten wird auf [7, 9] verwiesen. Das wohl in der
Offentlichkeit bekannteste Mikrosystemtechnik-
Produkt, der Beschleunigungssensor, kommt danach
im Jahre 2000 auf einen Umsatz von ca. 470 Mio. $
(bei einer Stiickzahl von rund 100 Mio. entspricht dies
einem Preis von rund § $ pro Sensor). Der Umsatz
steigt bis zum Jahre 2005 vermutlich auf ca. 700 Mio.
$. Drucksensoren haben demgegeniber ein etwa
doppeltes (2000) bis dreifaches (2005) Marktvolumen.

MPC-Workshop, Februar, 2004
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Bild 2: Aufteilung des MST-Weltmarktes nach Produkten;
gegenwirtig (oben fir das Jahr 2000) und zukiinftig
(unten fir das Jahr 2005) nach [8] mit freundlicher
Genehmigung Dr. H. Wicht, Wicht Technology
Consultant

Vom Marktumsatz her wichtigstes Einzelprodukt ist
der Tintenstrahidruckkopf, dessen Umsatzvolumen
von ca. 11 Mrd. $ im Jahre 2000 sich bis 2005 etwa
verdoppelt. Die groRte Steigerungsrate erwartet man
nach dieser Studie im Bereich der in-vitro-Diagnostik
(Zunahme um 550 %). Im Bereich der sich in der
Entwicklung  befindlichen  Produkte  erreichen
Drehratensensoren vermutlich im Jahre 2005 einen
Umsatz, der leicht Ober den von
Beschleunigungssensoren liegt. Gréfite Zuwachsraten
werden bei RF-MEMS erwartet (Steigerung um 10*
%).

Bei den Nischenprodukten wachsen die Markte fur
Mikromotoren (5000 %) und Mikrospektrometer (etwa
900 %) besonders stark [9].

3. Produktbeispiele

Einige Produktbeispiele wurden bereits im vorherigen
Abschnitt anhand der Marktdaten grob vorgestellt. In
diesem Abschnitt soll an zwei Beispielen der typische
Aufbau von Mikrosystemen erldutert werden.

Die ausgewahlien Beispiele gehdren zur Klasse der
mikromechanischen Systeme (englisch: MEMS) fir

die Sensorik. Einen &hnlichen Aufbau findet man bei
Mikrosystemen fur die Aktorik, z.B. bei dem digitalen
Mikrospiegel-Array-Bauelement (DMD) von Texas in-
struments/DI.LP. Das letztgenannte Bauelement fur
Projektionsoptiken gehért zur Untergruppe der
MOEMS (micro optical electro mechanical systems)

3.1. Mikromechanische
gungssensoren

Beschleuni-

Ein Beschleunigungssensor stellt die zentrale Kompo-
nente in einem Airbag-System dar (Bild 3). Das eigent-
liche Sensorelement macht dabei allerdings von den
Kosten eher einen unbedeutenden Teil aus. Das Sen-
sorelement erhalt seine ,Veredelung* durch den Ein-
bau in die elektronische Kontrolleinheit. Darin wird das
Sensorelement in einem Gehduse mit elektronischen
Komponenten fur die anwendungsspezifischen Anfor-
derungen konfiguriert. In Verbindung eines zur Zeit
noch mechanischen Vorschaltelements {,ignition mo-
dule®) initiiert die Kontrolleinheit im Falle eines Unfal-
les den Inflator, der den eigentlichen Airbag ausstéft.
Entsprechend der Sicherheitsanforderungen geschieht
dies innerhalb einiger 10 ms nach dem Unfall. Das
Sensorelement macht mit einigen Euro nur einen
Bruchteil der Kosten eines Airbagsystems von einigen
hundert Euro aus.

Beschleunigungssensoren flr Airbag-Systeme werden
heute Uberwiegend mit den Methoden der Oberfla-
chenmikromechanik hergestellt, bei denen die freibe-
weglichen Elemente mit Hilfe der Opferschichttechnik
in mit Diinnschichtverfahren auf den Si-Wafern aufge-
brachten Schichten (meist poly-Si) realisiert werden.
Ein Detail des Beschleunigungssensors der Firma
Bosch zeigt Bild 4 (oben), unten ist der Sensorchip mit
monolithisch  integrierter Auswerteelektronik des
ADXL50 gezeigt. Diese Beschleunigungssensoren ar-
beiten nach dem Feder-Masse-Prinzip. Dabei werden
seismische Massen (ber geeignet dimensionierte Fe-
derarme beweglich an die Rahmenstruktur angehangt.
Bei Beschleunigung bewegt sich dann die seismische

“\{" Ignition

module

{ Electronic

inflator Bag

Autol (S)
Bosch (D)
Becker (US)
TRW (US)
Delco (US}
Luxer (US)
\_ Temic (D) F 4

a7e
‘30;:706

Autol (5)
Ternic (D)

Petri (D)
Abag International (UK}

200-300€

Bild 3: Airbag-System: An dieser Darstellung erkennt
man die Wertschépfungsentwicklung vom primé-
ren Sensor bis zum endgdiltigen System [8].
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Masse relativ zum Geh&use, diese Bewegung wird
meist kapazitiv (Differenzkondensator) mit an der
seismischen Masse verbundenen fingerartigen Elekt-
roden aufgenommen, die sich unter Beschleunigung
relativ zu feststehenden Elektrodenfingern bewegen
(vgl. Bild 4 oben). Die elektronische Signalauswertung
nutzt meist ein Differenzmodulationsverfahren, bei
dem die Relativbewegung der beweglichen Elektroden
in eine Veranderung der Modulationsamplitude ge-
wandelt wird. Im quasistatischem Fall ist die Auslen-
kung der Elektrode aus der Ruhelage proportional zur
wirkenden Beschleunigung. Frither wurden héaufig
rickgekoppelte Systeme realisiert (z.B. ADXL50), bei
denen das Differenzsignal Uber eine elektrostatische
Ruckkoppelung minimiert wird.

Die Empfindlichkeit und das zeitliche Antwortverhalten
(mechanisch wird das System als Verzégerungsglied
2.0rdnung beschrieben) kann durch die seismische
Masse, die Lange und Weite und vor allem durch die
Dicke der Aufhéngung (Dicke ist dabei die Geometrie,
die senkrecht zur Beschleunigungsachse steht)
eingestellt werden.

Das elektromechanische Gesamtsystem besteht
neben dem  Masse-Feder-Element und der
Differentialkapazitat meist aus einer
Oszillatorschaltung, einem Vorverstarker, einem
Demodulator, verschiedenen Verstérkerstufen und
einer Schaltung zur Ausbildung von Referenz- oder
Selbsttestspannungen (zur Simulation einer
Beschleunigung). Haufig werden diese Komponenten
monolithisch auf dem Chip des eigentlichen
Sensorelements integriert.

3.2 Mikromechanische

Drehratensensoren

Um gekoppelte Aktor-Sensor-Systeme handelt es sich
bei mikromechanischen Drehratensensoren, die u.a.
in Navigationssystemen und elektronischen
Fahrzeugstabilisierungssystemen (EPS) verwendet
werden. Die meisten mikromechanischen
Realisierungen beruhen auf dem Coriolis-Prinzip.
Hiernach wirkt auf eine sich in einem mit der Drehrate
Q rotierenden Referenzsystem mit der
Geschwindigkeit v bewegende Masse m eine
Scheinkraft, die Coriolis-Kraft:

FCorioIis =2m(iJ‘XQ)

Aus dieser Gleichung lasst sich entnehmen, wie ein
mikromechanischer  Drehratensensor  aufgebaut
werden muss:

a) Vorrichtung zur Erzeugung der Primarbewegung
(Geschwindigkeit v(t}): Ublicherweise erfolgt dies
durch eine Schwingungsanregung (Linear- oder

Bild 4: Detail eines Beschleunigungssensors der Fir-
ma Robert Bosch (oben), unten Chipansicht
des ADXL50 (Analog Devices).

Rotationsbewegung) mittels elektrostatischer
[10], magnetischer [11] oder piezoelektrischer
[12] Krafte.

b) Sensorkomponente zur Deduktion der

resultierenden Sekundarschwingung, meist durch
angepasste Beschleunigungssensoren.

Eine mechanische Grundstruktur fir diese Aufgabe ist
die gegenphasig schwingende Schwinggabel.

Ein wichtiges Auslegungsmerkmal ist dabei eine gute
mechanische Entkopplung von Sekundar- und Pri-
marschwingung (trotz sehr ahnlicher Resonanzire-
quenz), um jedwedes nicht durch die Drehrate erzeug-
tes Signal aus zu schliessen. Hierfur werden karada-
nische Entkopplungen mit voneinander weitestgehend
mechanisch isolierten Rahmenstrukturen verwendet.
Ein Beispiel zeigt Bild 5 (unten). Neben dem hier ge-
zeigten so genannten linear-linear-Aufbau (bezogen
auf die Bewegungsart in Primér- und Sekundér-
schwingung) gibt es auch Aufbauten unter Beteiligung
rotatorischer Bewegungsablaufe [14]. In dem Beispiel
wird die zentrale seismische Masse durch die An-
triebseinheiten zu einer Schwingung in x-Richtung an-
geregt. Uber die innere Rahmenstruktur kann die
seismische Masse aufgrund der Coriolis-Kraft in y-
Richtung schwingen. Mit Hilfe einer weiteren mecha-
nisch entkoppelten Rahmenstruktur wird diese

MPC-Workshop, Februar, 2004
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Bild 5: Funktion eines Drehratensensors. Oben: Entste-

hung der Coriolis-Kraft, unten: mikromechanische
Realisierung [13].

Biegebaiken 3

Schwingung auf die Detektionselektroden (rechts in
Bild 5) Ubertragen.

Zu den bereits bei Beschleunigungssensoren aufgelis-
teten Komponenten kommt mechanisch noch die Ent-
kopplungsstruktur zur Trennung von Primér- und Se-
kundarbewegung und eine Treiberschaltung zur Anre-
gung der Primarschwingung hinzu. Priméar- und Se-
kundarschwingung werden getrennt durch angepasste
Beschleunigungssensorsysteme erfasst.

4. Fertigungsaspekte
4.1. Ubersicht

Fabrication of freestanding structures
(sensors or actors)

Bulk Micromachining I l Surface Micromachining

*Back- and top-side structuring *Front side structuring
*Poly-cryst. Materials (poly-Si)
*Typ. Structure thickness 2 — 10 pm

*Integration into CMOS ->
monolithically integrated microsystems

+c-Si as functional material (high
reliability)

«Thick structures

-Difficult to integrate into CMOS ->
hybrid system integration

*Low density

*Higher density possible

Bild 6: Schematische Gegeniiberstellung von Bulk- und
Oberfldchenmikromechanik

Wie bereits aus der Definition der Mikrosystemtechnik
ersichtlich spielen die Mikrostrukturierungsverfahren
eine wesentliche Rolle bei der Realisierung von
Mikrosystemen. Hierbei nimmt wiederum
insbesondere die Si-Technologie eine herausragende
Stellung ein. Die Fertigung ist dabei durch einige
wesentliche Aspekte charakterisiert:

- Parallele, gleichzeitige Bearbeitung zahlreicher
Strukturen. Dieser Aspekt war schon fur die
Mikroelektronik-Entwicklung von groller
Bedeutung. In der Mikrosystemtechnik ist die

Integrationsdichte  (Anzahl identischer oder
verschiedener  Bauelemente pro  Flache)
funktionsbedingt nicht so hoch wie bei

integrierten digitalen Schaltungen (z.B. erfordern
selbst einfache mechanische Grundkomponenten
relativ viel Platz)

- Einsatz batchorientierier Fertigungsverfahren.
Wo immer mdoglich, werden mehrere Wafer zu
einem Nutzen zusammengefasst, der gleichzeitig
bearbeitet wird (z.B. Schichtabscheidung, Atzung)

L) - Woder

Eraeuquag der Maskippe

il Bar
p5i—] — inges viver ppitni-
I ¥ olen §i<Sehich
Sy Dxidtion
P—-——-—ﬂﬁ . "
I I Eitaen det Aizgruben
Bricaeitiges
saisntrupes Kizee

ische Strukiur

Bild 7; Funktionselemente, die mit Methoden der
Bulkmikromechanik (oben) und Oberflichen-
mikromechanik (Bosch, Reutlingen) gefertigt
wurden, zusammen mit schematischen Prozess-
abldufen.
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- Es steht die gesamte Palette der aus der Mikro-
elektronik-Fertigung bekannten Verfahren zur
Verfigung. Zusatzlich wurden spezielle Verfahren
fur die Erfordernisse der Mikrosystemtechnik
entwickelt (z.B. Abscheidung spannungsarmer
Schichten, Tiefenlithographie, anisotropes Atzen
von kristallinem $Si, DRIE fir nichtkristalline

Schichten)
- Insbesondere werden Verfahren zur Herstellung
beweglicher Strukturen in der

Mikrosystemtechnik benétigt.

4.2 Spezifische MST-Fertigungsverfahren

Grundsatziich unterscheidet man bei der Si-Techno-
logie zur Herstellung von MEMS-Bauelementen zwei
Richtungen:

Bulkmikromechanik
Oberflachenmikromechanik

Eine Ubersicht Gber diese beiden Hauptrichtungen
zeigt Bild 6.

Bei der Bulkmikromechanik wird zumeist die gesamte
Waferdicke zur Realisierung des Bauelements
verwendet. Z.B. bei einem Beschleunigungssensor
kann so eine groRe seismische Masse (Waferdicke)
realisiet werden, die an dinneren Biegebalken
aufgehangt ist. Fertigungstechnisch erreicht man dies
durch Zweiseitenbearbeitung, bei der sowoh! die
Vorder- wie auch die Rickseite strukturiert wird. Dazu
bedarf es besonderer Lithographiegerate (Justierung
auf eine Rickseitenstruktur) und besonderer
Atzverfahren (insbesondere anisotropes Atzen von
kristallinem Silizium).

Die Oberflachenmikromechanik ist dagegen schon
vom Ansatz her kompatibler zu Standard-CMOS-
Prozessen. Hier wird die Erzeugung freitragender
Strukturen durch reine Abscheide- und Atzprozesse
auf der Oberseite unter Verwendung der
Opferschichttechnik erreicht. Bild 7 zeigt einige
Funktionsbeispiele und schematische
Verfahrensschritte mit diesen beiden Techniken.

Eine moderne Fertigungsvariante in der Mikrosystem-
technik ist die so genannte SOI-Technologie (Silicon
on Isolator). Hierbei werden spezielle, auch in der Mik-
roelektronik mittlerweile eingefiihrte Wafer verwendet,
die aus einem Handle-Wafer aus kristallinem Si (eini-
ge hundert ym dick), einer dinnen (ca. 1 ym) isolie-
renden SiO,-Schicht sowie einer weiteren kristallinen
Device-Schicht (Dicken von einigen Mikrometern bis
hunderte von Mikrometern) bestehen. Mit Hilfe dieser
Wafer wird nicht nur eine hochwertige elektrische Iso-
lation zwischen den Bauelementen (die aus der Devi-

Different methods to fabricate MEMS

stactures
SOE Winfer
Devier beyne
Burtok isidke
/ \ aaid)e biyor
Balk Micromachining uusd DRIEBOSOI Precesc) on

huried exide etch frem hackside the device lnyer of SOLwaler

P - .

BRIE(BOSCH Praceat) an
the devies e ol SOT witter

Buciod axlde stch

Bild 8: Herstellung freitragender Strukturen mit Hilfe
von SOI-Wafern, oben: zwei Prozessvarianten,
unten: einige auf diese Weise hergestellte freitra-
gende Strukturen. Links: Optischer Schalter, mit
freundlicher Genehmigung Prof. De Rooji, IMT,
University of Neuchatel, rechts: Neigungssensor
nach dem Konvektionsprinzip, mit freundlicher
Genehmigung Dr. Billat, HSG-IMIT.

Bild 9: An der FHF entwickelte Si-Mikrofone
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ce-Schicht heraus gearbeitet werden) und dem Sub-
start erreicht, sondern auch eine tiefliegende Atzstop-
Schicht (SiO;) bereitgestellt. Bild 8 zeigt schematisch
zwei vereinfachte Herstellungssequenzen zur Erzeu-
gung von freitragenden Strukturen unter Verwendung
von SOl-Wafern. Unten in Bild 8 sind einige MST-
Produktbeispiele gezeigt, die mit Hilfe dieser Technik
(und meist in Verbindung mit Tiefenatzen, DRIE) reali-
siert wurden.

Zum Abschluss soll noch erwahnt werden, dass eine
weitere spezielle MST-Technik die LIGA-Technik ist,
bei der unter Ausnutzung von Tiefenlithographie (v.a.
Réntgenstrahllithographie), Abformung mittels
Galvanik und eventuell weiterer Abformprozessen,
Formen hergestelit werden, die mit Gblichen
Replikationsverfahren (Spritzguss, Prégen,...) in
Kunststoff libertragen werden. Auf diese Weise sind
sehr kostenglinstige Mikrostrukturelemente
realisierbar, die allerdings bezlglich des
Systemgedankens meist nicht als Mikrosysteme
bezeichnet werden kénnen.

5. Forschungsarbeiten an der FHF
im Bereich MST (Auswahl)

Die Forschungsarbeiten an der FH Furtwangen auf
dem Gebiet der Mikrosystemtechnik lassen sich grob
in 3 Bereiche gliedern:

- Device- und Systembezogen: Hierbei geht es
um die Entwicklung von Systemlésungen fiir
spezielle Aufgaben (z.B. Sensoren und Aktoren)

- Technologiebezogen: Entwicklung neuer
Verfahren und Prozesse zur Herstellung von
Mikrosystemen

- Nanostrukturtechnik: Fortsetzung der
Mikrotechniken in den Nanometerbereich, hier
wird ausschlieBlich der Top-Down-Ansatz
verfolgt, wobei Selbstorganisationsprinzipien
aber genutzt werden.

Im Einzelnen gibt es allerdings stets Uberlappungen
zwischen diesen Teilbereichen. So ist fast immer
erforderlich, bei neuen Mikrosystemen auch neue oder
zumindest angepasste  Fertigungsverfahren  zu
verwenden. Insofern ist insbesondere der Ubergang
zwischen den ersten beiden Bereichen flielend.

5.1. Systembezogene Forschungsprojekte

Ein Schwerpunkt der Arbeiten liegt auf dem Gebiet der
mikromechanischen Sensoren. In den vergangenen
Jahren wurden an der FH Furtwangen folgende MST-
Bauelemente entwickelt:

Miniaturizierte Si-Mikrofone

In mehreren Entwicklungsstufen wurden Si-Mikrofone
realisiert: von Bulk-Mikromechanik-Lésungen, Uber
Oberflachenmikromechanik-Lésungen bis hin zu véllig
neuartigen Verfahren zur Erhéhung der aktiven akus-
tischen Flache bei Beibehaltung der Sensorgesamtfla-
che [15], [16], [17], [18]. Mikromechanische Mikrofone
zeichnen sich durch geringe BaugréRe, niedrige
Dampfung, hohe Empfindiichkeit und gute Frequenz-
breite aus. Die Integration erster Verstérkerstufen auf
dem Chip oder die Verwendung integrierter Verstar-
kerwirkung im Sensor selbst (z.B. die Membran als
schwingendes Gate in einem FET) verbessert das
Signal-Rauschverhalten. Bild 9 zeigt einige Realisie-
rungsbeispiele bzw. schematische Bauformen.

Zweiachsige Neigungssensoren

Neigungssensoren gehéren zu den bedeutungsvollen
Nischenmarkten (vgl. Abschnitt 2.2). An der FHF
werden Neigungssensoren entwickelt, die je nach
Aufgabe fur groe Messbereiche/niedrige Genauigkeit
oder fur kleine Messbereiche/hohe Genauigkeit
konfiguriert werden kénnen (Bild 10). Grundprinzip ist
eine seismische Masse, die vierseitig aufgehéngt ist.
Da der Massenschwerpunkt héhenversetzt zur
Aufhangung ist, ergibt sich bei Neigung eine
charakteristische Biegelinie auf den Aufhd&ngungen,
aus der die Neigung ermittelt werden kann. Die
Entkopplung der Neigungsachsen wird durch
Platzierung der fir die Messung der Biegelinie
verwendeten implantierten Si-Widerstande erreicht.
Der Sensor arbeitet Uber einen sehr grofien
Neigungsbereich  (+ 80°). Mit Hife eines
elektrostatisch riickgekoppelten Systems kann man
sehr empfindliche Sensoren fur kleinere Messbereiche
erreichen (z.B. zur Vermessung des Bohrvorschubs,
zur Ausnivellierung von Laserkreiseln) [19], [20], [21].
Als primare Sensorstruktur pro Neigungsachse
werden die Biegebalken mit jeweils 4 Widerstanden
(R1-R4 bzw. R5-R8), die zu einer Wheatstonschen
Vollbriicke verschaltet sind, verwendet.

Feuchtesensor

Feuchtesensoren werden fur die Prozess-, in der Le-
bensmittel- und in der Klimatechnik benétigt. Die Ent-
wicklungen an der FH Furtwangen, die in Kooperation
mit dem Materialforschungsinstitut MFA in Budapest,
Ungar, durchgefiihrt wurden, zielen v.a. auf systemfa-
hige Feuchtesensoren (Integration anderer Sensoren
far multifunktionale Sensorsysteme, z.B. Luftqualitats-
sensor) und Feuchtesensoren fur extreme Anforde-
rungen (kleine Restfeuchtigkeiten, hohe Messtempe-
raturen). Hierzu wird poréses Silizium (vgl. auch 5.2)
als sensitive Schicht verwendet.

MPC-Workshop, Februar, 2004
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Bild 10: Mikromechanische Zweiachsen-Neigungssensoren: oben Aufbau, Wirkungsweise und Kennlinie eines piezore-
sistiven Neigungssensors [20], unten: FEM-Analyse (links), Detail im Bereich eines Aufhingungsbalken (Mit-
te) und Weiterentwicklung zu einem elektrostatisch riickgekoppelten Systems (rechts)

Aufgrund seiner nanopordsen Struktur (Porositat um
60 %, PorgrofRen im Bereich nm, innere Oberflache:
einige hundert m*cm?®) reagiert poréses Si sehr emp-
findlich auf Feuchtigkeit. Da es in einem Anodisie-
rungsprozess mittels eines HF/Ethanolgemisches aus
kristallinem Silizium gebildet wird, ist die Herstellung
CMOS-kompatibel und erlaubt die Integration in die
Fertigungsablaufe anderer, auf c-Si beruhender Sen-
sortypen. Die Detektion erfolgt durch Auswertung der
Impedanz mittels Interdigitalstrukturen auf der Ober-
flache der sensorischen Schicht. Hierbei Uberwiegt der
kapazitive Signalanteil, .der sich durch die Beladung
der porésen Schicht mit Wasserdampf ergibt. Fir die
Funktion des Sensors ist eine integrierte Heizmdglich-
keit von essentieller Bedeutung. Aufgrund der gerin-
gen Warmeleitung von porésem Si benétigen Heizun-
gen, die direkt auf dem porésen Si aufgebracht wer-
den, nur geringe Heizleistungen. Durch einen speziel-
len Heizpuls kann man hysteresefreie Kennlinien er-
halten. Die hohe Empfindiichkeit wird durch relative
Anderungen der Messkapazitat von bis zu 5000 % un-
ter Feuchteeinfluss beschrieben. Mit Pulsheizung er-
reicht man Zeitkonstanten im Bereich von Minuten.
Eine Zusammenstellung zu den wichtigsten Daten des
Feuchtesensors findet man in Bild 11. Oben links sind
zwei Layoutvarianten fur die Heizung gezeigt: Einmal

Maanderstruktur am Rand des eigentlichen Sensorbe-
reichs oder verschachtelt in die fingerartige Elektro-
denstruktur. Oben rechts ist ein Querschnitt durch den
Sensor gezeigt. Die Elektroden werden mittels eines
patentierten Verfahrens zuverlassig auf der portsen
Schicht definiert. Eine Kennlinie (halblogarithmisch)
des Sensors ist im Feuchtebereich zwischen 10 und
90 % rH gezeigt. Die relativen Kapazitdtsdnderungen
in diesem Bereich liegen oberhalb 5000 %. Selbst bei
kleinen Restfeuchten liefert der Sensor noch sehr
grolRe Messsignale [22]

Bi-stabiler Schalter

Ein neuartiger bistabiler mikromechanischer Schalter
wurde von der FH Furtwangen erstmals 2003 vorge-
stellt. Es handelt sich dabei um die mikromechanische
Realisierung des so genannten Kniehebel-Prinzips,
der durch spezielle Auslegung zwei bistabile Stellun-
gen ausbildet. Der Schalter wurde dabei mit Hilfe in-
tensiver FEM-Analyse auf grof’e Hibe und groRe
Krafte in den Haltepositionen optimiert [23]. Das
Schalten erfolgt elektrostatisch durch aussenliegende
Kammelektroden. Potentielle Anwendungen dieses
Konzepts sind:

MPC-Workshop, Februar, 2004
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Bild 11: Feuchtesensor aus porésem Silizium

- Faserschalter (der Schalter kann so ausgelegt
werden, dass die grossen Rickstellkrafte der
Fasern kompensiert werden)

- Sicherheitsschalter/Schwellwertschalter: der
Schalter kann z.B. auf einen bestimmten
Beschleunigungswert eingestellt werden, bei dem
er zwischen den beiden bi-stabilen Zustande
schaltet und dort verharrt, bis er wieder aktiv
rickgesetzt wird (z.B. Vorschaltgerat fir
Beschleunigungssensor)

- Mikrorelays: die Zuverlassigkeit der Kontakte ist
v.a. durch die Haltekrafte bestimmt. Der Schalter
erlaubt groBe  Andruckkrafte fur  sichere
Kontaktgabe.

