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Low-Noise Amplifiers using SiGe HBT Technology

U. Erben
TEMIC Semiconductor GmbH,
Lise-Meitner—Strasse 15, 89081 Ulm/Germany

e-mail: uwe.erben@ulm.temic—semi.de

Abstract

A commercially available SiGe HBT MMIC technology is
used to realize low noise amplifiers covering a wide fre-
quency band. Minimum noise figures of 1 dB, 1.6 dB and
3.3 dB are observed in 1.9, 5.7 and 10 GHz LNAs, respec-
tively. The gain of all amplifiers is in excess of 12 dB.
The large signal performance is investigated by two-tone
intercept point measurements, where the IIP3 was found

to be better than -13 dBm in all amplifiers.

1 Introduction

The communication market is one of the fastest growing
markets today. The introduction of new services into this
market demands low-cost devices. Silicon-Germanium
heterojunction bipolar transistor (SiGe HBT) technol-
ogy can combine the maturity of a Silicon process tech-
nology with excellent performance in the high frequency
range. Especially, the application of a hole-blocking base~
emitter heterojunction concept to the SiGe transistor can
offer small base resistances in conjunction with reason-
ably high current gaih. Both parameters are necessary
pre-requisites for low—noise operation of bipolar transis-
tors [1, 2]. Looking at Friis’s law [3], the noise figure F of

a receiver front end is equal to

F,-1
F=F +-2"=
1+ G +

where F and G are the noise figure and the gain of the

F; -1
GGy’

(1)

low—noise amplifier (1), the image filter (2) and the mixer

(3), respectively. As can be seen from equation 1, the

noise figure of the RF system is mainly determined by the
noise figure of the first amplifier. The SiGe HBT has been
shown to offer a noise performance suitable for all but the

most demanding system requirements, up to 10 GHz.

The topic of this paper is the application of monolothically
integrated SiGe HBTs in this technology to a variety of
low—noise amplifiers (LNAs) for several frequencies, 1.9,
5.7 and 10 GHz.

2 Transistor technology and per-

formance

The SiGe HBT monolithic microwave integrated circuit
(MMIC) process developed at Temic features a constant
Germanium concentration of 20 % throughout the base
providing for an effective hole-blocking barrier at the
base—emitter interface. The process starts on a 20 Qcm
substrate with conventional buried layer and channel stop.
The collector region is formed by a 700 nm CVD silicon
deposition and is separated by a subsequent recessed local
oxidation. After implantation of the collector and sub-
strate contacts the final transistor layer structure is de-
posited with a CVD process. A constant Germanium con-
tent and a boron doping concentration of 4 x 10*® em =3
are used in the base. The growth is mono—crystalline in
the oxide windows and poly-crystalline on the silicon ox-
ide. In order to reduce the lead and contact resistance in

emitter and base, titanium silicide is formed by a salicide



process. The fabrication process finishes with an oxide
passivation and a two-level Al metallization. The process
is described in more detail in [4].

There exist two types of SiGe HBTs , either with low
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Figure 1: Noise performance of a 2x1.2x20 um? 3iGe HBT
at a bias of 1.8 V and 2 mA

doped or selectively high doped collectors. Depending
on the collector design, the peak transit frequency is 35
and 50 GHz, respectively. Both types of HBTs exhibit
a maximum frequency of oscillation above 50 GHz. Fur-
thermore, the technology comprises several resistive layers
and a MIM capacitance with 1.1 fF/cm™~3. Inductors with
quality factors up to 10 are also available. Figure 1 sum-
marizes the typical noise performance of a two—finger SiGe
HBT. At 2 GHz a minimum noise figure of 0.7 dB and an
associated gain of 18 dB were observed. For a frequency
of 10 GHz the minimum noise figure increases to 2.5 dB

while the associated gain decreases to 7.3 dB.

3 Circuit design

Because passive matching networks are lossy and degrade
the noise performance of the amplifier [3], active match-
ing techniques are used here. Using inductive feedback in
the emitter of the first-stage transistor and proper scal-
ing, the input bondwire inductance is sufficient to achieve
input match. For a frequency of 1.9 GHz a transistor with

a 6 emitter finger with 1.2 x 20 um? each is used. The gain

é Veo
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L

Figure 2: Circuit diagram of a 1.9 GHz SiGe HBT LNA

_‘

degradation due to the emitter feedback technique is com-
pensated by using a cascode topology, as depicted in figure
2. The broadband perfomance of this concept enables the
application of this type of amplifier in the frequency range
of 1 to 2.5 GHz. The noise optimum input match will be
achieved with varying input bond wire length.

For further gain enhancement of the 5.7 GHz amplifier, a

second stage is added. The transistor size is reduced to

J_ °Ve ¢
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Figure 3: Circuit diagram of a 5.7 GHz SiGe HBT LNA

2 x 1.2 x 20 pm?. Inductors are used as reactive loads
for the first stage. Due to the small series resistance they
contribute only little thermal noise to the amplifier. The
reactive load of the first stage is simultaneously used as a

matching network to achieve a noise optimum source re-



flection coefficient for the second stage. The second stage
is in common-~collector configuration in order to omit the
coupling capacitor between the stages. Furthermore, the
bias current in the second stage is mainly determined by
the large-signal performance of the circuits.

For the 10 GHz amplifier a two-finger transistor is used,
which compromizes between noise optimum input match

and minimum noise figure. For gain enhancement in the

—— 1

_

Figure 4: Circuit diagram of 10 GHz SiGe HBT LNA

first stage, the cascode topology is applied again. A
parallel resonant circuit works as a reactive load with
a resonance frequency of 10 GHz. Again, a common-
collector stage increases the power gain further. The out-
put capacitor serves for DC decoupling and enhances the
output match of the amplifier.

Each amplifier, described above, is realized on a chip with
450 x 350 um?. Figure 5 shows the chip photograph of the
realized 1.9, 5.7 and 10 GHz low-noise amplifier, respec-

tively.

4 Measurement results and dis-

cussion

Measurements were done on-wafer using an ATN NP5B
noise measurement setup. Due to a 20 percent higher sheet
resistance of the bias resistors most of the circuits, origi-

nally designed for a single 3.6 V supply voltage, operate at

(¢)

Figure 5: Chip photographs of the realized 1.9 GHz (a),
5.7 GHz (b) and 10 GHz (c) low—noise amplifiers

4.5 V. The measured supply current of all circuits agrees
well with the corrected simulation. The 1.9 GHz LNA ex-

hibit a minimum noise figure of approximately 1 dB and



an associated gain of 12.7 dB, as can be seen in figure 6
and 7, respectively. In the 5.7 GHz amplifier a. minimum
noise figure of 1.6 dB, comparable to the noise figure of

a single transistor on the same wafer, is observed. The
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Figure 6: Noise performance of the SiGe LNAs under
inverstigation; bias information: 1.9 GHz: 4.5 V/6 mA,
5.7 GHz: 4.5 V/7.4 mA and 10 GHz: 3.6 V/12 mA
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Figure 7: Associated gain vs. frequency for the investi-
gated SiGe HBT LNAs, bias conditions: see figure 6

measured minimum noise figure of the 10 GHz LNA is
3.3 dB. This value is higher than the initial noise figure of
a single transistor, depicted in figure 1. In fact, this is a
result of the relative small gain of the first stage, which is
not able to fully suppress the noise figure of the following
stages, as expected by Friis’s law [3].

Finally, two—tone intermodulation experiments were
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Figure 8: Two—tone intermodulation experiment for a
1.9 GHz LNA; AF =50 MHz, 4.5 V/6 mA
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Figure 9: Two-tone intermodulation experiment for a
5.7 GHz LNA; AF =50 MHz,45V/7.4 mA

performed on-wafer using a 50 ! impedance environ-
ment. Except for the 5.7 GHz LNA, the amplifiers show a
third order two—tone input intercept point of better than
-10 dBm. The large signal performance is summarized in
figures 8 to 10. The single-tone 1-dB—compression point
of the 1.9, 5.7 and 10 GHz amplifiers are -8 dBm, -7 dBm
and -5 dBm, respectively.
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Figure 10: Two—tone intermodulation experiment for a
10 GHz LNA; AF =50 MHz, 3.6 V/12 mA

5 Conclusion

It is shown that the noise performance of a single SiGe
HBTs can be translated into comparable noise perfor-
mance of LNA-MMICs for the frequency range of 1.9 up
to 5.7 GHz. Minor degradation was observed for 10 GHz
low—noise amplifiers. All amplifiers exhibit a power gain
in excess of 12 dB, sufficiently high to suppress the noise
contribution of other components in a RF receiver chain.
These results demonstrate the suitability of SiGe HBTs
for the application in low-noise amplifiers in a wide fre-

quency band.
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Add-on-tools fiir den Schaltkreis- und Systementwurf

Dr. Peter Schwarz

Fraunhofer Institut fir Integrierte Schaltungen, AuBenstelle EAS Dresden
ZeunerstraBe 38, 01069 Dresden
Tel. / Fax: (0351) 4640-730/ -703,
email: schwarz@eas.iis.fhg.de
URL: http:/www.eas.iis.fhg.de

Zusammenfassung

Trotz eines groBen Angebots an leistungsfahiger CAD-Software fiir den Schaltkreis- und Systementwurf
existieren Licken, die nicht durch kommerziell vertriebene Software geschlossen werden kénnen. Bei
FhG HS / EAS Dresden werden Tools zur Unterstitzung von Modellierung, Simulation und Optimierung
entwickelt, die helfen sollen, diese Liicken zu schlieBen. Einige dieser Tools kénnten auch bei Partnern
im Rahmen von Lehre und Forschung eingesetzt werden.

1. Softwareunterstutzung beim Entwurf

Es gibt zahlreiche CAD-Systeme, die sowoh! in der Industrie als auch in Lehre und Forschung erfolgreich beim
Entwurf von integrierten Schaltkreisen, Leiterplatten und Systemen eingesetzt werden. Die Komplexitat techni-

T e
¥ = (Gosamoysem )

% \ i
( Teilsysteme >

i i
<= ([T omponenten )

U::—vvox -to—vw—ca—-U

<> Simulatorkopplung <=3 Modeilierung

Bild 1 Abstraktionsebenen beim Entwurf heterogener Systeme

MPC-Workshop Juli 2000
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scher Systeme fihrt aber dazu, daB mit diesen kommerziell verfigbaren Tools zwar die meisten, aber nicht alle
grundsatzlich fur den CAD-Einsatz geeigneten Probieme rechnergestutzt geldst werden konnen. Nachrichten-
technik, Mechatronik und Mikrosystemtechnik sind dafur typische Beispiele [Jan00]. In Bild 1 ist angedeutet, wel-
che Abstraktionsebenen bei der Modellierung und Simulation komplexer Systeme betrachtet werden miissen.
Einige der Arbeiten im FhG EAS Dresden sind darauf gerichtet, derartige ,Nischen® in den CAD-Systemen durch
eigene Toolentwicklungen zu fullen. Dazu gehoren Modellierungswerkzeuge, Software zur Simulatorkopplung
und ein Optimierungssystem. Soweit nicht durch Eigentumsrechte von Projektpartnern die Weitergabe dieser
Tools erschwert ist, sind wir am Einsatz der Tools bei Partnern in Lehre und Forschung interessiert. Die Pflege
und Weiterentwicklung der Tools kann zunehmend durch FhG EAS Dresden gesichert werden.

2. Kurzbeschreibung der Tools
2.1 Moscito

Das Optimierungssystem Moscito (Modular System for Constraint Nonlinear Microsystem Qptimization) wurde zu-
nachst fir den Einsatz in der Mikrosystemtechnik entwickelt {SPS99], ist daruber hinaus aber in vielen Bereichen
der Technik anwendbar. Es arbeitet simulationsbasiert, die Eigenschaften der zu optimierenden Systeme werden
also in der Regel mittels Simulation bestimmt. Gegenwartig sind die Simulatoren SPICE, Saber, ELDO, KOSIM
sowie der FEM-Simulator ANSYS eingebunden (Bild 2), Erweiterungen durch andere Simulatoren und zusatzli-
che Optimierungsalgorithmen sind in Arbeit. Der Einsatz erfolgt vor allem fir Schaltungs- und Systemoptimierung
sowie fur Modellparameterbestimmung. In Arbeit ist eine plattformunabhéngige Implementierung, d.h. Moscito
wird unter UNIX auf Workstations und unter WindowsNT auf PCs programmiert.

Modeligenerierung Simulation
*  modularer Aufbau Beschreibungsmittel p2:0.918 Schaltungssimulation
MAST (Saber) _ l Saber
HDL-A (Eldo) Eldo
. SPICE
* Integration vorhandener C/C++ Kcsfs':;ﬁ
Werkzeuge FORTRAN .

FEM-Simulation

p3=157
Ansys

*  Verteilung auf mehrere

Rechner \

* Internet-basierte

Arbeitsweise méglich Algorithmen Front End Schaltungssimulation
Quasi-Newton Saber

Konjugierte Gradien- Eido

SPICE

KOSIm

* einheitliche, grafische ten w
Powell

Nutzerschnittstelle Nelder-Mead-Simplex
Simulated Annealing FEM-Simulation

Ansys

Optimierung Fehlerberechnung

Bild 2 Optimierungssystem Moscito

2.2 KOSIM

KOSIM (Komplexe Simulation) ist ein Multi-Level-, Mixed-Mode-Simulator (Bild 3), der bereits in der DDR fir die
Mikroelektronikindustrie entwickelt wurde [SCD90]. Gegenwartig erfolgt eine Neuimplementierung flir Worksta-
tions und PC. Der Einsatz ist vor allem bei der Simulation heterogener Systeme, der Einbindung neuer Simulati-
onsalgorithmen und Modelischnittstellen sowie flr Simulatorkopplungen vorgesehen. Kopplungen wurden bisher
z.B. mit VHDL-Simulatoren, mit ANSYS und mit einem Mechatronik-Simulator realisiert.

MPC-Workshop Juli 2000
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Bild 3 Multi-Level-, Mixed-Mode-Simulator KOSIM

2.3 ADDA

ADDA ist ein simulatorunabhangiges Ausgabetool flr Simulationsergebnisse in unterschiedlichen Darstellungs-
formen (mixed-signal, waveforms, Frequenzgange, Scatterdiagramme, ...). Es ist nur auf Unix-Workstations ver-
fugbar. Als Schnittstelle wird ein verallgemeinertes CSDF-Format verwendet, das fiir die Anforderungen der

Mixed-Signal-Simulation erweitert wurde.

e ADDA 7
Fils Ediv Soale Yiew Dptions felp
Hoigstat-Region 22
 zo0€D
sTop
18 swples {  swormec X sweneru T saimoenr {  sarierame [ ssoemw Y sorrooeer {
T T T T T v/
5e-08 10-08 1.5¢-08 2008 2.50-08
H1gital Region (3):
{ zover
iy
238 somples
n -
227 samples
3
250 sompes R |
Lo
i o X s2. 202733001 {55, 19526101 | 59.90085e-01 X s9.6702460-01 ) 58, 3516650-01 X 55.1768900-01 X 58.95621%-02 \
0.0000006+00 X 52.785186¢-01 M 5-1.300244e-01 X
T T T T T v/
5e-09 1e-08 1.5¢-08 2608 2.5e-08
uw
4.5
= T ; ¢
A i ; 3.5
S H H 3
FE H H [-2.5
K i : 2
. | 1.5
| -1
Y Ho.5
Vid)
201 swples T T T - o
H 5e-08 10~07 1.5¢-07 2e-07 |
$ir7 T
Signal:

Bild4 Mixed-Signal-
Darstellung mit ADDA
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Bild 5 Ergebnisdarstellung von Simulationen in der Nachrichtentechnik mit ADDA

2.4 Modellbibliotheken
Im Rahmen &ffentlicher Projekte wurden Modellbibliotheken fur verschiedene Einsatzbereiche entwickelt.

NTS Nachrichtentechnische Systeme {EJS95]:
Modelle fur Filter, Modulatoren und Demodulatoren, Koder/Dekoder, digitale Signalverarbeitung
(Gleit- und Festkommaoperationen mit einstellbarem Zahlenformat)

Im Bild 6 ist angedeutet, wie das Modell flir einen Block, der eine digitale Signalverarbeitungsaufgabe mit
Festkommaarithmetik zu erfullen hat, aussehen kbnnte. Es wird entweder aus Elementen, die elementare
Operationen ausfiihren, zusammengesetzt, oder aber als ,Verhaltensmodell“ beschrieben, in dem Unter-
programme fur die gleichen elementaren Operationen aufgerufen werden.

MIMOSYS Mikrosystemtechnische Komponenten, vor allem der Mikromechanik [NBL98}

Im Bild 7 ist gezeigt, wie ein komplizierter mechanischer Sensor durch die Zusammenschaltung von Ele-
menten modelliert wird. Ein solches Grundelement ist z.B. das Modell eines homogenen Biegebalkens. Die
Gleichungen, die das Zusammenwirken der Krafte und Verschiebungen sowie der Drehmomente und Dreh-
winkel beschreiben, sind als Matrixgleichung im Inneren des ,Mehrpols® angegeben. Es handelt sich um
eine Modellbildung mit ,verallgemeinerten Netzwerken®, mit deren Hilfe auch nichtelektrische Systeme mit
Schaltungssimulatoren wie Saber und ELDO simuliert werden kénnen.

CADWOK optoelektronische Komponenten (Laserdioden, PIN-Dioden, APD) [HKB99]

SIMKOS  mechatronische Komponenten (einer Aufzugsteuerung);
FEM-Modelle und Netzwerkmodelle flir Magnetkreisberechnungen [SSS99]
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Hierarchische Modellierung Programmierung eines Blocks

subsystem() |

d_to_fix —{fix_add }— fix_to_d {

d_to_fix
fix_add

| fix_mul
mu fix_to_d

Elementare Blocke (Module) far mathematische C-Funktionen fiir parametrisierbare
Grundoperationen (Gleitkommaarithmetik, Festkommaarithmetik
parametrisierbare Festkommaarithmetik)

Bild 6 Modellierung eines Blockes fur digitale Signalverarbeitung

m
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Mehrpolmodell eines Balkensegmentes

Bild 7 Modellierung eines mikromechanischen Beschleunigungssensors

MPC-Workshop Juli 2000

15



Institut.
Integrierte Schattungen

Fraunhofer Add-on-toois fur den Schaltkreis- und Syétementwurf

2.5 Marabu

Die Approximation mehrdimensionaler nichtlinearer Funktionen erfolgt durch radiale Basisfunktionen (Multivariate
Approximation with Radial Basis Functions). Ausgehend von einer Tabelle der zu approximierenden Kurvenver-
laufe werden Modelle in HDL-A, MAST und VHDL-AMS oder aber als C-Code generiert [Par97], Bild 8.

Eingangsdatei Auswahl Messdaten
. Filter .
i1 Vdiff & m/ - Marabu 0w
-1.9000006-01  -5.000000e+01  -6.197 Directorie L e L e ol ew .
1800000001 5.000000+01 -6.187100-02 | [ (5 B <04/ bosis function: - I
-1.5000006-01  0.000000e+00  -6.6233000-02 pie.. X B linear function N W7I[” Il,,,0
-1.300000e-01  0.000000e+00  -6.562800e-02 [ " o ”ll/ 0/, I;[ I’
7000000602 2.7000000+01  5.985900e-02 ¥ r muttiquadric o /’% ’4’
1.2000006-01  2.7000000+01  6.1997000-02 ;! ; T s l{{,"lll'llg/é
-20000006-02  5.0000000+01  -2.013100e-02 i A Inverse multiquadric o Zorl
3.000000e-02  5.000000e+01  2.993500e-02 i i - 535 ,
-8.000000e-02  1.000000e+02  -6.8471006-02 = - cublc function :',o' P
-3.0000006-02  1.0000000+02  -2.992000e-02 [ e ¢ g thin plate spline e
Setection 3 . ez -
g | Approxiamation error
jllesiexampl o max. absolute error \ T
g b e
oK i 4 absotuta error \/
[ relative error H DL‘A"MOde"
Jp— ——— o
f T Vatue of approxirnation error(>=0}: {p
ENTITY WaterOfTemp IS
- PIN { QO : NKN;
Generate model 1 : NXN_VECTOR (1 TO 2)
4 only rbf model )i
END ENTITY WaterOfTemp;
L& hdla mode!
ARCHITECTURE watt OF WaterOfTemp IS
Architekture name:
OK! Cance .4 Save _ (
OK| Cancsl] Help y=F(X4,%X3, )

Bild 8 Approximation mehrdimensionaler nichtlinearer Kennlinienfelder mit MARABU

2.6 Thermischer Simulator und Modellgenerator TSMG

Die Berucksichtigung elektrisch-thermischer Wechselwirkungen (z.B. beim IC-Entwurf) kann durch geeignete Mo-
dellbildung fiir das thermische System mit einem Schaltungssimulator erfolgen (Bitd 9a). Dafiir kann mit dem Tool
TSMG automatisch ein Modell generiert werden (Bild 10), das dann in Schaltungssimulatoren wie SPICE, Saber,
ELDOQ,... eingebunden werden kann [ScW99]. Bei gegebener Verlustleistung der elektrischen Bauelemente wird
die Temperaturverteilung berechnet und graphisch dargestellt. Eine Alternative ist die Kopplung eines Schal-
tungssimulators mit einem weiteren Simulator (Bild 9b) fiir das thermische System [WCS97].

