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Sammendrag

Formalet med denne rapporten er & utgi Thomas Thoresens masteroppgave
“Frekvenskonvertering ved hjelp av punktpravingsteknikker — En alternativ metode for a flytte
bredbandede RF-signaler opp og ned i frekvens” som ble utfgrt varen 2011 ved prosjekt 1107 —
Operativ EK-stotte til Forsvaret 11 (OPEK I1).

Masteroppgaven bestod i & analysere Sampling Up/Down Conversion (SUC/SDC) som en
frekvenskonverteringsmetode for bredbandede RF-signaler. Det var gnskelig & undersgke om
denne metoden kan benyttes som et alternativ til Superheterodynprinsippet, ved a analysere
ytelsen til en krets for opp-/nedkonvertering som benytter SUC/SDC.

Gjennom en studie av bakgrunnsteori, simuleringer i MATLAB og praktiske laboratorieforsgk
viser masteravhandlingen hvordan SUC/SDC kan benyttes til frekvenskonvertering. I tillegg vil
fleksibiliteten gke og den fysiske stgrrelsen minke, ved at den digitale enheten flyttes neermere
antennen.
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English summary

The purpose of this report is to publish Thomas Thoresens’s Masters Thesis
“Frekvenskonvertering ved hjelp av punktpravingsteknikker — En alternativ metode for & flytte
bredb&ndede RF-signaler opp og ned i frekvens” (”Sampling Up/Down Conversion — An
Alternative Method in Moving Broadband RF Signals Up and Down in Frequency ”) which was
done during spring 2011 at FFI project 1107.

The work consists of an analysis of Sampling Up/Down Conversion (SUC/SDC) as a frequency
conversion method for broadband RF signals. The goal for the work was to examine this method
as an alternative to the Superheterodyne principle, by an analysis of a circuit for up and down
conversion that uses SUC/SDC.

Through a study of background theory, MATLAB simulations and practical laboratory
experiments the Master Thesis shows how SUC/SDC can by used as a frequency conversion
method. In addition, the flexibility will increase and physical size decrease, as the digital unit is
moved closer to the antenna.

4 FFl-rapport 2011/01624



Innhold

1 Innledning

2 Sampling Up/Down Conversion
3 Masteroppgaven

4 Konklusjon

5 Appendiks A Masteravhandling

FFl-rapport 2011/01624 5



FFl-rapport 2011/01624



1 Innledning

Formalet med denne rapporten er 4 utgi Thomas Thoresen masteroppgave  Frekvenskonvertering
ved hjelp av punktpravingsteknikker — En alternativ metode for a flytte bredbandede RF-signaler
opp og ned i frekvens” som ble utfert varen 2011 ved prosjekt 1107 — Operativ EK-statte til
Forsvaret Il (OPEK II).

Bakgrunnen for masteroppgaven var et gnske fra prosjekt OPEK Il om & se pa Sampling
Up/Down Conversion (SUC/SDC) som en alternativ metode for a flytte bredbandede RF-signaler
opp og ned i frekvens. Dagens RF-systemer benytter ofte Superheterodynprinsippet til denne
frekvenskonverteringen, som ofte innebzrer en to-stegs miksing fra 1-20GHz til et baseband,
med tilhgrende filtrering, nivaregulering etc. Komponentene som inngar i frekvenskonverteringen
er sveert dyre, og for a dekke et stort frekvensomrade blir RF-delen sveert stor. RF-delen er
saledes ofte den dyreste, tyngste og kanskje mest ytelsesbegrensede delen i mange RF-systemer.

2 Sampling Up/Down Conversion

Sampling Down Conversion (SDC) oppnar en konvertering ned i frekvens ved a punktprave
direkte pa RF-signalet med en rate lavere enn 2 ganger RF-frekvensen. Den formen for
punktpraving kalles undersampling, og farer RF-signalet ned til basebandet ved hjelp aliasing.
Generell punktpravingsteori sier at frekvensspekteret til RF-signalet repeteres om
punktprgvingsfrekvensen fs i punktprgvingen. Riktig valg av fs ferer derfor RF-signalet direkte
ned til basebandet. Nyquist-Shannon teoremet oppfylles ved at det punktprgves med en rate stgrre
enn 2 ganger bandbredden, hvor bandbredden begrenses av et analogt bandpassfilter. I et reelt
system utfgres punktprgvingen av en analog-til-digital-omformer (ADC). For at ADCen skal
kunne punktprave direkte pa RF-signalet ma den ha en analog bandbredde som dekker RF-
frekvensen.

Sampling Up Conversion (SUC) utfarer den motsatte funksjonen til SDC, nemlig & konvertere et
signal fra baseband opp til RF. Ved SDC vil en undersamplet versjon av RF-signalet inneholde en
kopi i basebandet. Pa samme mate kan det sies at punktprgvene av basebandsignalet inneholder
en kopi ved RF-frekvensen, dersom samme punktprevingsfrekvens benyttes. | et reelt system
omgjares punktprgvene til et analogt signal ved hjelp av en digital-til-analog-omformer (DAC).
Denne impulsmoduleringen farer til at kopien i RF-bandet fortsatt finnes i utgangen. Ved a
benytte et analogt bandpassfilter kan kopien i RF-bandet filtreres ut, og en konvertering opp til
RF oppnas.

3 Masteroppgaven

Malet med masteroppgaven var a analysere SUC/SDC som en alternativ metode for a flytte
bredbandede RF-signaler opp og ned i frekvens. Analysen ble utfart ved a analysere ytelsen til en
krets som benytter SDC og SUC til frekvenskonvertering. Dette ble gjennomfart ved a studere
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bakgrunnsteorien, gjennomfare simuleringer i MATLAB og utfare praktiske laboratorieforsgk pa
et eksempelsystem med begrenset ytelse.

Masteroppgaven ble gjennomfart ved FFI som en ekstern masteroppgave pa NTNU. Faglig
kontakt fra NTNU var professor Jens F. Hjelmstad ved Institutt for elektronikk og
telekommunikasjon, NTNU. Veiledere ved FFI var forsker Stein Kristoffersen og forsker Tor
Holmboe.

Forberedelsene til masteroppgaven startet sommeren 2010, da Thomas Thoresen var ansatt som
sommerstudent ved FFI. Forberedelsene ble dokumentert i FFI-notatet ”Sampling up/down
conversion RF front-end for koherente bredbandede RF-systemer” (FFI/Notat 2010/01704). Dette
FFI-notatet tar for seg en ideell beskrivelse av problemet og innfgrer enkle simuleringer i
MATLAB. Arbeidet fra sommerjobben ble viderefart i en prosjektoppgave ved NTNU hgsten
2010, hvor bakgrunnsteorien og MATLAB simuleringene ble utvidet. Prosjektoppgaven omfatter
15 studiepoeng og er en selvstendig oppgave/rapport, som ble ferdigstilt 19.12.2010.
Prosjektoppgaven er ikke dokumentert i et FFI-notat eller en FFI-rapport, da masteroppgaven er
en ren viderefaring av prosjektoppgaven. Arbeidet med prosjektoppgaven ble utfart ved FFI, pa
samme mate som masteroppgaven, og med samme fagkontakt og veiledere. Arbeidet vedragrende
masteroppgaven startet 17.01.2011 og omfattet et 20 ukers arbeid (ekskludert en uke paskeferie),
tilsvarende 30 studiepoeng. Masteroppgaven viderefgrte resultatene fra prosjektoppgaven, hvor
bakgrunnsteorien og MATLAB simuleringene ble utvidet, samtidig som praktiske
laboratorieforsgk ble utfart for a verifisere teori og simuleringer.

4  Konklusjon

Masteroppgaven viser at SUC/SDC er en mulig frekvenskonverteringsmetode, og dermed kan
benyttes som et alternativ til Superheterodynprinsippet. I tillegg gker fleksibiliteten ved at
punktpravingsfrekvensen styrer frekvenskonverteringen direkte, samtidig som den fysiske
starrelsen minker ved at den digitale enheten flyttes n&ermere antennen. For & oppna akseptable
ytelser viser masteroppgaven hvordan det stilles strenge krav til komponentene som inngar i
frekvenskonverteringen.

Mastergradsavhandlingen er i sin helhet vedlagt i appendiks A.
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5 Appendiks A Masteravhandling
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Oppgavetekst

Dagens RF-systemer, for eksempel radar, har gjerne en digital kjerne som prosesserer
mottatte signaler og/eller genererer signaler for transmisjon. Rundt den digitale kjernen
finnes RF-delen av systemet. Denne benytter i dag ofte superheterodyn-prinsippet for
a flytte RF-signalene til et lavere frekvensomrade som kan handteres av AD- og DA-
konvertere. Dette innebzrer gjerne to-stegs miksing fra 1 — 20G H z til et baseband,
med tilhgrende filtrering, nivaregulering et cetera. Komponentene som inngar i frek-
venskonverteringen er svart dyre, og nar systemet skal dekke et stort frekvensomrade
blir RF-delen svert stor. RF-delen er saledes ofte den dyreste, tyngste og kanskje ytel-
sesbegrensende delen i mange systemer i dag.

I denne oppgaven skal man se pa Sampling Up/Down Conversion (SDC/SUC), som en
alternativ metode for a flytte et bredbandet RF-signal henholdsvis ned og opp i frekvens.
Ved SDC punktprgves og AD-konverteres RF-signalet direkte uten at det forst flyttes
ned i frekvens. Lav punktprgvingsfrekvens i forhold til RF-signalet forarsaker aliasing,
som i praksis konverterer RF-signalet ned til baseband. Nyquistteoremet oppfylles ved
at RF-signalbandbredden begrenses til under halve punktprgvingsfrekvensen ved hjelp
av et analogt bandpassfilter. Ved SUC DA-konverteres signalet med en rate som tilsvarer
AD-samplingen. Etterfglgende impulsmodulering med punktprgvingsfrekvensen lager
kopier av signalet i flere hgyereordens Nyquistband, som i praksis utgjgr den gnskede
frekvenskonverteringen opp til RF. Riktig Nyquistband velges ved hjelp av et analogt
bandpassfilter.

Oppgaven gar ut pa a analysere ytelsen til en krets for opp-/nedkonvertering som benyt-
ter SDC/SUC. Det skal gjgres gjennom teoretiske beregninger, simuleringer og malinger
pa et eksempelsystem med begrenset ytelse. Den teoretiske delen bgr beskrive prinsip-
pet og det ideelle tilfellet. I tillegg ma teorien inkludere praktiske begrensninger som
man ma forvente i et ekte system, pa en slik mate at de i neste fase kan studeres i si-
muleringer. I simuleringene bgr det genereres hypoteser for potensiell systemytelse (for
opp-/ned-konverterer) som funksjon av ytelse i forskjellige deler av systemet. Spesielt
er man interessert i a finne krav til RF-filter, AD-/DA-konvertere, samplingsklokke, krav
til tidsvarighet og form pa samplingspulser et cetera. Simuleringene gjgres fortrinnsvis
i MATLAB. Malingene skal gjgres pa et eksempelsystem som har begrenset ytelse i
forhold til det et bredbandet RF-system vil ha. Det er imidlertid viktig at malingene kan
demonstrere resultater fra teori og simuleringer, for a underbygge resultater derfra.

Oppgaven gjennomfgres ved Forsvarets forskningsinstitutt (FFI), og FFI anskaffer alle
grunnkomponentene som trengs til oppgaven.

Oppgaven gitt:  17. januar 2011

Hovedveileder: Jens F. Hjelmstad, IET

Biveileder(e): Stein Kristoffersen, Forsvarets forskningsinstitutt
Tor Holmboe, Forsvarets forskningsinstitutt






Forord

Denne masteroppgaven markerer slutten pa et langt, utfordrende og ikke minst inter-
essant masterstudium i elektronikk ved Institutt for elektronikk og telekommunikasjon,
NTNU. Arbeidet vedrgrende masteroppgaven er utfgrt ved Forsvarets forskningsinsti-
tutt (FFI), som en ekstern masteroppgave.

Jeg vil rette en takk til min hovedveileder ved NTNU, professor Jens F. Hjelmstad,
som har vert behjelpelig med blant annet struktur og oppsett av masteroppgaven. Den
faglige stgtten til masteroppgaven har jeg fatt via mine veiledere pa FFI, forsker Stein
Kristoffersen og forsker Tor Holmboe. De har vart behjelpelige med alt av faglige og
ikke-faglige spgrsmal, og har alltid tatt seg god tid til veiledning og forklaring. Av den
grunn ma det rettes en ekstra stor takk til begge veilederne pa FFI, for deres stgtte og
hjelp gjennom hele masteravhandlingen. Spesielt vil jeg fremheve forsker Tor Holmboes
hjelpsomhet med utviklingen av enkelte delkomponenter benyttet i oppgaven. Jeg vil
ogsa takke FFI, som har gitt meg muligheten til a skrive en masteroppgave innenfor et
omrade jeg finner interessant og spennende.

Siden masteroppgaven markerer slutten pa et langt masterstudium vil jeg ogsa takke
mine venner gjennom studietiden, for mange fine gyeblikk og morsomme opplevelser.
Spesielt vil jeg takke Esten @yen Fremmegaard for mange artige gyeblikk i Gyldenlgves
gate 4, og Marius Letting Larssen for et uforglemmelig ar i Oslo.

Sist, men ikke minst, vil jeg rette en stor takk til mine n@rmeste, spesielt min samboer
Kathrine, for deres hjelpsomhet, talmodighet og moralsk stgtte gjennom de siste 5 arene.
Uten dere hadde ikke dette latt seg gjennomfgre.

Thomas Thoresen

Kjeller, Juni 2011
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Sammendrag

Mange av dagens tradlgse systemer benytter frekvenser opp i titals gigahertz omradet,
ofte kalt RF-band, til a sende bredbandede RF-signaler. Siden den digitale enheten som
prosesserer RF-signalene opererer pa et lavere frekvensomrade, ma RF-signalet kon-
verteres til og fra et sakalt baseband. Superheterodyn-prinsippet er per dags dato den
vanligste frekvenskonverterings-metoden til og fra basebandet, men metoden begren-
ser ofte systemytelsen og tar stor plass. Av den grunn har denne masteroppgaven sett pa
Sampling Down Conversion (SDC) og Sampling Up Conversion (SUC) som et alternativ
for a flytte bredbandede RF-signaler henholdsvis ned og opp i frekvens.

Prinsippet og ytelsen til SDC og SUC er blitt analysert gjennom en studie av bakgrunns-
teorien, simuleringer i MATLAB og praktiske laboratorieforsgk. Bakgrunnsteorien har
tatt for seg en ideell beskrivelse av SDC og SUC, hvor prinsippet og komponentene
som inngar i frekvenskonverteringen har blitt gjennomgatt. Prinsippene ble viderefgrt
til MATLAB, hvor SDC og SUC har blitt simulert ved a flytte et RF-signal til og fra et
baseband. Simuleringene tok utgangspunkt i det ideelle tilfellet, hvor enkelte begrens-
ninger papekt i bakgrunnsteorien har blitt innfgrt. For a verifisere simuleringene ble det
utfgrt praktiske laboratorieforsgk, hvor SDC og SUC har blitt demonstrert pa et eksem-
pelsystem med begrenset ytelse.

Gjennom analysen er det blitt vist hvordan SDC konverterer et bredbandet RF-signal
ned til basebandet, ved a punktprgve direkte med en analog-til-digital-omformer (ADC).
Resultatene viser hvordan kravet til ADCens analoge bandbredde gker, og hvordan SDC
er ekstra fglsomt for fasestgy i form av jitter. I oppkonverteringen fra basebandet har
analysen vist hvordan SUC utfgrer frekvenskonverteringen, ved a bandpassfiltrere di-
rekte etter en digital-til-analog-omformer (DAC), og hvordan valget av DAC-type pa-
virker ytelsen. Resultatene viser hvorfor en return-to-zero (RTZ) DAC bgr benyttes,
og hvordan punktprgvingsfrekvensen pavirker frekvenskonverteringen. For bade SDC
og SUC viser resultatene hvordan bandpassfiltre med gode frekvensegenskaper, er helt
sentralt for ytelsen i ned- og oppkonverteringen.

Siden frekvenskonverteringen foretas direkte pa en ADC og DAC, fgres den digitale en-
heten n@rmere antennen, og den faktiske stgrrelsen minker i forhold til superheterodyn-
prinsippet. En annen stor fordel er at fleksibiliteten gker ved at frekvenskonverteringen
styres direkte av punktprgvingsfrekvensen. Hovedkonklusjonen til oppgaven er at SDC
og SUC kan benyttes til frekvenskonvertering, samtidig som fleksibiliteten gker. Hvil-
ket frekvensomrade SDC og SUC kan operere under, er helt avhengig av kvaliteten pa
komponentene som benyttes. For a opprettholde akseptable ytelser har oppgaven vist
hvordan det stilles strenge krav til komponentene som inngar i frekvenskonverteringen.
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1. Innledning

1.1. Bakgrunn

Radiofrekvens (RF) er betegnelsen pa frekvensomradet fra 3k H z til 300G H z. Mange
av dagens sivile og militeere RF-systemer benytter dette frekvensomradet til tradlgse ap-
plikasjoner. RF-signalene som sendes tradlgst er gjerne bredbandet og prosesseres ved
hjelp av en digital kjerne. Fgr RF-signalet kan digitaliseres ma det konverteres ned til
en frekvens som analog-til-digital-omformeren (ADC) klarer a handtere, kalt baseband.
For a fa signalet opp til gnsket transmisjonsfrekvens ma en tilsvarende konvertering
fra basebandet utfgres etter en digital-til-analog-omformer (DAC). Superheterodyn-
prinsippet er per dags dato den vanligste metoden for a utfgre disse frekvenskonver-
teringene, ved hjelp av miksere og lokaloscillatorer. En mikser er en analog elektronisk
krets som multipliserer inngangssignalene med hverandre, slik at en sum- og differan-
sefrekvens oppstar pa utgangen. Ved a filtrere ut enten sum- eller differansefrekvensen
oppnas en frekvenskonvertering. RF-signalet blir koblet til mikseren sammen med en
lokaloscillator, og frekvensen til RF-signalet skiftes avhengig av frekvensen pa lokalos-
cillatoren. En ikke-ideell mikser vil 1 tillegg til sum- og differansefrekvensen produsere
overharmoniske og ugnskede kombinasjoner av inngangsfrekvensene, kalt intermodu-
lasjonsprodukter. I tillegg vil en ikke-ideell mikser ha et konversjonstap og isolasjons-
problemer. Nevnte ulemper vil ofte fgre til at RF-delen setter en begrensning for den
totale systemytelsen, samtidig som den opptar mye plass. Av den grunn har denne mas-
teroppgaven sett pd Sampling Down Conversion (SDC) og Sampling Up Donversion
(SUC) som en alternativ metode for a flytte bredbandede RF-signaler henholdsvis ned
og opp 1 frekvens.

SDC oppnar en konvertering ned i frekvens ved a punktprgve direkte pa RF-signalet
med en rate lavere enn 2 ganger RF-frekvensen. Den formen for punktprgving kalles
undersampling, og fgrer RF-signalet ned til basebandet ved hjelp av aliasing. Generell
punktprgvingsteori sier at frekvensspekteret til RF-signalet repeteres om punktprgving-
sfrekvensen f, i punktprgvingen. Riktig valg av f, fgrer derfor RF-signalet direkte ned
til basebandet. Nyquist-Shannon teoremet oppfylles ved at det punktprgves med en rate
stgrre enn 2 ganger bandbredden, hvor bandbredden begrenses av et analogt bandpass-
filter. I et reelt system utfgres punktprgvingen av en ADC. For at ADCen skal kunne
punktprgve direkte pa RF-signalet ma den ha en analog bandbredde som dekker RF-
frekvensen.

SUC utfgrer den motsatte funksjonen til SDC, nemlig & konvertere et signal fra ba-
seband opp til RE. Under SDC vil en undersamplet versjon av RF-signalet inneholde en
kopi i basebandet. Pa samme mate kan det sies at punktprgvene av basebandsignalet in-
neholder en kopi ved RF-frekvensen, dersom samme punktprgvingsfrekvens benyttes. 1
et reelt system omgjgres punktprgvene til et analogt signal ved hjelp av en DAC. Denne
impulsmoduleringen fgrer til at kopien i RF-bandet fortsatt finnes i utgangen til DACen.
Ved a benytte et analogt bandpassfilter kan RF-kopien filtreres ut, og en konvertering
opp til RF oppnas.



2 1. Innledning

1.2. Formal og hovedoppsett av oppgaven

Formalet med oppgaven er a karakterisere ytelsen og begrensninger til SDC og SUC.
Ytelsen analyseres ved a studere komponentene som inngar i frekvenskonverteringen,
som igjen er med pa a belyse hvilke fordeler og ulemper SDC og SUC innfgrer i et
RF-system. Forsvarets forskningsinstitutt (FFI) ser pa SDC og SUC som en konver-
teringsmetode som kan benyttes 1 fremtidige RF-systemer. Blant annet har FFI startet
planleggings-arbeidet med et nytt RF-system, hvor SDC og SUC vurderes som et ledd i
RF-delen. For a klargjgre utfordringene og fordelene SDC og SUC vil innfgre i et RF-
system, blir frekvenskonverterings-metoden studert giennom 3 hoveddeler; Bakgrunns-
teori, MATLAB simulering og praktiske laboratorieforsgk.

Bakgrunnsteori

Den teoretiske delen begynner med & beskrive superheterodyn-prinsippet, for a vise
virkemate og begrensninger et slikt system har. Deretter studeres teorien bak SDC/SUC,
hvor prinsippene for punktprgving, ADC, oscillatorer og DAC gjennomgas. Teorien
viser hvordan ytelsen til SDC/SUC pavirkes av blant annet punktprgvingsfrekvensen,
fasestgy fra oscillatoren (jitter) og valget av DAC-type. Hvilke praktiske begrensninger
som kan forventes i et reelt system beskrives ogsa. Selv om ikke all teorien benyttes
videre i oppgaven, er den tatt med for a gi et bedre helhetsbilde.

MATLAB simulering

Ved hjelp av programeringsverktgyet MATLAB er det utviklet en testbenk, hvor et RF-
signal konverteres ned og opp 1 frekvens. Fgrst studeres SDC, hvor RF-signalet under-
samples ideelt og ved hjelp av et 1. ordens lavpassfilter, med og uten jitter. Deretter
simuleres SUC, hvor det vises hvordan valget av DAC-type pavirker frekvenskonverte-
ringen, samtidig som ytelsen til en mer reell DAC simuleres. Til slutt simuleres SDC og
SUC sammen i et totalsystem, hvor SDC konverterer et RF-signal ned til baseband og
SUC konverterer basebandsignalet opp til RF igjen.

Praktiske laboratorieforsok

For a verifisere simuleringene er det blitt utfgrt praktiske laboratorieforsgk pa et ek-
sempelsystem med begrenset ytelse. Laboratorieforsgket har tilsvarende struktur som
simuleringene, ved at SDC og SUC fgrst studeres hver for seg, for sa a testes sammen
1 et totalsystem. Laboratorieforsgket av SDC viser hvordan undersampling konverterer
et signal ned i frekvens, der betydningen av analog bandbredde og jitter fremheves. Un-
der SUC studeres frekvensspekteret til forskjellige DAC-typer, og det vises hvordan et
bandpassfilter utfgrer konverteringen opp i frekvens. Nar totalsystemet testes vises det
hvordan SDC og SUC utfgrer frekvenskonverteringen, samtidig som enkelte av utfor-
dringene til et slikt system tydeliggjgres.
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1.3. Organisering av oppgaven

Arbeidet vedrgrende analysen av SDC og SUC er utfgrt ved FFIs avdeling pa Kjel-
ler, som en masteroppgave ved Norges teknisk-naturvitenskapelige universitet (NTNU).
Alle grunnkomponenter og materiell benyttet i oppgaven er anskaffet av FFI.

Oppgaven er organisert pa fglgende mate:

Kapittel 2:  Gir en gjennomgang av bakgrunnsteorien til SDC og SUC. Inne-
holder en beskrivelse av superheterodyn-prinsippet, punktprgving,
ADC, DAC, fasestgy i oscillatorer og til slutt en beskrivelse av SDC
og SUC.

Kapittel 3:  Beskriver simuleringene av SDC og SUC, samtidig som resultatene
presenteres. Fgrst simuleres SDC, deretter SUC, og til slutt et total-
system som benytter SDC og SUC sammen.

Kapittel 4: En beskrivelse av hvordan det praktiske laboratorieforsgket av SDC
og SUC ble gjennomfgrt, samtidig som resultatene presenteres. La-
boratorieforsgket har tilsvarende oppdeling som simuleringene, med
SDC, SUC og til slutt et totalsystem.

Kapittel 5: I dette kapittelet blir resultatene fra kapittel 3 og 4 diskutert og knyt-
tet opp med hverandre, sammen med teorien i kapittel 2. Resultatene
fra SDC diskuteres forst, deretter SUC, for sa a diskutere resultatene
fra totalsystemet til slutt.

Kapittel 6: Beskriver hvilke hovedlinjer og konklusjoner det er mulig a trekke ut
fra diskusjonen 1 kapittel 5, samtidig som forslag til videre forskning
nevnes.

Etter kapittel 6 kommer en referanseliste, som inneholder informasjon om hvilke bg-
ker og artikler det henvises til i oppgaven. Referanselisten inneholder ogsa internett-
adressen til andre referanser benyttet. Oppgaven inneholder totalt 7 appendikser, som er
tatt med for a underbygge forstaelsen av oppgaven, samt gi en mer helhetlig forstaelse
av utfgrt arbeid.

Mange av figurene benyttet i oppgaven er hentet fra lerebgker og artikler, som mar-
keres med en henvisning til hvor de er hentet fra. Figurenes originale form og sprak
er beholdt, slik at de kan benyttes 1 andre sammenhenger. Det betyr at enkelte figurer
inneholder engelsk sprak selv om masteroppgaven er skrevet pa norsk. Gjennom opp-
gaven er ogsa enkelte engelske ord adoptert til norsk, da en oversettelse til norsk ville
ha forverret lesbarheten i oppgaven. En darlig oversettelse kan i tillegg veere med pa a
innfgre begrepsforvirring, ved at oversettelsen tolkes feil.

I tillegg til appendiksene er en ZIP-fil vedlagt oppgaven. ZIP-filen inneholder all pro-
gramkode i MATLAB og databladene referert til i oppgaven. For mer informasjon om
innhold henvises det til LesMeg.txt lagt i gverste mappestruktur i ZIP-filen.
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2. Bakgrunnsteori

2.1. Superheterodyn-prinsippet

Mange av dagens tradlgse systemer overfgrer informasjonen ved hgye frekvenser, gjerne
opp i 10-talls GHz omradet. For a kunne overfgre informasjonen ved disse frekvensene
ma informasjonssignalene konverteres henholdsvis opp og ned til gnsket frekvensband.
Superheterodyn-prinsippet er den vanligste frekvenskonverterings-metoden per dags da-
to, og skjer ved hjelp av miksere og lokaloscillatorer [PozO1]. En mottaker som benytter
superheterodyn-prinsippet er vist i figur 1.

RF IF
amp Mixer BPF amp
fre e fir I
> > N > > Demod >
~ |
LO
fro

Figur 1: Superheterodyn mottaker [Poz01]

Figur 1 viser mottakerkjeden fra antennen til signalet blir digitalisert. Etter antennen
kommer en RF-forsterker, ofte i form av en lavstgysforsterker (LNA). Den kompo-
nenten er den viktigste komponenten med tanke pa den totale stgyfaktoren for syste-
met [Poz01]. Mikseren og lokaloscillatoren sgrger for at signalet nedkonverteres til en
frekvens hvor det er mye lettere a arbeide med signalet. Bandpassfilteret filtrerer ut den
riktige delen av frekvensspekteret, og demodulatoren henter ut informasjonen i signalet.
Selve konverteringen opp og ned i frekvens er av spesiell interesse for denne oppgaven,
og mikseren presenteres derfor bedre i dette delkapittelet. Teorien om miksere er i stor
grad hentet fra [Poz01].

Mikser

Generelt

Miksere blir som nevnt brukt til a flytte signaler opp og ned i frekvens ved hjelp av
en lokaloscillator (LO). En ideell mikser vil oppna dette ved & gange sammen dens to
inngangssignaler. Dersom inngangene er sinusoidale vil mikseren produsere en utgang
bestaende av en sum- og differansefrekvens av dens to inngangsfrekvenser [Poz01], se
figur 2, som viser en ideell beskrivelse av frekvenskonvertering. En ikke-ideell mik-
ser vil 1 tillegg til gnskede produkter, produsere harmoniske og ugnskede produkter av
inngangssignalene [Poz01]. Resultatene i figur 2 kan beskrives matematisk, og lokalos-
cillatoren kan beskrives ved hjelp av ligning (1)

vro(t) = cos 27 frot (1)

I oppkonverteringen, illustrert i figur 2(a), vil et lavere baseband- eller mellomfrekvens
(IF) signal bli koblet til den andre inngangen pa mikseren. Dette signalet inneholder
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fo 0 s fo Y

0
IF fro-fir  fro+fir
oscillator

Mixer

fio fre=fio £ fr

Local
oscillator

(a) Oppkonvertering

Mixer
Qfm: fr=rfrrtfro J J I T
~~ > , .
RF >

oscillator fio Jrr-fro fro fre frrtfio

Local
oscillator

(b) Nedkonvertering
Figur 2: Frekvenskonvertering ved hjelp av en mikser [Poz01]

vanligvis meldingen eller informasjonen som er gnskelig a sende ut.

vrr(t) = cos 27 fpt (2)

Utgangen av den ideelle mikseren genererer produktet av LO og IF signalene, vektet
med en konstant K som tar for seg konversjonstapet til mikseren [PozO1].

vrp(t) = Kvupo(t)vrp(t) = K cos 27 frot cos 2w frpt

3
- %[COS27T(fLO+fIF)t+COS27T(fLO_fIF)t] )

Ligning (3) viser at utgangssignalet bestar av en sum- og differansefrekvens, ofte kalt
sideband av barebglgefrekvensen fro. Et signal som inneholder bade gvre og nedre
sideband kalles et dobbelt-sidebandet (DSB) signal. Ved a filtrere ut et av sidebandene
oppnas et singel-sidebdndet (SSB) signal.

Prinsippet for nedkonvertering er det samme som for oppkonvertering, og et RF-signal
med fglgende form

’URF(t) = COS 27TfRFt (4)

blir sendt til inngangen av mikseren. LO-signalet tilfgres den andre inngangen, og mik-
seren produserer fglgende utgang [Poz01]

’U[F(t> = K’URF(t)’ULo(t) = K cos 27TfRFt COS 27TfLot

5
:g[cosZ?T(fRF+fLo)t+C0827T(fRF—fLO)t] ©

Nedkonverteringen oppnas ved a lavpassfiltrere ut differansefrekvensen frr — fro.

Speilbilderespons
Nar en mikser brukes som en del av et mottakersystem kan det oppsta et problem i
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nedkonverteringen. Dersom gvre og nede sideband i figur 2(a) mikses ned og lavpass-
filtreres, vil gvre og nedre sideband mikses ned til henholdsvis f;r og —f;r. Siden
Fouriertransformen til et reelt signal har et symmetrisk spektrum om null, vil — f;z
og frr vere den samme komponenten [PMO7]. Det vil si at innholdet i gvre og nedre
sideband vil havne pa samme plass etter nedkonvertering. Dersom ett av disse frekven-
somradene inneholder ugnsket informasjon, vil systemstgyen gke. Komponenten som
nedkonverteres til — f7x kalles speilbilderesponen, og er viktig a ta hensyn til nar mot-
takere designes. Problemet kan Igses ved a utfgre enkelte steg i designprosessen, som
kun velger signaler i det gnskede RF-bandet [Poz01]. Det er ogsa mulig a se pa speil-
bilderesponsen fra et annet perspektiv. Siden Fouriertransformen er symmetrisk vil det
ogsa vare mulig a bruke to forskjellige frekvenser pa lokaloscillatoren.

fro = frr £ f1F (6)

Intermodulasjonsprodukter og dynamisk omrade
I henhold til [PozO1] kan utgangen til en ulinezr krets modelleres som en Taylor-rekke
av inngangssignalet.

Vo = Qg + a1v; + azvf + agvf + ... (7

Dersom et en-tone signal sendes igjennom denne kretsen vil utgangen besta av harmo-
niske komponenter av inngangen, ved n f, for n = 0, 1, 2, .... Dersom inngangssignalet
bestar av 2 frekvenser vil det produseres harmoniske komponenter ved m f; + n fs, for
m,n = 0,£1,£2 43, .... Disse kombinasjonene av inngangsfrekvensene kalles inter-
modulasjonsprodukter, med fglgende orden |m| + |n| [Poz01]. Figur 3 viser utgangss-
pektrumet til et to-tone signal, begrenset til 3. ordens intermodulasjonsprodukter. Denne

AN

l.orden | f. 2 | 2h 3 3,
2.orden fa-fi fatf1
3. orden 2f1-f2 2f-f1 2fi+fa 2fat+f

Figur 3: Utgangsspektrum for et to-tone signal fra en ulineaer krets

figuren viser hvordan 3. ordens intermodulasjonsprodukter vil vare en av de stgrste bi-
dragsyterne til forvrengning, da disse komponentene ofte ligger nermest passbandet
til den ulinezre kretsen. For et reelt signal med mange frekvenskomponenter vil inter-
modulasjonsproduktene derfor fgre til at utgangssignalet forvrenges, noe som kalles 3.
ordens intermodulasjons-forvrengning [Poz01].

I miksere vil det oppsta spurigse komponenter, som setter en begrensning pa maksimal
og minimal effekt som mikseren klarer a handtere, kalt det dynamiske omradet. Det
dynamiske omradet beskriver hvilke inngangseffekter mikseren kan ha for & oppret-
tholde gnskede karakteristikker, og kalles gjerne Spurious Free Dynamic Range (SF-
DR). [Poz01] definerer SFDR som den maksimale utgangseffekten hvor effekten til
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3. ordens intermodulasjonsproduktet er like stor som stgynivaet til mikseren, se figur 4.
For lave inngangseftekter vil bidraget fra 3. ordens intermodulasjonsprodukter veare lite,

Utgangseffelt

Staygulv

Inngangseffekt

Figur 4: SFDR og P; for en mikser

men det vil gke raskt for stigende inngangseffekter. I teorien kan bidraget fra 3. ordens
intermodulasjonsprodukter overga effekten til den gnskede frekvenskomponenten, mar-
kert som P i figur 4, kalt 3. ordens krysningspunkt [PozO1]. For miksere er vanligvis
P; referert til inngangen, og typiske verdier vil vere fra 15d Bm til 30d Bm [Poz01].

Konversjonstap

En ikke-ideell mikser vil ha et Konversjonstap, L., som beskriver de resistive tapene
1 mikseren, samt tapet 1 frekvenskonverteringen [Poz01]. I oppkonverteringen vil tapet
vare fra IF til RF, og fra RF til IF i nedkonverteringen. Konversjonstapet i nedkonver-
teringen er gitt som [Poz01]

tilgjengelig RF inngangseffekt

L.=101 — .
°8 tilgjengelig IF utgangseffekt

[dB] 3)

Generelt blir to typer miksere brukt, diode- og transistormiksere [Poz01]. Praktiske dio-
demiksere har et konversjonstap mellom 4 og 7dB i 1 — 10GHz omradet [Poz01].
Transistormiksere har et mye lavere konversjonstap, og kan til og med ha en konvers-
jonsgevinst pa noen fa d B [Poz01]. RF-mottakere opererer ofte pa veldig lave effekter.
For en mottaker er det derfor viktig & gjgre tapene i RF-stegene sa sma som mulig. Der-
for vil konvensjonstapet vaere mer betydningsfullt for stgytallet i en mottaker, enn for en
sender. Stgytallet til praktiske miksere er i omradet 1dB til 5d B, og diodemiksere har
typisk et lavere stgytall enn transistormiksere [Poz01].

Isolasjon

En viktig karakteristikk til miksere er isolasjonen mellom RF og LO portene [PozO1].
Reelle miksere vil ikke klare a avkoble inngangssignalene fullstendig, fordi tilpasningen
internt i mikseren ikke er ideell, samt at avkoblerne har begrenset ytelse [PozO01]. Det vil
fore til en lekkasje av effekt fra lokaloscillatoren gjennom mikseren. I oppkonverterin-
gen kan darlig isolasjon skape problemer, ved at LO frekvensen lekker ut pa antennen.
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Problemet kan reduseres ved bruk av blant annet bandpassfiltre. Isolasjonen mellom LO
og RF portene er helt avhengige av hvilken kobler som brukes i mikseren, men typiske
verdier er i omradet fra 20d B til 40d B [Poz01].

2.2. Punktproving av tidskontinuerlige signaler

Etter at informasjonssignalet er konvertert ned til et baseband, digitaliserer demodula-
toren i figur 1 informasjonssignalet. For a oppna digitaliseringen ma basebandsignalet
forst punktprgves. Teorien i dette delkapittelet er i stor grad hentet fra [PMO07] og base-
rer seg pa punktprgving av tidskontinuerlige signaler.

Punktpreving og Nyquist-Shannon teoremet

Dersom et analogt basebandsignal x,(t) med bandbredde B punktprgves med en punkt-
prgvingsfrekvens f; = 1/T, produseres en sekvens x(n) = x,(nT") med felgende spek-
trum [PMO7]

1 oo
X(f) =7 k; Xo(F = kf,) ©)
Ligning (9) viser at frekvensspekteret kopieres om k f i punktprgvingen. En illustrasjon
av kopieringen er vist i figur 5, hvor kun 4 kopier er tatt med. Siden k gar fra —oo til oo
vil det vere uendelig mange kopier i spektrumet. Figur 5 viser ogsa kravet til Nyquist-

IXa(F)|

Basebandsignal | Xa(F)|

-
-
-
s
-
-
o

Punktpravdsignal | X(f) |

— "

2f; fs B:% fz 3B 2f; 58

Figur 5: Punktpregving av et basebandsignal

Shannon teoremet, som sier at punktprgvingsfrekvensen ma vere stgrre enn 2 ganger
den hgyeste analoge frekvensen [PMO7]. I figur 5 er den hgyeste analoge frekvensen
gitt av bandbredden B, som gir fglgende krav til punktprgvingsfrekvensen f, > 2B.
Dersom f, velges lavere enn kravet vil kopiene ga inn i hverandre, kalt aliasing. Figur
5 er ogsa merket med tallene 1-5, som beskriver bandposisjonen i forhold til f;, ofte
beskrevet som Nyquistsoner eller Nyquitsband. Fgrste Nyquistband er definert fra DC
til f;/2 og andre Nyquistband fra f,/2 til f. Slik fortsetter Nyquistbandene opp til det
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2.2. Punktpreving av tidskontinuerlige signaler 9

uendelige, siden £ i ligning (9) gar opp til co. Figur 5 viser hvordan kopiene i partalls
Nyquistband er en speilvendte, fordi de er en kopi av det negative frekvensspekteret.

Undersampling

Undersampling er en teknikk som punktprgver med en lavere rate enn Nyquist-Shannon
teoremet tillater. Figur 6 viser et analogt bandbegrenset signal med bandbredde B sen-
trert ved frekvensen Fo = (Fp, + Fy)/2, hvor Fj, og Fy er henholdsvis nedre og gvre
frekvens. For ikke a tape informasjon i signalet sier Nyquist-Shannon teoremet at den

Ixa(F)l

|Xa(F)| B
1
s AR
Tu R R R R Fy

Figur 6: Bandbegrenset analogt signal

laveste punktprgvingsfrekvensen som kan benyttes er f; = 2Fy. En punktprgving med
denne raten vil fgre til at all informasjonen lavere enn Fy 1 spektrumet vil bli tatt vare
pa, selv om signalet kun befinner seg mellom F7j, til Fy. Den vanligste maten a lgse
det pa er a benytte superheterodyn-prinsippet for a konvertere signalet ned til baseband,
for sa a punktprgve med en rate f; > 25. En nermere studie av ligning (9) viser at de
repeterte kopiene X, (F' — k f) kun blir kontrollert av punktprgvingsfrekvensen f,. Det
vil si at spektrumet i figur 6 kopieres om k f, pa samme mate som punktprgvingen av
basebandsignalet. Siden det ikke befinner seg noe signal fra DC til F}, gjgr det ingen-
ting at signalet kopieres ned til dette omradet. For & unnga tap av informasjon ma f;
velges lik eller stgrre enn 2 ganger bandbredden B, slik at Nyquistbandene er like stor
eller stgrre enn bandbredden. Nyquist-Shannon teoremet kan derfor omformuleres til a
gjelde for bandbredden til signalet, og ikke for den hgyeste analoge frekvensen. Dermed
blir den minste punktprgvingsfrekvensen, som ikke fgrer til tap av signalinformasjon,
to ganger bandbredden. Denne formen for punktprgving kalles undersampling, fordi det
punktprgves med en rate lavere enn den hgyeste analoge frekvensen F;. En undersam-
pling med f; = 2B av signalet i figur 6 vil gi et identisk spektrum som punktprgvingen
av basebandsignalet i figur 5.

Siden undersamplingen fgrer en kopi til basebandet samtidig som det punktprgves, kan
undersampling erstatte superheterodyn-prinsippet i nedkonverteringen. Det er viktig a
vere klar over at f, vil avgjgre hvordan kopien i basebandet ser ut. Dersom Fy = mB
og det punktprgves med f; = 2B, vil m beskrive hvilket Nyquistband signalet befin-
ner seg i [PMO07]. Dersom signalet ligger i et oddetalls Nyquistband vil basebandkopien
vere identisk med det opprinnelige spektrumet [PMO7]. Ligger signalet i et partalls
Nyquistband speilvendes basebandkopien, fordi kopien kommer fra det negative frek-
vensspekteret [PMO7].