Eine Ubersicht (ber den verwendeten Schalter zeigt
Bild 12. Oben ist schematisch das Prinzip des bi-
stabilen Kniehebels dargestellt. Die Bi-Stabilitdt wird
durch &uRere Einspannkrafte hervorgerufen (Il), da-
durch schnappt der Schalter automatisch in einen der

149 1
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Bild 12: Bi-stabiler Schalter nach dem Kniehebel-Prinzip

beiden bi-stabilen Zustande (llla oder llIb), aus denen
er jeweils elektrostatisch in den zweiten geschaltet
werden kann. Im darunter liegenden Bild ist darge-
stellt, wie mit einer (makromechanischen) Klemmvor-
richtung die fur die Bi-Stabilitat erforderliche Klemm-
spannung erzeugt wird: Pins greifen direkt auf Si-
Haltestrukturen. Im nachsten Bild ist der Schalter in
einer seiner bi-stabilen Haltepunkte gezeigt, unten ist
ein Beispiel einer Kennlinie (Vergleich Messungen zu
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Bild 13: Die Penmouse: die Maus hat eine stiftartige Form
und wird wie ein normaler Kugelschreiber gehalten.
Oben links: Kopf der Maus mit der lumineszierenden
Kugel an der Spitze, unten: in der Penmaus werden
verschiedene mikroelektronische und optoelektroni-
sche Komponenten eingesetzt.

FEM-Simulation fur den Schalthub als Funktion der
Vorspannung) dargestellt.

Der gezeigte bi-stabile Schalter (die Schaltbewegung
erfolgt in der Zeichenebene) ist durch folgende
Kenndaten charakterisiert:

- Hub zwischen bi-stabilen Zusténden
(Stoppositionen, an den maximale Haltekrafte
erzielt werden): 100 pm

- Haltekrafte: 50 pN
- Max. mechan. Stress in den Biegebalken: 0,8 GPa
Schaltspannung: 100 V

Penmaus

Bei der Penmaus wird ein neues patentiertes Prinzip
[24] zur Bewegungserkennung ausgenutzt. Hierbei
wird das Lumineszenz-Prinzip verwendet (Bild 13):
eine Kugel mit einem geeigneten Farbstoff wird mit
einer blauen LED beleuchtet. Dreht sich die Kugel
unter der ,Schreib/Rollbewegung® der stiftartigen
Maus, so wandert der Leuchtfleck. Das Wandern des
Leuchtflecks wird mit geeigneten Quadranten-
Detektoren bestimmit.

Die gezeigte Maus enthalt eine drahtlose Bluetooth-
Schnittstelle. Die Signalauswertung und Verarbeitung
wird durch einen Mikroprozessor Ubernommen. Die
Maus befindet sich zur Zeit in der Praxiserprobung.

5.2 Technologie-Entwicklungen

Begleitend zu den unter 5.1 aufgefihrten Device-
orientierten Forschungsprojekten werden technologi-
sche Fragestellungen an der FHF untersucht. Ein
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Bild 14: Oberfldchenprozess zur Herstellung von freitra-
genden, einkristallinen Schichten

Schwerpunkt der Forschungsarbeiten liegt dabei auf
dem Gebiet des pordsen Siliziums. Dessen besonde-
ren Eigenschaften werden gleich in mehreren Projek-
ten genutzt, u.a. fur den Feuchtesensor (vgl. 5.1).

Als Strukturschicht wird poréses Silizium als Opfer-
schicht in einem besonderen Oberflachenmikrome-
chanik-Prozess eingesetzt. Anders als in der klassi-
schen Oberflachentechnik gelingt es hierbei, freitra-
gende Schichten aus porésem Silizium selbst heraus
zu bilden. Ausgenutzt wird, das in dem Anodisie-
rungsprozess (in einem HF/Ethernol-Gemisch) p-Si in
pordses Silizium umgewandelt wird, wéhrend n-Si in
einem Bereich mittlerer Dotierung stabil ist. Dadurch
kénnen durch entsprechend dotierte Gebiete freitra-
gende Strukturen aus n-Si herausgebildet werden. Die
Dicke der freitragende Struktur —diese bestimmt kri-
tisch die Eigenschaften des daraus hergesteliten Ele-
ments- wird dabei durch die Tiefe des pn-Ubergangs
festgelegt. Der Prozess wird in Bild 14 beschrieben.
Oben in Bild 14 ist ein Querschnitt gezeigt mit dem
Schichtaufbau: Das n-Si bleibt wahrend des Anodisie-
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Bild 15: Prozess zur Herstellung von 3D-Freiformen aus
kristallinem Silizium, die in Standardkunststoff-
abformtechniken in PMMA o.4. ibertragen
werden kdnnen.

rungsprozesses innerhalb einer bestimmten Atzstopp-
konzentration erhalten, nur das darum herum liegende
p-Si wird in poréses Silizium umgewandelt (dunkel),
das in einem nachfolgenden Prozess selektiv mit einer
schwachen KOH-Lauge weggeétzt wird. Die obere
und untere Atzstopp-Konzentration, bei der jeweils n-
Si stabil im Anodisierungsprozess ist (mittleres Dia-
gramm), ist fur verschiedene Tiefen des pn-
Ubergangs konstant, die Dicke der Strukturen lasst
sich also einfach tber die pn-Tiefe einstellen. Im Dia-
gramm unten ist die Abhangigkeit der Dicke von der
pn-Tiefe aufgetragen: Schichtdicken zwischen 0,3 und
5 um lassen sich mit hoher Genauigkeit (60 nm) ein-

stellen. Rechts unten einige Beispiele von freitragen-
den Strukturen aus kristallinem Silizium [25].

Eine andere patentierte Entwicklung der FH
Furtwangen auf dem Gebiet des porésen Silizium
erlaubt die Herstellung von 3D-Freiformen fur die
Kunststoffabformung. Da die Anodisierungsrate von
der Stromdichte abhangt, kann man die Tiefe der
Anodisierung und damit der spateren Form Uber ein
zweidimensionales Muster in der Maskierungsschicht
(aus SizNg) beim Anodisieren bestimmen. Der
Prozessablauf ist in Bild 15 gezeigt [26]. Durch
geeignete Offnungen in einer Maskierungsschicht wird
eine lokale Variation der Stromdichte erzeugt, so dass
nach verschiedenen Zeiten t1-t4 lokal unterschiedliche
Anodisierungstiefen erreicht werden, in denen
kristallines Silizium in poréses Silizium umgewandelt
wird. Durch einen abschliessenden Polierschritt
(,Electropolishing”) wird die spéatere Formoberfléche
verbessert. Die Form wird schliesslich durch
Wegstzen des pordsen Siliziums erzeugt. Im
Diagramm ist die Abhangigkeit der relativen Atztiefe
(normiert auf den Wert fur groBe Offnungen) als
Funktion der Weite fir isoliete Offnungen
aufgetragen. Deutlich ist die GréRenabhéngigkeit zu
sehen. Unten in Bild 15 ist eine abgeformte PMMA-
Struktur zu sehen mit einer asphérisch geformten
Oberflache.
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Entwicklung eines Mixed-Signal ASICs mit dem IMS Gate-
Forest dargestellt am Beispiel einer Kapazitats-
Messschaltung mit digitalem Ausgang

K. Warkentin
Student der technischen Informatik
Fachhochschule fir Technik Esslingen
http://www.fht-esslingen.de

Die Méglichkeiten der IMS Gate Forest Techno-
logie lassen sich sehr gut an einer Entwicklung
eines Mixed-Signal ASICs zeigen. Anhand eines
kurzen Abrisses, der quer iiber den Entwick-
lungsablauf fiihrt, soll dies dargestellt werden.

1. Einleitung

Im Rahmen meiner Diplomarbeit bernahm ich am
Institut fir Mikroelektronik Stuttgart (IMS Chips) den
Entwurf eines Sensorauswertungs-ASICs (CSAS-
ASIC) fur das gemeinschaftliche Forschungs- und
Entwicklungsprojekt ,Interaktives Braille Display”.

{142}

Das Braille-Display ersetzt fur sehbehinderte Men-
schen den Monitor und bietet in dieser Weiterent-
wicklung das Potential der Interaktivitdt. Durch eine
komplexe Mechanik werden Blindenschrift und Gra-
fiken dargestellt. Jedes einzelne Zeichen besteht aus
einem Modul, das Mechanik und Steuerelektronik
enthalt. Fur die Elektronik werden zwei ASICs einge-
setzt. Der Hochspannungs-ASIC steuert direkt die
Mechanik (wird nicht weiter betrachtet.) Der CSAS-
ASIC beinhaltet eine Kapazitdtsmessschaltung mit
Analog-Digital-Wandlung (A/D) fir die Interaktivitat,
die Ansteuerung des Hochspannungs-ASICs und ei-
ne SPI-Schnittstelle (Serial Peripheral Interface) zum
Gesamtsystem.

In den folgenden Kapiteln wird dargestelit:

2. Entwurfsablauf

IMS Gate Forest
Kapazitdtsmessung
A/D-Wandlung

Steuerlogik und SP{-Schnittstelle
Testfunktionen
Systemsimulation

©NO O AW

G. Feucht, H. Richter
Institut fur Mikroelektronik Stuttgart
Allmandring 30a, 70569 Stuttgart
http:/iwww.ims-chips.de

2. Entwurfablauf

Die Entwicklung des CSAS-ASICs erfolgte auf zwei
unterschiedlichen Entwicklungspfaden :

Analog : Schematik, Transistorlevel-Simulation,
Layout der analogen Zellen
Digital : VHDL Eingabe, Simulation, Synthese

Der Zusammenbau erfolgte auf Schematikebene.
Hieraus wurde die VHDL Beschreibung fir die Sys-
temsimulation entnommen.

Der Entwurfsablauf gestaltete sich wie in Abb. 2.1
gezeigt.

Analog|” 'S riinitiges.
entwickiuing
SPICE Simuéation

VHOL
Digitat Schattungs-
entwickung

Abb. 2.1: Schemata eines Entwurfsablaufes

Anhand eines Aufgabenprofils werden die Aufgaben
in die einzelnen Teilbereiche der analogen und/oder
digitalen Schaltungsentwicklung oder der VHDL-
Beschreibung eingeteilt. Diese werden dann einzeln
entworfen und simuliert. Erst wenn die Teilbereiche
einzeln funktionieren, werden die Teile zusammen-
gesetzt und nach Bedarf und Notwendigkeit zusam-
men simullert. Rein analoge oder digitale Schaltun-
gen konnen meist problemlos zusammengesetzt
werden. Bei analogen Schaltungen kann jedoch bei
grolen Schaltungen der Rechenaufwand enorm
werden.
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Die Gesamtsimulation eines Mixed-Signal ASICs
wird meist nur durchgefihrt, wenn der Aufwand ge-
rechtfertigt ist. Oft kann auch die Simulation der
Schnittstellen allein Gewissheit geben, ob das Sys-
tem funktioniert. Im Vorfeld der Entwicklung sollte
man sich jedoch im Klaren sein, auf welcher Basis
die Simulation durchgefuhrt werden soll.

Wenn alle Bereiche der Schaltung durch ausrei-
chende Simulationen abgedeckt sind, wird das Pla-
ce&Route durchgefihrt. Danach wird noch einmal
durch eine Simulation gepriift, ob alles korrekt funk-
tioniert. Nun erst werden die Fertigungsdaten fir die
Technologie aufbereitet.

3. IMS Gate Forest

Das IMS hat die Gate Forest Technologie als spe-
zielle Form eines Mixed-Signal Gate Arrays entwi-
ckelt {3}. Sie basiert auf der Idee, ASICs auch in
Kleinserien kostengtnstig, schnell entwickeln und
fertigen zu kénnen. Das Grundprinzip ist, einen
Master zu entwerfen (Abb. 3.1 u. 3.2), der aus einer
Anzahl an vordefinierten Transistoren und Wider-
standen fiir digitale und analoge Schaltungen be-
steht. Dieser Master dient als Baukasten, um unter-
schiedlichste Schaltungen zu realisieren. Die Fertig-
stellung erfolgt nur noch Uber die Personalisierung
(Verdrahtung) der auf dem Master befindlichen Ele-
mente (Abb. 3.3 u. 3.4).

Mit dieser Vorgehensweise kdnnen verschiedene
Grofen von Chips auf Wafern vorproduziert und auf
Lager gehalten werden.

Entwicklung, Prototypenbau und Endfertigung kén-
nen somit deutlich schneller ablaufen, besonders
dadurch, dass die Produktionsphase nur noch die
Verdrahtung und Verpackung durchfiihren muss.

GFN-Master (Ausschnitt)

Mastergrundzelie
Verdeahtescs Verdrahteter (Site)
NAND2-Ganor INVERTER / \

L

L poly
N-Didf

I

b~ P-Dill-Buk

- rwe

Abb. 3.1 : Digitaimasterzelle

Abb. 3.4 : Verdrahtungslayout
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4. Kapazitatsmessung (analog)

Das Sensorprinzip basiert auf der kapazitiven Diffe-
renz zweier Kondensatoren mit nominell gleichem
Wert. Eine Kapazitdt stellt die Referenzkapazitat
(Grundkapazitit) dar, die andere die Messkapazitat.
Die Messkapazitét wird so aufgebaut, dass deren e-
lektrisches Feld durch Annaherung eines Objektes
z.B. eines Finger verandert werden kann. Diese Ka-
pazitatsdnderung wird durch die Messschaltung im
ASIC in eine Spannung gewandelt und dann digitali-
siert.

Die Messung basiert auf dem Prinzip der Ladungs-
integration. Durch schlieBen des Schalters S3 stellt
sich N1 auf U, ein. Bei gleichen Kapazitaten Ca
= Cpg gleichen beim Umpolen von Na und Ng die ein-
gekoppelten Ladungen auf N1 aus. Ist C, # Cg so
ergibt sich auf N1 eine Ladungsuberschuss, der tber
eine Spannungsanderung an Ucs Uber C; geman
Formel 4.1. kompensiert wird.

U, ist ein gewandelter Digitalwert und ergibt die
Ausgangsspannung des OPs Uga wenn Ca = Cp. Urer
wird genutzt um Unterschiede der Grundkapazitaten
Ca und Cg zu korrigieren z.B. wenn der Sensor nicht
aktiviert ist, aber eine Abweichung vom Sollwert auf-
tritt. Somit kénnen Schwankung in der Produktion
und andere &uBere Einflisse kompensiert werden,
die die eigentliche Messung stéren wiirden.

Das S&H-Glied am Ausgang des Operationsverstar-
kers (Abb. 4.2) nimmt den Wert auf und stellt ihn fir
die Digitalisierung bereit.

T Ca
R
s,
S c
Nt
_E-S Uve!

Uca= U+ Vo (Co-C5) /1 C
mit: 0,2 Vpp < Ugs < 0,8 Vg,

[(Ch-Cg)[=2047C

Abb. 4.1 : Schema des Ladungsverstarkers

S Cs
VM—]
"E_Su
Ce
Se
Vw—]
Ls

Abb. 4.2 : Ladungsverstarkers mit Digitalisierung

Anhand der Simulation (Abb. 4.3) erkennt man sehr
gut, wie bei einer Referenzkapazitédt Cb von 10 pF
sich die Spannungswerte am Ausgang bzgl. der
Messkapazitat Ca verhalten.

widerscand : 1K

84 . . . _.____._} -
g : ]
s [

Ca = 11.6 pF

[ ca = 10 pr

LV OUT <1019 V.

LV.OUT =296 V K
LV QUT =20065 Y 7
¥

k ca e 5.2 pr

ov
™ P e (™ 100 2w
Vie_tewa

Abb. 4.3 : Simulation des L;dungsverstérkers

Diese Schaltung wurde groftenteils mit Standard-
elementen aus der Gate Forest Bibliothek realisiert.
Um die Ladungseinkopplung beim Schaltvorgang zu
minimieren, ist der Analogschalter S4 durch spezielle
Transistoren (sind standardméanig vorhanden) opti-
miert worden.
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5. A/ID-Wandlung

Der A/D-Wandler dient zur Digitalisierung des Span-
nungswertes am S&H. Der D/A-Wandler dient
gleichzeitig zur Wandlung eines Digitalwertes, der
als Referenzspannung fur den OP bei der Kapazi-
tatsmessung dient. Als Verfahren kommen die suk-
zessive Approximation und die R2R-Ketten zum
Einsatz. Beide stehen als Baukasten-
Bibliothekselemente zur Verfigung und mussten
entsprechend zusammengesetzt und mit Steuerlogik
versehen werden.

Anhand der Schaltplandarstellung (Abb. 5.1) wird die
Funktion der sukzessive Approximation verdeutlicht.
Ein n-stelliger Digitalwert D wird, beginnend mit der
héchstwertigsten Stelle, bitweise auf 1 gesetzt. Die-
ser Digitalwert wird durch einen DA-Wandler dem
Komparator als Spannung Vyegeich bereitgestelit. Der
Komparator vergleicht nun die bereitgestellt Span-
nung mit der zu digitalisierenden Spannung Viess
und gibt eine ,1“ aus, wenn Vyecgeich < Viness ist. Die-
ser Wert wird an die zuletzt gednderte Stelle des Di-
gitalwertes D gesetzt. So werden alle Stellen durch-
laufen.

CTRCH_NOT
CLK[ o ey
""" comP | i
AIND--- e e AZD_LOG 4 Di7:83
lagi;_l % D DONE
s I
logic.8
START[ >

Abb. 5.1 : Schaltplandarstellung der sukzessive Ap-
proximation

Fir den OP der Kapazitdtsmessung muss eine Refe-
renzspannung erzeugt werden. Diese liegt digital vor
und muss DA-gewandelt werden. Ein DA-Wandler
steht durch den A/D-Wandler der Digitalisierung
schon zur Verfigung. Durch eine geeignete Be-
schaltung und einer zeitlichen Abstimmung, kann
dieser DA-Wandler verwendet werden.

Somit konnten viele Schwierigkeiten von Anfang an
vermieden werden :

Durch produktionsbedingte Unterschiede sind die
Widerstande nie gleich, es kénnen unter Umstanden
sogar erhebliche Unterschiede vorhanden sein. Zwei
DA-Wandler werden somit kaum dieselbe Spannung
liefern und kénnen entscheidende Probleme erzeu-
gen.

Wenn nun zwei D/A-Wandler unterschiedliche
Spannungen fir einen Digitalwert erzeugen, ist es
nachzuvoliziehen, dass bei einem Abgleich (siehe
vorhergehendes Kapitel (Korrektur von U,)) sich der
vorgesehene Wert nie einstellen wird. Um dieses
Problem zu umgehen, muissten zwei Digitalwerte
verwendet werden, die iber eine zuséatzliche Steue-
rung miteinander abgeglichen wird. Dies bedeutet
einen erheblich héheren Schaltungsaufwand.

Gleichzeitig ist der Strombedarf auf einen DA-
Wandler begrenzt

6. Steuerlogik und SPI-

Schnittstelle (VHDL)

Fur den Entwurf der Steuerlogik und der SPI-
Schnittstelle wurde VHDL verwendet. VHDL ermég-
licht eine schnelle und umfangreiche Entwickiung di-
gitaler Schaltungen durch ihre Verhaltensbeschrei-
bung. Ein Synthesetool Ubersetzt die Sprache in
Gatterstrukturen, die dann in der jeweiligen Techno-
logie gefertigt werden kann.

SP]_input
Messeinrichtung
und Stewer- [ |  SPI-
Digitalisiserung logik Schnittstelle

SPI out
Abb. 6.1 : Schema der CSAS-ASic Kommunikation

Die SPI-Schnittstelle ist von Gunther Feucht ent-
worfen worden und dient der Kommunikation mit
dem auleren Gesamtsystem.

Die Steuerlogik steuert die Kapazitdtsmessung und
die Digitalisierung und regelt den Spannungsab-
gleich von U Uber die SPI-Schnittstelle erhalt die
Steuerlogik Befehle zur Funktionsreihenfolge und
stellt der SPI-Schnittstelle die gewonnen Daten zur
Verfligung.
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7. Testfunktionen

Bei jedem Entwurf wird eine Schaltung mit einer Si-
mulation Uberprift, ob die notwendige Funktionalitat
gewabhrleistet ist. Jedoch kann selbst die beste Si-
mulation nicht garantieren, dass der Entwurf auch in
der Realitat funktioniert. Insbesondere Produktions-
schwankungen aber auch ungenaue Bauteiimodelie
kénnen dazu fithren, dass die Schaltung nicht so ar-
beitet wie die Simulation erwarten lief3.

Deswegen werden fur die Schaltungsverifikation
spezielle Teststrukturen in die Schaltung eingefligt,
wie z.B.. zuséatziiche Ein- und Ausgangs-Pads,
Schaltungslogik. Hierfur wird die Schaltung in Funk-
tionsblécke unterteilt und gezielt mit Teststrukturen
versehen. Ziel ist, diese Funktionsbldcke einzeln und
in gewissen Kombinationen testen zu kénnen und
gegebenenfalls die Fehlerlokalisierung zu vereinfa-
chen.

Jedoch hat auch die Einfihrung solcher Teststruktu-
ren auch ihre Nachteile. So kann z.B. der Strom-
verbrauch steigen, womit ein Abschaltung der Kom-
ponenten im Normalbetrieb notwendig wird, oder
dass ein Einfluss auf bestehende Signale veriibt
wird. Mit solchen Einflissen kann die ganze Funktio-
nalitdt der Schaltung gefahrdet sein. Hinzu kommt,
dass jede Teststruktur Platz benétigt.

Je nach Einsatzzweck des ASICs, bei diesem Pro-
jekt als Bare-Die, kann nur ein Test auf dem Wafer
durchgefiihrt werden. Dies schrankt die Testmog-
lichkeiten ein, da keine Kondensatoren (oder andere
externe Elemente) an die Eingdnge des ASICs an-
geschlossen werden kénnen. Somit wurden Kon-
densatoren nur zu Testzwecken in den ASIC einge-
baut.

Da zurzeit nur ein Digitaltester zur Verfugung steht,
missen wesentliche Funktionen digital stimuliert
werden. Vereinfachend ist, dass die Ausgénge des
Testers generell digital sind.

8. Systemsimulation

Fur die Einzelkomponenten eines Systems werden
getrennt geeignete (analoge/digitale) Simulationen
durchgefiihrt. Wenn die Funktion sichergestelit ist,
werden sie zusammengesetzt. FUr den rein digitalen
oder analogen Bereich geht dies meist problemlos.
Erst bei der Kombination beider Bereiche, muss man
eine gemeinsame Basis fir die Simulation schaffen.

Analoge Komponenten (z.B. A/D-Wandler) kénnen
durch VHDL-Verhaltensbeschreibungen zum teil
sehr gut beschrieben und simuliert werden. Schwie-
rig wird es z.B. bei direkten Ruckkoppellungen. Hier
wird dann die VHDL-Erweiterung AMS interessant.

Am Beispiel des A/D-Wandlers sollen Verhaltens-
modelle (Box 8.1) sowie Simulation (Abb. 8.2) dar-
gestellt werden.

¢ Verhaltensmodell Komparator

entity COMP is
port(CLOCK :in std_logic;
IN1 : in analog;
IN2 . in analog;
Cc : out std_logic);
end COMP;
architecture BEHAVE of COMP is
begin
SEQ : process(CLOCK)
begin
if CLOCK'event and CLOCK = '4' then
if IN1 >=IN2 then

C <="'1"after10 ns ;
end process SEQ;
end BEHAVE;

Box 8.1

bbb oo R SR

Abb. 8.2 : Simulation eines A/D-Wandlers

Die Systemsimulation ist wichtig, da die Kommuni-
kation zwischen den Einzelkomponenten sicherge-
stellt werden muss, besonders wenn sie von unter-
schiedlichen Entwicklern kommen.

