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KURZFASSUNG / ABSTRACT

Kurzfassung

Die Mixed-Signal (MS) Systeme stellen die Kombination von analogen und digita-
len Komponenten dar und werden oft in aktuellen Schaltungen eingesetzt, da viele
integrierte Funktionen weiterhin analog realisiert werden, bzw. eine gemischt digital
analoge Regelung darstellen (z.B. einige A/D-Wandler). Auch in mobilen Anwendun-
gen werden oft MS Systeme eingesetzt. Der Entwurf dieser Systeme stellt aufgrund
der zwei Doménen jedoch eine Herausforderung dar. Analytische Beschreibungsfor-
men basieren daher oft auf Annahmen und a priori Linearisierungen, wodurch eine
prézise Charakterisierung des schaltenden Verhaltens nur sehr bedingt moglich ist.
Der Phasenregelkreis (PLL) zur Frequenzsynthese stellt ein solches System dar und
weist dariiber hinaus nichtlineare und nicht-ideale Eigenschaften auf. Die typischen
Modelle zur Beschreibung und Analyse dessen dynamischen Verhaltens fithren zu
langen Simulationszeiten. Eine rigorose Charakterisierung der schaltenden, nicht-
linearen, nicht-idealen und teils chaotischen MS Systeme (wie die PLL) ist somit
nur mit hohem Zeit-, Kosten- und Ressourcenaufwand moglich. Diese ist fiir einen
robusten Systementwurf jedoch von grofler Bedeutung.

Diese Arbeit beschiftigt sich daher mit effizienten Modellierungs- und Charakte-
risierungsansétzen fiir MS Systeme. Der Fokus liegt dabei auf der MS PLL zur
Frequenzsynthese, wobei die Ergebnisse auch fiir weitere PLL Anwendungsgebiete,
wie zum Beispiel die Takt- und Datenriickgewinnung, gezeigt werden. Des Weiteren
lassen sich die diskutierten Ergebnisse auch auf andere MS Systeme iibertragen.
Hier werden sowohl die géingigen linearen Modelle als auch die Verhaltensbeschrei-
bungen der idealen PLL hinsichtlich ihrer Genauigkeit und Effizienz analysiert.
Dariiber hinaus wird ein komplett ereignisgesteuertes (ED) Modell vorgestellt, mit
dessen Hilfe autonome Differenzengleichungen abgeleitet werden und schliefilich eine
neue Stabilitdtsbedingung der Ruhelage hergeleitet wird. Diese erlaubt die Konver-
genzbeurteilung der PLL fiir Anfangsbedingungen entfernt der Ruhelage, sodass
eine robustere Verhaltensvorhersage der schaltenden und chaotischen PLL moglich
ist.

Zusatzlich zum idealen Verhalten werden typische nichtlineare und nicht-ideale Ei-
genschaften der realen PLL betrachtet und entsprechende Modellierungsmethoden
diskutiert. Fiir die Beschreibung der PLL und deren nichtlinearen und nicht-idealen
Effekte wird ein intuitives, modulares und hocheffizientes erweitertes ED Modell ein-
gefithrt. Dessen Berechnung ist iiber 10.000-mal schneller als eine Transistor-Level
(TL) Simulation und weist eine relative Differenz von lediglich 0,1% auf. Beim Ver-
gleich mit einer Evaluationsschaltung betrégt die Abweichung zwischen den Mes-
sungen und den Ergebnissen des eingefiihrten Modells in etwa 1%. Das ED Modell
vereint somit die hocheffiziente Simulation mit einer hohen Genauigkeit.

Der erweiterte und schnelle ED Ansatz wird im Folgenden fiir die umfassende Cha-
rakterisierung der nichtlinearen, nicht-idealen und chaotischen PLL verwendet. Die
Erkenntnisse der rigorosen Analyse werden fiir die Einfithrung eines robusteren und
analytischen Systementwurfs der MS PLL zugrunde gelegt.
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Abstract

Mixed-Signal (MS) systems combine analog and digital components and are often
used in modern circuits, since some functions are realized in the analog domain and
are digitally controlled, like e.g. some A/D converters. MS Systems are often used
in mobile applications. Nevertheless, the design of such circuits is challenging due
to a mixture of the two domains. Analytical descriptions are therefore mostly based
on assumptions and a priori linearizations whereby a precise characterization of the
switching nature and the dynamic behavior of MS systems becomes difficult.

A phase-locked loop (PLL) used e.g. for frequency synthesis is a typical example for
such MS systems and exhibits additional nonlinear and non-ideal properties. The
classical models used to predict its behavior can result in long simulation durations.
Thus, a rigorous characterization of the switching, nonlinear, non-ideal and chaotic
MS system, like the PLL, is only feasible with considerable simulation efforts resul-
ting in high design costs. Nevertheless, these investigations are necessary in order
to obtain a robust system design.

Therefore, this work deals with efficient modeling and characterization approaches
for MS systems. For this, this thesis focuses on the MS PLL architecture used for
frequency synthesis, whereas it will be shown that the obtained modeling approach
and results are also applicable for other MS PLL applications such as clock and
data recovery. Furthermore, the discussed results can be extrapolated to other MS
systems.

Here both the common linear models and the behavior descriptions of the ideal
PLL are analyzed in terms of accuracy and efficiency. Then, a fully event-driven
(ED) model is presented, allowing the derivation of autonomous difference equati-
ons which are finally used to derive a new, simple and accurate stability condition
for the rest position. Utilizing this boundary, the convergence of the PLL can be
assessed even for initial conditions far from the steady state, enabling a more robust
convergence prediction of the switching and chaotic PLL.

In addition to the ideal behavior of the PLL, also the typical non-ideal features of
the real system are considered in this work and appropriate modeling methods are
discussed. For the description of the PLL and its non-ideal effects an intuitive, mo-
dular and highly efficient advanced ED model is introduced. Its calculation is about
10,000 times faster than a transistor-level (TL) simulation. The relative difference
between the ED and the TL results is only 0.1% and the relative deviation between
the ED simulation and measurement results of an evaluation board is approxima-
tely 1%, showing that the exhaustive modeling, presented in this thesis, combines
strongly reduced simulation resources with high accuracy results.

The extended and fast ED approach is then used for a comprehensive characterizati-
on of the nonlinear, non-ideal and chaotic PLL behavior. The results of this rigorous
analysis are utilized to introduce a more robust and analytical system design of the

MS PLL.
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Verwendete Symbole und Abkiirzunge

n

Typographische Kennzeichnungen

Vektoren Kleinbuchstaben in Fettschrift z.B. x
Matrizen Grof3buchstaben in Fettschrift z.B. A
Laufindex tiefgestelltes kursives Symbol z.B. N;
Differenz zweier Grofien vorangestelltes A z.B. At
Mittelwert einer Grofie hochgestelltes z.B. N
Zeitliche Ableitung hochgestelltes z.B. &

Wichtigste Symbole

Lateinisches Alphabet

Symbol Bedeutung

A Systemmatrix

B Eingangsmatrix

B(¢set/Ye) michtlineare statische Beschreibungsfunktion
(o Ausgangsmatrix

Ch Erste Kapazitéit des Schleifenfilters

Cs Zweite Kapazitit des Schleifenfilters

Vil
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C 10

Coa

viil

Zusétzlicher Zustand des PFD zur Modellierung der endlichen
Steigung des Stroms

Zuséatzlicher Zustand des PFD zur Modellierung der endlichen
Steigung des Stroms

Zuséatzlicher Zustand des PFD zur Modellierung der endlichen
Steigung des Stroms

Zusatzlicher Zustand des PFD zur Modellierung der endlichen
Steigung des Stroms

Durchgriffsmatrix

Nennerpolynom einer Ubertragungsfunktion im s-Bereich
Nennerpolynom einer Ubertragungsfunktion im z-Bereich
Zusatzlicher Zustand des PFD zur Modellierung der Totzone
Zusétzlicher Zustand des PFD zur Modellierung der Totzone
Zusatzlicher Zustand des PFD zur Modellierung der Totzone
Zusétzlicher Zustand des PFD zur Modellierung der Totzone

Zusétzlicher Zustand des PFD zur Modellierung der Kombina-
tion aus Totzone und endlicher Steigung des Stroms

Zuséatzlicher Zustand des PFD zur Modellierung der Kombina-
tion aus Totzone und endlicher Steigung des Stroms

Einheitsmatrix

Aufgetretenes Ereignis zum Zeitpunkt ¢,
Frequenz des Referenzsignals

Frequenz des Ostzillatorsignals

Frequenz des Dividierersignals

Ruhefrequenz des Ostzillators

Frequenz des Ausgangssignals des Y A-Modulators
Initialer Frequenzfehler der Regelung
Frequenzfehler der Regelung

Zielfrequenz innerhalb der Regelung
Ubertragungsfunktion des offenen Regelkreises
Ubertragungsfunktion des Oszillators (lineares Modell)

Ubertragungsfunktion des PFD und der Ladungspumpe (lineares
Modell)
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S
S
S
S(tn)
s

Ubertragungsfunktion des Dividierers (lineares Modell)
Ubertragungsfunktion des Schleifenfilters
Zeitabhéngiger Strom der Ladungspumpe
Stromamplitude der Ladungspumpe
Stromiiberschwinger der Ladungspumpe

Leckstrom der Ladungspumpe

Jacobi-Matrix

Eintrage der Jacobi-Matrix

Steigung der linearen Oszillatorkennlinie im Bezug auf die
Kreisfrequenz

Steigung der linearen Oszillatorkennlinie im Bezug auf die
Frequenz

Proportionalglied des PFD und der Ladungspumpe (lineares
Modell)

Substitutionsvariable

Zeitabhéngiges Teilerverhéltnis

Ganzzahliger Anteil des Teilerverhéltnisses

Rationaler Anteil des Teilerverhéltnisses

Konstantes Teilerverhéltnis

Internes Signal des X A-Modulators mit MASH-Architektur
Internes Signal des X A-Modulators mit MASH-Architektur
Elektrische Ladung

Widerstand des Schleifenfilters

Zustandsvektor des ereignisgesteuerten Modells des n-ten
[terationsschritts

Zustandsvektor des ereignisgesteuerten Modells des n-ten Itera-
tionsschritts fiir den Fall ¢