Modellbildung fiir einen Simulator Simulatorkopplung
Etektrisches Netzwerk Thermisches Netzwerk Elektrisches Netzwerk } l Thermisches Modell
Verlustieistung Verlustleistung
e i ! a’
Temperatur Temperatur
Schaltungssimuiator Schaltungsimutator Thermischer Simulator

Bild 9 Zwei Ansatze zur Berechnung thermisch-elektrischer Wechselwirkungen
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Bauelementelage u.

- TSMG

Finite-Differenzen

-Abmessungen Methode
Verlustleistungen
Chip-,TragergroBe Sparse-Matrix-Technik
Gehauseinformation
Conjugierte-Gradienten
Methode
Tel/ Tk

Bild 10 Thermisch-elektrischer Simulator und Modellgenerator TSMG

2.7 Analoger Fehlersimulator

Isothermenplot
NN

Thermisches Modell

SPICE Formate

MAST
HDL-A
VHDL-AMS

in der Arbeitsgruppe ,Test und Verifikation” von FhG EAS Dresden (Leiter: Dr. Bernd Straube) wurde ein System
fir die Modellierung und Simulation fehlerbehafteter Schaltungsbeschreibungen sowie ihrem Vergleich zum Soll-
verhalten (Modellierung und Simulation von Testvorgangen) entwickelt (Bild 11). Auch die Verteilung der Simu-
lationsaufgaben im Rechnernetz wird unterstiitzt. Es wird in Verbindung mit dem Siemens-internen Simulator
TITAN und mit dem Simulator Saber eingesetzt [SMV00].

~—{_Fehlersimulator )

Fehler- . .
D——> injektion ! Simulation

— -

Auswertung >|:l

Schaltung ‘

Ergebnisse

" je ein Fehler "
aus der ' D
Fehlerliste .-

[}

Fehlerliste mit
N Fehlern

Bild 11 Serielle analoge Fehlersimulation

Stimuli

MPC-Workshaop Juli 2000

17



18

fraunhofer |, .. .
integrierte Schaltungen

Add-on-tools flir den Schaitkreis- und Systementwurf

2.8 Simulatorkopplung

Fur die Simulation heterogener Systeme ist die Leistungsfahigkeit eines Simulators oft nicht ausreichend. Daher
wurden Kopplungen zwischen verschiedenen Sirnulatoren entwickelt, die vor allem in der Mikrosystemtechnik
(z..B. Saber — ANSYS ) [EKES6] und in der Nachrichtentechnik ( z.B. COSSAP — Saber — Leapfrog } [EST96],
[EKS99] eingesetzt werden. im Bild 12 ist gezeigt, wie beim Entwurf von Schaltkreisen der Nachrichtentechnik
drei leistungsfahige Simulatoren so gekoppeit werden kénnen, daB fir die einzelnen Schaltungsteile der jeweils
am besten geeignete Simulator verwendet werden kann. Gerade fir den im Bild 12 angedeuteten Modem-Schait-
kreis ist es wichtig, daB auch das Zusammenwirken von analogen Schaltungsteilen mit den Bldcken fur die digitale
Signalverarbeitung simuliert werden kann.

COSSAP

Analodgfilter,
Netzwerk

Leapfrog

digitale (Steuer-)Logik

Bild 12 Simulatorkopplung fur nachrichtentechnische Systeme

Der Einsatz gekoppelter Simulatoren fiir die Berechnung thermisch-elektrischer Wechselwirkungen ist schon im
Bild 9 gezeigt worden.

2.9 HW/SW-Cosimulation

Zur Kopplung von Logiksimulatoren und digitaler Hardware wurde eine Interface-Leiterkarte SimConnect und die
zugehorige Treibersoftware entwickelt, Bild 13. Der Einsatz erfolgt vor allem beim Rapid Prototyping von FPGA-
Boards und beim Debuggen dieser Boards. Au3erdem konnte in einzelnen Anwendungsfallen eine erhebliche Be-
schleunigung der Logiksimulation erreicht werden [HSB98], [HFGO0O0]. Auf dem Rechner lauft entweder ein C-Pro-
gramm (beim HW/SW-Codesign) oder ein Logiksimulator. Die preiswerte Hardware macht einen Einsatz auch in
der Ausbildung maéglich. Im Bild 14 sind die vielfaltigen Einsatzmdglichkeiten zusammengefaft.
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Simulator- und C-Code Interface

Application Programming Interface
(C-Library)

PROmetheus SimConnect Board

Portlogic (HDL-Library)

Systein Model
HDL. Verilog, C

Partitioning
FPGA Partition
(VHDL, Veritog)
FPGA-Synthesis

FPGA Configuration
(Bit--File}

Software Partition
(VHDL, Verilog, C)

ompiler
HDL, Veritog, C
executable Code
{Simulator, Binary, ..

Simulator

FPGA
Partition

Sim-

APl ]
Connect

Interface| g

or

C-Code

Simulatqr APl

' TTT11 :
Protocol "lhird' Party Hardware

Bild 13 Designflow fur eine Coverifikations-Umgebung

Hardware-Modeler s
Synopsys oy
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i
[
¥

4

Hardware-Accelarator |

IKOS i %
Analog- ~
Simulator
Digital-
Simulator

Prozessor-
Simulator

Simuiations-
beschleunigung

Re-Use von vorhandener

ASIC-Emulator
Hardware

< Quickturn

Inkrementeller
FPGA-Entwurf

FPGA-Test

- EFER
=22

i

FPGA-Debugging

Data-Logging

Virtuelle Hardware o , 4/ HWISW-Cosimuiation
Oakdbg ~ Prozessor-Emulator Echtzeitsimulation
Eaglei Hitex MX51(intel 8051)

Seamless TMS320C6x EVM (TMS320C6201) Hardware-in-the-loop
Armulator FastView (SAB 80C166)

Bild 14 Einsatzmdglichkeiten der HW/SW-Kopplung
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Zusammenfassung

Der Beitrag beschreibt eine im Rahmen einer
Diplomarbeit entwickelte Beschreibungssprache
fiir das Layout analoger integrierter Schaltkreise,
die unabhédngig von einem Betriebssystem oder
einer bestimmten Entwicklungsumgebung ist. Sie
ermoglicht das Beschreiben eines Layouts
unabhiingig von der verwendeten Technologie

und gibt es nach Angabe der gewiinschten -

Technologie als CIF-File aus.

1. Motivation

In der Vergangenheit wurde das Layout analoger
Schaltkreise meist von Hand erstellt und so konnte
man bestmdgliche Symmetrie und ein kompaktes
Design erzielen. Der einzige Nachteil dieser Methode
ist der extrem hohe Zeitaufwand, vor allem bei
nachtraglichen Anderungen der Schaltung oder der
Technologie. Eine andere  Mdglichkeit  sind
Programme, die das Layout automatisch erstellen.
Dies ist die schnellste Methode ein Layout zu
erstellen, allerdings sind die Programme sehr
unflexibel, oft technologieabhédngig und schwer zu
erlernen.

Die hier vorgestellte Beschreibungssprache soll die
Vorteile der anderen Methoden vereinen und deren
Nachteile méglichst vermeiden. Die Beschreibungs-
sprache orientiert sich vom groben Aufbau her an
BALLISTIC[1], einer Layoutbeschreibungssprache die
an der Universitat in Toronto enwickelt wurde. Im
Gegensatz zu BALLISTC ist sie jedoch vdllig
unabhangig von einer bestimmten
Entwicklungsumgebung oder einem Betriebssystem,
da sie das generierte Layout im CIF-Format (Caltec-
intermeadiade-Format) ausgibt, das von jeder
Entwicklungsumgebung eingelesen werden kann und
da sie als C++ Programm unter jedem Betriebssystem,
fur das es einen C++ Compiler gibt, lauffahig ist.
BALLISTIC ist auch der eigentliche Ausloser fur die
Entwicklung einer eigenen Beschreibungssprache, da
sich der Autor im Rahmen seiner Diplomarbeit
eigentlich mit den Mdglichkeiten von BALLISTIC
beschéftigen solite, aber keine Lizenzen mehr fir
Mentor Graphics GDT zu bekommen waren, und
BALLISTIC nur mit diesem zusammen lauffahig ist.
Somit war BALLISTIC nicht zu benutzen und man kam
auf den Gedanken eine neue Beschreibungssprache
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ohne diese Nachteile zu entwickeln.

Layoutmethode : Zeitaufwand Schwierigkeit | Flexibilitat

! . des Designs |
1 manuell | sehrhoch schwierig seh} hoch
a automatisch ‘ sehr gering mittel ! niedrig_;m‘
§ erstelltes Layout | i
| Layoutbeschreib- ' gering leicht ‘ hoch

ungssprache

Tabelle 1. Vergleich verschiedener Design-
moglichkeiten

Ziel der Layoutbeschreibungssprache ist es, dem
erfahrenen Layoutdesigner ein einfaches und doch
méachtiges Werkzeug zur Verfigung zu stellen, mit
dem der Layoutprozess erheblich beschleunigt werden
kann. Durch einfach parametrierbare Blécke, wie
Widerstande, Transistoren usw., einfaches Plazieren,
absoluter Technologieunabhéngigkeit und spater auch
mit einem automatischen Routing, kénnen so Layouts
deutlich schneller als bisher erstelt werden, bei
gleichzeitig weniger Fehlern und einer maximalen
Flexibilitat in Bezug auf das Design. Durch das
Trennen der Layoutbeschreibung, die im sog. Inputfile
enthalten ist, von den Technologie- und Designregeln,
die im sog. Rulesfile enthalten sind, ist es méglich, z.B.
far eine Schaltung ohne zusétzlichen Aufwand das
Layout fir einen 0,3 um CMOS-Prozess und einen 0,8
um BICMOS-Prozess zu errechnen.

Es werden allerdings immer noch intelligente
Eingaben des Designers bendtigt, da die Software
nicht die Arbeit des Layouten selbst (bernimmt,
sondern nur unterstiitzt und bei unsinnigen Eingaben
Fehler produzieren kann.

2. Der Programmablauf

Das Programm liest zu Beginn das sog. Inputfile, in
dem sich alle technologieunabhéngigen Angaben
befinden, die es zum Erstellen des Layouts bendtigt.
Wahrend des Einlesens der Daten wird flir jeden
Biock, d. h. fir jedes Bauteil, eine Klasse des
zugehérigen Layoutgenerators angelegt und mit den
Parametern des Blocks initialisiert. Weiter wird auch
fir jede Instanz und jeden Subcircuit eine Kiasse
angelegt und mit den im Inputfile enthaltenen Daten
initialisiert.
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Nach dem Einlesen des Inputfies werden die
verschiedenen Layoutgeneratoren gestartet. Ciese
lesen zuerst das Rulesfile ein, in dem sich die
gesammten prozess- und technologieabhangigen
Werte und Regeln befinden. Mit den Daten des Input-
und des Rulesfile werden dann die Endabmessungen
errechnet. Daraus wird die Anzahl der jeweiligen
Polygone, z.B. Rechtecke, Vierecke, Hexagone, usw.
errechnet und die Arrays, die die Koordinaten der
Polygone beinhalten, initialisiert. Jetzt werden die
gesamten Koordinaten der Polygone errechnet und in
den Arrays abgelegt.

T N

-~ Start

Inputfile einlesen ¢

Inputfile

Berechnen der einzelnen

. Bauteile durch die jeweiligen € - RU.IGSﬁ‘le

Layoutgeneratoren

|
» \ 4
Zuordnen der einzelnen |
Instanzen zu den jeweiligen |
Subcircuits

. 4

/' Ubertragen der Bauteilgeometrien \
von den Layoutgeneratoren zu
den zugehorigen Instanzen

~ -
|

v

Spiegeln und rotieren -
der Instanzen

Plazieren der Instanzen
in den Subcircuits ‘

4 :
~ Ausgabe der Subcircuits
L als CIF-File '

.

H
i

Rulesfile

> CIF-File.

Zeichnung‘ 1 Pro&gmmab/auf

Wenn alle Blécke berechnet sind, werden die
Instanzen den jeweiligen Subcircuits zugeordnet und
anschlieBend die Koordinaten der Polygone des
zugehorigen Blocks in die Instanz Gbertragen. Im
Gegensatz zu den bauteilspezifischen Blécken sind
die Instanzen alle identisch, d. h. sie sind vom
Programmcode und ihren Funkionen her identisch,
aber natirlich nicht von den in ihnen enthaltenen
Geometriedaten her. Dadurch k&énnen sie bei der
Plazierung alle gleich behandelt werden, was den
Ablauf deutlich vereinfacht.

Nach dem Kopieren der Geometrien werden die
Instanzen je nach Vorgabe gedreht und gespiegelt.
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Jetzt liest das Hauptprogramm die Abstandsregel fur
die in den Instanzen benutzten Layer ein und beginnt
mit dem Plazieren der Instanzen in den Subcircuits.
Zuerst errechnet es mit den Koordinaten der Polygone
den minimalen erlaubten Abstand. Dann wird mit den
Optionen des move-Befehis die gewiinschte Position
der Instanz errechnet und der Instanz zugewiesen,
sofern der minimal zuldssige Abstand nicht
unterschritten wird. Wird der minimal zuldssige
Abstand nicht eingehalten, wird die Instanz mit dem
minimal zulassigen Abstand plaziert.

Zum SchluB® wird das Ergebnis als CIF-File auf die
Festplatte geschrieben, das von jeder beliebigen
Entwicklungsumgebung eingelesen werden kann.

3. Beispiele fiir Devicegeneratoren

3.1 Der NMOS-Devicegenerator

Zundchst als einfachstes Beispiel den Generator fir
die NMOS-Transistoren. Er ist in der Gatelange und
-breite parametrierbar. Aus diesen zwei Angaben wird
der Rest der Abmessungen und die Anzahl der
enthaltenen Polygone errechnet. In diesem einfachen
Beispiel ist allerdings nur die Anzahl der Kontaktiécher
im Source- bzw. Drain-Anschluf} variabel, d.h. von der
Gatebreite abhangig.

I

L powvy

L]
Zeichnung 2: NMOS-Devicegenerator

3.2 Der Mirror-Devicegenerator

Etwas mehr Mdglichkeiten zur Parametrierung bietet
der Generator fir NMOS-Stromspiegel: Hier sind die
Gateflachen nach dem Matchingprinzip aufgeteilt. Die
Gatelange ist fur beide Transistoren getrennt tiber die
Parameter ,length1* und ,length2" einstellbar. Die
Gatebreite wird Uber den Parameter width bestimmt
und ist fur beide Transistoren gleich. Zusatzlich wird
einer der 3 folgenden Parameter benttigt: Entweder
die Devicehdhe ,unitheight', die Breite der
Gateteilflaichen ,unitwidth® oder die Anzahl der
Gateteilflachen, der Parameter ,multiplicity. Aus dem
Angegebenen Parameter ergeben sich jeweils die
anderen Parameter und damit die Gesamt-
abmessungen des Bauteils.
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Zeichnung 3: MIRROR-Devicegenerator

3.3 Inductance-Devicegenerator

Als letztes Beispiel der Generator zur Erstellung von
Induktivitaten. Es wurde eine achteckige Spirale
gewahit, da sie der kreisrunden Spule am néchsten
kommt und 45 Gradwinkel in jedem aktuellen Prozess
erlaubt sind. Hier lassen sich 4 Parameter einstellen
und zwar die Breite des Metalls, der Abstand der
Metallbahnen von einander, der innere Durchmesser
der Spirale und die gewlnschte induktivitat in nH. Aus
diesen Angaben wird dann die Anzahl der Windungen
errechnet.

metspacing o

= MET2 ——
Zeichnung 4: INDUCTANCE-Devicegenerator
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4. Plazieren der Bauelemente

4.1 Spiegeln und Rotieren

Es sollen an ein paar einfachen Beispielen die
Moglichkeiten des Plazierens demonstriert werden.
Dazu sind jeweils die Befehle und der zugehdrige
Screenshot darunter dargestelit. Zundchst kénnen die
Bauteile, die immer erst mit dem instance-Befeh! in
eine Instanz koplert werden mussen, durch den
angehéngten Parameter flip in x- oder y-Richtung
spiegeln. Hier wird die zweite Instanz in x-Richtung
gespiegelt. Die move-Befehle dienen dem Zuweisen
einer absoluten bzw. einer relativern Position.
Mindestens einem Bauteil muft eine absolute Position
zugewiesen werden. Die anderen Bauteile kénnen
dann relativ dazu angeordnet werden. Hier wird T2
rechts und mittig zu T1 angeordnet.

Entsprechend dem flip-Parameter gibt es auch den
rotate-Parameter zum Rotieren eines Bauteils in 60
Grad-Schritten.

+ instance Tl of casl;

« instance T2 of casl flip=x;

* move T1 to 0,0;

*  move T2 direction=right T1

* instance

* instance
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Abbildung 2: Rotieren

4.2 Relatives Plazieren

Weitere mogliche Parameter zum Plazieren eines
Bauteils sind die Parameter xoffset, yoffset und sep,
die auf den ersten Blick fast gleiche Auswirkungen
haben. Der x- und yoffset wird zu einer errechneten
Position hinzugefligt, sep gibt im Gegensatz dazu
immer einen Gesamtabstand, also inklusive des Abbildung 4:Separa;jon
minimal zulassigen Abstands an.

Zusatzlich zum zentrierten Ausrichten, kann man die
Bauteile auch so ausrichten, daf3 die linken bzw.
* move R2 direction=above R1  rechten Kanten (ibereinstimmen, oder bei seitlicher

option=center xoffset=10; Anordnung die oberen bzw. unteren Kanten. Hier im
Beispiel sind die Bauteile mit den rechten Kanten
zueinander angeordnet. Weiter kann man auch
bestimmte Kanten auf eine absolute Koordinate legen,
hier wird die untere Kante auf 3,5 pm vom Nullpunkt
gelegt.