Signalet kan ogsa ha en tilfeldig posisjon i frekvensspekteret. For & unnga tap av si-
gnalinformasjon, ma f velges slik at kopien (k — 1) og k fra den negative delen av
frekvensspekteret ikke overlapper med det positive, som vist i figur 7 [PMO7]. For a

Masteroppgave - TTT4905



10 2. Bakgrunnsteori

IX(F)l
1 (k=1)th replica kth rf:plica
4 il H =2 . 1 b

_F( 0 ‘ Fr F

«~———— (), ————

~———  2F, —&;
-« 2k, —
-~ kF

Figur 7: Tilfeldig bandposisjon [PM07]

unnga informasjonstap har [PMO07] utledet fglgende betingelser fra figur 7

2Fy < kf; (10)
(k—1)fs <2F, (11)

Ved a kombinere disse to ligningene kan fglgende betingelse for f, utledes [PMO7]

2Fy 2FT
—— < f, < 12
k _f_k—l (12)
hvor 7
1<k<-H4 1
sks—4 (13)

Sammenhengen mellom k og f, er vist i figur 8, hvor k,,..s = 5. Figuren viser hvordan
k gjenspeiler hvilket Nyquistband signalet befinner seg i. Nar £ = 5 og hgyeste f;

Analogt signal <‘tXa(Fll
1
‘/\_/\ (/v\] F

FL FH

k=5, f,=2f
=" 1Al
-2f, -f f 2f
m Nm o/ m m
f
k=5, f, =%
L 1Al
-2f, -f f 2f
Njaa e e Ve Naa
. f
k=4, [ :% . %A1 .
YT
~NalTa N YAl Yl

Figur 8: Sammenheng mellom k og f,

velges flyttes basebandkopien ned til DC uten a speilvendes. Dersom laveste f, velges
sentreres basebandkopien mellom n x f,. Med k = 4 speilvendes basebandkopien fordi
signalet befinner seg i et partalls Nyquistband.
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2.2. Punktpreving av tidskontinuerlige signaler 11

Figur 9 viser hvor viktig et godt bandpassfilter er for undersampling. Dersom det un-
dersamples direkte pa signalet i figur 6, uten et bandpassfilter, vil innholdet i alle Ny-
quistbandene foldes ned til 1. Nyquistband. For a unnga dette ma signalet filtreres gjen-
nom et bandpassfilter, slik at kun signalinformasjonen nedfoldes. Dersom signalet skal

Undersampling

(b) Med bandpassfilter
Figur 9: Undersampling med og uten bandpassfilter [Pan]

sentreres i Nyquistbandet har [ESO5] kommet frem til fglgende valg av punktprgving-
sfrekvens

4F,
S 2k—1

fs (14)

Oversampling

Ved a normalisere ligning (12), med B, kan den representeres grafisk som vist i figur
10 [PMO7]. De gra omradene representerer de f; som innfgrer informasjonstap. De hvite
kileformede omradene representerer lovlige omrader for f,. Figur 10 viser at den teore-
tisk minste punktprgvingsfrekvensen (fs = 2B), som korresponderer med heltallsplas-
sering av bandposisjonen, er ved spissen til det kileformede omradet. Sma variasjoner i
punktprgvingsraten eller barebglgefrekvensen kan derfor fore til at f; beveger seg inn
i det forbudte omradet. For a fa litt margin til det forbudte omradet kan f, og Fiy gkes,
ved a bevege seg litt opp i det kileformede omradet. Dersom bandbredden ikke er en gitt
parameter kan det samme oppnas ved a redusere B. En gkning av f vil si a oversample
signalet. Dersom det kun oversamples i et hgyere ordens Nyquistband, ma f, gkes sa
mye at signalet beveger seg til et lavere ordens Nyquisband. Det er viktig a legge merke
til at avstanden til neermeste Nyquistband blir mindre desto hgyere Nyquistband signalet
plasseres i. Samtidig vil marginen i hvert Nyquistband minke, da det kileformede omra-
det blir smalere. Oversampling bringer ogsa med seg flere fordeler [PMO07]. Det fgrer
blant annet til stgrre mellomrom mellom de repeterte spektrene, siden Nyquistbandene
gker. Oversampling forbedrer ogsa kvantiseringsstgyen, se delkapittel 2.3.
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L}
B
. Forbidden (aliasing producing) region
l . - ‘. Y s 43 o, -y &
1 2 3 4 3 6 T 8 9 10
Fy
B
Figur 10: Grafisk representasjon av krav til f; [PMO07]
Beskyttelsesband

En innfgring av litt margin i figur 10 er ekvivalent med a innfgre et beskyttelsesband
AB = ABr+ AByg [PMO07]. Beskyttelsesbandet utvider bandbredden og [PM07] kom-
mer frem til fglgende sammenhenger

F, = F, — AByg (15)
Fj = Fy + ABy (16)
B'=B+ AB (17)

Tilsvarende som ligning (12) far f; fglgende betingelse med beskyttelsesbandet [PMO07]

/ / /
20y < f, < 25 hvor k' = Lty

T k=1 B (18)

Figur 11 viser toleransen for beskyttelsesbandene og f, for det £'te kileformede omra-
det. Det lovlige omradet til f, blir delt inn i to omrader, over og under et praktisk ope-
rasjonspunkt [PMO7]

2F,  2F)
K—1 K

Afs= = AFg, + AFgy (19)

Fra de gra ortogonale trekantene i figur 11 fas [PM07]

E—1

ABy, = AFsy (20)
k/

ABy = 5 AFsp 1)
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2.3. ADC 13

..................... = Practjcal operating

/ oint
E&JI Sampling T/ po!
B

frequency

B B
Guard-band widths

Figur 11: Beskyttelsesband og Fs margin [PM07]

Ligning (19) til (21) viser at et symmetrisk beskyttelsesband gir en asymmetrisk tole-
ranse for punktprgvingsraten [PM07]. Dersom det praktiske operasjonspunktet i figur
11 velges, blir punktprgvingsraten fglgende [PMO7].

1/ 2F.  2F
fs:i(k/—1_ k’) 22)

2.3. ADC

I praksis punktprgves og digitaliseres et analogt signal av en analog-til-digital-omformer,
en ADC. Signalet digitaliseres ved hjelp av en omkoder, som inneholder en kvantise-
ringsprosess som omgjgr kontinuerlig amplitudesignaler til en diskret delmengde av
tillatte representasjonsverdier [RamO05]. Hver punktprgvd signalverdi i delmengden blir
deretter oversatt til et gitt binzrt tall. Avhengig av hvor stor delmengden er, blir punkt-
prevene satt til et gitt antall bit som dekker hele delmengden. Nar ADCen utfgrer punkt-
prévingen avrundes signalverdien, som fgrer til at stgy introduseres. Dette delkapittelet
tar for seg de typiske stgybegrensningene og uttrykk som karakteriserer en ADC. Store
deler av delkapittelet er basert pa stoff hentet fra [ESO5].

ADC karakterisering

En praktisk ADC har mange stgykilder, som vist i figur 12 [ESO5]. En bredbandet
analog front-end vil ha bredbandet stgy, bandbegrensning og ikke-lineariteter. Sample-
and-hold kretsen innfgrer mer ulineariteter, bandbegrensning og aperturejitter. Omko-
deren (eng:enkoder) innfgrer kvantiseringsstgy, samt integral og differensielle ikke-
lineariteter.

Nar det foretas stgyberegninger for en ideell ADC antas det at ADCen har en perfekt
sampler, men kvantiseringsstgy innfgres. Kvantiseringsstgyen uttrykkes vanligvis i form
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N I |

ANALOG
INPUT SAMPLE TO MEMORY
ADC AND ENCODER +
HOLD
N-BITS

@ NOISE ® NOISE @ QUANTIZATION NOISE
@ DISTORTION @ DISTORTION @ DIFFERENTIAL NON-LINEARITY
@ BAND LIMITING @ BAND LIMITING @ INTEGRAL NON-LINEARITY

@ APERTURE JITTER

Figur 12: Staykilder for en praktisk ADC [ES05]

av signal-til-stgy-forholdet (SNR), som kan uttrykkes fglgende [Mac03]

P..
SNR(dB) = 10log —22"[4 B] (23)

stoy

Hvor P angir effekten til henholdsvis signalet og stgyen. I henhold til [Ram05] er kvan-
tiseringsstgyen for et uniformt fordelt signal fglgende

SNR(dB) = 201log(2%) ~ 6,02Q[dB]. (24)

hvor Q er antallet kvantiseringsbit. Teoretisk SNR for et fullskala sinusbglgesignal er
folgende [ESOS5]
SNR(dB) ~ 6,02Q + 1.72[dB]. (25)

Ligning 25 males over Nyquistbandbredden, fra DC til f,/2. Bade ligning 24 og 25
er tilnerminger, men de er gode nok for de fleste anvendelser. Ligningene forutsetter
ogsa at hele Nyquistbandbredden blir brukt, men ofte er det kun en del av Nyquistband-
bredden som brukes, en bandbredde B. Dersom deler av stgyen i Nyquistbandbred-
den filtreres vekk blir den totale SNR bedret, kalt prosess gain, som kan legges til li-
gning(25) [ESO5].

s
2% B

SNR(dB) =~ 6,02Q + 1.72 + 10 log [dB]. (26)
Prosess gain beskriver forbedringen av SNR nar signalet oversamples, jamfgr delkapittel
2.2.

Signal-til-stgy-og-forvrengnings-forholdet (SINAD) er en god indikasjon pa den totale
dynamiske yteevnen til en ADC, som en funksjon av inngangsfrekvensen. Dette er fordi
den inkluderer alle komponentene som bidrar til stgy, inkludert termisk og forvren-
gning [ESO5]. Til sammenligning med SNR vil disse vare like, bortsett fra at SNR ser
bort i fra overharmoniske komponenter. SINAD konverteres ofte til effektivt-antall-av-
bits (ENOB), og [ES05] definerer ENOB som fglgende

INAD —1 B
ENOB = & 602 , 76d 27)

For en gitt ADC vil ENOB vere en alternativ mate & angi SINAD. Enkelte produsenter
karakteriserer ENOB med SNR istedenfor SINAD, men hva som benyttes er kun et defi-
nisjonsspgrsmal. Dersom kun kvantiseringsstgy introduseres vil ENOB vere lik faktisk
antall bit.
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2.3. ADC 15

Ettersom ENOB ikke avslgrer hvor stgyeffekten og forvrengningen fordeles, brukes
normalt parameteren Spurious Free Dynamic Range (SFDR), som beskriver hvilken dy-
namikk den aktuelle ADCen kan oppna. SFDR er en av de viktigste spesifikasjonene, og
defineres som forholdet mellom RMS signalamplitude og RMS verdien av den hgyeste
toppen i stgygulvet i den gnskede bandbredden [ESO5]. Denne beskrivelsen er nyttig
fordi at den tar hgyde for alle kilder til forvrengning, uavhengig av hvor de kommer fra.

Som nevnt vil omkoderen innfgre ulineariteter. En ADC vil alltid ha et avvik fra den
ideelle overfgringsfunksjonen, ved at kvantiseringsintervallene ikke er av samme stgr-
relse. En mate a beskrive ulinearitetene er a angi det maksimale avviket fra det nominelle
kvantiseringssteget, kalt differensielle ikke-lineariteter [ESO5]. En komplementerende
parameter er det absolutte avviket fra den ideelle line@re overfgringsfunksjonen, kalt
integral ikke-lineariteter [ESOS].

Sample-and-hold krets

Som vist i figur 12 inneholder ADCen en sample-and-hold (S/H)-krets. Malet til S/H-
kretsen er a kontinuerlig punktprgve inngangssignalet, og holde denne verdien sa lenge
ADCen bruker pa a digitalisere verdien. S/H-kretsens ytelse er kritisk for den totale
dynamiske ytelsen til ADCen, og spiller en stor rolle i for eksempel bestemmelsen av
SNR for totalsystemet [ESOS5]. Tidsdomenekarakteristikken til en slik krets er vist i fi-
gur 13. Nar sampleren er i sample- eller track-modus fglger utgangen inngangen med

Sampler Holder S/H utgang

nsigna \/% -

Figur 13: Tidsdomenekarakteristikk S/H-krets [PM07]

kun en liten spenningsoffset. Alle S/H-kretser vil besta av 4 fglgende grunnkompo-
nenter; en inngangsforsterker, en kondensator, en bryterkrets og en utgangsbuffer, se
figur 14 [ESO5]. Kretsen i figur 14 har fglgende virkemate. I track-modus vil spennin-
gen over kondensatoren fglge inngangsspenningen, med en liten tidsforsinkelse. I hold-
modus vil bryteren vare apen, og kondensatoren ser uendelige motstander begge veier
(utgangsbufferen har hgy inngangsimpedans). Spenningsverdien holdes derfor konstant
over kondensatoren. S/H-kretsens spesifikasjoner kan deles opp i 4 deler; track-modus,
track-to-hold-overgang, hold-modus og hold-to-track-overgang [ES0S5].
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Figur 14: S/H-krets basemodell [ES05]

Track-modus spesifikasjoner

Nar kretsen er i track-modus fungerer den som en vanlig forsterker [ESO5]. Det vil
si at bade de statiske og dynamiske spesifikasjonene i denne modusen er helt lik som
for en forsterker. Typiske track-modus spesifikasjoner er offset, gain, ikke-lineariteter,
bandbredde, forvregning og stpy [ES05]. Stgy og forvrengning i track-modus er derimot
ofte av mindre interesse enn i hold-modusen [ESO5].

Track-to-Hold-modus spesifikasjoner

S/H-kretsens egenskap til a hurtig koble av inngangen fra kondensatoren er en vik-
tig dynamisk, og tiden det tar kalles aperturetiden [ESOS]. Figur 15 viser de forskjel-
lige elementene som assosieres med den interne timinga til en S/H-krets. Den faktiske

APERTURE
TIME, t, ouTPUT
gfzﬁ I~ BUFFER
‘‘da SAMPLE DELAY, t .
£, SWITCH i
INPUT
SIGNAL
INPUT E
BUFFER
DIGITAL ! cu
SAMPLING Ll HOLD
e CAPACITOR
o SWITCH
DRIVER

Figur 15: Intern timing S/H-krets i track-to-hold modus [ES05]

spenningsverdien som holdes av kondensatoren er en funksjon av bade inngangssigna-
let og de feilene som introduseres i brytningsprosessen. Figur 16 viser hva som skjer
nar hold-funksjonen kjgres sammen med et inngangssignal med tilfeldig stigningstall.
Den verdien som faktisk holdes er en forsinket versjon av inngangssignalet, midlet over

Masteroppgave - TTT4905



2.3. ADC 17
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Figur 16: Bolgeform S/H-krets [ES05]

aperturetiden til bryteren. En 1. ordens modell antar at endelig spenningsverdi over kon-
densatoren er tilnermet lik midlingen av signalet sendt til bryteren, over intervallet da
bryteren bytter fra lav til hgy impedans (¢,) [ESOS5].

1. ordens modellen og figur 16 viser at den verdien som holdes er ekvivalent med a
legge inn en liten forsinkelse pa samplingsklokken, en effektiv aperture forskinkelse
(te). Denne forsinkelsen er konstant og kan enten vare negativ eller positiv avhengig
av tg4,. Referert til inngangssignalet i figur 15, er ¢. definert som differansen mellom
den digitale forsinkelsen i bryteren (¢,4) og den analoge forsinkelsen (Z4,), pluss halve
aperturetiden (t4,/2) [ESO5].

Apertureforsinkelser innfgrer ingen feil, men innfgrer en forsinkelse 1 signalverdien av-
lest. Dersom signalene er hurtig varierende kan forsinkelsen fa en betydning. Aperture-
forsinkelsen kan fjernes ved a endre fasen pa samplingsklokken, forutsatt at aperture-
forsinkelsen er kjent. Dersom det er sample-til-sample variasjoner i forsinkelsen, i form
av jitter, vil det oppsta en feil som vist i figur 17. Denne sample-til-sample variasjonen
kalles aperturejitter, og males vanligvis i RMS picosekunder [ESO5]. Figur 17 viser
at aperturejitteret gker nar inngangssignalets dv/dt gker. En ekstern samplingsklokke
vil produsere en tilsvarende feil, i form av klokkejitter [ESO5]. Derfor vil den totale
jitter-feilen vere roten av kvadratsummen til jitter fra samplingsklokken og aperturejit-
ter [ESO5].

tiror = \/ ok T tapc (28)

I henhold til [ESO5] kan SNR som funksjon av jitter uttrykkes pa fglgende mate, for et
en-tone signal

SNR =20log { } (29)

der f;, er frekvensen til signalet, og ¢; er RMS verdien av jitter. S/H-kretsen er som
nevnt tidligere en kritisk komponenten for den dynamiske ytelsen til en ADC, fordi den
gir opphav til fasestgy i form av jitter. De stgrste kildene til fasestgy sitter derimot som
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Figur 17: Jitter [ES05]

regel pa utsiden av ADCen. Samplingsklokka gir blant annet opphav til jitter som er
mye stgrre enn aperturejitter [ESO5]. Delkapittel 2.5 tar for seg en dypere analyse av
fasestgyen til en oscillator.

Hold-modus spesifikasjoner

Under hold-modus introduseres feil pa grunn av den ikke-ideelle kondensatoren, bry-
teren og utgangsforsterkeren [ESO5]. Det kan vare lekkasjestrammer som fgrer til at
spenningsverdien over kondensatoren forandrer seg, bedre kjent som drop [ESOS5]. Der-
som utgangen av S/H-kretsen ikke endrer seg mer enn et halvt kvantiseringsintervall, vil
det ikke innfgres noen feil i1 digitaliseringen. Drop er temperaturavhengig, og gker med
gkende temperatur [ESOS]. Drop kan reduseres ved a gke verdien pa kondensatoren,
men det vil ogsa gke tiden det tar a oppna samplet, og dermed redusere bandbredden i
track-modus.

Hold-to-Track-modus spesifikasjoner

Nar S/H-kretsen bytter fra hold til track-modus ma kondensatoren oppna ny spenning-
sverdi. Acqusition time (AT) er den maksimale tiden som trengs for a oppna spenning-
sverdien etter at sample kommandoen gis, se figur 18 [ESOS5]. Spenningsverdien tas

' _ 1
n\/b,r— Full-scale

+1/2LSB
Error Band

Vi —

ov

Acquisition Time

|
| Sample

Figur 18: Acquisition Time [Sem92]

nar inngangssignalet befinner seg innenfor et error-band, rundt sin endelige verdi. AT
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2.4. DAC 19

blir stgrst nar kondensatoren ma lade om til den stgrste spenningsforskjellen. AT kan
reduseres ved a velge en mindre kondensator, men som nevnt tidligere vil det minke
prestasjonene i hold-modusen.

Basismodellen til S/H-krets 1 figur 14 viser at kretsen er bygget opp rundt en konden-
sator. I henhold til [XJO5] kan en S/H-krets generaliseres til kretsen 1 figur 19, 1 track-
modus. Figur 19 er et lavpassfilter med fglgende impulsrespons

] >

S
Figur 19: Generell S/H-krets i track-modus [XJ05]

1
h(t) = —exp /7 0<t<AT (30)
T

hvor 7 = RgC'y er tidskonstanten. Hvor raskt S/H-kretsen klarer & oppna riktig spen-
ningsverdi er proporsjonalt med tidskonstanten. Derfor vil tidskonstanten avgjgre den
analoge bandbredden til S/H-kretsen. For mer info om tidskonstanten og andre gene-
relle uttrykk for en RC-krets henvises det til appendiks A. Nar ¢ > AT vil kretsen vaere
i hold-modus, og h(t) = 0. [XJO5] kommer frem til fglgende uttrykk for frekvensres-
ponsen i track-modus.

1 — ¢~ (w+1/7)AT

HGw) =—7155; G

I analysen av track-modusen antar [XJOS5] at initialverdien pa kondensatoren er null,
som gir en god tiln@rming til hvordan reelle kretser fungerer.

2.4. DAC

En digital-til-analog-omformer, en DAC, brukes for a gjgre en digital kode om til et
analogt signal. Informasjonen i den digitale koden omgjgres til analoge representas-
jonsverdier, som tilsvarer punktprgver m(nTs) av et informasjonssignal m(t). Utgan-
gen til DACen s(t) holder punktprgvene konstant i T sekunder. Et slikt konvertering-
sforlgp vises i figur 20. Ved a lavpassfiltrere DAC-utgangen oppnas meldingssignalet,
som eventuelt kan flyttes opp i frekvens ved hjelp av superheterodyn-prinsippet.
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Figur 20: Virkemate DAC

Dette delkapittelet gir en beskrivelse av hvordan DACen omgjgr den digitale koden til et
analogt signal. Det tar fgrst for seg en ideell beskrivelse i tidsdomenet, for sa a ga over
i frekvensdomenet. Deretter blir DACens dynamiske ytelse beskrevet. Delkapittelet er i
hovedsak basert pa stoff hentet fra [Hay01] og [ESO5].

Tidsdomenekarakteristikk og frekvensanalyse

Inngangen til en DAC er en digital kode, ofte i form av en binar tallrekke, hvor infor-
masjonen er kodet inn i tallrekken. Tallrekken dekodes til gitte lovlige analoge represen-
tasjonsverdier, som informasjonen overfgres til. Representasjonsverdiene er de samme
som en eventuell kvantiserer runder av til i en ADC. P4 den maten kan det sies at en
DAC utfgrer den motsatte funksjonen til en ADC. De analoge representasjonsverdiene
tilsvarer punktprgvene m(nTy), vist i figur 20. Disse punktprgvene blir holdt konstant i
tiden 7', og i felge [HayO1] kan DAC-utgangen beskrives som

o0

s(t) = Y m(nTy)h(t — nT,) (32)

n=—oo

hvor T er punktprgvingsperioden. Bglgeformen h(t) er en standard rektangularpuls
med enhetsamplitude og varighet 7' [HayO1]

1 hvis 0<t<T
h(t) = 1/2 hvis t=0,t=T (33)

0 ellers

Punktprgvene m(nTy) kan i tidsdomenet beskrives av fglgende pulstog [Hay01]

o

ms(t) = Y m(nT)5(t —nT.) (34)

n=—0oo

En folding av pulstoget ms(t) og bglgeformen h(t) gir folgende resultat

[e.e]

mg(t) x h(t) = /_ h ms(T)h(t — 7)dr = > m(nT.)h(t — nT,) (35)

n=—oo

Ved sammenligning av ligning (32) og (35) sees det at resultatene er identiske, og ut-
gangen kan beskrives med fglgende ligning

s(t) = ms(t)  h(t) (36)
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Ligning (36) viser at DAC-utgangen er en folding av et pulstog, der amplituden varierer
med informasjonssignalet, og en firkantpuls med lengde 7" i tidsdomenet. Foldingen i
tidsdomenet fgrer til at frekvensresponsen bestar av fglgende multiplikasjon

S(f) = Ms(f)H(f) (37)

hvor M;s(f) og H(f) er Fouriertransformen av henholdsvis pulstoget og firkantpulsen,
med fglgende definisjon [HayO1]

Ms(f)=fo > M(f—kf.) (38)
f=—
H(f) = Tsinc(fT)exp ™7 (39)

hvor f; = 1/T er punktprgvingsfrekvensen. Ligning (37), innsatt (38) og (39), viser at
frekvensspekteret til DAC-utgangen inneholder kopier av informasjonssignalet M (f —
k f5) repetert om punkprgvingsfrekvensen f;, men dempet av en sinc. Kopiene kommer
av at pulstoget mg(t) representerer de ideelle punktprgvene m(nTy). Som beskrevet i
delkapittel 2.2 inneholder punktprgvene m(nTy) kopier av informasjonssignalet i alle
Nyquistbandene. Sinc-dempningen kommer av at pulstoget foldes med firkantpulsen
h(t). Sincen definert i ligning (39) vil ha fgrste nullpunkt ved f = 1/7". Det vil si at
tiden hver punktprgve holdes konstant vil avgjgre hvordan frekvensspekteret til DAC-
utgangen ser ut. Figur 21 viser hvordan frekvensspekteret for to forskjellige verdier av
T’ ser ut.

PULSTOG * FIRKANTPULS —— DACUTGANG

ha(t) _j_]]:q:l:‘jl t
Ts
melt si(f H(f)
JL“TFU‘L t B ARV
. * =
fs

f s2(t)
ha(t)

T'I"s

Figur 21: Utganger for DAC med to forskjellige verdier av T

Den gverste DAC-utgangen s (t) viser at nullpunktet til sinc-dempnigen oppstar ved
punktprgvingsfrekvensen f,, dersom punktprgvene holdes konstante over hele punkt-
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prgvingsintervallet 7. En slik konvensjonell DAC, med T' = Tj, kalles en zero-order-
hold (ZOH) DAC. Dersom 7' < T vil DAC-utgangen kortsluttes mellom hver punkt-
pragve, og en return-to-zero (RTZ) DAC oppnas. En slik DAC-utgang er vist nederst i
figur 21 som s5(t), og viser at fgrste nullpunkt for sinc-dempningen kommer lengre opp
1 frekvensplanet. Desto mindre 7 er, desto bredere blir sinc-dempningen i frekvenspla-
net. Utsmgringen i frekvensplanet fgrer ogsa til at absoluttverdien til sincen minker, og
de lave frekvensene dempes mer.

Dynamisk ytelse

De foregaende beskrivelsene av DAC har vert ideelle, ved at utganene har bestatt av
ideelle firkantpulser. Perfekte firkantpulser har uendelig bandbredde og kan derfor ikke
oppnas i reelle systemer. Utgangen til en reell DAC vil derfor vare et et analogt signal
med endelig bandbredde. Innsvigningstiden (eng:settling time) er tiden en reell DAC
benytter for a oppna ny spenningsverdi [ES05]. Desto stgrre steg DACen ma foreta for
a sette riktig representasjonsverdi, jo lengre blir innsvingningstiden. Figur 22 viser at
innsvigningstidener bygget opp av 4 forskjellige perioder.

ERROR BAND

SETTLING . !
TIME (QUTPUT) !

.
| ERROR BAND

LINEAR
SETTLING

| DEAD
. TIME

SLEW
TIME

RECOVERY
TIME

i“'— SETTLING TIME (INPUT TO OUTPUT) —

Figur 22: Innsvingningstid [ES05]

En ideell DAC bytter mellom representasjonsverdier momentant, men i praksis vil ut-
gangen overkompensere, underkompensere eller gjgre begge, se figur 23 [ES05]. Denne

TRANSITION WITH
UNIPOLAR (SKEW)
GLITCH

f

t t t

Figur 23: Glitch [ES05]

TRANSITION WITH
DOUBLET GLITCH

IDEAL TRANSITION

ukontrollerte bevegelsen, bedre kjent som glitch [ESO5], kan komme av to mekanismer:
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2.5. Fasestoy i oscillatorer 23

kapasitiv kobling av digital overgang til den analoge utgangen, eller at bryterne i en
DAC ikke opererer synkront [ESO5].

Spektrumet til en rekonstruert bglgeform inneholder stgy og forvrengning. Forvren-
gning kan karakteriseres pa samme mate som for en ADC ved hjelp av SFDR. Det er
vanskelig a forutse harmonisk forvrengning og SFDR fra glitch spesifikasjonene alene.
Andre faktorer, som for eksempel den totale lineariteten til DACen, vil ogsa bidra til
forvrengning. Det vil vere mange kilder til stgy og forvrengning, slik at en fullstendig
matematisk analyse vare vanskelig [ESO5]. For a fastsette en DACs dynamiske ytelse
er det derfor vanlig a teste DACen ved hjelp av en frekvensanalysator.

2.5. Fasestoy i oscillatorer

ADC og DAC styres av en klokkekilde, sakalt oscillator, hvor klokkefrekvensen define-
rer punktprgvingsfrekvensen f,. En ideell oscillator produserer den samme klokkefrek-
vensen til enhver tid, slik at frekvensspekteret bestar av en perfekt dirac-puls. Reelle
oscillatorer innfgrer fasestgy, som en kortvarig tilfeldig variasjon rundt senterfrekven-
sen [Poz01]. Dette delkapittelet tar for seg hvilke begrensninger fasestgyen vil innfgre
for et system som benytter en oscillator. Mesteparten av teorien i er hentet fra [Poz01].

Figur 24 viser frekvensspekteret for en virkelig oscillator, en 2.05GHz klokkegenerator
fra Stanford research systems, modell CG635 eid av FFI. Ugnskede signaler pa grunn

! - T PHASE NOISE I ”i‘
Settings ) Residual Noise Spot Noise

[Signal Freq: 2 GHz " | Evalustionfrom 3Hz  to 10MHz [1kHz -81.19 dBefHz |

Signal Level: 212 dém Residual P o7 10 kHz -93.26 dBa/Hz

Signal Freq 7: [Residual FM 2878k ooz -ii14ideem:

Signal Level 7: ... ~ RMsJitter 09726ps  [imnz ~ 13as9dBeHz |

PH Noise

| “W"p‘u‘r- ' l ]
| tl Al ‘UJJA
s | |1 - u?._i ]
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Date: 21.FEB.2007 12:41:31

Figur 24: Fasestgy til en reell Oscillator

av harmoniske komponenter i oscillatoren vises som topper i spektrumet. Fasestgy pa
grunn av tilfeldige variasjoner, generert av termisk og andre stgykilder, vises som et
bredt kontinuerlig bidrag rundt senterfrekvensen. Generelt kan utgangen av en oscillator
beskrives av fglgende ligning [Poz01]

U,(t) = Vo [1 4 A(t)] cos [wot + O(1)] (40)
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24 2. Bakgrunnsteori

hvor A(t) beskriver amplitudefluktuasjonene til utgangen, og ©(t) representerer faseva-
riasjonene til bglgeformen. Amplitudevariasjonene kontrolleres vanligvis godt, og har
mindre innflytelse pa den totale systemytelsen. Fasevariasjonene kan vere diskrete som
folge av mikseprodukter eller harmoniske komponenter, eller tilfeldige som fglge av
termiske eller andre tilfeldige stgykilder [Poz01].

Figur 24 viser kun halvparten av spektrumet, kalt Single Sideband (SSB), fordi spek-
trumet er symmetrisk om senterfrekvensen. Fasestgyen L( f,,,) defineres som forholdet
mellom stgyeffekten i sidebandet og effekten i senterfrekvensen, hvor f,, er en offset
fra senterfrekvensen f, [Poz01].

Psideband(f(] + fm)

Pcarrier

L(fm) = 10log (41)

Den uttrykkes vanligvis i d B relativt til komponenten pa senterfrekvensen per Hertz av
bandbredde (dBc/Hz).

I tidsdomenet beskrives fasestgyen som jitter, og gker med gkende fasestgy [Cer09].
Jitter karakteriseres ofte som to deler, en deterministisk og en tilfeldig del [Cer09].
Den deterministiske delen fglger ikke en tilfeldig fordeling, og kan reproduseres og
forhandsbestemmes. I henhold til [Cer09] er fglgende feilkilder opphav til determi-
nistisk jitter; periodisk jitter, intersymbolinterferens, duty-cycle forvrengning og sub-
harmoniske komponenter av oscillatoren. Det antas at tilfeldig jitter har en gaussisk
sannsynlighetsfordeling, fordi tilfeldig jitter er et resultat av mange tilfeldige prosesser,
inkludert termisk stgy, flicker noise, short noise et cetera [Cer09]. Nar antallet tilfeldig
fordelte stgykilder gkes, kan sentralgrenseteoremet [REWO07] benyttes, og tilfeldig jitter
kan antas a vaere gaussisk fordelt. Det totale jitteret vil veere summen av tilfeldig jitter
og deterministisk jitter.

I en ADC vil jitter sette begrensning pa SNR, som vist i ligning (29). Denne jitter-
avhengigheten kan bli plottet som vist i figur 25. Ligning (29) kan ogsa lgses ut for
RMS verdien av jitteret, se ligning (42) hvor f;, er inngangsfrekvensen

10—SNR/20

VT T )

2.6. Sampling Down Conversion

Sampling Down Conversion (SDC) konverterer et RF-signal ned i frekvens uten bruk
av en mikser. Det er mulig ved & undersample direkte pa RF-signalet, med en punkt-
prévingsrate f; lavere enn 2 ganger den hgyeste analoge frekvenskomponenten. Som
beskrevet i delkapittel 2.2 setter bandbredden til RF-signalet kravet til f,. Dersom f;
velges stgrre en 2 ganger bandbredden vil ingen informasjon ga tapt. Riktig valg av f
1 undersamplingen fgrer til en gnsket aliasing, og RF-signalet konverteres ned til et ba-
seband. Dersom det ikke er gnskelig a fa en speilvendt kopi i basebandet, ma RF-signalet
ligge i et oddetalls Nyquistband. Det oppnas ved a velge k i ligning (13) til et oddetall,
og f, velges deretter ut fra ligning (12). Ligning (13) bestemmer ogsa hvilken posisjon
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Teoretisk SNR hvor jitter varierer
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Figur 25: Teoretisk SNR pa grunn av jitter for et fullskala sinussignal

signalet far i Nyquistbandet. Nar k er et oddetall og den hgyeste f, blir valgt, flyttes
signalet ned til DC. For a fa litt margin til de forbudte omradene for f,, som innfgrer in-
formasjonstap, kan signalet oversamples. Det gjgres ved a innfgre beskyttelsesband, og
ny f, velges ut fra ligning (18). Oversampling fgrer ogsa med seg positive egenskaper,
som beskrevet 1 delkapittel 2.2, men oversampling setter stgrre krav til ADCen.

For at ADCen skal kunne punktprgve direkte pa RF-signalet, ma den analoge band-
bredden til ADCen vare stgrre enn, eller lik, frekvensen til RF-signalet. I en ADC er
det S/H kretsen som bestemmer den analoge bandbredden, og blir derfor den viktigste
komponenten til SDC. Hvordan punktprgven oppnas, og tiden sampleren bruker pa a
finne riktig verdi er derfor viktige parametere.

S/H-kretsen ma benytte en lokaloscillator for a punktprgve RF-signalet. Reelle lokalos-
cillatorer vil innfgre fasestgy i form av jitter, som fgrer til at punktprgvene ikke tas ved
ideelle tidspunkt. Det vil si at den avleste verdien er en forskjgvet versjon. Desto hgyere
frekvens, desto stgrre blir denne spenningsforskyvningen. Derfor vil jitter sette begrens-
ning pa totalsystemets SNR, som beskrevet i delkapittel 2.5. Dersom lokaloscillatoren
har et signal-til-stgyforhold SN R}, og den er den eneste feilkilden i et SDC-system,
kan SN R for systemet utledes ved a kombinere ligning (29) og (42).

fLO

m

SNRzQOlog( ) +SNRo (43)

hvor fro frekvensen til lokaloscillatoren, altsa punktprgvingsfrekvensen f, og f;, vil
vare RF-frekvensen. Denne ligningen er plottet i figur 26, hvor SN Ry er satt til 0.
Bade ligning (43) og figur 26 viser hvordan SNR minker dersom punktprgvingsfrek-
vensen velges lavere enn RF-frekvensen. Dersom det undersamples med en faktor pa
10 vil SN R minke med 20dB. SDC nedkonverter gjerne signaler som ligger langt opp
i Nyquistbandene, noe som fgrer til en undersampling med relativt hgy faktor. Det er
viktig a ta hensyn til denne ligningen nar et slikt system skal designes. Dessuten vil
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Figur 26: Plott av ligning (43) med SNRro =0

alle systemer som undersamples med en lokaloscillator vere pavirket av denne lignin-
gen. Ligning (43) viser ogsa at SN Ry ogsa har betydning for et SDC-system. Som
beskrevet i ligning (42) er SN R} avhengig av jitteret.

Fgr sampleren er det ngdvendig a benytte et bandpassfilter, som fjerner stgykomponen-
ter som kan foldes ned i basebandet. Det er viktig at bandpassfilteret har bratte flanker,
da alt frekvensinnhold innenfor S/H-kretsens bandbredde foldes ned i basebandet. SDC
forer den digitale enheten n@rmere antennen, som vist i figur 27. Denne figuren viser
hvordan RF-signalet fgrst ma bandpassfiltreres, for sa og undersamples av en ADC med
god nok analog bandbredde.

RF-inn
L T o
Antenne

Figur 27: SDC konsept

Dersom ADCen ikke har god nok analog bandbredde kan en ekstern S/H-krets settes
foran ADCen, som vist i figur 28. Denne kretsen har som mal a ta en punktprgve hurtig
nok, og holde verdien sapass lenge at ADCen klarer a digitalisere inngangssignalet.

RF-inn

Bandpass S/H krets ADC Digital

Antenne filter enhet

Figur 28: SDC konsept med separat S/H-krets
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2.7. Sampling Up Conversion 27

2.7. Sampling Up Conversion

Sampling Up Conversion (SUC) konverter et basebandsignal opp til RF, ved & bandpass-
filtere direkte pa utgangen til en DAC. Som beskrevet i delkapittel 2.4 er en konvens-
jonell DAC av typen ZOH. Utgangen til en slik DAC inneholder kopier av basebandsi-
gnalet oppover i alle Nyquistbandene. Siden punktprgvene holdes konstant i hele punkt-
prgvingsintervallet blir kopiene dempet av en sinc, med 1. nullpunkt ved punktprgving-
sfrekvensen f;, se figur 29. Superheterodyn-prinsippet benytter seg av en slik DAC, ved

mi(t) M(F) . @r;kelig
wm{mﬁmh t W :
T Y= s

Figur 29: Zero-order-hold DAC

og f@rst glatte ut signalet med et lavpassfilter, slik at kun basebandkopien star igjen,
for sa a flytte det opp i frekvens ved hjelp av en mikser. Figur 29 viser derimot at den
RF-kopien allerede finnes i DAC-utgangen. Ved a benytte et analogt bandpassfilter er
det mulig a filtrere ut kopien i RF-bandet direkte.

Problemet med en ZOH-DAC er at kopien i RF-bandet dempes og deformeres av sincen.
Deformeringen fgrer til at alle Nyquistbandene, utenom fgrste, nulles ut i en av kantene.
Frekvensinnholdet i 1. Nyquistband har ogsa mye sterkere absoluttverdi, og et reelt
bandpassfilter som filtrerer ut kopien i RF-bandet vil fa darlige arbeidsvilkar. For a
minke deformeringen, samt a bedre arbeidsvilkarene til bandbassfilteret kan en RTZ-
DAC benyttes, som lar signalet ga til null mellom punktprgvene, se figur 30.

@nskelig

m(t) M(F) £ 2f, / 3f,

<

Figur 30: Return-to-zero DAC

Ved a minke 7', som vist i figur 30, vil signalet fortsatt bli sinc-dempet, men sincen brer
seg ut i frekvens. I henhold til ligning (39) vil absoluttverdien ogsa minkes, siden det
fjernes energi i signalet. Nar alle de repeterte frekvenskopiene har tilnermet lik abso-
luttverdi, vil et bandpassfilter fa mye bedre arbeidsvilkar. Samtidig fgrer utsmgring av
sincen til at det frekvensinnholdet i RF-bandet ikke deformeres i samme grad. Frek-
venskonverteringen oppnas ved a bandpassfiltrere direkte pa utgangen til RTZ-DACen.
Denne metoden kalles for SUC, fordi det oppnas en konvertering opp i frekvens direkte
pa punktprgvene.
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28 2. Bakgrunnsteori

SUC vil pa samme mate som SDC fgre den digitale enheten nermere antennen, ved
at mikseren fjernes. Figur 31 viser konseptuelt hvordan et SDC system kan se ut. Sys-
temet vil besta av en RTZ-DAC, etterfulgt av et bandpassfilter, for RF-signalet sendes
ut pa antennen. Pa samme mate som en ekstern S/H-krets kan settes pa utsiden av en

RF-ut

Digital - Bandpass
enhet -RW'DAC filter

Antenne

Figur 31: SUC konsept

ADC, kan en RTZ-krets settes pa utsiden av en ZOH-DAC. Denne RTZ-kretsen vil da
kun slippe igjennom en liten del av ZOH-DACen, slik at utgangen til RTZ-kretsen blir
tilsvarende som en RTZ-DAC.

RF-ut

Digital 4| ZOH-DAC }—| RTZ-krets }7 Bandpass J

enhet filter Antenne

Figur 32: SUC konsept med ekstern RTZ-krets
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3. MATLAB simulering

For a belyse egenskapene til Sampling Up/Down Conversion (SDC/SUC) ble ytelsen
til et slikt system simulert i programmeringsspraket MATLAB. MATLAB er en forkor-
telse for Matrix Laboratory, og er et hgyniva programmeringssprak utviklet av Math-
Works [MATb]. MALTAB er et numerisk programmeringssprak som kan utfgre matri-
seoperasjoner, plotting av funksjoner og data, implementering av algoritmer med mer.
Som et hgyniva programmeringssprak inneholder MATLAB mange ferdigutviklede al-
goritmer og funksjoner, men det kan ogsa defineres egne funksjoner. De innebygde
funksjonene brukt 1 denne simuleringen er vist i tabell 1, med en kort beskrivelse. Noen
av funksjonene kan ogsa ta inn flere inngangsparametere, men kun grunnfunksjonen er
beskrevet i tabellen. For en bedre beskrivelse av funksjonene henvises det til MATLAB-
dokumentasjonen beskrevet i [MATa].

Tabell 1: Innebygde MATLAB-funksjoner brukt i simuleringen.

NAVN FUNKSJON

conv(A,B) Folder vektor A og B, resultatet har lengde
length(A) + length(B) - 1.

exp(X) Eksponentialfunksjon av vektor X.

Jt(X) Diskret Fourier Transform (DFT) av vektor X.