Erster Zustand des PFD

Zweiter Zustand des PFD

Dritter Zustand des PFD

Zustand des PFD zum Zeitpunkt ¢,

Zusétzlicher Zustand des PFD zur Modellierung der Verzoge-
rungszeiten des Multi-Modulus-Teilers
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Sp Zuséatzlicher Zustand des PFD zur Modellierung der Verzoge-

rungszeiten des Multi-Modulus-Teilers
oy Zusétzlicher Zustand des PFD zur Modellierung der Verzoge-

rungszeiten des Multi-Modulus-Teilers

S o Zusétzlicher Zustand des PFD zur Modellierung der Verzoge-
rungszeiten des Multi-Modulus-Teilers

Sio Zusétzlicher Zustand des PFD zur Modellierung der Verzoge-
rungszeiten des Multi-Modulus-Teilers

Sy(+) Leistungsdichtespektrum

SFDR nebentonfreier Dynamikbereich (engl. Spur Free Dynamic Ran-
ge)

t Zeit

to Anfangszeitpunkt

T(s) Ubertragungsfunktion des geschlossenen Regelkreises

Te(s) Fehleriibertragungsfunktion des geschlossenen Regelkreises

tn Zeitpunkt der steigenden Flanke des n-ten Iterationsschritts

t, Anstiegszeit der Regelung

tvp Zeitpunkt der Uberschwinger des linearen Modells des
Phasenregelkreises

ts Ausregelzeit des Phasenregelkreises

tpn Zeitpunkt des Phasenfehlernulldurchgangs des Phasenregelkrei-
ses

tref, Zeitpunkt der steigenden Flanke des Referenzsignals des n + 1-
ten Iterationsschritts

¢y, Zeitpunkt der steigenden Flanke des Dividierersignals des n + 1-
ten Iterationsschritts

Tret Periodendauer des Referenzsignals

At Differenz der Zeitpunkte der steigenden Flanken des Dividierer-
und Referenzsignals

Aty Differenz zwischen dem Zeitpunkt der steigenden Flanke des
Referenzsignals und dem vorherigen Zeitpunkt

Aty Differenz zwischen dem Zeitpunkt der steigenden Flanke des Di-
vidierersignals und dem vorherigen Zeitpunkt

JAN ) Differenz zwischen dem aktuellen und dem vorherigen Zeitpunkt
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Uctl,n

Ucl,n

Fi

Uctl,n

Fi

vcl,n

Yin
y2,n
Yz n

Verweildauer des endlichen Automaten im vorherigen Zustand
Erstes Ausgangssignal des PFD

Zweites Ausgangssignal des PFD

Steuerspannung des Oszillators

Spannung iiber der ersten Kapazitit des Filters
Ausgangssignal des Dividierers

Ausgangssignal des Oszillators

Referenzsignal

Steigende Flanke des Referenzsignals

Steigende Flanke des Dividierersignals

Steuerspannung des Oszillators des n-ten Iterationsschritts

Spannung {iiber der ersten Kapazitit des Filters des n-ten
Iterationsschritts

Zielspannung der Steuerspannung des VCO innerhalb der
Regelung

Normierte  Steuerspannung des Oszillators des n-ten
[terationsschritts

Normierte Spannung iiber der ersten Kapazitdat des Filters des
n-ten Iterationsschritts

Normierte Steuerspannung des Oszillators des n-ten Iterations-
schritts fiir den Fall ¢

Normierte Spannung iiber der ersten Kapazitdat des Filters des
n-ten Iterationsschritts fiir den Fall ¢

Internes Signal des X A-Modulators mit MASH-Architektur
Internes Signal des X A-Modulators mit MASH-Architektur
Internes Signal des X A-Modulators mit MASH-Architektur

Griechisches Alphabet

Symbol

Fi
ay,

e
;

Bedeutung

Substitutionsvariable im Fall 7
Substitutionsvariable im Fall ¢

Ubergangsfunktion der Zustinde des PFD

x1
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xii

VYdelay
stet

’Yrst

Rp
&n

Fi
Ti
Tset
Trst
Pref (1)
Preol
Paiv (t
e (t)
Pe0

Ubergangsfunktion der Zustéinde des PFD mit eingebrachten
Laufzeiten des Multi-Modulus-Teilers

Endliche Steigung des Ladungspumpenstroms fiir den
Aktivierungsfall

Endliche Steigung des Ladungspumpenstroms fiir den
Deaktivierungsfall

Ubergangsfunktion der Zustéinde des PFD mit Totzone

Funktion fiir die Differenzengleichung des X A-Modulators (z.B.
sgn(-) oder round(+))

Tastverhéltnis von PWM-Signalen
Substitutionsvariable im Fall ¢
Normierte Phase des Referenzsignals
Normierte Phase des Oszillatorsignals
Normierter Phasenfehler

Normierte Phase des Referenzsignals des n-ten Iterationsschritts
fiir den Fall ¢

Normierte Phase des Oszillatorsignals des n-ten Iterations-
schritts fiir den Fall ¢

Normierter Phasenfehler des n-ten Iterationsschritts fiir den Fall
1

Dampfungsbeiwert des Phasenregelkreises

Ausgangssignal des digitalen Integrierers im »A-Modulator
Ausgangssignal des Y A-Modulators

Substitutionsvariable

Substitutionsvariable im Fall ¢

Zeitkonstanten

Breite der Totzone bei der Aktivierung der Signale

Breite der Totzone bei der Deaktivierung der Signale
Phase des Referenzsignals

Phase des Oszillatorsignals

Phase des Dividierersignals

Phasenfehler zwischen dem Referenz- und Dividierersignal

Initialer Phasenfehler der Regelung
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Wref
Wn
)

Awpo

Mittlerer statischer Phasenfehler

Phasenreserve der offenen Regelschleife
Phasenrauschen im Zeitbereich

Phasenrauschen des Referenzsignals im Zeitbereich
Phasenrauschen des Dividierersignals im Zeitbereich
Phase des Oszillators im s-Bereich

Phase des Referenzsignals im s-Bereich

Phase des Dividierersignals im s-Bereich
Phasenfehler im s-Bereich

Transitionsmatrix

Ausgangsfunktion des PFD

Ausgangsfunktion des PFD mit eingebrachten Laufzeiten des
Multi-Modulus-Teilers

Ausgangsfunktion des PFD mit eingebrachten Laufzeiten des
Multi-Modulus-Teilers

Kreisfrequenz des Referenzsignals
Natiirliche Eigenkreisfrequenz des Phasenregelkreises
Durchtrittskreisfrequenz des Phasenregelkreises

Ausrastbereich (engl. Pull-Out) des Phasenregelkreises

Wichtigste Abkiirzungen

Abkiirzung

ADS
AMS

CDR

CL
CO-CP-PLL

CPp
DIV

Bedeutung

Schaltungssimulator Advanced Design System

Gemischt digital analog mit dem Fokus auf dem analo-
gen Teil (engl. Analog Mized Signal)

Takt- und Datenriickgewinnung (engl. Clock and Data
Recovery)

Geschlossener Regelkreis (engl. Closed Loop)

Stromgesteuerte CP-PLL (engl. Current Operated CP-
PLL)

Ladungspumpe (engl. Charge Pump)

Dividierer

xiil
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DZ

ED

IC

LF

MS

OL

PD

PFD

PFD & CP

PLL
PSD
PVT

PWM
RMS
SFDR

Y A-Mod.
Sim

TL

VCO

VO-CP-PLL

XOR

Xiv

Totzone (engl. Dead Zone)

Ereignisgesteuert (engl. Fvent Driven)
Integrierte Schaltung (engl. Integrated Clircuit)
Schleifenfilter (engl. Loop Filter)

Gemischt digital analog (engl. Mized-Signal)
Offener Regelkreis (engl. Open Loop)
Phasendetektor

Phasen- und Frequenzdetektor

Kombination aus Phasen- und Frequenzdetektor und
Ladungspumpe

Phasenregelkreis (engl. Phase-Locked Loop)
Leistungsdichtespektrum (engl. Power Spectral Density)

Prozess, Spannung und Temperatur (engl. Process, Vol-
tage and Temperature)

Pulsweitenmodulation
Quadratisches Mittel (engl. Root Mean Square)

nebentonfeier Dynamikbereich (engl. Spur Free Dyna-
mic Range)

Y A-Modulator
Simulation
Transistor-Level

Spannungsgesteuerter Oszillator (engl. Voltage Control-
led Oscillator)

Spannungsgesteuerte CP-PLL (engl. Voltage Operated
CP-PLL)

exklusives Oder (engl. exclusive Or)
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KAPITEL 1

Einleitung

Louccess 1s the progressive realization of a worthy ideal.
Earl Nightingale

1.1. Motivation und Stand der Forschung

In den letzten Jahren nimmt die Bedeutung mobiler Kommunikation und ande-
rer mobiler Anwendungsbereiche stetig zu. Aufgrund dieser Einsatzgebiete werden
technische Komponenten energieeffizient, miniaturisiert und integriert realisiert. Ein
Beispiel hierfiir ist die Familie der gemischt digital analogen Systeme, die sich zudem
durch die kombinierte Verwendung von digitalen und analogen Baugruppen auszeich-
net. Exemplarisch seien hier der Digital-Analog-Konverter, der DC-DC-Konverter
und die Phasenregelkreise genannt. Da die Charakterisierung und der Entwurf dieser
Schaltungen durch die Vermischung beider Doménen Herausforderungen darstellen,
ist eine prézise und effiziente Beschreibung der gemischt digital analogen Systeme
von grofler Bedeutung. Aus diesem Grund untersucht diese Arbeit Ansétze zur effizi-
enten Modellierung und Charakterisierung und den robusten Entwurf von gemischt
digital analogen Systemen, wobei exemplarisch die Phasenregelkreise zugrunde ge-
legt werden. Da sich die Ergebnisse der Modellierung auch auf andere gemischt
digital analoge Anwendungen extrapolieren lassen, stellt diese Auswahl jedoch kei-
ne Einschrinkung dar.

Phasenregelkreise werden unter anderem zur Frequenzsynthese, Taktsynchronisati-
on oder fiir die Takt- und Datenriickgewinnung (engl. Clock- and Data-Recovery,
kurz: CDR) in elektronischen Baugruppen verwendet [1]. Weitere Anwendungsge-
biete sind beispielsweise die Modulation und Demodulation von Signalen und die
Auswertung von Sensoren [2]. Ein grofiler Vorteil des Phasenregelkreises (engl. Phase-
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Locked Loop, kurz: PLL) besteht in der Frequenzreinheit des Ausgangssignals, wo-
durch er speziell fiir die Anwendung in der Frequenzsynthese weit verbreitet ist.
Innerhalb der PLL zur Frequenzsynthese wird meist ein digitaler Phasen- und Fre-
quenzdetektor verwendet, dem eine Ladungspumpe (engl. Charge-Pump, kurz: CP)
und ein digitaler Frequenzteiler im Riickkopplungspfad folgen. Durch die Kombina-
tion mit einem analogen Schleifenfilter mit Tiefpasscharakter und einem analogen
spannungsgesteuerten Oszillator (engl. Voltage Controlled Oscillator, kurz: VCO)
ergibt sich die gemischt digital analoge Architektur der CP-PLL, die auch Mized-
Signal CP-PLL genannt wird. Im Fall der CP-PLL resultiert aus dieser Architektur
ein nichtlineares, schaltendes und pulsweitenmoduliertes System [3]. Dariiber hinaus
weist der reale Phasenregelkreis eine Vielzahl von nichtlinearen und nicht-idealen
Effekten auf. So sind beispielsweise der spannungsgesteuerte Oszillator durch eine
nichtlineare Kennlinie definiert, der Phasendetektor durch eine Totzone beeinflusst
und die Ladungspumpe mit einem Leckstrom iiberlagert.