+ move R1 to 0,0;

+ move Rl to 0,0;

o
h-
Q
5]

It
o
jog
o]
<
®
'

+ move R2 direc
option=redges;

+ move R2 direction=above R1
option=center sep=15;

Abbildung 5: Ecken zueinander Ausrichten

MPC-Workshop Juli 2000
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Abbiidung 6: Absolute Koordinaten

5. Beispiel

Zum AbschluB noch ein Beispiel mit
Bauteilen. Hier ist das komplette inputfile angegeben
und man kann gut erkennen, daf} es sich in 3
Abschnitte gliedert: 1. Die Deklarationen, in denen alie

mehreren

verwendeten Bauteile, Instanzen und Zellen
angegeben werden missen. 2. Der sog.
Blocksabschnitt, in dem alle Bauteile parametiert

werden. Und 3. der sog. Subcircuitsabschnitt, in dem
die berechneten Bauteile in die Instanzen kopiert und
dann plaziert werden.

declarations

blocks

nmosl width=2.0 length=1.0;

pmosl width=2.4 length=6.7;

diffl width=35 length=0.8
multiplicity=4;

45nH inductance=8 metwidth=2
metspacing=1.6 din=8;

100k res=7000 width=2.5 multiplicity=10;
subcircuits

circuitA

instance L1 of 45nH;

instance R1 of 100k;

MPC-Workshop Juli 2000

instance T

_F‘ IELRLE

Abbildung 7: Beispiel

6. Ausblick

Das Programm steht mit ca. 3 Monaten
Entwicklungszeit erst am Anfang seiner Entwicklung.
Es werden weitere Devicegeneratoren flr Bipolar-
transistoren, gematchte Widerstdnde, gematchte
Kapazitaten, usw. folgen. Eine der gréBten
Beschrankungen der jetztigen Version ist, daf3 das
Routing komplett fehit. In einer spateren Version sollen
Punkt zu Punkt Verbindungen geroutet, der dafur
notige Platz zwischen den Bauteilen errechnet und der
bendtigte Abstand automatisch durch entsprechendes
verschieben der Bauteile geschaffen werden. Auch
kann man sich einen speziellen Editor fir Input- bzw.
Rulesfile vorstellen, da die Eingabe mit einem
Standardeditor nicht besonders komfortabel ist und vor
allen keine Syntaxprifung durchgefihrt werden kann.
Weiter konnten noch weitere Ausgabeformate
zusatzlich zum CIF-Format hinzugeflgt werden.
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1: Bryn R. Owen, An Analog VLSI Layout Language, 1996, www.eecg.toronto.edu/~gdt/
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Entwurfsautomatisierung mit ACSYN, dargestellt
am Beispiel einer Mischerschaltung fiir
DCS-Anwendungen

Meik Widmer, Frank Gruson, Gerhard Forster
TEMIC Semiconductor GmbH, Lise-Meitner-Str. 15, 89081 Ulm
Fachhochschule Ulm, Prittwitzstrale 10, 89075 Ulm

Das Entwurfswerkzeug ACSYN (Analog
Circuit SYNthesis) wurde an der Fachhoch-
schule Ulm in Zusammenarbeit mit der
TEMIC Semiconductor GmbH entwickelt.
Ziel ist es, die Entwicklungszykien von
analogen Hochfrequenzschaltungen zu
verkiirzen. ACSYN integriert dabei die drei
Gebiete Wissenkodierung, automatische
Dimensionierung und Charakterisierung.
Im Rahmen einer Diplomarbeit wurde ein
Modul zur automatischen Dimensionierung
einer Mischerschaltung fir Mobilfunkan-
wendungen erstellt und in ACSYN einge-
baut. Dieser Artikel beschreibt zum einen
die Funktionalitit und den Aufbau von
ACSYN und zum anderen wird der Algo-
rithmus zur Mischer-Dimensionierung grob
umrissen.

1 Einleitung

Im Kommunikationssektor gibt es zur Zeit extreme
Wachstumspotentiale. Speziell im Mobilfunkbereich
wird der Markt so stark forciert, daB etwa im Jah-
resrhythmus neue, verbesserte Endgerate veriangt
werden. Dadurch verkiirzen sich natirlich auch die
Entwicklungszyklen fiir integrierte Hochfrequenz-
schaltungen. Bei der Analyse analoger Frontends
zeigt sich, daB bestimmte Kernkomponenten wie
LNA, Mischer und VCO auf Konzepten mit einem
hohen Wiederverwendungsgrad basieren [1, 2, 3].

Wird ein neuer Chipsatz entwickelt, so kann die
Schaltungs-Architektur oft unveréndert iibernom-
men werden und es ist ausreichend, die Dimen-
sionierung anzupassen. Ein erfahrener Entwickler
wird dabei fiir verschiedene Spezifikationen immer
wieder die prinzipiell gleichen Verfahren und Ar-
beitsschritte anwenden. Dabei wird das Wissen in
Fomm der Schaltungsarchitektur, der verdnderbaren

GréBen und des Entwurfsalgorithmus eingebracht.
Ziel ist die spezifikationsgetriebene Dimensionie-
rung.

Die Halbleiterhersteller sind daher bestrebt diese
Dimensionierung zu automatisieren. Hier setzt
ACSYN an. Ziel ist es, das Entwurfs-Wissen eines
erfahrenen Entwicklers zu konservieren und quasi
auf Knopfdruck automatisch anzuwenden. Zusétz-
lich stellt ACSYN Methoden zur umfangreichen,
professionellen Dokumentation zur Verfiigung.

2 Das EDA-Tool ACSYN

Das Entwurfswerkzeug ACSYN ist im Rahmen des
europdischen MEDEA-Projekis an der Fachhoch-
schule Ulm in Zusammenarbeit mit der TEMIC Se-
miconductor GmbH entstanden [4]. Die Einsatzge-
biete von ACSYN sind: e Konservierung von
Schaltungsentwurfs-Wissen (Wissenskodierung),

o Anwendung des Wissens (automatische Dimen-
sionierung) und e Auswertung sowie Dokumentati-
on (Charakterisierung).

2.1 Wissenskodierung

Bei der Wissenskodierung soll das Know-How ei-
nes erfahrenen Entwicklers mdglichst umfassend in
das Entwurfswerkzeug integriert werden.

Die Wissenskodierung erfolgt bei ACSYN nach
dem in Abb.1 dargestellten Schema: Spezifikation
und Schaltplan werden einem Code-Generator
iibergeben, welcher daraus einen Rahmencode zur
Dimensionierung erzeugt. Die Spezifikation 463t
sich dabei in Randbedingungen und Design-Ziele
aufteilen. Unter Randbedingungen werden hier
Vorgaben aus dem Umfeld der Schaltung verstan-
den. Bei einem Mischer sind das beispieisweise
Versorgungsspannung, maximale Stromaufnahme,
Umgebungstemperatur und Amplitude des exter-
nen LO-Signals. Die Design-Ziele sind hier: Kom-

MPC-Workshop Juli 2000, Ulm
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pressionspunkt, Konversionsverstirkung, Rausch-
maB und Ausgangsimpedanz. Der Schaltplan liefert
Topologie, Technologie, Transistortypen, die zur
Dimensionierung freigegebenen Bauteile und die
notwendige Testbeschaltung. Der Code-Generator
stellt dann automatisch alle zur Dimensionierung
notwendigen Variablen aus Schaltplan und Spezifi-
kation im C-Code bereit. Dies bedeutet konkret,
daB beispielsweise fiir die Arbeitswiderstdnde des
Mischers automatisch Variablen im C-Code bereit-
gestellt werden und somit der Zugriff auf diese Wi-
derstinde ermdglicht wird. Ziel des Code-
Generators ist die einfache Implementierung des
Entwurfs-Wissens.

in den Rahmencode flieBen dann der eigentliche
Entwurfsplan des Entwicklers in Form eines C-
Codes, sowie Daumenregeln, symbolische Glei-
chungen und Charakterisierungsmodule [5] ein. Die
Charakterisierungsmodule werden dabei benétigt,
um komplexere elektrische GroRen zu bestimmen,
die nicht direkt vom Simulator geliefet werden.
Beispiele hierfiir sind der 1dB-Kompressionspunkt
sowie die Interceptpunkte.

Aus diesen Daten wird dann durch ACSYN ein
lauffahiges Objekt erzeugt, wobei der gesamte C-
Code automatisch compiliert und gelinkt wird. Mit
dem lauffihigen Objekt kann dann die Dimensio-
nierung durchgefiihrt werden.

Spczifikationen

Schaltplancingabe

Daumenregein
Symb. Gicichungen
Charakterisiecangs-
module

Abbildung 1: Wissenskodierung

2.2 Schaltungs-Dimensionierung

Die Kemkomponente der automatischen Dimen-
sionierung mit ACSYN bildet das lauffahige Objekt.
Die notwendigen Spezifikationsdaten werden vom
Anwender in die entsprechende Eingabemaske
eingetragen. Wie in Abb.2 gezeigt, greift das Objekt
wiahrend der Dimensionierung sowohl direkt, als
auch iber Charakterisierungsmodule, auf den Si-

muiator zu und emmittelt so die notwendigen elektri-
schen Parameter der Schaltung. Um die geforderte
Spezifikation zu erreichen, werden die entspre-
chenden Bauteile der Schaltung gemaR Entwurfs-
plan innerhalb der Netzliste verdndert.

Am Ende der Dimensionierung ergibt sich ein kom-
pletter Satz von Bauteilparametern, mit dem die
Spezifikation im Idealfall vollstdndig erreicht wird.
Die so emmittelten Werte kénnen dann automatisch
an das Schematic iibergeben werden (Backanno-
tation).

Lauffachiges{ ——| Charakterisie-
Schaltplan Objekt rungsmodule
A \ l I
Simulator
Bauteilparametery || Netzliste
Modellparameter

Abbildung 2: Schaltungs-Dimensionierung

2.3 Schaltungs-Charakterisierung

Die Charakterisierung dient der professionellen,
umfassenden Dokumentation und Auswertung ei-
ner Schaltung. Zur Charakterisierung stellt der An-
wender Schritt flir Schritt ein interaktives Datenblatt
zusammen, das alle fiir die Schaltung relevanten
Parameter enthélt (Abb.3). Hierbei werden durch
ACSYN unter anderem weit verbreitete Tools wie
der Design-Architect oder Eldo [6] von Mentor
Graphics verwendet, um die Daten zu verwalten.
Die betreffenden Gréen kénnen daraufhin auto-
matisch emittelt und sowohl graphisch als auch
skalar dargestellt werden. Bei der Dokumentation
einer Schaltung ist es notwendig, jederzeit die Be-
dingungen nachvollziehen zu kénnen, unter denen
ein bestimmter Parameter emmittelt wurde. Durch
das interaktive Datenblatt kénnen stets alle rele-
vanten Daten angezeigt werden. Beispielsweise
wird fiir jeden Parameter (jede Zeile) die komplette
Testumgebung gespeichert; diese kann auf Knopf-
druck mit dem Design-Architect angezeigt werden.

Somit wird eine umfassende Dokumentation der
Schaltung, der Testbenches und der elektrischen
Parameter erreicht. Als Beispiel ist in Abb.3 die
Charakterisierung einer Schaltung, bestehend aus
Mischer und LNA dargesteilt. Mit jeder Zeile des
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Datenbiatts wird genau ein elektrischer Parameter
der Schaltung bearbeitet. Alle zugehd&rigen Optio-
nen und Aktionen kdnnen ebenfalls in der jeweili-
gen Zeile aufgerufen werden.
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Abbildung 3: Charakterisierungs-Oberfliche

3 Wissenskodierung am Beispiel
eines Mischers

Die Codierung des Wissens erfolgt in Form der
Schaltpldne und des Entwurfsplans. Hier soll nun
zunéchst die Schaltung, dargestellt in Abb. 4, er-
ldutert werden. Der Entwurfsplan wird im Anschlu®
dargestelit.
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Abbildung 4: Mischer-Architektur

Der Kem des zur automatischen Dimensionierung
gewdhlten Mischers wird durch eine leicht modifi-
zierte Gilbert-Zelle gebildet.

Um die Sattigungsproblematik bei einer Versor-
gungsspannung von minimal 2.7 V etwas zu ent-
schédrfen, wird hier mit nur einem Gegenkopp-
lungswiderstand gearbeitet. Somit entsteht kein

Gleichspannungsabfall iiber dem Widerstand, al-
lerdings erfordert diese Schaltungstechnik eine
zweite Stromquelie. Des Weiteren beinhaltet die
Schaltung Ein- und Ausgangstreiber, sowie alle
bendtigten Stromquellen und den zugehbrigen
Referenzstromspiegel. Eine weitere Besonderheit
ist die AC-Kopplung zwischen den Eingangstrei-
bem und der Schaltstufe. Dies ist ebenfalls auf-
grund der geringen Versorgungsspannung notwen-
dig und emmdéglicht die gesteuerte Verteilung der
Séattigungsspannungen  zwischen RF-  und
Schaltstufe.

3.1 Dimensionierungs-Strategie

Zur automatischen Dimensionierung sind bis auf
wenige Ausnahmen alle Bauteile freigegeben.
Nach Abb. 5 wird folgende Strategie zugrunde ge-
legt: Im ersten Schritt wird eine Grobdimensionie-
rung mit Faustformeln und symbolischen Gleichun-
gen durchgefiihrt. Hier wird hauptsadchlich mit nu-
merischen Berechnungen gearbeitet, die Ergebnis-
se werden dann den entsprechenden Bauteilen zu-
gewiesen. Um die Randbedingung ,Maximale
Stromaufnahme® einzuhalten, mu® hier allerdings
bereits eine Simulation durchgefiihrt werden.

Im zweiten Schritt, der Verifikation, werden dann
die im ersten Schritt eingesteliten Werte mit Simu-
lationen tberprift und falls nétig die entsprechen-
den Parameter justiert.

im dritten Schritt, der Hauptdimensionierung, er-
folgt dann die Einstellung der Bauteilparameter, um
die vorgegebenen Design-Ziele zu erreichen. Dabei
kommen vorwiegend iterative Methoden zum Ein-
satz. Da hier unter anderem auch komplexere
elektrische GréRen zu ermitteln sind, mu auf Cha-
rakterisierungsmodule zuriickgegriffen werden.

Grobdimensionicrung mit Faustformcln
und symbolischen Gleichungen

Verifideren der eingesielllen Werte, ggl. [g Simulat
anpassen der betreffenden Parameter
§ ‘ Neteliste

> Charakicrisicrengs
module g

Hauptdimensionierung <

o \ Simmulator
Dimensionierte
Schaltung

Neteliste
Abbildung 5: Dimensionierungs-Strategie
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3.2 Grobdimensionierung

Die Reihenfolge der Berechnungen innerhalb der
Grobdimensionierung orientiert sich an der zielfiih-
renden Vorgehensweise eines erfahrenen Ent-
wicklers. Wie in Abb.6 dargestellt, wird zuerst der

‘verfiigbare Gesamtstrom mdglichst effektiv auf die

einzelnen Zweige der Schaltung verteilt. Der Refe-
renzstrom des Stromspiegeis wird durch den ins-
gesamt (iber alle Stromquellen gefiihrten Strom
bestimmt; ein Spiegeifaktor von 20 solite nicht
iiberschritten werden.

Der Strom fiir die beiden Ausgangstreiber richtet
sich nach der geforderten maximalen Aus-
gangsimpedanz. Dabei muB3 die minimale Stromre-
serve der Emitterfolger mindestens 10% der ge-
samten Stromamplitude betragen, um das Aus-
gangssignai nicht zu verfélschen. Dies muf} bereits
zu diesem Zeitpunkt der Dimensionierung mit einer
Transientenanalyse iiberpriift werden und stellt ei-
nen Sonderfall innerhalb der Grobdimensionierung
dar.

Fir die Eingangstreiber gilt ebenfalls, daR die mi-
nimale Stromreserve von 10% nicht unterschritten
werden darf. Dazu miissen die Emitterfolger in der
Lage sein, die Kapazitat zu treiben die sich an cen
Eingangsknoten der Schaltstufe ergibt. Diese Ka-
pazitdt ergibt sich jeweils aus der Reihenschaltung
eines Koppelkondensators und der Eingangskapa-
zitdt zweier Transistoren der Schaltstufe. Die Ein-
gangskapazitdt der Transistoren wird wiederum
maBgeblich von deren Kollektorstrom bestimmt.
Fiir die exakte Verteilung des Reststroms auf Ein-
gangstreiber und Gilbert-Zelle wurde ein gemisch-
tes Verfahren gewdhit, welches auf einem Algo-
rithmus und einer quadratischen Gleichung basiert.
Mit der Gleichung kann fiir einen gegebenen Rest-
strom der optimale Strom fiir Eingangstreiber und
Gilbert-Zelle bestimmt werden, wenn die Eingangs-
kapazitat der Schaltstufen-Transistoren bekannt ist.
Da es sich dabei um eine stromabhéngige GriRe
handelt, miiBte der Zweigstrom bereits vor der
Verteilung bekannt sein. Dies ist kausal natiidich
nicht méglich. Aus diesem Grund wurde zusétzlich
ein iteratives Verfahren eingesetzt.

Der Algorithmus legt dabei einen Startwert fiir den
Strom der Gilbert-Zelle fest und berechnet mit die-
sem die Eingangskapazitidt der Transistoren. Dar-
aufhin wird mit der quadratischen Gleichung die
Stromverteilung berechnet und mit dem vorgege-
benen Strom verglichen. Mit jeder iteration wird
dann der vorgegebene Strom korrigiert, bis dieser
mit dem berechneten Wert Gibereinstimmt, dann ist
die optimale Verteilung gefunden.

Abhéngig von den so ermittelten Strémen fur Ein-
gangstreiber und Gilbert-Zelle werden dann die
Stréme zur Erzeugung der Basisspannungen be-

stimmt. Nachdem alle Zweigstréme bekannt sind
werden die Flachenfaktoren aller Transistoren fir
optimale Stromdichte im Arbeitspunkt bestimmt.
Die Transistoren, die als Stromquellen eingesetzt
werden, erhalten die doppelte Fliche.

Die Widerstidnde zur Einstellung der Quellenstréme
werden unter Berlicksichtigung der jeweiligen Ba-
sis-Emitter-Spannung des betreffenden Transistors
bestimmt. Der Gegenkopplungswiderstand der RF-
Stufe wird aufgrund des geforderten 1dB-
Kompressionspunktes berechnet. Die Arbeitswi-
derstinde ergeben sich dann aus Gegenkopp-
lungswiderstand und angestrebter Konversionsver-
stérkung.

AnschlieBend wird die Basisspannung der
Schaltstufe mit dem dafiir vorgesehenen Wider-
stand so eingestellt, daB sich fir RF- und
Schaltstufe identische Séttigungsspannungen er-
geben. Fir die weitere Dimensionierung muf3 nun
noch die Spannung an den Basen aller Stromquel-
len bestimmt werden.

Am Ende der Grobdimensionierung wird die Kapa-
zitdt der Koppelkondensatoren so berechnet, daB
sich jeweils eine Impedanz von 20 Ohm ergibt.

Refersazstrom des St.romspicgclsl

F/erwilen des Gesamtstroms. I t

* : l Stront der Ansgangstreiber ‘
’Flachcnfakturcn der Transistoren | 3 v

+ [ Strom der Eingangstreiber l
‘ UBEs der Stromquellen ’ ¥

¥ { Strom dér RE-/ Schaltstife }
Widerstaende fuer Stromquellen[

Strom 2ur Brzcugung der Basis-

v pannung der Schaltstuf

[(u‘p-,',::a*J
1 [Strom zur Erzeugung der Basis~ l
v " spanmung der RF-Stufe

’ Arbeitswiderstacnde J

Qehal t‘

Basissp g der
{und dazu benoctigter Widerstand

Spannung an den Basen aller
Stromguellen

’ Koppetkondensatoren I

v

Abbildung 6: Grebdimensionierung

3.3 Verifikation

In der Verifikation werden die in der Grobdimensio-
nierung eingesteliten Werte durch Simulation {iber-
prift und falis nétig die entsprechenden Parameter
eingestellt (s. Abb.7).
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Grobdimensionierung mit Faust-
formeln und symb. Gleichungen

A 4

Verifizieren und einstellen der
Quellstroeme

» DC-Analyse

3

Y

Verifizieren und einstellen der
Stromreserve der Eingangstreiber

Transi¢nt-Analyse

Y
Verifizieren und einstellen der
Stromreserve der Ausgangstreiber

\V/4

Haupidimensionierung

\—__/___\
Abbildung 7: Verifikation

3.4 Hauptdimensionierung

Zur Hauptdimensionierung des Mischers wird eine
Schieife abgearbeitet. Sie ist in Abb.8 dargestelit.
Zu Beginn der Schleife werden jeweils alle Design-
Ziele emittelt und {iberpriift, ob diese bereits er-
reicht sind oder eines der Abbruchkriterien greift.
Ein Abbruch erfolgt, wenn die maximale Anzahl an
lterationen iberschritten wird oder keine weitere
Verbesserung zu erwarten ist. Erfoigt kein Abbruch,
so werden nacheinander die einzelnen Design-
Ziele bearbeitet. Der Algorithmus fiir den Kompres-
sionspunkt verdndert dabei den Gegenkopplungs-
widerstand der RF-Stufe, bis die Vorgabe erreicht
wird.