Durch den modularen Aufbau der Gate Forest Bib-
liotheken kénnen auch die entwickelten Verhaltens-
beschreibungen, wie die Schaltplane, bei Bedarf
wieder verwendet werden. Somit kénnen auch die
Entwicklungszeit immer weiter verkiirzt werden.
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Entwicklung eines Mixed-Signal ASICs mit dem IMS Gate-Forest

9. Zusammenfassung

Der modulare Aufbau der Gate Forest erméglicht ei-
ne Vielzahl von Einsatzgebieten. Die Kombination
von analogen und digitalen Schaltungen auf einem
ASIC, kénnen den weiteren Umgang mit anfallenden
Daten um vieles vereinfachen. Durch die Integration
z.B. der Digitalisierung und der Einbindung von digi-
taler Peripherie (SPI-Schnittstelle) wird der Umgang
mit analogen Signalen praktischer, Platz sparender
und gtinstiger.
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ABSTRACT: The paper presents novel architec-
tures of digital polar-to-Cartesian (i.e. phase-to-
Sine) and Cartesian-to-polar (i.e. Sin/Cos-to-
phase/magnitude) transformers. Starting from
well established CORDIC and look-up table
schemes, optimum new hybrid configurations
are derived. Via fully synthesizable HDL modelis,
portability and reusability is ensured.

1. Introduction

The implementation of algorithms for rotating a two-
dimensional (2-D) Cartesian coordinate system is
essential in the fields of communication technolo-
gies, signal and image processing, for instrumenta-
tion and analyzing time varying systems. Essentially
all wireless and many new wire-bound communica-
tion technologies depend for the transmission chan-
nel on sinusoidal signal generation and extraction.
Both the continued tendency toward compact and
mobile applications and fully digital architectures in
the base band, highly precise, configurable and
agile, and thus digital signal generation and extrac-
tion will experience an ongoing demand for the fore-
seeable future. Spread-spectrum, frequency/phase-
hopping, or phase shift-keying modulation tech-
niques may stand as examples. Similar needs will
arise from modern instrumentation techniques,
where ubiquity, mobility yet combined with precision
and immunity, plays an increasing role, as in envi-
ronmental and medical applications.

Coordinate transformations may be performed ei-
ther by using look-up tables for low-latency, low-re-
solution applications or by algorithmic procedures
for medium latency, high precision designs. Though
digital coordinate transformers have been available
in hardware for some fifty years, only the recent dra-
matic progress in semiconductor technology en-
abled high performance, high precision implementa-
tions with several 100 MHz clocks and extremely

high resolution, on the cost of less then 1 mm? of si-
licon in a deep submicron CMOS process. With the
emerging availability and their effective interplay of
i) these recent semiconductor technologies, ii) the
capability of large scale design and simulation provi-
ded by hardware description languages (HDLs), and
iii) synthesis tools with ever increasing efficiency,
such long-standing architectural yet highly complex
solutions ought to be revisited to explore and deve-
lop novel design methodologies and to combine
(possibly opposing) architectural approaches within
one single framework, to allow for systematic stu-
dies and all-encompassing optimization procedures.
Only with such methodologies in hand flexibly confi-
gurable, yet optimized large scale and complex de-
signs are feasible and eventually economically rea-
sonable. The primary focus of our ongoing research
work is thus to facilitate the implementation of trans-
formation methods among polar and Cartesian co-
ordinate systems (cf. Fig. 1) and related hardware
algorithms by both new architectures and by new
design methodologies. Frequently, hardware perfor-
ming both transformations is referred to as Coordi-
nate Transformer.

Polar Cartesian AY
y=Asin®
x=Acos(

A=NOC+Y)
=arctan(y/x)

Figure 1. The transform among Cartesian and polar
coordinate systems.

The basic idea of the work reported here, was to
combine the algorithmic as well as the look-up table
approach into a unified hybrid hardware model. This
approach induces new optimization potential and
hence allows for a flexible adjustment of the design
with respect to accuracy, die size, power consumpti-
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on, latency and clock speed by exploring the associ-
ated design tradeoffs on the basis of appropriate
cost functions. Pure look-up or algorithmic approa-
ches fall far beyond the features obtained with hy-
brid architectures. The hybrid models obtained so
far are synthesizable and may be ported on arbitrary
technologies as a functional block in a system on a
chip design. Moreover novel modeling approaches
were developed, in which parts of the HDL code of
the final hardware model itself were “synthesized”
using HDL simulations of appropriate HDL code and
TEXTIO functions. The quality of the various design
solutions was judged on the basis of analytical ex-
pansions of the defining equations as well as via bit
accurate HDL simulations in the pre- and post-lay-
out phase. A test chip containing a number of diffe-
ring low power or high performance implementa-
tions, was produced in 0.35 ym CMOS and has
confirmed the design quality and the usefulness of
the approach.

2. How does the CORDIC work

Sinusoidal digital signal generation, also referred to
as direct digital frequency synthesis (DDFS) regular-
ly requires, in addition to a time-advancing ‘phase
accumulator’, a polar-to-Cartesian transformation
(P2C), or simpler yet, phase-to-Sine at constant
magnitude (®28S), illustrated in Fig. 2.a and 2.b re-
spectively.

Cartesian AY

y=Auaxsind
x=Auaxcosd

Figure 2. a) polar-to-Cartesian, and b) phase-to-Sine at
constant magnitude coordinate transformation.

Signal detection and information extraction, in turn,
implies a Cartesian-to-polar (magnitude and phase)
co-ordinate transformation (C2P), illustrated in
Fig. 3.

Dedicated hardware implementations for these
tasks is the only choice, if signal and information

bandwidths, agility, size, power considerations and
real-time put-through rule out software-based stan-
dard signal processing schemes. Aside from direct
signal-value look-up from table, hardware algo-
rithms, like COordinate Rotation Dlgital Computer
(CORDIC), may meet these novel needs for high
precision digital sinusoidal signal generation from a
phase input or, inversely, phase and magnitude ex-
traction from received quadrature (sine and cosine)
signals.

Cartesian AY

Figure 3. The Cartesian- to-polar coordinate transform.

The CORDIC algorithm may operate in either a vec-
tor rotation mode, or an angle accumulation mode,
so-called rotating and vectoring mode respectively.
In its rotating mode, frequently referred to only as
CORDIC, CORDIC establishes both sine {(or y) and
cosine (or x) values for a given input phase angle ¢.
In contrast, the CORDIC in vectoring mode, frequ-
ently referred to only as VECTORING, determines
both magnitude A and ¢ from the orthogonal input
values x and y.

The COordinate Rotation Digital Computer (COR-
DIC) algorithm was developed by Jack E. Volder
and dates back to the 1956 [1]. The initial applica-
tion of the algorithm was in a military navigation
computer. Since the analog computer-driven navi-
gation system of the world’s first supersonic bomber
B-58 had limited accuracy, the aeroelectronics de-
partment of Convair, Fort Worth, decided to find a
digital substitute. At a time, when transistors were
rather novel, the real-time determination of aircraft
position on a spherical earth was a big challenge,
logic electronics being limited to clock frequencies
of about 250 kHz. The major parts utilized in the na-
vigation computer were analog resolvers capable of
performing either a rotation of input coordinates, i.e.
in rotating mode, or inversely, determining magni-
tude and angle of the input vector, when operating
in vectoring mode. Jack Volder replaced these ana-
log parts by basic angle summing blocks. He found
that if tan(¢) = 2", then:

K Rsin(6 = ¢) = Rsin(@)+ 27" Rcos(6)
K, Rcos(@+ @) = Rcos(6)F 27" Rsin(8),

where K, = /(1 + 22) The equations (1) rotate the
vector A in orthogonal coordinates by an angle
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equal to tan(2"). The vector R can thus be rotated
through any desired angle via a sequence of rota-
tions of angle steps of magnitude tan(2") with incre-
asing powers of n. A first technical description of the
algorithm was reported at the March meeting 1959
of the Western Joint Computer Conference, [2]. Not
much later, the WJCC paper was reprinted in the
IRE Transactions on Electronic Computers, [3],[4].

Even though it was noted in the initial technical ac-
counts on CORDIC that the algorithm may be used
for the sequential computation of various functions,
the first detailed publication on this subject is credi-
ted to John Stephen Walther [5], who showed how
to extend CORDIC from trigonometric and
hyperbolic functions to functions like exp x, In x, sqrt
x. First, he presented the general Unified CORDIC
equations. This permits to design a general purpose
CORDIC processor, capable of performing compu-
tations in either circular, hyperbolic or linear coordi-
nate systems. The history of how the Unified COR-
DIC algorithm was developed, is described by in [6].

Following equation (1), both rotation and vectoring
CORDIC modes invoke the same set of iterative
equations:

_ i

Xy =X, — 0,2

Y1 =Yt O 2" 2
2 =% — 0%

Executing this algorithm thus amounts, geometrical-
ly, to successive rotations by decreasing angle
steps a=arctan(2”). Arithmetically, it amounts to
successive summation and binary shifts (i.e. divisi-
ons by 2), i.e. a very hardware-efficient scheme in-
volving no multiplication. The positive/negative
sense of each rotation must be chosen such that
the procedure converges. Convergence is assured
by the parameter g, which for the rotating mode is
defined as o; = sign(z), where sign(x) = 1 if x = 0,
else sign(x) = -1, implying that the iteration
converges against z.— 0. For the vectoring mode,
o; is defined as o; = -sign(y), implying that the
iteration converges against y.— 0, i.e. the x-axis.

After N iterations, CORDIC in its vectoring mode will
provide both magnitude (x-path) and phase (z-path)
of the input Cartesian coordinates. It thus works
then as a Cartesian-to-Polar transformer.

‘xout = GN V'xlzn +y1i
yaul = O (3)
2, = 2y Tarctan(y;/ x,)

In rotation mode, CORDIC provides the transtorm in
reversed direction. If the value of the x input is 1,
and of the y input is 0 with the initial z being an
angle, CORDIC will, in this mode, just calculate
cosine (x-path) and sine (y-path) of this angle.

xout = GN ('xin Cos Zin - yin Sin Zin)
yaut = GN (‘xin Sin Zin + yin Cos zin) (4)
Zou =0

out
Both, magnitude as well as sine and cosine in
equ. (4) are obtained by the so called CORDIC al-
gorithm gain factor Gy = 1/Ky, where Ky, in the lite-
rature is referred frequently to as distortion or sca-
ling factor, defined by equ. (5).

N-1
Ky, =[[V1+27% ©)
i=0

More generally, the factor resulting from iterations
starting at index m and ending with index n, is defi-
ned by equ. (6).

K, = ﬁ\/l +27% (6)

Note, that this scaling factor does not depend on the
actual value sequence of oj; i.e. Kp,  is the same

factor for all iteration paths with given starting index
m and ending index n.

3. Phase-to-Sine at constant mag-
nitude transformer

The CORDIC algorithm in the rotating mode is sui-
table for sinusoid signal generation, cf. equs. (4). Di-
rect Digital Frequency Synthesis (DDFS) based on
Numerically Controlled Oscillators (NCO) is an esta-
blished method for generating quasi-periodic sinu-
soid signals whenever high frequency resolution,
fast changes in frequency and phase, and high
spectral purity of the output signal are required. Ap-
plications range from instrumentation to modern
communication systems, including spread-spectrum
and phase shift-keying modulation techniques.

Here, an NCO is a digital block, which renders digi-
tal word sequences in time at a given clock frequen-
oy fox Which thereafter must be converted into
analog signals to serve as an oscillator. The requi-
red digital-to-analog converter (DAC) will not be
considered here. Fig. 4 shows a block diagram of
an NCO system generating sine and cosine func-
tions.

The overflowing phase accumulator (PA), clocked
with o, generates the phase sequence £(n). The
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phase summing block (PSB) may, if desired, per-
form in-flight phase jumps, and the function gene-
rator (FG) produces the sine and cosine amplitude
values for the actual phase £2(n). In each clock cy-
cle, the frequency input word, f, of resolution FW
bits, is added in the PA. Hence the output frequency
equals to fCLK-f/ZFW* and the frequency resolution
is given by fo /2", Via the PSB, the PA output
addresses the FG, which in most applications is a
look-up table (LUT), yielding amplitudes of the bit
width FGO. The resolution AW of the internal
phase, a, is generally much coarser than the FW
precision {phase truncation), but must be in line with
the amplitude precision, FGO, i.e. AW > FGO+1

+loga(m).

Fw
L P g
8 8 sin
- PW § og; >
5 |aw| a a & _, o |FGO
f(, AP 2 |y /;_'__ s > 3
FW FwW %D F\IN AIW' AW 2 g1
o =
% = & ——>
A 5 FGO
FG Data flow >

Figure 4. Block Diagram of an NCO.

A DDFS based oscillator is thus a straight feed-for-
ward computer algorithm without any feedback or
resonance typically employed in traditional frequen-
cy generators, as Voltage Controlled Oscillators
(VCO). The resulting signal stability is therefore so-
lely dependent upon the quality of the time referen-
ce used (a high-Q quartz crystal oscillator clock),
which in turn is determined only by crystal quality.

With increasing resolution, LUTs for sine/cosine
amplitudes may become prohibitively large. For a gi-
ven amplitude resolution FGO, the LUT capacity is
~ FGO « 2"V pits; standard specs, as FGO = 16,
require an 8-Mbit ROM. Regarding chip area, power
budget and performance, LUTs thus represent bot-
tlenecks in NCO design. As all occurring amplitude
values for sine and cosine are already contained
within 0 < Q < w/4, the LUT entries may be restricted
to the first octant of the unit circle. LUT size may be
further be compressed [9], implying additional hard-
ware, which also may introduce additional spurious
contributions to the output spectrum. High-resoiu-
tion FGs may be implemented with LUT-free hard-
ware, by means of CORDIC algorithms [1}-[8].
However CORDIC is an iterative algorithm, its obvi-
ous drawback being the delay or latency in pipelined
implementation. A solution for the drawback could
be a CORDIC/LUT hybrid architecture [10}-{12],[15].

The CORDIC iterations of equs. (2) start with index
istart = 0, thereby scanning the polar angle space bet-
ween -1/2 and /2. Due to symmetry, only phase va-
lues from the first octant have to be considered,
from which sine and cosine values of the remaining
octants may be deduced. The three most significant
bits of the input phase word a determine the actual
octant. Exploiting symmetry corresponds to two ite-
rations, leading to a starting index ign = 2. By fur-
ther restricting the CORDIC iterations to a binary-
fraction segment of the first octant, fewer iterations
and fewer pipeline stages are required to achieve a
given accuracy in the amplitude outputs.

A 001 00 ...
/\
" // 000 11 ...
000 10 ...
A
K //// TN 00001
e
=— »000 00 ...

& BE&

Figure 5. The initial x- and y-path values (, 1, resp.) in four
1/32 segments of the unit circle. Segments are selected by
the fourth and fifth MSB of the phase input word a

(e.g. 000 00..., 000 01..., etc.).

The algorithm then has to be started in the respec-
tive wedge by suitable x and y starting values, deno-
ted in Fig. 5 by £and . These values must be pro-
vided by an additional LUT. The addresses for the
required LUT starting values for each wedge are
obtained from the bits followmq the first three most
significant phase bits. Thus 2° a2 CORDIC stages
may be replaced by (%2)*"? octant fraction itera-
tions to increase the index to igaq > 2. Each new bi-
nary octant fractional wedge requires the correspon-
ding 2" initial value pairs for x and y. Generally,
the relevant addresses for the required LUT starting
values are obtained by decoding the bits from positi-
on AW-4 to AW-FS-1 of the FG input phase word a.
Here, FS is the index number ig,, of the first activa-
ted CORDIC stage.

For illustration, we subdivide the octant into four
wedges, cf. Fig. 5. Then the fourth and fifth bit ad-
dresses the four pairs of LUT entries, &, and 7, for
n = 0...3, which are the starting values for the FG for
the respective angle wedge ‘n’. Here, the first acti-
vated CORDIC stage carries the indeX igan = 4.

As size and power budgets for LUTs on one hand
and CORDIC on the other scale differently with am-
plitude resolution, there is potential for optimizing
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hybrid NCO designs by suitably balancing LUT size
against the number of CORDIC stages.

Figure 6 shows a block diagram of such a hybrid
function generator. The relevant addresses for the
required LUT starting values are obtained by deco-
ding the corresponding bits from position AW-4 to
AW-FS-1 of the FG input phase word (see inlay in
Figure 6). Two look-up tables LUT_X and LUT.Y,
provide the inputs £ and # for the first activated
CORDIC stage. The final amplitudes from x- and y-

paths are mapped to the target octant by
X/Y_CONTROL.
a a(AW-] : AW-3) DELAY:
— = (LS-FS+2)
E : clock periods
£y [ i
z \E" [Aw-l lvan 1 N IAW-‘ IAw—iﬂs—llAvg—rs-zl@yvm-sl ........... E
é S /
3 octant decoding LUT address phase referencp
T
h 4
Z w
LUT_X I-%—D él » » éi 8 cosa
o> hxya | 5 ) < R Z |e ] B e
XY 9 ) > %
LUTY , Y Qe |9 ﬁ» UI sina
Fhxyr | | 8 | B S froo
[} o]
O Q

Figure 6. Hybrid FG block scheme based on CORDIC in ro-
tating mode. The inlay shows the bit assignment for a in the
case of FS = 4. Leading bits contain the octant information,
the next two bits reference one of the 1/32-segments (see
Fig. 5), all remaining bits define the angle target value.

For such a systematic and consistent optimization
scheme, a synthesizable VHDL model was develo-
ped to control the architecture via VHDL generics
and appropriately set constants.

4. Polar-to-Cartesian transformer

The CORDIC algorithm in vectoring mode is suita-
ble for sinusoid signal extraction, cf. equs. (4). Whi-
le the CORDIC algorithm may result in arbitrary pre-
cision, although at the expense of pipeline latency
and internal bit resolution overhead, the alternative
of using standard Look-Up Table (LUT) solutions
leads to a silicon area rapidly increasing with bit-re-
solution, although with only moderate or no latency,
as was discussed in detail for the rotation mode in
[10}-[12],[15). For the vectoring mode, requiring a
two-dimensional input for x and y, the resulting
more complex LUT approach quickly grows out of
proportion. A pure LUT scheme, as is frequently
used for the simpler {one-dimensional) rotation

mode, is thus realistic only whenever a lower resolu-
tion of converted coordinate data may suffice, [14].

Due to the higher LUT complexity needed for the
vectoring mode, the hybrid scheme cannot simply
be carried over from the rotation scheme, but had to
be substantially modified, to reap also in this case
the respective advantages of precision with latency
reduction at moderate area or power consumption.
As the LUT must serve as the input to the subsequ-
ent CORDIC, a conventional iook-up scheme in x
and y resulting in phase and magnitude is ruled out.
Rather, the look-up scheme must provide here refi-
ned values for x and y whence to iterate in a smaller
region with less iterations needed to maintain the
same accuracy.

Now, generally starting the CORDIC iterations (2)
with an initial iteration at index i=0, the region of
convergence covers the first and the fourth quad-
rant of the Cartesian coordinate space, cf. the sha-
ded region in Fig. 7.a. Input coordinate data from
outside this region have to be mapped back into
these two quadrants, prior to executing the algo-
rithm. In the Fig. 7, e.g., an initial coordinate pair,
say (& n) from within the sixth octant, is mapped
into the CORDIC region of convergence, i.e. onto
the new coordinate pair (£, 7). It may simply be
done by ‘inverting’ & Correspondingly, the data
paths should be initialized with &£ for the x-path, with
n'(=n) for the y-path, and with -n for the z-path.
CORDIC iterations then yield, via the x-path, the
magnitude, again scaled by the factor (6), and, via
the z-path, the inverted phase.

Next, starting the CORDIC iterations (2) with the ini-
tial iteration index i=1, i.e. eliminating one iteration
step, the algorithm’s required range of convergence
will be reduced by half, covering only the first and
the eighth octant, cf. the shaded region in Fig. 7.b.
Simply inverting £ for mapping will no longer suffice
for all the octants. Rather, both coordinates must be
inverted and also interchanged or only interchan-
ged, depending on the octant, within which the initial
coordinate set will fall. The initial value for the z-path
must also suitably be modified.

b)

Figure 7. Converge area of the CORDIC algorithm in vecto-
ring mode for initial iteration index a) i=0 and b) i=1
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Next, starting the CORDIC iterations (2) with an ini-
tial iteration index i=2, i.e. eliminating two iterations,
the algorithm’s convergence range is then reduced
again by half, covering the first and the 16" sede-
cant of coordinate space, cf. the shaded region in
Fig. 8.a. Neither inversion, nor interchanging the co-
ordinates will map the pair (£ n) into the conver-
gence region. Instead, the axis, against which the
iteration should converge, may be changed to the
diagonal y=x (i.e. y—Xx), requiring now, during each
iteration stage, to determine the difference y-x, as
needed for o; = sign(x;-y;). The value for the sign co-

efficient o; must be available within the same itera-

tion stage, i.e. at the time this iteration step is to be
executed, implying a critical iteration stage delay de-
termined by two summations in sequence.

AY AY yFX

a)

Figure 8. Converge area of the CORDIC algorithm in vecto-
ring mode for initial iteration index i=2, and converge axis a)
y=0 (Omt) and b) y=x (n/4)

The novel solution, presented here as a hybrid VE-
CTORING scheme, utilizes a principal axes trans-
formation, cf. Fig. 9, [13]. Considering the standard
equations for coordinate rotation around the origin,
by the angle ¥, and introducing the variable x4 one
obtains the new rotated coordinate pair (x’y) defi-
ned by (8). The CORDIC equations (2) remain inva-
riant under these transformations. These transfor-
mations are to be performed prior to executing the
CORDIC algorithm, as visualized in Fig. 10. More
generally, the first octant may be divided into 2752
‘wedges’, bounded by constant arctangent values.
This permits to disentangle the two-dimensional
character both in (x,y) and in (A,¢) of the needed
look-up procedure. Here, FS stands for the first/ini-
tial, actually computed iteration stage of CORDIC
algorithm. It also amounts to the number of first sta-
ges of the algorithm, which may be eliminated by
the principal axes rotation.

It should be noted, that the shortcut taken by this
axes transform prior to starting CORDIC may be im-
plemented both algorithmically or through look-up,
the latter being more efficient in hardware imple-
mentations and will be the method followed here.

A x =x’cos?¥ -y’ sin¥; y = x’sin¥ - y’cos¥
x’ =xcos?¥ + ysin¥; y’ =-xsin¥ +y cos'¥

It 1Y i =tan¥

lIJ\,x’ =(x+py) /YA +pd)
y=@-w) N1+ (7)

Figure 9. The principal axes transform

% -
v

r

Figure 10. The principal axes transformation used for hybrid
VECTORING; a) example of rotated wedge selection when
eliminating four initial stages, b) steps of transformation:

(¢, n) to the 1st octant mapping — (£, 7)), wedge selection
and rotation — (x’, y)

The new Cartesian coordinates x’ and y’ will now
serve as initial values for the CORDIC algorithm. To
be easily and effectively implemented in hardware,
they should be readily computed in a binary way.
The normalization denominator in (8), however,
does rule this out. As the CORDIC procedure is not
length conserving, we may drop the normalization
here to incorporate it into the scaling factor (6), thus
getting the new coordinates

X'=x+ py
. (8)
y=y-—Mx
The new scaling factor is now given by
K, =+ [[V1+27% O

This scaling factor is no longer the same for all input
coordinates, because it depends on the initial angle
rotation variable x, different for each wedge. This
requires to store in an LUT the scaling factors (9)
for each wedge. To obtain the final phase values,
the values resulting from CORDIC must be correc-
ted by the rotation angle ¥=arctg(y). Again, these
angle values have to be stored, one for each rotated
wedge, in a separate LUT, to be used e.g. as initial
values for the CORDIC z-path. The entire hybrid pi-
pelined VECTORING architecture is presented in
Fig. 11.
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Figure 11. The pipelined architecture of the hybrid
VECTORING implementation.

A synthesizable VHDL model was developed to
control the architecture of the novel hybrid VECTO-
RING via VHDL generics and appropriately set con-
stants.