Aufgrund dieser gemischt digitalen und analogen Eigenschaften sind die allgemei-
nen Ansétze der Systemtheorie zur Beschreibung des Systemverhaltens und zum
Entwurf des Regelkreises nur bedingt anwendbar [4,5]. Zudem werden die nicht-
idealen Effekte meist nicht beriicksichtigt, obwohl diese das dynamische Verhalten
beeinflussen. In [3,6,7] werden zwar lineare zeitkontinuierliche und zeitdiskrete Mo-
delle eingefiihrt, jedoch basieren diese Ansétze auf einer frithen Linearisierung und
weisen einen kleinen Giiltigkeitsbereich auf. Dariiber hinaus ist eine Charakteri-
sierung des nichtlinearen, schaltenden und nicht-idealen Verhaltens basierend auf
diesen linearen Modellen nur bedingt moglich [8]. Zwar lassen sich einige nichtli-
neare und nicht-ideale Effekte in der Praxis durch schaltungstechnischen Aufwand,
wie in [9,10] fiir eine Totzone gezeigt wird, reduzieren, jedoch ist es essentiell, den
Einfluss dieser Effekte fiir eine genaue Systembeschreibung und einen robusten Ent-
wurf zu charakterisieren. Hinsichtlich der Totzone konnte beispielsweise beobachtet
werden, dass ihre Breite in etwa dem Peak-to-Peak-Jitter! entspricht [10,11]. Das
bedeutet, dass das Erfassen und/oder Vermeiden der Totzone gerade in rauschop-
timierten Anwendungen und bei der Jitter-Vorhersage von grofiter Bedeutung ist.
Die Totzone und weitere nicht-ideale Effekte stellen somit eine Herausforderung
beziiglich des Entwurfs von gemischt digital analogen Systemen dar [5,12].

Zur Vereinfachung der Systemcharakterisierung und des Entwurfs unter Beriick-
sichtigung nicht-idealer Effekte werden daher in der Regel Simulatoren verwendet.
Die Simulationen basieren auf Transistorlevel- (z.B. Spice oder Cadence) oder Ver-
haltensmodellen (z.B. Verilog-AMS oder Simulink). Je nach Modellierungsaufwand
ermoglichen diese Modelle eine sehr genaue Charakterisierung des Mixed-Signal Sys-
tems. Deutliche Nachteile dieser Methoden sind jedoch die lange Simulationszeit (ins-
besondere bei Phasenregelkreisen mit einem Nieder- und Hochfrequenzteil) [12-15],
die Menge der generierten Daten und die Auslastung der Computerressourcen. Typi-

!Der Peak-to-Peak-Jitter beschreibt die maximale Differenz zwischen der kiirzesten und lingsten
Periodendauer eines Jitter-behafteten periodischen Signals.
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sche Simulationszeiten liegen bei mehreren Stunden, Tagen oder Wochen [13,16-18].
Des Weiteren gestaltet sich die Analyse der Simulationsdaten schwierig, da ver-
schiedene nichtlineare und nicht-ideale Effekte nur in Kombination simuliert wer-
den [4,19]. Da das Verhalten eines gemischt digital analogen Phasenregelkreises
zusétzlich stark von den Anfangsbedingungen abhéngt, fithren minimale Abweichun-
gen dieser Initialwerte zu unterschiedlichen dynamischen Verhaltensweisen, die sich
im Beispiel (siche Abb. 1.1) durch verschiedene Uberschwinger und Ausregelzeiten
auBern und dariiber hinaus ebenfalls die Konvergenz des Gesamtsystems beeinflus-
sen [20].
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Abb. 1.1.: Dynamisches Verhalten des Phasenregelkreises bei unterschiedlichen Anfangsfrequen-
zen zur Verdeutlichung der Bifurkation

Aufgrund dieser Abhéngigkeiten ist eine Vielzahl von Simulationen mit Parameter-
variationen notwendig, um das dynamische Verhalten vollstéindig charakterisieren
zu konnen. Diese Simulationen fithren jedoch im prézisen Entwurfsprozess zu ho-
hem Zeit-, Ressourcen- und Kostenaufwand. Des Weiteren fehlen meist die Modelle
auf der Transistorebene, um das Gesamtsystem exakt simulieren zu kénnen.

Fiir die Vereinfachung des Entwurfs des Phasenregelkreises wurde von Analog Devi-
ces das Simulationswerkzeug ADIsimPLL™ entwickelt. Es erméglicht den Entwurf
von PLL-Systemen mit IC-Komponenten? von Analog Devices. Bei diesem Simulati-
onsansatz wird jedoch der ungiinstigste Fall angenommen ( Worst-Case-Annahme).
Hier kann der Fall eintreten, dass die Anforderungen an Schaltungen fiir hoch prézi-
se Anwendungen nicht erfiillt werden, obgleich eine technische Umsetzung durch

2IC bezeichnet hier eine integrierte Schaltung (engl. Integrated Circuit, kurz: 1C).
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optimierte Entwurfsverfahren realisiert werden konnte. Zudem beschrankt sich der
Entwurf auf einzelne Architekturen der Frequenzsynthese, wodurch beispielsweise
verschiedene Schleifenfilter sowie CDR-Anwendungen unberiicksichtigt bleiben.
Entwurfswerkzeuge fiir gemischt digital analoge Systeme basierend auf SystemC [21]
kombinieren zwar die System- mit der Schaltungsebene und beinhalten das nicht-
lineare und nicht-ideale Verhalten, beruhen jedoch auf dem Abtasttheorem und
konnen, wie die Transistorlevel-Simulationen, zu langen Simulationszeiten fiihren.
Zur Optimierung des Systementwurfs ist daher die schnelle Simulationsplattform
CppSimulator von M.H. Perrott eingefithrt worden [22,23]. Diese Plattform basiert
auf einer C++ Implementierung, wobei die Abtastzeit die Simulationszeit, speziell
bei Hoch- und Niederfrequenzteilen der Schaltung, stark beeinflusst.

Ein ereignisgesteuerter Modellierungsansatz, der die Problematik der Abtastzeit
nicht aufweist, wird in [24] vorgestellt. Das Konzept der ereignisgesteuerten Mo-
dellierung liefert die Moglichkeit, das nichtlineare, schaltende und pulsweitenmo-
dulierte Verhalten des Systems &uflerst effizient und mit hoher Genauigkeit zu si-
mulieren. Gleichzeitig erlaubt das ereignisgesteuerte Modell eine sehr préizise Cha-
rakterisierung des Mixed-Signal Systems [4, 19, 24-29], wodurch sich im Vergleich
zu Simulationen auf Transistor- und Verhaltensebene ein signifikanter Geschwindig-
keitsgewinn ergibt. Das Prinzip der ereignisgesteuerten Modellierung liegt in der
Diskretisierung des Differentialgleichungssystems (DGLS) zu den Zeitpunkten, an
denen der Phasen- und Frequenzdetektor (PFD) schaltet und somit ein Ereignis
aufgetreten ist [4,19,24,25,30, 31]. Dieses Prinzip ist auch in SystemC AMS mit
dem dynamic Timed-Data-Flow umgesetzt worden [32]. Die Arbeiten von [4,24-26]
beschrénken sich dabei jedoch auf die Frequenzsynthese mit PFD und einem ganz-
zahligen Frequenzteiler. Des Weiteren betrachten diese Arbeiten lediglich die idealen
Systeme, d.h. keine nichtlinearen und nicht-idealen Effekte wie die Totzone und die
Signaliiberschwinger, obwohl diese die Leistungsfihigkeit des Gesamtsystems und
die Konvergenz beeinflussen.

Da zudem der Filter das dynamische Verhalten des Systems maflgeblich festlegt,
bestimmt gerade die Ordnung des Schleifenfilters die Komplexitéit des zu losenden
Differentialgleichungssystems. Fiir eine PLL zweiter Ordnung kénnen Gleichungen
mit analytischer Losung bestimmt werden [24, 25]. Fiir Regelkreise hoherer Ord-
nung ergibt sich im Allgemeinen eine nicht-bijektive Abbildung beziiglich der Pha-
seninformation und der Zeit, wodurch das Losen der Differenzengleichungen durch
nichtlineare N#herungsverfahren notwendig ist. In [19] wurde ein ereignisgesteuertes
Modell einer PLL dritter Ordnung mit Ladungspumpe analysiert, wobei die Pha-
sengleichung mit Hilfe eines Newton-Verfahrens gelost wird. Simulationsmodelle fiir
Filter beliebiger Ordnung innerhalb dieser Beschreibung sind ausgeblieben.

Fiir eine analytische Bestimmung der Systemgleichungen fiir Filter h6herer Ordnung
wurde das Konzept der Ladungsapproximation in [33-35] eingefiihrt. Die Intention
des Verfahrens der Ladungsapproximation beruht dabei auf einer Reduktion der
Modellgleichungen durch die Anwendung der Newton-Cotes-Formel. Im Folgenden
lieferte die Einfiihrung der Ladungsapproximation eine Naherungsmethode zur Be-
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stimmung der Stabilitdtsgrenzen des Phasenregelkreises [36,37], wobei nichtlineare
und nicht-ideale Effekte unberiicksichtigt blieben.

Fiir die Beriicksichtigung nicht-idealer Effekte wurden in [19, 38] Ansétze zur er-
eignisgesteuerten Modellierung der Totzone, sowie zur nichtlinearen ereignisgesteu-
erten Beschreibung der VCO-Charakteristik vorgestellt. In [39] wurde die Totzone
im Phasenregelkreis zweiter Ordnung genauer betrachtet und in [39,40] wurden
Modellierungsansétze fiir weitere nicht-ideale Effekte vorgestellt. Genauere Unter-
suchungen der Einfliisse der nicht-idealen Effekte auf das Rauschverhalten und die
dynamischen Kenngrofien des Regelkreises sowie die Betrachtung des Phasenregel-
kreises dritter Ordnung sind nicht durchgefiihrt worden.