[itshift(X) Skifter O-frekvens komponenten til senter av
spektrumet.

filter(A,B,X) Filtrerer vektor X gjennom filteret definert av
parameterne A og B.

floor(X) Runder elementet X ned til nermeste heltall.

fvtool(X) GUI som gjgr det mulig a analysere filteret X

length(X) Returnerer lengden av vektor X.

linspace(X1,X2,N)| Genererer N punkter mellom X/ og X2.

log10(X) 10-logaritmen av elementet X.

max(X) Returnerer maksimalverdien av vektor X.

mean(X) Regner ut middelverdien til element X.

mod(X,2) Modulo-2 divisjon av element X.

nextpow2(N) Returnerer neste hgyeste 2. potens av element
N.

plot(X,Y) Plotter vektor Y som funksjon av vektor X.

set(H) Setter egenskapsnavnene gyldig til verdier for
objekt H

sin(X) Sinus av elementet X.

randn(M,N) Returnerer en MxN matrise med normalfordelte
tilfeldige tall.

round(X) Runder av elementet X til nermeste heltall.

zeros(M,N) Returnerer en MxN matrise med verdien O.

window(@hann,N) Returnerer et N-punkts Hanning-windu.
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I tillegg til de innebygde funksjonene ble det definert noen nye funksjoner, fordi funks-
jonen de utfgrer ble gjentatt flere ganger i simuleringen. Det gjor MATLAB-koden mer
oversiktlig og lettere a lese, samtidig som antall kodelinjer minker. Tabell 2 viser en
oversikt over disse funksjonene. Begge funksjonene forklares bedre nar de brukes i si-

Tabell 2: Definerte MATLAB-funksjoner brukt i simuleringen.

NAVN FUNKSJON

sample(x,AT,Fco) | Funksjonen folder vektor x med et 1. ordens
RC-filter med cut-off frekvens Fco. Utgangspa-
rameteren til funksjonen er resultatet av foldin-
gen etter AT sekunder.

DAComformer(x, | Funksjon som tar inn vektoren x, og legger til
bolgeform) bglgeformen bolgeform pa alle verdiene i vek-
tor Xx.

muleringene. Selve simuleringen av SDC/SUC ble utfort i MATLAB-scriptene beskre-
vet i tabell 3. I scriptet sample_up_ conversion.m er det brukt noen filtre i simuleringen,

Tabell 3: MATLAB-script som utfgrer simuleringen.

NAVN FUNKSJON

sample_down_ Simulerer Sampling Down Conversion.

conversion.m

sample_up_ Simulerer Sampling Up Conversion.

conversion.m

totalsystem.m Simulerer Sampling Down/Up Conversion i et
totalsystem, med fgrst en nedkonvertering, for
sa a frekvenskonvertere testsignalet opp i frek-
vens igjen.

som ble generert ved hjelp av et hjelpeverktgy som finnes i MATLAB. Hjelpeverktgyet
kalles fdatool som star for Filter Design & Analysis Tool, og muliggjgr generering av
filtre med @nkede frekvensegenskaper. Nar alle filterparameterne er satt er det mulig
a eksportere filteret til en MATLAB-funksjon, tilsvarende de i tabell 2. Det ble totalt
laget 2 bandpassfiltre av typen Chebyshev, med en bandbredde pa 1G H 2 sentret rundt
9.5G'H z, men med forskjellig orden. Tabell 4 viser navnet pa de eksporterte filtrene,
med en kort beskrivelse.

Tabell 4: Bandpassfiltre eksportert til falgende MATLAB-funksjon.

NAVN FUNKSJON

BP 9 10 _order 8. ordens Chebyshev bandpassfilter med 1GH =z
8.m bandbredde sentret rundt 9.5G H z.

BP 9 10 _order 40. ordens Chebyshev bandpassfilter med
40.m 1G' H z bandbredde sentret rundt 9.5G H z.
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Dette kapittelet er en beskrivelse av hvordan simuleringene ble gjennomfgrt, samti-
dig som resultatene presenteres. Felles for alle simuleringene er at det ble brukt et 2-
tone testsignal med en antatt analog bandbredde pa 1GH z, som konverteres opp og
ned i frekvens. For a begrense simuleringsdata fikk testsignalet en varighet pa 1us. All
MATLAB-kode finnes i appendiks F, og vedlagt ZIP-fil.

3.1. Sampling Down Conversion
Ideell undersampling

SDC konverterer et RF-signal ned til baseband. For & illustrere hvordan undersampling
og aliasing utfgrer nedkonverteringen, ble en ideell undersampling simulert i MATLAB-
scriptet sample_down_conversion.m. Undersamplingen ble utfgrt pa et 2-tone testsignal,
med frekvens F; = 600M Hz og F, = 700M H z, som ble flyttet opp til RF-band
ved a legge til en berebglgefrekvens F, = 9G'H z. Figur 33 viser et blokkskjema for
hvordan undersamplingen ble testet. Figuren viser hvordan barebglgefrekvensen legges
pa frekvensen til testsignalet, og undersamples med en gitt punktprgvingsfrekvens f.

D Undersampler

|Xb|T |XRFT |X|T
| I i i -
- UNDERSAMPLET

Figur 33: Blokkdiagram undersampling

For a finne f, til undersamplingen matte det bestemmes hvilket Nyquistband RF-signalet
skulle befinne seg i. Simuleringen antar at RF-signalet har en bandbredde pa 1GH z, fra
9 til 10GH z, fordi de fleste reelle signaler er bredbandet og bestar av flere enn kun 2
frekvenskomponenter. Derfor ble Nyquistbandet & valgt pa grunnlag av at testsignalet
har en “omhylnings”-bandbredde pa 1GH z, slik at F, og Fy i figur 7 ble satt til hen-
holdsvis F, og F. + 1G Hz. Ut fra disse parameterne ble hgyeste mulige Nyquistband
bestemt ut fra ligning (13).

Fy 10
kmaks - ? - T =10 (44)
Ligning (44) viser at hgyeste Nyquisband er et partall. En undersampling av RF-signalet
i et partalls Nyquistband fgrer til en speilvendt basebandkopi. For a fa en direkte ba-
sebandkopi ble det valgt av RF-signalet skulle befinne seg i 9. Nyquistband. Punktprg-
vingsfrekvensen ble deretter bestemt av ligning (12), hvor hgyeste f; ble valgt for a fa
basebandkopien med til DC.

f = 2F,  2x9GH=z
k-1 9-1

— 295G H> (45)
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Valget av denne f; fgrer til at 1. og 9. Nyquistband omfatter felgende frekvensomrade.

1. Nyquistband € [0, 1.1250|GH z (46)
9. Nyquistband € [9,10.125|GH 2 (47)

For SDC er det viktig a fa vist frem at undersamplingen kopierer RF-signalet ned til
baseband ved hjelp av aliasing. Derfor vil en studie av frekvensspekteret til undersam-
plingen vare av interesse. For a beregne frekvensspekteret ble MATLAB-funksjonen
Jjt i tabell 1 brukt, som beregner Fouriertransformen. MATLAB opererer kun med dis-
krete verdier, og fft-funksjonen beregner kun frekvenskomponenter fra —0.5 f; til 0.5 f;.
Det vil si at fft-funksjonen kun beregner frekvenskomponenter i 1. Nyquistband. Som
figur 33 viser er det gnskelig a beregne frekvenskomponenter opp til RF-bandet, for
a vise aliasingen som undersamplingen innfgrer. For a lgse det problemet ble det der-
for laget en “analog” punktprgvingsfrekvens f,, pa 10 ganger f;. Pa den maten blir de
10 fgrste Nyquistbandene beregnet av fft-funksjonen. I et reelt SDC-system er det et
analogt signal som undersamples med f,. Et analogt signal kan sees pa som et punkt-
prévd signal med uendelig f,. I simuleringen er det kun de aliasierte kopiene nedenfor
RF-bandet som er at interesse, og det analoge signalet kan representeres som et diskret
signal punktprgvd med f,,. | MATLAB fikk en analog representasjon av basebandsi-
gnalet derfor fglgende form

Tp(tna) = sin(2w Fity,) + sin(2nFotpe) ,  tha = [0 fi c(lps — fi)] (48)
hvor t,, beskriver den “analoge” punktprgvingsvektoren. Den vektoren er definert pa
formen [start:step:end], som betyr at vektoren begynner pa start, og gker med step
helt opp til end. Frekvensspekteret til basebandsignalet er plottet i figur 34, hvor kun
innholdet i 1. Nyquistband er hentet ut. I figuren er frekvensspekteret vektet med et
Hanning-vindu ved hjelp av window-funksjonen, for & minke sidelobene fft-funksjonen
innfgrer. I tillegg ble FFT-algoritmen utfgrt ved a zero-padde basebandsignalet til en
lengde 2V, hvor N ble satt til 4 vaere neste hgyeste 2. potens av lengden til basebandsi-
gnalet, pluss 2. Ved a gke antall punkter i beregningen gkes den spektrale opplgsningen
som fft-funksjonen gir. Alle resterende plott i frekvensdomenet er plottet pa samme
mate, dersom ikke noe annet blir nevnt.

For & flytte signalet opp til RF ble F,. pa 9G H z plusset pa basebandfrekvensen, og fikk
derfor fglgende form

Trp(the) = sin(2m(Fy + Fo)tna) + sin(2m(Fy + Fo)tna) (49)

hvor t,, har samme form som for basebandsignalet. Figur 35 viser RF-signalet i 9.
Nyquistband.

En ideell punktprgving ble utfgrt, og frekvensspekteret til det undersamplede signalet
er vist 1 figur 36. Figuren viser hvordan RF-signalet (merket med rgdt) kopieres ned
til basebandet (merket med grgnt). Det er viktig a legge merke til at signalet ogsa ko-
pieres til alle de andre Nyquistbandene (merket med blatt). Signalet ble undersamplet
ved a kun hente ut signalverdier i de tidspunktene hvor ¢, = %, hvor m er et heltall.
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Basebandsignal
of . .
-10}
3
— 20t
=
30}
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Figur 34: Basebandsignal
RF-signal
of . .
-10}
3
— 20t
=
30}
'409 9.2 9.4 9.6 9.8 10
F[GHz]

Figur 35: RF-signal

Siden f,, = 10 x f, vil det si at kun hver 10 punktprgve ble hentet ut. Resten av de
“analoge” punktprgvene ble satt til 0, slik at den “analoge” punktprgvingsfrekvensen
ble opprettholdt.

Innfering av et 1. ordens RC-filter som undersampler

I realiteten vil ikke undersamplingen forega ideelt. En reell S/H-krets klarer ikke a fglge
inngangssignalet perfekt, noe som fgrer til at den avleste verdien av RF-signalet vil ha
feil verdi. Som beskrevet 1 delkapittel 2.3 kan S/H-kretsen tilnermes til ligning (30) 1
track-modus. Ligning (30) beskriver et 1. ordens RC-filter, som kuttes etter AT sekunder
nar S/H-kretsen gar over til hold-modus. For a finne karakteristikkene til 1. ordens RC-
filteret ble amplitude- og faseresponsen simulert som funksjon av forskjellig AT-verdier,
se henholdsvis figur 37 og 38. Figurene viser at en slik krets vil endre fasen og dempe
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34 3. MATLAB simulering

Undersamplet signal, fs=2.25GHz

-107 ]

X [dB]

'400 2 4 6 8 10

F[GHz]
Figur 36: Ideell punktprgving

et inngangssignal som funksjon av den analoge bandbredden og AT. I 37 og 38 er den
analoge bandbredden F,, satt til 10G H z.

Amplituderespons vs. frekvens, F_ =10 GHz
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Figur 37: Amplituderespons, F., = 10GH z
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I tiln@rmingen til et mer reelt SDC-system ble den ideelle undersampleren i figur 33
erstattet med S/H-kretsen i track-modus definert i ligning (30). Men som figur 37 viser
vil AT vere i stgrrelsesorden 7 = 1/F,,, noe som tilsvarer en AT i omradet picosekun-
der. Den “analoge” punktprgvingsfrekvensen f, definert i den ideelle undersamplingen
tilsvarer en opplgsning pa 22.5 punktprgver/ns. For a kunne gjgre simuleringer som
skiller 0.257 kreves det derfor en mye hgyere diskret opplgsning. Det ble derfor valgt
en diskret opplgsning pa 10 punktprgver/ps, som tilsvarer en f,, pa 107 H z. RF-signalet
i ligning (49) har en varighet pa 1us, og med en f,, pa 107 H z vil det besta av 10 mil-
lioner punktprgver. Men det er kun gnskelig a ha en god opplgsning nar S/H-kretsen er i
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3.1. Sampling Down Conversion 35

Faserespons vs. frekvens, Fco: 10 GHz

Grader[°]
2

-80+
-100+
120 T
10" 10" 10°
F[GHz]

Figur 38: Faserespons, F., = 10GHz

track-modus. Det vil si at det kun er RF-signalet fra punktprgvingstidspunktet (¢,, = %,
m =heltall), og AT sekunder tilbake i tid som er av interesse. Inngangen til S/H-kretsen
ved de resterende tidspunktene vil vare ubetydelige siden bryteren i figur 14 vil vaere
apen, og kretsen vil vere i hold-modus. For a fa det gnskede RF-signalet ble derfor
punktprgvingsvektoren i ligning (48) redefinert til fglgende form

tn — [tl, tQ, t3, ceey tend} (50)
hvor
t1 = zeros(1, round(AT * fs,)) (51)
1 1 1
to=[——AT: —: — (52)
=17 fu T,
2 2 2
ts=|——AT: —: — (53)
AT
1 1 1
teng = [lus — — — AT : f_ s lus — —]| (54)
og satt inn i fglgende uttrykk
TRF—utsnitt(tn) = sin(2m(Fy + F.)t,) + sin(2n(Fy + F.)t,) (55)

Figur 39 viser hvordan RF-signalet definert i ligning (55) ble undersamplet av S/H-
kretsen i ligning (30). Selve undersamplingen ble utfgrt av sample-funksjonen definert i
tabell 2. Denne funksjonen folder inngangssignalet med impulsresponsen gitt i ligning
(30), og returnerer resultatet av foldingen etter AT sekunder. Figur 40 viser hvordan
3 punktprgver blir tatt av RF-signalet med AT = 47 og F,, = 10GHz. I figuren er
den delen av RF-signalet som blir sendt til sample-funksjonen merket med rgdt, og
punktprgven som oppnas merket med blatt. Basebandsignalet, definert i ligning 34, er
ogsa plottet for & se hvordan S/H-kretsen punktprgver i forhold til dette signalet. Det
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XRF—u‘.snl‘tt(tl) }((1)
sample(x,AT,Fco)}——
XRF—u:snl’t:(t2) }((2)
sample(x,AT,Fco)|———
XRF-utsni:t{tn) HRF-u:snit:[t%) }((3)
sample(x,AT,Fco)
i XRF—u‘.sm“:(tend) }((end)
sample(x,AT,Fco)|————

Figur 39: Blokkdiagram undersampling med 1. ordens RC-filter

Undersampling med AT =4, Fco: 10GHz, FS= 2.25GHz

2
zp@ 3
N k= 2
: 2 G
S 4 x(1) x 5
& XRF-u‘.snit‘.(tl} (
-7 P
Basebandsignal
— Punktpreve
— RF-signal gjennom RC-filter
_2 1 1 T T
0 0.2 0.4 0.6 0.8 1

t[ns] X 109
Figur 40: 3 forste punktprever av RF-signalet, med F., = 10GH z og AT=471

forste tidsutsnittet sendt til sample-funksjonen er definert ligning (51). Siden signalet
startet i tidspunkt O, inneholdt denne vektoren verdien O i AT sekunder. Resultatet av
sample-funksjonen, gitt som x(1) i figur 39 og 40, fikk derfor verdien 0, og ble derfor
en ideell punktprgve. Det andre tidsutsnittet av RF-signalet send til undersampleren er
gitt av ligning (52). Resultatet av denne undersamplingen er gitt som x(2) i figur 39 og
40. P4 samme mate ble alle punktprgvene i undersamplingen av RF-signalet oppnadd.

For a sjekke egenskapene til denne sampleren ble RF-signalet undersamplet med forsk-
jellige verdier av AT og F,,. I simuleringene ble F, valgt som antatt “darlig” 5G H z
og “god” 20G H z verdi i forhold til RF-frekvensen. AT ble valgt pa samme mate, som
en “darlig” 0.57 og “god” 47 verdi ut i fra tabell A.1. Frekvensspekteret til det under-
samplede resultatet er vist i figur 41 og 42. Begge disse plottene er normalisert til mak-
simalverdien for den ideelle undersamplingen. Pa den maten var det mulig & finne ut
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3.1. Sampling Down Conversion

37

hvor mye S/H-kretsen dempet punktprgvene i forhold til en ideell undersampler. Figur

| [dB]

Frekvensspekter, AT = 0.5t og Fco= 5GHz

X 06
Vi -B625
[ ]

o

(a) Frekvensspekter, I, = 5GH z

0.2
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08

1
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-10
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Frekvensspekter, AT = 0.5t og Fco= 20GHz

08
¥ -B515
[ ]

04 06 08 1
F[GHz]

(b) Frekvensspekter, F,., = 20GH z
Figur 41: Undersampling av RF-signal med AT=0.57 ved forskjellig F,

41 viser hvordan en AT péa 7/2 demper det undersamplede resultatet med over 8dB,
uavhengig av den analoge bandbredden. Dersom AT gkes til 47 blir det undersamplede

%] [dB]

Frekvensspekter, AT = 4t og Feo= 5GHz

'
w0

K06
Y BETS

-10
0

(a) Frekvensspekter, F., = 5GHz

0.2

0.4

0.6
F[GHz]

0.8

1

%] [dB]

-10
0

Frekvensspekter, AT = 4t og Fco= 20GHz

¥ 08
r:-1.048

04 06 08 1
F[GHz]

(b) Frekvensspekter, F., = 20GH z
Figur 42: Undersampling av RF-signal med AT=4r ved forskjellig F.,

resultatet dempet avhengig av den analoge bandbredden, som vist i figur 42.

Jitter ved punktpreving av et RF-signal

Som beskrevet i delkapittel 2.5 vil fasestgy i form av jitter pavirke SNR i et system. SDC
punktprgver direkte pa RF-signalet, og figur 25 viser at 1ps RMS jitter pa samplingsk-
lokken gir SNR pa 25dB for et 10GH z signal. Figur 25 viser ogsd at SNR minker
dersom det punktprgves pa et signal i et hgyereliggende Nyquistband. Av den grunn ble
jitters innvirkning simulert. For & finne feilen som jitter innfgrer ble det forst utfgrt en
ideell undersampling av RF-signalet, med fglgende punktprgvingsvektor

0

(1p

S — —

(56)
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38 3. MATLAB simulering

Det undersamplede resultatet fikk derfor fglgende form
x(tn) = sin(2rw(Fy + F)t,) + sin(2n(Fy + F.)t,) (57)

Deretter ble jitter lagt til pa punktprgvingsvektoren ved hjelp av randn-funksjonen, vist
1 tabell 1. Denne funksjonen gir ut en vektor med angitt lengde, som er Gaussisk fordelt
med standardavvik lik 1 og forventningsverdi lik 0. Dersom forventningsverdien er lik
0, vil RMS-verdi og standardavvik vere det samme. randn-funksjonen ble ganget med
riktig RMS-verdi av jitter, og lagt til den ideelle punktprgvingsvektoren. Siden vektoren
som illustrerer jitter er Gaussisk fordelt vil den beskrive tilfeldig jitter. Punktprgving-
svektoren med jitter kan derfor beskrives med fglgende ligning

tnj = tn + 1 x randn (58)

hvor t; er RMS-verdien av jitter. En undersamplet versjon av RF-signalet med jitter fikk
derfor fglgende form

X (tn]) = Sz'n(27r(F1 + Fc)tn3> -+ sin(27r(F2 + Fc)tnj> (59)

Feilen eller stgyen som jitter innfgrer ble deretter regnet ut ved a trekke de to resultatene
fra hverandre

S— (60)
For & regne ut SNR i MATLAB kan ligning (23) omformuleres til fglgende uttrykk
Psi na 2
SNR(dB) = 20log—"e — 101@%@@3] 61)
stoy mean(e?)

hvor mean-funksjonen regner ut middelverdien, se tabell 1. Ligning (61) er gyldig fordi
effekten til et periodisk diskret signal er gitt som middelverdien til kvadratet av signal-
verdiene. SNR ble regnet ut for RMS jitter fra 0.1ps til 10ps, og resultatet er vist i
figur 43, sammen med det teoretiske uttrykket for SNR gitt 1 ligning (29). Figuren viser
hvordan simulerte verdier har et maksimalavvik pa 0.71dB fra det teoretiske uttrykket.
Frekvensspekteret til det undersamplede resultatet med jitter z-; ble ogsa simulert for tre
forskjellige RMS-verdier av jitter, og resultatet er vist i figur 44. Figurene 44(a) til 44(c)
viser hvordan tilfeldig jitter fgrer til et konstant stgygulv, som gker nar RMS-verdien av
jitter gker. Figurene viser ogsa at antall punkter brukt i beregningen av frekvensspekte-
ret NFET = 2™, Grunnen til at denne parameteren er vist i figurene er for & vise at alle
plottene bestar av like mange punkter, slik at en gkning av stgygulvet fgrer til at SN R
minker.

Undersampling med et 1. ordens RC-filter og jitter

I et reelt SDC-system vil jitter fgre til at S/H-kretsen utfgrer punktprgvingen pa et ikke-
ideelt tidspunkt. I tilnermingen til et reelt SDC-system er det derfor interessant a si-
mulere en undersampling med RC-filteret i ligning (30), samtidig som jitter flytter tid-
spunktet for undersamplingen. For & simulere det ble punktprgvingsvektoren i ligning
(50) lagt til jitter i henhold til ligning (58). Pa den maten ble verdiene som sendes til
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SNR vs. RMS jitter, maks ASNR=0.71 dB

50 . : :
sirmulert SNE
5 o L teoretisk SNR.
40_ .......... P ........... ........ ..... _
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-1 0 1
10 10 10
t, Ips]
Figur 43: SNR som funksjon av RMS jitter
Frekvensspekter, t]= 0.1ps, NFFT=21* Frekvensspekter, t]= 1ps, NFFT=21*
0 0 i
20+ 1 20+
) )
= 40t = 40t
= B
—60
B 02 0.4 0.6 08 . 80, 0.2 04 0.6 08 1
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(a) t; = 0.1ps (b) t; = 1ps

Frekvensspekter, tJ: 10ps, NFFT=2'"

0,
201
2
=40
=
-607
80, 0.2 04 0.6 0.8 1
F[GHz]
(c) t; = 10ps

Figur 44: Frekvensspekter etter undersampling med 3 forskjellige RMS-jitter

sample-funksjonen i figur 39 flyttet litt pa grunn av jitteret. Utsnittet av RF-signalet med
jitter fikk derfor fglgende form

xRF_utsnitt_j (tng> = 8in<27T(F1 + Fc)tnj) —+ Sin(27T(F2 —+ Fc)tnj) (62)

Masteroppgave - TTT4905



40 3. MATLAB simulering

hvor ¢,,; er gitt av ligning (58) innsatt med ligning (50). Ligning (62) ble undersamplet i
henhold til figur 39, og frekvensspekteret av resultatet z; er vist i figur 45. I figur 45(a)
og 45(b) ble RMS-verdien til jitteret satt til & veere 1ps, samtidig som den analoge band-
bredden til RC-kretsen fikk verdien 20G H z. Den eneste parameteren som er forskjellig
i figur 45 er hvor lenge S/H-kretsen er i track-modus, altsa tiden AT. Ut fra disse figurene

Frekvensspekter, AT = 4t og Feo=20GHz Frekvensspekter, AT = 0.5t og Feco= 20GHz
0 I ¥ 0B ] 0 I
W1 07 L
107 1 107 v os
W -BS2T
_20) ] 200
5 <)
= 30 = 30
w )
A0+ i 40+
-50 ‘ I | I -50¢
i [HIM I \M“ ‘I‘ I“ |||IhJ I M\ Jiilh) H‘M I M ‘Mu”
605 0. o " 0 6 08 1 5%

) . 02 04 06 08 1
F[GHz] F[GHz]

(a) AT=41 (b) AT=0.57
Figur 45: Frekvensspekter etter undersampling med RC-filter og jitter

0.

er det rimelig a anta at stgygulvet dempes like mye av RC-kretsen, som RF-signalet. For
a bekrefte det ble SNR fgr og etter undersampleren beregnet. Ligning (63) og (64) viser
hvordan SNR fgr (SN Ry) og etter (SN R.) undersampleren ble regnet ut.

me(m(x%F_ tsmitt)

SNR(dB) = 10l L [dB 63
dB) = 1010y "R et 63)

2
SNR.(dB) = 10109%@32)[613} (64)

mean(e3)

hvor

€1 = YRF—utsnitt — L RF—utsnitt—j (65)
ey =T — X (66)

T RF—utsnitt OF T RF—utsnitt—; Deskriver utsnittet av RF-signalet uten og med jitter definert
1 henholdsvis ligning (55) og (62). Begge disse ble sendt til undersampleren som vist i
figur 39, og resultatet ble lagret i henholdsvis x og ;. SNR fgr og etter undersampleren
er oppsummert i tabell 5. Tabellen viser at den eneste faktoren som endrer SNR er RMS-
verdien av jitter. Den viser ogsa at RC-filteret som undersampler ikke endrer SNR, ved
at den er den samme fgr og etter i alle tilfellene. Alle verdiene i tabell 5 er rundet av til
nermeste hele tiendels d 5.

3.2. Sampling Up Conversion
Frekvensstudie av DAC-utganger

Sampling Up Conversion (SUC) konverterer et basebandsignal opp til RF, ved a band-
passfiltrere direkte pa utgangen til en DAC. Utgangen til en DAC kan sees pa som
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3.2. Sampling Up Conversion 41

Tabell 5: SNR far og etter “reell”-undersampler med jitter
‘AT:T/2 ‘AT:T ‘AT:4T
tirms = 0.1ps \ SNRy SNR, \ SNR; SNR, \ SNR; SNR,

F.,=5GHz 44,2 442 | 443 443 44.4 44,3
F., = 10GHz> 44.2 442 | 442 442 44.4 44.3
F.,=20GHz 44.2 442 | 442 442 44.3 44.2

tjrus =1ps | SNR;  SNR.| SNR; SNR.| SNR; SNR,
F., =5GHz 24.3 242 | 244 243 244 243

F.,=10GHz 24.2 242 | 243 242 24.4 24.3
F,=20GHz 24.3 243 | 242 242 24.2 24.2
tjrus =10ps | SNR;  SNR.| SNR; SNR.| SNR; SNR,
F.,=5GHz 4.8 4.9 4.9 4.9 4.8 4.8
F,,=10GHz 4.8 4.9 4.9 4.9 4.8 4.8
F,,=20GHz 4.8 4.8 4.8 4.8 4.8 4.9

en folding av punktprgvene til basebandsignalet med en firkantpuls. Siden det band-
passfiltreres direkte pa utgangen til en DAC, vil frekvensspekteret til utgangen veere
av interesse. Det ble derfor simulert forskjellige DAC-utganger i MATLAB-scriptet
sample_up_conversion.m. 1 skripet ble MATLAB-funksjonen DAComformer benyttet,
som tar inn en gitt bglgeform sammen med punktprgvene til basebandsignalet, og leg-
ger bglgeformen pa alle punktprgvene i henhold til ligning (32). Med bglgeform menes
en gitt analog amplitude som legges pa alle punktprgvene, slik at DAC-utgangen blir
et analogt signal med en reell amplitude. Prinsippet for DAC omformeren er vist 1 fi-
gur 46. Basebandsignalet defineres pa samme mate som i SDC, med fglgende form og

h(t)
h(t)
Bglgeform
t
TT,
Punkprgver . DAC-utgang
m(nT, s(t
() nem > meTh—nT)) | ©
n=—o00
t t
T, T,
Figur 46: Blokkdiagram DAC omformer
punktprgvingsvektor.
. . 1 1
zp(t,) = sin(2w Fit,) + sin(2nFot,) , t, =10 I :(lps — ?)] (67)
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hvor f, = 2.25GHz og t,, = fﬂ = nT. Grunnen til samme f,; som for SDC, er at et
SUC ofte benytter samme oscillator. Det vil ogsa vere lettere a kjenne igjen kopiene i
Nyquistbandene, da disse kopieres om f.

Som nevnt tidligere beregner fft-funksjonen 1 MATLAB kun frekvenskomponenter 1 1.
Nyquistband. I ligning (32) omgjgr bglgeformen A (t) punktprgvene til et analogt signal.
Det vil si at bglgeformen ma ha en diskret opplgsning slik at frekvenskomponenter opp
til RF kan beregnes. En “analog”-punktprgvingsfrekvens f,, pa 10 ganger f, ville lgst
problemet, det gir liten variasjonsmulighet for lengden 7. For a fa en stgrre frihetsgrad
i simuleringene ble f, valgt til a vaere 400 * f;, slik at 400 forskjellige verdier at 7" kan
simuleres innenfor 7.

Siden bglgeformen h(t) bestemmer sinc-dempningen, ble forskjellige lengder av 7" si-
mulert. For a fa RF-bandet godt innenfor hovedloben til sincen ma 7" velges mindre enn
1/10GHz = 100ps. I tillegg er det gnskelig a ha et helt og rikelig antall punktprgver
innenfor tiden 7. Dersom T velges til 50ps vil lengden T besta av 50ps * f,, = 45
punktprgver. Et step pa 50ps av T vil derfor fgre til at lengden bestar av et helt an-
tall punktprgver, noe som fgrer til at simuleringen blir korrekt. Bglgeformer med 7' lik
50,100, 250ps, samt T' = T ble simulert, og resultatet er vist i figur 47. Figuren viser

Balgeformer Frekvensspekter [dB]
1 0
_ -20
-40
; | m
0 0.5 1
1 ] 0
=20
0.5 T=250ps ] m
-40
. . f\f\
0 0.5 1
1 ] o '
0.5 T=1q0ps | 20 \ '
' -40 1
i | N
0 0.5 1 0 10 20
1 I '
0.5 %SOps ;20 \ |
-40 ]
0 - - Vsl
0 0.5 1 0
Tid i Ts sekunder Frekvens [GHz]

Figur 47: Bolgeformer med frekvensspekter

hvordan en kortere puls forflytter 1. nullpunkt opp i frekvens, samtidig som de lavere
frekvensomradene dempes. Dersom 7" = T vil 1. nullpunkt oppsta ved f, = 2.25GH z.
Nar 7" minkes til henholdsvis 250, 100 og 50ps oppstar 1. nullpunkt ved henholdsvis
1/250ps = 4GH~z,1/100ps = 10GH z og 1/50ps = 20GH z.

Ut i fra figur 47 vises det at innholdet i lavere Nyquistband dempes mest nar 7" = 50ps.
For a vise hvordan frekvensinnholdet dempes i forhold til en ZOH-DAC, er disse to
bglgeformene plottet sammen i figur 48. Figuren viser hvordan innholdet oppover i

Masteroppgave - TTT4905



3.2. Sampling Up Conversion 43

Frekvensdempning av belgeformer

—— ZOH-DAC
— RTZ-DAC, T=50ps
% X004
an W-230
§= "
=
o
=
La
-~
0 5 10 15 20 25

Frekvens [GHz]
Figur 48: Frekvensdempning ZOH- og RTZ-DAC

Nyquistbandene ikke deformeres av sincen, samtidig som innholdet i de lavere Ny-
quistbandene vil dempes nar 7" = 50ps. Bglgeformene vist i figur 48 ble sammen med
basebandsignalet sendt til DAC-omformeren, og frekvensspektrene vises i figur 49 og
50. I figur 49 og 50 er sinc-dempningen til bglgeformen tatt med, merket med rosa.

Frekvensspekter ZOH-DAC, f5=2.25GHz

0  DAC-tging
Balgeformdempning

-10+1 1
2 I -
o ~20] o -
g I
=
g -30¢ -
[

A0t _

_50 1 1

0 5 10 15 20 25

Frekvens [GHz]
Figur 49: Frekvensspekter ZOH-DAC

Figur 49 viser hvordan innholdet i 9. Nyquistband deformeres av sincen, ved at 4. null-
punkt oppstar ved 9G H z. 1 tillegg er styrkeforholdet mellom base- og RF-band kopien
pa over 25d B. Deformeringen av 9. Nyquistband er mye mindre dersom RTZ-DAC med
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Frekvensspekter RTZ-DAC, T=50ps, fs=2.25GHz

0r  DaC-ttging
Balgeformdermpning

10+ ]
% X 9603
ah =20 —--——q_h___hﬁ_%h ¥ 2254 i
= .
g T
g -30¢ -
O

A0t _

_50 1 1

0 5 10 15 20 25

Frekvens [GHz]
Figur 50: Frekvensspekter RTZ-DAC

T = 50ps benyttes, som vist 1 figur 50. I tillegg er innholdet 1 de lavereliggende Ny-
quistbandene dempet i stgrre grad. Bade figur 49 og 50 viser hvordan frekvensinnholdet
dempes i henhold til frekvensspekteret til bglgeformen. Det vil si at dempningen av
frekvensspekteret til en DAC-utgang kan beskrives av frekvensdempningen til bglge-
formen. Av den grunn ble frekvensspekteret til bglgeformen for 7' = 50, 100, 150 og
250ps plottet for de 9. fgrste Nyquistbandene, se figur 51. Denne figuren viser hvor-

Frekvensdempning av belgeformer

i]= —T=50ps
—T=100ps
T=150ps
-10F — T=250ps
%. 3\ ¥ 9603
an -20F . -22.54
g —
£
g 30t
[
40
.50 1 1 ! 1 1 ! ! ]
0 1 2 3 4 5 6 7 8 9 10

Frekvens [GHz]
Figur 51: Frekvensdempning for forskjellige balgeformer

dan frekvensinnholdet i de 9 fgrste Nyquistbandne dempes og deformeres avhengig av
verdien pa 7.
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Innforing av mer reelle bolgeformer

De foregaende simuleringene har studert DAC-utganger med ideelle firkantpulser. Ideelle
firkantpulser har uendelig bandbredde og er umulig a lage i reelle systemer. Av den

grunn ble det simulert hvordan en mer reell bglgeform vil pavirke frekvensspekteret til

DAC-utgangen. I en reell DAC vil oppnaelsen av riktig spenningsverdi skje gjennom en

krets bestaende av kondensatorer, spoler og motstander. Som en 1. ordens tiln@rming

kan oppnaelsen av riktig spenningsverdi sees pa som en sprangrespons til en RC- eller

RLC-krets. I en RTZ-DAC vil spenningsverdien ogsa kortsluttes etter T sekunder. Siden

kondensatorer ikke kan ha et sprang i spenningsverdien kan kortslutningen tilnermes til

en utladning av en RC-krets. For mer informasjon om sprangresponser og utladninger

av RC- og RLC-kretser henvises det til appendiks A.

4 forskjellige bglgeformer ble simulert. Den faktiske bglgeformen i en reell krets vil
variere fra krets til krets. Derfor studeres kun et lite utvalg av forskjellige bglgeformer.
Hovedformalet med denne simuleringen er a illustrere hvordan mer reell bglgeform vil
pavirke DAC-utgangen, ikke at en bestemt bglgeform vil oppsta i en gitt krets. Bglge-
form 1 har en RC-krets oppladning, med en instantan kortslutning. Bglgeform 2 har
en instantan oppladning, med en RC-krets utladning. Bglgeform 3 har en RLC-krets
oppladning, med en instantan kortslutning. Den siste bglgeformen har en RLC-krets
oppladning og en RC-krets utladning. RLC-krets oppladningen har en respons som er
underdempet, for a fa en respons som ligner pa responsen i figur 22. Alle bglgeformene
representerer en RTZ-DAC med 7' = 50ps, og er vist 1 figur 52.

Balgeform 1 Balgeform 2
1 1
0.5 0.5
00 50 00 50
Tid [ps] Tid [ps]
Balgeform 3 Balgeform 4
1 1
0.5 0.5
00 50 00 30
Tid [ps] Tid [ps]

Figur 52: “Reelle” balgeformer

For a studere hvordan bglgeformene demper frekvensspekteret til DAC-utgangen, ble
frekvensdempningen regnet ut og, resultatet er vist i figur 53. En ideell RTZ-DAC med
T = 50ps vil ha 1. nullpunkt ved 20G H z. Figur 53 viser hvordan nullpunktet flyttes
ettersom formen pa bglgeformene endres i henhold til i figur 52.
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Frekvensdempning for Belgeformer

-15¢
Bolgeform 1
20F Balgeform 2
Balgeform 3
stk Bolgeform 4
&
= 30t
=
-35
A
40}
45}
_50 1 I 1
0 5 10 15 20 25

Frekvens [GHz]
Figur 53: Frekvensdempning for “reelle” balgeformer

RTZ-DAC oppkonvertering med jitter

Pa samme mate som for SDC vil jitter sette begrensning pa SNR for et SUC-system. Jit-
ter vil fgre til at tidspunktet for nar DACen holder punktprgvingsverdien, vil fluktuere
rundt det ideelle punktprgvingstidspunktet. Fluktuasjonen vil fgre til at litt feil ampli-
tudeverdi kommer pa de ideelle punktprgvingstidspunktetene. Ved a legge til jitter pa
punktprgvingsvektoren til basebandsignalet, ved hjelp av ligning (58), innfgres denne
amplitudefeilen. Basebandsignalet med jitter lik 10ps ble sendt til DAC omformeren,
og resultatet er vist i figur (54), hvor T'" = 50ps. Figur 54 viser hvordan kopier oppstar

Frekvensspekter for RTZ-DAC, T= 50ps, fs= 2.25GHz
OF T T T T 3

X 96
W -3a70

|X

-60

_80 ]

-100 . il IMIMM

0 5 10 15 20 25
Frekvens [GHz]

Figur 54: Frekvensspekter RTZ-DAC med jitter, T=50ps, t; = 1ps

oppover i Nyquistbandene, samt at stgygulvet far en sinc-dempet form.
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3.2. Sampling Up Conversion 47

I et reelt system er det gnskelig a benytte et bandpassfilter etter RTZ-DAC utgangen, som
henter ut riktig kopi i RF-bandet. Figur 54 viser er innholdet i RF-bandet er dempet med
cirka 3.5d B. Siden stgyen er dempet med tilsvarende faktor er det rimelig & anta et SNR
er det samme etter at riktig RF-band er filtret ut. Av den grunn ble to forskjellige band-
passfilter med 9. Nyquistband som passband generert ved hjelp av MATLAB-verktgyet
fdatool. Det fgrste filteret var et 8. ordens Chebyshev bandpassfilter, med 1G H z band-
bredde sentret rundt 9.5G H z. Ved hjelp av MATLAB-funksjonen fvtool er frekvensres-
ponsen til 8. ordens filteret plottet i figur 55. filter-funksjonen i MATLAB ble benyttet

Frequency: 4.998779
Magnitude: -101.2634
Aot .

vvvvvvvvv )

Figur 55: Frekvensrespons bandpassfilter med orden 8.

til a filtrere DAC-utgangen vist i figur 55. I tillegg ble et annet og bedre bandpassfilter
benyttet, for a se hvordan kvaliteten til filteret vil pavirke SNR. Det forbedrede filteret er
av samme type med lik bandbredde, men en hgyere orden. Frekvensresponsen til dette
filteret er vist i figur 56, hvor ordenen pa filteret er 40 istedenfor 8. Markeringen i figur

<1 Frequency: 5.053711
Magnitude: -550.4822
"

eeeeeeeee )

Figur 56: Frekvensrespons bandpassfilter med orden 40.

55 og 56 viser hvordan dempningen utenfor passbandet er mye brattere for filteret med
hgyest orden.
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For a beregne SNR av de filtrete resultatene ble beregningsmetoden i appendiks B be-
nyttet, og resultatet er vist i tabell 8.

Tabell 6: SNR for og etter frekvenskonvertering

SNR basebdndsignal, 7; = 10ps: 28.1dB
SNR etter 8. ordens bandpassfilter: ~ 27.0dB
SNR etter 40. ordens bandpassfilter: 28.1dB

Tabellen viser hvordan jitter pa 10ps gir et SNR pa 28d B for basebandsignalet. Tilsva-
rende SNR finnes ogsa etter bandpassfiltreringen. Tabell 6 viser ogsa hvordan kvaliteten
pa filteret pavirker SNR.

Studie av alternative bolgeformer

De foregaende simuleringene har konsentrert seg om RTZ-DAC oppkonvertering, fordi
en slik DAC finnes som hyllevare. Som en liten avstikker til oppgaven har forskjellige
bglgeformer ogsa blitt studert, for & vise hvordan det er mulig a forme frekvensdemp-
ningen ved a endre bglgeformen.