Zur Einstellung der Konversionsverstarkung wer-
den anschlieBend die Arbeitswiderstdnde ange-
paBt. Das Rauschmafl wird jeweils durch die Va-
riation der Flachenfaktoren der Transistoren der
RF-Stufe minimiert.

Die einzelnen Algorithmen der Hauptdimensionie-
rung sind so ausgelegt, daR sie ihr jeweiliges De-
sign-Ziel entweder bereits beim ersten Aufruf errei-
chen oder aber (berhaupt nicht. Durch die Bear-
beitung eines Design-Ziels werden jedoch die bei-
den anderen GroRen beeinfluBt. Aus diesem Grund
muB die Hauptschieife solange durchlaufen werden
bis alle Design-Ziele direkt nacheinander erfolg-
reich {iberpriift werden kénnen oder eines der Ab-
bruchkriterien auftritt. Nachdem die Hauptschleife
abgearbeitet ist, wird nach einer optimalen Vertei-

lung der Saéttigungsspannungen von RF- und
Schaltstufe gesucht. Bis zu diesem Zeitpunkt wur-
de die Sittigung symmetrisch auf die beiden Stufen
aufgeteilt, dies muB jedoch nicht unbedingt die be-
ste Mdoglichkeit darstellen.

AbschlieBend werden alle Ergebnisse und Para-
meter in der Oberfliche ausgegeben und die Di-
mensionierung beendet.

m
Verifizicren der cingesteliten Werte

o

Kompressionspunkt ermitieln
Konversionsverstaerkung ermitteln
Rauschma3 ermitteln

’ Kompressionspunkt bearbeiten , ’ Sacttigung optimieren
Konversionsverstaerkung bearbeiten E;%::bcn und et

T —

Dimensionicrung
beeadet!

Abbildung 8: Hauptdimensionierung

4 Dimensionierung am Beispiel
eines Mischers

Zur automatischen Dimensionierung des Mischers,
muR der Anwender nach dem Start von ACSYN
das entsprechende Modul auswéhlen und die zu-
gehdrige Oberflache nach Abb.9 ausfiillen. Hier
werden sowoh! die Randbedingungen und Design-
Ziele angegeben, als auch die notwendigen Ge-
nauigkeitseinstellungen vorgenommen. Nach er-
folgter Dimensionierung werden die erreichten
elektrischen Parameter der Schaltung innerhaib der
Oberflache dargestelit. Die aktuelien Werte aller
freigegebenen Bauteile, sowie die wichtigsten
Zweigstrdbme der Schaltung sind ebenfalls aufge-
fiihrt.

In diesem Beispiel soll ein Down-Conversion-
Mischer dimensioniert werden. Die Gesamtstrom-
aufnahme soll 3,72 mA nicht {iberschreiten, die
Versorgungsspannung liegt bei 2.7 V, die Amplitu-
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de des externen LO-Signals betrdgt 200 mV. Es
soll ein RF-Signal bei 1900 MHz auf eine Zwi-
schenfrequenz bei 400 MHz umgesetzt werden.
Die Design-Ziele stellen sich wie foigt dar:

- Ausgangsimpedanz: 130 Ohm

- 1dB-Kompressionspunkt: 80 mV
- Konversionsverstarkung: 7 V/V
- Rauschmaf: 7 dB.

Das RauschmaR beriicksichtigt alle Rauschme-
chanismen einschlieBlich des Schaltrauschens [2,
6, 7]. Die erforderliche Genauigkeit ist firr jedes
Design-Ziel mit 2% angegeben.

Nach der Dimensionierung ergeben die folgenden
elektrischen Parameter: 1dB-Kompressionspunkt:
78,9 mV, Konversionsverstarkung: 6,8 V/V,
Rauschmag: 6,8 dB.

Resultat: Alle Parameter erfiilien die Vorgaben in-
nerhalb der angegebenen Genauigkeit von 2%, die
Dimensionierung konnte also erfolgreich durchge-
filhrt werden.

Zeile innerhalb der Charakterisierungs-Oberfldche
beschreibt dabei genau eine elektrische GriRe.

Fur die zuvor dimensionierte Schaltung ergeben
sich dabei folgende Ergebnisse:

- 1dB-Kompressionspunkt: -12,2 dBm
- lP2: 64,6 dBm

- lIP3: -2,28 dBm

- Konversionsverstdrkung: 7,0 V/V

- Kleinsignalverstirkung: 12,4 V/V

- Bandbreite: 5,0 GHz

- RauschmaR: 6,56 dB

- Eingangsimpedanz: 247 Ohm

- Ausgangsimpedanz: 131 Ohm

- Leistungsaufnahme: 9,92 mwW

Diese Werte befinden sich wiederum innerhalb der
Vorgaben und entsprechen weitestgehend den be-
reits in der Dimensionierung emmittelten GroRen.
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Abbildung 9: Dimensionierungs-Oberfliche

5 Charakterisierung am Beispiel
eines Mischers

Die innerhalb der Dimensionierung ausgegebenen
elektrischen Parameter des Mischers sind nicht
ausreichend, um die entstandene Schaltung kom-
plett zu beschreiben. Dies macht eine Charakteri-
sierung notwendig, wie in Abb.10 gezeigt. Jede

Abbildung 10: Mischer-Charakterisierung

6 Zusammenfassung

Mit ACSYN steht dem Entwickler ein leistungsfihi-
ges und komfortables Werkzeug zur Verfiigung.
Dabei eignet sich ACSYN hervorragend zur auto-
matischen Dimensionierung und zur Charakterisie-
rung. Die Wissenskodierung wird ebenfails gut un-
terstiitzt.

Durch die Anbindung an weit verbreitete kommer-
zielle Tools und die Anpassungsmdglichkeiten an
neue Werkzeuge kann ACSYN universell einge-
setzt werden.

Der im Rahmen einer Diplomarbeit entwickelte Al-
gorithmus zur Mischer-Dimensionierung wurde
unter verschiedensten Bedingungen ausgiebig ge-
testet [8]. Es konnte nachgewiesen werden, dal
der Algorithmus fiir unterschiedlichste Spezifikatio-
nen eine sehr gute Konvergenz aufweist. Die be-
nétigte Zeit betrdgt etwa drei Stunden auf einer
Workstation mit 75 MHz Taktfrequenz. Dies kann
im Vergleich mit einer manuellen Dimensionierung
als sehr schnell eingestuft werden.
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Virtual-Reality-Darstellung elektromagnetischer Felder in
dreidimensionalen Mikrowellenstrukturen

Dipl.-Ing. (FH) Markus Feift,
Prof. Dr.-Ing. Andreas Christ
Fachhochschule Offenburg, Badstr. 24, 77652 Offenburg
Tel. 0781/205 - 130, Fax 0781/205 - 110

Untersuchungen haben gezeigt, dal der Mensch
ein Vielfaches an Informationen in Form von visu-
ellen Eindriicken, im Gegensatz zur textuellen
Darstellung, verarbeiten kann. Mit Hilfe des nume-
rischen Feld-Simulationsprogramms F3D kénnen
Mikrowellenstrukturen auf die Wechselwirkung
mit elektromagnetischen Feldern untersucht wer-
den. Das Programm F3D2VRML stellt die Ergeb-
nisse in einer dreidimensionalen Virtual-Reality-
Darstellung (VR) dar.

Damit ist es dem Betrachter mdéglich, mehr Infor-
mationen aufzunehmen, da die Informationen mit
Formen und Farben im dreidimensionalen Raum
visualisiert werden.

1 Einfihrung

1.1 Das Programm F3D

Das Programm F3D ist ein Simulationsprogramm, das
mit Hilfe der Finite-Differenzen Methode das elektro-
magnetische Verhalten von Mikrowellenstrukturen
simuliert [1]. Dabei wird die zu simulierende Struktur
in kieine, nicht aquidistante Quader zerlegt (Abb. 1.1).

Abb. 1.1 : Unterteilung einer Mikrowellenstruktur in Quader

Das Ergebnis der Simulation beschreibt die Wechsel-
wirkung der elektromagnetischen Felder mit der phy-
sikalischen Struktur. Es gibt zwei Mdglichkeiten das
Ergebnis zu ,betrachten®. Zum Einen gibt es die Még-
lichkeit, das Ergebnis als Streumatrix darzustellen.

Zum Anderen kann das elektrische Feld (fur eine Fre-
quenz) betrachtet werden. Dabei wird als Resuitat der
Simulation fir jeden Quader ein elektrischer Feldvek-
tor berechnet und in einer Datei gespeichert.

1.2 Was ist VR (vrml,*.wrl)

VR ist die Abkurzung fur Virtual Reality (Virtuelle Rea-
litat). Darunter versteht man im Allgemeinen, dal} ein
Welt aus Objekten auf eine Art dargestellt wird, die
dem Betrachter einen dreidimensionalen Eindruck
ermdglicht. Ein wesentliches Merkmal ist der vom
Betrachter frei wahibare Blickwinkel. Der Betrachter
ist in der Lage sich frei durch die ,VR-Welt* zu bewe-
gen und die Objekte von jeder gewlnschten Seite zu
betrachten.

Es gibt eine Vielzahl von Programmen zur 3D-
Darstellung. Die meisten benutzen allerdings proprie-
tare Darstellungs- bzw. Speicherformate.

Das, in diesem Beitrag vorgestelite Programm
F3D2VRML, verwendet als Dateiformat VRML (*.wrl).
Die Grinde sind, daR das VRML-Format ein im inter-
net sehr haufig verwendetes Format ist, dal Plugins
fur Browser erhaltlich sind und fast jedes Programm
zum Bearbeiten von 3D-Darstellungen einen VRML-
Importfilter bereitstelit.

1.3 Verbindung zwischen F3D und VR

Nach erfolgter feldnumerischen Simulation mit F3D
liegen die Werte der Feldverteilung vor. Das Resultat
wird in einer ASCII-Datei abgelegt. Eine typische Si-
mulation mit 200000 Quadern erzeugt eine circa zehn
MByte groRe ASCll-Datei, die sich einer direkten Be-
trachtung entzieht. Mit Hilfe der Software F3aD2VRML
kann nun eine VR-Welt generiert werden, die durch-
wandert und aus allen Winkeln betrachtet werden
kann.
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2 Kurzbeschreibung des Pro-
gramms F3D

Das Programm F3D ist in der Programmiersprache
FORTRAN geschrieben und lauft auf einer Apcllo 700
HP Workstation.

Das Programm 16st dynamische elektromagnetische
Feldprobleme in dreidimensionalen, berandeten
Strukturen. Uber angeschlossene Wellenleiter (Hohl-
leiter, Streifenleitungen, Koaxialleiter etc.) wird die
Struktur im Innern elektrisch erregt. Die Losung wird
durch die Quantisierung der Maxwellschen Gleichun-
gen im Frequenzbereich (FDFD-Methode) erreicht [1].

2.1 Beschreibung der generierten Daten

und deren Aufbau

Das Programm F3D generiert mehrere Dateien, von

denen allerdings hier nur zwei Typen von Bedsutung

sind. Wichtig ist zum Einen die Datei, welche die Mi-

krowellenstruktur-Daten enthalt, zum Anderen die

Datei, welche die Felddaten enthalt. Da die Felddaten

jeweils fur eine Frequenz in eine separate Datei ge-

schrieben werden, kann das Ergebnis einer Simulati-

on mehrere Felddaten-Dateien umfassen. Von diesen

Dateien ist fur die Visualisierung allerdings immer nur

eine relevant. Denn die dreidimensionale Darstellung

der Mikrowellenstruktur und des elektrischen Feldes

kann zur Zeit nur far eine Frequenz dargestellt wer-

den.

Die Datei fur die Mikrowellenstruktur beinhaltet die

folgenden Informationen :

e Allgemeine Schlisselwérter

¢ Die Anzahl der Quader in X-, Y- und Z-Richtung.

¢ Die realen Abmessungen der Quader in X-, Y-
und Z-Richtung, da die Quader nicht aquidistant
sind (Hoéhe, Breite, Tiefe).

o Eine Liste, die den Materialnamen die Material-
koeffizienten zuweist (g, p).

e Die Informationen Uber die einzelnen Quader. Es
wird dabei der Name des entsprechenden Materi-
als gespeichert.

3 Beschreibung des Programms
F3D2VRML

3.1 Vor-/Nachteile von Java

Die Entscheidung, das Programm in Java zu erstellen,
hat mehrere Grunde. Java ist Plattform unabhangig.
Dies ist fur den Einsatz in heterogener Rechnerumge-
bung (sowohl Windows NT als auch HP UX als Be-
triebsysteme)vorteilhaft. Ein weiterer Vorteil ist, daR
aus Java-Programmen Applets generiert werden kén-
nen, bzw. Teile des Programmcodes (in Form von

Objekten) ohne Probleme in Applets bernommen
werden kdnnen.

Ein Nachteil entsteht dadurch, dal ein Java Pro-
gramm voraus setzt, dall eine Virtuelle Maschine
(VM) korrekt installiert wurde. AuRerdem ist das Ein-
lesen von Dateien in Java, im Vergleich zu C/C*,
relativ  langsam. Diese Tatsache fallt beim
F3D2VRML-Programm besonders auf, da sehr grofe
Dateien eingelesen werden missen.

3.2 Entscheidung fiir ein GUI

Eine ebenfalls wichtige Entscheidung war die einer
Konsole oder einer grafischen Benutzeroberflache
(GUI).

Der Vorteil einer Konsolenanwendung (&hnlich einer
BATCH-Datei) ist, da} bei mehrfacher Ausfiihrung die
Eingabe Uber eine Datei gesteuert und somit die Ge-
nerierung der Daten automatisiert werden kann.

Ein groler Nachteil ist allerdings, dal bei einer fal-
schen Eingabe die gesamte Prozedur wiederholt wer-
den muf3.

Ein groRer Vorteil der grafischen Oberflache ist, dal
dem Benutzer alle méglichen Optionen angezeigt
werden, und er bei einer falschen Eingabe diese ver-
bessern kann. Um aber bei gleichen Aufgaben nicht
immer wieder alle Parameter und Optionen neu ein-
stellen zu missen, wurde ein Batchmodus (keine
grafische Ausgabe) implementiert, der Giber eine Ma-
kro-Datei gesteuert wird.

3.3 Datenstruktur innerhalb des Pro-
gramms F3D2VRML

Die Daten werden aus der Datei eingelesen und in
einem internen-Format gespeichert. Alle Daten wer-
den in entsprechenden Objekten gespeichert. Die
Daten welche die Mikrowellenstruktur betreffen wer-
den in einem ,Struktur‘-Objekt und alle Daten, die das
elektrische Feld betreffen werden in einem ,Feld"-
Objekt gespeichert.

Das ,Struktur“-Objekt beinhaltet einen 3-dimensinalen
Array, wobei jeder Wert des Arrays das Material eines
Quaders représentiert. Auf diese Weise laRt sich pro-
blemlos jeder Quader ansprechen. AuRerdem bein-
haltet das Objekt noch eine Liste der Materialien und
der dazugehdrigen Materialkoeffizienten (g, p). Des
weiteren enthalt das Objekt noch 3 Arrays, welche die
realen Dimensionen speichern.

Das ,Feld“-Objekt beinhaltet drei dreidimensionale
Arrays, jeweils ein dreidimensionaler Array fur die X-,
Y- bzw. die Z-Komponente des elektrischen Feldes.
Die Ergebnisdaten der feldnumerischen Simulation
mit F3D, die in einem anderen Format vorliegen,
mussen eingelesen und dementsprechend umgewan-
delt werden.

Eine Anderung des Datenformates in F3D war nicht
sinnvoll, da F3D die Daten in dieser Form benétigt.
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3.4 Mikrowellenstruktur in Polygone auf-
teilen

In VRML kénnen Flachen nur in einer Ebene darge-
stellt werden. Dabei mul} die Ebene in der sich die
Flache befindet nicht parallel zur XY-, XZ- oder YZ-
Ebene sein.

Da die simulierte Mikrowellenstruktur aus Quadern
zusammengesetzt ist kommen darin nur Flachen die
parallel zu einer Koordinatensystemebene sind vor.
Jeden Quader in der VR-Welt darzustellen wirde
bedeuten, daR die 3D-Struktur sehr unibersichtlich
wirde.

Einen besseren Eindruck gewinnt der Betrachter,
wenn nur die Grenzflachen zwischen zwei Quadern
mit unterschiedlichen Materialien dargestelit werden.
Eine Grenzflache zwischen zwei Objekten wirde in
diesem Fall aus vielen kleinen Rechtecken zusam-
mengesetzt sein, was der Betrachter nicht bemerkt.
Da sehr viele Flachen eine sehr grolRe Rechenbela-
stung darstellen (Rendering wird sehr zeitaufwendig),
reagiert die Darstellung allerdings damit sehr trage auf
Verédnderungen. Deshalb wurde ein Verfahren imple-
mentiert, welches die Eckpunkte der Grenzflachen
liefert. Auf diese Weise kann eine Flache in einer
Ebene als Polygon dargestellt werden.

3.4.1 Problematik der Strukturfindung und
der Losungsansatz

Die erste Problematik ist, einen geeigneten Algorith-
mus zur Erkennung der Eckpunkte zu finden.

Hierbei wurde auf Verfahren der digitalen Bildverar-
beitung zurtickgegriffen {2]. Als Erstes wird die Struk-
tur auf Grenzflachen hin untersucht. Dabei werden die
Ebenen, die parallel zu den Koordinatensystem-
Ebenen sind untersucht. Das Problem wird zuerst
einmal vom dreidimensionalen in den zweidimensio-
nalen Raum verlegt (Objekterkennung — Flachener-
kennung). Das Ergebnis wird in einem Layer (zweidi-
mensionale Matrix) gespeichert (Abb. 3.1).

Original [~
Ebenen/ & R—

>

.. Ebene 1
Ebene 2

Layer

Abb. 3.1 : Erstellen eines Layers aus zwei Ebenen der Struktur

Wird ein Materialunterschied zwischen Quadern in
benachbarten Ebenen (Ebene1 und Ebene?2) festge-
stellt, wird im Layer der Wert eins abgespeichert. Sind
beide Materialien gleich, wird im Layer eine Null ab-
gelegt.

Ein Beispiel fur einen erstellten Layer zeigt Bild 3.2.
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Abb. 3.2 : Beispiel eines Layers

Dieser Layer wird nun mit einer drei mal drei Matrix
(Abb. 3.3) gefiltert, um die Eckpunkte zu bestimmen.

1 3 3
7 (11 13
17 119 | 23

Abb. 3.3 : Filtermatrix

Das Ergebnis zeigt Abbildung 3.4

Abb. 3.4 : Layer, nach erfolgter Filterung
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Der Filteralgorithmus setzt voraus, dal das Material
mindestens zwei Reihen und zwei Spalten umfaft.
Diese Einschrénkung ist im praktischen Einsatz uner-
heblich, da ein Material mit nur einer Reihe bzw.
Spalte, aufgrund der numerischen Berechnung zu
ungenauen Ergebnissen der Simulation fuhrt und
deshalb nicht sinnvoll ist.

Nachdem die Eckpunkte gefunden wurden, missen
diese der Reihe nach gespeichert werden. Hierzu wird
die linke untere Ecke (Zahlenwert 32) gesucht. Da-
nach bewegt man sich gegen den Uhrzeigersinn um
das Polygon, bis man wieder am Anfangspunkt ange-
kommen ist. Hierbei helfen die fiir die Ecken charakte-
ristischen Zahlenwerte. Der Startpunkt sowie die Um-
laufrichtung wurden dabei willkirlich gewahlit. Wichtig
ist allerdings, dall die Reihenfolge der Punkte im
Umlauf stimmt. Auf diese Weise ist kiar, dal} der erste
Punkt mit dem zweiten, der zweite mit dem Dritten...
und der letzte mit dem Ersten verbunden ist. Die
Speicherung, welcher Punkt mit welchem Punkt ver-
bunden ist, entfalit.
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Damit ist das Problem der Strukturfindung noch nicht
geldst. Betrachtet man Bild 3.5, stellt man fest, daR
geman der VRML-Standards diese Flache nicht dar-
gestellt werden kann.