Eine wichtige Kenngrofle von Regelkreisen ist die Stabilitét. Beziiglich der Stabilitét
des Phasenregelkreises konnte Acco in [30] das Stabilitatskriterium im Vergleich zum
linearen Modell von Gardner [3] signifikant erweitern, da die Linearisierung nicht
a priori vorgenommen wurde, sondern erst als das nichtlineare Modell von Pae-
mel [25] in ein autonomes, normiertes, in den Ursprung verschobenes, nichtlineares
und schaltendes Differenzengleichungssystem iiberfiihrt wurde. Dadurch konnte mit-
tels der indirekten Methode von Lyapunov die Stabilitdt des Equilibriums fiir eine
CP-PLL zweiter Ordnung mit PFD untersucht werden. In [39] wurden diese Stabi-
litdtsbetrachtungen fiir den Phasenregelkreis zweiter Ordnung durch die Beriicksich-
tigung des nicht-idealen Effekts der Totzone erweitert. Dabei wurden die Fractional-
N Frequenzsynthesizer, die CDR-Architekturen und weitere nicht-ideale Effekte bis-
lang nicht mit Hilfe der ereignisgesteuerten Modellierung nach Hedayat [19,24] oder
nach Paemel [25] im Hinblick auf Stabilitidt betrachtet. Zwar existieren Verfahren,
die das lineare Modell mit der a priori-Linearisierung charakterisieren [41-44], je-
doch gehen das Schalten des Teilers und das digitale Verhalten des PFD nicht in
die Betrachtung mit ein. Zudem wurde die Konvergenz in Abhéngigkeit von den
Anfangsbedingungen fiir Filter hoherer Ordnungen nicht analysiert.

Neben den deterministischen, nicht-idealen Effekten ist das Phasenrauschverhalten
der PLL speziell fiir die Frequenzsynthese und die Takt- und Datenriickgewinnung
von grofler Bedeutung. Dariiber hinaus ist es essentiell, die Wechselwirkungen zwi-
schen den deterministischen, nicht-idealen Effekten und dem Phasenrauschen zu
charakterisieren und innerhalb des Systementwurfs zu beriicksichtigen. Zwar wird
in [22,23,45] im Vergleich zum Transistorlevel Simulator eine effizientere Simula-
tionstechnik zur Vorhersage von Phasenrauschverhalten eingefiihrt, jedoch bleiben
die deterministischen, nicht-idealen Effekte unberiicksichtigt. Das ereignisgesteuer-
te Modell nach Hedayat realisiert eine weitere Simulationsbeschleunigung und stellt
somit eine weitere Optimierung dar, wobei das Phasenrauschverhalten und weite-
re nicht-ideale Effekte (ausgenommen der Totzone) jedoch nicht modelliert worden
sind.

Der Entwurfsprozess der CP-PLL wird durch den Entwurf konstanter Stromquellen
der Ladungspumpe weiter erschwert. Einige Kommerzielle IC-Bausteine beinhalten
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daher eine spannungsgesteuerte Ladungspumpe, da die Auslegung von konstanten
Spannungsquellen in der Regel weniger aufwindig ist. In [46,47] wird diese Familie
der Phasenregelkreise beschrieben. Eine exakte und zugleich effiziente Modellierung
des Phasenregelkreises zur Optimierung des Charakterisierungsprozesses und des
Entwurfs blieb jedoch aus.

Neben den Phasenregelkreisen fiir die Frequenzsynthese existieren weitere Anwen-
dungen, die auf unterschiedliche Phasendetektoren zuriickgreifen und die innerhalb
des ereignisgesteuerten Modellierungskonzepts nicht umgesetzt wurden. Das bedeu-
tet, dass sich die Ergebnisse, die insbesondere von Daniels, Van Paemel und Acco
berichtet werden, auf das ideale digitale Verhalten eines Phasenregelkreises mit Tri-
State-PFD beschrianken. Zwar konnten verschiedene Modellierungsansitze fiir die
Klasse der Bang-Bang-Phasendetektoren angegeben werden [48-53], jedoch basie-
ren diese Ansétze zum einen auf einer Linearisierung [49,51] und zum anderen auf
einer Quantisierungsvorschrift [50,53,54]. Eine exakte und zugleich effiziente Model-
lierung wird jedoch nicht vorgestellt.

Aufgrund der ungekléarten Fragestellungen und Herausforderungen beziiglich der
hocheffizienten Modellierung, der Charakterisierung, der Analyse und des Entwurfs
von gemischt digital analogen Systemen unter Beriicksichtigung deterministischer,
nicht-idealer und nichtlinearer Effekte und des Phasenrauschens, werden in dieser
Arbeit exemplarisch fiir den Phasenregelkreis verschiedene Modellierungs- und Cha-
rakterisierungsansétze analysiert und neue Verfahren eingefiihrt. Die eingefiihrten
Modellierungsansétze lassen sich dabei auf weitere gemischt digital analoge Syste-
me anwenden. Die erzielten Ergebnisse werden im Anschluss fiir einen optimierten,
robusteren und analytischen Systementwurf des Mixed-Signal Phasenregelkreises
unter Beriicksichtigung der nichtlinearen und nicht-idealen Effekte und des Phasen-
rauschens herangezogen.
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1.2. Ubersicht der Kapitel

Diese Arbeit ist in sieben weitere Kapitel unterteilt, die im Folgenden kurz dargelegt
werden.

Kapitel 2: Architektur und Funktionsweise von Phasenregelkreisen

In diesem Kapitel werden der generelle Aufbau des Phasenregelkreises und
dessen Kategorien vorgestellt. Da der Phasenregelkreis fiir die Frequenzsyn-
these sehr verbreitet ist, wird die detaillierte Architektur der sogenannten
Integer-N und der Fractional-N PLL dargelegt. Dabei wird auf die einzelnen
Funktionsblocke der PLL eingegangen. Neben dem Phasenregelkreis zur Fre-
quenzsynthese werden die Funktionsweisen der PLL mit spannungsgesteuer-
ter Ladungspumpe und der Regelschleife zur Takt- und Datenriickgewinnung
erldutert.

Kapitel 3: Grundlegende Modellierungsansdtze der CP-PLL

Fiir die Charakterisierung des Phasenregelkreises werden in diesem Kapitel
verschiedene Modellierungsansétze betrachtet. Im ersten Schritt wird das li-
neare Modell fiir den zeitkontinuierlichen und den zeitdiskreten Fall eingefiihrt.
Anhand dieser Modelle werden einige dynamische Kenngrofien des Regelkrei-
ses definiert. Fiir die Modellierung des schaltenden und nichtlinearen Verhal-
tens und die spétere Beriicksichtigung nicht-idealer Effekte werden im An-
schluss exemplarisch drei Verhaltensmodellierungen vorgestellt. Dariiber hin-
aus wird das ereignisgesteuerte Modell nach Hedayat fiir die effiziente Model-
lierung erldutert, um im Anschluss die Vor- und Nachteil der betrachteten
Modelle aufzuzeigen.

Kapitel 4: Stabilitdit der modellierten idealen CP-PLL

Zur Beurteilung der Stabilitdt werden meist lineare Modelle und empirische
Grenzen verwendet. Dieses Kapitel fiihrt die gdngigen Methoden der Stabi-
litdtsbetrachtung ein. Dies beinhaltet sowohl die linearen zeitkontinuierlichen
und zeitdiskreten Modelle als auch die empirische Grenze basierend auf dem
Verhiiltnis der Referenzfrequenz und der Eigenfrequenz des Systems. Im weite-
ren Verlauf des Kapitels wird das effiziente ereignisgesteuerte Modell zur Her-
leitung autonomer Differenzengleichungen der PLL dritter Ordnung verwen-
det. Diese ermdglichen eine Analyse der Stabilitdt der Ruhelage und deren Ein-
zugsgebiet, die keine frithe Linearisierung zu Grunde legt. Im Anschluss wer-
den die verschiedenen Methoden verglichen und die Stiarken und Schwéchen
der Ansétze betrachtet.

Kapitel 5: Modellierung der CP-PLL inkl. nicht-idealer Effekte
Dieses Kapitel diskutiert die Modellierung des Phasenregelkreises unter
Beriicksichtigung nicht-idealer Effekte. Anfangs werden die Arten der
Transistor-Level-basierten nicht-idealen Effekte vorgestellt. Hier werden
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Transistor-Level Simulationen verwendet. Fiir die Analyse des Phasenrausch-
verhaltens wird zunéchst das lineare zeitkontinuierliche Modell verwendet. Fiir
die effiziente Modellierung der Transistor-Level-basierten nicht-idealen Effek-
te und des Phasenrauschens wird das ereignisgesteuerte Modell nach Hedayat
entsprechend erweitert und verallgemeinert, um im Anschluss diese drei Mo-
dellierungsarten gegeniiberzustellen und somit das ereignisgesteuerte Modell
durch Simulationen zu validieren. Dariiber hinaus wird das ereignisgesteuerte
Modell mit dem Transistor-Level Modell hinsichtlich Simulationsdauer und
Genauigkeit verglichen.

Kapitel 6: Validierung mittels Hardware-Realisierung

Hier erfolgt die Validierung des erweiterten und verallgemeinerten ereignisge-
steuerten Modells durch Messungen an einer Evaluierungsschaltung. Die ein-
zelnen Komponenten der Schaltungen werden zunéchst separat charakterisiert
und deren Eigenschaften mittels der eingefiihrten Modellierungen in das ereig-
nisgesteuerte Modell eingebracht. AnschlieBend werden die Messungen und
die ereignisgesteuerte Simulation sowohl im Zeit- als auch im Frequenzbereich
beurteilt.

Kapitel 7: Charakterisierung und Analyse der CP-PLL inkl. nicht-idea-
ler Effekte
Nach der Validierung des erweiterten ereignisgesteuerten Modells wird dieses
Simulationswerkzeug fiir eine umfassende Charakterisierung des nichtlinearen,
nicht-idealen und schaltenden Systems verwendet. Hierbei werden die Wech-
selwirkungen der nicht-idealen Effekte und des Phasenrauschens aufgezeigt.
Des Weiteren wird der Einfluss einer Totzone auf das dynamische Verhalten
des Regelkreises analysiert und eine Beschreibung dieser Effekte eingefiihrt.
Diese wird im Anschluss fiir einen optimierten und robusteren Systementwurf
des Phasenregelkreises unter Beriicksichtigung der Totzone zugrunde gelegt,
wobei sich dieser Ansatz auch fiir die Beriicksichtigung weiterer nicht-idealer
Effekte eignet.