5. Conclusions

Our evaluation of hybrid implementations showed
that this approach outperforms traditional pure algo-
rithmic (CORDIC) as well as pure look-up table so-
lutions (LUT) in terms of layout/FPGA area and po-
wer budget, especially for fast-switching designs.
The hybrid schemes essentially improve on the la-
tency of an pipelined implementation, as well as on
obtainable switching speeds.
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Eine neue HF-Mischstufe

Prof. Dr.-Ing. Hans A. Sapotta, FH Karlsruhe

Abstract

Mixer Circuits play a dominant role in todays
wireless communication. Whenever or wherever
a signal has to be converted into another
frequency region, a mixer does that job. A short
estimation says that there are about 8 billions of
mixer circuits actually working on earth (about 5
billion in audio equipment, 2 billions in tv sets
and 1 billion in mobile phones). The Gilbert Cell
is the standard mixer circuit. In the past, the
Gilbert Cell appeared to be superior to any other
types of mixers in most applications, although it
is still the bottleneck in the signal path. It offers
more noise and more intermodulation than a
standard amplifier.

In this paper, a new access to the mixer problem
is presented. For the first time, a real analog
multiplication of two voltages is possible at
high frequencies, at low noise and with superior
intermodulation behavior. The new circuit
operates at low voltage supply levels, making it
well suited for battery operated systems. It uses
standard Mosfet-transistors.

1. EinfUhrung

Die Mischstufe ist eine Schaltung von zentraler
Bedeutung in der heutigen drahtlosen
Kommunikation. Seit der Erfindung des Superhet-
Prinzips Ende der 20ger Jahre in den USA findet
man Mischstufen in nahezu jedem Empfénger
weltweit vor. Ausnahmen bilden nur Funkuhren mit
Geradeausempfangern und einfache Fernbedienun-
gen in den USA, die mit Pendelempfangern
arbeiten. Daher kann man eine untere Schranke der
verwendeten Mischstufen mit der Zahl der weltweit
betriebsfahigen Empfanger angeben. Das sind rund
5 Milliarden Radios mit mindestens einer Mischstufe
(tatsdchlich in der Regel deren 3), 2 Milliarden
Fernsehgerdte und nochmals etwa 1 Milliarde
Mobiltelefone. Es sind also mindestens 8 Milliarden
Mischstufen weltweit im Einsatz.

Die Mischstufe hat die Aufgabe, eine analoge
Multiplikation zweier Signale im Hochfrequenz-
bereich durchzufihren.

U1

Uout=kU1U2
U2

Bild 1: Grundséatzliche Funktion einer Mischstufe

Setzt man jeweils eine Cosinus-Schwingung fr die
beiden Eingangsspannungen an, so erhalt man

U,.=k'U U, =k-fJ1 -cos(D,t-fJ2 - COsM,t
v, =k-0,-0, -%-(cos((ol — o, )t +cos(o, +, )t)

Durch ein nachgeschaltetes Filter kann eine
Ausgangsspannung auf einer anderen Frequenz
herausgefiltert werden, deren Amplitude
proportional zu einer Eingangsspannung ist. Die
andere Eingangsspannung kann dabei normiert
werden. Der Proportionalitatsfaktor k bestimmt die
Verstarkung und hat die Einheit 1/V.

Bisher war keine Schaltung bekannt, die eine formal
korrekte, analoge Multiplikation zweier Eingangs-
spannungen ermdglichte. Diese formal korrekte
Multiplikation bietet die Digitale Signalverarbeitung
im niederfrequenteren, digitalen Bereich - einer von
vielen Griinden flir das Vordringen der digitalen
Signalverarbeitung. Der formal korrekten analogen
Multiplikation recht nahe kommt die Gilbert-Zelle.

2. Die Gilbert-Zelle

Die Standard-Mischerschaltung heutzutage ist die
Gilbert-Zelle. Sie wurde 1969 von Brad Gilbert zum
Patent eingereicht. Das Patent wurde jedoch
niemals erteilt, da die Schaltungstopologie bereits
zuvor identisch als ECL-Exor-Gatter verdffentlicht
worden war. Die Gilbert-Zelle begann ihren
weltweiten Siegeszug mit der Einflhrung Integrierter
Hochfrequenzschaltungen ab Mitte der 80ger Jahre,
die komplette Tuner mit geringer AuBenbeschaltung
auf einem Chip realisierten.
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Die Gilbert-Zelle erwies sich dabei allen anderen
Schaltungskonzepten in  mehrfacher Weise
lberlegen.

Bild 2 zeigt das Schaltbild der derzeit angewendeten
Gilbert-Zelle.

Tout1

Q1 Q2

Vinl l

Bild 2: Schaltbild der Gilbert-Zelle

Die beiden unteren Transistoren Q1 und Q2 bilden
einen Differenzverstérker, der das Eingangssignal
Vi verstarkt. Mit dem Quartett von 4 Schalter-
transistoren Q3..Q6 kann in Abhangigkeit der 2.
Eingangsspannung Vi der Ausgangsstrom des
Differenzverstérkers invertiert werden.

In Superhetstrukturen wird der Gilbert-Zelle in der
Regel an den Eingang Vin1 das verstdrkte und
bandbegrenzte Antennensignal angeboten, am
Eingang Vin2 liegt das Oszillatorsignal an.

Die Vorteile der Gilbert-Zelle gegentiber anderen
bekannten Mischerstrukturen sind:

- die gesamte Struktur ist in einer
Technologie integrierbar (auch in MOS)

- es sind nur geringe Oszillatorpegel
notwendig, die Oszillatorabstrahlung in
Richtung Antenne wird damit beherrschbar

- das Oszillatorsignal auf der Grundwelle wird
sowohl Richtung Antenne als auch
Richtung ZF-Verstérker unterdriickt, auf der
doppelten Oszillatorfrequenz als
Gleichtaktsignal jedoch in Richtung Ein-
und Ausgang abgegeben

- die Gilberti-Zelle ermbglicht eine hohe
Verstarkung, unterdriickt somit das
Nachrauschen des ZF-Verstarkers bzw.
ermdglicht die Verwendung von ZF-Filtern
mit hoher Einfligeddmpfung (SAW-Filter)

- die Gilbert-Zelle ist ein sogenannter 4-
Quadranten-Mischer. Das heif3t, sowoh! V,,,
als auch Vi, kdnnen positive wie negative
Werte annehmen.

3. Nachteile der Gilbert-Zelle

Die zahlreichen Vorteile der Gilbert-Zelle haben
dazu gefthrt, dass sie der Standard fir
Mischerschaltungen geworden ist. Vielfach wird sie
sogar als Benchmark bei Vorstellungen neuer
Technologien gewahlt. Leider stehen diesen
Vorteilen auch Nachteile gegenuber, die mangels
Alternativen aber bisher hingenommen wurden. Da
die Gilbert-Zelle die Basis eines jeden Superhet-
Empfangers ist, sind die Anforderungen an die
Gilbert-Zelle auch primér die Anforderugen, die an
Empfanger gestellt werden. Dies sind (in der
Reihenfolge der Bedeutung):

1. Dynamik
2. Dynamik
3. Dynamik

Die Forderung zu empfangen ftritt hinter der
Forderung, nicht zu empfangen (auf anderen als der
gewinschten Frequenz) in den Hintergrund. Unter
Dynamik sei hier zum einen ein geringes Rauschen,
zum anderen ein hoher Intercept-Punkt verstanden.
Leider stelit die Mischstufe in Bezug auf Dynamik in
heutigen Empfangerkonzepten den Flaschenhals
der Signalverarbeitung dar.

Das Verstarkungselement der Gilbert-Zelle ist der
Differenzverstarker. Folglich bestimmt auch das
bekannte Intermodulationsverhalten des Differenz-
verstarkers die GroBsignalfestigkeit. Die Differenz
der Ausgangsstrome folgt statisch der Tangens-
Hyperbolicus-Kurve.

Bild 3 zeigt die Kennlinie einer Gilbert-Zelle mit der
Spannung Vin2 als Parameter

statische Kennlinie

—Vin2=0.2V
= Vin2=0.05V
Vin2=0.02v
= Vin2=0V
[—Vin2=-0.02V
—Vin2=-0.05V
[—=Vin2=-0.2V

Vout/V (normiert)
o

!

vini/v
Bild 3: statische Kennlinie der Gilbert-Zelle

Wie man erkennt, ist der lineare Bereich der
Kennlinie auf etwa £20mV um V=0 beschrankt.
Durch Einflgen von Emitterwiderstdnden im
Differenzverstéarker ist es mdglich, den linearen
Bereich auszudehnen. Dadurch verschiebt sich
allerdings der optimale Generatorwiderstand fir
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minimale Rauschzahl zu Werten, die in
Hochfrequenzschaltungen  meist  nicht  mehr
realisiet werden koénnen. Das bedeutet, dass die
Einfligung von Emitterwiderstdnden zwar ein
probates Mittel ist, um den Dynamik-Bereich zu
verschieben. Eine VergroBerung des Dynamik-
Bereichs geht damit leider meist nicht einher.

Die Ermittlung der Rauschzahl einer Mischstufe ist
ein Kapitel fur sich, das mehrere derartige Vorirége
fullen kénnte. Die Probleme sollen hier nur qualitativ
behandelt werden.

Wie man aus Bild 3 sehen kann, ist es méglich, die
Verstarkung der Gilbert-Zelle durch Variation von
V2 im Bereich von (normiert) =1 zu variieren. Da
die einzelnen Transistoren jeweils statistisch
unkorrelierte Rauschguellen darstellen, geht das
Ausgangsrauschen der Schaltung fir Vi»=0 nicht
im gleichen MaBe wie die Verstdrkung gegen O.
Somit tendiert die Rauschzahl in den Momenten
des Nulldurchgangs von Vi, gegen unendlich. Es
macht also Sinn, die Dauer des Nulldurchgangs zu
minimieren und die Dauer der maximalen
Verstarkung der Mischstufe zu maximieren. Anders
ausgedrlckt, Vi, sollte eine Rechteckfunktion sein.

Leider geht damit ein anderer Effekt einher. Wenn
Vo eine Rechteckspannung ist, so besitzt diese
auch Oberschwingungen, die ihrerseits einen
Mischvorgang einleiten. Somit wird das Rauschen
des Generatorwiderstands aus Frequenzbereichen,
die sonst niemals interessiert hatten, nun in die
Zwischenfrequenzebene  transformiert  werden.
Dieser Effekt, auch Oberwellenmischung genannt,
erhoht die Rauschzahl der Gilbert-Zelle. ’

Ebenfalls wird das Rauschen auf der
Spiegelfrequenz in die Zwischenfrequenzebene
transformiert, was die Einseitenbandrauschzahl
einer Mischstufe grundsatzlich um 3 dB gegenulber
einem vergleichbaren Verstarker vergroBert.

Die Mischstufe lebt letztendlich von ihrer
Nichtlinearitdt. Somit ist das Rauschen der
Mischstufe nicht stationdr. Das sehr beliebte
Instrument der Schaltungssimulation mit Spice
(bzw. deren Derivaten) versagt hier. Wie man aus
Bild 3 erkennen kann, ist durch eine Variation der
als Gleichspannung angenommenen Spannung Vg,
eine Abregelung der Verstdrkung moglich. Somit
kann durch diesen Trick die Schaltung stationér
betrieben werden und man erhélt in Bild 4 die
Rauschzahl einer Gilbert-Zelle als Funktion der
Abregelung. Damit ist zumindest eine qualitative
Aussage Uber das Rauschverhalten méglich.

$SB-Rauschzahl bei Abregelung
14
12 \
10 \

F (dB)

o N A O

-20 -15 -10 -5 o]
Abregelung (dB)

Bild 4: Rauschzahl einer Gilbert-Zelle bei
Abregelung

4. Eine neue Mischer-Schaltung —
Kafemix

Betrachtet man die Verdffentlichungen zum Thema
Mischerschaltungen der letzten Jahre, so findet
man im wesentlichen den technologischen
Fortschritt im Halbleiterbereich umgesetzt auf die
Gilbert-Zelle. Nur ganz wenige Verdffentlichungen
beziehen sich auf fundamental neue
Schaltungsstrukturen (z.B. der sehr interessante
,Bulk driven Mixer). In diesem Bereich schien die
Schaltungstechnik bisher weitestgehend ausgereizt.
Die Entwickler haben sich mit den Vor- und
Nachteilen der Gilbert-Zelle arrangiert.

Man hétte gern eine Schaltung, die formal korrekt
multipliziert, dabei wenig rauscht und
hochfrequenztauglich ist. Dies war bisher lllusion.

Der hier vorzustellende neue Ansatz geht von
einem Feldeffekttransistor im Widerstandsbereich
aus, wie er in Bild 5 mit den zugehbrigen Strom-
und Spannungszéhlpfeilen gezeigt ist.

5

D

VGS S VDS

|

Bild 5: ein FET mit Z&hlpfeilen

Dies kann sowoh! ein klassischer Junction-FET als
auch ein MOSFET sein, wie er in integrierter
Technik h&ufig angewendet wird. Dieser Transistor
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kennt 3 Arbeitsbereiche, den Sperrbereich, den
Widerstandsbereich und den Séttigungsbereich. Im
Widerstandsbereich folgt der Transistor der
Beziehung

V,
I, =B, '(VGS — Vi _—;’S‘j'VDs

Hierbei kennzeichnet By den sogenannten
Transkonduktanzfaktor, in den die Gateoxiddicke
und die Beweglichkeit der Ladungstréger eingeht.
V4 ist die Schwellspannung des Transistors.

Als nachstes betrachten wir 2 FETs im
Widerstandsbereich, die gemaB Bild 6 verschaltet
sind.

\ 4 IDl ID2 4

D: D:

VDS
VGSI S S 1 GS2

Bild 6: Verschaltung zweier Feldeffekttransistoren

Diese beiden FETs sollen gepaart sein, d.h.
gleichen Transkonduktanzfaktor B, und gleiche
Schwellspannung Vyy haben. Beide Transistoren
werden mit einer identischen Drain-Source-
Spannung Vpg betrieben. Also kann man fir die
Drain-Stréome schreiben:

V,
I, =By '(VGm -V —_2DijVDs und

V
I, =B, '(Vcsz — Vig __é]?ijvns

Bildet man die Differenz beider Drain-Stréme, so
erhélt man

I —Ip, =By - Vig '(VGSI _VGSZ)

Nun kann man diese Stromdifferenz als
AusgangsgroBe betrachten, die Spannung Vps und
die Differenz der Gate-Source-Spannungen seien
die EingangsgréBen Vi, und Vipx. Dann erhélt man
den Ausgangsstrom zu

Al, =B, -V, “Vin

Somit ist eine formal korrekte Multiplikation zweier
Spannungen mdglich. Dieses Prinzip muss jetzt in
Schaltungstechnik umgesetzt werden. Dazu bietet

. allerdings  der

sich zunachst eine Schaltung nach Bild 7 an. Sie
besteht aus 3 in Serie geschalteten Bldcken. Im
untersten Block sind 2 Feldeffekttransistoren im
Widerstandsbereich wie beschrieben miteinander
verschaltet. Dariiber befinden sich 2
Bipolartransistoren (FETs sind auch mdéglich, als N-
Kanal-MOSFETs in integrieter Technik st
Body-Effekt  stérend) als
Spannungsfolger, die die identische Drainspannung
beider FETs bereitstelien. Der Drain-Strom der
FETs wird von den Spannungsfolgern in eine Stufe
zur Stromdifferenzbildung weitergeleitet. Dies kann
wie gezeichnet ein Stromspiegel sein, andere
Konstellationen sind hier méglich.

Stromdifferenzbildung
Tou (hier als Stromspiegel)

Spannungsfolger
(BJT oder FET)

G: 2FETsim
Widerstandsbereich

Vinl
Bild 7: Die neue Mischer-Struktur

Auf der Suche nach einem Namen flr diese
Struktur  wurde die Bezeichnung Kafemix
(Karlsruher FET-Mixer) kreiert. Sie ermdglicht zum
ersten Mal eine formal korrekte Multiplikation zweier
Analogspannungen. Die Schaltung arbeitet linear,
solange die Voraussetzung Widerstandsbereich flr
beide Feldeffekttransistoren erflillt ist. Dies belegt
die Simulation der statischen Kennlinie, die in Bild 8
gezeigt wird.

statische Kennlinie

05 e

/ —vouti 6
[ "] Vouti.4
— —Vout1.2
/ —Vout1.0
- e Vout0.8
0.5

il 7

Vout (normiert)
o

-2 -1 0 1 2
Vin1

Bild 8: statische Kennlinie der Kafemix-Schaltung
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Diese Simulation mit dem Level1-Modell von Pspice
besagt zunachst nur, dass korrekt gerechnet wurde.
Pspice macht in Levell nichts anderes, als die
Gleichungen der statischen Kennlinie ungesehen zu
{ibernehmen. Dennoch zeigt Bild 8 eindrucksvoll die
Méglichkeiten dieser neuen Schaltung. Der
Linearitatsbereich betrdgt nicht mehr nur wenige
Millivolt, vielmehr erstreckt er sich (ber mehrere
Volt. Gleichzeitig wird auch ein Nachteil der
Schaltung deutlich. Es handelt sich um einen
sogenannten  2-Quadranten-Mischer,  negative
Werte von V,» sind nicht zugelassen. In der Praxis
muss dies nicht unbedingt von Nachteil sein. Man
wird Uber den Eingang Vi, das Oszillatorsignal
zufihren (wegen der LO-Abstrahlung ohnehin
symmetrisch auszufthren) und dber Vin2 das
verstarkte und gefilterte Antennensignal mit einer
Vorspannung einspeisen. Nahezu alle verwendeten
Filter haben einen asymmetrischen Ausgang, so
dass dies sogar als Vorteil zu werten ist. Allerdings
bietet diese Schaltung noch keine
Oszillatorunterdriickung am Ausgang.

Zunichst interessiert die Frage, ob der
Dynamikgewinn zu grofBen Eingangsleistungen mit
einer Zunahme des Rauschens erkauft wurde.
Dazu betrachten wir Bild 9 im Vergleich zu Bild 4, in
dem eine Simulation der Rauschzahl gezeigt wird.

SSB-Rauschzahl bei Abregelung

F (dB)

20 -15 -10 -5 0
Abregelung (dB)

Bild 9: Rauschzahl der Kafemix-Schaltung bei
Abregelung

Man erkennt, dass das Rauschen der Kafemix-
Schaltung geringer als das Rauschen der Gilbert-
Zelle ist. Konservativ geschatzt darf man ein
vergleichbares Rauschen bei erheblich verbesserter
GroBsignalfestigkeit erwarten. Damit sollte ein
Dynamikgewinn von ca. 40dB erreichbar sein.

Von besonderer Bedeutung in der heutigen Zeit ist
der Gleichspannungsbedarf einer Schaltung.
Empfanger dienen letztendlich der
Mobilkommunikation. Mobilitdt setzt das Potenzial
zur Batterieversorgung voraus. Auch hier schneidet
die Kafemix-Schaltung besser als die Gilbert-Zelle
ab. In der Gilbert-Zelle inklusive der Stromquelie
muss der Gleichstrom 3 Transistoren in Serie

durchlaufen. Dem  stehen  vergleichbar 2
Transistoren in der Kafemix-Schaltung gegeniber,
wobei die FETs im Widerstandsbereich nur ca.
100mV Spannungsbedarf haben (Die
Differenzbildung wurde dabei in beiden Féllen nicht
berticksichtigt, ist aber identisch).

In der Regel wird die Kafemix-Schaltung als 2-
Quadranten-Mischer ausreichen. Falls ein 4-
Quadranten-Mischer nétig sein sollte, so ist auch
dies mit dieser Technik méglich. In Bild 10 ist eine
entsprechende Schaltung gezeigt.

vd

Iouj

Vin2
_—

v
RENNS e ==

Bild 10; Kafemix als 4-Quadranten-Mischer

6. Stand der Untersuchungen und
Ausblick

Die Kafemix-Schaltung wurde als Diensterfindung
im Rahmen des neuen Arbeitnehmererfinderrechts
zum Patent eingereicht. Ein erster Prifungsbericht
ist Uberfallig. Erste Messungen der statischen
Kennlinie zeigen eine sehr gute Ubereinstimmung
mit der Simulation und lassen fir dynamische
Messungen auf gute Ergebnisse hoffen.
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Dipl.-Ing. (FH) Alexej Kehl, Jérg Stuber, Prof. Gisbert Glasmachers
Fachhochschule Heilbronn, Max-Planck-Str. 39, 74081 Heilbronn

Einleitung

Im Rahmen einer Diplomarbeit sollte ein FPGA-
Design (Algorithmus und Implementierung) zur
Demodulierung bzw. Decodierung von GMSK-
Signalen entwickelt werden. Die Simulationser-
gebnisse des FPGA-Designs (Bitfehlerrate als
Funktion des Signal-Rausch-Abstands) sollten
in einer weiteren Diplomarbeit verifiziert werden.
Hierzu war zunéchst die Entwicklung einer Test-
umgebung nétig, mit deren Hilfe anschlieBend
die Verifikation durchgefiihrt werden konnte.

1. GMSK- Modulation

Zunachst sollen die Grundlagen der GMSK-
Modulation kurz erkiart werden: Aus einem
beliebigen Datensignal laRt sich durch Integration
der in Abbildung 1.1 dargestellte Phasenveriauf
eines Tragers gewinnen.

Datensignal s(t)

1 1toe oo oft 1 1ol

1 Div 2 | TBit

Phasenverlauf u(t) des Trigers

1 Div = 1 Ty,

Abbildung 1.1 : Datensignal und Phase

Wendet man auf den oben dargestellten Phasen-
verlauf die cos- bzw. sin-Funktion an, erhalt man die

in Abbildung 1.2 dargestellten Signalverlaufe der

sog. |- und Q-Komponenten bei MSK-Modulation.

Phasenverlauf u(t)

T

1Div 1 Ty,

Verlauf der I - Komponente (MSK)

A 4

N N[ED

Verlauf der Q - Komponente (MSK)

N

=
A

Abbildung 1.2: Phase und Signalkomponenten bei MSK

Aus den Signalverldufen in obiger Abbildung l&Rt
sich erkennen, daR MSK-Modulation einen hohen
Bandbreitenbedarf hat. Um den Bandbreitenbedarf
zu reduzieren, wird das Datensigal mit einem sog.
Gaulfilter gefiltert. Dabei handelt es sich um ein
TiepafRfilter, dessen Ubertragungsfunktion die Form
einer GauR-Glockenkurve hat. In nachstehender
Abbildung sind die gefilterten und ungefilterten
Signalverlaufe Datensignal - Phasenverlauf 2
(G)MSK am Beispiel der |-Komponente gezeigt.

Datensignal
)

Phasenverlauf

°

-

o

cos(u9) Verlauf der I - Kemponente MSK q GMSK
‘ _‘ \/\/\A/VWJ

Abbildung 1.3: Gefilterte und ungefilterte Signalverldufe
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Im Zusammenhang mit der Filterung ist der BT-
Faktor von Bedeutung. Dieser ist das Produkt aus
Kanalbandbreite und Bitdauer und kann als Filter-
faktor angesehen werden.

2. Decodierung

2.1. Algorithmus

Um die Idee der Decodierung verstehen zu kénnen,
ist folgende Erkenntnis wichtig: Betrachtet man ein
GMSK-Signal, so stellt man fest, daR sich jede
beliebige Signalverlaufsform aus insgesamt 16
verschiedenen Teilverldufen zusammensetzen 1a0t:
In Abbildung 2.1 z.B. wird das Signal wéhrend der
letzten zwei dargestellten Bitperioden aus den Teil-
verlaufen ,A1" und ,B2" gebildet:

seseeresosevaBares

Abbildung 2.1: Mégliche Teilverldufe bei GMSK

Bei denen mit einem Stern gekennzeichneten
Signal-Teilverlaufen handelt es sich um solche mit
negativem Vorzeichen (B,C,F und H). Die Teilver-
laufe A,D,E und G hingegen haben positives Vorzei-
chen. Da der Gesamtsignalverlauf stetig sein mug,
kénnen nur bestimmte Teilverlaufe aufeinander
folgen. Die zulassigen Verlaufskombinationen sind
in Abbildung 2.2 dargestellt.

& ®

Abbildung 2.2: Zulassige Teilverlaufskombinationen

Ausgehend von den zulassigen Teilverlaufskombi-
nationen ergibt sich der in Abbildung 2.3 gezeigte
vollstandige Verzweigungsbaum aller mdglichen
Verlaufskombinationen.