Abb. 3.5 : Nicht VRML-Standard konforme Darsteliung

Das Problem ist, dad diese Flache mehrfach zusam-
menhangend ist. Solche Figuren sind dem VRML-
Standard unbekannt und somit nicht darstellbar. Wird
trotzdem solch eine Figur erzeugt, ist die Darstellung
nicht mehr vorhersagbar, die Punkte werden zu einer
willklirlichen Figur verbunden.

Der hier verwendete Losungsansatz zerteilt diese
Flache in folgende zwei Flachen (Abb. 3.6).

Abb. 3.6 : Zerlegung der Flache in zwei einfach zusammenhan-
gende Flachen

Dies bedeutet aber, dall der Layer bevor er gefiltert
werden kann, so aufbereitet werden muR, daR nur
einfach zusammenhangende Flachen vorkommen.
Der Originallayer der nach der Grenzflachenuntersu-
chung kreiert wurde, wird Zeile fur Zeile in einen neu-
en (bertragen (Layer A). Die Ubertragenen Einsen
(Materialunterschied zwischen benachbarten Qua-
derebenen) werden aus dem Originallayer geldscht
(d.h. zu Null gesetzt). Wird ein Ubergang von Eins auf
Null innerhalb des Originallayers festgestelit, wird der
restliche Teil der Zeile des Layers A automatisch mit
Nullen aufgefillt. Die restliche Zeile des Originallayers
bleibt daraufhin unverandert.

Auf diese Weise ist sichergestelit, dall nur einfach
zusammenhangende Flachen im Layer A vorkommen,
der gefiltert und wie zuvor besprochen weiterverar-
beitet werden kann.

Der Originallayer mufl wiederholt untersuchen wer-
den, da in diesem gegebenenfalls noch weitere Fla-
chen vorhanden sind. Ist kein Materialunterschied
mehr im Layer vorhanden (nur Nullen im Layer), kann
die Untersuchung far die nachsten Grenzflachen ge-
startet werden.

3.5 Darstellung des E-Feldes

Das elektrische Feld wird in Form von Pfeilen darge-
stellt. Dabei spiegelt die GréRe des Pfeils die Intensi-
tat des elektrischen Feldes wieder. Die Richtung, in
der das Feld wirkt wird durch die Orientierung im drei-
dimensionalen Raum und die Pfeilspitze dargestelit.
Weil die Quader nicht aquidistant sind, wurde ein ei-
genes ,Raster’ fur das elektrische Feld eingefiihrt.
Obwohl die Einfuhrung eines eigenen Rasters fir das
elektrische Feld eine Interpolation des elektrischen
Feldes nétig macht, hat dies doch Vorteile.

Der Betrachter ist eine Darstellung mit &quidistanten
Absténden der Pfeile gewohnt. Ist dies nicht der Fall,
interpretiert der Betrachter dies als Feldstarkenunter-
schiede. Dieses verfalscht die Aussage Uber das
elektrische Feld.

Ein weiterer Vorteil ist, dal der Betrachter fir einen
.ersten Eindruck” ein gréberes Raster wéahlen kann,
was die Anzahl der Pfeile verringert. Damit gestaltet
sich die Darstellung fur den ersten Eindruck tiber-
sichtlicher.

Nach der Einfihrung des Rasters werden die ,Ra-
stermittelpunkte berechnet, denn an diesen Punkten
wird das elektrische Feld in der VR-Welt dargestellt.
Die Werte des elektrischen Feldes sind nur an den
Mittelpunkten der Quaderkanten bekannt [1]. Da Ra-
ster- und Quaderkantenmittelpunkt im Aligemeinen
nicht identisch sind, muf} eine Interpolation durchge-
fuhrt werden.

Hierzu muf} der Quader, in welchem der Rastermittel-
punkt liegt, ermittelt werden. Mit Hilfe der benachbar-
ten Quader wird der Wert des elektrischen Feldes
linear interpoliert.

Abbildung 3.7 zeigt die prinzipielle Funktionsweise der
Interpolation.

Rastermittelpunkt Quaderkanten-

mittelpunkte

Abb. 3.7 : Prinzipielle Funktionsweise der Interpolation
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Die Interpolation wird in allen drei Richtungen (XY
und Z) durchgefithrt. Die Quader, die dabei zur Inter-
polation benotigt werden, hdngen von der Position
des Rastermittelpunktes ab. Es sind insgesamt acht
Falle zu unterscheiden.

Es ist keinesfalls gewahrleistet, dall die Materialien
der benachbarten Quader identisch sind. Wird die
Interpolation Gber zwei Quadern unterschiedlichen
Materials durchgefiihrt, mussen die Materialkoeffizi-
enten berlcksichtigt werden.

Ein Sonderfall stellt ein Quader aus Metall dar. Die zur
Grenzflache parallelen E-Feld-Komponenten sind Null
und die senkrechten E-Feld-Komponenten missen
gemal dem Prinzip der Spiegelladungen berechnet
werden.

Abbildung 3.8 zeigt die Interpolation fur die E-Feld-
Komponente in Y-Richtung im dreidimensionalen
Raum.

Rastermittelpunkt

Abb. 3.8 : Interpolation der E-Feld-Komponente in X-Richtung
im 3D Raum

Die Interpolation erfolgt in drei Stufen (schwarze Lini-
en). Die schwarzen Punkte markieren hierbei Zwi-
schenergebnisse, der graue Punkt das Ergebnis.
Nach Interpolation auch der X- und Z-Komponente ist
der E-Feld-Vektor im Rastermittelpunkt bekannt.

4 Zusammenfassung

Mit Hilfe des Programmes F3D kénnen Mikrowellen-
strukturen in bezug auf die Wechselwirkung zwischen
Material und elektromagnetischen Wellen untersucht
werden. Die Zusammenhange lassen sich, durch die
grofle Datenmenge aber vom Benutzer schwer er-
kennen.

Vom Menschen kénnen durch die visuelle Wahrneh-
mung mehr Informationen aufgenommen werden
(Farbe, Form, raumliche Anordnung, Entfernungen,
usw.). Deshalb werden die Simulationsergebnisse mit
Hilfe des Programme F3D2VRML in eine rdaumliche
Darstellung umgesetzt.

5 Ausblicke

Es ist vorgesehen, das Programm zu erweitern, um
auch das magnetische Feld darstellen zu kénnen.

Ein weiterer Punkt ist das Verarbeiten mehrerer Da-
teien mit Felddaten um Animationen zu erzeugen.
Damit kann gezeigt werden, wie sich das elektrische
Feld in Abhangigkeit der von der Zeit oder der Fre-
quenz verandert.

Um die Darstellungsergebnisse auch remote zugéng-
lich zu machen, ist ein Web-Interface geplant. Dies
wird durch den Einsatz von Java erleichtert.

Literatur

[1]  Three-Dimensional Finite-Difference Methode
for the Analysis of Microwave-Device Embed-
ding

A. Christ and H. L. Hartnagel

IEEE Trans. Microwave Theory Tech. Vol. 35,
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[2]  Theorie und Anwendung der digitalen Bildver-
arbeitung

Prof. Dr. A. Erhardt-Ferron

[3] Documentation for the Java Program
F3D2VRML (Projectwork)

P. Luchner, R. Stader, I. Kolemanov, M. Feifl3t
Fachhochschule Offenburg, 2000
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Zeit- und Ablaufsteuerung

* Mit welchen Daten muss zu welcher Zeit
was geschehen?

* Verwaltung des Adress- und Datenbusses,
sowie die Steuerung der Peripherie.
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Der Befehl

¢ ACI (Addieren einer Konstanten ¢ CNC (Call if not Carry)
zum Accu mit Carry)
(PC) > (SP)
(A) + (byte2) + (C) > A . (SP)-2>8SP
(byte3), (byte2) > PC

e

— SR 0. SRRWW

- 7 Operationsschritte *  « 9/18 Operationsschritte

'/'5 Operationszyklen

O pe I'at i o nSZYkI e n (Maschinenzyklen)

Information vom

Typen Befehlsdekoder

- Opcodefetch F und S .
- Memory Read und Write MaschinenzyklusEnable

" E/A Read und Write lund 0 M2E, M3E, M4E und M5E

-Bus Idle B MaschinenzyklusTyp
M2R, M2W ... M3O ... M6W

Zusammenhang

F: benétigt 4 Operationsschritte

S: hat 6 Operationsschritte

R, W, I, O und B: haben 3 Operationsschritte
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13,56 MHz Transceiver

FACHHOCHSCHULE
OFFENBURG

HOCHICHULE FOR TECHNIK UND WIRTICHAPT

13,56 MHz Transceiver nach ISO 14443-A

Josef Zimmermann
Prof. Dr.- Ing. Dirk Jansen
Fachhochschule Offenburg, ASIC-Design-Center
Badstr. 24, 77652 Offenburg
= :0781/205-274, Fax: 0781/205-174

im Folgenden wird die Entwicklung eines
Modems zur induktiven Dateniibertragung nach
ISO 14443 fir kontaktlose Chipkarten
beschrieben [4].

Ein System besteht aus zwei Komponenten,
einer kontaktlosen Chipkarte (Transponder)
und einem Erfassungs- oder Lesegerat. Der
Transponder ist vollstindig von dem Lesegerit
abhéngig, sowohl die Energie, als auch der
Systemtakt des Transponders werden durch
das Lesegerét Gbertragen. Der Datenaustausch
erfolgt allerdings in beide Richtungen.

Das Lesegerit sendet die mit einem
modifizierten Millercode codierten Daten durch
eine Modulation der Amplitude des Tragers.

Der Transponder codiert die Daten nach dem
Manchestercode. Diese werden dann mit Hilfe
eines Lastmodulationsverfahrens mit
Hilfstriger gesendet.

1. Einleitung

Die 1SO 14443 ist eine Norm aus dem Bereich der
RFID (Radio Frequenz Identifikation [3]). Sie
spezifiziet die kontaktlose = Kommunikation
zwischen Chipkarten und deren Lesegeréten.
Diese Art der Chipkarten erfreut sich wachsender
Akzeptanz. Die Vorteile dieses kontaktlosen
Systems liegen klar auf der Hand. So haben Nasse
und Schmutz keinen Einfluss auf die Funktion.
Auch ist die Handhabe dieser Karten komfortabel,
z.B. beim Einsatz in bargeldiosen Kassensystemen
verbleibt die Karte in der Brieftasche. Diese wird
dann einfach auf das Lesegerét gelegt. Sobaid eine
Karte in den Einflussbereich eines Lesegerats
gelangt, wird eine Kommunikation aufgebaut. Der
maximale Abstand zwischen Karte und Lesegerét
dieses Systems betragt 10 cm.

Auf Grund dieser Vorteile und der Tatsache, dass
es sich hier um eine aktueile Norm handelt, lag es
nahe, eine Schnittstelle dieses Prinzips auch far
den FHOP zu realisieren.

2. Grundlegende Funktionsweise

Ein Lesegerdt besteht typischerweise aus einem
Hochfrequenzmodul, einer Kontrolleinheit und
einem Koppelelement. Uber dieses wird eine
Frequenz von f, = 13,56 MHz ausgestrahit.
Die Chipkarte besteht ebenfalls aus einem
Koppelelement. Die Eingangskapazitit des
Mikrochips und die Leiterschleife bilden einen
Schwingkreis, welcher auf die Tragerfrequenz des
Lesegerates abgestimmt ist. Die beiden Geréate
sind induktiv gekoppelt.

Aus der Tragerschwingung von f, = 13,56 Mhz kann
im Mikrochip der Karte der Systemtakt 106 kHz
abgeleitet werden (13,56 Mhz /128). Die
Energieversorgung der Chipkarte (Transponders)
ist durch Gleichrichtung der Tragerschwingung des
Lesegerdtes gewahrleistet. Der Datenaustausch
erfolgt bidirektional nach dem Master- Slave
Prinzip, wobei das Lesegerét die Rolle des Master
dbernimmt.

3. Datenibertragung

3.1. Lesegerat -> Transponder

Bei diesem Typ wird eine 100 % Amplituden-
modulation (on/off keying) zur Datenibertragung
von Lesegerét zur Karte verwendet. Hierzu wird die
Tragerschwingung mit einer codierten Bitfolge im
Lesegerat getastet. In Abbildung 1 ist eine
Sendefolge des Lesegerates als Spannungsverlauf
an der Antenne des Lesegerats dargestelit.

MPC-Workshop, Juli 2000
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: : : : : : A;Z.SBHS
........................ Capiges g a-24-3.04 V

K Run: SOC'IMS!S sa_mlple
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TrrTTTTYTY

.........................
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Abbildung 1: getasteter Trager

Zur Codierung der zu sendenden Bits wird ein
modifizierter Millercode eingesetzt. Ein Vorteil
dieses Codes besteht darin, dass die Austastl{icken
eine maximale Dauer von nur 2,6 us haben.
Dadurch ist eine konstante Energieversorgung des
Transponders aus dem HF - Feld auch wéahrend
des Sendevorgangs durch das Lesegerat
gewabhrieistet.

Die Decodierung der Bits nach modifiziertem
Millercode erfolgt nach folgendem Schema (siehe
Abbildung 2).

Jede logische 1 der Bitfolge hat eine Austastliicke
ab der Mitte eines Taktes. Eine einzelne logische 0
hat keine Veranderung Ab der zweiten Null hat
jede weitere eine Austastliicke zu Beginn eines
Taktes.

Bitfolge t .0, 1 .1 0 0 .0 1

System Takt
Manchester-

Code .
modi - Miller- | |

Code l_l U

|
| -
[
1

Abbildung 2: benutzte Codes

3.2. Transponder -> Lesegerit

Die Dateniibertragung von der Chipkarte zum
Lesegerat erfolgt mit Hilfe eines
Lastmodulationsverfahren mit  Hilfstrdger. Die

- Hiltstragerfrequenz  betragt dabei f,, = 847 kHz

(13,56 Mhz /16). Die Modulation des Hilfstragers
erfolgt durch Austastung mit dem Manchester
codierten Datenstrom. Mit diesem getasteten
Hilfstrager wird die Tragerschwingung in der
Amplitude moduliert.

TeKRun: 25MS7s Sample Aulo =1 0.007 VAC
. 1

TE]106.6kHz

M -10ps 356V

2v_sps
Abbildung 3: Sendefolge des Transponders: 00000

Bei der Manchester Codierung (Bi Phase Code)
wird jede logische 1 durch eine negative Flanke in
der Halbbit-Periode, eine 0 durch eine positive
Flanke in der Halbbit-Periode dargestelit (siehe
Abbildung 2).

4. Realisierung

in Abbildung 4 ist das realisiete Modem als
Blockschaltbild dargestelit. Links ist der analoge
Frontend als Schwingkreis angedeutet, in welchem
die Signale zur digitalen Weiterverarbeitung analog
aufbereitet werden missen. Der Tiefpass dient hier
als Hullkurvendemodulator, um den modifizierten
Millercode zu extrahieren. Ein Schmitttrigger dient
zur Aufbereitung der 13,56 MHz Schwingung in ein
digitales Signal, welches dann intern auf die
Bitfrequenz 106 kHz heruntergetaktet wird.

50
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Digitaiteil

Abbildung 4: Blockschaitbild

Der Brlickengleichrichter dient der
versorgung des Transponders.

Energie-

Der unterste Block des Analogteils zeigt einen
Schalter mit Widerstand. Diese Baugruppe dient
dem Sender zur Modulation der Tragerfrequenz.

Auf die Blocke des Digitalteils - Taktgewinnung,
Demodulation und Modulation - wird im Folgenden
genauer eingegangen. Der Block Init. Modem dient
zur Generierung des internen Reset-Signals, der
I/0 Block der Kommunikation mit dem FHOP.

4.1. Taktgewinnung

Zur Taktgewinnung wird ein Synchronteiler benutzt.
Dieser teilt die f. = 13,56 MHz auf den Systemtakt
106 kHz herunter (13,56 / 2').

Allerdings stellen die Austastlicken in der
Tragerschwingung (siehe Abbildung 1) ein Problem
dar. Da in diesen Momenten kein Takt anliegt,
halten die Flip-Flops den ietzten Zustand.

Dieses Problem lasst sich mit der Hilie des
modifizierten Millercodes 16sen. Untersucht man
diesen, stellt man fest, dass eine Ahnlichkeit zu
dem 212 kHz Takt besteht, welcher dem doppelten
Systemtakt entspricht. In Abbildung 5 sehen wir
den Systemtakt, darunter ist die Bitfolge: 100011
mit dem modifizierten Millercode dargestelit. Eine
Affinitat zu dem 212kHz Takt ist deutlich zu
erkennen. Eine Austastliicke des modifizierten
Millercodes dauert genauso lange wie ein HIGH
Zustand des betreffenden Taktes. Desweiteren fallt
jede Austastllicke exakt auf ein High des 212 kHz
Taktes.

Bit: L (-] ! [+] 1 1
okt - o -
we- U LU U
a2we [ [ [ O OOonQoonn

Abbildung 5: Ahnlichkeit der Signale

Der modifizierte Millercode wird als Reset- Signal
fur die State-Machine des Taktteilers benutzt. Fir
die Dauer des Resets wird ein logisches High
ausgegeben, daraufhin wird synchron weiter geteilt
bis zum néchsten Reset u.s.w.

In Abbildung 6 ist das Simulationsergebnis der
Teilerschaltung dargesteilt.

ok ot/ emestequen

ftf poden teps0/emset n= 1 | 1L LT U U
et doden tepAS/i0/Er ot = 0 |
/1t aodea. top/i6/ib/earry = §
frf noden_tep/i6/11/Erg out = 0
fuf mode_tep/ib/il/cary = 0
frf_nodea, top/b/id/Fry owt =
[xf_modes,_tep/i6/id/carry = 0
fof_moden_top/i6/i3/Exq out = 0
fif noden_tep/i6/i3/cary = 0
ftf node_bop/i6/id/frq ot = 1
/f_nodea_top/ib/id/carry = 0
/et _noden_top/16/35/Ecy out = 0

U U

— TR

0 e B ey WA

Abbildung 6: Simulationsergebnis

Oben sehen wir die getastete Eingangsfrequenz
darunter den modifizierten Millercode als Reset
Signal, ganz unten ist der generierte 212 kHz Takt
zu erkennen. Dazwischen sind die
Zwischenergebnisse der Teilung dargestelit.

4.2. Demodulation

Um das empfangene Signal zu decodieren, wird
zuerst der modifizierte Millercode in den Millercode
umgewandelt.

Der Millercode hat fir logisch 1 eine beliebige
Flanke in der Halbbitperiode. Eine 0 nach einer 1
wird durch eine Verldngerung vorhergehenden
Pegels in die nachste Bitperiode dargestellt. Jede
weitere 0 hat einen Flankenwechsel zu Beginn des
Taktes.

Die Umwandlung geschieht, indem zunéchst die
fallenden Flanken des modifizieten Millercodes,
dann die steigenden ausgewertet werden. Die zwei

MPC-Workshop, Juli 2000
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Varianten des Millercodes sind somit um % Takt
zueinander verschoben (Abbildung 7).

Auf diese Weise sind definiete High oder Low
Zustande zur Auswertung gewdbhrleistet. Dadurch
kann ein Entstehen von Spikes vermieden werden.

Bit: 1 ° .o ° 1 1
Takt
106 kHz ':]

mod_M

C
i

1.Miller

aBend o Flanke

1 dd
]
|

2.Miller

s10igonds Flonks

Abbildung 7: Millercode

Far die Abfrage, ob ein Flankenwechsel innerhalb
der Bitperiode (fir logisch 1) stattgefunden hat, wird
der um % Takt verschobene Millercode
ausgewertet. Zur Abfrage, ob es einen
Flankenwechsel zu Taktbeginn gegeben hat, muss
die Flanke der ersten Variante des Millercodes
ausgewertet werden.

In der Abbildung 8 ist der prinzipielle Vorgang der
Decodierung des Millercodes in NRZ dargestelit.
Als Takt zur Decodierung dient der 212 kHz Takt.

Miller Code i %?— @ H' §

Bit: _,——L—»+
A i

Abbildung 8: Decodierung

o

Ist der Millercode auf High wie bei ,A“ wird in dem
folgenden State ,B“ abgefragt, ob der Miliercode

Low ist. Ist dies der Fall, wird ein High
ausgegeben.  Anderenfalls wird ein Low
ausgegeben wie bei ,E“ und ,F“. Im darauf

folgenden State wird der jeweilige Zustand
gehalten, um auf die Datenrate von 106 kBit/s zu
kommen.