Kapitel 8: Zusammenfassung und Ausblick
Es erfolgen die Zusammenfassung der Arbeit und ein Ausblick auf weitere
Forschungsarbeiten.



KAPITEL 2

Architektur und Funktionsweise von
Phasenregelkreisen

Fiir mobile Anwendungsgebiete sind die Frequenzsynthese, die Takt- und Datenriick-
gewinnung, die Rauschunterdriickung, die Taktsynchronisierung und die Modulation
und Demodulation von Signalen von groer Bedeutung. Der Phasenregelkreis (PLL)
lasst sich fiir diese Bereiche verwenden und stellt ein hochprézises und robustes Sys-
tem dar, wobei verschiedene Klassen von PLLs Verwendung finden. Bei Phasenregel-
kreisen fiir die Frequenzsynthese und zur Takt- und Datenriickgewinnung handelt
es sich im Allgemeinen um gemischt digital analoge Systeme, was fiir den Entwurf
dieser Systeme eine Herausforderung darstellt. Fiir den Systementwurf werden da-
her meist Modelle und Simulationen verwendet. Im Folgenden wird das allgemeine
Konzept der Phasenregelkreise vorgestellt, um im Anschluss die Funktionsweise der
Frequenzsynthese und der Takt- und Datenriickgewinnung genauer zu beleuchten
(basierend auf [6,7,55,56]). Die gewonnenen Erkenntnisse lassen sich spéter fiir die
Modellbildung, die Analyse und den Entwurf dieser Regelkreise heranziehen.

2.1. Allgemeiner Aufbau von Phasenregelkreisen

Das Prinzip des Phasenregelkreises besteht in der Angleichung der Frequenz- und
Phaseninformation eines internen steuerbaren Oszillators an ein gegebenes Referenz-
bzw. Eingangssignal. Da diese Regelschleife den Frequenz- und Phasendnderungen
des Eingangssignals folgt und hierfiir das Steuersignal des internen Oszillators an-
passt, lasst sich dieses Signal fiir die Demodulation der Frequenzinformationen des
Eingangssignals verwenden. Fiir die Takt- und Datenriickgewinnung wird das Aus-
gangssignal des internen Oszillators als neuer Takt zugrunde gelegt, der sowohl fiir
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die neue Abtastung der empfangenen Daten als auch fiir die Taktung der nachfol-
genden Schaltung herangezogen wird. Bei der Frequenzsynthese ist die Frequenz des
Referenzsignals in der Regel konstant. Mittels Frequenzteiler im Riickkopplungspfad
lasst sich dann die N-fache Referenzfrequenz am Ausgang des internen Ostzillators
generieren.

Der allgemeine Aufbau des Phasenregelkreises dieser Anwendungen ist in Abb. 2.1
dargestellt. Zur Minimierung der Phasendifferenz zwischen dem Referenz- und dem

- -
Filter

> uctl(t)

cho(t)
Abb. 2.1.: Allgemeiner Aufbau eines Phasenregelkreises

Riickkopplungssignal wird ein Phasendetektor (PD) zur Detektion des Fehlers zwi-
schen diesen Signalen in den Phasenregelkreis eingebracht. Das Ausgangssignal
des Phasendetektors beinhaltet einen Nieder- und einen Hochfrequenzanteil, sodass
nachfolgend ein Schleifenfilter zur Dampfung der hochfrequenten Signalanteile ver-
wendet wird. Der interne Oszillator ldsst sich mit Hilfe dieses gefilterten Signals
steuern, wobei das sich ergebende periodische Signal auf den Phasendetektor riick-
gekoppelt wird. In Abb. 2.1 ist dieser allgemeine Aufbau des Phasenregelkreises
dargestellt. Hierbei wird exemplarisch ein spannungsgesteuerter Oszillator (VCO)
zur Generierung des periodischen Riickkopplungssignals benutzt.

Die verschiedenen Phasenregelkreise lassen sich dabei in folgende Klassen untertei-
len

LPLL Die lineare PLL, oder préziser die analoge PLL, ist ein Phasenregelkreis, der
sowohl digitale als auch analoge Komponenten aufweisen kann. Der Name
der analogen bzw. linearen PLL bezieht sich dabei auf die Verwendung eines
analogen Phasendetektors, zum Beispiel einen Multiplizierer. Dieser Phasen-
detektor weist fiir sehr kleine Phasenfehler zwischen dem Referenz- und dem
Oszillatorsignal in erster Ndherung ein lineares Verhalten auf.

DPLL Die digitale PLL zeichnet sich durch einen digitalen Phasendetektor aus,
wobei die weiteren Komponenten dieses Regelkreises digital und analog sein
kénnen. Die PLL mit digitalem Phasendetektor weist ein schaltendes Verhal-
ten auf, was eine Herausforderung fiir den Entwurf darstellt.

ADPLL Im Gegensatz zu den beiden vorherigen Varianten des Phasenregelkreises
beinhaltet die komplett-digitale Phasenregelschleife (engl. All Digital PLL,

10



2.2. FREQUENZSYNTHESE

kurz: ADPLL) lediglich digitale Bauteile.

SPLL Eine weitere Variante ist die Software PLL, deren Verhalten in Génze durch
Software definiert wird.

In Abb. 2.2 ist die Unterteilung der Phasenregelkreisklassen grafisch dargestellt, wo-
bei zu erkennen ist, dass die beiden ersten Klassen der Phasenregelschleife (LPLL
und DPLL) als gemischt digital analoge Systeme (engl. Mized-Signal Systems, kurz
MS-Systeme) bezeichnet werden. Die Analyse, die Simulation und der Entwurf sol-

( 0

Phase—Locked Loop (PLL)

Mixed—Signal-PLL

o) [ore ]| (seun | o]

A J

Abb. 2.2.: Darstellung der verschiedenen Klassen des Phasenregelkreises

cher Systeme stellen aufgrund des sowohl digitalen als auch analogen Verhaltens
eine Herausforderung dar. Welche Herausforderungen sich fiir die gemischt digital
analogen Phasenregelkreise ergeben und welche Methoden zur Beschreibung und
zum Entwurf verwendet werden konnen, wird im weiteren Verlauf diskutiert. Zum
grundlegenden Verstdndnis der Funktionsweise dieser Phasenregelkreise werden in
den folgenden Unterkapiteln zwei wichtige Anwendungsgebiete genauer beleuchtet.

2.2. Frequenzsynthese

Die Frequenzsynthese stellt ein wichtiges Anwendungsgebiet fiir Phasenregelkreise
dar und wird fiir die Ubertragung von Daten in verschiedenen Frequenzbindern
bendtigt. Das Signal eines Referenzoszillators wird hierzu mit Hilfe der PLL in ein
Ausgangssignal tiberfiithrt, dessen Frequenz ein Vielfaches der Referenzfrequenz ist.
Das Grundprinzip dieses Phasenregelkreises besteht ebenfalls in der Minimierung
der Frequenz- und Phasendifferenz zwischen dem Referenz- und dem Riickkopp-
lungssignal. Innerhalb der Frequenzsynthese wird meist eine DPLL eingesetzt, fiir
die verschiedene Phasendetektoren existieren. Beispiele hierfiir sind das exklusiv
Oder (engl. exclusive Or, kurz: XOR), das JK-Flip-Flop und der Phasen- und Fre-
quenzdetektor (PFD) [6], der auch Tri-State PFD genannt wird. Das XOR und
der JK-Flip-Flop haben, gegeniiber dem Tri-State PFD, den Vorteil eines einfa-
cheren und kleineren Aufbaus. Nichtsdestotrotz wird der Tri-State PFD meist fiir
die Frequenzsynthese verwendet, da dessen Charakteristik neben der Detektion des
Phasenfehlers auch sensitiv fiir den Frequenzfehler zwischen dem Referenz- und

11



2. ARCHITEKTUR UND FUNKTIONSWEISE VON PHASENREGELKREISEN

dem Riickkopplungssignal ist. Das Ausgangssignal dieser digitalen Phasendetekto-
ren wird anschliefend Tiefpass-gefiltert und fiir die Steuerung des VCO verwendet.
Bei der Frequenzsynthese wird das periodische Ausgangssignal des VCO iiber einen
Frequenzteiler/Dividierer, der ein Proportionalglied beziiglich der Phase darstellt,
auf den Phasendetektor riickgekoppelt. In Abb. 2.3 ist dieser Phasenregelkreis sche-
matisch dargestellt. Fiir ein Teilerverhéltnis verschieden von Eins lassen sich mit

Te! t .
terlf) in(t) wea(t) et
PD Filter VCO —>

Teiler &«
Udiv ()

Abb. 2.3.: Schematische Darstellung eines Frequenzsynthezisers als Phasenregelkreis

Y

diesem Phasenregelkreis Frequenzen am Ausgang des Oszillators generieren, die ein
Vielfaches der Referenzfrequenz darstellen. Die etablierten Architekturen zur Fre-
quenzsynthese sind die Integer-N PLL und die Fractional-N PLL. Diese beiden
Phasenregelkreise werden hier kurz vorgestellt.

2.2.1. Integer-N CP-PLL

Die Integer-N PLL generiert ein periodisches Ausgangssignal des Oszillators, dessen
Frequenz ein ganzzahliges Vielfaches der Referenzfrequenz ist. Zu diesem Zweck
wird der Dividierer im Phasenregelkreis mit einem ganzzahligen Teilerverhéltnis
realisiert. Bei gegebenem periodischen Referenzsignal u,ef(f) mit der Phase

t
SDref(t) = Pref,0 + 27T/ fref(T) dr (21)
to

generiert die Integer-N PLL ein periodisches Ausgangssignal e, (t) mit der Phase

gpvco(t) = Pvco,0 + 277—/t f(uctl(T)) dr. (22)

©ref,0 UNd @ye00 beschreiben die Anfangsphase der Signale zum Zeitpunkt ¢, und
fret(t) ist die Frequenz des Referenzsignals. f(-) symbolisiert die Abhéngigkeit der
Ausgangsfrequenz des Oszillators von der Steuerspannung ucy(t). Die Frequenz
fret(t) ist im Fall der Frequenzsynthese konstant und fiir die Phase des Referenzsig-
nals gilt

(Pref(t> = Pref,0 + 27Tfref (t - tO)' (23)

12



2.2. FREQUENZSYNTHESE

Da der Phasenregelkreis den Phasenfehler

Soe(t) = Qoref(t) - SOdiv(t) (24)
zu Null regelt und

1

‘;Odiv(t) = N@Vco(t) (25)

gilt, stellt sich fiir den ausgeregelten Zustand die Ausgangsfrequenz

fvco =N- fref (26)

ein, wobei NV das ganzzahlige Teilerverhéltnis ist und f,., die Frequenz des Oszilla-
tors beschreibt. Die Integer-N PLL wird dabei mit zwei digitalen und drei analogen
Elementen realisiert. In Abb 2.4 ist der schematische Aufbau der Integer-N PLL zu
sehen.