1 0
E—®

Abbildung 2.3: Verzweigungsbaum der méglichen
Kombinationen

Anhand von Abbildung 2.3 erkennt man, dal fur die
Verlaufsrekonstruktion nur jeder zweite Teilverlauf
erkannt werden mulk. Das vorangegangene Ver-
laufsmuster ergibt sich dann zwangslaufig. Dazu ein
Beispiel: Wurde Teilveriauf H erkannt, so muB
diesem zwangslaufig der Verlauf F vorangegangen
sein — es ergibt sich aus der Erkennung von H also
die Rekonstruktion des Signalverlaufes F-H.
Gleiches gilt fir A-B (aus B), C-D (aus D) und E-G
(aus G). Fur die komplette Verlaufsrekonstruktion
reicht es also aus, wenn lediglich zwischen H und D
bzw. zwischen B und G unterschieden wird. Diese
Unterscheidung lant sich anhand der
Signalpegelerkennung  (pos./neg.)  durchfihren.
Nochmals zur Wiederholung:
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A DEG
C,H,F,B

Wird also zum Zeitpunkt der Entscheidung ein posi-
tiver Signalpegel festgestellt, so handelt es sich ent-
weder um D oder G. — Bei negativem Signalpegel
entsprechend um H oder B. Um den Zeitpunkt zu
bestimmen, an dem die Vorzeichenunterscheidung
stattfinden soll, wird ein Zusatzsignal generiert,
dessen Zustand mit jeder Symbolperiode zwischen
den Zustanden logisch 0 und logisch 1 wechselt (-
Ziffern in Abbildung 2.3). Dieses Zusatzsignal laft
sich leicht aus dem zuriickgewonnenen Symboltakt
ableiten, der ein Achtel der Abtastfrequenz des
GMSK-Signals betragt.

Nun stelt sich noch die Frage, ob zwischen
D und G sowie H und B noch eine Unterscheidung
durchgefiihrt werden muB: Sieht man sich z.B. den
Teilverlauf B an, so folgt diesem entweder der
Verlauf C oder F. Auch nach H folgt eine Verzwei-
gung entweder nach C oder F. Entsprechend &hn-
lich verhélt es sich bei D und G, denn auch hier folgt
in beiden Fallen die gleiche Verzweigung (nach A
oder E). Das heifllt, daR sowohl die Teilverlaufe
Bund H als auch D und G jeweils die gleiche In-
formation tragen und somit nicht weiter unterschie-
den werden miissen. Zur Verdeutlichung dient eine
Gegeniberstellung von MSK-Signalen und den
dazugehorigen GMSK-Signalen in Abbildung 2.4.
Die GMSK-Signale gehen durch Tiefpalfilterung
aus den MSK-Signalen hervor; zwischen den
beiden Signalformen besteht also ein eindeutiger
Zusammenhang.

Positive Signalpegel:

Negative Signalpegel:

MSK

GMSK

Abbildung 2.4: Gegeniiberstellung GMSK - MSK

Die beiden GMSK-Verlaufe B und H lassen sich ge-
meinsam auf den (urspringlichen) MSK-Verlauf B
zuriickfihren. Ebenso lassen sich D und G auf D
zurlickfihren. In Abbildung 2.5 sind die in Abbil-
dung 2.3 bereits gezeigten méglichen Verlaufskom-
binationen nochmals dargestellt, allerdings mit dem
Unterschied, dal zusatzlich die zu den GMSK-
Verlaufen A-H gehorenden MSK-Verlaufe A-D dar-
gestellt sind.

+ — Signalpegel
1 0 Zusatzsignal

Abbildung 2.5: Verzweigungsbaum mit GMSK und MSK

Wie weiter oben bereits erwahnt, mul} lediglich jede
zweite Symboltaktperiode eine Pegelerkennung
stattfinden. Das ist dann der Fall, wenn das Zu-
satzsignal den Zustand 0 hat. Fir die vollstéandige
Rekonstruktion des Signalverlaufs mussen immer
zwei aufeinanderfolgende  Auswerteergebnisse
herangezogen werden. Tabelle 2.1 zeigt die Kombi-
nationen der Auswerteergebnisse in Verbindung mit
den daraus gewonnenen Informationen beziglich
der Signalverlaufsrekonstruktion, mit denen die
Regenerierung der gesendeten Datenbitfolge ge-
schieht.

Tabelle 2.1: Pegel und MSK-Signalverlaufe

Pegelt,, | Pegelt, | MSK-Signalverlauf
neg. neg. B-C-B
neg. pos. B-C-D
pos. neg. D-A-B
pos. pos. D-A-D

Die Signalverlaufserkennung hat sich also auf eine
Signalpegelerkennung reduzieren lassen. Dies hat
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eine weitreichende Konsequenz. Denn fir die ge-
naue Form des GMSK-Signals ist der BT-Faktor bej
der Fiterung des MSK-Signals von Bedeutung. Je
nach BT-Faktor ergeben sich unterschiedliche
Signalverlaufe (,runder* oder ,eckiger*) fiir GMSK.
Lalt sich die Verlaufserkennung aber auf eine
Pegelerkennung beschranken, wie dies hier der Fall
ist, spielt der BT-Faktor bei der Decodierung keine
Rolle mehr. Dieser Algorithmus kann daher
universell zur Decodierung eines GMSK-Signals mit
beliebigem BT-Faktor eingesetzt werden.

Far einen definierten Einstieg in den Verzweigungs-
baum ist es notwendig, dal ein Verlaufsmuster
tatsédchlich erkannt wird. Betrachtet man  Abbil-
dung 2.5 naher, so fallt auf, dall ausschlieBlich bei
der Verlaufskombination C-D ein Pegelwechsel von
negativ nach positiv erfolgt. Der richtige Start kann
also an eine Flankendetektion gekniipft werden.

2.2. FPGA - Design

In diesem Kapitel wird kurz auf das FPGA-Design
eingegangen. Dabei werden die wichtigsten Funk-
tionsblocke in der obersten Design-Hierarchieebene
angesprochen. Die folgende Abbildung zeigt das
Blockschaltbild des FPGA-Designs.

Korrelatoren

v

Synchro-
nisation

IIQ -4

l —» CLK

Decoder
—» Data

Abbildung 2.6: Blockschaltbild des FPGA-Designs

Am Eingang der Schaltung befinden sich Korrelato-
ren, die der Rauschfilterung dienen. Die Ausgangs-
signale der Korrelatoren sind Informationen tiber die
Pegel des GMSK-Signals. Diese Informationen
werden an den nachfolgenden Block ,Synchronisa-
tion" weitergegeben. Dieser hat folgende Aufgaben:

» Erkennen einer neuen Datentaktperiode
» Regenerierung des Datentaktes

e Weitergabe der Synchronisationssignale an den
nachfolgenden Decoder

Der nachgeschaltete Decoder sorgt fiir die

e Auswertung der Korrelatorsignale (I-/Q-Vorzei-
chen) > neg =0, pos =1

s Erzeugung des Zusatzsignals

» taktsynchrone Weitergabe der I-/Q-Vorzeichen
und des Zusatzsignals an den eigentlichen De-
codierer

3. Versuchsaufbau zur

Verifikation

Mit dem vorliegenden FPGA-Design kann nun eine
Decodierung von GMSK-Signalen stattfinden. Zuvor
missen die analogen Daten allerdings noch fir den
FPGA aufbereitet werden. Dafiir steht eine eigens
fur diesen Zweck entwickelte Signalaufbereitung zur
Verfiilgung, die es ermdglicht, die analogen Signale
vor der AD-Wandlung noch additiv mit Rauschen zu
Uberlagern. DarUber hinaus werden von der
Signalaufbereitung noch das Abtasttakt- und
Resetsignal fur den FPGA zur Verfiigung gestellt.
Das Blockschaltbild der Signalaufbereitung ist in
Abbildung 3.1 gezeigt.

I/Q-

Slgnal Noise
2 2
+
A 2x 6 2x 6
A Level- [ P = = = 1 FPGA
shift )/ D Schnitt-
2x 2x 2x stelle
| Reset
Ju Data
Sample
CLK CLK pya

Data| |CLKpy,
Y

Abbildung 3.1: Blockschaltbild der Signalaufbereitung
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Fur die Versuchsdurchfihrung bei der Ermittlung
der Bitfehlerrate in Abhangigkeit vom Signal-
Rausch-Abstand ergibt sich aus der Zusammen-
schaltung von FPGA und Signalaufbereitung fol-
gende Gesamtstruktur:

Data

original D. orig.

Verzo- Datenlogger 1 »

Datenlogger 2 >

Noise

gerung | CLK PC
1/Q - Signal

\ Data CLK
Signalaufbereitung FPGA FPGA
+
S&H A FPGA

1
1 D !
| 1
1 ? !
SNR ,analog“ O—e SNR ,digital”

Abbildung 3.2: Gesamtversuchsaufbau

Bei der Verifikation, die mit obigem Versuchsaufbau
durchgefuhrt wird, werden die Originaldaten nach
Verzégerung in einen Datenlogger geschrieben. Die
modulierten Daten, die dem FPGA iber die Signal-
aufbereitung zugefiihrt werden, werden nach der
Ruickgewinnung durch den FPGA in einen zweiten
Datenlogger geschrieben. Die beiden Da-
tensequenzen werden anschlielRend von den Daten-
loggern an einen PC uUbertragen, wo die Offline-
Weiterverarbeitung zur Feststellung der Bitfehlerra-
te erfolgt. In Abbildung 3.2 wird bereits das Problem
angedeutet, das sich bei der Versuchsdurchfuhrung
ergibt. Namlich der Zusammenhang zwischen dem
Signal-Rausch-Abstand, der Grundlage ist fur die
Simulation und dem Signal-Rausch-Abstand, der
“einfach” auf analoger Seite meRbar ist. Diese
Fragestellung wird im nachfolgenden Kapitel
behandelt.

4. Rauschleistungsmessung

4.1. Leistungen vor und hinter dem
Sample/Hold-Glied

Das Sample/Hold-Glied kann als bandbegrenzen-
des Ubertragungsglied mit Tiefpalcharakteristik an-
gesehen werden. Zur Veranschaulichung des Zu-
sammenhangs zwischen dem SNR vor und dem
SNR hinter dem S/H-Glied dient Abbildung 4.1.

5, 5
Dot sgn

Abbildung 4.1: SNR vor und hinter dem S/H-Glied

Bezuglich des Nutzsignals findet eine vierfache
Uberabtastung statt, weshalb gilt: S,=S,. Das Pro-
blem 4Rt sich also auf die Fragestellung reduzie-
ren, wie die beiden Rauschleistungen Ny und N,
miteinander korreliert sind. Die Antwort auf diese
Frage liefert Kapitel 4.2:

4.2. Systemtheoretische Betrachtung

Zwischen einem beliebigen Eingangssignal u und
dem Ausgangssignal y bestehen die folgenden Zu-
sammenhange:

Zusammenhang im Zeitbereich

y(t) = u(t)  g(t) (4.1)

Gleichung 4.1 sagt aus, daB das Ausgangssignal
y(t) eines Systems das Resultat der Faltung des
Eingangssignals u(t) mit der Impulsantwort des Sy-
stems g(t) im Zeitbereich ist.

Zusammenhang im Frequenzbereich

Y (o) = U(e) - G(o) (4.2)

Nach (4.2) ergibt sich das Spektrum des Ausgangs-
signals aus der Multiplikation des Spektrums des
Eingangssignals mit dem Spektrum der Ubertra-
gungsfunktion. Fur die weiteren Uberlegungen gel-
ten folgende Festlegungen:

e G Spektrum des S/H-Gliedes
o Uo) Rauschspektr. vor dem S/H-Glied
e Y(0) Rauschspektrum hinter dem S/H-

Glied, also Rauschspektrum am
Eingang des FPGA

Gleichung 4.2 laRt sich also folgendermalen
schreiben:
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N2(0) = Ni(0) - G(w) (4.3)

Da es sich bei Ny um weilles Rauschen handelt,
gilt;
Ni(®) = const := k

Daraus ergibt sich fur den Betrag des Rausch-
spektrums am Eingang des FPGA:

IN2(@)| =k - |G()] (4.4)

__TA.

=2 (4.5)
To

| Glw)]

o

Das Betragsspektrum am Eingang des FPGA ist al-
so das gewichtete Betragsspektrum (Spaltsinus-
funktion) des S/H-Gliedes, wie Abbildung 4.2 zeigt:

T0=1 S

TR s L
T R AR AR A A
! AEEERRANALE

Start 10 kHz 192 kHz/ Stop 1.93 MHz

Abbildung 4.2: Rauschspektrum hinter dem S/H-Glied

Die Leistung des am FPGA anliegenden Rauschsig-
nals erhalt man durch Anwendung des Parse-
valschen Theorems auf Gleichnug 4.4:

g =
Nz = E;r_ﬂ N2 (w) Izdw (4.6)

Mit dem Ansatz aus (4.6) ist es also méglich, die
Rauschleistung, die am Eingang des FPGA anliegt,

zu ermitteln. Die dabei erforderlichen aufwendigen
mathematischen Operationen missen nicht manu-
ell, sondern kénnen mit einem geeigneten MeRin-
strument (z.B Spektrumanalysator) durchgefihrt
werden, was eine relativ einfache Messung der
Rauschleistung erméglicht.

5. Verifikation und Ergebnisse

Die fur die Verifikation benétigten Voraussetzungen
sind nun geschaffen:

- Schaltungstechnische Testumgebung, beste-
hend aus Signalaufbereitung und Datenlogger

- Software zur Ermittlung der Bitfehlerrate

- Grundlagen / Verfahren zur Ermittlung der Lei-
stung eines (unter-)abgetasteten Rauschsignals

Somit kann das eigentliche Vorhaben, die Verifika-
tion der Simulationsergebnisse — die Ermittlung der
Bitfehlerrate in Abhangigkeit vom Signal-Rausch-
Abstand also — durchgefiihrt werden.

5.1. Simulationsparameter

Die Simulationsparameter sind bindend fir die Veri-
fikation. Diese wurden wie folgt festgelegt:

e BT-Faktor=0,3

¢ Nutzsignalamplitude Uyss = 1000 mV, entspr.
50% des Eingangspegelbereichs der AD-
Wandler

e Rauschen: Weiles Rauschen
5.2. Ergebnisse

Simulationsergebnisse

Tabelle 5.1: Simulationsergebnisse

SIN Anzahl der | Ubertragene BER
Fehler Bits
1 0 8170
0 2 8170 2.44-10°
-1 22 16350 1.3510°
-2 30 8170 3,710
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Verifikationsergebnisse

Tabelle 5.2: Verifikationsergebnisse

SIN Anzahl der | Ubertragene BER
Fehler Bits
0 50 32767 154107
-0,5 87 32768 2,64+10°
-1,0 126 32767 3,83+10°
-1,5 178 32768 5,44+10°
<20 260 32767 7.92+10°

Graphische Darstellung

Die in den Tabellen 5.1 und 5.2 aufgelisteten Simu-
lations- und Verifikationsergebnisse werden in der
nachfolgenden Abbildung graphisch dargestellt und
anschlieBend miteinander verglichen.

Bitfehlerrate

Signal - Rausch - Abstand in dB

Abbildung 5.1: Graph. Darstellung der Simulations-
und Verifikationsergebnisse

Vergleich

Der Vergleich der beiden Kurven in Abbildung 5.1
zeigt, daR die Verifikationsergebnisse leider nicht
mit den Simulationsergebnissen Ubereinstimmen.
Im betrachteten Bereich des Signal-Rausch-Ab-
stands in obiger Abbildung liegen die Bitfehlerraten
der Verifikation um die Faktoren 2 (bei SNR = -2dB)
bzw. 6 (bei SNR=0dB) hoher als die der
Simulation. Vergleicht man die qualitativen Verlaufe
beider Kurven, so stelit man fest, dal die
Bitfehlerkurve der Verifikation aus der Kurve der
Simulation durch Rechtsverschiebung um ca. 1dB
hervorgeht.

6. Zusammenfassung, Ausblick

Der eigentliche Decodieralgorithmus arbeitet zuver-
lassig: Bei Messungen mit einem Signal-Rausch-
Abstand von 4dB wurde eine Bitfehlerrate von O er-
reicht. Ein weiteres Ziel besteht also in der Reduzie-
rung der Bitfehlerrate durch Verwendung redundan-
ter Ubertragungsverfahren. Die derzeitige FPGA -
Auslastung liegt bei ca. 7%, somit ist noch ausrei-
chend Kapazitdt vorhanden, um weitere Algorith-
men zur Bitfehlerkorrektur zu implementieren.
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VHDL-Entwurf eines I*C-Interfaces und Emulation mit
einem Mikroprozessorkern auf FPGA

Daniel Bau, Prof. Dr. Dirk Jansen, ASIC Design Center
Fachhochschule-Offenburg, Badstrasse 24, D-77652 Offenburg
Tel. 0781/205-274

Ziel dieses Projektes ist es, unter Verwendung
von VHDL ein Modul zum Betrieb des I*C-
Busses zu realisieren. In Zusammenspiel mit
dem Mikrokontrollersystem FHOP soll die I*C-
Schnittstelle ansteuerbar sein und seriell Daten
mit einem EEPROM austauschen.

1. Einleitung

Der °C-Bus (Inter-Integrated-Circuit-Bus) ist eine
Entwicklung der Firma Philips fur den seriellen
Datenaustausch zwischen einem Master und
Slaves. Das I°C-Busprotokoll ist im Vergleich mit
meheren anderen Bussystemen einfach ver-
standlich und leicht anwendbar. Die Realisierung
des Datenverkehrs zwischen zwei miteinander
kommunizierenden Schnittstellen tiber das I°C-
Bussystems, wurde bisher per reiner Software-
Implementierung tber Assembler bewaltigt. Um
den Datentransfer zu beschieunigen, wird ein in
VHDL programmierter I°C-Schnittstellen-Code

Nach erfolgreicher Realisierung wird im spéteren
Verlauf ein Hardmacro der I°C-Schnittstelleneinheit
fur den AMI 0.35um Prozess entwickelt.

Mit Hilfe des Mikrokontrollersystems FHOP (First
Homemade Operational Prozessor) soll der Daten-
austausch tber die I’C-Schnittstelle stattfinden. Der
Mikrokontrolier FHOP entstand im ASIC Design
Center an der Fachhochschule Offenburg und
findet seinen Einsatz in zahireichen Anwendungen.
Das Kontrollersystem besteht aus folgenden
Komponenten: Prozessor FHOP, 8kByte grolber
Arbeitsspeicher, 4kByte groes ROM, serielle und
parallele Schnittstelle, Chipselect-Einheit,
Interruptcontroller, Watchdog, Timer und ein
Acoustic Human Interface. Uber die sich im ROM
befindlichen BIOS-Routinen des Prozessors FHOP
wird die I’C-Schnittstelle angesprochen, welche
Uber zwei Busleitungen (SCL, SDA) seriell Daten
mit Slaves bzw. 1°C-Komponenten austauscht. Die
Hauptkomponente soll hier ein serielles EEPROM
sein. Bei einem Bootvorgang des Prozessors
FHOP wird Uber den 1°C-Bus das EEPROM
angesprochen, die benétigten
Anwendungsprogramme in den Arbeitsspeicher des
FHOP's iibertragen und dort ausgefihrt. Abbildung
1-0 zeigt die grundsatzliche Master-Slave
Kommunikation tber das I°C-Interface.

— - - - SCL

SDA

entworfen.

ﬁ Ivlaster

12C
Interface

Slaves

Abb. 1-0:
Master/Slave Implementierung iiber das I*C-Interface
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2. I’C Grundlagen

Jedes 1°C-Bauelement verflgt Uber eine eigene
Adresse und kann in Abhangigkeit seiner Funktion
als Sender (Transmitter) oder Empfanger
(Receiver) arbeiten. Das 1’C- -Bussystem benutzt
eine serielle Datenleitung (SDA, Serial-Data-Line)
und eine serielle Taktleitung (SCL, Serial-Clock-
Line) fur den Datenaustausch. Beide Busleitungen
sind bidirektional, was bedeutet, dass das I°C-
Interface nicht nur als Treiber fungiert sondern auch
von externen 1°C-Komponenten getrieben werden
kann,

Jedes I*C-Bauelement, das seine Kommunikation
Uber die beiden Busleitungen aufnehmen will, muss
Uber Open-Collector bzw. Open-Drain Ausgange
verfugen. Beide Busleitungen miissen Uber externe
Pull-Up-Widerstande auf die positive Versorgungs-
spannung geschaltet sein.

Somit ergibt sich eine Wired-OR-Verknupfung alier
Busteilnehmer, welche in Abbildung 2-0 dargestellt
ist.

Findet keine Busaktivitat statt, sind beide

I°C-Bus Leitungen in hochohmigem Zustand.

Mit der OR-Verkntpfung tiber die SCL-Leitung
findet eine synchronisierte Kombination der
einzelnen Taktsignale statt, wodurch man
unterschiedliche Taktraten am Bus verwenden
kann. I°C-Komponenten kénnen als Master, wobei
mehrere Master Uber die Funktion der Bus-
arbitration moéglich sind, oder als Slaves in das
Bussystem eingesetzt werden.

Mégliche Datenubertragungsraten von :
- 100 kbit/s im ,Normal” Betrieb

- 400 kbit/s im ,Fast Betrieb

- 3,5Mbit/s im ,High Speed” Betrieb

Fir den High Speed Betrieb werden spezielie 1O’s
benétigt.

- . + VBB

pull-up
rasistors
8D (Serial Data Line)

Rp[]] Rp

SCL (Sarial Clock Linej

|—_ - SELK - ‘

SCLKN1 DATANA
ey

| SCLK DATA
|—IH iM
DEVICE 1

Abb. 2-0: Wired-OR-Verkniipfung
der Busteilnehmer

!
|
|

|
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2.1. Das 12C-Bus Protokoll

Die Dateniibertragung zwischen einem Master und
einem Slave erfolgt synchron zum SCL-Takt auf der
SDA Leitung. Dabei wird byteweise (ibertragen,
wobei jedes Datenbyte 8 Bit beinhaltet. Mit jedem
Taktimpuls wird ein Bit ibertragen, wobei das MSB
zuerst auf die Datenleitung gegeben wird. Nach
jedem Ubertragenem Datenbyte wird das
Acknowledge-Bit abgefragt. Das Acknowledge-Bit
teilt dem Empfanger mit, ob das Ubertragene Byte
angekommen ist.

Jedes Bit wird wahrend der High-Periode des SCL-
Takt gespeichert. Der Zustand der Datenleitung
darf nur wahrend einer Low-Periode des SCL-Takts
wechseln und muss, wahrend sich SCL auf ,High*
befindet, stabil gehalten werden. Ein Zustands-
wechsel von SDA, wahrend SCL ,high" ist, wird als
ein Start- oder Stopp-Kommando interpretiert.

Eine normale Standard Kommunikation besteht aus
4 Schritten:

1) Start-Signal generieren,

2) Slave-Adresse Ubertragen,
3) Daten tbertragen,

4) Stopp-Signal generieren.

2.2. Dateiformat

Zusammenfassend ist hier in Abbildung 2-2 das
Datentelegramm dargestellt. Eine Kombination aus
Lese- und Schreibzugriffen ist ebenfalls méglich.
Nach dem Stopp Signal folgt unmittelbar ein
zweites Datentelegramm, welches ebenfalls dem
Aufbau aus Abbildung 2-2 entspricht. Bei I°C-
EEPROM'’s ist zu beachten das zwischen einem
Stopp und einem erneuten Start eine Ruhezeit von
ca.10 ms einzuhalten ist, ansonsten sendet das
EEPROM bei der Ubertragung der Slave-Adresse
kein

Acknowledge.

SDA i s ™ (_;5—_ 4 3

= (T a )¢ \‘ LI

SCL

SV AT
MSB !

m gm .'r_—". ,l,(

Previous Byte «————— Byte sentto Slave Next operation——

Start Condition «—MM— Adress slave

Abb. 2-1: Dateniibertragung auf dem Bus

— = R/W = Next operation——

Start Slave RIW Ackn | Data Ackn. Data | Ackn | Stop
Signal Adresse Bit
| Read: | Daten ——J
Write: 0

Abb. 2-2: Datenformat fiir Lese- und Schreiboperationen

n Byrtes + Acknowledge
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3. Realisierung des I°C-Bus

[2C-Interface
clock
N o Prescale - clock
™ Register v generator
reset R
, 1 4
chip_select | - Command
(g Register ’ o ) SDA
. Byte » Bit A A
write_enable Command Command | N——/ 12C
Host Y Controler & Controler
o Sevs L < EEPROM
Interface |read_enable] | Register - /‘—§C—L'\
Y N—
interrupt
P A
I Transmit | v
» H »
Register
AB , .\ DatalO
—— Shift
) Register
. DB/ N—e Receive P
\4_7,;‘/ | Register l

Abb. 3-0: Architektur des 12C-VHDL-Code

Das in Abbildung 3-0 gezeigte I>C-Modul ist in 4
primare Blocke untergeteilt:

- Takt Teiler

- Byte Command Controller

- Bit Command Controller

- Shift Register

Die anderen Bldcke beschreiben die Steuer-
Register, um temporare Werte abzuspeichern,
welche Uber das Host Interface gesendet werden.
Als Host-Interface wurde das Mikroprozessor-
system FHOP verwendet, welches bereits als
fertige Komponente vorlag.