Den 1. alternative bglgeformen tar utgangspunkt i en RTZ-DAC frekvensdempning med
T = 50ps. Ved a legge til en tilsvarende negativt forlgp nar utgangen kortsluttes, se figur
57(a), faes frekvensdempningen vist i figur 57(b). Figur 57 viser at de lavere frekvens-

Tidsrespons alternativ belgeform 1 Frekvensdempning alternativ belgeform 1
11— ‘ ‘ ' ' 0 ‘ ' ' '
0.5+ 1 -10¢ #1004
Y -16.89
L |
o~ = =201
= =
w 0 51
=30+
-0.5¢
-40)
-1 L L L 1 1
0 0.2 0.4 0.6 0.8 1 305 5 10 15 20 25

Ts Frekvens [GHz]

(a) Tidsrespons (b) Frekvensdempning
Figur 57: Alternativ belgeform 1

komponentene dempes mer, samtidig som innholdet rundt 10G H z dempes med cirka
17dB. Alternativ bglgeform nummer 2 ble formet ved a holde den negative verdien
gjennom den resterende delen av punktprgvingsintervallet, se figur 58(a). Figur 58(b)
viser at frekvensdempningen far en sinc-lignende form, og at innholdet ved 10GH z
dempes med rundt 22d 5.
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Tidsrespons alternativ belgeform 2 Frekvensdempning alternativ belgeform 2
1— or
0.5¢ p 101
2 o g .
= 4 *10.04
- e 2264
301
-0.5¢
-40r
-1 L L L 1 1
_50 L L L L
0 0.2 0.4 0.6 0.8 1 0 5 10 15 20 25
T Frelvens [GHz]
(a) Tidsrespons (b) Frekvensdempning

Figur 58: Alternativ bglgeform 2

Den 3. alternative bglgeformen ble laget ved a utnytte egenskapene til folding. Dersom
frekvensdempningen til en ZOH-DAC studeres, se figur 48, viser den at innholdet 1 1.
Nyquistband befinner seg innenfor hovedloben til sincen. Ved a folde frekvensspekte-
ret til en ZOH-DAC med en sinus med gnsket RF-frekvens, vil hovedloben til sincen
flyttes opp til RF. Foldingen i frekvensplanet er det samme som & multiplisere i tidspla-
net. Det vil si at dersom hver punktprgve multipliseres med en bglgeform bestaende av
en sinus med RF-frekvens, vil frekvensdempningen til en ZOH-DAC flyttes opp til RF.
Multiplikasjonen med RF er det prinsippet er det samme som en konvensjonell mikser
benytter seg av, men den stgrste forskjellen er at sinussignalet ganges pa hver punkt-
prgve. Superheterodyn-prinsippet ville fgrst ha glattet ut utgangen til en ZOH-DAC, for
sa a gange det filtrerte resultatet med RF-frekvensen. I den 3. alternative bglgeformen,
vist i figur 59(a), blir sinussignalet ganget direkte pa en ZOH-DAC utgang, og frek-
vensdempningen vist i figur 59(b) oppnas. Figur 59 viser hvordan sinc-dempningen til

Tidsrespons alternativ bedgeform 3 Frekvensdempning alternativ balgeform 3
1r Or X 1004 ]
Vo -5932
L ]
0.5 -10r 1
-~ 20t i
= o
g 0 E
-30¢ 1
-0.5
40t h
-1 L - L L 1 1 1
50 s . . .
0 0.2 04 06 08 1 o 3 1o 13 20 75
T, Frekvens [GHz]
(a) Tidsrespons (b) Frekvensdempning

Figur 59: Alternativ bglgeform 3

en ZOH-DAC flyttes opp til 10G H z, samtidig som hovedloben dempes med 6dB. Iste-
denfor a multiplisere med en sinus pa alle punktprgvene er det mulig a benytte seg av
den signalverdien som allerede finnes pa utgangen til en ZOH-DAC. Ved a la den kjente
verdien alternere mellom positiv og negativ verdi, med en frekvens tilsvarende 10G H z,
vil frekvensspekteret til ZOH-DACen fortsatt bli flyttet opp til RF. Den 4. alternative
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50 3. MATLAB simulering

bglgeformen er vist i figur 60(a), sammen med frekvensdempningen i figur 60(b). Figur

Tidsrespons alternativ belgeform 4 Frekvensdempning alternativ belgeform 4
=" 1 1 of =
L}
0.5¢ ] 101
- = -20
0 g
301 ]
-0.5¢ 1
-40r
-1 . _ I N ]
_50 L L L L
0 0.2 04 0.6 0.8 1 0 5 10 15 20 25
T Frelvens [GHz]
(a) Tidsrespons (b) Frekvensdempning

Figur 60: Alternativ bglgeform 4

60 viser hvordan sincen fortsatt er flyttet opp til 10G H 2, samtidig som sinc-dempningen
er deformeres. Innholdet ved 10G H z er i dette tilfellet dempet med 4d B.

Den siste alternative bglgeformen ble laget pa bakgrunn av at det var gnskelig a ha
et helt antall bglgelengder innenfor punktprgvingsperioden 7. Ved a ha 5 hele bglge-
lengder innenfor 7 vil hovedloben bli flyttet opp til frekvensen 5 * f; = 11.25GH z.
Bglgeform 5 er vist i figur 61(a), sammen med frekvensdempningen i figur 61(b). Frek-
vensdempningen er plottet sammen med en normalisert RTZ-DAC frekvensdempning
med 7' = 44.44ps, merket med grgnt, fordi de positive og negative flankene i figur 61(a)
har en varighet pa T,/10 = 44ps. Figur 61 viser hvordan hovedloben til sincen flyttes

Tidsrespons alternativ belgeform 5 Frekvensdempning alternativ balgeform 5

[ - - — — 1 125
1 0 f: -3.886

| . ?HWVVMmM

X
Xl

(=]

Belgeform 5
Norrnalisert RTZ-DAC, T=44.4p
T

T Frekvens [GHz]
(a) Tidsrespons (b) Frekvensdempning
Figur 61: Alternativ bglgeform 5

opp til 11.25G H z, samtidig som innholdet dempes av en ny sinc, med 1. nullpunkt ved
22.5G H z. Pa grunn av den bredeste sincen dempes innholdet ved 11.25G' H z med 4d B.

Frekvensspekteret til en DAC-utgang med bglgeform 4 lagt til alle punktpr@gvene er vist
i figur 62, hvor frekvensdemningen til bglgeform 4 ogsa er tatt med og merket med rosa.
Figur 62 viser hvordan innholdet ved 9.6G H z dempes med 4dB, samtidig som resten
av frekvensspekteret dempes i henhold til frekvensdempningen til alternativ bglgeform
4.
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Frekvensspekter, £5=2.25GHz
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Figur 62: DAC-utgang

3.3. Totalsystem

Et totalsystem med SDC og SUC ble ved hjelp av blokkdiagrammet i figur 63 simulert
1 MATLAB. RF-signalet definert 1 ligning (49), med frekvenskomponenter ved 9.6 og

SDC

suC
A i
i | |
XRF-utsnitt UNDERSAMPLER X DACOMFOMER Xrtz
X; Xrtzj
Xrtzjj
JITTER JITTER

Figur 63: Blokkdiagram totalsystem

9.7G H z, ble undersamplet i henhold til figur 39, hvor den analoge bandbredde F,, satt
til 20GH z og AT lik 47. Valgene av AT og F, ble tatt utifra at et reelt system gnsker
a ha god nok analog bandbredde og lang nok AT. Som i de foregaende simuleringene
ble kun et utsnitt av RF-signalet generert ved hjelp av punkprgvingsvektoren i ligning
(50), med en opplgsning pa 10 punktprgver/ps. Det ble ogsa simulert et resultat av
undersampleren hvor jitter med RMS-verdi pa 1ps var lagt til. I figur 63 beskriver x det
undersamplede resultatet uten jitter, og x; resultatet med jitter. Bide = og x; ble deretter
sendt til DAC-omformeren, hvor de ble omgjort til en RTZ-DAC utgang med 7' =
50ps. T ble valgt til 50ps for a begrense simuleringsdata, samtidig som RF-bandet vil
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52 3. MATLAB simulering

befinne seg godt innenfor hovedloben til sinc-dempningen. I DAC-omformeren ble den
“analoge” punktprgvingsfrekvensen f,, satt til samme verdi som i simuleringen av SUC
alene. I tillegg til & generere DAC utganger av = og x;, som henholdsvis z,, 0g ,.;, ble
det generert en ekstra DAC utgang. Ved 4 legge til 1ps jitter pd z; i DAC omformeren ble
ogsa utgangen til en RTZ-DAC-utgang simulert. Jitteret i oppkonverteringen ble lagt til
pa samme mate som i simuleringene av SUC alene, og z,,.;; beskriver denne utgangen
i figur 63.

Frekvensspektrene til alle utgangsignalene 1 figur 63 er vist 1 figur 64. Figur 64(a) viser

Frekvensspekter [X rtz\ Frekvensspekter [X rtZJ|

%96 ® 96
0 r ¥ 3575 T T B ' V3575
[ [

-10
-20

X

-50

-60

7% 5 10 15 20 25 o 10 15 20

Frekvens [GHz] Frekvens [GHz]

(a) Uten jitter (b) Jitter i nedkonverteringen

Frekvciliipekter X mj.\

¥ 3575
[ ]

10 15
Frekvens [GHz)

20 25

(c) Jitter i ned- og oppkonverteringen
Figur 64: Frekvensspekter for 3 forskjellige totalsystem-utganger

hvordan frekvensspekteret dempes av en sinc, som fglger av RTZ-DACen, samtidig som
innholdet dempes med 3.5d B i forhold til 1. Nyquistband. Innholdet i 9. Nyquistband
dempes med tilsvarende samme faktor nar jitter introduseres i nedkonverteringen, som
vist i figur 64(b). Men jitteret vil fgre til at et stgygulv introduseres, som ogsa dempes
i henhold til sincen. Nar jitter i tillegg innfgres i oppkonverteringen viser figur 64(c) at
stgygulvet ikke forandres, fordi jitteret legges til basebandsignalet som har mye lavere
frekvens enn RF-siganlet som undersamples.

For a finne ut hvor mye totalsystemet i RF-bandet er dempet, altsd 9. Nyquistband, ble
resultatet i figur 64(c) vektet med maksimalverdien til RF-signalet sendt til undersam-
pleren. Innholdet i 9. Nyquistband vektet med denne verdien er vist i figur 65, og viser
innholdet i 9. Nyquistband dempes med 23.5d B
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Frek kter |X, .
rekvensspekter | I‘tZM|
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Figur 65: Frekvensspekter med jitter i ned- og oppkonverteringen
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4. Praktiske laboratorieforsok

Simuleringene av SDC og SUC viser at den formen for frekvenskonvertering fungerer i
teori og ideelle systemer. Simuleringene har papekt noen praktiske begrensninger, men
beskriver ikke et reelt system fullstendig. Av den grunn har det blitt utfgrt praktiske
laboratorieforsgk for a underbygger simuleringene. Dette kapittelet er en beskrivelse
av hvordan laboratorieforsgkene ble utfgrt, samtidig som resultatene presenteres. For
a teste SDC ble det brukt standard laboratorieutstyr i form av en signalgenerator og
et digitalt oscilloskop. For SUC ble det 1 tillegg blitt brukt en oscillator, spenningsge-
nerator og bandpassfiltre, samt en RTZ-krets utviklet av forsker Tor Holmboe ved FFI.
Selve forsgkene har tilsvarende oppdeling som for simuleringen, med SDC og SUC hver
for seg farst, deretter et totalsystem. Totalsystemet ble testet ved hjelp av en HERON
FGPA-modul fra Hunt Engineering.

Kostnadsmessige hensyn, samt at det var gnskelig a benytte eksisterende utstyr, forte
til at laboratorieforsgkene ble utfgrt pa lavere frekvensomrader enn de benyttet i si-
muleringene. Avhengig av hvilke frekvenser de forskjellige komponentene opererer pa,
har analysen blitt nedskalert til passende verdier. Fellesnevneren for laboratorieforsg-
kene er en basebandfrekvens pa 8 M H z, samt et tilsvarende “RF”-band i omradet rundt
150M H z. Det vil si at det har blitt utfgrt en 1-tone test istedenfor en 2-tone test som
i simuleringene. Grunnen til det er fordi det er enklere a gjgre stgyberegninger med en
1-tone, samt at signalet er lettere a kjenne igjen fgr og etter en frekvenskonvertering.
Nar totalsystemet analyseres blir fgrst en 1-tone sendt igjennom systemet, fgr en 2-tone
benyttes for validere simuleringene. Selv om forsgkene er utfgrt pa andre frekvensomra-
der beskriver de prinsippene ved frekvenskonverteringen, som kan overfgres til & gjelde
for langt hgyere frekvensomrader, dersom enkelte forhandsregler tas.

MATLAB er brukt som et visualiseringsverktgy, for a plotte enkelte resultater i dette
kapittelet. Denne MATLAB koden er ikke inkludert i et eget appendiks, men finnes i
vedlagt ZIP-fil.

Videre fglger en kort beskrivelse av komponentene brukt i forsgkene. Alle komponen-
tene eies av FFI, og er avbildet 1 appendiks G 1 figur G.1 til G.9. I tillegg inneholder
appendiks G et bilde av testoppsettet nar totalsystemet ble testet med en 2-tone, se figur
G.10. De eneste komponentene som ikke er avbildet i appendiks G er RTZ-kretsen og
FPGA-modulen, da disse to kretsene er avbildet og bedre forklart i egne appendikser,
henholdsvis appendiks C og D.

Signalgenerator 1

FLUKE 6060A Synthesized RF Signal Generator 100kH z to 10560M H z: RF signal-
generator med frekvensspenn fra 100k H z til 1050M H z, og en opplgsning pa 10H z.
Harmoniske komponenter er mindre enn —30d B¢, og ikke-harmoniske komponenter
mindre enn —60dBc. Spennet pa utgangsnivaer er fra +13dBm til —137dBm i 50(2,
med en opplgsning pa 0.1dB. For mer detaljert informasjon henvises det til [FLU].

Signalgenerator 2
HP 8656B Synthesized Signal Generator 100kH z to 990M H z: Signalgenerator med
frekvensspenn fra 100k H z til 990M H z, og en opplgsning pa 10 H z. Harmoniske kom-
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ponenter er mindre enn —30d Bc, og ikke-harmoniske komponenter mindre enn —60d Be.
Spennet pa utgangsnivaer er fra +13dBm til —127dBm i 502, med en opplgsning pa
0.1dB. For mer detaljert informasjon henvises det til [HP/].

Oscillator

Stanford research systems, 2.05GHz synthesized clock generator, model CG635: Os-
cillator/klokkegenerator med frekvensspenn fra DC til 2.05G H z. Fasestgyen er gitt til
mindre enn —90d B¢, og RMS-verdien av jitter er gitt til & veere mindre enn 1ps. Wander
er ogsa oppgitt til & veere mindre enn 20ps. Oscillatoren har tre utganger, hvor to av dem
har en relativ faseforskjell pa 180° kalt Q og Q. For mer detaljert informasjon henvises
det til [TTib].

Digitalt oscilloskop

Tektronix Digital Phosphor Oscilloscope TDS 7104: 8 bits digitalt oscilloskop med 4
analoge innganger, analog bandbredde pa 1G Hz og maksimal punktprgvingsrate pa
10GH z. Det er ogsa mulig a endre den analoge bandbredden til 250M H z og 50M H z
ved hjelp av innebygde filtre. Typisk verdi for jitter er 8ps RMS. Siden oscilloskopet
er digitalt lagres punktprgvene av inngangssignalene i minnet til oscilloskopet. Disse
punktprgvingsverdiene er mulig & eksportere til en minnepinne i form av en .dat-fil.
Denne .dat-filen er mulig a lese i MATLAB ved hjelp av den innebygde funksjonen
textread(’filnavn’). Pa den maten overfgres punktprgvene fra ADCen i oscilloskopet
over til en matrise i MATLAB. For mer detaljert informasjon henvises det til [Tek].

Spenningsgenerator

TTi CPX400A DUAL 60V 20A PSU: Spenningsgenerator med 2 utganger, spenning-
sforsyning fra 0 til 60V og strgmforsyning fra O til 20A. For mer detaljert informasjon
henvises det til [TTia].

Bandpassfiltre

TTE, Chebyshev Bandpass Filters: 3 Chebychev filtre av 9. orden er brukt i denne opp-
gaven, med kontakttypen SMA. Filtrene har et innskuddstap pa 5dB. Se appendiks E
for testrapport av filtrene fra leverandgren.

Filter L6203: Senterfrekvens 40M H z, 3d B-bandbredde 2M H -.

Filter L6204: Senterfrekvens 130M H z, 3d B-bandbredde 10M H z.

Filter L6205: Senterfrekvens 130M H z, 3d B-bandbredde 10M H z.

50 ) “s termineringer

I stgyberegningene har det blitt brukt 2 stykk 50€)‘s termineringer.
Terminering 1: Kontakttype: SMA

Terminering 2: Kontakttype: BNC

Effektdelere

For a kunne splitte et signal til to grener er det blitt brukt 3 tilneermet like effektdelere
fra HUBER+SUHNER. Disse fordeler effekten likt, ved at 1/4 av effekten gar til hver
gren, som tilsvarer et tap pa 6dB. Effektdeleren med SMA kontakter har en bandbredde
fra DC til 12.4G H z, mens de to med BNC har en bandbredde fra DC til 2G H z. Det er
ogsa mulig a bruke effektdelerne motsatt vei, slik at to signaler summeres til en felles
utgang.

Effektdeler 1: Kontakttype: SMA
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Effektdeler 2: Kontakttype: BNC
Effektdeler 3: Kontakttype: BNC

Koaksialkabler brukt som forsinkelser i RTZ-krets

Som forsinkelser til RTZ-kretsen har det blitt brukt 2 forskjellige semi-rigide koaksial-
kabler, med kontakttypen SMA.

Koaksialkabel 1: Lengde: 47.8cm, Diameter: 0.2cm

Koaksialkabel 2: Lengde: 85.0cm, Diameter: 0.2cm

RTZ-krets

En bryterkrets laget av forsker Tor Holmboe ved FFI. Hovedformalet til kretsen er a
slippe igjennom et inngangssignal for en gitt tidsperiode, gitt av en forsinkelse og en
oscillator. Forsinkelsen bestemmes ved a koble til en koaksialkabel med en gitt lengde.
Forsyningsspenningen til kretsen er £8V/, og bryteren har en analog bandbredde pa
300M H z. Alle innganger og utganger er typen SMA. Virkematen forklares bedre i
appendiks C.

FPGA-modul

For a kunne analysere SDC og SUC sammen i et totalsystem ble FPGA-modulen HERON-
105-DO fra Hunt Engineering benyttet, fordi modulen er godt kjent i miljget pa FFI,
samt at den inneholder en ADC og DAC som muliggjer frekvenskonvertering ved hjelp
av SDC og SUC. FPGAen, en Virtex-II FPGA fra Xilinx®, ble konfigurert til & sende
den digitale dataen urgrt igjennom systemet og direkte til DACen. Denne konfigurasjo-
nen er utviklet og lastet opp av forsker Tor Holmboe, da FPGA funksjonaliteten er uten-
for interesseomradet til oppgaven. FPGA-modulen ble ogsa konfigurert til a benytte seg
av en ekstern klokkekilde, slik at RTZ-kretsen og FPGA-modulen kunne benytte seg av
samme klokkekilde. Appendiks D inneholder en bedre beskrivelse av FPGA-modulen,
og beskriver hvordan modulen ble klargjort for laboratorieforsgket av totalsystemet.

Koaksialkabler og overganger

For & koble sammen alle komponentene i laboratorieforsgket benyttes det koaksialka-
bler med kontakttypen BNC eller SMA. Siden flere av komponentene har forskjellige
kontakttyper ble det brukt flere overganger. Disse overgangene er ikke tatt med eller
beskrevet i oppgaven, da de ikke pavirker systemet i stor grad.

4.1. Sampling Down Conversion
Undersampling med et digitalt oscilloskop

SDC benytter undersampling for a fa et analogt RF-signal ned til et baseband. For a teste
det i praksis kan en signalgenerator og et digitalt oscilloskop benyttes, fordi oscillosko-
pet har en innebygget ADC som punktprgver og digitaliserer den analoge inngangen.
Samtidig har det digitale oscilloskopet muligheten til a punktprgve med forskjellige ra-
ter, slik at en undersampling er mulig. Figur 66 viser hvordan SDC ble testet. Figuren
viser hvordan signalgeneratoren sender et “RF”-signal til oscilloskopet, hvor det un-
dersamples ved hjelp av en ADC. Signalstyrken til RF-signalet ble satt til +2dBm i
50¢2, som tilsvarer en amplitude pa 400mV . Denne amplituden ble malt til 380mV
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DIGITALT OSCILLOSKOP
DISPLAY
f
SIGNALGENERATOR ] Undercamlt
Q Q—. ADC === resultat
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Figur 66: Undersampling i praksis

pa oscilloskopet. Oscilloskopet kan punktprgve med felgende rater i M H z-omradet;
500, 250, 125, 50 og 25M H z. En undersamplingsrate pa 50 M H z ble valg, som fgrer til
at 1. og 9. Nyquistband omfatter fglgende frekvensomrade.

1. Nyquistband € [0, 25| M Hz (68)
9. Nyquistband € [200, 225|M H z (69)

For a legge “RF”-signalet i 9. Nyquistband ble frekvensen pa signalgeneratoren satt til
208 M H z, en frekvens 8 M H z over grensen til Nyquistbandet.

“RF”-signalet ble fgrst oversamplet med en rate pa 1250M H z, og 2500 punktprgver ble
hentet ut fra oscilloskopet og apnet i MATLAB. I MATLAB ble frekvensresponsen be-
regnet og resultatet er vist 1 figur 67. Figuren viser hvordan “RF” signalet oversamples,

Frekvensspekter for undersampling, fs=1.25GHz, NFFT=4096
0r ' [ ' ' ' '

w2083
Y. 0

207

401 WE244 ||

W HEZ W 49 RS
W -52.54 =

Normalisert spekter
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TR

0 100 200 300 400 500 600
f [MHz]

Figur 67: “RF”-signal far undersampling

ved at 1. Nyquistband omfatter frekvensomradet DC til 625M H z. Riktig “RF”-frekvens
er markert i figur 67, sammen et stgygulv rundt 60dB lavere. Figuren viser ogsa hvor-
dan signalgeneratoren inneholder 2. og 3. harmoniske frekvenskomponenter av “RF”-
frekvensen, ved henholdsvis 416 og 624M H z. Antall punkter brukt i utregningen av
frekvensspekteret NFFT var 4096.
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Etter at RF-signalet var kontrollert, ble det undersamplet med 50M Hz. 2500 punkt-

prgver ble hentet ut, og frekvensspekteret er plottet ved hjelp av MATLAB, se figur 68.

Figur 68 viser hvordan en undersampling med 500 H z fgrer “RF’-signalet pa 208 M H z
Frekvensspekter etter undersampling, fs=50MHz, NFFT=4096

Or [ |

XB004
Y. 0

207

40}

Normalisert spekter

-60+1

] ]
800 5 10 15 20 25

f [MHz]
Figur 68: Undersamplet resultat med f; = 50M H 2

ned til basebandfrekvensen 8 M H z. I tillegg inneholder frekvensspekteret komponenter
ved 16 og 24 M H z, sammen med et stgygulv.

Dersom figurene 67 og 68 sammenlignes har begge tilsvarende stgygulv. For a sjekke
om stgygulvet kommer fra oscilloskopet, ble det terminert med terminering 2. Ved hjelp
av 2500 punktprgver ble frekvensspekteret til stgyen fra oscilloskopet beregnet i MAT-
LAB, og er plottet sammen med figur 68 i figur 69. Figur 69 viser hvordan det er oscil-

Frekvensspekter etter undersampling, fs=50MHz, NFFT=4096

L u
0 — Undersarmplet resultat
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Figur 69: Undersamplet resultat med f, = 50M H z, sammen med skopstay

loskopet som fgrer til stgygulvet. Dersom SNR skal beregnes ut fra frekvensspektrene
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i figur 67 og 68, vil oscilloskopet vare den stgrste bidragsyteren til stgy. Det betyr at
stgynivaet til signalgeneratoren ikke vises i figur 67 og 68. For a kontrollere SNR ble
det regnet ut ved hjelp av metoden 1 appendiks B. Som figur 67 viser inneholder “RF”’-
signalet 2 overharmoniske komponenter. I delkapittel 2.3 defineres SNR som et signal til
stgy forhold dersom overharmoniske komponenter ikke beregnes som stgy. Hvis de ove-
rharmoniske komponentene inkluderes i stgyeffekten beregnes SINAD istedenfor SNR.
Siden de overharmoniske komponentene ligger i hgyereliggende Nyquistband foldes
de ned til 1. Nyquistband i undersamplingen, som vist i figur 68. Etter nedfoldingen
vil ikke de tidligere overharmoniske komponentene vare overharmoniske komponenter
av basebandfrekvensen. For a fa et likt referansegrunnlag ble SINAD beregnet isteden,
ved 4 se pa alle andre frekvenskomponenter enn “RF” og basebandfrekvensen som st@y-
komponenter. Alle stgyberegninger videre i oppgaven beregner SINAD istedenfor SNR.
Siden de overharmoniske komponentene er svake vil ikke forskjellen i SINAD og SNR
veare stor. I figur 67 er SINAD kun 0.4d B lavere enn SNR. Resultatet fra SINAD bere-
gningene er vist i tabell 7, som viser at SINAD er tilsvarende fgr og etter undersampling
rundet ned til nermeste tiendels dB.

Tabell 7: SINAD fgr og etter undersampling

75 SINAD
1250M H 2 37.6dB
50MH 2 36.7dB

Betydningen av jitter og analog bandbredde

I simuleringene ble betydningen av jitter og analog bandbredde simulert ved a endre
pa disse to verdiene. Men siden det digitale oscilloskopet har en fast verdi for jitter
og en gitt analog bandbredde, ble inngangsfrekvensen variert istedenfor. Dersom SNR
avhengigheten til jitter studeres, se ligning 29, vil SNR bli pavirket av bade jitter og
inngangsfrekvensen. Det vil dermed si at SNR avhengigheten kan studeres enten ved a
variere jitteret, eller inngangsfrekvensen. Pa samme mate er det mulig a analysere den
analoge bandbredden ved a variere inngangsfrekvensen, istedenfor a variere den analoge
bandbredden for et gitt inngangsfrekvens.

Databladet til oscilloskopet [Tek] viser at jitteret til den innebygde klokken er oppgitt
til a typisk 8ps RMS. Som beregnet i tabell 7 vil signalgeneratoren ha SINAD pa cirka
37dB. Dersom jitter hadde vert den eneste stgykomponenten i oscilloskopet, samt at
signalgeneratoren hadde vert stgyfri, ville SNR pa 37dB tilsvart en punktprgving av et
inngangssignal pa cirka 2800 H z, med 8ps RMS jitter. Det vil si at dersom det punkt-
proves pa et signal over 2800/ H z fra signalgeneratoren, vil jitterstgyen gke, slik at SNR
og SINAD minker. For & vise hvordan jitteret vil sette en begrensning, samt at SNR/SI-
NAD minker nar frekvensen gker, ble det punktprgvet pa 9 forskjellige inngangssignaler
med en rate pa 250M H z. Inngangssignalene er vist i figur 70, hvor Nyquistbandene til
fs = 250M H z er markert. Som figuren viser er alle signalene er lagt 50M H z over
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X(f)
fs 2f 3 4

50 175 300 425 550 675 800 925 1050 f [M HZ]

Figur 70: Forskjellige inngangssignaler vist i henhold til Nyquitsband, f; = 250 M H z

grensen til Nyquistbandet. Det vil si at resultatet av en undersampling i oddetalls Ny-
quistband foldes ned til 500 H z, og resultatet fra partalls Nyquistband nedfoldes til
125 =50 = TOM H z.

2500 punktprgver av alle inngangssignalene ble hentet ut fra oscilloskopet. Tabell 8
viser hvilket SINAD inngangssignalene hadde etter undersamplingen pa oscilloskopet,
hvor metoden beskrevet i appendiks B ble benyttet i utregningen. Tabellen inneholder
ogsa en kolonne hvor den teoretiske SNR avhengigheten til jitter er tatt med, utregnet
med jitter lik 8ps RMS og rundet av til nermeste tiendels d 5. Tabell 8 viser at SNR og

Tabell 8: Teoretisk SNR og malt SINAD, med f, = 250M H z

Innsignal SN Ricoretisk SINAD
1050 M H = 26.6dB 23.7dB
925M H z 27.7dB 28.0dB
800M H = 27.9dB 30.3dB
675M H z 29.4dB 31.3dB
550 M H z 31.2dB 32.6dB
425 M H = 33.4dB 36.7dB
300M H z 36.4dB 37.5dB
175MH z 41.1dB 37.3dB
50MH z 52.0dB 37.1dB

SINAD minker nar det punktprgves pa hgyere frekvenser. Figur 71 viser tabell 8 grafisk,
hvor malt SINAD er merket med blatt og teoretisk SNR merket med rgdt. I tillegg viser
figur 71 teoretisk SNR for jitter lik 6ps, merket med cyan. SINAD malingene ser ut til
a stemme bedre overens med en jitter i omradet rundt 6ps. Men det er viktig a huske
pa at signalgenerator 1 produserer overharmoniske komponenter, slik at SINAD faktisk
er lavere enn SNR. Av den grunn vises ogsa teoretisk SNR for jitter lik 5ps i figur 71.
Figur 71 viser hvordan jitterstgyen minker SINAD og SNR, og at det er rimelig a anta
at jitteret den interne klokka pa oscilloskopet ikke er 8ps, men i omradet rundt 5ps. I
tillegg til a male SINAD ble frekvensspekteret til alle de undersamplede resultatene be-
regnet i MATLAB. Alle frekvensspektrene ble normalisert til maksimalamplituden nar
inngangssignalet pa 500 H z ble oversamplet. P4 den maten var det mulig a beregne
hvor mye inngangssignalene dempes av den analoge bandbredden til oscilloskopet, se
figur 72 for resultatet. Den analoge bandbredden er ikke den eneste faktoren som pavir-
ker resultatet av undersamplingen. Figur 73 viser frekvensspekteret etter undersampling
med fglgende inngangsfrekvenser; 50, 675 og 10500\ H z. I figur 73(a) er inngangssi-
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SINAD/SNR etter punktpreving med f5=250MHz
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Figur 71: SNR etter punktprgving med f, = 250 M H 2z
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Figur 72: Dempning etter punktprgving med f, = 250M H z

gnalet oversamplet fordi inngangsfrekvensen er lavere enn 2 ganger punktprgvingsfrek-
vensen. Figuren viser hvordan det punktprgvede resultatet har et stgygulv ved —60d 5,
sammen med en overharmonisk komponent pa 100M H z. Nar inngangssignalet gkes til
675M H z, viser figur 73(b) hvordan inngangssignalet kopieres ned til 75M H z. Tils-
varende stgygulv og frekvenskomponent ved 1000 H z 1 figur 73(b), sammen med en
frekvenskomponent ved 25M H z. Figur 73(c) viser resultatet av en undersampling med
en inngangsfrekvens pa 1050M H z. Et stgygulv pa —60d B finnes ogsa i dette tilfellet,
samtidig som en frekvenskomponent finnes ved 100M H z rundt 30d B lavere.

Masteroppgave - TTT4905



62 4. Praktiske laboratorieforsgk

Frekvensspekter, flmZSOMHz, fa=250MHz, NFFT=4096 Frekvensspekter, fim:675MHz, fe=250MHz, NFFT=4096
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Figur 73: Frekvensrespons etter punktproving med f, = 250M H z

4.2. Sampling Up Conversion
Beskrivelse og testing av RTZ-krets

SDC oppnar konvertering opp i frekvens ved a bandpassfiltrere direkte pa utgangen til
en RTZ-DAC. Som vist i figur 32 vil en ZOH-DAC sammen med en RTZ-krets utfgre
samme jobben. For a studere egenskapene til denne frekvenskonverteringen har det der-
for blitt utviklet en RTZ-krets, som testes og analysers 1 dette laboratorieforsgket. RTZ-
kretsen er utviklet av forsker Tor Holmboe, og er bedre forklart i appendiks C. Hoved-
funksjonen til kretsen er at den slipper igjennom et inngangssignal i et gitt tidspunkt,
hvor dette tidspunktet er gitt av en oscillator og lengden pa en koaksialkabel.

RTZ-kretsens karakteristikker ble analysert fgr den ble brukt som en frekvenskonver-
ter. Ved hjelp av oppkoblingen i figur 74 ble kretsens internstgy studert, ved a termi-
nere B B;, kontakten med terminering 1. Q utgangen pa oscillatoren ble benyttet, med
en signalstyrke pa 300mV og frekvensen 40M H z. 25000 punktprgver av utgangen til
RTZ-kretsen ble hentet ut fra oscilloskopet med en punktprgvingsrate pa 2.5G H z. Tid-
sresponsen til RTZ-kretsen er vist i figur 75, hvor et utsnitt pa 2us er plottet ved hjelp av
MATLAB. Figuren viser hvordan utgangen har en form for glitch karakteristikk, med
en frekvens pa 40M H z. Det sees ved at det er totalt 8 svingninger innenfor en tidsluke
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Figur 74: Oppsett for test RTZ-krets
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Figur 75: Tidsrespons uten innsignal, men med oscillator

pa 0.2us (8/0.2us = 40M H z). For a se om glitch karakteristikken kommer fra oscil-
latoren eller ikke, ble bandpassfilteret L6203 med senterfrekvens pa 40M H z koblet til
mellom oscillatoren og RTZ-kretsen. Figur 76 viser frekvensspekteret til RTZ-utgangen
med og uten filteret koblet til, beregnet i MATLAB. Figuen viser at frekvensspektrene
er identiske, ved at spekteret inneholder grunntonen og overharmoniske komponenter
av oscillatorfrekvensen pa 40M H z, samt et stgygulv.

Ideelt sett skal inngangen til RTZ-kretsen vare et trappesteg-signal fra en ZOH-DAC,
hvor hver punktprgve av et basebandsignal holdes konstant over hele punktprgvingspe-
rioden 7. Som en tilnerming til trappesteg-signalet kan en sinus med basebandfrekvens
benyttes, fordi kun en liten del av basebandsignalet slippes igjennom RTZ-kretsen. Det
vil medfgre at signalverdien ikke holdes helt konstant 1 T sekunder, men at utgangen vil
fglge en sinusform av basebandsignalet i dette tidsrommet. Ved hjelp av oppkoblingen
vist 1 figur 74 ble utgangen til en RTZ-DAC tiln@rmet. Signalgenerator 1 ble brukt til
a generere 1-tone med basebandfrekvens 8 H z og signalstyrke pa +16dBm i 50).
1-tonen ble splittet ved hjelp av effektdeler 1 og koblet til BB;, kontakten pa RTZ-
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Frekvensspekter uten filter, fs=2.5GHz, NFFT=32768 Frekvensspekter med filter, f5=2.5GHz, NFFT=32768
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Figur 76: Frekvensspekter med og uten bandpassfilter

kretsen og oscilloskopet. +16dBm ble valgt for a en gnsket spenning pa +10dBm eller
1V pa inngangen til RTZ-kretsen. Det er ikke gnskelig a ha en inngangsspenning pa
over 1V, da det kan fgre til at RTZ-kretsen klipper de mest negative verdiene. Forsy-
ningsspenningen, forsinkelsen og klokkesignalet var uendret 1 dette forsgket. Figur 78

+16dBm

-6dB -
+10dBm=1V
Signalgen. 1 m RTZ-krets

AWQ0E

+10dBm
Digitalt oscilloskop

Figur 77: Oppkobling for analyse av inngangssignal og utgang til RTZ-krets

viser skjermbildet fra oscilloskopet, hvor inngangssignalet markert i blatt og det utgan-
gen til RTZ-kretsen markert 1 gult. Figuren viser at inngangssignalet slippes gjennom

File  Edit  Vertical Horizédscq  Trg  Display  Cursors Measre  Math Utilities Help
]

Tek  Run Sample

Figur 78: Inngangs- og utgangssignal plottet sammen
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en gitt periode, og gjentas med en rate gitt av oscillatoren. Den samme glitch karakte-
ristikken vises ogsa i denne figuren, med en negativ og positiv overlagring tilsvarende
den i figur 75. Figur 78 viser ogsa at inngangssignalet dempes gjennom RTZ-kretsen,
slik at utgangen far en amplitude pa rundt 300mV . For a vise hvordan styringssignalet
pavirker bryterprosessen, ble styringssignalet malt med en probe sammen med utgan-
gen til RTZ-kretsen. Resultatet av malingen er vist i figur 79, hvor styringssignalet er
markert med rosa og utgangssignalet i gult. Figur 79 viser hvordan lengden pa styring-

Fle  Edt Vetical Hoizdleq Ing  Displap  Cursors Measus  Math  Utiies  Help

Figur 79: Styre- og utgangssignal plottet sammen

ssignalet avgjgr hvor mye av inngangssignalet som slippes igjennom. Styringssignalet
er forskjgvet litt 1 tid 1 forhold til utgangssignalet, men det kommer av at proben som
malte styringssignalet har en forsinkelse i forhold til koaksialkabelen fra RTZ-kretsen
til oscilloskopet.

Kopiering til hgyereliggende Nyquistband

Som beskrevet i appendiks C vil lengden pa koaksialkabelen bestemme lengden pa sty-
ringssignalet, og dermed bestemme hvor mye av inngangssignalet som slippes igjennom
RTZ-kretsen. I simuleringene vises det at frekvensspekteret til en RTZ-DAC dempes
avhengig av lengden pa parameteren 7'. For a vise det i praksis ble det utfgrt malin-
ger hvor koaksialkabel 1 og 2 ble brukt som forsinkelser. Ved a benytte oppkoblingen i
figur 77 ble utgangen til RTZ-kretsen analysert med det digitale oscilloskopet. Skjerm-
bildene fra oscilloskopet er vist i figur 80, hvor lengden pa RTZ-parameteren 7" males
ved hjelp av funksjonen cursor pa oscilloskopet. Som figuren viser er det zoomet inn
pa et lite omrade av utgangssignalet. Med koaksialkabel 1 som forsinkelse viser figur
80(a) at RTZ-kretsen 1 det tilfellet tilnermer en RTZ-DAC utgang med 7' = 3.68ns.
Nar koaksialkabel 2 benyttes vil forsinkelsen vare lenger, fordi kabelen har en lenger
fysisk lengde. Det vises ogsa i figur 80(b), hvor RTZ-kretsen tilsvarer en RTZ-DAC med
T = 5.6ns. I bade figur 80(a) og 80(b) er lengden pa 7" malt fra midten av stigetiden til
midten av falltiden av pulsen.
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(a) Forsinkelse: Koaksialkabel 1
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(b) Forsinkelse: Koaksialkabel 2
Figur 80: Tidsutsnitt av RTZ-krets utgang med to forskijellige forsinkelser

Siden RTZ-kretsen skal brukes som en konverterer opp i frekvens er det interessant a stu-
dere frekvensspekteret til utgangen. Av den grunn ble 25000 punktprgver av utgangssi-
gnalene vist i figur 80 hentet ut fra oscilloskopet, med en punktprgvingsrate pa 2.5G H .
Figur 81 viser frekvensspekteret til de to tilfellene, hvor dempningen til en ideell RTZ-
DAC (merket med rosa) ogsa er tatt med, for a vise hvordan utgangen dempes i forhold
til en ideell RTZ-DAC. Med koaksialkabel 1 som forsinkelse sier teorien at 1. nullpunk-
tet i sinc-dempningen pa utgangen skal forekomme ved 1/3.68ns = 271.7M Hz. Men
som figur 81(a) viser stemmer dempningen i frekvens bedre overens med en RTZ-DAC
med 7' = 4.0ns, merket med cyan. Flere grunner kan vare arsaken til den forskjel-
len, men den mest sannsynlige er at malingsmetoden byttet i figur 80 var ungyaktig.
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Nar koaksialkabel 2 benyttes med 7" = 5.6ns vil 1. nullpunktet i teorien oppsta ved
1/5.6ns = 178.6M Hz. Figur 81 viser hvordan RTZ-kretsen genererer kopier av ba-
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Figur 81: Frekvensspekter av RTZ-krets utgang med to forskjellige forsinkelser

sebandsignalet oppover i alle Nyquistbandene, samtidig som innholdet dempes i hen-
hold til en RTZ-DAC. I figur 81(a) og 81(b) er det viktig a legge merke til at grunntonen
og overharmoniske komponenter av klokkefrekvensen ogsa vises. De er ikke kopier
av basebandsignalet, men frekvenskomponenter som genereres internt i RTZ-kretsen.
I figur 81 er den 7. kopien ved 128 M H z markert 1 begge tilfellene. Kopien i 7. Ny-
quistband er dempet med 5.8dB i forhold til basebandfrekvensen nar koaksialkabel 1
benyttes som forsinkelse, og dempet med 10.5d B nar koaksialkabel 2 benyttes.
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68 4. Praktiske laboratorieforsgk

Konvertering i frekvens med et bandpassfilter

Som figur 81 viser inneholder utgangen til RTZ-kretsen kopier av basebandsignalet op-
pover i Nyquistbandene. Ved a benytte et bandpassfilter er det mulig a filtrere ut en
av kopiene, og dermed utfgre en frekvenskonvertering. Av den grunn ble bandpass-
filteret L6205 koblet til utgangen av RTZ-kretsen, se 82 for oppkobling. Bandpassfil-
teret befinner seg i 7. Nyquistband, og filtrer ut frekvensinnholdet i 7. Nyquistband.
5000 punktprgver av inngangssignalet og utgangssignalet med de to forskjellige forsin-

+16dBm -5dB
-6dB  410dBm=1v
m RTZ-krets

Signalgen.1

+10dBm

Digitalt oscilloskop

Figur 82: Oppkobling for analyse av inngangssignal og bandpassfiltrert utgangssignal

kelsene ble hentet ut fra oscilloskopet, med en punktprgvingsrate pa 5000 H z. Figur
83 viser hvordan inngangssignalet bestar av en sterk frekvenskomponent ved 8M H z,
samtidig som en 2. harmonisk frekvenskomponent ved 16/ H z finnes rundt 50d B la-
vere. Frekvensspekteret etter RTZ-kretsen og bandpassfilteret er vist i figur 84, hvor

Frekvensspekter inngangssignl, NFFT=8192

Ofm
® 8027
0
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=20t
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=60+
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Figur 83: Frekvensresponsen til inngangssignalet

begge figurene er normalisert til frekvenskomponenten ved 128 M H z nar koaksialka-
bel 1 benyttes som forsinkelse. Figur 84(a) viser at alle frekvenskomponentene utenfor
passbandet til bandpassfilteret er filtret vekk, slik at utgangen kun bestar av en frekvens-
komponent ved 128M H z, en kopi av basebandfrekvensen, og en svakere komponent
ved 136M H z, som er en kopi av 2. harmoniske til basebandfrekvensen. Tilsvarende
komponenter finnes 1 figur 84(b), sammen med et stgygulv ved —60d 5. Maksimalam-
plituden til utgangen med koaksialkabel 1 som forsinkelse ble malt til 15mV’, mens nar
koaksialkabel 2 ble brukt ble maksimalamplituden malt til 13mV . Dette stemmer godt
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(a) Forsinkelse: Koaksialkabel 1 (b) Forsinkelse: Koaksialkabel 2

Figur 84: Frekvensspekter etter bandpassfiltrering

overens med resultatet 1 figur 84, som viser at komponenten ved 128 M H z blir svakere
dersom koaksialkabel 2 benyttes som forsinkelse.