(t)f 77777777 uup(t)\ analog
Ure, ‘ ]
Sl N > ip(t) Ucni(t) Uyeo (1)
. _| PFD | cp LF VCO >
| %(t)j
: Udiv (t) 1 :
| N
i digital ‘

Abb. 2.4.: Blockschaltbild einer Integer-N Charge-Pump PLL

Hier ist zu erkennen, dass die Integer-N PLL einen flankengesteuerten Phasen- und
Frequenzdetektor verwendet, dessen zwei Ausgangssignale uy, () und ug,(t) mittels
einer Ladungspumpe (engl. Charge-Pump, kurz: CP) in einen entsprechenden Strom
ip(t) umgesetzt werden. Fiir die Charakterisierung des Phasen- und Frequenzdetek-
tors wird die Kennlinie mittels des Tastgrades

Lpul
b= 2= 2.
Tref ( 7>

des Ausgangssignals uq = uup — Uan und der Zeitdifferenz At zwischen den stei-
genden bzw. fallenden Flanken des Referenz- und Riickkopplungssignals definiert,
wobei t,us die Zeitspanne des angeschalteten Signals beschreibt und Tie¢ die Re-
ferenzperiode ist. Die Zeitdifferenz zwischen den Flanken der Eingangssignale des
Phasendetektors korrespondiert zum Phasenfehler dieser Signale. Da der PFD zwei
Ausgangssignale bereitstellt und u,;, fiir positive und uq, fiir negative Phasenfehler

13



2. ARCHITEKTUR UND FUNKTIONSWEISE VON PHASENREGELKREISEN

aktiv ist, wird das Tastverhdltnis des UP-Signals (uy,) als positiv und das Tast-
verhéltnis des DN-Signals (uq,) als negativ aufgefasst. In Abb. 2.5 ist die sich er-
gebende Kennlinie dargestellt. Da diese lediglich positive Steigungen aufweist und

Tastverhiltnis §
o

71‘17{ 7‘271' 6 2‘71' 4‘7r
Phasenfehler ¢, / rad

Abb. 2.5.: Kennlinie des idealen Tri-State Phasen- und Frequenzdetektors

der PFD in der Lage ist zwischen positiven und negativen Phasenfehlern zu unter-
scheiden, ist dieser sensitiv gegeniiber Frequenzfehlern. Dariiber hinaus schliefit der
Tri-State PFD, bei geeigneter Auslegung des Phasenregelkreises, eine Fehldetektion
der Frequenz (false locking) aus' [15]. In Abb. 2.6 ist das Verhalten des PFD als end-
licher Automat zu erkennen, wobei u ; und u),, eine steigende Flanke im Referenz-
beziehungsweise Dividierersignal beschreiben. Der dargestellte endliche Automat ist

Abb. 2.6.: Darstellung des Verhaltens des PFD als endlicher Zustandsautomat

ein MOORE-Automat, dessen Ausgabe vom aktuellen Zustand abhéngt. Somit lésst

!Eruiert der Phasendetektor eine subharmonische Frequenz der Referenzspannung, wird dies mit
false locking bezeichnet (siche auch Kapitel B.3).

14



2.2. FREQUENZSYNTHESE

sich der MOORE-Automat mittels eines 6-Tupels
A=A{S8,1,0,7,¢, 5}

definieren. Hierbei gilt
S§={851,80,8+1} Menge von Zusténden,
7= {uief, ugiv} Eingangsalphabet,
O = {uyp(t), uan(t)} Ausgangsalphabet,
v = Ubergangsfunktion,
¥ = Ausgabefunktion,

S; € S Anfangszustand.

(2.8)

(2.9a)
(2.9b)

(2.9¢)
(2.9d)
(2.9¢)

(2.9f)

Die Zustandsiibergangsfunktion fiir den Automaten in Abb. 2.6 lisst sich durch

(S, — S falls ul,

S, =8, fallsu

ref

So — S falls ujhv

Sy — 8, falls u!

ref

Si— 8y falls ul,

Si1— 8, falls !

ref

\

beschreiben. Die Ausgabefunktion des PFD ist mit

Unp(t) = low, uan(t)
b = Unp(t) = low, ugn(t) =low  falls Sp

Unp(t) = high, ugn(t) =low falls Si4

= high falls §_;

(2.10)

(2.11)

gegeben, wobei [ow den logisch inaktiven und high den logisch aktiven Zustand

definieren.

Innerhalb der Regelung wird der PFD dazu benutzt zwei pulsweitenmodulierte Si-
gnale u,,(t) und ug,(t) auf Basis der steigenden Flanken von tu,.¢(t) und wuaiy (t) zu
generieren. Ist beispielsweise der initiale Zustand des PFD S; = Sy und eine steigen-
de Flanke von u,ef(t) wird detektiert, wird die Frequenz des Dividierersignals ug;, (t)
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2. ARCHITEKTUR UND FUNKTIONSWEISE VON PHASENREGELKREISEN

als zu gering interpretiert und der Folgezustand Sy; angenommen. In diesem Zu-
stand gilt wu,,(t) = high und ug,(t) = low, wodurch die nachfolgende Ladungspum-
pe einen positiven Strom liefert, den Schleifenfilter auflidt und die Steuerspannung
und somit die VCO-Frequenz anhebt. Bei erneuter Detektion einer steigenden Flan-
ke im Referenzsignal verbleibt der endliche Automat im Zustand S, und erhoht
die VCO-Frequenz weiter. Wird jedoch eine steigende Flanke von ug;, (t) detektiert,
ist der Folgezustand Sy mit uy,(t) = low und uq,(t) = low und die VCO-Frequenz
bleibt ndherungsweise konstant. Die Betrachtung fiir die Detektion einer steigenden
Flanke bei ugiy(t) im initialen Zustand & = Sy ist analog zur vorangegangenen
Betrachtung und ergibt den linken Zweig des endlichen Zustandsautomaten, indem
die VCO-Frequenz verringert wird.

Somit detektiert der PFD den Phasen- und Frequenzfehler, regelt diese Differenzen
innerhalb der Schleife zu Null und gewéhrleistet ein Riickkopplungssignal, das dqui-
valent zum Referenzsignal ist. Dies hat zur Folge, dass das Tastverhéltnis ¢ geringer
wird und ebenfalls gegen Null strebt. Es resultiert ein punktsymmetrisches Verhal-
ten des PFD beziiglich des Phasenfehlers, das mit Hilfe der beiden Signale wu,, und
ugn eine Detektion des Phasenfehlers im Bereich von —27 bis 27 ermoglicht.

Der zweite Block der Regelschleife ist die Ladungspumpe (CP), mit deren Hilfe die
beiden digitalen Signale wy;,(¢) und ugy, (t) in einen Strom i, () (i,(t) € {—1p,0,+1})
umgesetzt werden. In Abb. 2.7 sind drei Modelle der Ladungspumpe dargestellt [57].
Die beiden Stromquellen und Schalter werden mit den Signalen w,(¢) und uan (%)

UI) D UD D UDD

L e

r "[ g
Unp { ) Unp,b

Udn,b

o

i M:f ﬁ‘m
L L it
(a) Grundprinzip der Ladungs- (b) Single-ended Ladungspumpe (c) Single-ended Ladungspumpe
pumpe mit aktivem Verstarker

Abb. 2.7.: Abbildung der Charge-Pump, wobei aus Grinden der Ubersicht auf die Anschliisse
des Substrats verzichtet wurde. Die Substratanschliisse der p-Kanal Transistoren sind
auf Upp gelegt und die der n-Kanal Transistoren auf Masse

angesteuert. Bei einem logisch positiven Steuersignal wird der jeweilige Schalter
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2.2. FREQUENZSYNTHESE

geschlossen. Das Ausgangssignal der Ladungspumpe ergibt sich somit zu

-1, falls S,
in(t) =4 0 falls So (2.12)
+I, falls Sy

wobei der positive Strom in Richtung des nachfolgenden Schleifenfilters flieit und
dessen Kapazitiaten aufladt.

Bei der Umsetzung der PWM-Signale w,,(t) und ugy(t) in den Strom i,(¢) entste-
hen ein Hoch- und ein Niederfrequenzanteil. Da der spannungsgesteuerte Oszillator
zur Frequenzsynthese eine niederfrequente Steuerspannung ucy(t) bendtigt, ist es
notwendig, den Hochfrequenzanteil von i,(t) zu verringern. Hierzu stehen in der Li-
teratur verschiedene Schleifenfilter zur Verfiigung. Als Beispiele sind die aktiven und
passiven PI-Filter und der Lead-Lag-Filter zu nennen [6]. Fiir die Frequenzsynthese
werden meist die passiven Filter verwendet, da diese im Vergleich zu aktiven Filtern
eine kleinere Rauschquelle darstellen und eine geringere Temperaturabhéngigkeit
aufweisen. Die passiven PI-Filter und Lead-Lag-Filter sind in Abb. 2.8 dargestellt.
Ein analytischer Vergleich der passiven Filter ist in [58] durchgefiihrt worden. Zur

.
I
| Ry
P i (t) i(t)
b B
o —— Cy == lug(t
NORES | ’ uealt)
» 101 —_

'l 314Ordnung32 Ord 3 AL
Plteeeeooooooo-2 2 Urdnung -

Abb. 2.8.: Schaltung des Schleifenfilters

Realisierung von Schleifenfiltern héherer Ordnungen wird eine Serienschaltung aus
Kapazitdt und Widerstand kanonisch ergénzt. Eine mathematische Beschreibung
der Filter ldsst sich mit Hilfe der Kombination aus Maschen- und Knotengleichun-
gen des Filters und der Bauteilgleichungen ableiten. Die sich ergebenden Differenzi-
algleichungen werden im Zustandsraummodell

z(t) = Ax(t) + biy(t)
(2.13)
U (t) = T (t) + diy(t)

zusammengefasst, wobei x(t) die Kapazititsspannungen des Filters beinhaltet. Fiir
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den Schleifenfilter erster Ordnung resultieren die Systemmatrizen

A =0, b :Ci, cl =1 und d; =R;. (2.14)
1
Es ist ersichtlich, dass dieser Schleifenfilter einen Durchgriff des Eingangssignals auf
das Ausgangssignal besitzt. Da der Strom 4,(¢) Spriinge aufweist, beinhaltet die
Steuerspannung u.(t) ebenfalls Spriinge mit der Héhe £R;1,. Aus diesem Grund
ist es sinnvoll, Schleifenfilter hoherer Ordnung einzufithren. Durch die weitere Ka-
pazitét im Schleifenfilter ergibt sich ein Zustandsraummodell mit zwei Dimensionen
und ein weiterer Pol in der Ubertragungsfunktion, der zu einem stirkeren Betrags-
abfall im Frequenzbereich fiihrt (sieche Abb. 2.9). Mit diesem hoheren Betragsabfall

|Hip(jw)|as

10 10° 10° 107 108 10° 1010 10!