Zum Austesten der I°C-Funktionalitat wurde ein
serielles 1°C-EEPROM verwendet, welches tber die
beiden Busleitungen des 1°C-Buses Daten aus-
tauscht. Um die Bidirektionalitat der Busleitungen
zu realisieren, werden die Datenleitung SDA und
die Taktleitung SCL Uber Tristatetreiber
angesteuert.

3.1. Beschreibung der
Funktionsbl6cke

Takt Teiler:

Der Takt Teiler (clock generator) generiert aus
einem 5-fach héherem Takt ein internes Enable-
Signal, welches alle synchronen Elemente im Bit
Command Controller triggert. Uber das Prescale
Register wird der Takt Teiler gesteuert und wird
somit zur Einstellung der SCL-Takt
Geschwindigkeit benutzt.

DatalQ Shift Reqister:

Uber das Shift Register werden die empfangenen
bzw. gesendeten Bits je nach Ubertragungsmodus
eingelesen und in dem entsprechendem Register
abgelegt. So werden z.B. wahrend eines Lese-
Vorgangs die Daten vom Datenbus SDA bitweise
dem Shift Register Uibergeben. Nachdem das
komplette Byte gelesen ist, wird der Inhalt des Shift
Registers in das Empfangsregister kopiert.

MPC-Workshop, Februar 2004
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Byte Command Controller:

Uber den Byte Command Controller wird der J2C-
Verkehr" byteweise geregelt. Uber das Setzen
entsprechender Bits im Command Register wird der
Byte Controller gesteuert, welcher je nach
gesetztem Bit eine Byte-Sequenz Ubertragt.

Als Beispiel wird im Command Register das Start-,
Write und Stopp Bit gesetzt. Der Byte Command
Kontroller generiert nun ein Start Signal, Gbertragt
ein Byte zum Slave und generiert das Stopp Signal.
Dabei wird jedes Byte in seperate Bits umgesetzt,
welche dem Bit Command Controller zur
Ubertragung ubergeben werden.

Bit Command Controller:

Der Bit Command Controller schaltet die aktuellen
Daten, das Start-Signal, das Signal des wieder-
holten Starts und das Stopp-Signal auf die beiden
Busleitungen. Der Byte Controller teilt dem Bit
Controller mit, welche Operation er durchftihren
soll. Um z.B. ein Byte einzulesen, erhalt der Bit
Controller acht separate Kommandos.

4. Simulation und Synthese

Der I°C -Bus wurde mit der Software ,ModelSim SE
5.5 der Firma Model Technology Inc programmiert
und simuliert.

Damit die Simulation unter realen Bedingungen
erfolgt, wurde das Mikrokontrollersystem FHOP und
ein I°C-EEPROM stets mitsimuliert. Der Prozessor
FHOP wird im I*C-Busverkehr als Master
eingesetzt und enthalt die BIOS Routinen, um das
I?C-Interface anzusteuern.

A dopdil Adaten a
Az top/iDfech sl
/i2c_top/id/sda 1
HiZo topdiDdacknovdedge 1 :
! J

- {ooconnn| GE00000000GT G101

qooooood

jlmoecood - Y 01000010

topdiifiar

byte chil/statemachine /s state | stUidie St wilte

RN

I Now I000ns |3

Abb.4-0:
Simulationsausschnitt: Sendet ein Byte an das
EEPROM

Die BIOS-Routinen werden in Assembler
programmiert und in das ROM an die Adresse
,FO00h" geschrieben. Das compilierte Hex-File der
BIOS-Routinen wird dann in den VHDL-Code
miteingebunden. Der Simulationsausschnitt in
Abbildung 4-0 zeigt den Datenverkehr, zwischen
einem EEPROM und dem Prozessor FHOP, auf
den beiden I’C-Busleitungen SDA und SCL.
Kommunikationsablauf:
- Generierung des Start-Signal (rote Makierung)
- Ubertragung der Slave-Adresse (gelbe
Makierung)
- 1 Byte Datenlibertragung aus dem
Arbeitsspeicher
des Prozessors FHOP ins EEPROM (weille
Makierung)
- Generierung des Stopp-Signal um die Kommuni-
kation zu beenden (rosa Makierung)

Die blauen Makierungen zeigen die Empfangs-
bestatigung des EEPROM’s (Acknowledge).

Nach erfolgreicher Simulation wurde der VHDL-
Code mit dem Synthese-Programm ,Leonardo
Spectrum Level 3" synthetisiert. Die Synthese-
anweisungen werden in einer Script-Datei festge-
legt. Im Syntheseprogramm wird dann das erstelite
TCL-Script aufgerufen, welches die Anweisungen
automatisch abarbeitet.

Platzieren und Routen der mit Leonardo
synthetisierten VHDL-Files wird mit dem Programm
,Quartus Il durchgefihrt. Mithilfe des TCL-Scripts
erfolgt der Programmaufruf und die Durchfihrung
des Platzierens und Routens automatisch. Nach-
dem Quartus das Platzieren und Routen erfolgreich
durchgefiihrt hat, erhalt man als Ergebnis ein
sogenanntes sof-File. Uber das sof-File lasst sich
das Layout der synthetisierten VHDL-Files auf den
FPGA aufspielen.

Als Zieltechnologie wurde hier der FPGA-Chip der
Firma Altera Cyclone ,EP1C12" verwendet.

(Y0000 00000000
{OT000010 (00000000

LR T [ 10010 i i
wpllim £ LORETY 7 I S ) 0 0 0 0 R 0 L1 O S O O KA1

L itwite 1 |

TR L L L O S o B B B I AR T B B R

300 us 400 us

MPC-Workshop, Februar 2004

53



54

FachHochachuls . Onlveraity
Ofenkurg u ’ of Appiind Sclencen:

12C — Schnittstelle in VHDL

FPGA-Board

Byte-Blaster
Schnittstelle

k232
Schaittstelle

Mikrokontrollersystem FHOP

XICCR
EEPROM
24256

2C-Interface

i
T
i

v

Abb.5-0: Testaufbau

5. Funktionsnachweil}

Abbildung 5-0 zeigt den Testaufbau des FPGA-
Boards. Das synthetisierte Design des Mikro-
kontrollersystem FHOP und des I’C-Interface
wurde mit dem Programm ,Quartus I1* auf den
FPGA mit Hilfe des ,Byte-Blasters" programmiert.
Der FPGA wird Uber die PC-Schnittstelle (RS232)
angesteuert. Dabei werden die zur Ansteuerung
des I°C-Interface benétigten BIOS-Routinen uber
die Monitor-Software ,Evalboard” in das RAM des
Prozessors FHOP geschrieben und dort
ausgefithrt.Mit Hilfe der I*C-Bios-Routinen ist es
nun moglich, einzelne Bytes von einem EEPROM
zu lesen und zu schreiben oder ganze
Programmseiten (256 Byte) vom EEPROM in den
Programmspeicher des FHOP s zu kopieren.

Beim Testaufbau wurde das von XICOR
entwickelte EEPROM ,24256* verwendet, welches
sich nicht auf dem FPGA-Board befindet und extern
dazuge-schaltet wurde. Die 5kQ Pull-Up-
Widerstande, welche die Taktleitung SCL und
Datenleitung SDA benétigen, befinden sich auf dem
externen XICOR-EEPROM. Die beiden
Busleitungen zum EEPROM hin, wurden mit einem
Osziloskop aufgezeichnet und dokumentiert. Der
Oziloskopausdruck in Abbildung 5-1 zeigt, wie ein
Byte ins EEPROM geschrieben wird. Dabei stellt
das untere Signal die Datenleitung SDA dar, das
obere Signal die Taktleitung SCL.

Abb. 5-

(rotes Signal = SCL., blaues Signal = SDA)

Folgendes Zeitverhalten wurde bei der Daten-
Ubertragung mit einem XICOR 24256 EEPROM
bei einer Ubertragungs-Taktgeschwindigkeit von
100kHz gemessen:

Beschreibung Ubertragen | Durchlaufzeit
e Bytes
Speichert ein Byte 4 484 us
im EEPROM ab
Liest ein Byte vom 5 574 us
EEPROM ein
ladet eine Page 260 26,7 ms
vom EEPROM
speichert eine 280 53,6 ms
Page im
EEPROM

MPC-Workshop, Februar 2004
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6. Zusammenfassung

in dieser Arbeit wurde ein I°C-Interface fur ein be-
stehendes Mikrokontrollersystem FHOP in der
Hardwarebeschreibungssprache VHDL realisiert
Dabei wurde die Spezifikation des von der Firma
Philips patentierten 1*C-Busses realisiert. Die Takt-
Geschwindigkeit des I°C-Taktsignals SCL ist
variabel Uber ein Prescale-Register einstellbar.
Dabei wurden Dateniibertragungsraten von bis zu
400kbit/s erzielt. Beim VHDL-Entwurf wurde ein
streng synchrones Schaltungsdesign verfoigt. Als
Master auf dem 12C-Bus wurde der an der
Fachhochschule Offenburg entwickelte Prozessor
FHOP eingesetzt. Mithilfe der in Assembler
erstellten 1“C-BIOS-Routinen aus dem ROM des
Prozessors wird das I°C-Interface gesteuert. Es
wurden einzelne Bytes oder ganze Pages in beide
Richtungen erfolgreich ubertragen. Bei
100kHzTakt- frequenz ergibt beim Auslesen einer
Page von 256 Byte aus dem EEPROM eine
Ubertragungszeit von 26,7 msec. Das Schreiben
einer Page ins EEPROM benétigt wegen der
internen Programmvorgénge doppelt so lang (53,6
msec).

Das komplette Design, bestehend aus dem Mikro-
kontrollersystem FHOP und I°C-Interface, wurde
auf dem von Altera entwickelten FPGA Cyclone
,EP1C12" getestet. Dabei stand ein FPGA-Board
zur Verfligung, welches zum Testen eine RS232
Schnittstellen beinhaltet. Mithilfe der Monitor-
Software ,Evalboard”, wurde vom PC aus mit dem
Mikrokontrollersystem FHOP und dem I*C-Interface
kommuniziert.

Zur Funktionspriifung des I*C-Interface wurde
dabei das RAM des Prozessors mit den I°C-BIOS-
Routinen beschrieben und diese dort auszgefuhrt.
Dabei wurde der Datenverkehr auf dem |°C-Bus mit
einem Osziloskop ausgemessen und protokolliert.

Die I*C-Busschnittstelle wird zum Booten des
Prozessors, zum Ablegen von Programmen und
Daten im EEPROM verwendet und kann zur
Ansteuerung weiterer I?C-Bus-Komponenten wie
A/D-Wandler effektiv eingesetzt werden.
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Zusammenfassung

Entwicklung eines digitalen Logikbausteins, der zwi-
schen einem PC/104 Single-Board Rechner und der
Lokomotive einer Lehmann Grossbahn platziert ist.
Der Kontrollerbaustein steuert den Motor der Loko-
motive an, verarbeitet die Daten eines Drehratensen-
sors, spricht ein LCD-Display an und kontrolliert di-
gitale Ein- und Ausgangssignale. Die einzelnen Mo-
dule werden von einer Finit-State-Machine kontrol-
liert. Die Schaltung ist komplett in VHDL geschrieben
und auf dem Altera Baustein EPM7160SLC84 aus der
MAXT7000S Serie implementiert.

1 Einfithrung

Der FHF'train ist eine Experimentierplattform im Be-
reich Ubiquitous Computing an der Fachhochschule
Furtwangen. Dabei handelt es sich um eine vernetzte
computergesteuerte Lehmann GroB8bahn Eisenbahnan-
lage. Mit dieser Anlage sollen wichtige Konzepte von
Ubiquitous Computing wie die Datenhaltung und die
Datenweiterleitung untersucht werden. Aulerdem wer-
den an der Anlage Energieversorgungskonzepte unter-
sucht.

Auf der Lok selbst befindet sich ein PC/104 Rechner
mit einem wireless LAN Interface und einer Infrarot-
Schnittstelle. Mit dem LAN Interface kann die Lok
iiber das Internet angesteuert werden. Mittels der In-
frarot Schnittstelle kann die Lok mit den einzelnen
Waggons kommunizieren. Im Fiihrerhaus der Lok be-
finden sich eine analoge Platine, die die Energieversor-
gung der Lok sicherstellt, und eine digitale Platine, die
den Kontroller-Baustein enthilt. Die digitale Platine
ist am Parallelport des Rechners angeschlossen. Somit
kommuniziert der Kontroller-Baustein iiber den Paral-
lelport mit dem Single-Board Rechner.

In den nachfolgenden Abschnitten wird der Kontroller-
Baustein vorgestellt. Doch bevor auf die Schaltung
ndher eingegangen wird, ein paar Worte zum Ent-
wurfsprozess.

2 Design Flow

Die gesamte Schaltung wurde mit Renoir von Men-
tor Graphics entworfen. In Renoir lassen sich Finite-
State-Machines schnell, anschaulich und synthetisier-
bar entwerfen. Mit der Blockeingabe ist das Erstellen
der Design Entities recht iibersichtlich, da die VHDL
Entity aus dem Blocksymbol generiert wird. Ausserst
hilfreich ist Renoir auch beim Erstellen des Top Desi-
gns, da hier die einzelnen Module grafisch verdrahtet
werden konnen. Die Simulation der einzelnen Blocke
und des Top Designs wurde mit Modelsim vorgenom-
men. Nachdem die Simulationsergebnisse korrekt wa-
ren, wurden die VHDL Daten in Leonardo eingelesen
und auf die MAX7000S Bibliothek synthetisiert. Von
der synthetisierten Schaltung wurde eine EDIF Datei
rausgeschrieben und in MAXPLUSII, dem Entwurf-
stool von Altera, eingelesen. Nach der Platzierung und
Verdrahtung in MAXPLUSII wurde die Programmier-
datei erstellt und iiber den parallelen Port des PCs der
Altera Baustein EPM7160SLC84 programmiert. Dabei
befand sich der Alterabaustein schon auf der Lok.

Da die Schaltung withrend des Design Prozesses &fters
veridndert wurde, wurde eine Konfigurationsdatei fiir
die Platzierung und Verdrahtung dazugeladen, in der
das Pinout festgelegt wurde. Auch die Synthese erfolg-
te iiber ein TCL-Skript.

3 Spezifikation

Der schematische Aufbau des Kontroller-Bausteins
ist in Abbildung 1 dargestellt. Die Schaltung besteht
aus dem Datenport (Data_port), dem Digitalen Input
(Digin), dem Vier-Quadranten-Dekoder (Four.q),
dem Kontroller (Control), dem Digitalen Ausgang
(Dig_out) und der Motor-Ansteuerung (Mot-man).
Der Systemtakt fiir den Alterabaustein ist 4 MHz,
die extern von einem Quarzoszillator erzeugt werden.
Vom Parallelport des PC/104 Systems werden vier
Steuersignale (strg) und acht Bit fiir den Adress-
bzw. Datenbus (data) abgegriffen. Die Kodierung der
Steuersignale ist in Tabelle 2 dargestellt.

Fiir die Adressen der einzelnen Module werden die
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s s e dig_out
-, =
cns
sy —
- ltera_pus B
Abb. 1: Schematischer Aufbau des Kontroller-
Bausteins
xxxxx001 | Digitaler Eingang
xxxxx010 | Vier-Quadranten Dekoder
xxxxx100 | LCD Display
xxxxx101 | Motor Ansteuerung
xxxxx110 | Digitaler Ausgang

Tabelle 1: Zuordnung der Adressen

drei unteren Bits des acht Bit breiten Adress- und
Datenbusses genommen. Die Zuordnung der Adressen
ist in Tabelle 1 dargestellt.

Der acht Bit breite bidirektionale Transceiver am
Eingang des Adress- und Datenbusses (Data_port) ist
nach der Initialisierung so geschaltet, daB er das Da-
tum, das am Parallelport des PC/104 Systems anliegt,
auf den internen Bus des Altera (altera_bus) legt. An
diesem internen Adress- und Datenbus, nachfolgend als
Alterabus bezeichnet, sind die oben angefiihrten Mo-
dule angeschlossen. Der Eingangstransceiver des exter-
nen LCD Displays greift die Signale direkt von den Pins
des Alterabusses ab. Er verfligt iiber einen Enable Ein-
gang, der von der Finite-State-Machine angesprochen
wird. Wird der Transceiver nicht angesprochen, befin-
den sich seine Ports im hochohmigen Zustand.
Dadurch, dass der Alterabus direkt an Ausgangspins
gefiihrt wird, ist es erst moglich, den Bus bidirektional
und hochohmig zu betreiben.

3.1 Adressierung

Fir die Adressierung wurde ein mdglichst einfaches
Protokoll verwendet. Die Adressierung erfolgt iiber den
vier Bit breiten Steuerbus und den acht Bit breiten
Adress- und Datenbus. Zur Veranschaulichung der Ar-
beitsweise des Kontroller-Bausteins wird in Tabelle 3

der Befehlsablauf dargestellt, um Daten vom Parallel-
port des PCs an die digitalen Ausgénge des Altera Bau-
steins zu legen.

Das Ergebnis der Simulation ist in Abbildung 5 dar-
gestellt. Es ist deutlich zu sehen, dass der Alterabus
und der Parallelport bis 2.25us die gleichen Daten
besitzen. Um sicherzustellen, dafl auf dem Alterabus
die korrekten Daten liegen - es konnen auch Daten
von einem internen Modul z.B. dem Vier-Quadranten-
Dekoder auf den Bus gelegt werden - wird der Bus
fiir eine Taktperiode (von 2.25us - 2.5us auf den pas-
siven hochohmigen Zustand geschaltet. In der Simu-
lation ist dies dadurch zu erkennen, daf§ das Signal
data-en fiir eine Taktperiode auf logisch Null geht.
Nach 2.5us geht das enable Signal des Ausgangslatch
“dig_out_write.en” auf logisch Eins, wodurch das Da-
tum des Alterabusses in das Latch geschrieben wird.
Nach 3us beendet der PC das Kommando mit dem
Befehl “strg = xx00”.

4 Einzelne Baugruppen
In den nachfolgenden Abschnitten werden die einzel-
nen Module vorgestellt. Der Ausdruck in Klammern in

den jeweiligen Uberschriften bezieht sich auf die Be-
zeichnung in Abbildung 1.

4.1 Steuerungslogik (Control)

dig_out|sel='1"'

Abb. 2: Oberstes Zustandsdiagramm der Control-
Einheit mit den wichtigsten Signalen
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Die Steuerungslogik ist das Herz des Kontroller-

Bausteins. Sie besteht aus einem Adressdekoder und
einer Finite-State-Machine.
Der Adressdekoder dekodiert die Steuersignale des
Steuerbusses und erzeugt fiinf Selektsignale, die die
Finite-State-Machine ansteuern. Das oberste Zu-
standsdiagramm ist in Abbildung 2 dargestellt.

Der Moore-Automat besitzt sieben Zustinde, wobei
die Zustdnde led, four.q, mm, digout und dig-in
hierarchische Zustinde sind. Die Zustinde haben
folgende Aufgaben:

e waiting
Das ist der Start- und Standardzustand. Bis auf
den Datenport hingen die Einginge der Modu-
le passiv, d.h. im hochohmigen Zustand, am Al-
terabus. Damit der Baustein aber vom PC/104 -
System angesprochen werden kann, ist der Ein-
gangstransceiver so eingestellt, dass er Daten vom
Parallelport des PC direkt auf den Alterabus wei-
terleitet.

s sync
Durch den Synchronisationszustand wird sicherge-
stellt, dass die Befehle des PCs nach 250ns am Al-
tera korrekt und konstant anliegen. In dieser Zeit
berechnet auch der Adressdekoder die Selektsigna-
le, mit denen die jeweiligen Module angesprochen
werden.

¢ Motorsteuerung, (mmj)
Die Fahrstufe, die am Parallelport anliegt, wird
auf den Alterabus gelegt, und das Steuerregister
des Motorblocks iibernimmt das Datenbyte. Im
Motorblock werden dann die drei Signale erzeugt,
mit denen die H-Brigde angesteuert wird.

s Vier-Quadranten-Dekoder, (four_q)
Der Zahlerstand des Vorwirts-Riickwérts-Zahlers
wird in das Positionsregister geschrieben und tiber
den Tristate-Buffer auf den Alterabus gelegt. Die
Daten auf dem Alterabus werden an den Parallel-
port weitergereicht.

e Digitaler Ausgang, (dig_out)
An das Latch des digitalen Ausgangs kénnen eimal
die Daten des Parallelports angelegt werden, oder
es konnen die Daten dieses Ausganglatches an den
Parallelport zuriickgeschrieben werden.

e Digitaler Input, (dig-in)
Die Daten des digitalen Input Buffers werden {iber
den Alterabus auf den Parallelport des PCs ge-
schrieben.

e LCD Display, (led)
Der Transceiver des LCD Displays liest die Daten

des Parallelports ein oder schreibt sie iiber den
Alterabus auf den Parallelport raus.

4.2 Motor-Ansteuerung (Mot_man)

In diesem Modul werden die Signale erzeugt, die die
H-Brigde benstigt, um den Motor der Lokomotive an-
zusteuern. Der prinzipielle Aufbau ist in Abbildung 3
dargestellt.

aata & Lateh oc——bgm o222l counterzo
> ]
s et 5120ms
LI - olk >
2 p{ warchdog counteré
P | clk pwm
6120ms otk ]
R o]
diy >
brk »
Abb. 3: Schematischer Aufbau des Motor-

Ansteuerungs-Moduls

Die Motorsteuerung besteht aus einem Latch,
einem PWM Generator, einer Watchdog Schaltung,
einem Kombinatorik-Block und zwei Frequenzteilern.
Die Fahrstufe, die die Geschwindigkeit des Zuges
bestimmt, ist in den unteren sechs Bits kodiert.

Die einzelnen Schaltungen haben folgende Funktion:

Latch: ist das Fahrsteuerregister. Es iibernimmt das
Byte vom Alterabus und speichert dieses solange,
bis ein neues Byte oder das Reset Signal angelegt
wird. Die unteren sechs Bits sind an den PWM Ge-
nerator und die Watchdog Schaltung angeschlos-
sen. Die letzten beiden Bits gehen direkt in den
Kombinatorik Block.

PWM-Generator: ist ein ladbarer sechs Bit
Abwirtszahler. Der Zihler wird nach dem
Zuriicksetzen mit den unteren sechs Bit des
Fahrsteuerregisters geladen. Gleichzeitig wird
eine logische Eins an den Ausgang gelegt. Erreicht
der Zshler den Wert Null, wird eine logische Null
an den Ausgang geschrieben. Durch die Lénge des
High-Pegels wird die Leistung des Motortreibers
gesteuert.

counter6: ist ein sechs Bit Zahler, der den Systemtakt
um den Faktor 64 herunterteilt.

counter20: ist ein zwanzig Bit Zahler, der das
120ms Signal erzeugt, das die Totmann-Schaltung
bendtigt.
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Kombinatorik: erzeugt die drei Steuersignale, mit
der die H-Brigde angesteuert wird. '

‘Watchdog: entspricht der Totmann-Schaltung in der
realen Welt. Stiirzt das PC/104 System ab oder
wird nicht innerhalb von 120 ms ein Wert ins Fahr-
steuerregister geschrieben, dann wird der Nothalt
ausgeldst. Der Watchdog kann nur zuriickgesetzt
werden, indem man eine Null ins Fahrsteuerregi-
ster schreibt und das Bremsbit - das ist das MSB
- auf logisch Null legt.

4.3 Vier-Quadranten-Dekoder
(Four_q)

Filter Dekoder

Position
count |
>

2 2 g pos_out

in_dq /

POE

Latch Buffer

pos_out ) 8

-l >

8 £q out

Abb. 4: Prinzipieller Aufbau des Vier-Quadranten-
Dekoder

Mit dieser Baugruppe wird die Position der Lo-
komotive bestimmt. Der Schematische Aufbau ist in
Abbildung 4 dargestellt. Sie besteht aus folgenden
Funktionsgruppen:

Eingangsfilter: filtert die beiden vom Vier-
Quadranten-Enkoder  gelieferten  Signale in
der Art, dass sie fiir mindestens drei aufeinan-
derfolgende Takte unverindert anliegen mdiissen,
bevor sie an den Vier-Quadranten-Dekoder
weitergereicht werden.

Vier-Quadranten-Dekoder: ist eine Finite-State-
Machine, die sowohl die Drehrichtung als auch die
Radumdrehungsimpulse ausgibt.