For a fa et helhetsbilde av frekvenskonverteringen ble tidsresponsen til inngangen, ut-
gangen av RTZ-kretsen og den bandpassfiltrerte utgangen studert pa oscilloskopet, se fi-
gur 85 hvor koaksialkabel 1 er brukt som forsinkelse. Figur 85 viser hvordan baseband-

Help

Veical  Horieddcq  Trig  Display  Cusois  Measu

Ch3 Position

Ch3 Scale

Figur 85: Tidsrespons fgr og etter RTZ-krets, samt etter bandpassfiltrering

signalet (merket med gult) slippes igjennom i et lite tidsrom av RTZ-kretsen (merket
med blatt). Utgangen etter bandpassfiltrering (merket med lilla) viser at basebandsigna-
let er konvertert opp til 128M H z.

Beregning av SINAD for og etter frekvenskonvertering

I simuleringene ble jitter lagt til basebandsignalet og SNR beregnet for og etter frek-
venskonverteringen. Den simuleringen viste at selve konverteringen i frekvens ikke har
noen innvirkning pa SNR. For a gjgre tilsvarende beregninger i laboratorieforsgket ble
SINAD fgr og etter frekvenskonverteringen beregnet ved hjelp av metoden beskrevet 1
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70 4. Praktiske laboratorieforsgk

appendiks B. Resultatet av beregningen vises i tabell 9, hvor SINAD faller med cirka
9.5dB etter frekvenskonverteringen. For a sjekke om dette fallet i SINAD kommer av

Tabell 9: SINAD far og etter frekvenskonvertering

SINAD inngangssignal: 37.2dB
SINAD etter bandpassfilter, med koaksialkabel 1 som forsinkelse: 28.8dB

SINAD etter bandpassfilter, med koaksialkabel 2 som forsinkelse: 28.6dB

stgyen oscilloskopet innfgrer, ble inngangen pa oscilloskopet terminert med termine-
ring 2. 5000 punktprgver av denne stgyen ble hentet ut med en rate pa 500M H z, slik
at frekvensspekteret kunne beregnes. Figur 86 viser frekvensspekteret til stgyen (mer-
ket med rosa), plottet sammen med figur 84(a). Figuren viser at stgygulvet generert

Frekvensspekter bindpassfiltrert utgang, NFFT=8192
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¥ 1281 e
o145 Steyniva oscilloskop

-10¢

=201

-30¢

40}

X(H) [dB]

=507

-60

-700 50 100 150 200 250

f [MHz]
Figur 86: Frekvensrespons etter bandpassfiltrering, sammen med stayen fra oscilloskopet

av oscilloskopet tilsvarer stgygulvet i figur 84(a). Det tyder pa at SINAD begrenses av
oscilloskopet i dette tilfellet, og ikke av selve frekvenskonverteringen.

4.3. Totalsystem

I delkapittel 3.3 blir SDC og SUC benyttet sammen 1 et totalsystem, hvor et 2-tone RF-
signal i 9. Nyquistband konverteres til og fra et baseband. For a utfgre et tilsvarende
laboratoriefgrsgk ble komponentene i figur 87 benyttet. Figuren viser hvordan et RF-
signal nedkonverteres og digitaliseres med en ADC, forsa a bli sendt direkte til en ZOH-
DAC som gjer signalet analogt igjen. Etter ZOH-DACen blir signalet sendt gjennom en
RTZ-krets, som omgjgr utgangen til en RTZ-DAC. Etter RTZ-kretsen bandpassfiltreres
signalet, og riktig frekvenskomponent filtreres ut.

Den stgrste forskjellen fra simuleringene er at det i dette forsgket fgrst ble utfgrt en
1-tone test, for deretter a utfgre tilsvarende forsgk med en 2-tone. Felles for de to forse-
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Figur 87: Test av totalsystemet

kene er punktprgvingsfrekvensen pa 40M H z, og at “RF’-signalet befinner seg i 7. Ny-
quistband fra 120 til 140M H z. I simuleringene ble 9. Nyquistband benyttet, men siden
begge er oddetalls Nyquistband inneholder de den samme informasjonen. Den eneste
forskjellen mellom 7. og 9. Nyquistband er den totale dempningen og frekvensomrade.
7. Nyquistband ble valgt istedenfor 9. fordi den laveste punktprgvingsfrekvensen syste-
met kunne benytte var 40 M H z. Med den punktprgvingsfrekvensen ville 9. Nyquistband
ha omfattet frekvensomradet fra 160 til 180M H z, som ville vert i grenseland for ytel-
sen til RTZ-kretsen.

1-tone test

For signalet konverteres ned i frekvens bgr et bandpassfilter benyttes for 4 filtrere vekk
ugnskede frekvenskomponenter. For a se hvordan et bandpassfilter pavirker inngangssi-
gnalet ble oppsettet i figur 88 benyttet. Ved hjelp av signalgenerator 1 ble et “RF’-signal

+12dBm -6dB -5dB
Signalgen. 1 L6204
% Digitalt oscilloskop
+6dBm

Figur 88: Oppsett for test av bandpassfiltre

pa 128 M H z koblet til bandpassfilteret L6204, hvor signalstyrken ble satt til +12dBm i
50¢2. For a sammenligne inngangssignalet med og uten bandpassfilter ble effektdeler 2
benyttet for a splitte signalet etter signalgeneratoren. Pa den maten var det mulig a stu-
dere inngangssignalet fgr og etter bandpassfiltrering pa oscilloskopet. S000 punktprgver
av begge signalene ble hentet ut fra oscilloskopet med en punktprgvingsrate pa 2.5G H z.
Figur 89 viser frekvensspekteret til signalene, hvor plottene er beregnet i MATLAB og
normalisert til maksimalamplituden i figur 89(a). Figuren viser at frekvenskomponenten
ved 128M H z dempes med 4.5d B av filteret, samtidig som den overharmoniske kom-
ponenten ved 256 M HZ i figur 89(a) er fjernet av bandpassfilteret i figur 89(b). Det
vises ogsa at stgygulvet dempes med nesten 10d 5B, noe som tyder pa at SNR forbedres
av filteret. Etter bandpassfilteret vil SINAD og SNR vare det samme, siden frekvenss-
pekteret vist i figur 89(b) ikke inneholder noen overharmonisk komponent. SINAD ble
beregnet ved hjelp av metoden beskrevet i appendiks B, og resultatet er vist i tabell 10.
Tabellen viser at SINAD forbedres etter bandpassfilteret, selv om det har et innskudd-
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Frekvensspekter uten L6204, £5=2.5GHz, NFFT=8192 Frekvensspekter med L6204, £5=2.5GHz, NFFT=8192
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(a) Uten bandpassfilter L6204 (b) Med bandpassfilter L6204
Figur 89: Frekvensspekter for og etter bandpassfiltrering av “RF”-signal

Tabell 10: SINAD for og etter bandpassfiltrering av inngangssignal

SINAD fgr bandpassfilter L6204:  36.3dB
SINAD etter bandpassfilter L6204: 37.9dB

stap pa rundt 5dB. SNR ble ogsa beregnet av signalet fgr bandpassfilteret, ved a ikke ta
med den overharmoniske komponenten ved 256/ H z 1 stgyeffekten, til 36.6d 5. Siden
den overharmoniske komponenten kun fgrer til et tap pa 0.3d B er det rimelig a anta at
SNR forbedres etter bandpassfilteret.

Etter testen av bandpassfilteret ble FPGA-modulen beskrevet i appendiks D koblet til ut-
gangen av bandpassfilteret. Selve FPGA-funksjonaliteten var ikke av interesse for denne
oppgaven, men det var gnskelig a benytte seg av FPGA-modulens innebygde ADC og
DAC. Av den grunn ble FPGA-modulen overlevert ferdig konfigurert og oppkoblet som
visti figur D.9 av forsker Tor Holmboe. Konfigurasjonen pa FPGA-modulen var satt opp
til at ADCen, FPGAen og DACen benyttet samme eksterne klokkekilde, og at FPGAen
sendte de digitaliserte dataene fra ADCen direkte til DACen. FPGA-modulen benyttet
samme klokkekilden som brukt under laboratorieforsgket av SUC, med en frekvens pa
40M H z. Utgangen av FPGA-modulen, altsa DAC-utgangen, ble koblet til det digitale
oscilloskopet sammen med inngangssignalet, se figur 90 for oppkobling. Figur 91 viser
skjermbildet fra oscilloskopet hvor inngangen er merket med gult og utgangen mer-
ket med blatt. Figuren viser hvordan inngangssignalet har et maksimalt spenningssving
pa 624mV . Det er godt innenfor det maksimale spenningssvinget til FPGA-modulen,
som er oppgitt til a vere 768mV . Med denne inngangen viser figur 91 at utgangen
fra FPGA-modulen har et maksimalt spenningssving pa 1.56V. Figuren viser ogsa at
utgangen til FPGA-modulen har trappesteg-formen til en ZOH-DAC. For a se pa frek-
vensinnholdet til ZOH-DACen ble 25000 punktprgver hentet ut fra oscilloskopet, med
en punktprgvingsrate pa 2.5G H z. Frekvensspekteret til ZOH-DACen er vist i figur 92,
hvor spekteret er beregnet i MATLAB. Sammen med frekvensspekteret er ogsa den
ideelle frekvensdempningen en til ZOH-DAC plottet, for a se hvordan frekvensinnhol-
det dempes i forhold til en ideell ZOH-DAC. I figur 92 er kun innholdet i de 7. fgrste
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Figur 90: Oppsett for analyse av FPGA-modulen
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Figur 91: Inn og utgang av FPGA-modul

Nyquistbandene vist, og viser hvordan innholdet oppover i Nyquistbandene dempes i
henhold til en ideell ZOH-DAC. Figuren viser at 1. Nyquistbandet inneholder frekvens-
komponenter ved basebandfrekvensen pa 8 M H z, samt en overharmonisk komponent av
denne ved 16 H z. I tillegg finnes det en frekvenskomponent ved 120/ H z. Alle disse
komponentene kopieres til alle Nyquistbandene, hvor kopiene i partalls Nyquistband
speilvendes. I tillegg til kopiene inneholder frekvensspekteret ogsa grunntonen og ove-
rharmoniske frekvenskomponenter av oscillatoren pa 40M H z. Som figur 92 viser inne-
holder 7. Nyquistband en kopi av 1. Nyquistband, ved frekvensene 128 M H z (kopi av
SMHz)132M H z (kopi av 12M H z) og 136 M H =z (kopi av 16 M H z). Av figuren er det
ogsa mulig a se at frekvenskomponenten ved 128 M H z ble dempet med cirka 27dB i
forhold til innholdet i 1. Nyquistband.

Som figur 92 viser er styrkeforskjellen mellom komponentene i 1. Nyquistband foran-
dret nar de kopieres opp til 7. Nyquistband. Blant annet er kopien av 2. harmoniske
sterkere enn kopien av 3. harmoniske i 7. Nyquistband. Forandringen i styrkeforskjellen
kan sees pa som en deformering, og kommer av sinc-dempningen. I tillegg er baseband-
komponenten 27d B sterkere enn kopien ved 128 M H z. For & minke deformeringen og
styrkeforskjellen mellom 1. og 7. Nyquistband, ble utgangen av FPGA-modulen ko-
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Frekvensspekter etter FPGA-krets, fs=2.5GHz, NFFT=32768
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Figur 92: Frekvensspekter for ZOH-DAC utgang

blet til RTZ-kretsen vist 1 figur 74. RTZ-kretsen gjor om ZOH-DAC utgangen til en
RTZ-DAC utgang, ved a slippe igjennom en liten den av ZOH-DACen i hver punkt-
prgvingsperiode. Oppsettet for laboratorieforsgket er vist i figur 93, hvor koaksialkabel
1 benyttes som forsinkelse i RTZ-kretsen. Som figuren viser benyttet FPGA-modulen

0.3V 180°
Oscillator 0
+12dBm -5dB FPGA-modul
-6dB _ |
Signalgen. 1 ADC [3{ FPGA 3| DAC | RTZ-krets

AWORZ

Digitalt oscilloskop

Figur 93: Oppsett for analyse etter RTZ-kretsen

og RTZ-kretsen samme oscillator. Den eneste forskjellen var at klokkesignalet er 180°
faseforskjgvet i forhold til hverandre, ved at FPGA-modulen ble koblet til () utgan-
gen og RTZ-kretsen til (). Grunnen til faseforskjellen var for & fi RTZ-kretsen til &
slippe igjennom ZOH-DAC utgangen etter at hver punktprgvingsverdi hadde stabilisert
seg. Figur 94 viser inngangen (merket med gult) og utgangen (merket i blatt) til RTZ-
kretsen, hvor effektdeler 1 splittet signalet for RTZ-kretsen for a studere inngangen pa
oscilloskopet. Figuren viser hvordan RTZ-kretsen slipper igjennom en liten del av ZOH-
DAC utgangen i hvert punktprgvingsintervall. Pa tilsvarende mate viser figur 95 hvordan
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Figur 94: Inn-/utgang til RTZ-kretsen

“RF”-signalet (merket med gult) og utgangen til RTZ-kretsen (merket med blatt) ser ut
sammen. Figur 94 viser at utgangen til RTZ-kretsen har et maksimalt spenningssving
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Figur 95: “RF”-signal sammen med utgangen til RTZ-kretsen

pa 480mV. For a se pa frekvensinnholdet til det signalet ble frekvensspekteret bere-
gnet i MATLAB pa samme mate som for ZOH-DAC utgangen. Frekvensspekteret er
vist 1 figur 96, hvor frekvensdempningen til en ideell RTZ-DAC med 1" = 4.0ns er tatt
med. Dersom figur 92 og 96 sammenlignes vises det at RTZ-kretsen demper frekvens-
komponentene i de lavereliggende Nyquistbandene, samtidig innholdet i 7. Nyquistband
deformeres i mindre grad. Som figur 96 viser er frekvenskomponenten ved 128 M H z na
6.3d B lavere istedenfor 27dB som fgr RTZ-kretsen. Som for ZOH-DACen inneholder
alle Nyquistbandene en kopi av 1. Nyquistband, hvor partalls Nyquistband er speilvendt.
I tillegg til disse frekvenskomponentene viser figur 96 at grunntonen og overharmoniske
komponenter av klokkefrekvensen ogsa finnes i frekvensspekteret.

Ved hjelp av oppsettet vist i figur 97 oppnadde totalsystemet en konvertering opp i frek-
vens. Figuren viser hvordan bandpassfilteret kobles til utgangen av RTZ-kretsen, slik at
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Frekvensspekter etter RTZ-krets, £f5=2.5GHz, NFFT=32768
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Figur 96: Frekvensspekter etter RTZ-krets

frekvenskomponenten ved 128 M H z bandpassfiltreres ut. Figur 97 viser ogsa hvordan
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Figur 97: Oppsett for hvordan totalsystemet ble testet

utgangen til filteret L6205 ble studert sammen med inngangssignalet til FPGA-modulen
pa det digitale oscilloskopet. Skjermbildet fra oscilloskopet er vist i figur 98, som viser
at disse signalene har lik frekvens, men forskjellig amplitudeverdi. Inngangs- signalet
(merket med gult) har et maksimalt amplitudesving pa 616mV/, mens utgangssignalet
(merket med blatt) har 20mV i maksimalt amplitudesving. 5000 punktprgver av inn- og
utgangssignalet ble hentet ut fra oscilloskopet, med en punktprgvingsrate pa 2.5G H z.
Frekvensspekteret til inn- og utgangssignalet, vist 1 figur 99, viser hvordan inn- og ut-
gangen inneholder en frekvenskomponent ved 128 M H z. Figur 99(b) hvordan utgangen
i tillegg har frekvenskomponenter ved 132M H z og 136 M H z, med henholdsvis 38.6d B
og 32d B lavere amplitudeverdi. De frekvenskomponentene er de samme som er markert
i 7. Nyquistband i figur 96. Figur 99(b) viser ogsa at stgygulvet har steget i forhold til
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Figur 98: Inn- og utgang av totalsystemet
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Figur 99: Frekvensspekter for og etter bandpassfiltrering av “RF”-signal

stgygulvet i figur 99(a). Siden det ble brukt et likt antall punkter i beregningen av frek-
vensspekteret, er det rimelig a anta at SINAD og SNR er darligere pa utgangen enn pa
inngangen. Av den grunn ble SINAD ved inn- og utgangen beregnet ved hjelp av me-
toden beskrevet i appendiks B, og resultatet er vist i tabell 11. Tabell 11 viser hvordan

Tabell 11: SINAD for inn-/utgangssignal for totalsystemet

SINAD inngangssignal 37.9610dB
SINAD utgangssignal  26.8265dB

forskjellen i SINAD ved inn- og utgang er pa 11dB. Under laboratorieforsgket av SUC
1 delkapittel 4.2 ble det konstatert av det digitale oscilloskopet farte til et stgygulv, som
satte en begrensning pa SINAD og SNR. I det tilfellet var amplituden etter bandpassfil-
trering pa 15mV . Figur 98 viser at amplituden etter bandpassfiltrering i totalsystemet er
pa 10mV/, slik at det er rimelig a anta at oscilloskopet ogsa setter en begrensning pa SI-
NAD og SNR i dette forsgket. Av den grunn ble inngangen pa det digitale oscilloskopet
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terminert med terminering 2. Et tilsvarende utsnitt som for inngangssignalet ble hentet
ut fra oscilloskopet, med punktprgvingsfrekvensen 2.5G H z. Ved hjelp av punktprgvene
ble frekvensspekteret til stgyen fra oscilloskopet beregnet og plottet ssmmen med figur
99(b), vist1i figur 100. Figur 100 viser at stgygulvet til figur 99(b) kommer av stgyen det

Frekvensspekter inngangssignal, fs=2.5GHz, NFFT=8192
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Figur 100: Frekvensspekter til utgang, sammen med stayen fra oscilloskopet

digitale oscilloskopet generer. Det vil si at SINAD beregningene i tabell 11 begrenses
av stgynivaet til oscilloskopet.

2-tone test

Etter at 1-tone testen var utfgrt ble det utfgrt en 2-tone test. Oppsettet til 2-tone testen
er vist i figur 101, som viser hvordan en signalgenerator 1 og 2 kan benyttes sammen
for a generere en 2-tone. Ved a bruke effektdeler 3 motsatt vei, blir signalene fra de to
signalgeneratorene addert sammen. Signalstyrken pa begge signalgeneratorene ble satt
til +12dBm i 50€2, men 6dB fra hver av dem forsvant i effektdeleren. Frekvensen pa
signalgenerator 1 var fortsatt 128 M H z, mens frekvensen pa signalgenerator 2 ble satt
til 132M H z. Pa samme mate som for 1-tone testen ble punktprgver av inn- og utgan-

0.3V 150°
Oscillator 0°
+12dBm
Signalgen. 1 +9dBm -5dB FPGA-modul N
RTZ-krets 5
<+ 12d8m aoc [orc | 3
Signalgen. 2 =
g
N o

Digitalt oscilloskop _/

10mV

Figur 101: Oppsett for test av 2-tone
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gen til FPGA-modulen, utgangen til RTZ-kretsen og utgangen til bandpassfilteret L6205
hentet ut fra oscilloskopet. Den eneste forskjellen for 2-tone testen var at 50000 punkt-
prgver ble hentet ut med en rate pa 5G H z. Frekvensspekteret til inngangen er vist i fi-
gur 102, og viser hvordan inngangssignalet bestar av 2 sterke frekvenskomponenter ved
128 M Hz og 132M H z. Figur 102 viser ogsa at inngangen bestar av et stgygulv rundt

Frekvensspekter inngangssignal, fs=5GHz, NFFT=65536
of ' T m ' '

1281 W13z
Y0 ' -0.05356

=201

40}

X [dB]

L ¥: 4002

v .58 69 Y 57 BS W 756 H2604

N -G01T

| N -61.94

0 50 100 150 200 250 300
f [MHz]

Figur 102: Frekvensspekter til inngangssignal

70d B lavere, sammen med noen svake frekvenskomponenter ved 4, 40M H z og rundt
260M H z. Disse frekvenskomponentene er langt utenfor passbandet til bandpassfilteret,
og ma vere sterke frekvenskomponenter som genereres i kombineringen av signalge-
neratorne. I tillegg til 4 kombinere “RF”-signalene sender effektdeleren 1/4 av signalet
til motsatt signalgenerator. Signalgeneratorne inneholder aktive komponenter pa utgan-
gen, som kan generere intermodulasjonsprodukter dersom et annet “RF”’-signal sendes
inn pa utgangen. I kombinasjon med effekdeleren vil da signalgeneratorne produsere
intermodulasjonsprodukter, som undertrykkes av banpassfilteret. Alle frekvenskompo-
nentene i figur 102 foldes ned til basebandet i undersamplingen. Det er derfor viktig a ta
med i beregningene videre at intermodulasjonproduktene som slipper igjennom filteret
tas med i ned- og oppkonverteringen.

Figur 103 viser frekvensspekteret til utgangen av FPGA-modulen, hvor dempningen til
en ideell ZOH-DAC er tatt med, merket med rosa. ADCen pa FPGA-modulen under-
sampler med en rate pa 40M H z, og forer frekvenskomponentene 128 og 132M H z ned
til henholdsvis 8 og 12M H z. I tillegg vil alle de andre frekvenskomponentene inngang-
ssignalet inneholder ogsa foldes ned til 1. Nyquistband. Blant annet vil frekvenskom-
ponentene markert ved 256 og 264 M H z foldes ned til 4M H z. Figur 103 viser hvordan
utgangen til FPGA-modulen dempes 1 henhold til en ideell ZOH-DAC, og hvordan en
kopi av basebandkomponentene 8 og 12M H z finnes 7. Nyquistband markert som 128
og 132M H z. Figuren viser hvordan det finnes kopier frekvensen ved 4, 16 og 20 op-
pover i alle Nyquistbandene, som er frekvenskomponenter som enten er foldet ned i
undersamplingen, eller generert av ZOH-DACen innebygget pa FPGA-modulen.
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Frekvensspekter etter FPGA-krets, fs=5GHz, NFFT=65536

CO0pemy ' — ZOHDAC
o pram o Dempning ideell ZOH-DAC
B : . H32

201 S T o N 1
%x 4005 . L
4213 o i s ¥ 1361
= v s ¥ 4511
= ® 124 |
P v 5279

m
-60
a0 Um MH. .nmm Vkf e l,\uh\ﬂ it i\n

100 120 140
f [MHZ]
Figur 103: Frekvensspekter etter FPGA-modul

For a minske deformeringen i 7. Nyquistband ble RTZ-kretsen koblet til. Figur 104
viser hvordan deformeringen minkes, sammen med styrkeforholdet mellom 1. og 7.
Nyquistband. Det er viktig a legge merke til hvordan frekvensspekteret ogsa inneholder
de samme frekvenskomponentene som utgangen til ZOH-DACen, og hvordan frekvens-
komponentene generert av bryterprosessen til RTZ-kretsen forsterkes. Frekvensspekteret

Frekvensspekter etter RTZ-krets, f5=5GHz, NFFT=65536
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Figur 104: Frekvensspekter etter RTZ-krets

til signalet etter bandpassfilteret er vist i figur 105. Denne figuren viser hvordan band-
passfilteret L6205 filtrer ut de gnskede frekvenskomponentene ved 128 og 132M Hz 1
7. Nyquistband. Bandpassfilteret slipper ogsa igjennom noen ugnskede frekvenskom-
ponenter ved 120, 124 og 135M H z, markert i figur 105. Frekvenskomponenten ved
120M H z kommer av at RTZ-kretsen genererer overharmoniske komponenter av oscil-
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Frekvensspekter utsignal, fs=5GHz, NFFT=65536
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Figur 105: Frekvensspekter til utgangssignal

latorfrekvensen. Frekvenskomponentene ved 124 og 136 M H z er kopier av frekvens-
komponentene markert i 1. Nyquistband ved henholdsvis 4 og 16 M H z.

Figur 105 viser at dersom det sendes en 2-tone inn i totalsystemet med frekvensen 128
og 132M H z, kommer det en 2-tone ut av totalsystemet med tilsvarende frekvenskom-
ponenter. For a se hva som skjer dersom frekvensen og/eller amplitudeverdien endres
ble det satt opp 3 ulike scenarioer for testing av totalsystemet. Tabell 12 inneholder en
oversikt over hvordan frekvensen og amplitudeverdien ble satt for de ulike scenarioene.
I tabellen er A1 signalstyrken til signalgenerator 1, og A2 signalstyrken til signalgenera-
tor 2. Pa samme mate beskriver f1 frekvensen satt pa signalgenerator 1, og f2 frekvensen
satt pa signalgenerator 2. Alle de tre scenarioene ble sendt igjennom totalsystemet i figur

Tabell 12: Beskrivelse av forskjellige scenario for 2-tone forsgk av totalsystemet.

SCENARIO NR BESKRIVELSE
Scenario 1 Al=+12dBm A2=+12dBm f1=128MHz {2=135MHz
Scenario 2 Al=+12dBm A2=406dBm f1=128MHz {2=132MH=z
Scenario 3 Al=+08dBm A2=+12dBm f1=130MHz {2=133MH=z

101. 50000 punktprgver ble hentet ut fra utgangen til totalsystemet ved oscilloskopet,
med en punktprgvingsrate pa 5G H z. Frekvensspekteret til disse utgangene er vist i figur
106, hvor 7. Nyquistband vises i alle tilfellene.

I scenario 1 vises det hvordan frekvenskomponenten flyttes til 1350 H z, samtidig som
den dempes med 7dB. Dersom tabell 12 studeres er styrkeforholdet mellom Al og A2
likt. Dempningen pa 7dB kommer av at bandpassfilterne benyttet pa inn- og utgan-
gen har en analog bandbredde pa 10M H z, fra 125 til 135M H 2. Siden frekvensen til
signalgenerator 1 gkes vil 135M Hz ogsa dempes mer av filtrene. I tillegg vil RTZ-
DAC-dempningen dempe frekvenskomponenten ved 135M H z ytterligere. Frekvenss-
pekteret inneholder ogsa flere frekvenskomponenter, som vist i figur 106(a). Disse frek-
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Frekvensspekter utsignal scenario 2, fs=5GHz, NFFT=65536

Frekvensspekter utsignal scenario 1, fs=5GHz, NFFT=65536
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Figur 106: Frekvensspekter for utgangssignalet ved 3 forskjellige senario

venskomponentene er komponenter som enten effektdeler 3, ZOH-DACen eller RTZ-
kretsen innfgrer. I scenario 2 dempes frekvenskomponentene ved 128 og 132M H z like
mye av filtrene, men Al er satt +6dB sterkere enn A2. I tillegg til styrkeforskjellen
dempes frekvenskomponenten ved 132M H z med 1d B av RTZ-DAC dempningen, vist
i figur 105. Den totale dempningen blir derfor 7dB for scenario 2, som vist i figur
106(b). Som for scenario 1 inneholder frekvensspekteret til scenario 2 ogsa ugnskede
frekvenskomponenter generert i oppkonverteringen. Nar inngangsfrekvensene endres
til 130 og 133M H z endres ogsa utgangsspektrumet til disse frekvensene, vist i figur
106(c). I scenario 3 er Al satt til 4dB svakere inngangsamplitude, men figur 106(c) vi-
ser kun en styrkeforskjell pa 1.3dB. Hovedgrunnen til minkingen i styrkeforskjellen er
at 130M H z er senterfrekvensen til bandpassfiltrene, slik at frekvenskomponentene ved
133M H z dempes mer av filtrene. De andre frekvenskomponentene vist 1 figur 106(c)
er komponenter som genereres i effektdeler 3, FPGA-modulen, eller RTZ-kretsen.
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5. Diskusjon

Gjennom kapitlene 3 og 4 presenteres resultatene fra analysen av SDC og SUC. Dette
kapittel 5 inneholder en diskusjon av resultatene, hvor strukturen fra simuleringene og
laboratorieforsgkene beholdes. Fgrst studeres SDC og SUC hver for seg, deretter total-
systemet. Gjennom de forskjellige delkapitlene diskuteres resultatene fra simuleringene
farst, for deretter a ga over til laboratorieforsgkene.

5.1. Sampling Down Conversion
MATLAB simulering

SDC punktprgver og konverter et RF-signal direkte ned 1 frekvens. RF-signalet 1 MAT-
LAB simuleringen hadde en “omhylnings”-bandbredde pa 1GH z, fra 9 til 10G H z, hvor
2-tone frekvensene ble lagt ved 9.6 0g 9.7G H z. I henhold til Nyquist-Shannon teoremet
er det da veare tilstrekkelig a punktprgve med en rate pa 2G'H z, slik at Nyquistbandene
far en stgrrelse pa 1G H z. En undersampling med 2G H z vil fgre til at RF-signalet be-
finner seg i 10. Nyquistband, som vist i ligning (44). En undersampling i et partalls
Nyquistband vil fgre til at basebandkopien speilvendes, se figur 8. Samtidig viser figur
10 at en undersampling med den minste lovlige raten fgrer til at marginen til de forbudte
omradene, som innfgrer ugnsket aliasing, blir sveert liten. I et reelt system er det gns-
kelige a ha litt margin til disse forbudte omradene, og beskyttelsesband kan innfgres.
Siden 9. Nyquistband ble valgt istedenfor 10., innfgres et beskyttelsesband direkte, ved
at stgrrelsen pa Nyquistbandene gker. Som ligning (45) viser, ble hgyeste f, valgt ut
fra ligning (12), til 2.25G' H z. Det valget fgrer til at basebandkopien fgres ned til DC,
fordi nedre grense til 9. Nyquistband legges pa 9G H z. Bade valget av 9. Nyquistband
og fs = 2.25G H z ble gjort for at ssmmenligningen i base- og RF-bandet skulle bli enk-
lere. Det er viktig a huske pa at disse to valgene avhenger av hvilken applikasjon SDC
skal benyttes til. Det kan godt hende at det ikke spiller noen rolle om kopien i baseband
er speilvendt, eller hvor i Nyquistbandet signalet befinner seg.

Figur 36 viser hvordan aliasing fgrer RF-signalet til alle Nyquistbandene i undersam-
plingen. Dersom det ikke benyttes et bandpassfilter fgr undersamplingen viser figur 9
hvordan alt innhold i frekvensspekteret foldes ned til basebandet. Selv om simulerin-
gene ikke har tatt hgyde for kopieringen til alle Nyquistbandene, er et bandpassfilter
ekstremt viktig for ytelsen til et SDC-system. Hvilke spesifikasjoner bandpassfilteret
ma ha er avhenger av hva antennen i et SDC-system ser. Antennen vil ogsa fungere
som et bandpassfilter, da den ikke tar inn alle frekvenser. Bandpassfilteret ma derfor
undertrykke frekvenskomponentene utenfor signalbandbredden som antennen slipper
igjennom.

S/H-kretsen er kanskje den viktigste komponenten i et SDC-system, og vil i track-modus
fungere som et lavpassfilter. Dersom den analoge bandbredden er for liten, viser figur
37 hvordan et inngangssignal dempes av S/H-kretsen. Desto hgyere cut-off frekvens,
desto mindre vil amplituden svekkes. AT, altsa hvor lenge S/H-kretsen er i track-modus,
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har ogsa betydning for dempningen av RF-signalet. Desto kortere AT er, desto mer vil
amplituden svekkes. Nar AT blir stgrre enn cirka 47 vil amplituderesponsen vere ufo-
randret. Det skjer fordi kondensatoren i RC-kretsen vil fa god nok tid til & lade seg
opp til riktig amplitudeverdi, og S/H-kretsen fungerer som en konvensjonell 1. ordens
RC-krets. Nar AT er mindre enn 47 vil amplituderesponsen forandres mye nar AT min-
ker, fordi S/H-kretsen gar for raskt over til hold-modus, slik at kondensatoren ikke har
klart & oppna riktig amplitudeniva. S/H-kretsen forandrer ogsa fasen, som vist i figur
38. Grunnen til det er at kondensatoren ikke kan ha et sprang i spenning, da det vil
fore til en uendelig strgm. Oppladningstiden fgrer til at utgangen av RC-filteret vil vaere
en forsinket versjon av inngangen, som fgrer til faseforskyvning. Det er viktig a legge
merke til at faseforskyvningen blir mindre desto mindre AT velges. Nar AT minkes vil
faseresponsen lineariseres, men det vil ga pa bekostning av amplitudedempingen. Det
vil altsa vare en trade-off mellom line@r fase og amplitudedempning nar S/H-kretsen
er 1 track-modus.

Figur 40 viser hvordan den “reelle” undersampleren ikke klarer a punktprgve pa riktig
plass i forhold til basebandsignalet, fordi den analoge bandbredden pa 10G H z demper
RF-signalet med 3dB. Betydningen av analog bandbredde er ogsa vist i figur 42. Figu-
ren viser hvordan den analoge bandbredden demper RF-signalet, ved at kondensatoren
i S/H-kretsen ikke klarer a fglge RF-signalet. Avhengigheten til AT er vist i figur 41,
hvor AT er satt til 7/2. Figuren viser hvordan frekvensspekteret dempes uavhengig av
den analoge bandbredden nar AT er liten. Det er viktig a huske pa at desto stgrre den
analoge bandbredde er, desto mindre blir 7. Dersom den analoge bandbredden velges
god nok, vil 7 bli liten i forhold til punktprgvingsperioden. Det vil si at dersom god nok
analog bandbredde velges, vil ikke RF-signalet dempes av den analoge bandbredden
eller for liten AT. Resultatene i figur 41 og 42 er ogsa med pa a kontrollsjekke at simu-
leringene gir korrekte resultat. Figurene viser hvordan RF-signalet dempes 1 henhold til
amplituderesponsen 1 figur 37.

Jitter vil begrense systemytelsen til alle systemer som benytter en oscillator. SDC er eks-
tra utsatt fordi puntprgvingen skjer pa et RF-signal med hgy frekvens. Nar frekvensen
gker blir fasefeilen som innfgres stgrre. Fasefeilen som fglge av jitter begrenser SNR
som vist i figur 25. I simuleringene ble kun tilfeldig jitter innfgrt, men figur 43 viser
hvordan tilfeldig jitter begrenser SNR i henhold til teoretisk formel vist i ligning (29).
Derfor er det rimelig a anta at jitter simuleres pa en korrekt mate i simuleringene. Der-
som et SDC-system har et gitt krav til SNR, kan krav til jitter bestemmes ut fra figur 43.
Dersom figurene 44(a) til 44(c) sammenlignes med figur 24, vises det at disse har ulik
form. Det ville veert naturlig a anta at frekvensspekteret ville ha fatt en tilsvarende form
som i figur 24, rundt 600 og 700M H z. Grunnen til at et konstant stgygulv oppstar er at
kun tilfeldig jitter er simulert. Spektrumet vist i figur 24 er til en reell oscillator. En slik
oscillator vil 1 tillegg til tilfeldig jitter ha deterministisk jitter. Samtidig vil oscillatoren
ha litt wander, som betyr at klokken vil vandre litt frem og tilbake rundt senterfrek-
vensen. En praktisk oscillator vil ogsa over tid drifte litt, det vil si at senterfrekvensen
endres over tid.

I tabell 5 vises det at innfgringen av 1. ordens RC-filteret som undersampler ikke vil
pavirke SNR. Det er fordi den “reelle” undersampleren er simulert som et ideelt 1.
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ordens RC-filter. Selv om den analoge bandbredden er lavere enn frekvensen til RF-
signalet, vil stgyen dempes like mye, slik at SNR forblir den samme. Det samme vil skje
dersom AT forandres, som vist 1 figur 44. Den figuren viser hvordan stgygulvet dempes
sammen med frekvenskomponentene ved 600 og 700M H z. Pa samme mate som figur
44 viser tabell 5 hvordan at AT ikke har betydning for SNR, da alle punktprgvene vil
ha lik AT. Tabellen viser at SNR er tilsvarende lik fgr og etter undersampling. Den lille
variasjonen som tabellen inneholder kommer at av forskjellige jittervektorer er benyttet.

I simuleringen av SDC er det antatt en ellers ideell S/H-krets, utenom de tilneermingene
nevnt ovenfor. Men det er viktig a huske pa at reelle S/H-kretser ogsa vil innfgre de fei-
lene som er beskrevet i delkapitel 2.3. Grunnen til at jitter og S/H-kretsen ble simulert,
er at de vil vaere de stgrste ytelsesbegrensende komponentene i et SDC-system. Da-
gens hyllevare av ADC har en innebygget S/H-krets, med en analog bandbredde gjerne
opp til 4-5 Nyquistband. SDC konverterer gjerne ned signaler i enda hgyere ordens Ny-
quistband. Det kan lgses ved enten kjgpe eller lage en ekstern S/H-krets fgr ADCen,
lage en helt ny ADC med bedre S/H-krets eller vente til det kommer ADC med god nok
analoge bandbredde.

Praktiske laboratorieforsok

SDC ble 1 praksis testet ved hjelp av et digitalt oscilloskop og en signalgenerator. I
forsgket ble et “RF”’-signal pa 208 M H z fgrst oversamplet med en rate pa 1.25G H z, og
deretter undersamplet det med raten 50M H z. Figur 67 viser hvordan “RF”’-signalet in-
neholder frekvenskomponenten 208 M H z, sammen med overharmoniske komponenter
ved 416 og 624M H z. De overharmoniske komponentene oppstar fordi signalgenera-
toren ikke klarer a generere en perfekt 1-tone ved 2080 H z. Figur 67 viser er disse
komponentene rundt 50d B lavere, og pavirker derfor “RF”-signalet i svert liten grad.
Styrken pa de overharmoniske komponentene stemmer godt overens med databladet til
signalgenerator 1, som sier at de skal vere minst 30d 5 lavere. I figur 68 undersamples
“RF”-signalet med en rate pa 50M Hz, og 1. Nyquistband omfatter omradet DC til
25M H z. Figuren viser pa samme mate som figur 36, hvordan “RF”-signalet kopieres
ned til basebandfrekvensen 8M H z. Samtidig inneholder frekvensspekteret svake kom-
ponenter ved 16 og 24M H z. Med en punktprgvingsrate pa 50M H z befinner 416 M H z
seg 16 M H z ovenfor nedre grense til 13. Nyquistband. Pa samme mate vil 624M H z
befinne seg 24 M H z ovenfor nedre grense til 21. Nyquistband. Med en punktprgving-
srate pa 50M H z vil 2. og 3. harmoniske av “RF’-signalet befinne seg i oddetalls Ny-
quistband, og kopieres derfor ned til 16 og 24 M H z. Figurene 67 og 68 viser noe simu-
leringene ikke fikk vist, nemlig viktigheten av et bandpassfilter fgr undersamplingen.
Dersom bandpassfilteret ikke demper de overharmoniske komponentene godt nok, vil
de kopieres ned til 1. Nyquistband.

Figur 69 viser hvordan oscilloskopet innfgrer stgygulvet vist 1 figur 68. Det digitale
oscilloskopet vil med 8 bit begrense SNR til 48d 5. SINAD til “RF”’-signalet og det
undersamplede resultatet ble beregnet til henholdvis 37.6 og 36.7. Fallet kan komme av
at “RF”’-signalet ble over- og undersamplet ved forskjellig tidspunkt, og 1dB er svart
lite i forhold til et SINAD pa 37dB. 37d B er fortsatt 11d B under det kvantiseringsstgyen
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bidrar til. Det er viktig a huske pa at det er SINAD og ikke SNR som er beregnet i tabell
7. SINAD inkluderer de overharmoniske komponentene som stgy, og vil derfor vaere
lavere enn SNR dersom et signal inneholder overharmoniske komponenter. Siden de
overharmoniske komponentene til “RF’-signalet er rundt 50d B lavere, er forskjellen i
SINAD og SNR pa kun 0.4dB. Med en forskjellen pa kun 0.4dB er det rimelig a anta
stgynivaet til oscilloskopet ogsa pavirkes av andre stgyfaktorer. ADCen i oscilloskopet
er ikke ideell, og vil innfgre mange av de begrensningene beskrevet i delkapittel 2.3.
Blant annet vil ADC innfgre jitterstgy. Jitteret til den interne klokka pa oscilloskopet er
oppgitt til a vere typisk 8ps i RMS-verdi. Med en inngangsfrekvens pa 208M H z vil
jitter pa 8ps begrense SNR til 39.6dB. Men som figur 71 viser er det rimelig & anta at
jitteret oscilloskopet innfgrer er mindre enn 8ps. Det viktigste tabell 7 viser er at det
ikke er selve undersamplingen i SDC som er problemet, men at det punktprgves direkte
pa et signal med relativt hgy frekvens.