Ist der Millercode auf Low wie bei ,G*, wird in dem
folgenden State ,H“ abgefragt, ob der Millercode
High ist. Trifft dies zu, wird ein High ausgegeben.
Trifft dies nicht zu, wird ein Low ausgegeben wie
bei .C* und ,D“. Im nachsten State wird der letzte
Zustand beibehalten.

4.3. Modulation

In dem Modulator wird der von der Schnittstelle
kommende Bitstream zunachst in  einen
Manchester Code (Abbildung 2) gewandett.

Abbildung 9 zeigt den prinzipiellen Verlauf der
Codierung nach Manchester. Zur Codierung wird
der selbe Takt wie zur Decodierung verwendet.

Eine logische 1 wird in eine High Low Folge
gewandelt, eine 0 in eine Low High Folge.

Bitfoige : 1
NRZ

|
i
i i
| i

Codter Takt D D
212 Kz }
i

-

NN =

-
o

L

IManchester
Code :

Abbildung 9: Codierung

Nach der Codierung in Manchester wird dieses
Signal benutzt, um den Hilfsrdger zu tasten. In
Abbildung 10 ist dieser Vorgang dargestellt. Dieser
so modulierte Hilfstrager wird dann als serielles
Signal auf einen Schalter (MOSFET) gegeben.

Manchester codierter Bitstrom

VU Ul = @@

II_II_I_IIIItILII'*

Abbildung 10: Modulation

Dadurch wird dem Schwingkreis im Takt des
modulierten Hilfstragers ein Lastwiderstand paraliel
geschaltet.
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Die positiven Auswirkungen dieser Sendeart
werden erst in der Betrachtung des
Frequenzbereiches deutlich.

Durch die Lastmodulation mit Hilfstrager entstehen
zwei Seitenbander im Abstand der
Hilfstragerfrequenz um die Sendefrequenz des
Lesegerates (Abbildung 11). Die relevante
Information fur das Lesegerat steckt in den
Seitenbéndern.

Dabei ist zu beachten, dass nicht die Position der
Hilfstrager relativ zu dem Trager die Information
darstellt, sondern die Tastung des Hilfstragers
(Zeitbereich). Dies wird in der Abbildung 3 deutlich,
welche eine Nullfolge darstellt.

Signal
r 3
0dB |

L 80 dg)

-V

fiy = 847 kHz

Abbildung 11: Frequenzbereich

Die Daten kénnen dann empfangerseitig durch
Filterung und Demodulation gewonnen werden.

5. Literatur:

[1] Tietze, Schenk:
Halbleiterschaltungstechnik, Springer Verlag
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[4] Mifare: Produkt Specification Rev. 1.3
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Einfiihrung

Die Ubertragung von Digitalsignalen auf Funkkanilen erfordert eine moglichst gute spektrale Ausnutzung der ver-
fligbaren Bandbreite. Zu diesem Zweck werden geeignete Modulationsverfahren wie z.B. GMSK eingesetzt. Zur
Erzeugung der Steuersignale und zur Modulation des Trégers werden bisher mehrere Schaltkreise in analoger und
digitaler Technik eingesetzt. Das Ziel des hier vorgestellten Projektes ist es, eine Schaltung aus Generator und Mo-
dulator in einem einzigen integrierten Baustein in reiner Digitaltechnik vorzustellen. Dadurch ergeben sich flir die

Entwicklung von Datenfunk-Geriten deutliche Vorteile

Digitale Phasenmodulation mit
GMSK

Digitale Modulation bedeutet in vielen Fillen, dass
nur ein Bit, das die Werte ,,Null“ oder ,,Eins* anneh-
men kann, als Information auf einen HF-Tréger auf-
moduliert wird. Dies kann durch Anderung der Am-
plitude, der Frequenz oder der Phase erfolgen. Man
spricht dann von Amplituden-Umtastung, Frequen-
zumtastung oder Phasenumtastung. Die Amplituden-
umtastung scheidet von vornherein aus dem Wettbe-
werb aus, weil sie mit der hochsten Storanfilligkeit
behaftet ist. Die Frequenzumtastung ist am leichtesten
verstindlich. Die nachfolgende Abbildung zeigt einen
moglichen Zeitverlauf:

Digitaler Bitstrom (NRZ)

+180%. - -

_Frequenz

+90°

-90°

-180°

Abb. | Frequenz und Phase als Funktion der Zeit bei
Frequenzumtastung mit MSK

Bei der Frequenzumtastung entspricht der Verlauf der
Tragerfrequenz als Zeitfunktion unmittelbar dem
digitalen Bitstrom. Die Phase als Integral der Fre-
quenz verlduft dann rampenférmig. Wenn man nun
festlegt, dass grundsitzlich jedes Bit mit einer Pha-
seninderung von 90° korreliert sein soll, so spricht
man von ,,Minimum Shift Keying®, kurz MSK. Die
obige Abbildung 1 zeigt genau diesen Fall. Ein

wesentlicher Nachteil von MSK besteht in der relativ
groBen Bandbreite, die ein Ubertragungskanal bereit-
stellen muss. Im Bereich der Funktechnik kann man
sich den Luxus unnétig groBBer Kanalbreiten einfach
nicht leisten. Deshalb versucht man, das Spektrum bei
gleicher Informationsdichte schmaler zu gestalten
Hier ein Vergleich, wobei jeweils die Leistungsdichte
als Funktion der Frequenz aufgetragen ist.

P

: ideales
1 Spektrum

N

Kanal 1 Kanal 2 Kanal 3 Kanal 4
Abb. 2 Spektrale Energieverteilung bei MSK und

GMSK im Vergleich zum idealen Spektrum

Die spektrale Verteilung sollte einem Rechteck mog-
lichst nahe kommen, damit die volle Energie in den
eigenen Sendekanal kommt, ohne den Nachbarkanal
zu storen. Aus der Abbildung 2 erkennt man, dass bei
MSK noch eine erhebliche Ausweitung des Spektrums
bis in den Nachbarkanal auftritt. Durch Filterung des
Digitalsignals mit GauB-Filtern kommt man vom
"Minimum Shift Keying" (MSK) zum "Gaufl Mini-
mum Shift Keying", kurz GMSK. Bei GMSK kommt
man dem Ziel des idealen Spektrums ein Stiick niher.
Die nachfolgende Abbildung 3 zeigt den Unterschied
zwischen den beiden Signalen. Bei GMSK sind die
Ecken im Phasenverlauf sinuséhnlich ausgerundet. Je
geringer die Bandbreite des GauB-Filters ist, umso
stidrker werden die Ecken abgeschliffen. Dies fiihrt zu
einem schmaleren Spektrum mit steileren Flanken.
Kennzeichnend hierfiir ist das BT-Produkt, wobei B
fiir die Bandbreite des GauB-Filters und T fur die
Bitdauer steht.
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Abb. 3 Unterschied zwischen MSK und GMSK

Die europdischen Mobilfunk-Netze verwenden GMSk
als Modulationsstandard mit einem BT-Produkt von
BT = 0,3 und einer Datenrate von 270 kBit pro Se-
kunde

Die einfachste Konfiguration zur Erzeugung eines
GMSK-Signals, die in diesem Vortrag vorgeschlagen
wird, erfordert demnach die Zufiihrung oder direkte
Erzeugung eines Trigerssignals, am besten aus einem
Quarzoszillator, ferner einen Dateneingang und einen
Takteingang. Alle Komponenten zur Erzeugung des
Ausgangssignals, einschlieBlich der Filter und Modu-
latoren, befinden sich in einem einzigen Chip, der
direkt GMSK-Signale erzeugt.

Carrier mummm"m

Daa L | Dt GMSK

— === Synthesized

GMSK-Generator
Clock _J1I1T 5

Abb. 4 Signale an einem GMSK-Generator

Viele Entwickler und viele Anwender im Bereich der
Daten-Funkiibertragung kénnen mit der Handy-
Technik nichts anfangen. Zum einen sind die meisten
der dort verwendeten Chips nicht auf dem freien
Markt verfligbar, zum anderen passen sie oft nicht zu
den veridnderten Anforderungen. Es gibt aber einen
groBen und stindig zunehmenden Markt flir die Da-
ten-Funkiibertragung. Daher ist es sinnvoll, einen
Chip zu entwickeln, der universell verwendbar ist.
Dies gilt vorallem in Hinblick auf die der privaten
Nutzung zugiinglichen Frequenzbereiche. Hier sind in
erster Linie die Bereiche bei 433 Mhz, 860 Mhz und
2,4 Ghz zu nennen. Fiir diese Bénder sind Spezifika-
tionen beziiglich der abgestrahlten Leistung und der
Kanalbreite vorgegeben. Die im Mobilfunknetz ver-
wendete Bitrate von 270 kBaud ist fiir die meisten
Anwendungen in Hinblick auf die benétigte Band-
breite zu grof3.

Konventionelle Erzeugung eines
GMSK-Signals.

Bevor ich auf die Einzelheiten meiner Idee eingehe,
machte ich den bisher iiblichen Weg zur Erzeugung
eines GMSK-Signals kurz vorstellen.

2xf
carrier
Data Clock Qnnanenn
I
Umwandlung
Datenformat in -
DiBits (1.0} Freg-Teiler l I Freq-Teiler I

carrier
(sin)

Tiefpass
Tiefpass

GMSK

Abb 5 Schaltungsstruktur bei der konventionellen
Erzeugung von GMSK

Die Erzeugung eines Zeigers mit beliebig einstellbarer
Phase erfolgt durch die Addition zweier ortogonaler
Komponenten, die als I (In Phase) bzw Q (Quadratur
Phase) bezeichnet werden. Man kann sie auch als
Sinus bzw Cosinus-Schwingung auffassen. Um sie zu
generieren, wird allgemein die doppelte Trigerfre-
quenz zugeflihrt. Nach einer Invertierung des Signals
und anschliefender Frequenzteilung ergeben sich
zwei um 90° versetzte Tragerschwingungen.

! Q L R RBin‘jbc;rgang
cos A mit
'\“ konstanter
X s
1 1 " Amplitude
cosz(x) +sin2(x) = 1 sin

Abb. 6 Bitiibergang mit 90° - Winkel bei konstanter
Amplitude

Um die Amplitude unabhingig von der Phase zu hal-
ten, wird die allseits bekannte trigonometrische Be-
ziehung:

sin® (x) + cos’(x) = 1

ausgenutzt. Dazu wird das Datensignal so aufgear-
beitet, dass zwei Komponenten mit der passenden
Filterung den beiden Mischern zugefiihrt werden.
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Abb 7. Oszillogramm der Steuersignale I und Q zur
Erzeugung von MSK

Die Abbildung 7 zeigt ein Beispiel fiir den Verlauf
der beiden Steuersignale. Die spitzen Ecken verdeut-
lichen, dass es sich um ein MSK-Signal handelt. Mit
einer entsprechenden Filterung ergibt sich der folgen-
de Verlauf:

Abb. 8 Oszillogramm der Steuersignale I und Q zur
Erzeugung von GMSK

Fiir die Erzeugung solcher Signale aus einem digitalen
Datenstrom ist ein erheblicher Aufwand erforderlich.
Es miissen nimlich zwei Forderungen erfiilit werden:

¢ Reduzierung der Bandbreite durch GauB-Filter.
Diese miissen iiblicherweise als digitale Filter rea-
lisiert werden, da man mit passiven Bauteilen kei-

[§))
ne GauB-Funktion G(0) = G, * exp— (*—)?

0,
erzeugen kann.

¢ Einhaltung einer konstanten Amplitude bei der
Bildung des Quadrates der orthogonalen Kompo-
nenten.

Eine spezielle Steuerung sorgt daflir, dass diese For-
derungen sténdig realisiert werden.

Man erkennt, dass ein erheblicher Aufwand erforder-
lich ist, um aus einem digitalen Logik-Signal einen
HF-Triger mit GMSK-Modulation zu erzeugen. Mit
dem neuen Konzept kann dieser Aufwand erheblich
reduziert werden.

Konzept eines vollintegrierten
GMSK-Generators

Das hier vorgeschlagene Konzept sieht folgende
Merkmale vor:

Direkte Erzeugung eines Trigers mit konstanter
Amplitude auf einer Zwischenfrequenz

Dazu ist im einfachsten Fall nur ein Quarzoszillator
erforderlich. Dieser liefert selbstverstdndlich eine
konstante Amplitude. Anstelle der doppelten Trager-
frequenz wird die einfache Frequenz zugefiihrt. Die
beiden Mischer entfallen. Die Signalaufbereitung von
gefilterten [- und Q-Komponenten wird vereinfacht.

Phasenverschiebung entsprechend einer GMSK-
Funktion

Die Phasenverschiebung, die ja gleichzeitig die Mo-
dulation darstellt, wird ausschlieBlich durch Laufzeit-
Verzdgerung innerhalb der integrierten Schaltung
realisiert.

Phasenverschiebung in integrierter
Technik

Man kann eine Phasenverschiebung durch Laufzeiten
von Leitungen und durch die Schaltzeiten von Gattern
erzielen, in beiden Fillen natiirlich nur als Verzdge-
rung, also als nacheilende Phase. AuBerdem kann man
Schaltflanken durch Tiefpisse abflachen. Dies fiihrt
ebenfalls zu einer Verzogerung. Leitungsverzogerun-
gen, eventuell kombiniert mit Tiefpédssen, eignen sich
in integrierten Schaltungen nur fiir ganz kurze Zeiten,
weil sie ansonsten zu viel Platz benétigen und die
Freiheitsgrade beim Design unnotig stark einengen.
So bleiben fiir groBere Verzogerungszeiten vorallem
Tiefpdsse und Gatter als verzogernde Elemente iibrig.

M b

Verzbgeryng I Verzbgerung durch
durch Leitung Gatter und Tiefpass

Verzogerung
durch Gatter

Abb. 9 Schaitungselemente zur Signalverzégerung

Solche Strukturen lassen sich fast beliebig verlangern.
Die Verzogerungszeit muss zudem einstelibar sein.
Eine einfache Mdglichkeit besteht in der Konstruktion
von umschaltbaren Ketten aus Verzogerungselemen-
ten.
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Pulse in

Pulse out

r

Data

Coder

Clock
Abb. 10 Umschaltbare Delay-Elemente mit program-
mierbarer Verzogerungszeit

Es sind auch komplexere Strukturen denkbar, bei
denen ein Puls sich durch ein Labyrinth von Verzdge-
rungsgliedern seinen Weg suchen muss.

IOriginal | .
IDelay i l

: t

IDelay 1+; o ¢

Ey ,‘fi??ﬁ-”,l R

Abb 11. Beispiel zur Verzégerung von Pulsen.

Strategie zur Erzeugung eines
GMSK-Signals

Der Triger wird mit der Originalfrequenz, beispiels-
weise aus einem Quarzoszillator, zugefithrt. Daraus
werden im Chip dann zwei Signale mit 180° Phasen-
versatz erzeugt. Die beiden Signale kénnen tiber Ver-
zogerungsketten bis tiber einen Winkel von iiber 180°
hinaus verzogert werden. Damit ist es moglich, vor-
und nacheilende Phasen bis zu beliebig groBen Win-
keln zu erzeugen.

Clock

—> GMSK
Carrier
Umschalter fo>—
In ° Out

Abb. 12 Schaltung zur Erzeugung beliebiger Phasen-
verschiebungen

In Abhdngigkeit von der Bitfolge muss die Verzoge-

rung einem unterschiedlichen Zeitverlauf folgen. Am
einfachsten ist eine Folge von mehreren ,.Einsen®, die
zunéchst einmal betrachtet werden soll.

Phase

+180° D

Wechsel des
Trigers

+90°

Data= {1, 1, 1, usw}

OO

4 4 4

Abb. 13 Phasenverlauf mit diskreten Inkrementen
zusammen mit dem Datenstrom bei MSK

Clock

Das Signal wird in gewissen Zeitabstinden um ein
zusitzliches Increment verzdgert, so dass sich eine
quasi-lineare Phasenverschiebung ergibt. Prinzipiell
sollte die verbleibende Stufung so fein wie moglich
ausgefiihrt werden. Bei Winkeln groBer als 180° wird
zwischen den beiden Tragern umgeschaltet. Grund-
sdtzlich ist bei GMSK der Phasenverlauf abhiingig
vom vorhergehenden und vom nachfolgenden Bit.
Deshalb ist eine Speicherung um mindestens zwei Bit
erforderlich. Damit gibt es insgesamt acht verschiede-
ne Phasenverldufe, die in Abhéingigkeit von der Bit-
folge eingesetzt werden miissen. Fiir den Phasenver-
lauf einer "Eins" gibt es somit vier verschiedene Vari-
anten, siehe die nachfolgende Abbildung

ata= 1

Data= 1 Vorgénger = |
Vorgénger = 1 Nachfolger =0
Nachfolger = 1

Data=1 Data= 1

Vorgénger =0 Vorgénger = 0

Nachfolger = 1

Nachfolger =0

Abb. 14 Phasenverlauf bei GMSK

Im Chip miissen also diese acht Zeitfunktionen als
Verzogerungsketten vorritig gehalten werden. Die
"Ausrundung" des Phasenverlaufs beim Bitwechsel
von Null mach Eins muss fiir einen speziell festge-
legten BT-Faktor berechnet sein. Eventuell lassen sich
aber auch mehrere BT-Datensétze in einem Chip
implementieren. Dadurch kénnten z.B. MSK und auch
mehrere GMSK Funktionen zur Verfligung stehen,
was ein erheblicher Vorteil fiir die universelle Ver-
wendbarkeit des Chips bedeuten wiirde.

MPC-Workshop Juli 2000



FACHHOCHSCHULE HEILBRONN

DIRECT SYNTHESIZED GMSK-GENERATOR

Technische Spezifikationen

Es gibt einige Daten, die durch die Konstruktion eines
solchen Chips festgelegt werden. Dazu gehoren:

e Triger-Frequenz
e Datenrate (evtl. mehrere zur Auswahl)
e BT-Verhiltnis (evtl. mehrere zur Auswahl)

Die Trigerfrequenz sollte bei 10,7 Mhz liegen. Diese
Frequenz ist seit den Anfingen des UK W-Rundfunks
eine Quasi-Norm. Fiir 10,7 Mhz gibt es sehr preisgiin-
stige Bandfilter und Verstirker. Deshalb werden auch
heute, wo die eigentliche Ubertragung im GHz-
Bereich stattfindet, sehr viele Gerdte noch auf diese
Frequenz hin ausgelegt. Die Festlegung auf diese
Frequenz hat auch direkte Auswirkungen auf die
Feinheit der Phasenspriinge.

Die Datenrate sollte sich unbedingt an der binér ge-
staffelten Norm von 9600, 19200, 38400.. usw Baud
orientieren. Dies erleichtert den Anschluss von
UARTS an das System.

Ein kleines BT-Verhdltnis verringert die Bandbreite,
erhoht aber die Schwierigkeiten bei der Demodulation
und damit verbunden auch die Bitfehlerrate. Der Mo-
bilfunk verwendet allgemein ein BT von 0,3. Dieser
Zahlenwert und vielleicht noch

BT=0,5; 0,8; 1 und oo sind verniinftige Werte fiir
allgemeine Anwendungen. Bezogen auf die Verzoge-
rungsketten im Chip bedeuten kleinere BT-Faktoren,
dass die Unterschiede zwischen den Laufzeiten immer
feiner gestaffelt werden miissen.

Eine ganz wesentliche GroBe ist die Anzahl und der
zeitliche Abstand der Phasenspriinge. Sie héingen von
verschiedenen Parametern ab. Die maximal mogliche
Zahl der Phasenspriinge ist durch die Menge der im
Chip implementierten Verzdgerungselemente festge-
legt. Die Dauer einer mit Gattern realisierten mini-
malen Verzdgerungseinheit ergibt sich aus der dop-
pelten Schaltzeit eines Inverters. Je nach Technologie
kann man dabei Werte zwischen 2 und 6 ns anneh-
men. Fiir die weiteren Uberlegungen soll ab jetzt mit
einer Verzogerungszeit von 2 ns gerechnet werden.
Geringere Verzogerungszeiten milssen mit Leitungs-
elementen gebildet werden. Eine Verzégerung von
180° bei 10,7 Mhz entspricht einer Zeit von ca. 47 ns.
Um diese Verzogerung mit Gattern zu erzielen, wer-
den demzufolge 24 Delay-Elemente benétigt. Der
zeitliche Abstand der Phasenspriinge ist umgekehrt
proportional zur Baud-Rate. Eine im Chip integrierte
Steuerung sorgt dafiir, dass die passende Umschalt-
frequenz angewendet wird.