Positions-Zihler: ist ein acht Bit Vorwirts-
Riickwiirts-Zihler, dessen Zahlrichtung durch die
Fahrtrichtung bestimmt wird und der mit jedem
Radumdrehungsimpuls weiter zihlt.

Latch: liest den aktuellen Zihlerstand aus und spei-
chert diesen bis ein neuer Zihlerstand ausgelesen
wird.

Tristate Buffer: befindet sich normalerweise im
hochohmigen Zustand. Bei Ansprache legt der
Buffer den Zihlerstand auf den Alterabus.

Bei einer maximalen Geschwindigkeit der Lok von
v = 52, einem Raddurchmesser von d = 23mm und
einer Auflésung von 616 einer Radumdrehung muss der
Zihlerstand nach spitestens 50ms ausgelesen werden.

4.4 Digitale Ein- und Ausginge

Diese beiden Module dienen der Ansteuerung von Ver-
brauchern und zum Einlesen von z.B. Tastern.

4.4.1 Digitaler Eingang (Dig_in)

Die acht digitalen Eingangssignale werden an einen
acht Bit breiten Tristate Buffer angelegt. Wird der Buf-
fer angesprochen, legt er die Daten der Eingénge an
den Alterabus. Ansonsten befindet sich der Buffer im
Tristate Zustand. An das sechste Bit des Buffers ist
ein internes Signal von der Watchdog Schaltung an-
geschlossen. Auf diese Weise ist es m&glich, den Wert
dieses wichtigen Signals vom PC auszulesen.

4.4.2 Digitale Ausginge (Dig-out)

Die Ausgangssignale werden in ein acht Bit breites
Latch geschrieben. In dieses Latch kénnen Daten ab-
gelegt aber auch zurfickgelesen werden. Dadurch ist
es mittels des Rechners moglich, den Zustand der
Ausginge zu iiberpriifen.

4.5 Datenport (Data_port)

Der Datenport stellt das Bindeglied zwischen dem Par-
allelport des PC/104 Systems und dem Alterabus da.
Der Datenport ist ein acht Bit breiter bidirektionaler
Tristate Transceiver, der die Daten sowohl lesen als
auch schreiben kann. Normalerweise ist der Transceiver
so geschaltet, dass er die Daten des Parallelports auf
den Alterabus schreibt. Damit wird sichergestellt, dass
bei einem Zugriff auf den Altera Baustein die Adressen
gleich auf dem Alterabus anliegen.

5 Fazit

Mit den verwendeten Werkzeugen - Renoir als kom-
fortables VHDL-Frontend, Leonardo als Synthese Tool
und MaxPlusIl als Backend Tool zur Programmie-
rung des Alterabausteins - lief3 sich dieses Design recht
schnell implementieren. Das Testen lief in zwei Stufen
ab. In der ersten Stufe wurde die gesamte Schaltung
in einer einfachen Testbench auf Verhaltensebene si-
muliert und auf logische Fehler iiberpriift. Die zweite
Stufe war der Funktionstest direkt an der Lok.

Da das Synthetisieren, das Platzieren und Verdrahten
und das Programmieren recht schnell erfolgt, war das
die beste Mdglichkeit, den Chip in seiner Umwelt zu
testen. Die Folge der Teststrategie war jedoch, daf die



Kontroller-Baustein fiir den FHFtrain

Software auf dem PC/104 System mehrfach angepasst
werden musste.

6 Ausblick

Um die Funktionssicherheit weiter zu erhdhen, ist in
der ersten Ausbaustufe daran gedacht, das vorhan-
dene sehr einfache Protokoll durch ein Protokoll mit
Handshake-Signalen zu ersetzen.

Aufgrund der begrenzten Anzahl der Flipflops auf dem
Altera EPM7160SLC84 - es befinden sich 160 Flipflops
auf dem Baustein - mussten einige Funktionen begrenzt
werden. Im Vier-Qudranten-Dekoder Modul soll ein
weiterer Zihler eingebaut werden, mit dem die Lauf-
leistung der Lok ermittelt werden kann. Dieser Zéhler
sollte mindestens sechzehn Bit grof sein.

Weiterhin ist daran gedacht, einen Barkode-Leser auf
den Kontrollerbaustein zu implementieren.
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Kontroller-Baustein fiir den FHFtrain

strg(0) | Altera selektiert | 0 = nicht selektiert, 1 = selektiert
strg(1) | Byte Modus 0 = Kommandobyte, 1 = Datenbyte
strg(2) { H/L 0 = low-Byte selektiert, 1 = high-Byte selektiert
strg(3) | R/W 0 = write I, 1 = read 2
Tabelle 2: Kodierung der Steuersignale
| Kommentar | Steuerbus | Datenbus |
PC legt Adresse an (dig. Ausgang) xxxxx110
Kommandobyte, Altera ausgewihlt xx01
PC wartet 1us °
PC legt Datum an 01010101

auf Alterabus schreiben, Datenbyte, Altera ausgewahlt | 0x11
PC wartet 1us *
Zyklus wird abgeschlossen, Altera wird deselektiert xx00

Tabelle 3: Befehlsablauf fiir das Scheiben auf den digitalen Ausgang

/top_tb_controller/elk] LI Ly L/ Ly L L fLILf LI f L fid1ri.

/top_tb_controller/strgixxoe E XX01, - x11 XX00
/top_tb_controller/parallel_port XAx¥x110 - X01010101
/top_tb_controller/i0/i0/dig_out_sel
/top_tb_controller/data_en | I
/top_tb_controller/dig_out_write_en ki ki k I
/top_tb_controller/altera_bus AXXXXKIL0 XX 01010101

/top_tb_controller/i0/il/current_state |waitina irigtate " Xdig_gus svnc Xdia ot schreiben

IIIIIKIIIVIIIIIIIIIIIIllI!I)III\I!IIIIIIIl|||IAIlIIIIIII‘IIIIIIIlI
0 500 1 us 1500 2 us 2500 3 us
Entity:top_tb_controller Architecture:struct Date: Tue Mar 16 11:11:10 2004 Page 1

Abb. 5: Simulation der Ausgabe von Daten am Digitalen Ausgang

1Daten vom Parallelport des PCs werden auf den internen Alterabus geschrieben
?Daten auf dem Alterabus werden vom Parallelport ausgelesen

3Nach max. 250ns sind die Daten vom Kontroller-Baustein iibernommen worden.
4Die Daten am Parallelport liegen fiir mindestens 1us konstant an.



Einfache Ersatzschaltbilder beim Entwurf analoger Schaltungen

Prof. i. R. Dipl.-ing. Wolfgang Steimle
Hochschule fiir Technik und Wirtschaft Reutlingen
Studiengang Elektronik

Kurzfassung:

Der Entwurf analoger Schaltungen ist ein iterativer Prozef. Einfache Ersatzschaltbiider fur die Transistoren
beschleunigen ihn, weil sie die Intuition bei nétigen Schaltungsmodifikationen férdern. Daher werden einige
derartige Gleich- und Wechselstrom-Ersatzschaltbilder fur bipolare Transistoren vorgestelit.

Nach der Bestimmung der Arbeitspunkte kann man alie interessierenden Systemfunktionen berechnen und
durch ihre Pole und Nullistellen charakterisieren.

Dieser Ansatz liefert Informationen uber den Grad der Systemfunktionen und die Lage ihrer Pole und Null-
stellen, somit auch Uber besondere Eigenschaften wie Stabilitat und Minimalphasigkeit.

Ausgehend von der T-férmigen Struktur des Bipolartransistors wird ein Pi-férmiges Ersatzschaltbild &hnlich
dem von Giacoletto fur die Emitterschaltung hergeleitet, das nach einer unbedeutenden Vernachldssigung nur
noch Systemfunktionen vom 2. Grad ergibt.

Die erhaltenen Ergebnisse sind so einfach, dal bei Einzelstufen ein Taschenrechner zur Auswertung gendgt.
Bei mehrstufigen Schaltungen empfiehit sich der Einsatz von bekannten Simulationsprogrammen. Dabei er-
geben sich kurze Rechenzeiten, vor allem bei der Berechnung von Frequenzgangen, weil keine Gleichstréome
und Nichtlinearitaten zu berucksichtigen sind.
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1. Einleitung

Als die Transistoren erfunden waren, entstand das Problem, ihre Eigenschaften den Anwendern verstandlich zu
machen. Diese waren und sind in erster Linie Elektrotechniker bzw. Nachrichtentechniker, die ihre Produkte in
der Regel durch grafische Symbole - die Schaltzeichen - beschreiben, die beliebig miteinander verknupft sein
kénnen. Man nennt das "Schaltbild", "Stromlaufplan” oder einfach "Schaltung”. Die Schaltzeichen beschreiben
physikalische Effekte, wie z. B. den Widerstand, den ein elektrischer Leiter der Bewegung von Ladungstragern
entgegensetzt, oder elektrische oder magnetische Felder.

Alle Schaltzeichen sind Idealisierungen, besonders die fur den Ohmwiderstand R, die Kapazitat C und die
Induktivitat L, da sie jeweils nur einen Effekt beschreiben, der streng genommen nie allein auftritt. Aber gerade
die Vereinfachungen ermoglichen erst die theoretische Untersuchung sehr komplizierter Anordnungen.

Schaltzeichen fur Transistoren beschreiben mit einem grafischen Symbol eine Fille von physikalischen
Effekten und Eigenschaften. Sie zu verstehen oder dieses Verstandnis anderen Personen weiterzugeben
erfordert einige Anstrengung. Da ist es sehr hilfreich, wenn es gelingt, eine Anordnung aus einfacheren Schalt-
elementen zu finden, die das Verhalten des Transistors hinreichend genau beschreibt, denn auf diese An-
ordnung, die wir "Ersatzschaltbild" oder kurz “Ersatzbild” nennen, kann der Elektrotechniker bekannte und
eingelbte Verfahren anwenden.

Daher gab es zwischen 1950 und 1960 zahlreiche Veroffentlichungen, die sich mit solchen Ersatzbildern be-
schaftigten. Leider hatten sie wegen der Vielzahl der vorgeschlagen Ersatzbilder meist den Nachteil, daR die
Zahlenwerte der verwendeten Schaltelemente nicht aligemein bekannt waren bzw. von den Transistorherstel-
lern in den Datenblattern nicht angegeben wurden. Das ist heute noch so und zum Teil auch bei den hier
vorgestellten Ersatzbildern der Fall. Diesem Mange! werde ich aber besondere Aufmerksamkeit widmen.

Meine Erfahrungen mit Bipolartransistoren habe ich 1984 in einem zweib&ndigen Werk niedergelegt, das
mittlerweile vergriffen ist. Leider hat es in neueren Lehrbiichern nur wenig Niederschlag gefunden, weil das
Gebiet der Ersatzbilder in der Wissenschaft schon lange nicht mehr bearbeitet wird.

Deshalb trage ich gerne bei jeder Gelegenheit dariiber vor. Wenn ich dabei ein wenig missionarisch wirke, so
sehen Sie mir das bitte nach.

Betrachten Sie meinen Vortrag weniger unter wissenschaftlichen als vielmehr unter didaktischen Gesichts-
punkten. Ich mochte lhnen einen Ansatz vorstellen, wie man Studierende der Nachrichtentechnik vielieicht am
einfachsten zum kreativen Entwurf analoger Schaltungen mit bipolaren Transistoren befahigt.

Zunachst ist zu Uberlegen, wie eine Schaltungsentwicklung eigentlich ablauft. In der Praxis steht man vor einer
Syntheseaufgabe: Die Eigenschaften sind vorgegeben, gesucht ist die Schaltung. Was man an Hochschulen
lernt, ist aber das Gegenteil davon: Die Analyse gegebener Schaltungen. Bild 1 [2, S. 11] zeigt, was in aller
Regel tatsachlich geschieht. Die Analyse einer gewahlten Schaltung ergibt meist, daf diese die Anforderungen
nicht erfullt. Man modifiziert sie und analysiert wieder, u.s.w. Die Anzahl der Schieifendurchldufe hangt stark
davon ab, wie geschickt die Modifikationen vorgenommen werden. Ich bin davon tiberzeugt, dal einfache
Ersatzbilder dabei die Intuition férdern. Manche Schleifendurchlaufe lassen sich sogar im Kopf durchfithren.
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Bild 1: Ablauf einer Schaltungsentwicklung.

2. Arbeitspunkt

Beim Entwurf einer Analogschaltung mufl man
zunachst die Arbeitspunkte der Transistoren bestim-
men, also Gleichstromprobleme |6sen. Danach unter-
sucht man die Wechselstromeigenschaften bei mittle-
ren und tiefen Frequenzen. Ist der Frequenzgang
schlieBlich in Ordnung, ist vielleicht das Rauschen zu
grof oder es treten zu starke nichtlineare Verzerrungen
auf. Dann geht alles wieder von vorne los.

in der Konsequenz missen wir uns erst kurz mit den
Gleichstromeigenschaften beschaftigen. ich gehe aber
davon aus, dal lhnen diese weitgehend bekannt sind
und fasse mich da méglichst kurz.

Der Arbeitspunkt - charakterisiert durch den Emitterstrom und die Kollektor-Emitter-Spannung - ist wichtig, weil
er die Wechselstromeigenschaften stark beeinflut. Bevor ich auf seine Berechnung eingehe, muf ich kurz

einige Grundlagen behandeln.

2.1 Grundlagen

Die Ersatzbilder,. die ich bevorzuge, orientieren sich eng an der physikalischen Struktur des Bipolartransistors,
der bekanntlich aus 3 Schichten mit abwechselndem Leitfahigkeitstyp besteht (Bild 1).

FB-Grenzscnicht

C-CGrenzschicht

/

/
o= [P
G S g+@E
%E@’H@é;
o |
T et

Bild 2: Physikalisches Modell des npn-Transistors [1, S. 22].

B

\| o +o D+

Wenn man sich auf den aktiven Bereich
beschrankt, (4Rt sich der Transistor fir
Arbeitspunktberechnungen durch das
Gleichstrom-Ersatzbild in Bild 3 darstel-
C len.

Der Faktor B ist die Gleichstromverstar-
kung in Emitterschaitung, die als Funk-
tion des Kollektorstroms aus dem Da-
tenblatt des Transistors zu entnehmen
ist. Es gilt:

—

o |s
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B nimmt um etwa 1% pro Grad mit der Temperatur zu:
—B--Ef = 0,01/K (2)

Die Strom/Spannungs-Kennlinie der Basis-Emitter-Diode ist - bis auf den Emitterbahnwiderstand r, - die Kenn-
linie des physikalisch idealen pn-Ubergangs:

/
Uge = Usln _IE+1] A (3)
S
Darin ist Uy = LU : (4a)
e

die sog. "Temperaturspannung". Sie ergibt sich mit der Boltzmann-Konstante
k = 1,38:1072 Ws/K (4b)

und der Elementarladung

e

1,6-107"%As (4c)

bei der absoluten Temperatur T = 300 K zu 26 mV.

Der Sperrsattigungsstrom I ist in keinem Datenblatt direkt zu finden und IaBt sich auch nicht messen (bei
Raumtemperatur), da er von anderen Sperrstromen [1, S. 53] Gberdeckt wird. Er bestimmt aber den Verlauf der
Kennlinie im Durchlabereich. Daher {48t er sich aus (3) eliminieren, wenn man einen Punkt A der Basis-
Emitter-Kennlinie kennt. Diesen wiederum findet man in der Regel angegeben, oft sogar mit garantierten Toler-
anzen. Seine Koordinaten seien Ugg,,lc, (Bild 4). v

Wenn man bei der Eliminierung von g aus (3) die Eins in der Klammer vernachlassigt, erhait man die folgende
bequemere Form der Kennliniengleichung:

/
Uge = Uggs + UT'"TE:' + Iollg=1gs) (5)
EA

Mit (5) kann man die Kennlinie berechnen, wenn man nur den einen Punkt A kennt; sie geht exakt durch den
Punkt A, aber nicht durch den Nullpunkt: Durch die oben

erwahnte Vernachlassigung wird sie um den Wert von Ig Te
nach oben verschoben. Dieser Fehler ist angesichts des
Zahlenwerts von Ig von weniger als 1 pA im DurchlaB-
bereich unbedeutend. Nur wenn die Kennliniengleichung
in ein Rechenprogramm eingebaut wird, sollte man bes-
ser die Form (3) verwenden.

lea pmm————f+
Sollten im Datenblatt fiir Uge, und I, keine Zahlenwerte a 1
angegeben sein, so nimmt man ersatzweise die folgen- o Yaea Yge
den: Bild 4: Basis-Emitter-Kennlinie mit Punkt A

(Vorsicht! A ist nicht der Arbeitspunkt!).



IIC A Uges = 600 mV £100 mV bei Iz, = 1 mA 6)

—IB—_-—__< —IB—-— Une 50 Die Richtigkeit von (5) und (6) wurde durch Messungen [1,
. S. 42] nachgepruft. Der Emitterbahnwiderstand r, bewegt

sich bei Kleinsignaltransistoren im Bereich 0,5 .. 1 Q. lhn

mufl} man aus dem Abbiegen der Kennlinien bei hohen

a) b) Strdmen von dem in halblogarithmischer Darstellung gera-
den Verlauf bestimmen.

Bild 3: Schaltzeichen (a) und Gleichstrom-
Ersatzbild (b).

Die Temperaturabhangigkeit der Basis-Emitter-Spannung laRt sich ebenfalls recht genau angeben,; sie ergibt
sich zu [1, S. 46]

dUpge _ Uge - AU k(s s rols]

= - = 7
d7 T e U, (72)
Darin ist AU; = 1248 V (7b)
der Bandabstand zwischen Valenz- und Leitfahigkeitsband bei Silizium und
s=15 (7c)

eine Technologiekonstante.

Auch bei der Temperaturabhangigkeit der Basis-Emitter-Spannung stimmen Rechnung und Messung sehr gut
Uberein [1, S. 48). Es ist daher nicht verwunderlich, da man eine Formel herleiten kann, welche die Basis-
Emitter-Spannung als Funktion des Emitterstroms-und der Temperatur angibt [1, S. 50]. Sie ist besonders in
Rechnerprogrammen sehr nitzlich. '

Damit sind die Grundlagen fir die Berechnung des Arbeitspunkts gelegt, und wir kénnen uns diesem Thema
zuwenden. Auch dies soll nur kurz geschehen.

2.2 Berechnung bei gegebener Schaltung (Analyse).

Als die am besten geeignete Methode
zur Stabilisierung des Arbeitspunkts ei-
ner Einzelstufe hat sich eine Schaltung Ry [] Re []
herauskristallisiert, die ich als \Ic'
“Gleichstrom-Grundschaltung” bezeich- [
ne, weil sic in allen drei Wechselstrom- — < =
Grundschaltungen angewendet wird.
Der Emittergleichstrom ¢, im Arbeits- LIE'
punkt lant sich mit den oben angegebe- Ry [] Re []
nen Grundlagen iterativ beliebig genau
berechnen. Dasselbe gilt fiir seine Tem- : o0
peraturabhangigkeit [1, S. 59). Das ist

nichts Neues.

Bild 5: Gleichstrom-Grundschaltung.

-4-
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Interessanter ist vielleicht, daf} es mir gelungen ist, ein Syntheseverfahren zu finden, mit dessen Hilfe man die
Widerstande der Gleichstrom-Grundschaltung exakt berechnen kann, wenn man bestimmte Forderungen an
die Toleranz des Emitterstroms stelit.

2.3 Ermittlung der Widerstiinde (Synthese)

Wie bei allen Syntheseverfahren ist es entscheidend, in welcher Weise die Forderungen an die Eigenschaften
der Schaitung formuliert werden.

Emax Exemplar mit Bmax UN9d Ugeamin

Exemplar mit By und Ugpaox
Emin |

b

mn max

Bild6: Schranken fur den Emitterstrom in einem vorgegebenen Temperaturintervall.

Mit den in Bild 6 dargesteliten Angaben bezuglich der Grenzen, in denen der Emitterstrom liegen darf, lassen
sich geschlossene Formeln fur die Widersténde R,, R, und R¢ herleiten. Dabei missen die Toleranzen der
Stromverstarkung B und der Basis-Emitter-Spannung Uy in dem gegebenen Temperaturintervall bekannt sein
(1, S. 65]. Der Kollektorwiderstand R ist primar ohne Einflu auf den Kollektorstrom, erst auf dem Umweg iber
die Eigenerwarmung spielt er eine Rolle. Damit scheint mir das Problem der Arbeitspunktbestimmung voll-
standig geldst zu sein.

2.4 EinfluB des Arbeitspunkts auf die Wechselstrom-Eigenschaften

Wie spater gezeigt werden wird, ist die Wechselstromsteilheit S direkt proportional zum Emitterstrom und die
Eingangsimpedanz des Transistors in Emitterschaltung umgekehrt proportional; dies ist zweifellos eine starke
Abhangigkeit. Weniger stark, aber ebenfalls nicht vernachlassigbar, ist die Abhangigkeit der Wechselstromver-
starkung B und der Transitfrequenz f; vom Emitterstrom. Von der Kollektor-Emitter-Spannung héngen nur die
Kollektor-Basis-Kapazitat C, und die Transitfrequenz deutlich ab.

3. Wechselstrom-Ersatzbilder
Es lohnt sich, far die verschiedenen Probleme spezialisierte Ersatzbilder zu verwenden. Die wichtigste Unter-

scheidung ist die, Probleme an der oberen Grenze des Frequenzbereichs von denen bei mittleren und tiefen
Frequenzen zu trennen



3.1 Einfachstes Wechselstrom-Ersatzbild
Aus dem Gleichstrom-Ersatzbild nach Bild 2 leitet man einfach durch Differentiationen im Arbeitspunkt das in

Bild 7 dargestellte Wechselstrom-Ersatzbild ab. Es reicht aus fir die Berechnung der Eigenschaften bei tiefen
und mittleren Frequenzen in Stufen, bei denen-es auf die Spannungsrickwirkung nicht ankommt.

Bpl,

Auf das Ersatzbild zur Berticksichtigung der Spannungsrickwir-
e kung bei tiefen Frequenzen kann ich hier nicht eingehen, obwonhl

es gerade da einige interessante Zusammenh&nge zu berichten

gabe [1, S. 79]; man bendtigt es z.B. bei Stufenverstarkungen

E tiber etwa 100.

Bild 7: Einfachstes Wechselstrom-
Ersatzbild.

Der differentielle Emitterwiderstand r, folgt aus der Kennliniengleichung (5) der Basis-Emitter-Diode durch
Differenzieren nach Ig:

U

= — +r, ®)
le.

Der Basisbahnwiderstand r, ist bei diesen Frequenzen zu vernachlassigen. Als Anhaltspunkt kann der Wert
50Q2 dienen. Genaueres im Abschnitt 3.4.

3.2 Frequenzabhingigkeit der Stromverstiarkung

Es gibt zwei wesentliche physikalische Effekte, welche die Eigenschaften der Transistoren bei hohen Frequen-
zen bestimmen: Die Tragheit der Diffusion und die elektrische Ladung in der Kollektor-Basis-Sperrschicht.
Erstere lait sich durch die Frequenzabhé&ngigkeit der Wechselstromverstarkung 8 hinreichend genau beschrei-

ben. Dabei genugt die Annaherung durch eine Tiefpalfunktion 1. Grades; das ist durch Messungen gut nach-
gewiesen:

B

1+ 5 (9)
lg B! ©Dp

B(s) =

Po]
Diese Frequenzabhangigkeit &Rt sich ganz einfach in das

Ersatzbild einfuhren, indem man in Bild 7 B, durch B(s) er-
setzt.

In Simulationsprogrammen ist es allerdings erforderlich,'
f;' P dazu eine vom Ersatzbild getrennte Zusatzschaltung ein-
zufithren, weil diese Programme meist keine frequenzab-
héngigen gesteuerten Stromquellen zur Verfligung stellen .
Bild 8. Bodediagramm des Frequenzgangs der Diese besteht aus einer vom Basisstrom |, im Ersatz.bild
Stromverstarkung. gesteuerten Stromquelle ohne Frequenzabhéngigkeit, de-

et ———————
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_ert wird, sondern vom inneren Basisstrom |,,. Das ist

ren Strom durch ein paralleles RC-Glied flieRt. Der Strom durch den Widerstand des RC-Glieds steuert dann
die Stromquelle im Ersatzbild. Damit ergibt sich der in Bild 8 gezeigte Frequenzgang der Stromverstarkung.