Betydningen av jitter ble studert ngyere for SDC. Tabell 8 viser hvordan jitteret til den
interne klokke pa oscilloskopet pavirket punktprgvingen av forskjellige inngangssigna-
ler. Den samme tabellen vises grafisk figur 71. Figuren viser hvordan SINAD begynner
a avta etter 400M H z, og felge kurven til teoretisk jitter. For 400M H z vises det hvor-
dan SINAD holder seg pa 37dB. Jitteret til oscilloskopet er som nevnt oppgitt til typisk
8ps RMS. Funnene i figur 71 kan tyde pa at jitteret til den interne klokka pa oscillosko-
pet er mindre enn 8ps. SINAD beregningene i tabell 8 stemmer bedre overens med en
jitter mellom 5ps. Figur 71 viser hvordan RMS-jitter med 5ps ligger litt over SINAD
beregningene i tabell 8. Siden SINAD er litt lavere enn SNR er det rimelig a anta at
jitteret er i omradet rundt 5ps istedenfor oppgitt 8ps. Det viktigste figur 71 og tabell
8 viser er hvordan jitteret er avhengig av inngangsfrekvensen. Desto hgyere inngang-
sfrekvens, desto stgrre blir stgybidraget fra jitteret, slik at SNR og SINAD minker. Nar
inngangsfrekvensen er mindre enn rundt 400M H z er jitterstgyen mindre enn de andre
stgykomponentene, og vil pa den maten ikke pavirke SINAD eller SNR. I de tilfellene
er det andre faktorer som begrenser SINAD og SNR.

Figur 72 viser hvordan den analoge bandbredden til oscilloskopet pa 1G H z pavirker
inngangssignalene i figur 70. Den analoge bandbredden bestemmes ut i fra den inngang-
sfrekvensen som dempes med 3dB. Det stemmer godt overens med resultatene i figur
72, som viser at inngangsfrekvensen pa 925M H z blir dempet med cirka 3d B. Nar inn-
gangsfrekvensen gkes til 1050M H z dempes signalet ytterligere, med 4.4d 3. Figur 72
viser ogsa hvordan inngangssignalene lavere enn 925M H z ogsa dempes med en faktor.
Det stemmer godt overens med den frekvensresponsen til den “reelle” undersampleren
benyttet i simuleringene og vist i figur 37.

Frekvensspekterne i figur 73 viser hvordan inngangsfrekvenser i oddetalls Nyquistband
kopieres ned til 1. Nyquistband uten a speilvendes, samtidig som frekvenser i par-
talls Nyquistband speilvendes og kopieres ned. I figur 73(a) er inngangsfrekvensen pa
50M H z oversamplet. Figuren viser hvordan signalgenerator 1 produserer en overhar-
monisk komponent ved 1000 H z. Bade frekvenskomponenten ved 50 og 1000 H 2 be-
finner seg innenfor 1. Nyquistband, som omfatter frekvensomradet fra DC til 125M H z.
Nar inngangsfrekvensen gkes til 675M H z befinner inngangsfrekvensen seg i 6. Ny-
quistband. Innholdet i 6. Nyquistband speilvendes og kopieres ned til 1. Nyquistband,
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slik at frekvenskomponenten ved 675M H z konverteres ned til 75M H z, vist 1 figur
73(b). Den 2. harmoniske til 675M H z befinner seg pa 1350M H z, lokalisert 100M H z
ovenfor nedre grense til 11. Nyquistband. Siden 11. Nyquistband er et oddetalls Ny-
quistband, kopieres frekvenskomponenten ved 13500 H z ned til 100M H z. Den siste
frekvenskomponenten markert i figur 73(b) befinner seg ved 25M H z, og er en kopi
av 3. harmoniske til 675M H z, som befinner seg i 17. Nyquistband ved frekvensen
2025M H z. Dersom kopiene av de overharmoniske komponentene i figur 73(b) sam-
menlignes med de i figur 73(a), vises det at de komponentene i figur 73(b) er sterkere
de 1 figur 73(a). Grunnen til det kan vare at signalgenerator 1 genererer sterkere ove-
rharmoniske komponenter ettersom frekvensen gker. Det er ogsa viktig a legge merke
til at 3. harmoniske til 675M H z, ved 2025M H z, slipper igjennom oscilloskopet, selv
om det har en analog bandbredde pa 1GH z. I figur 73(c) endres inngangsfrekvensen
til 1050M H z, som er over den analoge bandbredden til oscilloskopet. Denne over-
tredelsen vises ved at frekvenskomponenten ved 50M H z er dempet med over 4dB i
forhold til tilsvarende frekvenskomponent i figur 73(a). Frekvenskomponenten markert
ved 100M H z 1 figur 73(c), er en kopi av 2. harmoniske til 1050\ H z lokalisert ved
2100M H z. Lokasjonen til denne 2. harmoniske befinner seg 100/ H z ovenfor nedre
grense til Nyquistband 17, og blir derfor kopiert ned til 100M H z i undersamplingen.
Frekvenskomponenten ved 100M H z i figur 73(c) er rundt 15dB sterkere enn tilsva-
rende frekvenskomponent i figur 73(a). En av grunnene styrkeforskjellen er at signalge-
nerator 1 generer sterkere overharmoniske frekvenskomponenter nar frekvensen er gkt
til 1050 M H z, som er maksimalt av hva signalgeneratoren klarer a levere. Siden de ove-
rharmoniske komponentene gker, kan det ogsa forklare hvorfor SINAD faller i tabell 8,
nar inngangsfrekvensen gkes til 1050M H z.

5.2. Sampling Up Conversion
MATLAB simulering

Ved hjelp av en DAC og et bandpassfilter oppnar SUC en frekvenskonvertering, hvor
funksjonen til bandpassfilteret er a hente ut en kopi i RF-bandet. Frekvensspekteret til
en DAC dempes 1 henhold til impulsmoduleringen beskrevet 1 delkapittel 2.4. Delka-
pittelet beskriver i korte trekk hvordan frekvensspekteret til en DAC inneholder kopier
av basebandsignalet oppover i alle Nyquistbandene, samtidig som det dempes av en
sinc. Sinc-dempningen kommer av at punktprgvene foldes med en firkantpuls. I simu-
leringen kalles firkantpulsene for en bglgeform. Grunnen til at navnet bglgeform, er at
DAC-omformeren vist 1 figur 46 benyttes til andre bglgeformer enn firkantpulser senere
1 simuleringen.

Figur 47 viser hvordan forskjellige bglgeformer demper frekvensspekteret ulikt. Des-
to kortere firkantpuls, desto mer smgres sinc-dempningen ut i frekvens. Utsmgringen
kommer av at det fjernes energi i DAC-utgangen. Utgangen til en ZOH-DAC, med T'
lik punktprgvingsperioden 75, har veldig lik form som basebandsignalet, fordi innhol-
det i 1. Nyquistband er sterkest. Nar firkantpulsen gjgres kortere blir DAC-utgangen
mindre og mindre lik basebandsignalet, og frekvenskomponentene i de lavereliggende

Masteroppgave - TTT4905



88 5. Diskusjon

Nyquistbandene dempes. Siden impulsmoduleringen utfgres med kortere firkantpulser,
vil nullpunktet til sinc-dempningen flyttes opp i frekvens.

Figur 49 og 50 viser hvordan frekvensresponsen til bglgeformen demper DAC-utgangene.
Det vil si at en frekvensstudie av bglgeformen er tilstrekkelig for a karakterisere hvordan
frekvensspekteret til en DAC dempes. RF-signalet i simuleringene har en bandbredde
pa 1GHz, fra 9 til 10GH z, lokalisert i 9. Nyquistband. For at informasjonen i 9. Ny-
quistband ikke skal deformeres bgr en RTZ-DAC benyttes, som vist i 48. I tillegg viser
figur 48 hvordan styrkeforskjellen mellom 1. og 9. Nyquistband minker ved bruk av en
RTZ-DAC. Det vil si at energien som fjernes ved bruk av en RTZ-DAC er med pa a
bedre arbeidsvilkarene til bandpassfilteret. Det er viktig & huske pa at resultatene vist i
figur 49 og 50 gjelder for ett gitt scenario. Bade punktprgvingsfrekvensen og valget av T’
er frihetsgrader i et SUC-system. Ved a variere pa disse parameterne er det mulig a bes-
temme hvor kopiene av basebandsignalet oppstar, og hvordan de dempes. Figur 51 viser
hvordan valget av DAC-type er avhengig av hvilket frekvensomrade det er gnskelig a
konvertere opp til.

I et reelt system vil ikke DAC-utgangene inneholde ideelle firkantpulser. De forskjellige
bglgeformene i figur 52 representerer bedre hvilke bglgeformer som kan oppsta i en reell
RTZ-DAC. Som vist i figur 53 forflytter nullpunktet til sincen seg i avhengig av hvor
mye energi bglgeformen inneholder. Dersom bglgeformen inneholder mer energi enn en
ideell RTZ-DAC forflyttes nullpunktet til sincen ned i frekvens. Pa samme mate vil null-
punktet til sincen flyttes opp i frekvens, om bglgeformen inneholder mindre energi. Det
viktigste figur 52 og 53 viser er at reelle systemer vil pavirke hvordan frekvensspekteret
til en DAC dempes.

Jitter vil begrense SNR et SUC-system, men ikke pa samme mate som et SDC-system.
Den stgrste forskjellen er at fasestgyen innfgres pa basebandsignalet, istedenfor RF-
signalet. Ligning (29) viser hvordan SNR begrenses avhengig av frekvensen fasestgyen
innfgres pa. Det betyr at kravet til fasestgyen er mindre for et SUC-system enn for et
SDC-system. Selv om kravet er mindre innfgres det et konstant stgygulv pa baseband-
signalet nar tilfeldig jitter legges til. Figur 54 viser hvordan det konstante stgygulvet
formes av sinc-dempningen, fordi jittestgyen ogsa foldes med firkantpuls. Det at stgyen
ogsa dempes av en sinc viser hvordan SUC er en frekvenskonverterings-metode som
ikke pavirker stgy-egenskapene til basebandsignalet. Det betyr at SNR er den samme i
alle Nyquistbandene vist i figur 54. Tabell 6 viser hvordan SNR opprettholdes etter at
9. Nyquistband filtreres ut. Tabellen viser ogsa hvordan SNR faller dersom et filter med
darlige frekvensegenskaper benyttes. Dersom bandpassfilteret ikke har bratt nok demp-
ning utenfor passbandet, vil kopiene i de andre Nyquistbandene tolkes som stgy, som
minker SNR. Det er med pa a belyse viktigheten av et godt bandpassfilter, nar kopien i
RF-béandet skal hentes ut. Det viser ogsa hvorfor det er gunstig a benytte en RTZ-DAC
istedenfor en ZOH-DAC. Spesifikasjonene til bandpassfilteret vil vare helt avhengig
av hvilket frekvensomrade, hva slags type DAC og hvilken punktprgvingsfrekvens et
SUC-system benytter.

Forskjellige typer bglgefomer studeres i figurene 57 til 61. Den viktigste og kanskje
mest gjennomfgrbare bglgeformen er alternativ bglgeform 1, vist i figur 57. Grunnen
er at alternativ bglgeform 1 er enklest og implementere i et reelt system, samtidig
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som DC fjernes. Figur 57 viser ogsa hvordan frekvensinnholdet ved 10G H z dempes
17d B istedenfor 23d B, som en RTZ-DAC vil dempe innholdet. Fgrste nullpunkt i sinc-
dempningen er tilsvarende som en RTZ-DAC, samtidig som innholdet i 9. Nyquistband
ikke deformeres. Den eneste ulempen med denne bglgeformen er at den er vanskeli-
gere a implementere i et reelt system. De andre bglgeformene er kun tatt med for a vise
hvordan en forming av bglgeformen kan bestemme frekvensdempningen. Flere av bgl-
geformene i 58 til 61 er vanskelig & implementer i et reelt system, og vil derfor vere
uaktuelle for oppkonvertering. Bglgeformen vist i figur 59 og 61 er egentlig bare en va-
riant av konvensjonell miksing. Den eneste forskjellen er at bglgeformen legges direkte
pa alle punktprgvene, istedenfor & glatte ut utgangen til en ZOH-DAC og benytte en
mikser.

Praktiske laboratorieforsok

SUC ble i praksis studert ved a benytte en RTZ-krets, ved a produsere kopier av et ba-
sebandsignal oppover i Nyquistbandene, hvor Nyquistbandene defineres frekvensen til
en oscillator. Figur 78 viser hvordan RTZ-kretsen slipper igjennom en liten del et ba-
sebandsignal, bestemt av en forsinkelse og oscillatorfrekvensen. RTZ-kretsen illustre-
rer utgangen til en RTZ-DAC, som holder punktprgvingsverdiene til et basebandsignal
konstant 1 7" sekunder innenfor hvert punktprgvingsintervall 7;. Fgr kretsen ble brukt
som frekvenskonverter ble internstgyen studert. Figur 75 viser hvilken tidsrespons RTZ-
kretsen har uten et basebandsignal koblet til. Figuren viser hvordan RTZ-kretsen far en
glitch-karakteristikk, som oppstar hver gang bryteren i kretsen apner og lukker seg.
RTZ-kretsens funksjonalitet er bedre forklart i appendiks C, og diskuteres derfor ikke
videre. Men det er viktig a vere klar over hvilke frekvenskomponenter bryterstgyen fra
RTZ-kretsen genererer. Frekvenskomponentene er vist i figur 76, og viser at de oppstar
ved oscillatorfrekvensen pa 40 M H z, og ved overharmoniske av 40M H z.

Resultatene i figur 80 viser hvordan RTZ-kretsen tilsvarer en RTZ-DAC med T' =
3.68ns, med koaksialkabel 1 som forsinkelse, og en RTZ-DAC med 7' = 5.6ns nar
koaksialkabel 2 benyttes. Figur 80 viser hvordan glitch karakteristikken 1 figur 75,
oppstar selv nar et basebandsignal er koblet til inngangen. Det betyr at frekvenskom-
ponentene i figur 76 ogsa oppstar nar et basebandsignal kobles til. Figur 80 viser ogsa at
riktig spenningsverdi ikke oppnas momentant, ved at det tar litt tid fgr riktig spenning-
sniva nas. Pa samme mate vises det hvordan det skjer en utladning nar bryteren lukkes.
Formen pa utladningen ligner pa en RC-krets utladning, lik bglgeform 2 i figur 52. Etter
bryteren inneholder RTZ-kretsen en DC-offset krets og en buffer, se figur C.3, som tar
opp overflgdig spenningsniva nar bryteren lukkes. Bufferne har en inngangskapasitans
pa 2pF’, og DC-offset kretsen tilsvarer 100€2. Ved hjelp av ligning (A-1) tilsvarer det en
7 pa 0.5ns, stemmer godt overens med utladningstiden vist i figur 80.

Frekvensen pa oscillatoren i figur 74 er med pa a bestemme hvor kopiene av baseband-
signalet oppstar. Oscillatorfrekvensen pa 400 H z definerer en Nyquistbandbredde pa
20M H z. Det vil si at alt frekvensinnhold innenfor DC til 20M H z kopieres til alle Ny-
quistbandene. Frekvensspekteret av basebandsignalet i figur 83 viser hvordan det inne-
holder en overharmonisk komponent ved 16 H z. Den overharmoniske komponenten

Masteroppgave - TTT4905



90 5. Diskusjon

befinner seg innenfor 1. Nyquistband, og kopieres derfor ogsa til alle Nyquistbandene.
Kopieringen til Nyquistbandene vises i figur 81. Figuren viser hvordan lengden pa pa-
rameteren 7" bestemmer frekvensdempningen pa samme mate som vist i simuleringene.
Desto lengre 7', desto stgrre utsmgring av sinc-dempnignen i frekvensspekteret. I fi-
gur 80(a) males 7 til 3.68ns, men som figur 81(a) viser stemmer frekvensdempningen
bedre overens med en RTZ-DAC med T' = 4.0ns. Avviket kan komme av at 7" er malt
med kaldere kretser. Alle forsinkelser gker med gkende temperaturer. Frekvensspek-
trene vist i figur 81 viser hvordan frekvensdempningen far et stgrre avvik fra den ideelle
dempningen nar frekvensen gker. Hovedgrunnen til det er at komponentene benyttet i
RTZ-kretsen har en begrenset bandbredde. Blant annet har bryteren som slipper igjen-
nom basebandsignalet en analog bandbredde pa 300M H z.

Resultatet i figur 84 viser hvordan det er mulig a konvertere bredbandede signaler opp
i frekvens. Siden Nyquistbandene ma defineres stgrre enn signalbandbredden vil 1. Ny-
quistband omfatte hele signalbandbredden. Det at hele Nyquistbandet konverteres opp
i frekvens, betyr ogsa at hele signalbandbredden konverteres opp. Pa den maten vises
det hvordan punktprgvingsfrekvensen avgjgr hvor i frekvensbandet basebandsignalet
konverteres til. Resultatet i figur 84 viser ogsa hvordan valget av DAC-type vil avgjgre
hvor mye kopien i Nyquistbandene dempes. I figur 81 er det lett a tro at styrkeforsk-
jellen mellom frekvenskomponenten ved 128 M H = for de to ulike pulsbandbreddene er
rundt 5dB. Men som figur 84 viser er ikke den relative styrkeforskjellen pa mer enn
1.35d B. Hovedgrunnen til forskjellen ligger i at frekvenskomponenten ved S8M H z og-
sa avhengig av DAC-type. Desto kortere 7', desto mer vil frekvenskomponentene i de
lavereliggende Nyquistbandene dempes. Det stemmer ogsa godt overens med frekvens-
dempningen vist i figur 47.

SINAD for og etter frekvenskonverteringen i tabell 9 viser hvordan SINAD faller med
over 8dB 1 frekvenskonverteringen. Hovedgrunnen til fallet kommer av at oscilloskopet
innfgrer stgy, som begrenser SINAD. Det vil si at SINAD malingene i tabell 9 ikke viser
at hvordan frekvenskonverteringen beholder SINAD-nivaet, slik som i tabell 6. Resul-
tatene belyser derimot en av ulempene til SUC. Siden frekvenskomponentene oppover
i Nyquistbandene dempes av sinc, vil systemet vere mer fglsomt for stgygulv andre
komponenter i et SUC-system kan innfgre. I tabell 9 er det maleinstrumentet som er
begrensningen, men i et reelt system kan andre komponenter ogsa innfgre stgy. Det er
derfor viktig a vere klar over at SUC er en frekvenskonverterings-metode som ikke be-
nytter seg av all tilgjengelige effekt 1 signalet. Det kan vare en ulempe dersom SUC
benyttes i batteridrevne systemer. I mange tradlgse systemer benyttes en effektforster-
ker fgr signalet sendes ut pa antennen, som ofte bruker mye mer effekt enn den tapt i
frekvenskonverteringen. Pa den maten vil effekttapet SUC innfgrer vere av svert liten
grad i forhold til total effekt benyttet i systemet. Det viktigste er at SNR eller SINAD
opprettholdes etter frekvenskonverteringen, slik at signalet som sendes ut pa antennen
ikke har et darlig SNR.
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5.3. Totalsystem
MATLAB simulering

I delkapittel 3.3 vises det hvordan SDC kan benyttes sammen med SUC for a konver-
tere et RF-signal henholdsvis ned og opp i frekvens. Resultatene viser hvordan jitteret
i nedkonverteringen pavirker konverteringsprosessen i stgrre grad enn oppkonverteri-
gnen. Hovedgrunnen til denne forskjellen er diskutert tidligere i delkapittel 5.2. Ofte
er det gnskelige a ha koherente RF-systemer. Det oppnas ved a bruke samme klokke i
opp- og nedkonvertering. Et koherent totalsystem, bestaende av SDC og SUC, ma der-
for velge en klokkekilde basert pa fasestgyen som innfgres i nedkonverteringen. Dersom
klokken er god nok for nedkonvertering vil den ogsa vere god nok for oppkonvertering.
Simuleringene i oppgaven har brukt to forskjellige jitter vektorer for a simulere jitter,
en for nedkonvertering og en for oppkonvertering. Det ville kanskje vert gunstig a laget
en lang jitter vektor som simulerte klokken, og brukt disse verdiene i ned- og oppkon-
vertering. Siden jitter varierer tilfeldig fra punktprgve til punktprgve skal det i teorien
ikke ha noen praktisk betydning. Derfor er det rimelig a anta at simuleringene gjort i
MATLAB ogsa er gyldig for et koherent totalsystem.

Figur 65 viser innholdet i 9. Nyquistband normalisert til RF-signalet sendt inn i total-
sysytemet, og viser hvordan innholdet er dempet med 23.5d 5. Undersampleren brukt
hadde en analog bandbredde pa 20G H z og AT pa 41, som gir en dempning pa 1dB i
henhold til ligning (39). I tillegg fgrer SUC til at signalet dempes med 22.5d B, som vist
1 figur 50, slik at den totale dempningen blir 23.5d B. I delkapittel 2.1 ble begrepet kon-
versjonstap innfgrt for en mikser. Konversjonstapet beskriver hvor mye effekt som tapes
i frekvenskonverteringen. For a relatere det uttrykket til SDC og SUC vil konversjons-
tapet vere stgrst i oppkonverteringen. Sa lenge ADCen har god nok analog bandbredde
og klarer & punktprgve direkte pa RF-signalet, er det ikke snakk om noe konversjonstap
1 nedkonverteringen. I oppkonverteringen kan det sies at det innfgres et konversjonstap
siden kopien i RF-bandet dempes av DACen. Stgrrelsen pa konversjonstapet vil veere
avhengig av hva slags DAC-type og hvilket frekvensomrade som benyttes.

Praktiske laboratorieforsok

Det praktiske laboratorieforsgket av totalsystemet er mer omfattende enn totalsystemet
simulert 1 delkapittel 3.3. Hovedgrunnen for det er at en FPGA-modul ble innfgrt, som
blant annet muliggjorde en studie av en ZOH-DAC. Fgr FPGA-modulen ble innfgrt ble
viktigheten av et godt bandpassfilter illustrert. Figur 89 viser hvordan bandpassfilteret
fjerner den overharmoniske komponenten, samtidig som stgygulvet faller litt. Tabell 10
viser hvordan SINAD forbedres med 2d B etter bandpassfilteret. Forskjellen mellom SI-
NAD og SNR var pa kun 0.3dB fgr banpassfilteret, som betyr at SNR forbedres med
1.7dB. Forbedringen i SNR tyder pa at signalgenerator 1 har et SNR pa rundt 38d B,
og at oscilloskopet ikke setter en begrensning. Et SNR pa 38d B vil fortsatt veere i gren-
seland av hva oscilloskopet klarer, siden oscilloskopet digitaliserer inngangene med 8
bit, og har RMS jitter rundt 5ps. Det viktigste figur 89 viser er hvordan bandpassfilteret
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fjerner ugnskede frekvenskomponenter som kan foldes ned til 1. Nyquistband. SINAD
eller SNR vil vare helt avhengig av hvilket signal som skal nedkonverteres.

Frekvensspekteret til ZOH-DACen, i figur 92, viser hvordan en ZOH-DAC ogsa in-
neholder kopier av 1. Nyquistband i alle Nyquistbandene. Figuren viser ogsa hvordan
1. Nyquistband inneholder flere frekvenskomponenter enn basebandfrekvensen. Det er
frekvenskomponenter som genereres av DACen 1 konverteringen til et analog signal. Fi-
gur 91 viser hvordan ZOH-DAC-utgangen ikke inneholder perfekte firkantpulser, som
vil fgre til at ugnskede frekvenskomponenter oppstar. I figur 92 er frekvensspekteret
dempet i henhold til en ideell ZOH-DAC, pa samme mate som vist i simuleringene i fi-
gur 49. Dempningen fgrer til at frekvensinnholdet i alle Nyquistbandene deformeres av
sincen. Deformeringen vises blant annet ved den relative styrkeforskjellen mellom ko-
piene i 7. Nyquistband forandres i forhold til innholdet i 1. Nyquisband. Deformeringen
vil skape problemer dersom basebandsignalet er bredbandet.

Figur 96 viser hvordan styrkeforskjellen i Nyquistbandene opprettholdes etter at RTZ-
kretsen er koblet til. Alle frekvenskomponentene i 7. Nyquistband dempes med lik fak-
tor, slik at formen pa et eventuelt bredbandet basebandsignal opprettholdes i alle Ny-
quistbandene. I tillegg til lik dempning viser figur 96 hvordan innholdet ved baseband-
frekvensen kun er 6d B sterkere, istedenfor 27d B som vist i figur 92. RTZ-kretsen fjer-
ner energi i signalet fra ZOH-DAC-utgangen, som fgrer til at frekvenskomponenten i
Nyquistbandene lavere enn 7. Nyquistband dempes. Det gjgr jobben for et eventuelt
bandpassfilter mye enklere.

Frekvensspekteret i figur 99 viser hvordan inn- og utgangen bestar av samme frekvens-
komponent ved 128 M H z, samtidig som utgangen inneholder noen svake komponenter
ved 132 og 136 M H z. De svake frekvenskomponentene er komponenter som genereres
pa FPGA-modulen, mest sannsynlig i konverteringen til et analogt signal i DACen. Ho-
vedforskjellen til inn- og utgangssignalet er at styrkeforskjellen er stor. Det digitale
oscilloskopet innfgrer et stgygulv, som gjgr at SINAD begrenses. Det vil si at SINAD
beregningen i tabell 11 ikke viser hvordan SINAD/SNR opprettholdes i frekvenskon-
verteringen, men at stgygulvet oscilloskopet innfgrer en begrensning.

2-tone “RF”’-signalet ble generert ved hjelp av effektdeler 3. Utgangen av 2-tone tes-
ten i figur 105 viser hvordan den bandpassfiltrerte utgangen bestar av noen ugnskede
frekvenskomponenter. Det belyser igjen viktigheten av et godt bandpassfilter pa inn-
og utgangen. Siden utgangstrinnene til signalgeneratorne genererer sterke intermodu-
lasjonsprodukter av inngangsfrekvensene, klarer ikke bandpassfilteret pa inngangen a
fjerne komponentene fullstendig. Det forer til at ugnskede frekvenskomponenter flyttes
ned til basebandet. Tilsvarende innhold i basebandet flyttes opp i frekvens ved hjelp
av SUC. Alle de ugnskede frekvenskomponentene etter oppkonverteringen er frekvens-
komponenter som genereres av komponentene benyttet i oppgaven. Det er med pa a
belyse at kravet til bandpassfilterene, ADC, DAC og RTZ-krets gker, dersom SDC og
SUC skal benyttes som frekvenskonverterings-metode. I tillegg vil kravet til jitter gke
nar inngangsfrekvensene gker.

De tre forskjellige scenarioene i tabell 12 og figur 106 viser hvordan styrkeforholdet og
frekvensen til inngangssignalene opprettholdes i frekvenskonverteringen. Pa den maten
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kan det sies at frekvenskonverterings-metoden ved hjelp av SDC og SUC er en lineer
prosess. Men siden det er brukt reelle kretser i frekvenskonverteringen oppstar det ugns-
kede frekvenskomponenter. Blant annet genererer ZOH-DACen overharmoniske kom-
ponenter av basebandfrekvensene, samtidig som RTZ-kretsen innfgrer grunntonen og
overharmoniske komponenter av oscillatorfrekvensen.

Totalsystemet har benyttet en ekstern RTZ-krets. Det betyr at punktprgvene av ba-
sebandsignalet fgrst omgjgres av en ZOH-DAC, som innfgrer ulineariteter. Dersom
RTZ-kretsen er innebygget i DACen vil ikke ulinearitetene til ZOH-DACen innfgres.
Det vil si at dersom SUC skal benyttes som oppkonverterings-metode, er det gunstig a
benytte en RTZ-DAC, istedenfor en ekstern RTZ-krets etter en ZOH-DAC. RTZ-kretsen
er bygget opp rundt et relativt enkelt prinsipp, ved at en bryter slipper igjennom et inn-
gangssignal i et lite tidspunkt. Enkelheten til prinsippet bak RTZ-kretsen, sammen med
akseptable ytelser, vitner om et robust system.

Siden det er benyttet reelle komponenter i de praktiske laboratorieforsgkene ma alle
nevnes som mulige feilkilder. Kun de viktigste feilkildene er nevnt tidligere i diskusjo-
nen, men alle kabler og maleutstyr er ogsa potensielle feilkilder.

For at SDC og SUC skal bli brukt som et alternativ til superheterodyn-prinsippet ma
det ikke ga pa bekostning av ytelsen. En av de store fordelene med SDC og SUC er
at stgrrelsen blir vesentlig mindre, da ned- og oppkonvertering skjer pa enheter ethvert
analogt/digitalt system ma inneholde. Den eneste forskjellen er at kravet til kompo-
nentene i systemet gker. @kningen i krav vil ogsa fgre til at prisen pa komponentene
i frekvenskonverteringen vil stige. Dersom prisen pa komponentene ikke overstiger
prisen pa mikseren vil et system med SDC og SUC vere billigere enn miksing med
superheterodyn-prinsippet. I realiteten vil ikke et slikt totalsystem bli billigere per dags
dato, fordi SDC og SUC er frekvenskonverterings-metode som er lite utprgvd for frek-
venser i RF-omradet. Systemer som opererer pa hgye frekvenser vil veere dyre a utvikle,
men utviklingen vil alltid bringe frem bedre og billigere komponenter.
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6. Konklusjon

Denne oppgaven har sett nermere pa Sampling Down Conversion (SDC) og Sampling
Up Conversion (SUC) som en metode for & flytte bredbandede RF-signaler ned og opp
1 frekvens. Bakgrunnsteorien har vist hvordan generell punktprgvingsteori og ideelle
ADC og DAC utfgrer frekvenskonverteringen, ved hjelp av bandpassfiltre og riktig valg
av punktprgvingsfrekvensen f. I tillegg har bakgrunnsteorien papekt hvilke praktiske
begrensninger reelle ADC og DAC vil innfgre, hvor spesielt betydningen av ADCens
S/H-krets og valget av DAC-type fremheves. Ytelsen til SDC og SUC er blitt analysert
ved hjelp av MATLAB og praktiske laboratorieforsgk.

Gjennom analysen vises det hvordan et RF-signal i hgyereliggende Nyquistband kan
konverteres til og fra et baseband. Det er vist hvordan valget av f, pavirker frekvens-
konverteringen, ved at innhold i oddetalls Nyquistband er kopier av RF-signalet, mens
innhold i partalls Nyquistband er speilvendte kopier. SDC konverterer et RF-signal ned i
frekvens ved a undersample direkte pa RF-signalet. Det er vist hvordan ADCens analoge
bandbredde og oppladningstid, AT, pavirker undersamplingen. For lav analog band-
bredde og/eller for liten AT farer til at ADCens S/H-krets ikke klarer a fglge RF-signalet,
og feil punktprgvingsverdi avleses. Det er ogsa vist hvordan SDC er ekstra fglsomt for
fasestgy, fordi det punktprgves direkte pa RF-signalet. Fasestgyen innfgres fordi AD-
Cen benytter en oscillator til punktprgvingen, som innfgrer jitter og dermed begrenser
SNR. SUC konverterer et basebandsignal opp til RF ved a bandpassfiltrere direkte pa
utgangen til en DAC. For at kopien i RF-bandet ikke skal deformeres er det vist hvordan
en RTZ-DAC bgr benyttes istedenfor en konvensjonell ZOH-DAC. Analysen har papekt
hvordan forskjellige typer RTZ-DAC pavirker frekvensdempningen, ved at formen og
lengden pa impulsmoduleringen bestemmer nullpunktene i en sinc-dempning av frek-
vensspekteret. Det er ogsa vist hvordan SUC er mye mindre fglsomt for jitter enn SDC.
For bade SDC og SUC er betydningen av et godt bandpassfilter papekt.

De praktiske laboratorieforsgkene har vist hvordan SDC og SUC kan benyttes til frek-
venskonvertering i reelle systemer. Selv om forsgket er utfgrt pa et lavt frekvensomrade
kan resultatene overfgres til & gjelde for langt hgyere frekvensomrader. Dersom en S/H-
krets med god nok analog bandbredde velges sammen med en oscillator med lite fa-
sest@y, vil SDC vere en konverteringsmetode som bringer RF-signalet ned til baseban-
det. Picosecond Pulse Lab har blant annet utviklet en sampler med 100G H z analog
bandbredde med en maksimal punktprgvingsrate opp til 10G H z [Pep04a]. SDC og un-
dersampling er en teknikk som benyttes i flere systemer, blant annet finnes det digitale
oscilloskop hvor en hgyhastighets sampler benyttes sammen med en ADC med lavere
bandbredde [ZS03]. Hovedutfordringen til et SUC-system i RF-omradet er a lage korte
nok pulser i DACen, samtidig som kravet til bandpassfilteret gker med gkende frekvens.
Picosecond Pulse Lab har utviklet en oppkonverterings-metode som ligner SUC, hvor
egenskapene til 10GH z sampleren ogsa benyttes i oppkonverteringen [Pep04b]. Fgl-
gende artikkel [MDBO09] har testet SDC og SUC sammen pa en bredbandet Software
Defined Radio, og vist hvordan fleksibiliteten til SDC og SUC kan utnyttes. Fleksibi-
liteten vil vere den stgrste fordelen til SDC og SUC, ved at den digitale enheten fgres
narmere antennen. Ved a variere punktprgvingsfrekvensen er det ogsa mulig a variere
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frekvensomradet i opp- og nedkonverteringen. En annen stor fordel er at den fysiske
stgrrelsen minker, samtidig som systemytelsen kan forbedres. Systemytelsen vil vare
helt avhengig av komponentene som benyttes i frekvenskonverteringen. God systemy-
telse krever gode komponenter, som igjen vil fgre til at kostnaden gker. Det er med
pa a belyse en av ulempene ved SDC og SUC, ved at kravene til blant annet analog
bandbredde, jitter og DAC-type gker.

Hovedkonklusjonen er at SDC og SUC kan benyttes til frekvenskonvertering, dersom
komponentene som benyttes har gode nok spesifikasjoner. Hvilket frekvensomrade SDC
og SUC kan operere under er helt avhengig av komponentene som benyttes i konver-
teringen. SDC og SUC vil ogsa gke fleksibiliteten, ved at den digitale enheten fgres
nazrmere antennen. Fleksibiliteten oppnas ved at det stilles strengere krav til komponen-
tene, da det alltid vil vere en trade-off mellom fleksibilitet, kostnad og systemytelse.

6.1. Videre arbeid

Denne oppgaven er en generell beskrivelse av SDC og SUC, hvor arbeidsprosessen
har omfattet studie av bakgrunnsteorien, simulering og implementering i et reelt ek-
sempelsystem. Denne stegvise prosessen er som regel arbeidsmetoden som benyttes i
karakteriseringen av et nytt system. Siden eksempelsystemet har benyttet et lavere frek-
vensomrade vil en naturlig vei videre vere a innfgre SDC og SUC i et RF-system som
opererer i 10 — 20G H z-omradet. En innfgring i dette frekvensomradet vil ogsa medfgre
en dypere analyse av komponentene benyttet i RF-systemet. En annen mulig vei a ga er
a benytte SDC og SUC sammen med en konvensjonell mikser. Dersom konverteringen
skal skje over store frekvensomrader brukes det i dag ofte en 2-stegs miksing. Som en
fgrste gangs tilnrming til et rent SDC og SUC system, er det en mulighet a konvertere
analogt med en mikser til og fra en IF, for sa & bruke SDC og SUC til og fra et baseband.

RF-signalene benyttet i oppgaven bestar kun av 1 eller 2 frekvenskomponenter. Bred
bandbredde ble tatt hgyde for ved lage Nyquistbandene store, slik at bredbandede si-
gnaler far plass i dem. Det vil si at kun en liten del av Nyquistbandene er benyttet i
oppgaven. Bredbandede RF-signaler kan ha en bandbredde opp til 1GH z eller mer.
Som en viderefgring av testbenken utviklet i MATLAB er det derfor mulig & implemen-
tere et bredbandet RF-signal, for eksempel et radarsignal, for a se hvordan det pavirker
ytelsen til SDC og SUC. Da vil blant annet beskyttelsesband bli mer aktuelt.

I denne oppgaven er kun prinsippet bak superheterodyn-prinsippet beskrevet. Siden
SDC og SUC sees pa som et alternativ til superheterodyn-prinsippet vil en reell sam-
menligning av de to systemene vare av interesse, hvor konverteringsmetodene settes
opp mot hverandre. Ved a gjgre for eksempel stgyberegninger kan systemene settes opp
mot hverandre, og fordeler og ulemper ved de ulike systemene vil synliggjgres bedre.

Resultatene fra oppgaven kan ogsa tas videre til a se pa nye anvendelser av SDC og
SUC. Blant annet benyttes kun ett Nyquistband i oppgaven. Ved a benytte en filterbank
kan forskjellige Nyquistband anvendes, slik at frekvensomradet SDC og SUC opere-
rer under gkes. Det er ogsa mulig a benytte flere ADC og DAC i parallell, for a gke
puntkprgvingsraten, som igjen gker bandbredden til systemet.
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A. RC- og RLC-krets

Dette appendikset er tatt med for a underbygge forstaelsen av et 1. ordens RC lavpass-
filter og sprangresponsen til en RLC-krets. Alle ligninger og konklusjoner er hentet
fra [NRO4]. Figurene gitt i dette kapittelet er enten generert ved hjelp av programme-
ringsspraket MATLAB eller hentet fra felgende leerehefte [Ame].

A.1. 1. ordens RC-krets

En 1. ordens lavpass RC-krets er en krets bestdende av en motstand i serie med en
kondensator. Kondensatoren blir ladet opp som en funksjon av inngangen. Spenningen
over kondensatoren vil fungere som en lavpassfiltrert versjon av inngangsspenningen.
En slik krets vil ha oppbygging som kretsen i figur 19 som vist i delkapittel 2.3. En slik
krets vil ha en cut-off frekvens F,, lik

1 1
Fco = =
2nt 2wRC
Tidskonstanten beskriver hvor lang tid sprangresponsen bruker pa a lade opp konden-

satoren til 63.2% av inngangsverdien. Sprangresponsen til en RC-lavpasskrets er gitt
av

hvor 1 = tidskonstanten = RC (A-1)

Ve = Vip, [1 — e%] (A-2)

Denne ligningen er plottet i figur A.1, og viser sprangresponsen som funksjon av 7. Etter

Sprangrespons RC-lavpassfilter

cout

0.2H—"ou
———36,8%
504

00 1 2 3 4 5

[tau]
Figur A.1: Sprangrespons 1. ordens RC-lavpassfilter

37 vil kondensatoren ha oppnadd 95% av inngangsspenningens verdi. Tabell A.1 viser
hvilken prosentvis spenningsverdi sprangresponsen vil ha for forskjellige tidskonstanter.

Dersom inngangsspenningen settes til O nar kondensatoren er fullt oppladet vil det skje
et tilsvarende spenningsforlgp som for sprangresponsen. Dette spenningsforlgpet er vist
i figur A.2. Denne figuren viser et motsatt spenningsforlgp av sprangresponsen, og er
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Tabell A.1: Spenning over kondensator som prosent av v;,,

Tid: T 2T 37 4T 5T 67
Vout 03,2% 86,5% 95% 98,1% 992% 99,75%

Utladning RC-lavpassfilter

out

02 i —vout

———36,5%

l———50 e T

0 1 2 3 4 5
[tau]

Figur A.2: Utladning 1. ordens RC-lavpassfilter

gitt av fglgende ligning

Ve = VUi, [e?} (A-3)
Siden 7 bestemmer hvor raskt kondensatoren kan oppna en gitt spenningsverdi vil den
ogsa vere med pa a bestemme bandbredden til lavpassfilteret. Bandbredden er ofte gitt
som 3-dB bandbredden, siden den beskriver nar inngangssignalet til halvparten av am-
plitudeverdien. F, i ligning (A-1) beskriver denne 3-dB bandbredden som en funksjon
av .

Nar det skal foretas en AC analyse av RC-kretsen er det nyttig undersgke impulsrespon-
sen til kretsen. Impulsresponsen har fglgende form

h(t) = %e_ftu(t) (A-4)
hvor u(t) er Heaviside-step funksjonen. Et plott av impulsresponsen er vist i figur A.3.
Dersom figurene A.2 og A.3 sammenlignes sees det at disse er identiske. Dette er na-
turlig siden en utladning praktisk talt vil veere det samme som en impuls som lades ut.
Ettersom det tar litt tid fgr riktig verdi oppnas vil det fgre til at ett inngangssignal vil fa
et faseskift og en amplitudedempning. Cut-off frekvensen, altsa 7, vil bestemme hvor
stor dette faseskiftet og amplitudedempningen blir for et gitt inngangssignal. Figur A.4
viser hvordan forskjellige cut-off frekvenser pavirker et AC inngangssignal.

Plottene i figur A.4 viser at desto mindre 7 er (stor F,), desto raskere klarer utgangssi-
gnalet & fglge inngangssignalet. Dersom 7 blir for liten vil ikke utgangssignalet klare
a fglge inngangssignalet, som vist i figur 4(a), hvor faseskiftet og amplitudedempnin-
gen er stor. Nar F,, velges stgrre en inngangsfrekvensen vil utgangen vare en mye
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Impulsrespons med © = 16ps og Fco= 10GHz

hit)

[tau]
Figur A.3: Impulsrespons for et 1. ordens RC-lavpassfilter

Tidsrespons med t = 32ps og Fco= 5GHz Tidsrespons med = 16ps og Fco= 10GHz

0.5

-0.5

0 5 10 15 20
[tau] [tau]

@) finn = TGHz, F.o=5GHz () finn = TGHz, F,,=10GHz

Tidsrespons med © = 8ps og Fco=20GHz

0.5

-0.5

-1

0 10 20 30 40
[tau]

(C) finn = 7GHZ, Fco =20GH~

Figur A.4: Utgangs- versus utgangsspenning, for forskjellige cut-off frekvenser

bedre representasjon av inngangssignalet. Desto hgyere [, velges desto raskere klarer
kondensatoren a fglge inngangssignalet, og faseskiftet samt amplitudedempingen blir
mindre som vist i henholdsvis figur 4(b) og 4(c). For a finne ut hvor stor amplitudedem-
ping og faseskift et RC-filter, med en gitt F,,, vil gi for forskjellige inngangsfrekvenser,
kan amplituderesponsen og faseresponsen plottes. Amplitude- og faseresponsen oppnas
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ved a ta Fouriertransformen av impulsresponsen i ligning (A-4), og er gitt som

1
1+ (2nf7)?