Spektrale Darstellung

Die Stufung der Phase anstelle eines glatten Verlaufes
hat natiirlich Auswirkungen auf das Spektrum. Es gibt
zwei Faktoren, welche das Spektrum gegeniiber einem
rein analogen Schaltkreis verschlechtern:

e Abweichen der Signalform von dem durch Gauf3-
Filter erzeugten Verlauf

* Stufung durch Phasenspriinge anstelle eines glat-
ten Verlaufs

Die Abweichung von der idealen Gauf3-Form macht
sich durch Harmonische der Bitfrequenz bemerkbar,
wihrend die Phasenspriinge sich weiter weg vom
Tréager durch ihre Schaltfrequenz und deren Harmoni-
sche wiederfinden. Insgesamt wird dadurch das Spek-
trum um einige diskrete Linien breiter. Die nachfol-
gende Skizze zeigt den prinzipiellen Verlauf, hier
unter der Annahme eines periodischen Datensignals.

Trager
Daten ll Daten

v /T N

* Bandfilter

Phasenspriinge
)V S—

Phasenspriinge
/_—\

—_i I 4 [, 1
Nachbar- . Nachbar-
kanal Kanalbreite Kanal

Abb. 15 Erwartetes Sektrum des GMSK-Generators

Die Seitenlinien der Daten stammen teilweise aus der
Hiillkurve der Bessel-Funktion. Sie sind grundsitzlich
ein Bestandteil des Spektrums, auch bei vollig glattem
Phasenverlauf. Thre Amplitude wird aber etwas ver-
groBert sein, weil es nicht gelingt, den Anteil der
Harmonischen aus dem Datensignal so gering zu
halten wie bei einer genauen GauB-Filterung. Beziig-
lich der Kanalbandbreite ergeben sich dadurch aber
keine nennenswerten Nachteile, denn dieser sollte
ohnhin so breit sein, dass er einige Seitenlinien der
Daten noch mit tibertrégt. Aufgrund ihrer htheren
Frequenz finden sich die Phasenspriinge mit ihren
Harmonischen in gréBerem Abstand vom Tréger. Sie
konnten zu Nachbarkanalstdrungen fithren. Deshalb
sollte grundsétzlich ein Bandfilter am Ausgang des
Generators vorgesehen werden. Damit lassen sich
diese Komponenten nahezu vollstindig aus dem
Spektrum entfernen.
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Auto-Kalibration

Verzdgerungszeiten in einer integrierten Schaltung
sind von einer Vielzahl von Einflussgrofien abhéngig.
Dazu zdhlen die verwendete Technolie mit ihren Pa-
rametern, die unter Umsténden einer erheblichen
Streuung unterliegen, und die Schaltungstechnik. Es
erscheint also nicht méglich, per Design definitive
und reproduzierbare Verzdgerungszeiten zu erhalten.
Aus diesem Grund sieht mein Konzept eine periodisch
wiederholte Autokalibration vor, die sich an der
Quarzfrequenz des Trégers orientiert. Dies konnte so
aussehen, dass in jedem Fall mehr als die im ungiin-
stigsten Fall erforderliche Anzahl von Verzdgerungs-
elementen im Chip vorrétig sind. Wie viele dann
tatsdchlich zur Modulation eingesetzt werden, miisste
durch eine automatische Kalibrier-Routine festgestellt
werden. Diese konnte auch still im Hintergrund ablau-
fen und dauernd wiederholt werden. Im Normalfall
bleibt natiirlich ein kleiner Phasenfehler iibrig. Dieser
wird durch die Toleranz des Demodulators aber pro-
blemlos aufgefangen. In einem noch dariiber hinaus
gehenden Konzept ist auch eine Auto-Konfiguration
denkbar, bei der aus der Vielzahl der im Chip verflig-
baren Verzogerungselemente genau diejenigen fir die
tatsichliche Funktion herangezogen werden, die opti-
mal zu dem geforderten BT-Faktor passen.

Erste Versuche

Mit einem FPGA wurden erste Versuche gemacht,
einen phasensteuerbaren Generator zu bauen. Insge-
samt zeigte sich, dass das Prinzip realisierbar ist. Der
fiir diese Versuche zur Verfligung stehende FPGA

war jedoch kaum fiir hdhere Anspriiche auf diesem
Gebiet geeignet. AuBerdem war der Aufwand, den wir
in die Entwicklung stecken konnten, dadurch be-
grenzt, dass uns nur ein Student im Rahmen eines
seminaristischen Projektes zur Verfligung stand. Wir
haben eine 101010..Endlos.- Bitfolge mit dreickfor-
migen Rampen fest einprogrammiert, siche Abb. 16.
Die Ergebnisse entsprechen den Erwartungen. Die
feine Stufung der Phase zeigt sich im Spektrum erst in
einem entsprechenden Abstand vom Tréger.

CF  4.91525 Mz Resl Time OFF
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Abb. 16 MSK-Signal aus einem FPGA
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Abb. 17 Spektrum am Ausgang des FPGA (oben)
im Vergleich zu einem Signal aus einem Testgene-
rator

Zusammenfassung

Die bisher vorgestellten Ansitze zeigen, dass es mog-
lich sein sollte, einen volistindig integrierten digitalen
GMSK-Generator als Single-Chip zu realisieren. Ich
bin tiberzeugt, dass ein solcher Chip fiir viele Schal-
tungsentwickler sehr willkommen waére. In Anbetracht
der bedeutenden Steigerungsraten, die im Markt der
Daten-Funkiibertragung sich vollziehen und fiir die
Zukunft in noch stirkerem Mal3e zu erwarten sind,
konnte ein solcher Chip auch wirtschftlich eine be-
achtliche Bedeutung erlangen.
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Entwicklung eines Uhrenmakros

mit eingebautem Selbsttest

Hans-Jirgen Jahn
Fachhochschule Ulm
Labor Schaltungsintegration

1 Einleitung

Die hier beschriebene Uhrenschaltung entstand als
Diplomarbeit im Sommersemester 2000. Zur Schal-
tungseingabe wurde “Renoir” verwendet. Da-
mit entstand eine technologieunabhdngige VHDL-
Beschreibung (Softmakro), die mit “Leonardo” (Ziel-
technologie FPGA) und “Synopsys” (Zieltechinologie
Standardzellenschaltung) synthetisiert wurde. Flr
den “csd’-Prozel3 der Austria Mikrosysteme Interna-
tional AG (AMS) wurde ein Hardmakro erstellt. Eine
Applikationsschaltung zeigt die Verwendbarbeit des
Uhrenmakros. Diese Schaltung wurde sowoh! mit ei-
nem FPGA als auch mit einem ASIC realisiert.

Der folgende Beitrag beschreibt die Funktionen des
Uhrenmakros und erfautert dessen Aufbau.

Ein Datenblatt des Uhrenmakros ist unter
http://www.asic.lab.fh-ulm.de verfligbar.

2 Eigenschaften

Im folgenden sind die wesentlichen Eigenschaften des
Uhrenmakros aufgelistet:

Zeit: Sekunden, Minuten, Stunden
Datum: Tag, Wochentag, Monat, Jahr
Taktfrequenz 32,768 kHz oder héher
asynchrone Schnittstelle

Zeit und Datum bed-codiert

zwei Ausgange mit 32 Hz und

1 Hz Rechteck-Signalen

eingebauter Seibsttest

3 Aufbau

Den Aufbau des Makros zeigt Abbildung 1. Im Block-
schaltbild ist links die Synchronisation der Eingangs-
signale dargestellt. In der Mitte befinden sich die ein-
zelnen Zahler fur Sekunden, Minuten, Stunden, Tag,
Monat und Jahr. Ein 15stufiger Binarteiler erzeugt das
Enable-Signal fir den Sekundenzéhler. Der Wochen-
tag wird aus dem Datum (Tag, Monat und Jahr)} be-
rechnet. Vor den Ausgéngen befindet sich ein Regi-
ster, mit dem alle Werte zwischengespeichert werden
kénnen.

clock

ce

Synchronisation

Votteiler

|

Ausgangsregister

| —ndsec

reset
D

stop

Sekunden

1

q_min

Minuten

l

an_min
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en_hour
pLL

en_day

Stunden

g-day

en_montl

en_year
AV

Tag

test

—

Monat
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q_year
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!

Wochentag

= e

wday

signature

good

Abbildung 1: Blockschaltung der Uhr
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3.1 Funktionen

Mit dem “reset’-Signal wird die Uhr auf den 1.1.2000,
00:00:00 Uhr gestellt. “reset” ist der einzige low-aktive
Eingang.

Das Signal “ce” dient zur Freigabe des Vortei-
lers. Dadurch wird die Verwendung hoherer Taktfre-
quenzen als 32768 Hz erméglicht. Bei Betrieb mit
32768 Hz muf3 “ce” standig '1’ sein.

Mit dem “hold”-Signal werden Zeit und Datum in den
Ausgangsregistern gespeichert. “hold” muf3 gesetzt
werden, wenn nicht alle Werte wahrend eines Taktzy-
klus gelesen werden'. “hold” muB auch gesetzt wer-
den, falls die Ausgange asynchron zum Takt des Uh-
renmakros gelesen werden.

Zum Stellen der Uhr muBB mit “stop”='1’ in den
Stellmodus gewechselt werden. Mit den einzel-
nen Enable-Signalen “en_min”, “en_hour’, “en_day”,
“‘en_month”, “en.year” wird eine Stelle ausgewahlt.
Die Sekunden werden im Stellmodus immer auf 0
rickgesetzt. Das “load’-Signal dient zum Laden des
an “d” anliegenden BCD-Werts. Zum Stellen der Uhr
von Hand dient das “inc’-Signal. Mit jeder pos. Flanke
von “inc” wird der Wert des ausgewahlten Zahlers um
eins erhéht.

Zum Start des Selbsttests muf3 bei “test”="1’ ein Re-
set (“reset’='0’) durchgefihrt werden. Nach dem En-
de des Reset-Impulses beginnt der Test. Das Ergeb-
nis wird an “good” ausgegeben. Bei gesetztem “good”
wurde der Test erfolgreich durchlaufen.

3.2 Synchronisation

Alle Eingange (auBer “ce”) verfiigen Gber eine Syn-
chronisation (Abbildung 2). Wenn die Eingangssigna-
le bereits synchron zum Takt des Makros sind, ergibt
sich dadurch eine Verzégerung von einer Taktperiode.
Bei asynchronem Betrieb miissen alle Eingangssigna-
le fir mindestens eine Taktperiode anliegen.

Wenn “hold” zum Lesen der Uhrzeit gesetzt wird,
missen diese Zeiten bericksichtigt werden.

clk
test Mux l
load___| v load_intern
load_test D

Abbildung 2: Synchronisation mit Multiplexer fir den
Selbsttest (siehe auch Abschnitt 4)

3.3 Zahler

Die Uhr besteht vor allem aus zweistelligen BCD-
Zahlern, die allerdings verschiedene Zahlbereiche
aufweisen. Zum Beispiel bei Sekunde und Minute

' Ansonsten kénnen nicht zusammengehdrende Werte gelesen
werden, z. B. beim Wechsel von 13:59 auf 14:00 entweder 1:3:00
oder 14:58 (abhangig davon, welcher Wert zuerst gelesen wird).

von 0 bis 59 oder beim Monat von 1 bis 12. Eine
Sondersteilung nimmt der Tag ein, da der Zahlbereich
von 1 bis (28,29,30,31) abhéngig von Monat und Jahr
ist. Durch die Verwendung der “Generic”-Anweisung?
war es moglich, fir alle Zahler die gleiche VHDL-
Beschreibung zu verwenden (Abbildung 3). Nur der
Tageszahler muflte entsprechend erweitert werden.

Declarations

Ports:
clk :IN  std_ulogic ;
d :IN std_ulogic_vector (7 DOWNTO 0 ;
en IN  std_ulogic :
load :IN  std ulogic
rgset ( IN  std_ulogic ;

eno : OUT std_ulogic ;

q . OUT st ulogic_vector (num_of ff-1 DOWNTO 0)
User:
Generic Declarations

min_ores integer 0
min_tens integer 0
max_ones integer 9
max_tens integer 9
rum_of_ff integer 8

rtc_makro
nter

Abbildung 3: BCD-Zahler

3.4 Wochentag

Der Wochentag wird aus Tag, Monat und Jahr berech-
net. Das Prinzip zeigt folgende Formei:

Wochentag = (Tage seit  + Wochentag an z) mod 7

(1)

Dabei ist z ein beliebiges Datum (gewahlt wurde der

1.1.2000). Die Wochentage sind dabei wie folgt co-
diert:

Montag
Dienstag
Mittwoch
Donnerstag
Freitag
Samstag
Sonntag

DO W= O

Nach dem Einsetzen von Tag, Monat und Jahr und
einigen Vereinfachungen bleiben vor allem die Bildung

2gynopsys unterstiitzt bei “Generic”Werten nur den Datentyp
Integer.
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einer Summe mit finf Operanden und die Modulo-
Berechnung (brig. Die direkte Realisierung erfor-
dert vier Addierer und ein Schaltnetz fir die Modulo-
Bildung.

Da der Wochentag nicht in einer Taktperiode be-
rechnet werden muB, nimmt der Aufwand durch eine
sequentielle Berechnung wesentlich ab:

¢ Die Summation wird mit einem Addierer in meh-
reren Schritten durchgefiihrt. Nach dem Addie-
rer befindet sich ein Register, in dem die Sum-
me gespeichert wird. Das Register liefert einen
Operanden. Zu Beginn wird es mit 0 initialisiert.
In den darauffolgenden Takten werden die einzel-
nen Summanden an den Addierer angelegt und
die Zwischenergebnisse jeweils im Register ge-
speichert.

e Die Modulo-Berechnung wird als fortlaufende
Subtraktion ausgeflihrt. Dazu kann der Addierer
verwendet werden, wenn die Subtraktion von +7
durch die Addition von -7 (Zweierkomplement) er-
setzt wird.

Damit ergibt sich die in Abbildung 4 gezeigte Block-
schaltung. Mit einem Multiplexer werden die einzelnen
Eingange ausgewahlt, danach erfolgt die Umsetzung
vom BCD- ins Dualformat und schlieBlich der Addierer
mit nachgeschaltetem Register. Ein Steuerwerk fihrt
die vorher beschriebenen Funktionen aus.

Multiplexer
Tag
]
Monat BCD/dual Addierer
—
Wochentag
Jahr >
—
Steuerwerk
Abbildung 4: vereinfachtes Blockschaltbild der

Wochentags-Berechnung

Die Berechnung wird durch zwei Ereignisse aus-
gelost:

1. beim Umschalten vom Stelimodus in den Normal-
betrieb (fallende Flanke an “stop”)

2. beim Tageswechsel

Wahrend der Berechnung, die maximal ca. 40 Takte
dauert, wird “hold” intern gesetzt. Beim Tageswechsel
erfolgt die Ausgabe der neuen Werte damit um diese
Zeit verzogert, daflr ist der Wochentag aber immer

guiltig.

4 Selbsttest

4.1 Prinzip[1][2]

Integrierte Schaltungen missen bei der Produktion
getestet werden. Beim Test werden Stimuli an die
Schaltungseingédnge angelegt und die Schaltungs-
ausgange mit Sollwerten verglichen.

Beim Selbsttest sind Teile der Testschaltung mitin-
tegriert (Abbildung 5). Ein wichtiger Grund fiir den
Einsatz eines Selbsttests bei dieser Schaltung liegt
in der Wiederverwendbarkeit. Bei der Einbettung in
ein groBeres System kann der Test mit minimalem
Aufwand durchgefiihrt werden. Wenn mehrere Mo-
dule mit dem gleichen Testverfahren (“test’-Eingang
setzen, danach Reset durchfihren, nach bestimmter
Wartezeit “good”-Ausgang prilfen) eingesetzt werden,
genigt ein UND-Gatter zur Verknlpfung der einzelnen
Testergebnisse zu einem Gesamtergebnis.

Stimuii-

Generator Komparator

Steuerwerk

tost good

-

Abbildung 5: Integration der Testschaltung

Zur automatischen Erzeugung von Testmustern
wird oft das Scanpath-Verfahren verwendet. Der
Scanpath wird bei der Synthese automatisch er-
stellt und verbindet alle verwendeten Flipflops zu ei-
nem Schieberegister. Damit kdnnen beim Test seri-
ell Daten geschrieben und gelesen werden. Durch
den Scanpath besteht die restliche Schaltung nur
noch aus kombinatorischen Elementen (Schaltnetz).
Die Erzeugung von Testmustern fir kombinatorische
Schaltungen wird von entsprechenden Programmen
automatisch durchgefiihrt. Die Testmuster werden da-
bei aber erst nach der Synthese entwickelt. Bei einem
technologieunabhéangig einsetzbaren Makro ist dieses
Vorgehen deshalb nicht moglich.

Da beim Selbsttest keine langen Stimuli gespeichert
werden kdnnen, werden z. B. Zufallsmuster zum Test
benutzt. Diese kénnen mit linear riickgekoppeiten
Schieberegistern einfach erzeugt werden. Zur Bestim-
mung der Fehieriberdeckung wird eine Fehlersimuta-
tion durchgefihrt.

Der im folgenden beschriebene Selbsttest verwen-
det keinen Scanpath. Wahrend beim Scanpath-
Verfahren entsprechend der Schaltungsstruktur ge-
prift wird, beruht dieser Test auf der Schaltungsfunk-
tion. Zum Beispriel werden Zahler durch Laden ei-
nes bestimmten Anfangswertes und anschlieBendes
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Zéahlen geprift.

Der Selbsttest wurde komplett mit “Renoir” er-
stellt. Das Makro ist damit unabhangig von einer
bestimmten Technologie. Bedingt dadurch kann die
Fehleriberdeckung bei verschieden synthetisierten
Schaltungen (unterschiedliche Technologien und Ein-
stellungen) geringfiigig verschieden sein.

4.2 Fehlersimulation mit extern angeleg-
ten Stimuli

Die Uhrenschaltung wurde zuerst ohne Testfunktio-
nen beschrieben. Nach der Synthese fiir den “csd”-
ProzeB wurde die Fehlersimulation mit Quickfault
durchgefuhrt. Quickfault verwendet das “stuck at’-
Fehlermodell.

Die Stimuli wurden in einer Datei gespeichert
und an die normalen Schaltungseingange angelegt.
Wahrend der Simulation wurden alle Schaltungs-
ausgange geprift.

Die nicht erkannten Fehler sind nach einer Simu-
lation im Schaltplan markiert. Damit kénnen Riick-
schlisse auf die Testbarkeit einzelner Schaltungsteile
gezogen werden. Erwartungsgemaf wurden bei den
Zahlern die meisten der moglichen Fehler erkannt,
hingegen blieben bei den Bidcken “Vorteiler”, “Sekun-
den” und “Wochentag” viele Fehler unerkannt.

Beim Vorteiler liegt die Ursache darin, daf3 der
Freigabe-Ausgang fiir den Sekundenzéahler nicht ge-
prift wird. Dieser Ausgang wird erst 32768 Takte nach
einem Reset gesetzt, die Testdauer ist aber wesent-
lich kiirzer. Der Test der Zahler wird im Stellmodus
durchgefiihrt. Im Stelimodus wird der Sekundenzéhler
nur auf O rickgesetzt. Die Zahlfolge kann nicht ge-
praft werden. SchlieBlich wird die Berechnung des
Wochentags nur einmal durchgefiihrt.

Um diese Mangel zu beseitigen, wurde die Uhren-
schaltung erweitert.