Die Frequenz, bei welcher der Betrag der Stromverstarkung 1 wird, bezeichnet man als die "Transitfrequenz;
sie ergibt sich wegen des frequenzproportionalen Abfalls zu

f, = Byf,- (10)

Die Berticksichtigung der Frequenzabhéngigkeit der Stromverstarkung aliein geniigt aber nicht zur Berechnung
der Hochfrequenzeigenschaften einer Schaltung. Der Einflul der Kollektor-Basis-Kapazitat C., ist der zweite
wesentliche Effekt. Um ihn einzubeziehen, bedarf es einer Erweiterung des Ersatzbilds, die Thema des nach-
sten Abschnitts sein wird. '

3.3 T-Ersatzbild mit Riickwirkungskapazitat

CC
Bild 9 zeigt ein Ersatzbild, in dem auf den ersten Blick Hb
nur die Kollektor-Basis-Kapazitat C_, neu BT, ¢ 1, Al c
X .
erscheint. Bemerkenswert ist jedoch, dal® die Stromquel- o—={"1 ==y G——) 0

le nicht mehr von dem Basisstrom am Eingang gesteu-

erforderlich, weil der Strom durch die Kollektor-Basis- £

Kapazitat nichts zur Umladung der Basis beitragt [3]. Bild 9: Erweitertes T-Ersatzbild mit Riickwirkungs-
. kapazitat.

Das Ersatzbild &t sich in allen drei Wechselstrom-Grundschaltungen im gesamten Frequenzbereich, also
etwa bis zur Transitfrequenz, zur Berechnung des Hochfrequenzverhaltens einsetzen. Leider liefert es System-
funktionen 3. Grades, zu deren Auswertung man schon einen programmierbaren Rechner einsetzen muf3.

Speziell in der Emitterschaltung kann man es aber in ein vereinfachtes pi-formiges Ersatzbild umwandeln, mit
dem man noch im Kopf ohne Rechner arbeiten kann, weil die Systemfunktionen lediglich vom 2. Grade sind.
Diese Umwandiung mdchte ich Ihnen anhand des néchsten Bildes vorfuhren.

3.4 Pi-Ersatzbild fiir die Emitterschaltung

Ausgangspunkt ist das T-Ersatzbild mit Riickwirkungskapazitat. Es wird zunachst in mehreren Schritten dquiva-
ient umgewandelt. Sodann machen wir eine geringfligige Vernachlassigung, die aber zu einer entscheidenden
Vereinfachung fahrt.

Wir gehen in folgenden Schritten vor:

a) - b):  Wir verdoppeln die gesteuerte Stromquelle. Da der Verbindungspunkt per definitionem stets strom-
los sein muR, darfen wir ihn an jedem beliebigen Punkt der Schaltung anschlieBen. Wir legen ihn an
Masse und erhalten so zwei Stromquellen, von denen die eine nur auf den Ausgang wirkt, die andere
nur auf den Eingang (Schaitung c).

c) - d): Die parallel zum differentiellen Emitterwiderstand r, liegende Stromquelle kénnen wir weglassen,
wenn wir dafir den Emitterwiderstand r, mit dem Faktor B multiplizieren.
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Die Frequenzabhangigkeit von B berlicksichtigen wir, indem wir einen den Widerstand pr, durch
einen frequenzunabhangigen Widerstand B,r, parallelgeschaltet mit einer Kapazitat ersetzen. Diese
Kapazitat ergibt sich nach einer kleinen Umrechnung mit (9) zu
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Bild 10: Umwandiung des T-Ersatzbilds in ein Pi-Ersatzbild.
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(10)

Sie ist bekannt als "Diffusions-
kapazitat". Man kann sie also an-
geben, wenn man die Transitfre-
quenz , und, geman (8), den Ar-
beitspunkt kennt.

Im Schaltbild e) wird die Strom-
quelle nicht mehr durch den inne-
ren Basisstrom I, sondern durch
die Spannung U, gesteuert. Der
Steuerfaktor S' ergibt sich aus der
Beziehung

Ug = B/;re

zZu S’ =

(1

1
rO

Dabei wurde die innere Steuer-

‘ spannung U,, mit der Spannung

U,., gleichgesetzt. Das ist
gleichbedeutend mit dem Weg-
lassen des Langswiderstands r,
in der Schaltung. Man vernach-
lassigt dabei eine Tiefpal3funktion
mit einem Pol bei -w;. (In [1,
S.87] ist das genauer erlautert.)
Die Transitfrequenz , ist aber
ohnehin die Grenze der Brauch-
barkeit der Ersatzbilder.

So kommt man zu dem verein-
fachten Pi-Ersatzbild in Bild 11,
das dem von Giacoletto angege-
benen sehr ahnlich ist. Wie jenes
liefert es nur Systemfunktionen
vom 2. Grad, weil ein Dreieck aus
3 Kapazitaten nur 2 unabhéngi-
gen Energiespeichern entspricht.
Es hat den Vorteil, daf alle we-

sentlichen benftigten Parameter in normalen Datenblattern zur Verfugung stehen. Problematisch ist dabei
allerdings der Basisbahnwiderstand r,, tiber den nur selten Angaben zu finden sind, weil er vom Gleichstrom
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und von der Frequenz abhangt. Erfahrungsgemaf kann man mit etwa 50 Q rechnen. Auf3erdem liegt vor der
Basis haufig noch ein Schwingschutzwiderstand, so daf Unsicherheiten von r, weniger stark ins Gewicht fallen.

I My Ceb I ¢
oo t 5 1 —9° Mit diesem Ersatzbild 148t sich in der Emitter-
schaltung gut arbeiten. Externe Emitterwider-
Bore o f\lirf;; = sténde lassen sich in den differentiellen Emit-
Use U, \/ e U terwiderstand einrechnen. Dabei ist nur zu
£ ‘ beachten, dal die parasitare Kapazitat C,
°© ' ° stets auf Masse bezogen ist.

Bild 11: Vereinfachtes Pi-Ersatzbild fur die Emitterschaltung.

4. Anwendung der Ersatzbilder

Nachdem wir nun unser Handwerkszeug zur Verfugung haben, wolien wir es benutzen, um einige kleinere
Probleme bei Einzelstufen zu Iésen. Mehrstufige Anordnungen lassen sich ebenfalls ohne Netzwerkanalyse-
programm behandein, wenn man stufenweise vorgeht. Dazu ist es dann erforderlich, die Ein- und Ausgangs-
impedanzen jeder Stufe zu kennen. Daher beginne ich mit der Aufgabe, die Eingangsimpedanz einer Emitter-
stufe zu untersuchen.

4.1 Eingangsimpedanz einer Emitterstufe
Die Schaltelemente, die fur die Einstellung des Arbeitspunkts erforderlich sind, lassen wir weg und betrachten
nur den nackten Transistor. Da der Transistor bei htheren Frequenzen nicht rickwirkungsfrei ist, mu man die

Lastimpedanz bertcksichtigen.

Als einfachste Naherung fur diese Impedanz moge die Parallelschaltung eines Lastwiderstands R, mit einer
Kapazitat C, dienen. In der Praxis reicht das meist aus.

L 1, Ca
o——_{ — O

B B i c

MYy
Bore [] Ca= \‘J—':bj = Ry q?
Ube Ulbe Uce
E

c £}

Bild 12: Ersatzschaltung einer Emitterstufe mit Lastimpedanz

Ein Teil der Eingangsimpedanz ist schon durch die Herleitung des Pi-Ersatzbilds bekannt. Es ist der Eingangs-
widerstand [B,r, bei tiefen Frequenzen und die durch die Tragheit der Diffusion bedingte Kapazitat C,. Hinzu
kommt die kapazitive Rickwirkung, die durch die Kollektor-Basis-Kapazitat verursacht wird. Sie ist als "Miller-
Effekt" bekannt, wird aber meist nur bei mittleren Frequenzen betrachtet, wo die Spannungsverstarkung un-
abhangig von der Frequenz ist. '



Will man die Eingangsimpedanz auch bei héheren Frequenzen berechnen, mufl man den Frequenzgang der
Spannungsverstarkung mit berticksichtigen. Zu diesem Zweck berechnen wir zunachst die innere Spannungs-

ce

u

be

verstarkung =vis) (12)

Sie ergibt sich aus Bild 12 ohne Vernachiadssigungen zu

vls) - _ﬁ. 1-8C,r,
r, 1+s(C, +C,+C)HR,

(13)

Wie man sieht, verursacht die Kollektor-Basis-Kapazitat C, eine rechtsliegende Nullstelle.” Auf diese kommen
wir spater bei der Berechnung der Spannungsverstarkung noch zuriick.

Der Rickwirkungsstrom durch C, ist
I = 8C,(Upq=Uep) = SCuUpo(1 - v7) (14)

Mit (13) folgt aus (14) die Eingangsimpedanz zwischen den Punkten B” und E:

Z1s) - Upe 1 1+8(C,,+C +CHR,

R
Ir Sch 1+ L S(Ci " CL)RL
T

(15)

Diese positiv reelle Funktion 4Rt sich durch die in Bild 13 dargestellte Ersatzschaltung interpretieren.

Bemerkenswert daran ist vor allem das niederohmige RC-Glied
1 Ra aus R, und C,, dessen 45°-Frequenz bei der Grenzfrequenz der
Uf:-_ Spannungsverstarkung v’ liegt.

C4:,—

Bild 13: Durch die kapazitive Rickwirkung verursachter Teil der Eingangsimpedanz einer Emitterstufe.

Ib Mg
c | SS— |

Zusammen mit der durch die Diffusion verursachten impedanz
Ry ergibt sich die in Bild 14 gezeigte Ersatzschaltung der Eingangs-
Borel | Co== impedanz. Wenn die Spannungsverstarkung der Stufe einigerma-

Ube Ren grof ist, ist C, >> C,.

T
e, :

Bild 14: Ersatzschaltung der gesamten Eingangsimpedanz einer Emitterstufe.

Die Schaltelemente ergeben sich zu:

(162a)

~-10-
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c
L e (16b)

C C CI + CL
z ° CptCi+Cy

(16¢)

Konkrete Zahlenbeispiele finden sich in [1, S. 101...103].

Ich habe mich Ubrigens lange mit der Frage beschaftigt, unter welchen Bedingungen soiche Ersatzschaltungen
aus frequenzkonstanten Schaltelementen fiir die Eingangsimpedanz von Verstérkern iberhaupt existieren. Das
Ergebnis war sehr einfach: Immer wenn die Ortskurve der Spannungsverstarkung - hier: v’(s) - im ersten und
zweiten Quadranten bleibt, gibt es eine solche Ersatzschaltung.

4.2 Spannungsverstiarkung und obere Grenzfrequenz einer Emitterstufe

Aus Bild 12 ergibi sich die Spannungsverstarkung v,(s) der gesamten Stufe zu

)
1-2=
v (s) = UCQ =~ - Bore . 1_SCCbrO =y (0). Z1- (17)
’ Use ry*Bofy (148G, N1+sCR) + sCyr,  ° 1-31 -5

P, P,

Die Naherung in (17) bezieht sich darauf, da 1+, = B, gesetzt wurde. Das ist eine Folge der Vernachlassigun-
gen bei der Herleitung des vereinfachten Pi-Ersatzbilds. C, und C, sind oben schon angegeben worden.

(17) zeigt auch, dal} jede Emitterstufe einen Allpall enthalt, weil die Nullstelie positiv ist. Das kann zu
Schwierigkeiten bei gegengekoppelten Verstérkern fuhren, wenn man es nicht beriicksichtigt.

Berechnet man aus dem Nenner von (17) die Pole von v(s), so ergeben sich unibersichtliche Ausdriicke. Oft
interessiert man sich jedoch nur fir den Pol mit dem kleineren Betrag, weil er die obere Grenzfrequenz ergibt,
und die Analyse zahlreicher konkreter Zahlenbeispiele hat ergeben, dal die beiden Pole stets mindestens um
den Faktor 10 auseinanderliegen.

Daher kann man die quadratische Gleichung naherungsweise nach der bekannten Beziehung

JArx=1+2% ' (18)

2

idsen und von den beiden Wurzeln diejenige mit dem kleineren Betrag nehmen. Auf diese Weise kommt man zu
einem Ergebnis fur die obere Grenzfrequenz der Spannungsverstarkung, das interpretierbar ist und sich sogar
im Kopf behalten lafit: '

foE=_‘2ﬁ=2i. 1 (19)
! nr,,cb1+ﬁ + 1 4R (C,+CrC,)
c ra (J.)Tre c i a
-11-
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Bild 15: Frequenzgang einer Emitterstufe mit dem Transistor BCY 59 D bei verschiedenen
" Emitterstromen.

Im Nenner sieht man die Summe von zwei Zeitkonstanten, von denen die erste sich auf die Eingangsseite der
Schaltung bezieht, die zweite auf die Ausgangsseite. Der Ausdruck in der eckigen Klammer ist nichts anderes
als die Eingangskapazitat.

Diese Formel habe ich in der Literatur nur an einer Stelle bestatigt gefunden, ndmlich in einem Vorlesungs-
skriptum des Kollegen Guggenbihl von der ETH Zirich [4], leider ohne Herleitung. Ich habe aber auch einige
falsche Formein gefunden. Es wiirde mich interessieren, ob jemand aus lhrem Kreise mein Ergebnis bestatigen
kann oder eine entsprechende Literaurstelle kennt.

Die Pole von v(s) sind stets negativ reell, man kann also das Bodediagramm sehr leicht zeichnen. Bild 15 zeigt
einige solche Verlaufe. Parameter ist der Emittergleichstrom, wobei der Lastwiderstand R, immer so variiert
wurde, dal} sich bei mittleren Frequenzen eine Verstarkung von 40 dB ergibt. Es handelt sich um eine Ver-
starkerstufe mit dem Transistor BCY 59 D; das ist ein kommerzieller Typ, von dem es relativ ausfuhrliche Daten
gibt.

Interessant daran ist vielleicht, daf3 bei kleinen Strémen die Nullstelle, die ja in der rechten Halbebene liegt, sich
schon bei relativ niedrigen Frequenzen auswirkt. Allerdings liegen die Nullstelle und der Pol mit dem kleineren
Betrag trotzdem immer noch relativ weit auseinander, namlich um tber zwei Dekaden. Dies liegt an der starken
Abnahme der Transitfrequenz dieses Niederfrequenztransistors mit abnehmendem Emitterstrom: Sie geht von
270 MHz bei 10 mA zurtick auf 7,5 MHz bei 10 pA.

4.3 Eingangsimpedanz einer Kollektorstufe

Kollektorstufen werden sehr oft in Schaltungen eingesetzt, weil sie gleichstrommafig bequem, auch nachtrag-
lich, einzufugen sind. H&ufig geschieht das auch, um kapazitive Lasten zu treiben, die bei htheren Frequenzen
grolere Strome erfordern. Gerade dann kann eine Kollektorstufe jedoch zum Problem werden, weil sie zur
Instabilitat neigt, sofern sie aus einer induktiven Signalquelie gespeist wird. Als Induktivitat gentgt schon die

-12-
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Bild 16: Ersatzschaltung einer Kollektorstufe mit kapazitiver Last.

parasitére Induktivitat der Zuleitungen. Ursache ist die Eingangsimpedanz, deren Ortskurve durch den 3. Qua-
dranten verlauft. Sie [t sich anhand von Bild 16 berechnen. Man erhalt eine Funktion 3. Grades mit 3 Null-

stellen von der Form

2 3
b, + b,s + b,s* + b,s

Zeinc(8) = 2 3
a, + 3,5 + 2,52 + a,s

mit den Koeffizienten

a=1,
Bo
a, = Cp(1+B)r,+R) + —+C R,
Wy
r+R
a, = ch(1+Bo)[ L. r,C R, | + P'O'CLRL '
Wy W .

Q
1]

C.R,
3 ch(1 + Bo)re '
O.)T

o
n

o =+ (1+B)r+ R

o
[}

+ (1+By) .

'Bo
rl —+CR
1 b[mr L7

1
(re+RL)(—+chrb )] +1,C R,
W

C,R r+R rCR
b, = Byry——= + (1+B)|Copry| =—L+r,C,R, | + 2—t|,
2 BObwT (1+By)[Cep Ty QT+3LL o,
C.R,
by = C,,r,(1+B,)r, .
W,

Die Pole in (20a) sind stets negativ reell, bei den Nullstellen ist in der Regel ein konjugiert komplexes Paar
dabei, wenn die Lastkapazitat nicht Null ist. Da gentigen schon sehr kleine Werte im Bereich 1 pF...10 pF
[1, S.134].

(20a)

(20b)

(20c)

(20d)

| (20e)

(20f)

(209)

(20h)

(20i)

Auch Emitterstufen mit einem Gegenkopplungswiderstand in der Emitterleitung neigen zu parasit4ren Schwin-

gungen, vor allem, wenn der Kollektor des Transistors durch eine Massekapazitat hochfrequenzmaBig am
Bezugspotential liegt. Das ergibt sich z.B. bei NF-Stufen sehr leicht durch geschirmte Leitungen.

-13-
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Bild 17: Ortskurve der Eingangsimpedanz einer Kollektorstufe mit kapazitiver Last.
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Bild 18: Bodediagramme der Eingangsimpedanz einer Kollektorstufe mit dem Transi-
stor BCY59D bei I = 1 mA und R = 1kQ fur 3 verschiedene Lastkapazitaten.
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Bei tiefen Frequenzen verlduft die Ortskurve annahernd halbkreisférmig. Wenn die Lastkapazitat C, = 0 ist, ist
das sogar exakt der Fall (gestrichelt in Bild 17 eingezeichnet).

Die Bodediagramme einiger Zahlenbeispiele in Bild 18 zeigen wegen des logarithmischen Mafstabs das Verhal-
ten noch deutlicher.
Impedanzen im 3. Quadranten (Phasenwinkel zwischen -90 ° und -180 °)
haben einen negativen Realteil (Bild 19). Sie kénnen also Energie abgeben.
R<O Der Imaginarteil ist kapazitiv, wie Bild 17 zeigt.

]
Bild 19: Eingangsimpedanz einer Kollektorstufe bei hohen Frequenzen.

Wie der negative Realteil entsteht, laRkt sich leicht erklaren, wenn man die Frequenzabhangigkeit der Strom-
verstarkung nach (9) heranzieht.

I B' Iw Mo
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O - ‘ -

Ceb == {

o m

-
—
o
o
-
Il
1i
| o |
S
=X
T,

o
—=C
3 O

a)

b)

Bild 20: Zur Giberschlagigen Berechnung des negativen Realteils von Z,.(jw).

Um die Rechnung zu vereinfachen, lassen wir in Bild 20a, das aus Bild 16 nur durch Umzeichnen entstanden ist,
die Widerstande r, und R, weg (b). Berechnet man nun von dem verbleibenden Zweipol die Impedanz Z,(jw), so
ergibt sich der negative Realteil ganz einfach durch die Quadrierung von jw. Aus Bild 20b) foigt:

Z,(jw) = (1+B): . 21
JJw) = (1+B) JaC, (21)
. . Bowy
Fur w >> w, folgt aus (9): Bllw) = —= = — . (22)
jw
Nun setzen wir (22) in (21) ein und erhalten:
-15-
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zgjoy ==L 1. 1 (23)
jo joC,  juC, “’ZCL JuC,

Der vorgeschaltete Basisbahnwiderstand r, muf3 noch addiert werden; er vermindert natirlich den negativen
Realteil, kann ihn aber in der Regel nicht voll kompensieren..

Welche Folgen ein negativer Realteil haben kann, soll im nachsten Abschnitt noch ganz kurz gezeigt werden.
Die Schluf¥folgerungen sind einfach.

4.4 Instabilitat bei Kollektorstufen

Die Stufe ist instabil, wenn die Summe der Realteile in der Eingangsmasche negativ ist. Sie schwingt dann auf
der Frequenz, bei der die Summe der Imaginarteile
Rg L B negativ ist. Die Schwingbedingung besteht aus zwei

Bedingungen, die beide erfullt sein missen: |
Rezeinc

Rg + ReZ,,(jw) <0 (24a)

IlY]Zem
c T
o} joL +ImZ, (jw) =0 (24b)

Bild 21: Eingangskreis einer Kolliektorstufe mit Signalquelle.

Da sich die Eingangsimpedanz einer Kollektorstufe stets kapazitiv verhalt (s. Bild 17), ist die Induktivitat im
Eingangskreis Voraussetzung fur das Entstehen einer parasitdren Schwingung. Die Praktiker wissen das sehr
genau. Abhilfe schafft man tblicherweise durch einen Schwingschutzwiderstand in der Basiszuleitung.

Zu erwahnen ware noch, daf} auch Emitterstufen nach diesem Mechanismus schwingen kénnen, wenn sie am
Kollektor kapazitiv belastet sind und ihr Emitter infolge eines Gegenkopplungswiderstands nicht direkt an Masse
liegt. Es genligt schon die parasitdre Schaltkapazitat am Emitter, um sie in eine kapazitiv belastete Kollektor-
stufe zu verwandeln, denn die Bedingung (24) ist oft erst bei Frequenzen von einigen 100 MHz erfillt.

Meine Damen und Herren, ich hoffe, ich habe lhre Geduld nicht zu sehr strapaziert und konnte [hnen einige ftr
die Lehre interessante Gesichtspunkte vermitteln.

Literatur:
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1984,
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stors. Frequenz 33 (1979), H. 2, S. 34 - 36.
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Abbildung 1: Layout auf IC-Station

Entwurf:

Layouterstellung:
Technologie:
Chipfertigung:
Herstelldatum:
Kostentriger:

Chipdaten:

Funktion:

Testergebnisse:

Lotto V4

Abbildung 2: Fertiger Chip

Fachhochschule Offenburg
Bearbeiter: Markus Striebel
Betreuer:  Prof. Dr.-Ing. Dirk Jansen

Fachhochschule Offenburg (Standardzellenentwurf),
Prof. Dan Wang, Oszillator (VCO mit konstanter Frequenz)
AMI 0.35 um CMOS C035M-A

Europractice, Run 909
Dezember 2003
MPC-Mittel FH-Verbund Baden-Wiirttemberg

Chipgrofie: 1910 x 2220 ym
Gehiuse: JLCC 44
Komplexitit: ca. 10000 Transistoren

Lottozahlengenerator ,,6 aus 49: Die Zahlen werden nacheinander
mittels Tastendruck gezogen und durch LEDs, die als Matrix angeordnet
wurden, angezeigt. Die Ziehung erfolgt mit einer Ausrollfunktion. Dabei
wird ein kurzer Ton erzeugt. Wurden alle Zahlen, inklusive der
Zusatzzahl gezogen, wird die Melodie ,,Der Entertainer* gespielt. Die
Standby - Funktion wurde beibehalten.

Die Logik wurde mit FPGA — Advantage umgesetzt. Dabei wurde die
Melodie verindert. Durch die Umsetzung ist eine weitgehende
Technologieunabhingikeit erreicht worden. Erste Testergebnisse zeigen,
dass der Chip nicht voll funktionsféhig ist (Kurzschluss). Allerdings
liefert der Oszillator (analog) eine Frequenz von 29 — 33 kHz (Sollwert
32 kHz).



Smart-Power ASIC fiir den Betrieb von Energiesparlampen

Entwurf: Fachhochschule Ulm
Bearbeiter: Jlrgen Geisinger und Jurgen Schwarz
Betreuer:  Prof. Dipl.-Phys. Gerhard Forster

Layouterstellung:  Fachhochschule Ulm (Mixed Signal-Entwurf)
Analog-Teil: Full Custom Design
Digital-Teil: Standardzellen

Technologie: CXZ 0,8 um CMOS A/D High Voltage, Fa. AMS
Chipfertigung: Fa. AMS, Osterreich, tiber Europractice
Herstelldatum: l. Quartal 2003
Kostentrager: MPC-Gruppe Baden-Wrttemberg
Chipdaten: Chipflache: 2,7x 1,9 mm?

Gehause: DIL16/SO 8

Funktionsblécke: Analogteil: 2 DMOS-Leistungstreiber
50V/1A, Oszillator, Uberlast-
schutz

Digitalteil:  ca. 100 Gatter, 4 Treiber

Funktion: Der IC dient der Ansteuerung von Energiesparlamen mittels So-
larenergie, gespeichert in einem 12 V - Akku. Er erzeugt mit Hife
eines Transformators die erforderliche Zind- und Brennspan-
nung fir Gasentladungslampen im Leistungsbereich zwischen 5
W und 15 W. Der Leistungsteil ist vollstandig integriert, so dass
externe aktive Bauelemente entfallen. Die Leistungsaufnahme
ist so gering, dass kostenglinstige Standardgehé&use (SO 8)
moglich sind. Ein aktiver Temperaturschutz ist enthalten.

Der Chip ist einschlieBlich EMV-Verhalten erfolgreich getestet.
Vereinzelte Probleme beim Starten und Abschalten des Oszilla-
tors sind noch zu untersuchen.