Faserespons = arctan(—27 f7)

Amplituderespons =

Begge disse responsene er plottet i figur A.5, hvor F,, er satt til 10GH z.

Amplituderespons for RC-filter med Fco=10GHz

]

-10

Amplitude [dB
-

-20
25 L i i N
10" 10" 10' 10°
Frekvens [GHz]
(a) Amplituderespons
Faserespons for RC-filter med Fco=10GHz
0 T T LA B B A A | B R A
SOUSE e B AR L
=
£
‘o
g
T Pt SPPPY FOUS F AE P FIT WE-I O
15 P A R R .
10" 10’ 10' 10°

Frekvens [GHz]

(b) Faserespons
Figur A.5: Amplitude og faserespons med F,., = 10GH z

(A-3)

(A-6)
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A.2. Sprangrespons RLC-krets

En RLC-krets er en krets bestaende av en kondensator, spole og en motstand, enten i pa-
rallell eller serie. Figur A.6 viser begge disse kretsene. Begge disse kretsene kan ha ener-

i-- - + . Pl L
"J? + 1L J_i R + it VR A T
in v — +
C = W L 1} o] § W ||:|
l o) 1 .
(a) Paralellkrets (b) Seriekrets

Figur A.6: RLC-krets [Ame]

gi lagret i enten spolen eller kondensatoren. Ved a analysere kretsene kommer [NR0O4]
frem til fglgende differensialligninger for henholdsvis spenningen v for parallellkretsen
og strgmmen ¢ i seriekretsen.

1 1
Parallell: v" + ——v' + —v = A-7
aralle v —i—RCU—l—LOU 0 (A-7)
R 1
. : /i - -/ . — A_
Serie: ¢ +L2+LC’Z 0 (A-8)
Begge disse differensialligningene kan forenkles ved a innfgre noen fglgende stgrrelser.
- (A-9)
“ = 9RC
R
s = — A-10
as =57 (A-10)
1
Wy = —— A-11
"= Vic A
wg = \/wg — a? (A-12)

hvor oy, og «a, er dempefaktoren for henholdsvis parallell- og seriekretsen. wy og wy,
beskriver henholdsvis udempet og dempet resonansfrekvens. Differensialligningene kan
derfor skrives pa fglgende mate

Parallell: v + 20,0’ + wiv = 0 (A-13)

Serie: " + 20’ + wii = 0 (A-14)

For a Igse disse ligningene kan fglgende karakteristisk polynom beregnes

s*+2as +wi =0 (A-15)

S120=—a+1/a? — w} (A-16)

med fglgende rotter
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Avhengig av verdien pa rottenget /a2 — w? vil rgttene ha 3 forskjellige verdier; reelle
rotter (o > w?), komplekse rgtter (a? < w?2) og doble rgtter (a? = w?).

I tilfellet med reelle rgtter blir responsen karakterisert som et overdempet tilfelle, fordi
kretsen ikke vil fa noen svingninger og sige langsomt inn mot stasjonarverdien. L@s-
ningen vil da fgre pa fglgende form

Parallell: v(t) = Aje®" + Aye™ (A-17)

Serie: i(t) = Aje®t 4+ Aye (A-18)

Nar rgttene er komplekse vil responsen bli underdempet, fordi det vil oppsta svingninger
som etterhvert vil dg ut mot en stasjonerverdi. Lgsningen far i dette tilfellet fglgende
form

Parallell: v(t) = (Bj coswgt + By sinwgt)e ™ *** (A-19)

Serie: i(t) = (B} coswgt + Bysinwgt)e” (A-20)

Nar rottegnet blir null ved at (a? = w?) kalles responsen kritisk dempet, fordi kretsen
er akkurat pa grensen til & oppna svingninger. Kritisk dempning vil vare nar kretsen
stabiliserer seg raskest inn mot stasjonarverdien, og far fglgende form

Parallell: v(t) = Dite " + Dye™r! (A-21)
Serie: i(t) = Dite " + Dye™*" (A-22)

Alle responsene i ligning (A-17) til (A-22) antar at kondensatoren eller spolen har en
initialspenning Vj eller initialstrom /y. Av den grunn kalles alle disse responsene for
kretsens naturlige respons. Sprangresponsen til kretsene oppnas enten ved a koble til
en DC-strgmkilde i parallell med parallellkretsen, eller en DC-spenningskilde i serie
med seriekretsen. Sprangresponsen til kretsene har svert lik form som den naturlige
responsen. Dersom [y og V er stasjon@rverdier far sprangresponsen fglgende form

i(t) = Iy + Naturlig repons (A-23)
v(t) = V} + Naturlig repons (A-24)
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B. Beregnhe SNR ved hjelp av Diskret
Fouriertransform

Dette appendikset viser hvordan det er mulig & beregne signal-til-stgyforholdet (SNR)
ved hjelp av Diskret Fouriertransform (DFT). SNR blir i delkapittel 2.3 definert som
logaritmen av signaleffekten dividert pa stgyeffekten, se ligning (23). Dersom et diskret
signal z(n) er periodisk med fundamental periode N og har et endelig antall verdier, vil
effekten vere gitt av [PMO7]

N-1

1
P==D e (B-1)

n=0

Ved a benytte seg av Parseval’s relasjon oppnas fglgende relasjon for DFTen [PMO07]

N—-1 1 N-1
>l =< > 1X(®)? (B-2)
n=0 n=0

hvor X (k) er DFTen til z(n), begge med lengde N. Det vil si at effekten til signalet
finnes ved & summere kvadratet til absoluttverdien av frekvenskomponentene X (k).

Anta et signal y(n) som bestar av et gnsket signal z(n) og stgy e(n).
y(n) = z(n) + e(n) (B-3)

DFTen til dette signalet Y (k) vil besta av gnskede signalkomponenter X (k) og stgy-
komponenter E(k).

Y (k)= X(k)+ E(k) (B-4)

For a finne SNR til y(n) ma signaleffekten og stgyeffekten regnes ut. Begge disse finnes
ved & summere henholdsvis kvadratet av absoluttverdien til signalkomponentene X (k)
og stgykomponentene F/(k). SNR kan derfor regnes ut ved hjelp av fglgende ligning.

N-1 2
SNR = 10log —27;_01 X(k) (B-5)
2n=o |E(R)?

For a vise gyldigheten til ligning (B-5) ble SNR for en jittret sinus-tone y(n) simulert
i MATLAB. Sinus-tonen med frekvens lik 9.7G H z hadde en varighet pa 1us og ble
undersamplet med en f, lik 2.25G H z. RMS-jitter pa 0.1ps ble lagt til signalet ved a
bruke randn-funksjonen i MATLAB. I henhold til ligning (29) skal jitter pa 0.1ps gi et
SNR pa 44.4dB. For a finne SNR ved hjelp av ligning (B-5) ble DFTen til sinus-tonen
regnet ut ved hjelp av fft-funksjonen i MATLAB. Men istedenfor a benytte seg av et
standard rektangular-vindu i DFTen, ble sinus-tonen vektet med et Blackmann-Harris-
vindu. Et slikt vindu er vist i figur B.1.
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Blackmann-Harris-vindu

0 500

1000

1500

Antall punkter
Figur B.1: Blackman-Harris-Vindu

2000

Grunnen til at et slikt vindu ble brukt er fordi det fgrer til at gnsket signalinnhold i
frekvensspekteret vil bestd av 9 punkter, uavhengig av lengden til y(n). Det vil si at de
frekvenskomponentene X (k) vil besta av 9 komponenter i frekvensspekteret. Dersom
X (k) er en perfekt sinus, uten overharmoniske komponenter, vil resten av frekvenskom-
ponentene vil vaere stgykomponenter £(k). Dersom X (k) inneholder overharmoniske
komponenter ma disse fjernes fra £(k), hvis ikke beregnes SINAD istedenfor SNR.

En undersampling med f; = 2.25G'H z vil fgre til at sinus-tonen blir flyttet ned til
700M H z. For a finne hvilke komponenter som hgrer til gnsket signal ble frekvensspek-
teret Y (k) plottet, se figur B.2 for et utsnitt.

500

Y

400+

300¢

200¢

100+

0 Fn ¥

]

= 070051
Y=403.3922

...

0.69

0.7

0.71

f [GHz]
Figur B.2: Frekvensspekteret Y(k)

0.72
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106 B. Beregne SNR ved hjelp av Diskret Fouriertransform

Signalkomponentene X (k) vil da veere den komponenten som er markert i figur B.2, og
4 komponenter pa hver sin side av denne. SNR ble regnet ut ved a summere kvadratet
av disse 9 signalkomponentene, og dele pa summen av kvadratet til de resterende stgy-
komponentene. Resultatet ble en SNR pa 44.6d B, som stemmer godt overens med det
teoretiske resultatet.

Det ble ogsa regnet ut SNR for flere verdier av jitter, og resultatene er vist i figur B.3.

SNR, i V8- SNR o ASNR=I dB

50

——SNR

tecretislk

SNtha. DFT

40_w

30¢
>

20¢

10}

)

10 10’ 10
RMS-jitter [ps]
Figur B.3: SNR ved hjelp av DFT versus teoretisk SNR

Figuren viser at denne metoden for beregning SNR er akseptabel, men gir et maksima-
lavvik pa cirka 1dB.
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C. RTZ-krets

I figur 32 vises det er det mulig a benytte en RTZ-krets etter en ZOH-DAC for & oppna
funksjonen til en RTZ-DAC. En RTZ-DAC holder punktprgvingsverdien til et punktprg-
vet basebandsignal konstant i 7" sekunder, og kortslutter utgangen i resten av punktprg-
vingsperioden. Ideen bak RTZ-kretsen er a lage en tilsvarende krets som slipper igjen-
nom utgangen til en ZOH-DAC utgangen i 7" sekunder, og blokkerer den i resten av et
punktprgvingsintervall. En analog bryter med et tilpasset styringssignal vil gjgre denne
jobben. Styringssignalet ma vare formet slik at bryteren slipper igjennom ZOH-DAC
utgangen 1 7' sekunder, og gjentar denne prosedyren for hvert punkprgvingsintervall 7.
Figur C.1 viser prinsippet for bryteren og styringssignalet, hvor styringssignalet blir for-
met ved hjelp av en oscillator og en styringssignal-krets. Forsker Tor Holmboe ved FFI

Bryter

Innsignal / RTZ-DAC utgang

x(t) P X(t) ﬂ
>t = >t
Ts T
s(t)
Styresignal ﬂ |_| ﬂ -
e >t
T
Styresignal-
krets
Oscillator

Figur C.1: RTZ-krets prinsipp

har utviklet en krets som er bygget opp rundt prinsippet i figur C.1. Dette appendikset
er en beskrivelse av denne RTZ-kretsen, hvor virkemate og oppbygging gjennomgas.

C.1. Virkemate

RTZ-kretsen ma ha et styringssignal som bestemmer nar bryteren skal apnes og lukkes.
Ved hgyt styringssignal slippes inngangssignalet igjennom bryteren. For a kunne va-
riere lengden pa 7" ma styringssignal-kretsen ha en variabel parameter. Den variable
enheten ble innfgrt ved & legge inn en forsinkelse i kombinasjon med 2 digitale por-
ter. Tabell C.1 viser den logiske oppfgrselen til en AND- og NAND-port. Prinsippet til
styresignal-kretsen er vist i figur C.2. Dersom figur C.2 refereres til figur C.1 vil os-
cillatoren representere inngangen A og styresignalet til bryteren representere utgangen
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108 C. RTZ-krets

Tabell C.1: AND- og NAND-port

INN AND | NAND
00 0 1
01 0 1
10 0 1
11 1 0
B
A NAND C
— AND
A_ | |
2
c_ [
| |
EE

Figur C.2: Prinsipp for styresignal-krets

C. Pa hver positive halvflanke fra oscillatoren vil inngangen A vere hgy. Nar A er hgy
vil NAND-porten ha inngangsverdiene 1 og 1, og B vil fa verdien 0. Dette fgrer til at
AND-porten har inngangsverdiene 0 og 1, og utgangen C vil derfor fa verdien 0. Men
dersom det innfgres en liten forsinkelse ved punkt B vil det ta litt tid fgr inngangen pa
AND-porten far verdien 0. I dette tidsrommet vil inngangene til AND porten ha verdien
1 og 1, og utgangen C vil fa verdien 1. Dette fgrer til et lite tidsrom hvor utgangen C vil
vere hgy. Pa den maten vil styresignalet fa verdien 1 i et tidspunkt gitt av forsinkelsen
satt i punkt B. Dette tidsforlgpet vil gjentas med en rate satt av oscillatoren, slik at sty-
resignalet far en repeterende form. Forsinkelsen ved punkt B ble satt ved a la utgangen
til NAND porten ga igjennom en koaksialkabel med en gitt lengde. Lengden pa denne
kabelen vil avgjgre hvor lang tid NAND-utgangen bruker pa a nd AND-porten, og vil pa
den maten bestemme lengden pa 7T". Ved a variere lengden pa koaksialkabelen vil derfor
lengden pa T varieres.

C.2. Oppkobling

Figur C.3 viser et kretsskjema av RTZ-kretsen. I dette kretsskjemaet er punkt 1 inn-
gangen, og punkt 5 utgangen. Inngangen har en 50¢2‘s motstand til jord, for a tilpasse
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Figur C.3: Kretsskjema RTZ-krets

kretsen til et 50€)‘s system. Rett etter denne motstanden er det en kondensator pa 33nF'.
Denne kondensatoren fungerer som en DC-blokk og slipper kun gjennom AC-delen av
inngangssignalet. Kretsen inneholder ogsa to buffere. Funksjonen til bufferne er a iso-
lere inngang og utgang fra hverandre lastmessig. Bufferne har hgy inngangsimpedans
og 5082‘s utgangsimpedans. Fgr hver buffer befinner det seg en DC-offset krets. Hensik-
ten med disse kretsene er a legge pa en konstant DC spenning pa informasjonssignalet.
Grunnen til dette er at bryteren brukt i kretsen ikke handterer negative spenninger, slik at
et konstant spenningsniva ma legges til. Thevenin-ekvivalenten til disse kretsene er vist
i parentes, og viser at det legges pa en konstant DC-offset pa 1.56V. Signalet rett etter
bryteren svinger altsa rundt 1.56V nar bryteren er lukker (leder). Nar bryteren er apen
(leder ikke) er signalet ogsa 1.56V. Inngangsimpedansen pa 50S2 vil ikke bli pavirket
av denne kretsen, da impedansen til DC-offset kretsen pa inngangen tilsvarer 1.03k2.
1.03k€2 1 parallell med 50¢2 er 47.7€2, som er tilnermet lik 50¢2. DC-offseten lagt til av
disse to kretsene blir fjernet pa utgangen av DC-blokk kondensatoren pa 33n F'. Bryteren
blir styrt av et styringssignal generert av en oscillator koblet til punkt 3 og logiske por-
ter. For at de logiske portene skal fa logiske signaler er det brukt en komparator. Denne
tilpasser oscillator-signalet til de logiske portene, og gir verdien hgy pa hver negative
halvflanke fra oscillatoren. Hver negative halvflanke er benyttet fordi oscillatoren benyt-
ter den positive halvflanken til & endre signalverdien i en eventuell ZOH-DAC utgang.
Det er ikke gnskelig at signalet slippes igjennom samtidig som en eventuell inngang
endrer signalverdi. Styringssignal-kretsen har lik form som i figur C.2, bortsett fra at
AND-porten er byttet ut med 2 NAND-porter 1 serie. 2 NAND-porter 1 serie vil utfgre
samme funksjon som en AND-port. Punktene 3 og 4 er inn- og utgang for koaksialka-
belen som bestemmer forsinkelsen, som igjen bestemmer hvor mye av inngangssignalet
som slippes igjennom bryteren.
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110 C. RTZ-krets

For a realisere kretsen vist i figur C.3 ble komponentene beskrevet i tabell C.2 brukt,
sammen med standard motstander og kondensatorer. Figur C.4 viser koblingsskjemaet

Tabell C.2: Komponenter brukt i RTZ-krets.

KOMPONENT FUNKSJON DATABLAD
ST L7805 3 pins positiv spenningsregulator, | [STb]

som gir ut en konstant spenning pa
5V.

ST L7905 3 pins negativ spenningsregulator, | [STa]
som gir ut en konstant spenning pa
—oV.

MAXIM MAC4205 | Analog buffer med 50(2‘s utgang [MAX]
Fairchild Semicon- | Analog  bryter —med  3dB-| [Sem]
ductor FSA266k8x | bandbredde pa 300M H z.
Linear Technology | Komparator for analog til digital | [Tec]

LT1719 klokke
Texas Instruments | NAND gate med kabeldriver [Ins]
SN74AS1000A

av RTZ-kretsen, hvor komponentene i tabell C.2 markert. Denne tabellen viser kompo-
nentnavnet, funksjonen og en henvisning til databladene. Spenningsregulatorene brukt

Rfoit
FT@ & & F o
ol =T oonF Lo " “Fu
Bes |0 arm— 07 Ve, P
al - \So
1-3\/0_;—]5%"F A iy e
G0 O—‘ill- r MACt08
-}VO j-_},e : ~ -
Lao] ™ B— L ‘UFOV*""‘;%H{}:& [ %#_@(
4 56
awo :T;:;{' 15k, g I I

BBin

Figur C.4: Koblingsskjema RTZ-krets

1 RTZ-kretsen gir konstant ut 5V". Som figur C.4 viser er det har disse spenningsregu-
latorene en inngangsspenning pa henholdsvis +8V. Den positive spenningsregulatoren
(L7805) gir ut den positive spenningen Voo = 5V, og den negative spenningsregulato-
ren (L7905) gir ut den negative spenningen Vyp = —5V . Disse spenningene blir ogsa
brukt til a drive flere av de andre kretsene, se markeringene Ve og Vig i figur C.4.
Den ferdige kretsen er vist i figur C.5, hvor BB;, representerer inngangen og RF,,;
representerer utgangen. Det er ogsa markert hvor klokka skal kobles til med C'LK;,, og
hvor forsinkelsen skal kobles pa med DE LAY}, og DELAY,,;. Spenningsforsyningen
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til kretsen vises ogsa i denne figuren hvor den rgde kabelen representerer 48V, den gule
jord og den grgnne —8V. Alle kontaktinngangene pa RTZ-kretsen er av typen SMA.

Figur C.5: RTZ-krets
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D. FPGA-modul

For a kunne teste SUC/SDC sammen i et totalsystem ble en FPGA-modul fra Hunt
Engineering benyttet. FPGA star for “Field-programmable Gate Array” og er en in-
tegrert krets som inneholder en programmerbar elektronikk. Ved hjelp av program-
meringsspraket VHDL er det mulig & konfigurere en FPGA til a utfgre operasjoner
digitalt. FPGA-modulen benyttet i denne oppgaven kalles HERON-105-DO, som be-
nytter seg av en programmerbar Virtex-II FPGA fra Xilinx®. Siden operasjonene pa
FPGAen utfgres digitalt inneholder HERON-105-DO en ADC og en DAC. Ved hjelp
av disse to komponentene er det mulig a utfgre frekvenskonverteringer. ADCen kan
brukes som en undersampler, samtidig som DACen kan brukes som en oppkonverterer
sammen med en RTZ-krets, se appendiks C, og et bandpassfilter. Dette appendikset er
en kort beskrivelse av hvordan FPGA-modulen er bygget opp, samtidig som det fork-
lares hvordan FPGA-modulen ble klargjort for laboratorieforsgket av SUC/SDC i del-
kapittel 4.3. Appendikset er basert pa stoff hentet fra Hunt Engineerings hjemmeside
(www.http://www.hunteng.co.uk/index.htm), samt databladene [ENGb]
og [ENGa].

D.1. HERON-BASE2-FIFO

Derom det er gnskelig at FPGA-modulen skal kunne kommunisere med en PC kan
carrier-modulen HERON-BASE?2 fra Hunt Engineering benyttes. Denne modulen for-
syner FPGA-modulen med strgm, og gir mekanisk montering og kontroll av FPGA-
modulen. HERON-BASE? er en hgyhastighets USB-modul, med plass til to HERON-
105 moduler som kan kobles til en PC ved hjelp av USB 2.0. Modulen stgtter Hunt En-
gineerings HOST API programvare, som lar brukeren fa tilgang til maskinvaren. Dette
gjgr at programmer og verktgy pa bruker-PCen far tilgang til maskinvaren gjennom et
programvare-grensesnitt, uten behovet for a forsta eller programmere maskinvaren di-
rekte.

USB kontakten gir aksess til HERON tilbakestilling-systemet, HERON serie-bussen og
separate FIFO tilkoblinger. HERON serie-bussen brukes til a laste opp konfigurasjons-
programmer til FPGA-modulene, og til 4 sende/motta konfigurasjonsmeldinger som f.
eks. registerendringer. FIFO kontaktene kan bli brukt til 4 laste opp datastrgmmer til el-
ler fra en modul i systemet, med hastigheter opp til 50M B/ s i begge retninger. For mer
informasjon om HERON-BASE?2 henvises det til datablad [ENGa]. I denne oppgaven
ble HERON-BASE? kun brukt tilstrgmforsyning.

D.2. HERON-I05-DO

FPGA-modulen HERON-105-DO benyttet i oppgaven har en Xilinx Virtex®-II FPGA
med 3M porter. Modulen har to kanaler og dermed to 12 bits ADC koblet til FPGAen,
med en maksimal punktprgvingsrate pa 210MHz. To 16 bits DAC er ogsa tilkoblet FP-
GAen, med en maksimal punktprgvingsrate pa 160MHz. FPGAen kontrollerer punkt-
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prgvingen til ADCen og DACen. Den innkommende digitaliserte dataen sendes til FP-
GAen hvor den kan prosesseres, bufferes eller skrives til en HERON FIFO for videre
bruk i et system. De utgaende digitaliserte dataene kommer deretter fra FPGAen hvor
de er blitt prosessert, bufferet eller lest fra en HERON FIFO.

Ved a bruke en HERON serie-buss er det mulig & konfigurere FPGAen til en stan-
dard modul konfigurasjon, eller til en tilpasset konfigurasjon utviklet av brukeren eller
Hunt Engineering. Etter konfigurasjonen kan FPGA-modulen akseptere brukermeldin-
ger over HERON serie-bussen, som blant annet tillater programmering av registre osv.
Dersom en stgrre programmeringsending kreves kan en helt ny FPGA konfigurasjon
lastes inn pa modulen. Denne nye konfigurasjonen kan lastes opp i den FLASH ba-
serte konfigurasjonen PROM, som igjen laster opp den nye konfigurasjonen til FPGAen.
PROMen kan programmeres ved bruk av en standard JTAG kabel tilgjengelig fra Xi-
linx (som f.eks Xilinx® Parallel kabel 4 eller en USB-JTAG kabel). Figur D.1 viser et
diagram over HERON-10O5. Som figur D.1 viser inneholder FPGA-modulen flere klok-

uP o/ Power
connectors connectors r 1
% bits Digital 'O & LEDS v vy Supply Cet
2x A/Ds 2x DVAs
JTAG PROM
F h A
Clock FPGA <
options 1 Virtex 11 1.5M or 3M gates ’
™ < Configuration
N control FPGA
[ 4
v 4
HERON FIFO CONNECTIONS ‘ ‘ HERON CONTROLS ‘ ‘ HERON Serial Bus

Figur D.1: Blokkdiagram for HERON-IO5 [ENGDb]

kevalg. Grunnen til dette er at systemet kan ha mange kilder som klokke. F. eks. er det
mulig a benytte seg av den interne klokka, eller en ekstern klokkekilde. Figur D.1 har
ogsa en digital I/O, men den blir ikke benyttet i denne oppgaven. Analog I/O blir derimot
benyttet i oppgaven, og blir av den grunn bedre forklart videre i dette appendikset.

ADC

HERON-105-DO inneholder kanalene A og B, og har to AD9430 12 bits ADC fra Ana-
log Devices, som kan punktprgve med en rate mellom 40 og 2100 H z. Begge ADCene
er koblet direkte til FPGAen, og gir ut 12 bits data i 2‘ers kompliment. ADCene kan
bli klokket enten fra den interne klokka pa FPGA-modulen, eller fra en ekstern klokke-
kilde. Den analoge inngangen pa begge ADCene er differensiell, og kobles til ved hjelp
av to 50€2°s ultra-miniatyr koaksialkabler, se figur D.2. Inngangen pd ADCene er AC-
koblet ved hjelp av en kondensator. Denne kondensatoren definerer en cut-off frekvens
for lave frekvenser. I henhold til databladet til AD9430 har ADCen en fulleffekts analog
bandbredde pa 700 M H z. Databladet viser ogsa at typiske verdier for SNR og SINAD
er 65d B og, med en tilhgrende ENOB pa 10.6 for frekvenser under 170M H z. SFDR er
oppgitt til & vere —80d Bc. Alle disse parameterne er gitt for en differensiell inngang.
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ADC
CHANNEL A

ADC +

CHANNEL B

Figur D.2: HERON-IO5-DO ADC inngangskontakter [ENGb]

I henhold [ENGD] vil SNR og SINAD minke dersom ADC ikke brukes differensielt,
kalt singel ended. Signalkilden brukt i denne oppgaven er sdkalt singel ended, som be-
tyr at den ene differensielle inngangen jordes. Figur D.3 viser hvordan en kilde skal
kobles til FPGA-modulen dersom et singel ended signal benyttes. Denne figuren viser

: .-
50 Ohm coax cable .2 E’}.. Ain+
SOURCE+ 5IR
Coax Connector ADC
5IR

Ain-

Figur D.3: Tilkobling av et singel ended signal [ENGb]

hvordan inngangen A;,_ jordes, og hvordan kun inngangen A;,, benyttes. Figur D.4
viser hvilket spenning sving ADC kan handtere. Figuren viser at dersom det benyttes
en singel ended inngang er det maksimale svinget i spenning pa 0.768V peak to peak.
Den digitale utgangen til ADCen er vist i figur D.5. For mer informasjon om ADCen pa
FPGA-modulen henvises det til datablad [Deva]

DAC

FPGAen pa HERON-105-DO er ogsa tilkoblet to 16 bits DAC, med en maksimal punkt-
provingsfrekvens pa 160M H z. DACen er fra Analog Devices med fglgende modell-
nummer AD9777, og er en zero-order-hold (ZOH) DAC. Pa samme mate som for AD-
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™ A A
iF & SR & I
7 T D
N 5 T T
A T AT e
N T G
A Y S W S—

Time:

Figur D.4: Tilkobling av et singel ended signal [ENGb]

‘ }Ain+ Ain- difference = Digital output ] Over-range bit

+2047 > 384mV 0111 1111 1111 1
+2047 384mV 0111 1111 1111 0
0 Y 0000 0000 0000 0
-1 —0.1875mV 11111111 1111 0
-2048 -384mV 1000 0000 0000 0
-2048 < -384mV 1000 0000 0000 1

Figur D.5: Digital utgang for singel ended inngang [ENGDb]

Cen kan DACen klokkes ved hjelp av den innebygde klokken pa FPGA-modulen, eller
ved hjelp av en ekstern klokke. Modellnavnet til FPGA-modulen avslutter med DO, og
star for “differential output”. Det vil si at begge DACene pa HERON-105-DO er diffe-
rensielle, med frekvensdempningen gitt i figur D.6. Figur D.6 viser at den analoge 3dB
bandbredden for disse DACene er 145M H z. Utgangsspenningen til DACen er gitt av
den digitale inngangsverdien til DACen. Denne relasjonen er vist i figur D.7. Figur D.7
viser at to forskjellige spenninger pa utgangen, en for differensiell analog utgang og en
hvor kun en utgang benyttes. I denne oppgaven blir ikke utgangen benyttet differensielt,
derfor er det kolonnen helt til hgyre som gjelder for spenningsverdiene pa utgangen.
Figur D.8 viser hvordan utgangen til DACen ser ut. Figuren viser hvordan den diffe-
rensielle utgangen bufferes separat, slik at det er mulig a kun benytte seg av den ene
utgangen. [ denne oppgaven ble kun en av disse utgangene benyttet. For mer informas-
jon om DACen pa FPGA-modulen henvises det til datablad [Devb]. HERON-105-DO

Masteroppgave - TTT4905



116 D. FPGA-modul

HERONIOS-DO DIA QUTPUT

—a— DVA output +|
—a— DVA Dutput -

Frequency fMHz)

Figur D.6: Frekvensdempning differensiell DAC [ENGb]

~h8000 -2.1 Volt -1.05 Volt
~h0000 0 Volt 0 Volt
~h7fff +2.1 Volt +1.05 Volt

Figur D.7: Inngang og utgang fra DAC [ENGb]

lout - \ 4R P+
1
—» {1 \ — 1 o DACO/P +
—
2.2uF

lout +
47R P
’ — \ — | | .
—
Vbias —_

Figur D.8: Utgangsbuffere for DAC [ENGDb]
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=
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er 1 sin helhet er bedre forklart i [ENGD].

D.3. Oppsett for test av SUC/SDC

Grunnen til at HERON-105-DO ble benyttet 1 denne oppgaven var fordi den inneholdt
en ADC og en DAC. Ved hjelp av disse komponentene er det mulig & utfgre frekvens-
konverteringer ved hjelp av SDC og SUC. Det vil si at FPGA-funksjonaliteten ikke er
hovedgrunnen til at dette kortet ble benyttet. For a kunne benytte seg av ADCen og DA-
Cen sammen var det derfor gnskelig at FPGAen ikke gjorde noen endringer med den di-
gitale dataen, og sendte den direkte videre til DACen. I tillegg var det gnskelig a benytte
seg av en ekstern oscillator, slik at en RTZ-krets kan benytte seg av samme klokkekilde.
For a fa denne funksjonaliteten pa FPGAen ble Xilinx ISE utviklingsmilj@ benyttet.
Ved hjelp av av denne programpakken ble en den gnskede FPGA-konfigurasjonen la-
get i programmeringsspraket VHDL. Denne FPGA-konfigurasjonen ble laget av forsker
Tor Holmboe, som tok utgangspunkt i et eksempel fra Hunt Engineering, kalt example
4. Dette eksempelet inneholdt koden for & sende dataene direkte til DACen, men konfi-
gurasjonen benyttet den interne klokkekilden. Derfor ble denne koden rekonfigureret til
a benytte en ekstern klokkekilde. I tillegg ble et av LED-lysene pa FPGA modulen kon-
figurert til & blinke med en rate pa klokkefrekvensen delt pa 225. Med en klokkefrekvens
pa 40M H z tilsvarer det en rate pa cirka 1.2s. Den nye koden finnes i vedlagt ZIP-fil
med navnet User_Ap4.vhd, hvor alle endringer gjort av forsker Tor Holmboe er markert
med navn og dato.

Den nye FPGA konfigurasjonen ble lastet opp i PROMen pa FPGA-modulen, ved hjelp
av en JTAG kontakt pa FPGA-modulen og et opplastningsverktgy fra Xilinx. Selve op-
plastningen ble utfgrt av forsker Tor Holmboe. Nar denne FPGA konfigurasjonen er
lastet opp 1 PROMen vil FPGA-modulen utfgre den gnskede funksjonen hver gang,
uten a veere tilkoblet en PC.

Figur D.9 viser et bilde av FPGA-modulen HERON-105-DO, hvor den er koblet til
carrier-modulen HERON-BASE-2. Figuren viser ogsa at det er koblet til 3 50€2°s koak-
sialkabler. Disse er koblet til med ultra-miniatyr koaksialkontakter p4 FPGA-modulen,
med BNC kontakter i andre enden. Koaksialkabelen merket med “ADC inn” er ko-
blet til den positive differensielle ADC inngangen tilhgrende kanal A. Den negative
differensielle inngangen pa kanal A og hele kanal B pa FPGA-modulen er ubenyttet.
Koaksialkabelen merket med “’DAC ut” er koblet til DAC utgangen tilhgrende den po-
sitive differensielle utgangen pa kanal A. DACen tilhgrende kanal B er ubenyttet. Den
siste koaksialkabelen merket med “CLK inn” er koblet til inngangen for den eksterne
klokkekilden pa FPGA-modulen. Figur D.9 inneholder ogsa tre andre merkinger. Inn-
gangen merket med “JTAG” viser hvor JTAG-kabelen for opplasting av den nye FPGA-
konfigurasjonen ble koblet til. Inngangen merket med “power” viser hvor strgmforsy-
ningen til HERON-BASE-2 kobles til, og inngangen merket med “USB 2.0” viser hvor
det er mulig a koble til en USB kabel. Strgmforsyningen koblet til HERON-BASE-2
forsyner ogsa HERON-105-DO med strgm.
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HERON BASE-2, HERON I05-DO

usBe 20

Power

; E‘:::

ADC inn

Figur D.9: HERON-IO5-DO koblet til HERON-BASE-2
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E. Testrapport for bandpassfiltre

TT E® America’s Filter Specialist since 1956 ’

Bandpass Filter Test Data Report

Part Number: KC9-130M-10M-50-720A

Specification
Filter Type : Bandpass Filter
Fo-Center Frequency : 130MHz
Insertion Loss at Fo : <9dB
Passband Ripple :<0.5dB
-3dBc at : 125MHz and 135MHz
-60dBe Minimum : From 0 to 111.8MHz and from 148.2MHz to 1000MHz
Terminations (External) : 50 Ohms
VSWR at Fo : 1:5:1
Case Number 1 720A

:2.00 x 1.00 x 0.50 inches plus connectors
: SMA Female connectors

Approximate Size
Connect Via

Electrical Test Data Report

Purchase Order: Credit Card Work Order Number: 32536-1

Serial VSWR | 1L Attenuation | Attenuation Minimum Minimum Inspector
Number AtFo | atFo at at Afttenuation Attenuation Date
dBc 125MHz 135MHz From 0 to From 148.2MHz
/ dBc /dBc 111.8MHz to 1000MHz
/ dBc /dBc¢

L6204 t.0g 14.49% 2.7 3.0 T4 777 e ol
L6205 |1.24 [4.491 3.0 ERE a5 7% AR

Z2.9. 0010

Approved byj;ﬁ\ Date: MAK 15 2041
Form 105-2
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E. Testrapport for bAndpassfiltre

l T E® America’s Filter Specialist since 1956

Bandpass Filter Test Data Report

Part Number: KC9-40M-2M-50-720A

Filter Type
Fo-Center Frequency
Insertion Loss at Fo
Passband Ripple
-3dBc at

-60dBc¢ Minimum
Terminations (External)
VSWR at Fo

Case Number
Approximate Size
Connect Via

Purchase Order: Credit Card

Specification

: Bandpass Filter

:40M

1 <12dB

: <0.5dB

:39MHZ and 41MHz

: From 0 to 34.4MHz and from 45.6MHz to 400MHz
: 50 Ohms

: 1511

. 720A

:5.03” x 1.42” x 0.75” plus connectors
: SMA Connectors

Electrical Test Data Report

Work Order Number: 32536-2

Serial VSWR | IL | Attenuation | Attenuation | Minimum | Minimum Inspector
Number | AtFo | at at at Attenuation | Attenuation Date
Fo 39MHz 41MHz From 0 to From
dBc / dBe /dBc¢ 34.4MHz 45.6MHz
/dBc to 400MHz
/dBe
L6203 | 1,19 [7.29] & . % 2.3 I o Foial
e
3 .9. 201\
Approved by: "'1»;;‘.' Date: $AR 1 & 201
Form 105-2

Masteroppgave - TTT4905




F. Kildekode til simuleringer i MATLAB 121

F. Kildekode til simuleringer i MATLAB

F.1. sample_down_conversion.m

o\

2-TONE TESTBENK FOR SAMPLING DOWN CONVERSION
DETTE MATLAB SCRIPTET SIMULERER SAMPLING DOWN CONVERSION. ALLER
FORST BLIR INNGANGSPARAMETERNE SATT. DERETTER BLI RIKTIG
SAMPLINGSFREKVENS SATT UTIFRA INNGANGPARAMETERNE. SOM SAMPLER
BLIR EN REELL KRETS SIMULERT, OG PARAMETENE TIL DENNE KRETSEN
MA SETTES. JITTER VIL OGSA INNF@RES, DERFOR MA RMS VERDIEN
AV DENNE SETTES. F@RST SIMULERES EN IDEELL UNDERSAMPLIG,
DERETTER INNF@RES EN MER REELL SAMPLER. SA BLIR JITTERS
PAVIRKNING PA PASSBANDSSIGNALET SIMULERT, F¢R REELL SAMPLER
OG JITTER SIMULERES SAMMEN HELT TIL SLUTT.

o0 o0 o° o o O o° o° o oo

clear all;
close all;

% INNGANGSPARAMETERE

F1=0.7e+9; %$Testsignalfrekvenser

F2=0.6e+9; $Testsignalfrekvenser

Fc=9%e+9; %$Baerebglgefrekvens

B=1e9; %$O0mhylningsbdndbredde bandbredde
FL=Fc; %$Laveste frekvens 1 omhylningen
FH=FL+B; %$Hoyeste frekvens 1 omhylningen
tidsluke=le-6; %$Varighet pa testssignalet

% VALG AV SAMPLINGSFREKVENS

$Finner hgyeste NQ-band k, og evt. korrigerer til oddetall
k=floor (FH/B) ;
if mod(k, 2)
k=k;
else
k=k-1;
end

%$Setter riktig samplingsfrekvens.

fs=2+FL/ (k-1); %$Reell samplingsfrekvens for undersampling
fsa=10xfs; $Fiktiv "analog" samplingsfrekvens

% PARAMETERE TIL REELL SAMPLER

fco=20e+9; $cut-off frekvens for RC-filter-sampleren.
tau=1/(2+«pixfco); $tidskonstant
AT=4xtau; $Acquisition time

%$onsket opplgsning i sampleren

n_ps=10; S#punktprover/ps
n_s=n_psxle+l12; $#punktprgver/s

% JITTER

jitterRMS=le-12; $RMS verdien av jitter
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jitter=(jitterRMS) .*+randn (1, length((1/fs):1/fs:tidsluke—-(1/fs)));

$Font til plott
FontSize=16;
FontName='Times New Roman';

%% IDEELL UNDERSAMPLING

$Genererer en "analog" tidsvektor
t=0:(1/fsa) : (tidsluke)-(1/fsa);

%$Basisbandssignalet
xb=sin ((2xpil) *Fl.xt)+sin ((2xpl) *F2.%xt);

$Flytter signalet opp 1 frekvens til passband
xrf=sin ((2+pi) *x (F1+Fc) .xt)+sin ((2xpi) » (F2+Fc) .*t) ;

$Undersampler passbandssignalet signalet + setter 0 mellom alle
punktrpgvene

x=zeros (1, length (xrf));

for i=l:fsa/fs:length (xrf)
x(1)=xrf (1);

end

$Beregner Fouriertransformen

Xb=fft (xb.*window (@hann, length (xb)) "', 2" (nextpow?2 (length (xb))+2));
Xrf=fft (xrf.*window (@hann, length (xrf)) ', 2" (nextpow2 (length (xrf))+2));
X=fft (x.*window (@hann, length(x)) "', 2" (nextpow2 (length (x))+2));

$Plotter basisbandssignalet

figure () ;

plot (linspace (-0.5+«fsa/1e9,0.5+xfsa/1e9, length (Xb)),20+x10ogl0 (fftshift (
abs (Xb)) ./max (abs (Xb))), 'g");

title('Basebandsignal', 'FontSize', FontSize, 'FontName', FontName) ;

xlabel ('F[GHz]', 'FontSize', FontSize, 'FontName', FontName) ;

ylabel (' |Xb| [dB]','FontSize', FontSize, 'FontName',FontName) ;

axis ([0 fs/2e9 —-40 21);

set (gca, 'FontSize', FontSize, 'FontName',FontName) ;

%$Ploter RF-signalet

figure();

plot (linspace (-0.5+«fsa/1e9,0.5+xfsa/1e9, length (Xrf)),20+x1ogl0 (fftshift
(abs (Xrf)) ./max (abs (Xrf))), 'r'");

title('RF-signal', 'FontSize', FontSize, 'FontName',FontName) ;

xlabel ("F[GHz]', '"FontSize', FontSize, 'FontName',FontName) ;

ylabel (' |Xrf| [dB]', 'FontSize', FontSize, 'FontName',FontName) ;

axis ([8xfs/2e9 9xfs/2e9 —-40 21);

set (gca, 'FontSize', FontSize, 'FontName',FontName) ;

$Plotter undersamplet signal med 0 mellom alle punktprgver

figure();

plot (linspace (-0.5+«fsa/1e9,0.5+xfsa/1e9, length (X)) ,20x1ogl0 (fftshift (
abs (X)) ./max (abs(X))), 'b");

title(['Undersamplet signal, fs= ' num2str(fs/le+9) 'GHz'], 'FontSize
', FontSize, 'FontName',FontName) ;
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xlabel ('"F[GHz]"', 'FontSize', FontSize, 'FontName',FontName) ;
ylabel (' |X| [dB]', '"FontSize', FontSize, 'FontName',FontName) ;
axis ([0 10xfs/2e9 —-40 21]);

set (gca, 'FontSize', FontSize, 'FontName',FontName) ;

UNDERSAMPLER MED REELL SAMPLER
For ikke & generere for mye data blir kun dataene rundt de gnskede
punktprogvene generert. Selve samplingen skjer i MATLAB scriptet
sample.m)

—~ o°

o° o oe

%$genererer gnsket tidsvektor (henter kun ut verdiene rundt fs)
t=zeros (l, round(n_s+*AT)); SNB! 1. sampel blir ideelt

for i=(1/fs):1/fs:tidsluke-(1/fs)
t=[t (i-(round(n_s*AT)-1)/n_s):1/n_s:1];
end

%$genererer det "analoge" signalet rundt punktprgvene
xrf=sin ((2xpi) * (F1+Fc) .*xt) +sin ((2xpi) x (F2+Fc) .*t);