4.3 Erweiterung der

schreibung

Schaltungsbe-

Die folgenden Anderungen wurden vorgenommen:

o Multiplexer an allen Eingangen schalten zwischen
externem Signal und Stimuli um.

o Der Vorteiler wird wahrend des Tests in drei par-
allel laufende Stufen aufgeteilt.

o Der Sekundenzahler zahlt wahrend des Tests
dauernd.

e Der Wochentag wird wahrend des Tests mehr-
mals mit verschiedenen Werten fir Tag, Monat
und Jahr berechnet.

o Zur Komprimierung der Ausgangssignale wurden
die Ausgangsregister wahrend des Tests zu ei-
nem Signaturregister verbunden. Allerdings er-
gaben sich bei dieser Anordung sehr viele nicht

erkannte Fehler in diesem Bereich, sodaf3 das Si-
gnaturregister schlieBlich getrennt realisiert wur-
de. Das Signaturregister besteht nun aus neun
Flipflops und hat neun Eingdnge. Deshalb wur-
den die ca. 45 Ausgange des Makros zu 9 Grup-
pen zusammengefaBt. Jede Signalgruppe wurde
mit EXOR-Gattern zu einem Signal zusammen-
gefaBt (Abbildung 6).

¢ Die Schaitungsbeschreibung wurde schlieBlich
um ein Steuerwerk erweitert. Dieses kontrolfiert
den Test und erzeugt die Stimuli.

Signatur-
register

1]

Abbildung 6: mehrere Ausgange werden vor dem Si-
gnaturregister zu einem Wert zusammengefaf3t

4.4 Fehlersimulation mit Selbsttest

Bei der Fehlersimulation der erweiterten Schaltung
massen nur noch einige externe Stimuli definiert wer-
den:

//clock
$set_clock_period(100);

$force("clk", "0", 0, void, void, Qabsolute, Qrepeat, void);
$force("clk", "1", 50, void, void, Qabsolute, Qrepeat, void);

//Eingangssignale

FORCE reset 0
FORCE test 1
FORCE ce 1
FORCE reset 1

OO OO

Geprift wird nur noch der “good”-Ausgang.

Da das erreichte Ergebnis nicht ausreichend war,
muBte in mehreren lterationen die Schaltungsbe-
schreibung geédndert, die Synthese durchgefiihrt und
schlieBlich die neue Schaltung simuliert werden.

4.4.1 Verkiirzung der Simulationszeit

Beim beschriebenen Vorgehen betragt die Simulati-
onszeit (ber eine Stunde. Wesentlich kiirzere Simula-
tionszeiten (um eine Minute) ergeben sich, wenn alle
Schaltungsausgéange geprilft werden. Dadurch wird
die erreichte Fehleriiberdeckung im allgemeinen et-
was besser sein, als wenn nur der “good’-Ausgang
gepriift wird. Unterschiedliche Ergebnisse sind durch
die Fehlermaskierung des Signaturregisters bedingt.
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4.5 Testablauf

Wahrend des Tests werden die folgenden Punkte ge-
pruft:

o Laden der Z&hler mit “00000000” und “11111111”

e Zahlfolge Uber den gesamten Zahlbereich (der
Ubertragsausgang wird nicht geprft)

o mehrfache Berechnung des Wochentags mit ver-
schiedenen Werten fiir Tag, Monat und Jahr

¢ Funktion der Ausgangsregister

« Vorteiler (aufgeteilt in zwei Stufen)

4.6 Ergebnisse

Quickfault liefert die folgenden Daten:

Undetected: 7,59 ¥
Detected: 82,39 %
Possible: 10,02 %

Zur Bedeutung der einzelnen Angaben:

e Undetected: Dies sind Fehler, die wahrend des
Tests unentdeckt bleiben.

e Detected: Diese Fehler werden wahrend des
Tests sicher erkannt.

e Possible: Diese Fehler werden mdglicherweise
erkannt. Sie konnen in zwei Gruppen eingeteilt
werden. Zum einen sind es Fehler an den Clock-
Eingangen von Flipflops, d. h. dieser Eingang
ist entsprechend dem verwendeten Fehlermodell
immer '0’ oder immer '1’, das Flipflop schaltet al-
so nie. Deshalb werden diese Fehler mit hoher
Wabhrscheinlichkeit erkannt. Zum anderen han-
delt es sich um Fehler an den Select-Eingédngen
von Multiplexern.

Durch die Testschaltung nahm der Flachenbedarf
um ca. 22% zu. Der Test dauert ca. 1140 Taktpe-
rioden, dies sind bei 32 kHz ca. 35 ms.

Die Fehleriberdeckung laBt sich sicher noch ver-
bessern. Allerdings war dies aus Zeitgrinden nicht
moglich.

5 Applikation

Zur Demonstration der Funktionen des Uhrenmakros
wurde eine Applikationsschaltung entwickelt. Die Be-
dienung erfoigt Uber Taster und die Anzeige von Zeit
bzw. Datum auf einem 6stelligen LC-Display. Diese
Schaltung besteht aus einem Teil, der zusammen mit
dem Uhrenmakro auf einem Chip integriert wird und
einigen externen Bauteilen (Taster, Anzeige, ...). Ab-
bildung 7 zeigt das Blockschaltbild. Auf den Abdruck
des Schaltplans wurde aus Platzgrinden verzichtet.
Die zugehorige Leiterplatte zeigt Abbildung 8.

Entpreliung Zeit/Datum Display-
ansteuerun
hold 9
reset -
lest . Uhren-
load Macro b—
inc
data
S o .
set
selec Steuerwerk

Abbildung 7: Blockdiagramm der Applikationsschal-
tung

Q LCD1 cg)@_
: HHHHHH:
o UL UL ELL] S
82 [
i
a Eé’;@:—i
’%ﬁ: Rsn D_)
é%? .D;
) @@@@@ &

Abbildung 8: Leiterplatte der Applikationsschaltung

Beim Entwurf der Schaltung wurde darauf geachtet,
daB sowohl ein FPGA (XC3195A von Xilinx) als auch
ein ASIC eingesetzt werden kénnen. Das Gehéause
und die AnschluBbelegung des ASICs muBten dabei
entsprechend dem FPGA gewahlt werden.

Mit dieser Schaltung kann der Selbsttest durch-
gefiihrt werden. Das Ergebnis wird als ‘0’ oder '1” auf
dem LC-Display ausgegeben. Die Signatur selbst wird
ebenfalls angezeigt.

6 Layout

Das Layout des Uhrenmakros zeigt Abbildung 9. Dazu
einige Daten:

e Technologie: AMS “csd”, 0,35 um CMOS,
3 Metall- und 2 Polylagen, 3,3 Volt Versorgungs-
spannung

» GroBe: ca. 507 x 442 ;ym?
e Gatter: ca. 840

Das Layout der Applikationsschaltung zeigt Abbil-
dung 10:

o GroBe: 2,7 x 2,8 mm?
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e Pads: 70

e vorgesehenes Gehause: JLCC84

CCEN R P

4

Abbildung 10: Layout der Applikationsschaltung

Bei der Erstellung des Layouts traten trotz automati-
schem Place&Route beim Design Rule Check etliche
Fehler auf. Viele davon sind zwar auf die Blackbox-
Darstellung der Standardzellen zuriickzufiihren, aber
dennoch muBten etliche Fehler von Hand beseitigt
werden.

7 Zusammenfassung

Das beschriebene Uhrenmakro steht als technologie-
unabhéngige VHDL-Beschreibung oder als fertiges
Layout fir den “csd™-Prozef3 von AMS zur Verfiigung.
Die Anwendung des Makros wird durch den eingebau-
ten Selbsttest erleichtert.

Eine Applikationsschaltung zeigt die Funktionen
des Makros. Die Fertigung dieser Schaltung iiber
Europractice wird durch Mittel der MPC-Gruppe
ermdglicht.
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Three-Port Oscillator Design with Puff

Horst Nielinger, Senior Member, IEEE

Abstract— The principle of a very simple oscillator circuit
is explained using h-parameters with a first order MOSFET
transistor model. A design procedure for the realization ¢f this
oscillator in microstrip (Euroboard, f = 750 MHz) is presented in
a step by step approach using the Caltech simulation and layout
program PUFF.

Index Terms—Microwave oscillator, PUFF application.

I. INTRODUCTION

N [1] a very attractive microstrip oscillator circuit (realized

for f = 5 GHz with HEMT-transistor FHX35G) is dis-
cussed, not to be found elsewhere in literature. In designing a
new course “Microwave Circuits” in which the CAD-program
for Microwave Integrated Circuits PUFF [2] was to be used
and experiments on cheap glass fiber material were to be done
it was tried to realize the oscillator circuit with the same
transistor for f = 750 MHz. This did not work and caused
some thoughts about the principle of operation of the oscillator
mentioned above. The explanations given in [1] are short on
detail and at a high level of abstraction and in particular do not
discuss the requirements for the oscillator transistor. Therefore
it was felt appropriate to give a down-to-earth explanation of
the oscillator operation and its design procedure in order to
give not only the “future Caltech Nobel laureates” [1] but also
students and lecturers “with very little brain,” the possibility to
enjoy an RF energy producing circuit of unbeatable simplicity
and elegance.

II. THE OSCILLATOR PRINCIPLE

It is well known [3] that an ideal transistor with two
capacitors appropriately added produces a negative resistance
essential for oscillator design. The main idea of the oscillator
discussed here is to use the internal transistor capacitances in
order to produce a negative input resistance. Fig. 1 shows a
very simple equivalent circuit for a MOSFET transistor with
floating source thus forming a three port circuit. The floating
source can be achieved by a parallel resonant circuit for the
design frequency so a two port analysis is still sufficient for
the input—output behavior. Using hybrid parameters we have

Vin =h11%in + R12vo

o = Ra1tin + hoovp.

Manuscript received August 30, 1996; revised February 16, 1999.

The author was with the School of Engineering and Manufacture, De Mont-
fort University, Leicester, UK. He is now with Fachhochschule Furtwangen,
78120 Furtwangen, Germany.

Publisher Item Identifier S 0018-9359(99)09005-6.

Fig. 1.

Simplified equivalent circuit for a MOSFET transistor.

For hi; we find

Vin v+ v .
hig = — =12 = —gm X1 X2+ (X1 4+ X3)
tin vo=0 tin vo=0
with
1 1
Xi=—— Xo=——0rof.
! wC' - wCo

Here we have generated the negative input resistance nec-
essary for an oscillator! The other h-parameters can be found
simply by inspection

v

hlg - ik =1
Yo li,,=0
10

h,gl = — = "‘1
zin Uo:O
19

hos = — = 0.
Yols, =0

If we connect the output with the desired load resistor
Zo(= 50 ) we find for the input impedance simply the series
connection of hy; and Z

Vs
ﬁ = hy1 + Zy.
lin

This input impedance has to be compensated in order to
form an oscillator. Therefore the impedance connection to the

input must be
Zg = ~h11 — Zy (Input Oscillator Condition).

If we connect the input with Zg we find for the output
impedance simply the series connection of sy and Zg

Z?Z'l_)—O:h]I-f—ZG.
20

0018-9359/99$10.00 © 1999 IEEE
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Inserting the input oscillator condition we get

Za = —Zy (Output Oscillator Condition).

That means if the outer impedance at the input (Z¢) is
equal to the negative of the input impedance, then the outer
impedance of the output (Z,) is also equal to the negative
of the output impedance. The oscillator conditions are both
tulfilled simultaneously.

III. THE OSCILLATOR DESIGN
A very cheap SMD MOSFET (BF999) was chosen

as active element. Information about packaging
and s-parameters of this transistor can be found in
the Internet [4]. The design frequency was chosen
as f = 750 MHz because then the micro-strip

circuit fits nicely on a Euroboard (160 mm x 100 mm).

From the interpolated values for 750 MHz
s11 =0.82, —64Y
S92 =0.96, —25°

we can calculate or determine by means of the Smith Chart,
the normalized input and output admittances

G1Zy + jB1Zyp =0.12 + 70.62 = j0.62

G2Z0 + jB2Zp =0.06 + j0.22 = 70.22.
In both admittances the capacitive component is dominant
which justifies the simple equivalent circuit Fig. 1. In order to
calculate the negative real part-g,,, X1 X2, we need information

about g,. For low frequencies we have the well-known
relation [5]

—QQmZ() = S§o1 = -1.574

where the numerical value is taken from the list of s-
parameters [4] at f = 60 MHz.
Therefore

gmZo = 0.787.
The negative normalized resistance we would expect at 750

MHz is therefore
0.787

._ng1X2 _ ngO - — s
Zo " BiZo-Ba2Zy 0.62-0.22  =——

IV. THE OSCILLATOR DESIGN PROCEDURE

Fig. 2 shows relevant parts of a PUFF screen dump of
the oscillator circuit used in the first design step. Note in
the PARTS window that indefinite s-parameters (“i” in line
g) are used for the transistor BF999 in order to have the
source floating. One can note in particular that the length of
the transistor is given as only 1.5 mm. This information. is
necessary for the layout, but in order to see the details of
the circuit, it is a good idea to switch to Manhattan Layout
Mode (last line in the BOARD window). Then the distance
between the connection points becomes 1/10 of the board
size irrespective of the given dimensions. The simple circuit
shown in the LAYOUT window of Fig. 2 consists only of

68
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=== F1

: LAYOUT =———y

o} 2>

FZ ! PLOT ==
Points 281

Snith radius 3

Part 4 67.8588 *
0822 6.66dB -8.3°

=== F4 ! BOARD ===
zd 58.888 9

fd 8.758 GHz
er 4.330

h 1.508 mn

s 166.008 mn

c 70.080 mn

Tab Manhattan

Fig. 2. Negative output impedance as function of the length of the shorted
input line.

the transistor with a shorted transmission line at its input. The
simulation makes use of the component sweep option of PUFF
(“?” in line d) so the reflection coefficient at the output (s92) is
measured as a function of the input transmission line length in
degrees at the input. As the Smith Chart radius is chosen to 3
(see PLOT window), the locus of s29 is totally outside the unit
circle, the boundary of the normal Smith Chart. This signifies
the existence of a negative real part of sy» necessary for the
oscillator function. The cursor in Fig. 2 shows the real part
of s92 which is achieved when the input shorted transmission
line resonates with the transistor capacitances.

We get Re(s22) = 6.66 dB = 2.15 at a line length of 67°
for transmission line “d” (PLOT window). Therefore

R 1 .
2ot 30 Lo
ZO 1- S22

T 115 7.

This result shows quite a remarkable deviation from the
theoretically expected value of —5.77. Of course losses have
to be taken into account (real parts of the tramsistor input
and output admittances, loss resistance of the resonating
transmission line) but one major deteriorating effect in the
generation of the negative resistance is due to the capacitance
C12, shown dotted in Fig. 1 which shunts h;;. A simple
calculation results in a corrected formula for the negative
normalized output resistance

—dm ZO
Ry _ B1Zy - ByZg

Zy (ngO . 312Z0>2 + ( Bi12Z9 4 1>2.
B\ Zy - ByZ, B1Zy + By Zy
Even for a value as low as Bj»Z, = 0.1, the negative
resistance in our case is reduced from —5.77 to —3.63. But
nevertheless Fig. 2 shows that we have generated a negative

resistance necessary for oscillator design. In order to fulfil
the oscillator condition at the output, the normalized output
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Fig. 4. Frequency response of s2o with and without resistor at input (sim-
ulation of transistor saturation).

resistance has to be —1. In Fig. 2, some circles with constant
normalized negative real parts are signified in the extended
Smith Chart. The circle with the —1 value is degenerated
to a perpendicular line that means that the corresponding
s92 = oo. We registered above that the transistor parameter
gm is decisive for the negative resistance. When the transistor
saturates g, will become smaller automatically. That means
that we can simulate the effect of saturation by adding a
variable resistor to the input resonance circuit in order to
fulfil the oscillator condition. Then the negative resistance is
reduced by adding a positive resistance, in reality the negative
resistance is reduced by the nonlinear effect of transistor
saturation which reduces the parameter g,,. This approach
appears simpler than the simulation of saturation effects by
means of an attenuator proposed in [1].

As discussed before an increasing resistance at the input of
the transistor will reduce the value of the negative resistance
seen at the output. Therefore the value of sos will increase
remarkably by this measure. As it is very inconvenient to
handle reflection coefficients near infinity, a reflection co-
efficient inverter can be designed which will transform any
reflection coefficient I'y, into 1/I", in good approximation [1].
The design follows from the well-known formula [5]

) s12 521l 811 — (811800 — 812891)T1
8 = S11 -+ —
1
1500l

If s117 = s12 = 1000 and 891 =
I'y > 1/1000)

1 - SQQFL.
$90 = —1000 the (fOI'

So the reflection coefficients near infinity will be trans-
formed into reflection coefficients near zero to be found right
in the middle of the normal Smith Chart.

One more remark to Fig. 2. The circles for negative imag-
nary parts remain in the negative half plane, the circles
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Fig. 5. Final frequency response of sp» with additional bias circuitry (MI-
CROSTRIP layout mode).
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Fig. 6. Layout of the oscillator circuit.

for the positive imaginary parts remain in the positive half
plane irrespective of the sign of the real part. This means
that for a series resonant circuit with a constant negative real
part, the locus of the frequency response will form a counter
clockwise loop whereas normally (positive real parts, normal
Smith Chart), one always experiences clockwise loops with
increasing frequency. The occurrence of a counter clockwise
loop can be taken as a criterion for a negative real part (as
pointed out in [1] without explanation) even if this loop is
to be found anywhere off the circumference of the normal
Smith Chart due to phase shift by additional transmission lines
(Fig. 5).

Fig. 3 shows the frequency response of s22 and 1/s22 after
the reflection coefficient inverter was placed. The " P-option of
PUFF allows the display of the frequency response of different
circuits in one picture. In addition, the source of the transistor
is connected with a resonant circuit which represents a very
high impedance for the design frequency but allows a 50 —
connection to ground via port 3 for dc and frequencies far off
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Fig. 8. Spectrum at output of the osciliator.
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Fig. 3. Frequency response of spz with and without reflection factor con-

verter.

the design frequency. Note that the transmission lines in the
PARTS window are signified with “¢!" which means that losses
are taken into account The lumped element A{0 ©2 2.5 mm) is
necessary in order to give the right gap for th\, transistor in the
layout. At the gate of the transistor we have added a resistor
(lumped element “a” O §2) in order to be able to simulate
transistor saturation as discussed above.

In Fig. 4. the resistor “a” is chosen to 60 Q. The frequency
response of 1/s.2 is now passing the centre of the Smith
Chart. Adjustment of the line length at the input to 70° fulfils
the oscillator condition at the design frequency of 750 MHz,
Fig. 5 shows the microstrip design on a Euroboard (160 mm x
100 mm) where resistor and reflection coefficient inverter are
removed of course. The details near the transistor cannot be
seen because it is so small. At the output (port 23, a bias circuit
was added consisting of a 90° transmission line grounded by

YBW 388 kHz

SPﬁN 188.8 MHz
SWP 28 msec

Fig. 7. Photograph of the realized oscillator.

a 27-pF capacitor and coupled to the output by another 27-pF
capacitor. Note that the counter clockwise frequency response
loop of 327 is now to be found in a totally different region of
the extended Smith Chart due to the additional phase shift of
line “i.” Fig. 6 shows the simple lavout of the oscillator. Only
the lmle square in the bottom right corner has to be connected
to ground by a pin through a drilled hole. The gaps have to
be bridged by surface mounted devices (capacitors and the
transistor BF999).

Fig. 7 shows a photograph of the realized oscillator together
with the simple BNC adapters which are soldered to the
microstrip lines on top of the board and make contact to the
ground plane by means of fingerstrips. This technique works
well for frequencies below 1 GHz. Fig. 8 shows a spectrum
analyzer measurement of the oscillator frequency. Due to
nonlinear effects the measurement result deviates slightly from
the design frequency which can be cormrected by experimental
trimming of the length of the sawe line.

The principie
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plained using h-parameters with a first-order MOSFET tran-
sistor model. A design procedure for the realization of this
oscillator in microstrip (Euroboard, f = 750 MHz) was pre-
sented in a step by step approach using the Caltech simulation
and layout program PUFF. This material was developed for an
undergraduate course “Microwave Technology” to be held in
the Department of Electronic and Electrical Engineering, De
Montfort University, Leicester, U.K.
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