$undersampler med "reell" sampler
X_sample=zeros (1,tidsluke/ (1/fs));
teller=0;
for i=l:round(n_s+*AT) :length(t)
teller=teller+l;
x_sample (teller)=sample (xrf (i:i+round (n_s*AT)-1),AT, fco);
end

%$Plotter et tidsutsnitt
t_utsnitt=1le-9;
figure () ;
plot (0:1/fsa:t_utsnitt,xb(l:length(0:1/fsa:t_utsnitt)),'g’);
hold on;
stem(0:1/fs:t_utsnitt,x_sample(l:length(0:1/fs:t_utsnitt)));
for i=l:length(0:1/fs:t_utsnitt)-1
plot (t (ixround (n_s*AT)+1: (i+1) *round(n_s=AT)),xrf (ixround (n_s=AT)
+1: (i+1) *round(n_s*AT)), 'r');

end

hold off;

title(['"Reell" punktprgvning med AT = ' num2str (AT/(tau)) '\tau, F_{
col= " num2str(fco/1e9) 'GHz, F_{s}= ' num2str(fs/le9) 'GHz'],'

FontSize', 16, 'FontName', 'Calibri');
xlabel ('t [ns]', '"FontSize', 16, 'FontName', 'Times New Roman');
ylabel ('x(t)', 'FontSize', 16, 'FontName', 'Times New Roman');
hleg=legend('Basebandsignal’', 'Sampel', 'Passbandsignal gjennom RC-
filter',3);
set (hleg, 'FontSize', 12, 'FontName', 'Times New Roman');
set (gca, 'FontSize', 16, 'FontName', 'Times New Roman');

$plotter frekvensresponsen til det undersamplede signalet,
$nomaliser til en ideell undnersampling

%$Beregner Fouriertransformen
X_SAMPLE=fft (x_sample.xwindow (@hann, length (x_sample)) ', 2" (nextpow?2 (
length (x_sample))+2));
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$Plotter undersamplet signal med 0 mellom alle punktprgver

figure();

plot (linspace (-0.5+«fs/1e9,0.5+xfs/1e9, length (X_SAMPLE) ), 20+10gl0 (
fftshift (abs (X_SAMPLE)) ./max (abs(X))), 'b");

title(['Frekvensspekter, AT = ' num2str (AT/tau) '\tau og Fco=
num2str (fco/1le9) 'GHz'], 'FontSize', FontSize, 'FontName',FontName)

14
xlabel ('F[GHz]', '"FontSize', FontSize, 'FontName', FontName) ;
ylabel ('[|X| [dB]', 'FontSize', FontSize, 'FontName', FontName) ;
axis ([0 1xfs/2e9 -10 2]);
set (gca, 'FontSize', FontSize, 'FontName',FontName) ;

SER PA VIRKNINGEN AV JITTER PA PASSBANDSIGNALET
Denne simuleringen er uavhengig av de foregdende simuleringene, og

e oo oo

(
har kun som hensikt & se pa jitters innvirkning pa et
passbandssignal)

%$Teoretisk Jjitter
t_jitter=le-12.%[0.1:0.1:10];
SNR_TEO=-20x10gl0 (2xpix* (F1+Fc) .*xt_jitter);

%$Ideelt undersamplet testssignal
t=0:1/fs:tidsluke-(1/fs);
x=sin ((2xpi) * (F1+Fc) .*t) +sin ((2*pi) » (F2+Fc) .*t);

SONSKER A LEGGE PA JITTER

$Hjelpevektorer

tj=zeros(l, length(t));
xj=zeros (1, length(x));
SNR=zeros (1, length (t_jitter));

$regner ut SNR for hver av RMS jitter verdiene
for j=l:length(t_jitter)
%$Gar igjennom tidsvektoren og legger pa jitter
for i=l:length(t)
tj(i)=t(i)+(t_jitter (j)+*randn(l));
end
%Genererer signalet med jitter
xXj=sin ((2xpi) * (F1+Fc) .xtJ) +sin((2xpi) « (F2+Fc) .*t7J) ;
$finner feilen generert av jitter
e=x-x7;
%regner ut SNR
SNR(j)=10%10gl0 (mean (x."2) /mean(e.”"2));
end

%$plotter simulert Jjitter kontra teoretisk Jjitter

figure();

plot (t_jitter./(le-12),SNR);

hold on;

plot (t_jitter./(le-12),SNR_TEO, 'r'");

hold off;

grid on;

title(['SNR vs. RMS Jitter, maks \Delta' 'SNR=' num2str (max (abs (
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SNR_TEO-SNR)),2) ' dB'], 'FontSize', 16, 'FontName', 'Times New
Roman') ;
xlabel ('t_{j} [ps]', 'FontSize', 16, 'FontName', 'Times New Roman') ;
set (gca, "xscale','log'");
ylabel ('SNR [dB]', 'FontSize', 16, 'FontName', 'Times New Roman') ;
hleg=legend('utregnet SNR', 'teoretisk SNR',2);
set (hleg, 'FontSize', 12, 'FontName', 'Times New Roman');
set (gca, 'FontSize', 16, 'FontName', 'Times New Roman');

$plotter frekvensresponsen til undersamplet signal med
%3 forskjellige RMS Jjitter verdier
JjitterRMS=1le-12.%x[10 1 0.1];

for j=1l:length(jitterRMS)
%$Gar igjennom tidsvektoren og legger pa jitter
for i=l:length(t)
tj(1)=t(i)+(jitterRMS(J)*randn(l));
end
%$Genererer signalet med jitter
xj=sin ((2xpi) * (F1+Fc) .*tJ) +sin ((2xpi) « (F2+Fc) .*tJ);
%$Beregner Fouriertransformen
Xj=fft (xj.*window (@hann, length(xj)) "', 2" (nextpow2 (length (xj))+2));

$Plotter undersamplet signal med 0 mellom alle punktprgver

figure();

plot (linspace (-0.5+fs/1e9,0.5+xfs/1e9, length (X]j)),20+x10gl0 (
fftshift (abs(Xj))./max (abs(Xj))), 'b");

title(['Frekvensspekter, t_{J}= ' num2str(jitterRMS(j)/le-12) 'ps
, NEET=2"{' num2str ((nextpow2 (length(xj))+2)) "'}'], 'FontSize'
, FontSize, 'FontName',FontName) ;

xlabel ("F[GHz]', 'FontSize', FontSize, 'FontName',FontName) ;

ylabel ('|Xj] [dB]', 'FontSize', FontSize, 'FontName',FontName) ;
axis ([0 1xfs/2e9 —-80 2]);
set (gca, 'FontSize', FontSize, 'FontName',FontName) ;

end

%% SER PA VIRKNINGEN AV JITTER OG REELL SAMPLER SAMMEN

sundersampler med "reell" sampler
x_sample=zeros (1, tidsluke/ (1/£fs));
teller=0;
for i=1l:round(n_s+*AT) :length (t)

teller=teller+l;

x_sample (teller)=sample (xrf (i:i+round(n_s+AT)-1),AT, fco);
end

%$genererer tidsvektor med og uten jitter (henter kun ut verdiene
rundt fs)

t=zeros (1, round (n_s+AT));

tj=zeros (1, round(n_s=*AT));

teller=1;
for i=(1/fs):1/fs:tidsluke-(1/£fs)
t=[t (i-(round(n_s*AT)-1)/n_s):(1/n_s):1];
ti=[tj (i-(round(n_sAT)-1)/n_s)+jitter(teller): (1/n_s): :i+jitter (
teller) ];
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teller=teller+l;
end

%$genererer det "analoge" signalet uten og med jitter
x=sin ((2+pi) * (F1+Fc) .*xt) +sin ((2xpi) * (F2+Fc) . *t) ;
xj=sin ((2+pi) » (F1+Fc) .*tJ) +sin ((2xpi) * (F2+Fc) .*tJ);

%Sundersampler signalet med og uten jitter

x_sample=zeros (1,tidsluke/ (1/£fs));

x_samplej=zeros (1, tidsluke/ (1/fs));

teller=0;

for i=1l:length(t)/ (tidsluke/ (1/fs)) :length(t)
teller=teller+l;
x_sample (teller)=sample (x(i:i+round(n_s*AT)-1),AT,fco);
x_sample]j(teller)=sample (x]j(i:i+round (n_s*AT)-1),AT, fco);

end

%$Beregner SNR fgr og etter sampling

el=x-x7; $feil fgr sampling
e2=x_sample—-x_sample]; $feil etter sampling
SNRfor=10x10gl0 (mean (x."2) /mean(el.”2));
SNRetter=10x10gl0 (mean (x_sample.”2) /mean (e2."2)) ;

%$Beregner Fouriertransformen
X_SAMPLEJ=fft (x_samplej.x»window (@hann, length (x_samplej)) ', 2" (nextpow2
(length (x_samplej))+2));

%$Plotter frekvensspekteret, normalisert til den ideelle
undersamplingen.

figure();

plot (linspace (-0.5+«fs/1e9,0.5+xfs/1e9, length (X_SAMPLEJ) ), 20+10gl0 (
fftshift (abs (X_SAMPLEJ)) ./max (abs(X))), 'b");

title(['Frekvensspekter, AT = ' num2str (AT/tau) '\tau og Fco= '
num2str (fco/1le9) 'GHz'], 'FontSize', FontSize, 'FontName',FontName)
14

xlabel ("F[GHz]', 'FontSize', FontSize, 'FontName',FontName) ;

ylabel (' [|Xj| [dB]', 'FontSize', FontSize, 'FontName', FontName) ;

axis ([0 1xfs/2e9 -60 2]);

set (gca, 'FontSize', FontSize, 'FontName',FontName) ;

F.2. sample_up_conversion.m

o\

2-TONE TESTBENK FOR SAMPLING UP CONVERSION
DETTE MATLAB SCRIPTET SIMULERER SAMPLING UP CONVERSION. ALLER F@RST
BLIR INNGANGSPARAMETERNE SATT, DERETTER RIKTIG SAMPLINGSEFREKVENS
UTIFRA INNGANGPARAMETERNE. PARAMETERNE FOR RTZ-DAC BLIR OGSA SATT.
FPRST BLIR B@LGEFORMENE STUDERT, DERETTER LAGT TIL BASEBANDSIGN.
DERETTER KOMMER EN REELL TILNARMING TIL BYLGEFORMEN, F@R

JITTER INNFZRES I NEDKONVERTERINGEN. TIL SLUTT BLIR ALTERNATIVE
BOLGEFORMER STUDERT

o° o° o o° o° od° oo oo

clear all;
close all;
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% INNGANGSPARAMETERE

F1=0.7e+9; %$Testsignalfrekvenser

F2=0.6e+9; $Testsignalfrekvenser

Fc=9%e+9; %$Berebglgefrekvens

B=1e9; %$0Omhylningsbandbredde bandbredde
FL=Fc; %$Laveste frekvens 1 omhylningen
FH=FL+B; $Hoyeste frekvens i omhylningen
tidsluke=le-6; $Varighet pa testssignalet

% VALG AV SAMPLINGSFREKVENS
$Finner hgyeste NQ-band k, og evt. korrigerer til oddetall
k=floor (FH/B);

if mod(k,2)
k=k;
else
k=k-1;
end
fs=2«FL/ (k-1); %Reell samplingsfrekvens for undersampling
fsa=400xfs; $Fiktiv "analog" samplingsfrekvens

% PARAMETERE FOR RTZ-DAC
T=[50 100 150 250]x1le-12; % (NB! T<Ts=1/Fs)
RMSjitter=10e-12;

$Font til plott
FontSize=16;
FontName='Times New Roman';

% IDEELL RTZ-DAC OPPKONVERTERING
Genererer en "analog" tidsvektor
t=0:(1/fs) : (tidsluke)-(1/fs);
%$Basisbandssignalet

xb=sin ( (2xpi) *Fl.xt) +sin ((2xpi) *xF2.%t);

o
°
o
°

%$Bglgeformer

$ZERO-ORDER-HOLD
zoh=ones (1, round ((1/fs)xfsa));
$RETURN-TO-ZERO
rtz_50=zeros (1, round((1l/fs)*fsa));
rtz_50(l:round(T (1) *fsa))=1;
rtz_100=zeros (1, round((1l/fs)*fsa));
rtz_100(l:round (T (2) xfsa))=1;
rtz_150=zeros (1, round((1/fs)xfsa));
rtz_150(l:round (T (3)*xfsa))=1;
rtz_250=zeros (1, round((1l/fs)*fsa));
rtz_250(l:round(T (4)+xfsa))=1;

$Tidsutsnitt
t_bolge=[0:1/fsa:1/fs-1/fsa]l .~ (fs);

%$Regner ut frekvensresponsen til bglgeformene
NEFT=10x2048;
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f=linspace (-0.5x (fsa/1e9),0.5% (fsa/1e9),NFFT) ;
ZOH=fft (zoh,NFFT) /length (zoh) ;

RTZ_50=fft (rtz_50,NFFT) /length (rtz_50);
RTZ_100=fft (rtz_100,NFFT) /length (rtz_100);
RTZ_150=fft (rtz_150,NFFT) /length (rtz_150);
RTZ_250=fft (rtz_250,NFFT) /length (rtz_250);

$Plotter bglgeformene sammen med tilhgrende frekvensspekter.

figure () ;

subplot (4,2,1);

plot (t_bolge, zoh) ;

title('Bglgeformer', 'FontSize', FontSize, 'FontName',FontName) ;

axis ([0 1 0 1.21);

set (gca, 'FontSize', FontSize, 'FontName',FontName);

ylabel ('T=T_{s}', 'FontSize', FontSize, 'FontName',6 FontName) ;

subplot (4,2,2);

plot (f,20%1ogl0 (fftshift (abs (ZOH))));

title('Frekvensspekter [dB]', 'FontSize', FontSize, 'FontName',
FontName) ;

axis ([0 25 =50 3]);

set (gca, 'FontSize', FontSize, 'FontName',FontName) ;

subplot (4,2,3);

plot (t_bolge,rtz_250);

axis ([0 1 0 1.21);

set (gca, 'FontSize', FontSize, 'FontName',FontName) ;

ylabel (['T=" num2str (T (4)/le-12) 'ps']l,'FontSize', FontSize, 'FontName
', FontName) ;

subplot (4,2,4);

plot (£,20%x1ogl0 (fftshift (abs (RTZ_250))));

axis ([0 25 =50 3]);

set (gca, 'FontSize', FontSize, 'FontName',FontName) ;

subplot (4,2,5);

plot (t_bolge,rtz_100);

axis ([0 1 0 1.21);

set (gca, 'FontSize', FontSize, 'FontName',FontName) ;

ylabel (['T=" num2str(T(2)/le-12) 'ps']l,'FontSize', FontSize, 'FontName
', FontName) ;

subplot (4,2,6);

plot (£,20%x1ogl0 (fftshift (abs (RTZ_100))));

axis ([0 25 =50 3]);

set (gca, 'FontSize', FontSize, 'FontName',FontName) ;

subplot (4,2,7);

plot (t_bolge,rtz_50);

axis ([0 1 0 1.271);

set (gca, 'FontSize', FontSize, 'FontName',FontName) ;

xlabel ('Tid 1 Ts sekunder', 'FontSize', FontSize, 'FontName',FontName) ;

ylabel (['T="' num2str(T(1l)/le-12) 'ps'],'FontSize', FontSize, 'FontName
', FontName) ;

subplot (4,2,8);

plot (£f,20x1ogl0 (fftshift (abs (RTZ_50))));

axis ([0 25 =50 3]);

set (gca, 'FontSize', FontSize, 'FontName',FontName) ;
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xlabel ('Frekvens [GHz]', 'FontSize', FontSize, 'FontName',FontName) ;

$Plotter ZOH og RTZ frekvensresponsene i samme plott

figure () ;

hold on;

plot (f,20+«1ogl0 (fftshift (a

plot (£,20%1ogl0 (fftshift (a

axis ([0 25 =50 31]1);

set (gca, 'FontSize', FontSize, 'FontName',FontName) ;

xlabel ('Frekvens [GHz]', 'FontSize', FontSize, 'FontName',FontName) ;

ylabel ('Dempning [dB]', 'FontSize', FontSize, 'FontName',FontName) ;

title('Frekvensdempning av bglgeformer', 'FontSize', FontSize,'
FontName', FontName) ;

hleg=legend('ZOH-DAC', 'RTZ-DAC, T=50ps',2);

set (hleg, 'FontSize', 12, 'FontName', 'Times New Roman');

hold off;

S(ZOH))) 'b');

b
bs (RTZ_50))), 'r");

%$Plotter alle frekvensresponsene i1 samme plott

figure();

hold onj;

plot (£,20x10ogl0 (fftshift (abs (RTZ_50))

plot (f,20%1ogl0 (fftshift (abs (RTZ_100)

plot (£,20%1ogl0 (fftshift (abs (RTZ_150)

plot (£,20%1ogl0 (fftshift (abs (RTZ_250)

axis ([0 10 =50 3]);

set (gca, 'FontSize', FontSize, 'FontName',FontName) ;

xlabel ('Frekvens [GHz]', 'FontSize', FontSize, 'FontName',FontName) ;

ylabel ('Dempning [dB]', 'FontSize', FontSize, 'FontName',FontName) ;

title('Frekvensdempning av bglgeformer', 'FontSize', FontSize,'
FontName', FontName) ;

hleg=legend('T=50ps', 'T=100ps', 'T=150ps"', 'T=250ps"',4);

set (hleg, 'FontSize', 12, 'FontName', 'Times New Roman');

hold off;

)/ I
)) r)
V). "g") i
V), k)

$Legger til bglgeformen pa alle punktprgvene i basebandsignalet.

xzoh=DAComformer (xb, zoh) ;

XZOH=fft (xzoh.xwindow (@hann, length (xzoh)) ', 2" (nextpow2 (length (xzoh))
+2)) i

figure();

plot (linspace (-0.5* (fsa/1e9),0.5* (fsa/1le9), length (XZOH)),20x10ogl0 (
fftshift (abs (XZOH) /max (abs (XZOH) ) ))+20%x10gl0 (sinc (600e6* (1/£fs))));

hold on;

plot (linspace (-0.5* (fsa/1e9),0.5 (fsa/1le9), length (ZOH)),20%10ogl0 (
fftshift (abs(ZOH))), 'm'");

hold off;

set (gca, 'FontSize', FontSize, 'FontName',FontName);

xlabel ('Frekvens [GHz]', '"FontSize', FontSize, 'FontName',FontName) ;

ylabel ('Dempning [dB]', 'FontSize', FontSize, 'FontName',FontName) ;

title('Frekvensspekter ZOH-DAC, fs=2.25GHz', 'FontSize', FontSize,'
FontName', FontName) ;

hleg=legend('DAC-utgang', 'Bglgeformdempning',2);

set (hleg, 'FontSize', 12, 'FontName', 'Times New Roman');

axis ([0 25 =50 2]);

xrtz=DAComformer (xb, rtz_50);
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XRTZ=fft (xrtz.*window (@hann, length (xrtz))',2”" (nextpow2 (length (xrtz))
+2));

figure();

plot (linspace (-0.5* (fsa/1e9),0.5x (fsa/1le9), length (XRTZ)),20+«1ogl0 (
fftshift (abs (XRTZ) /max (abs (XZOH))))+20+«1ogl0 (sinc (600e6* (1/fs))));

hold on;

plot (linspace (-0.5* (fsa/1e9),0.5* (fsa/1e9),length (RTZ_50)),20%10gl0 (
fftshift (abs(RTZ_50))), 'm");

hold off;

set (gca, 'FontSize', FontSize, 'FontName',FontName) ;

xlabel ('Frekvens [GHz]', 'FontSize', FontSize, 'FontName',FontName) ;

ylabel ('Dempning [dB]', '"FontSize', FontSize, 'FontName',FontName) ;

title('Frekvensspekter RTZ-DAC, T=50ps, fs=2.25GHz', 'FontSize',
FontSize, 'FontName', FontName) ;

hleg=legend('DAC-utgang', 'Bglgeformdempning', 2);

set (hleg, 'FontSize', 12, 'FontName', 'Times New Roman');

axis ([0 25 =50 2]);

%% REELL TILNERMING PA B@LGEFORM

14

$RETURN-TO-ZERO-MED-REELL-BZJLGEFORM
rtz_rl=zeros(l,round((l/fs)*fsa));
rtz_r2=zeros(l,round((1l/fs)*fsa))
rtz_r3=zeros(l,round((l/fs)*fsa));
( (( ) ))

4

rtz_rd4=zeros (1, round((1/fs)«*fsa));
rtz_rl(l:round(T(1l)~*fsa))=1;
rtz_r2(l:round(T (1) *fsa))=1;
rtz_r3(l:round(T(1l)+fsa))=1;
rtz_r4(l:round(T (1) +*fsa))=1;
$Forlep

t_tmp=0:1/fsa:50e-12;

$RC- og RCL-forlgp

tau_tmp=5e-12;

forlopl=l-exp (-t_tmp./tau_tmp);

forlop2=exp (-t_tmp./tau_tmp);

demp=0.4;

w0=400e9;

wd=wO*sqgrt (1-demp”2) ;

alpha=wOxdemp;

forlop3=l+exp (—alpha.*t_tmp) .*x (-cos(wd.*xt_tmp)+0.1lxsin(wd.xt_tmp));

%$Alternative bglgeformer
rtz_rl(l:length(forlopl))=forlopl;
rtz_r2 (round(T (1) xfsa) :round(T (1) xfsa)+length(t_tmp)-1)=forlop2;
rtz_r3(l:length(forlop3))=forlop3;
rtz_r4(l:length(forlopl))=forlop3;

rtz_r4 (round (T (1) xfsa) :round (T (1) xfsa)+length(t_tmp)-1)=forlop2;
$Frekvensresponsen til de reelle bglgeformene

RTZ_R1=fft (rtz_rl,NFFT)/length(rtz_rl);

RTZ_R2=fft (rtz_r2,NFFT)/length(rtz_r2);
RTZ_R3=fft (rtz_r3,NFFT)/length(rtz_r3);
RTZ_R4=fft (rtz_r4,NFFT)/length(rtz_r4)

14
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$Frekvens og tidsvektor
f=linspace (-0.5% (fsa/1e9),0.5% (fsa/1e9),NFFT) ;
t_bolge=[0:1/fsa:1/fs-1/fsa].x1lel2;

%$Plotter alle tidsresponsene
figure();

FontSize=16;

FontName='Times New Roman';
subplot (2,2,1);

plot (t_bolge,rtz_rl, 'b');
title('Bglgeform 1', 'FontSize',
axis ([0 80 0 1.3]);
set (gca, 'FontSize',
xlabel ('Tid [ps]', 'FontSize',

FontSize, 'FontName', FontName) ;

FontSize, 'FontName', FontName) ;
12, "FontName', FontName) ;

subplot (2,2,2);
plot (t_bolge,rtz_r2,'r');

title('Bglgeform 2', 'FontSize',
axis ([0 80 0 1.3]);
set (gca, 'FontSize',
xlabel ('Tid [ps]

FontSize, 'FontName', FontName) ;

FontSize, 'FontName', FontName) ;
12, 'FontName', FontName) ;

', '"FontSize',

subplot (2,2,3);

plot (t_bolge,rtz_r3,'g');
title('Bglgeform 3', 'FontSize',
axis ([0 80 0 1.3]);
set (gca, 'FontSize',
xlabel ('Tid [ps]', 'FontSize',

FontSize, 'FontName', FontName) ;

FontSize, 'FontName', FontName) ;
12, 'FontName', FontName) ;

subplot (2,2,4);

plot (t_bolge,rtz_r4,'k'");
title('Bglgeform 4', 'FontSize',
axis ([0 80 0 1.3]);
set (gca, 'FontSize',
xlabel ('Tid [ps]', 'FontSize',

FontSize, 'FontName', FontName) ;

FontSize, 'FontName', FontName) ;
12, "FontName', FontName) ;

%$PLotter alle frekvensresponsene

figure();

hold on;

plot (£,20%10gl0 (

plot (£,20%x1ogl0 (fftshift (

plot (£,20x1ogl0 (fftshift (

plot (f,20%1ogl0 (fftshift (

axis ([0 25 =50 -151);

hleg=legend('Bglgeform 1', 'Bglgeform 2', 'Bglgeform 3', 'Bglgeform 4'
1 4);

set (hleg, 'FontSize',
NorthEast') ;

xlabel ('Frekvens [GHz]', 'FontSize', FontSize, 'FontName',FontName) ;

ylabel ('Dempning', '"FontSize', FontSize, 'FontName',FontName) ;

set (gca, 'FontSize', FontSize, 'FontName',FontName);

title('Frekvensdempning for Bglgeformer', 'FontSize',
FontName', FontName) ;

|l 1

fftshift RTZ_R1
RTZ_R2
RTZ_R3

RTZ_R4

abs
abs

4 4

4

b")
r')
g');
k")

)))

)) )y
abs ))) !
abs )))

4

4

—~ o~~~
—~ o~~~
—~ o~ o~ —~

7

12, 'FontName', 'Times New Roman', 'Location','

FontSize,'

[ )
©°0°

SUC MED JITTER
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%$Genererer en ny jittret tidsvektor
tj=t+RMSjitterxrandn(l, length(t));

$Generere jittret basisbandssignal
xbj=sin ((2+pi) *Fl.xt]J) +sin((2*pi) *F2.xt]);

$DAC OMDFORMER

$Legger til bglgeformen pa alle punktprgvene i basebandsignalet.
xrtzj=DAComformer (xbj, rtz_50);

xzohj=DAComformer (xb7j, zoh) ;

%$Beregner Fouriertransformen
Xrtzj=fft (xrtzj.xwindow (@hann, length (xrtzj)) "', 2" (nextpow2 (length (
xrtzj))+2));

%$Plotter Fouriertransformen

figure();

plot (linspace (-0.5+«fsa/1e9,0.5+xfsa/1le9, length (Xrtzj)),20%«10ogl0 (
fftshift (abs (Xrtzj)) /max(abs (Xrtzj))));

set (gca, 'FontSize', FontSize, 'FontName',FontName) ;

xlabel ('Frekvens [GHz]', 'FontSize', FontSize, 'FontName',FontName) ;

ylabel (' |X_{rtz-7J}|"', 'FontSize', FontSize, 'FontName',FontName) ;

title(['Frekvensspekter for RTZ-DAC, T= ' num2str(T(1l)./le-12) 'ps,
fs= ' num2str(fs/le+9) 'GHz'], 'FontSize', FontSize, 'FontName',
FontName) ;

axis ([0 25 =100 21);

%$Beregner SNR
e=xb-xb7j;
SNR=10%10gl0 (mean (xb."2) /mean(e.”2));

%% Finner ut hva er SNR 1 basebdnd og RF band

$Bandpassfiltrerer RTZ-DAC utgangen med 2 forskjellige filtre
xRF=filter (BP_9_10_order8,xrtzj);
xRF_2=filter (BP_9_10_orderd40,xrtzj);

%$Beregner Frekvensspekter med Blackmann-Harris vindu
XRF=fft (xRF.*window (@blackmanharris, length (xRF))");
XRF_2=fft (xRF_2.xwindow (@blackmanharris, length (xRF_2))");

$Plotter for & finne riktige frekvenskomponenter
figure();
stem (abs (XRF) ) ;

%$Definerer signal og stgy vektorer
sRF=0; nRF=0;
SRF_2=0;nRF_2=0;

$Gar igjennom og kvaderer og summerer signal og stey bidrag
$NB! Gar kun igjennom halve, da frekvensspekteret er speilet.
for i=1:length (XRF) /2
if i>9597 && 1<9605 || 1>9697 && 1<9705
sRF=sRF+abs (XRF (1)) "2;
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SRF_2=sRF_2+abs (XRF_2(1i))"2;
else
nRE=nRF+abs (XRF (1)) "2;
nRFE_2=nRF_2+abs (XRF_2 (1)) "2;
end
end

%$Beregner SNR

SNR_filterRF=10x10gl0 (sRF/nRF)
SNR_filterRF_2=10x10gl0 (sRF_2/nRF_2);
%$% STUDERER ANDRE B@ZLGEFORMER

%Z0H bglgeform
zoh=ones (1, round ((1/fs)xfsa));

$Forming av alternativ bglgeform
rtz_50=zeros (1, round((1l/fs)*fsa));

rtz_50(l:round (T (1) *fsa))=1;

rtz_50(round (T (1) xfsa)+1l:2+xround (T (1) *fsa))=-1;
rtz_50(2«xround (T (1) xfsa)+1:3xround(T (1) xfsa))=1;
rtz_50(3xround (T (1) xfsa)+l:4xround(T (1) «fsa))=-1;
rtz_50(4*round(T(l)*fsa)+1:5*round(T(l)*fsa))=1
rtz_50(5+xround (T (1) xfsa)+1l:6xround (T (1) xfsa))=-1;
rtz_SO(6*round(T(l)*fsa)+1:7*round(T(l)*fsa))=1
rtz_50(7+round (T (1) xfsa)+1:8xround (T (1) *fsa))=-1;
rtz_50(8xround (T (1) xfsa)+l:end)=1;

%$Plotter tidsresponsen
t_bolge=[0:1/fsa:1/fs-1/fsal.*(fs);
figure();

plot (t_bolge,rtz_50);

%$Regner ut frekvensresponsen til bglgeformene og plotter den
NFEFT=10%2048;

f=linspace (-0.5x(fsa/1e9),0.5% (fsa/1e9),NFFT) ;

ZOH=fft (zoh,NFFT) /length (zoh) ;

RTZ_50=fft (rtz_50,NFFT)/length(rtz_50);

figure();

plot (£,20+x1ogl0 (fftshift (abs (RTZ_50))), 'b");

axis ([0 25 =50 31);

F.3. totalsystem.m

%% 2-TONE TESTBENK FOR ET TOTALSYSTEM

DETTE MATLAB SCRIPTET SIMULERER ET TOTALSYSTEM. ALLER FORST
BLIR INNGANGSPARAMETERNE SATT. DERETTER BLIR RIKTIG
SAMPLINGSFREKVENS SATT UTIFRA INNGANGPARAMETERNE. PARAMETERE
FOR REELL SAMPLER OG RTZ-DAC BLIR SATT. DERETTER BLIR DET
UTF@QRT IDEELL UNDERSAMPLING, UNDERSAMPLING MED "REELL" SAMPLER
OG UNDERSAMPLING MED REELL SAMPELR OG JITTER. SUC FURER
SIGNALET OPP TIL @NSKET PASSBAND IGJEN VHA. EN RTZ-DAC.
TILSLUTT BLIR DET SIMULERT OPPKONVERTERING MED JITTER PA DACEN.

o0 o0 o° o o° o° o° o
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clear all;
close all;

% INNGANGSPARAMETERE

F1=0.7e+9; $Testsignalfrekvenser

F2=0.6e+9; %$Testsignalfrekvenser

Fc=9e+9; $Bxrebglgefrekvens

B=1e9; $0Omhylningsbéndbredde bandbredde
FL=Fc; %$Laveste frekvens 1 omhylningen
FH=FL+B; %$Hgyeste frekvens 1 omhylningen
tidsluke=le-6; %$Varighet pa testssignalet

VALG AV SAMPLINGSFREKVENS
Finner hgyeste NQ-band k, og evt. korrigerer til oddetall
k=floor (FH/B);

o° oo

if mod(k, 2)
k=k;
else
k=k-1;
end
fs=2+FL/ (k-1); $Reell samplingsfrekvens for undersampling
fsa=400xfs; $Fiktiv "analog" samplingsfrekvens

% PARAMETERE TIL REELL SAMPLER

fco=20e+9; $cut-off frekvens for RC-filter-sampleren.
tau=1/(2+«pixfco); $tidskonstant
AT=4xtau; %$Acquisition time

%$onsket opplgsning i sampleren

n_ps=10; $#punktprover/ps
n_s=n_ps*xle+l2; $#punktprover/s

% JITTER

jitterRMS=le-12; $RMS verdien av jitter

Jitter=(jitterRMS) .+xrandn (1, length ((1/fs):1/fs:tidsluke-(1/fs)));

% PARAMETERE FOR RTZ-DAC
T=50e-12; % (NB! T<Ts=1/fs)

$Font til plott
FontSize=16;
FontName='Times New Roman';
%% UNDERSAMPLER

% PUNKTPRUVINGSVEKTORER

t=zeros (1, round (n_s+*AT)) $for utsnitt av passbandsignal

7
tj=zeros (1, round(n_s=*AT)); $for utsnitt av passbandsignal med
Jjitter
%$henter kun ut gnskede verdiene rundt fs, men 1. sample = 0.
teller=1;

for i=(1/fs):1/fs:tidsluke—(1/fs)
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=[t (i-(round(n_sx*AT)-1)/n_s):1/n_s:1];

j=[tJ (i-(round(n_s*AT)-1)/n_s)+jitter (teller):1/n_s:i+jitter
teller) ];

teller=teller+1;

t
t

end

% UTSNITT AV PASSBANDSIGNALENE
xrf=sin ((2xpi) * (F1+Fc) .*t) +sin ((2xpi) x (F2+Fc) .*t);
xrfj=sin ((2+pi) * (F1+Fc) .xtJj)+sin ((2xpi) « (F2+Fc) .xt7J); gmed Jjitter

% UNDERSAMPLING
x=zeros (1,tidsluke/ (1/£fs));
xj=zeros (1,tidsluke/ (1/fs)); $med Jjitter

$undersampler ved & sende et gitt antall "analoge" punktprgver til
%$sampleren
teller=0;
for i=1l:length(t)/ (tidsluke/ (1/fs)) :length(t)
teller=teller+l;
x (teller)=sample (xrf (i:i+round(n_s=AT)-1),AT, fco);
xj(teller)=sample (xrfj(i:i+round(n_s*AT)-1),AT, fco);
end

%% FLYTTER SIGNALET OPP I FREKVENS VHA. SUC

%$Bolgeform
rtz_50=zeros (1, round((1/fs)*fsa));
rtz_50(l:round(T+xfsa))=1;

$Legger til jitter i DACen

t=0:(1/fs): (tidsluke)—-(1/fs);
tj=t+jitterRMSxrandn (1, length(t));

xb=sin ((2+pi) *Fl.xt)+sin ((2+pi) *F2.xt);
xbj=sin ((2xpil) *Fl.xt]j)+sin((2xpi) *F2.xt7);
e=xb-xb7j;

xjj=xjte;

%$Utganger
xrtz=DAComformer (x, rtz_50);
xrtzj=DAComformer (xj, rtz_50);
xrtzjj=DAComformer (xjj,rtz_50);

$Fouriertransformerer utgangene

Xrtz=fft (xrtz.xwindow (@hann, length (xrtz))"',2”" (nextpow2 (length (xrtz))
+2));

Xrtzj=fft (xrtzj.»window (@hann, length (xrtzj)) "', 2" (nextpow2 (length (
xrtzj))+2));

Xrtzjj=fft (xrtzjj.*window (CGhann, length (xrtzjj)) "', 2" (nextpow2 (length (
xrtzjj))+2));

SFINNER FREKVENSRESPONSEN TIL PASSBANDSIGNALET FOR A FA RIKTIG
$NORMALISERINGSVERDI FRA INNGANGSIGNALET
t=0:(1/fsa) : (tidsluke)-(1/fsa);

xrf=sin ((2+pi) *x (F1+Fc) .xt)+sin((2xpi) » (F2+Fc) .*t) ;

Xrf=fft (xrf.+window (Ghann, length(xrf)) "', 2" (nextpow2 (length (xrf))+2));
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$PLOTTER FOURIERTRANSDORMEN TIL UTGANGEN FOR RTZ-DACEN

figure();

plot (linspace (-0.5+«fsa/1e9,0.5+xfsa/1e9, length (Xrtz)),20+«1ogl0 (
fftshift (abs (Xrtz)) /max (abs (Xrtz))));

set (gca, 'FontSize', FontSize, 'FontName',FontName) ;

xlabel ('Frekvens [GHz]', 'FontSize', FontSize, 'FontName',FontName) ;

yvlabel (' |X_{rtz}|', '"FontSize', FontSize, 'FontName',FontName) ;

title('Frekvensspekter |X_{rtz}|', 'FontSize', FontSize, 'FontName',
FontName) ;

axis ([0 25 =70 2]);

figure();

plot (linspace (-0.5+«fsa/1e9,0.5+xfsa/1le9, length (Xrtzj)),20%1ogl0 (
fftshift (abs (Xrtzj)) /max(abs (Xrtzj))));

set (gca, 'FontSize', FontSize, 'FontName',FontName) ;

xlabel ('Frekvens [GHz]', 'FontSize', FontSize, 'FontName',FontName) ;

ylabel (' |X_{rtzj}|"', 'FontSize', FontSize, 'FontName',FontName) ;

title('Frekvensspekter |X_{rtzj}|', 'FontSize', FontSize, 'FontName',
FontName) ;

axis ([0 25 =70 2]);

figure();

plot (linspace (-0.5+«fsa/1e9,0.5+xfsa/1e9, length (Xrtzjj)),20+«1ogl0 (
fftshift (abs (Xrtzjj)) /max(abs (Xrtzjj))));

set (gca, 'FontSize', FontSize, 'FontName',FontName) ;

xlabel ('Frekvens [GHz]', 'FontSize', FontSize, 'FontName',FontName) ;

ylabel (' |X_{rtzjj}|"', 'FontSize', FontSize, 'FontName',FontName) ;

title('Frekvensspekter |X_{rtzjj}|', 'FontSize', FontSize, 'FontName',
FontName) ;

axis ([0 25 =70 2]);

figure();

plot (linspace (-0.5+«fsa/1e9,0.5xfsa/1e9, length (Xrtzjj)),20+«1ogl0 (
fftshift (abs(Xrtzjj)) /max(abs(Xrf))));

set (gca, 'FontSize', FontSize, 'FontName',FontName) ;

xlabel ('Frekvens [GHz]', 'FontSize', FontSize, 'FontName',FontName) ;

ylabel (' |X_{rtzjj}|', '"FontSize', FontSize, 'FontName',FontName) ;

title('Frekvensspekter |X_{rtzjj}|', 'FontSize', FontSize, 'FontName',
FontName) ;

axis ([8xfs/2e9 9xfs/2e9 -80 21);

F.4. sample.m

function sample = sample (x,AT, fc)
$function sample = sample (x,AT, fc)

o

o

$funksjon som tar inn en vektor x, en acquisition time AT og en
$cut-off frekvens fc. fc bestemmer 3-dB bandbredden til
$RC-filteret, som fungerer som en ikke-ideell sampler. AT
$beskriver tiden sampleren bruker pa & oppna samplet. utgangen,
$sample, er utgangen av filteret etter tidenAT.
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% 1. ordens RC filter
wc=2xpixfc; $regner ut vinkelfrekvensen
tau = 1/wc; % = RC (identitet hentet fra nilsson s 662)

$ma lage ny tidsvektor sa. h defineres fra 0 til acquistion tiden

t=0:AT/length (x) :AT;
$definerer sample-filteret
h=(1/tau) *xexp (-t./tau);
ma gange med tiden det skal "integreres" over og dele pa antall
$punkter for & f& riktig skalering.
y=conv (x,h) *AT/length(t);
$henter ut riktig sampleverdi
sample=y (length(t));
end

o\

o

F.5. DAComformer.m

function retur = DAComformer (x,bolgeform)
%1 .punktprove
retur=x(1l) .xbolgeform;
%$resterende punktprgver
for i=2:1length (x)
retur=[retur x (i) .*bolgeform];
end
end

F.6. BP_ 9 10 order8.m

function Hd = BP_9 10
$BP_9_10 Returns a discrete-time filter object.

M-File generated by MATLAB(R) 7.10 and the Signal
Processing Toolbox 6.13.
Generated on: 07-May-2011 13:56:18

o° o o° oe

o\

Chebyshev Type I Bandpass filter designed using FDESIGN.BANDPASS.

o\

All frequency values are in GHz.
Fs = 900; % Sampling Frequency

Order

First Passband Frequency
Second Passband Frequency
Passband Ripple (dB)

N = 8;
Fpassl = 9;
Fpass2 = 10;
Apass = 1;

o° o° o oe

% Construct an FDESIGN object and call its CHEBY1l method.
h = fdesign.bandpass('N,Fpl,Fp2,Ap', N, Fpassl, Fpass2, Apass, Fs);

Hd = design(h, 'chebyl'");
% [EOF]
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138 F. Kildekode til simuleringer i MATLAB

F.7. BP_9_10_order40.m

function Hd = BP_9_10_order40
$BP_9_10_ORDER40 Returns a discrete-time filter object.

M-File generated by MATLAB(R) 7.10 and the
Signal Processing Toolbox 6.13.
Generated on: 07-May-2011 15:23:26

o o oe

o

Chebyshev Type I Bandpass filter designed using FDESIGN.BANDPASS.

% All frequency values are in GHz.
Fs = 900; % Sampling Frequency

N = 40; % Order

Fpassl = 9; % First Passband Frequency
Fpass2 = 10; % Second Passband Frequency
Apass = 1; % Passband Ripple (dB)

% Construct an FDESIGN object and call its CHEBY1l method.
h = fdesign.bandpass('N,Fpl,Fp2,2Ap', N, Fpassl, Fpass2, Apass, Fs);
Hd = design(h, 'chebyl');

o\

[EOF]
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G. Bilder av komponenter brukt i laboratorieforsgket 139

. Bilder av komponenter brukt i
laboratorieforsoket

Figur G.2: Signalgenerator 2

Figur G.3: Oscillator
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140 G. Bilder av komponenter brukt i laboratorieforsgket

Figur G.4: Digitalt oscilloskop

R N T

Figur G.5: Spenningsgenerator
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G. Bilder av komponenter brukt i laboratorieforsgket 141

Figur G.6: Bandpassfiltre

Figur G.7: 50 Q's termineringer

Figur G.8: Effektdelere
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142 G. Bilder av komponenter brukt i laboratorieforsgket

Figur G.9: Koaksialkabler

e vl -y

Figur G.10: 2-tone testoppsett
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