0
~
)
z -90
<
o
_180 1 1 - 1 1 1
10 10° 108 107 108 10° 100 10t
w / (rad/s)

Abb. 2.9.: BopE-Diagramme der verschiedenen Schleifenfilter

werden die hochfrequenten Anteile des Stroms stéirker geddmpft. Fiir die Zustands-
raummatrizen des Schleifenfilters zweiter Ordnung gilt

__1 _1 1
R1Co R1Co Cy
A2 - [ 1 1 ] ) b2 = [

mer WG 0

, co=[1 0] und dy=0. (2.15)

Offensichtlich weist der Schleifenfilter zweiter Ordnung keinen Durchgriff und somit
keinen Sprung in der Steuerspannung u.(t) auf. Fiir eine weitere Glattung der Steu-
erspannung wird der Schleifenfilter dritter Ordnung mit den Zustandsraummatrizen
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1 1
_C3R3 0 CSRS
A3 = 0 _C'1lR1 C1lRl ) (2'16)
1 1 1 1
C’2R3 Cle - <02R3 + CQR1>
by =00 & ], (2.17)
=[10 0], (2.18)

und dz = 0 verwendet. Die Ubertragungsfunktionen der Schleifenfilter lassen sich
dabei mit

Hup(s)=c' (sE—A) "'b+d (2.19)

bestimmen, wobei E die Einheitsmatrix bezeichnet und s die komplexe Frequenz
ist.

Der vierte Block innerhalb des Phasenregelkreises ist der VCO, dessen Ausgangs-
frequenz von der Ausgangsspannung des Schleifenfilters u.y () gesteuert wird. Die

Afvco

— linear
foconl - - s‘;uck\?velse linear
— nichtlinear
1 vco,0
0 >
Uct]

Abb. 2.10.: Exemplarische lineare und mnichtlineare Kennlinien des spannungsgesteuerten
Oszillators

generierte periodische Ausgangsspannung des VCO besitzt eine Frequenz, die in
erster Ndherung proportional zur Steuerspannung ist. Somit ergibt sich

d

&@vw(t) = Wyeo(t) = 27 [ gzic%,() + Kvucﬂ(t)} ) (2.20)

wobei fit = die Grundschwingung des VCO darstellt und K, die Gewichtung der

vco,0
Eingangsspannung beschreibt. Fiir eine nichtlineare Beziehung zwischen der Steuer-
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spannung und der Ausgangsfrequenz lédsst sich die Phase des spannungsgesteuerten
Ostzillators allgemein durch

(pvco(t) = Pvco,0 + 271-/t f(uctl(T)) dr (221)

beschreiben, wobei f(-) den funktionalen Zusammenhang zwischen der VCO-
Frequenz und der Steuerspannung definiert. Beispielhafte Kennlinien des VCO sind
in Abb. 2.10 dargestellt.

Der im Riickkopplungszweig der PLL eingebrachte Dividierer 1/N stellt fiir die Pha-
se ein Proportionalglied dar und teilt die Frequenz des VCO durch den Faktor N.
Somit stellt der Teiler ein periodisches Signal zur Verfiigung, dessen Phase, im ausge-
regelten Zustand des Phasenregelkreises, dquivalent zu der Referenzphase ist. Durch
den Dividierer besteht demnach die Moglichkeit, die Frequenz der Ausgangsspan-
nung des VCO als ein Vielfaches der Eingangsfrequenz einzustellen. Ein Beispiel
fiir einen solchen Dividierer ist ein Flankenzédhler, der bei jeder N-ten steigenden
Eingangsflanke eine steigende Ausgangsflanke generiert.

Der geschlossene Regelkreis regelt die Steuerspannung des VCO in der Art, dass
im idealen Fall der Frequenz- und Phasenfehler zwischen dem Referenz- und dem
Dividierersignal gleich Null sind. Exemplarische Verldufe der Schleifensignale sind
in Abb. 2.11 zu sehen. Hier wird deutlich, dass sich die Regelung in drei Bereiche
unterteilen lasst. Zu Beginn der Regelung, auch Ziehbereich genannt, ist der Fre-
quenzfehler zwischen dem Referenz- und dem Riickkopplungssignal so grof}, dass
der Phasenfehler mehrfach den Bereich von £27 verldsst. Da die Kennlinie des
Phasen- und Frequenzdetektors keine Unterscheidung zwischen Phasenfehlern inner-
halb und auferhalb des £27-Bereichs zulésst, werden Phasenfehler mit |p.| > 27
wie Differenzen mit —27 < ¢, < 27 interpretiert. Somit weist die PLL in diesem
Bereich ein hochgradig nichtlineares Verhalten auf. Die Zeitpunkte, an denen der
+27-Bereich verlassen wird, die PLL ausrastet und dem Referenzsignal vorerst nicht
folgen kann, werden mit Out Of Lock bezeichnet. Sobald der Phasenfehler im Be-
reich £27 verbleibt, ist die PLL eingerastet und wird mit Locked betitelt. Je nach
Auslegung der Regelschleife treten in diesem Bereich Phasenfehlernulldurchgénge
auf, die zu einem Vorzeichenwechsel im Strom der Ladungspumpe fiithren. Zwischen
diesen Nulldurchgéingen weist die Steuerspannung lokale Extrema auf, die auch als
Uberschwinger beschrieben werden konnen. Zur schaltungstechnischen Detektion
der Ausrastzeitpunkte und der Uberschwinger wird eine sogenannte Lock-Detection
verwendet (sieche Anhang C). Da diese lediglich die Nulldurchgéinge des Phasenfeh-
lers detektiert, diese als Uberschwinger interpretiert und daraus auf den eingeraste-
ten Zustand der Schleife schlieft, werden die Nulldurchgénge auch als Uberschwin-
ger des nichtlinearen Modells bezeichnet. Der dritte Bereich der Regelung ist nahe
der Ruhelage des Systems. Hier ist der Regelkreis nahezu ausgeregelt und wird mit
Settled beschrieben.
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Abb. 2.11.: Ezemplarische Signalverliufe des Integer-N Phasenregelkreises

2.2.2. Fractional-N CP-PLL

Die Fractional-N PLL liefert die Moglichkeit, die Phase und somit auch die Frequenz
eines Referenzsignals mittels eines rationalen Teilerverhéltnisses zu vervielfachen.
Der Vorteil dieses Verfahrens zeigt sich in der technischen Anwendung. Fiir die
drahtlose Ubertragung von Informationen, zum Beispiel via Bluetooth, werden die
Ubertragungskanile durch das Schalten des Teilers gewechselt (feco.1 = fuco.2)-
Ist die Kanalbreite schmalbandig, ergibt sich nach der Beziehung im ausgeregelten
Zustand

fvco =N- fref (222)

eine niedrige Referenzfrequenz f,of und ein hohes Teilerverhéltnis N. Das hohe Tei-
lerverhéltnis fithrt zu einer Verstarkung der im Eingangssignal vorhandenen Stérun-
gen (vgl. [59] und Kapitel 5). Ein rationales Teilerverhéltnis 16st das Problem der
niedrigen Referenzfrequenz und reduziert somit die Verstdrkung der eingangsseiti-
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2. ARCHITEKTUR UND FUNKTIONSWEISE VON PHASENREGELKREISEN

gen Stérungen.

Das Konzept einer Fractional-N PLL unterscheidet sich vom Prinzip der Integer-N
PLL lediglich durch den Dividierer im Riickkopplungszweig [6,7,60]. Um ein rationa-
les Teilerverhéltnis zu gewéhrleisten, wird in der Fractional-N PLL zum Beispiel ein
Multi-Modulus-Teiler verwendet. Dieser Dividierer schaltet zwischen unterschiedli-
chen ganzzahligen Teilerverhéltnissen und stellt somit ein digitales Bauelement dar.
Zur Realisierung des rationalen Teilerverhéltnisses ergibt sich die Bedingung

_ 1 &
N = lim Zl N (t;) (2.23)
fir die Schaltsequenz des Multi-Modulus-Teilers. Hierbei beschreibt N (¢;) die ganz-
zahligen Teilerverhiltnisse zu den Zeitpunkten t; und N ist das gewiinschte mittle-
re Teilerverhéltnis. Die Auslegung der Schaltsequenz beeinflusst dabei mafigeblich
die Reinheit des Ausgangsspektrums des Phasenregelkreises. Bei einer periodischen
Ansteuerung mit einer Frequenz fq.. ergeben sich Nebentone im Spektrum, die
Fractional-Spurs genannt werden [61] und fi,. von der Tragerfrequenz entfernt sind.
Zur Minimierung der im Leistungsdichtespektrum unerwiinschten Nebentone ist ei-
ne geeignete Schaltung des Multi-Modulus-Teilers erforderlich. Eine entsprechende
Ansteuerungsmethode ist der YA-Modulator [62]. In Abb. 2.12 ist das Blockschalt-
bild einer Fractional-N PLL mit ¥A-Modulator abgebildet (vgl. [7]). Hier wird der

analog

> ZP(t) U’Ctl(t) uvco(t)
| cp LF VCO >

Y
Nt
—>» Y A-Mod.
N;

Abb. 2.12.: Blockschaltbild einer YA-Fractional-N Charge-Pump PLL

Y A-Modulator durch das Referenzsignal getaktet. Eine weitere Moglichkeit besteht
darin, den ¥ A-Modulator mit dem Ausgangssignal des Dividierers zu takten. Das
Eingangswort des Y A-Modulators wird mit dem rationalen Teil N; des Teilerverhalt-
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2.2. FREQUENZSYNTHESE

nisses beschaltet und gegebenenfalls mit mittelwertfreiem Rauschen iiberlagert. An-
hand des Eingangsworts generiert der X A-Modulator eine ganzzahlige Zahlenfolge
k(n), deren Mittelwert N¢ entspricht:

N; = k(n) = lim 1 > k(n). (2.24)

Die ganzzahlige Zahlenfolge x(n) am Ausgang des Y A-Modulators wird additiv mit
dem ganzzahligen Anteil des gewiinschten Teilerverhéltnisses /V; iiberlagert:

N(n) = N; + k(n). (2.25)

Fiir den ¥A-Modulator existieren sowohl verschiedene Ordnungen als auch unter-
schiedliche Zusammenschaltungen. Die MASH-Architektur? ist beispielsweise eine
Zusammenschaltung aus > A-Modulatoren erster Ordnung und ist somit stets stabil,
falls sich die generierten Teilerverhéltnisse iiber den Wertebereich des Quantisierers
abbilden lassen. In Abb. 2.13 ist die MASH-1-1-1 Architektur mit einer Zusammen-
schaltung aus drei ¥A-Modulatoren dargestellt [63]. Ein weiterer Vorteil dieser Rea-

N¢ e1(n) 91(n)

y1(n) k(n)
(- 1) =+ I o B

—q1 (TL) — L T

ea(n) a(n)

"

4

=

=
= ()
=

Abb. 2.13.: Blockschaltbild des YA-Modulators mit MASH-1-1-1 Architektur

lisierung ist das deutliche Hochpassverhalten dieses ¥ A-Modulators, wodurch das
resultierende Rauschen des schaltenden Teilerverhéltnisses bei geeignetem Entwurf
des Phasenregelkreises auflerhalb der Schleifenbandbreite liegt und sich ein prézises
Tragersignal generieren léasst. Fiir die mathematische Beschreibung lassen sich die

’Die Abkiirzung MASH bedeutet multi-stage noise shaping.

23
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Differenzengleichungen

Yi(n+1) =ei(n)+9(n) i€ (1,2,3) (2.26a)
yi(n) =T (0;(n)) i€ (1,2,3) (2.26Db)
gi(n) = yi(n) —di(n) i€ (1,2,3) (2.26¢)

N 1 =1
w;(n) = { g1 (n) ic(2,3) (2.26d)
ei(n) =w;(n) —y;(n) i€ (1,2,3) (2.26e)

angeben [63]. Die Ausgangsgrofie x(n) ergibt sich zu
k(n) =y1(n—=2)+ya(n—1) —ya(n —2) +ys(n) —2ys(n — 1) +ys(n —2). (2.27)

Der geschlossene Regelkreis der Fractional-N PLL verhélt sich analog zum Integer-N
Phasenregelkreis mit Ausnahme des schaltenden Teilerverhéltnisses. In Abb. 2.14
sind exemplarisch die Signale der Regelung fiir eine Fractional-N PLL mit kon-
stantem Eingangswort des MASH-1-1-1 ¥ A-Modulators dargestellt. Hierbei wird
deutlich, dass das Schalten des Teilerverhéltnisses einen Einfluss auf die Regelung
speziell nahe der Ruhelage aufweist. Sowohl in der Steuerspannung/VCO-Frequenz
als auch im Phasenfehler sind periodische Variationen mit der Periodendauer 1/ fgac
zu erkennen, da der X A-Modulator fiir ein konstantes Eingangswort eine periodische
Schaltsequenz generiert. Fiir die Reduzierung dieser Einfliisse und der Periodizitit,
wird in der Praxis das Eingangswort des Y A-Modulators mit leichtem Rauschen
iiberlagert. Dariiber hinaus wird der Phasenregelkreis mit X A-Modulator so aus-
gelegt, dass das schaltende Teilerverhéltnis nur zu geringen Variationen der VCO
Frequenz fiihrt. Fiir den Vergleich beider Varianten im Frequenzbereich lédsst sich
das Leistungsdichtespektrum

Su(juw) = /_ T Re(r)e o dr (2.28)

heranziehen, wobei

1 [T/

Ryo(T) = lim — z(t) - x(t+7)dt (2.29)
TWA)OO TW _Tw/2

die Autokorrelationsfunktion beschreibt und x in diesem Fall mit ug;, korrespon-
diert. Des Weiteren ist Ty, das betrachtete Zeitfenster. Abb. 2.15 zeigt das Leis-
tungsdichtespektrum der Fractional-N PLL sowohl fiir ein verrauschtes als auch ein
konstantes Eingangswort des X A-Modulators. Die in diesem Spektrum sichtbaren
Nebentone, deren Abstdnde zur Tragerfrequenz ein Vielfaches von fp... betragen,

24



2.2. FREQUENZSYNTHESE
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Abb. 2.14.: Exemplarische Signalverliufe des Fractional-N Phasenregelkreises mit konstantem
Eingangswort des XA-Modulators der MASH-1-1-1 Architektur

lassen sich durch ein verrauschtes Eingangssignal des XA-Modulators verringern.
Fiir ein verrauschtes Eingangssignal des X A-Modulators ist das Hochpassverhalten
der MASH-Architektur deutlich zu erkennen. Dieses Hochpassverhalten ermoglicht
die Frequenzreinheit der Tragerfrequenz.
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Abb. 2.15.: Exemplarische Darstellung des Leistungsdichtespektrums des Ausgangssignal des
Dividierers einer Fractional-N PLL mit sowohl konstantem als auch verrauschtem
(Varianz o = 10~ ) Eingangswort des SA-Modulators der MASH-1-1-1 Architektur

2.3. Weitere PLL Architekturen

Neben der bereits vorgestellten stromgesteuerten CP-PLL zur Frequenzsynthe-
se existieren noch andere Architekturen des Mixed-Signal Phasenregelkreises. In
diesem Kapitel werden zwei weitere und weit verbreitete Varianten vorgestellt.
Zunichst wird eine Abwandlung des Regelkreises fiir die Frequenzsynthese darge-
stellt, der anstelle der konstanten Stromquellen in der Ladungspumpe konstante
Spannungsquellen verwendet. Dies bietet den Vorteil einer einfacheren Implemen-
tierung, beschrinkt jedoch das dynamische Verhalten. Des Weiteren wird die Ver-
wendung des Phasenregelkreises fiir die Takt- und Datenriickgewinnung beleuchtet,
da dieses Anwendungsgebiet neben der Frequenzsynthese eine wichtige Rolle in der
drahtlosen Kommunikation spielt.

2.3.1. Spannungsgesteuerte CP-PLL zur Frequenzsynthese

In einigen kommerziell erhéltlichen Phasenregelkreisen wird anstatt der stromge-
steuerten (siehe Abb. 2.7(a)) eine spannungsgesteuerte Ladungspumpe verwendet
(z.B. die 4046 PLL Familie). Diese Ladungspumpe weist keine Stromquellen auf,
sondern verbindet jeweils eins der zwei Spannungsversorgungspotentiale iiber zwei
Schalter mit dem nachgeschalteten Schleifenfilter. Diese Variante der CP-PLL hat
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den Vorteil, dass der Entwurf von konstanten Spannungsquellen weniger aufwéndig
ist als die Auslegung von konstanten Stromquellen [46,56]. Somit lassen sich die Kos-
ten innerhalb der Entwurfsphase reduzieren. Lediglich ein weiterer Widerstand wird
fiir den Schleifenfilter erforderlich, um das Potential der Ausgangsspannung wug(t)
der Ladungspumpe vom Eingang des spannungsgesteuerten Oszillators zu trennen.
Der Schleifenfilter aus [6] ist in Abb. 2.16(a) zu sehen, wobei R, die Trennung
der Potentiale realisiert. Eine weitere Variante basiert auf den Schleifenfiltern der
stromgesteuerten CP-PLL und ist in Abb. 2.16(b) dargestellt. Hier wird ebenfalls
Ry fiir die Trennung der Potentiale verwendet. Beide Varianten weisen bei gleichen
Bauteilparametern lediglich kleine Unterschiede in der Durchtrittsfrequenz des ge-
schlossenen Regelkreises auf. Die konstanten Spannungsquellen der Ladungspumpe

w0 ‘ )
N 3 3 L
R s s o
D ia(t) ! alt)
Ry : ‘ R,
ua(t) ¥ wt) o, | wea(t) ua(t) ¥ at) o= | | tea(t)
Ci=—— : Ci==
TIRE— i TIRE— s
R Ordnunb 2. Ordnung! bLT Ordnung 2. Ordnung;
(a) Variante 1 aus [6] (b) Variante 2 basierend auf den Filtern der CO-

CP-PLL

Abb. 2.16.: Elektrische Ersatzschaltbilder der verwendeten Schleifenfilter fiir die spannungsge-
steuerte CP-PLL

generieren einen variierenden Strom 4,(t), dessen Amplitude von den Ladungen auf
den Kapazitidten des Schleifenfilters abhédngt. Dies kann dazu fithren, dass der re-
sultierende Strom zu Beginn der Regelung grofler als der Strom der konventionellen
stromgesteuerten CP-PLL (engl. Current Operated CP-PLL, kurz; CO-CP-PLL) ist.
Im weiteren Verlauf nimmt der Strom der spannungsgesteuerten CP-PLL (engl. Vol-
tage Operated CP-PLL, kurz: VO-CP-PLL) mit steigenden Kapazitdtsspannungen
ab. Die somit variierende Schleifenverstarkung beeinflusst das dynamische Verhalten
des Regelkreises und fithrt zu einem asymmetrischen Verhalten, falls die Zielspan-
nung ungleich der halben Versorgungsspannung ist. In Abb. 2.17 ist exemplarisch
eine Frequenzsynthese mit Referenzfrequenzspriingen und -rampen dargestellt. Der
Vergleich der strom- und spannungsgesteuerten Phasenregelkreise zeigt, dass die
spannungsgesteuerte PLL nur bedingt in der Lage ist, den Frequenzrampen zu fol-
gen. Da der Phasenfehler wiahrend der Frequenzrampe stetig grofler wird, rastet der
Phasenregelkreis aus (siche Abb. 2.17) [64]. Dies schlieBt die VO-CP-PLL beispiels-
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Abb. 2.17.: Vergleich der Dynamik des strom- und spannungsgesteuerten Phasenregelkreises zur
Frequenzsynthese

weise fiir Radaranwendungen aus. Eine weitere nichtlineare Eigenschaft der VO-
CP-PLL stellt das asymmetrische Verhalten der Regelung fiir eine Zielspannung
ungleich der halben Versorgungsspannung dar. Die somit enthaltenen verschiede-
nen Schleifenverstirkungen fithren zu unterschiedlichen Voraussetzungen bei der
Stabilitdtsbetrachtung und der Phasenrauschanalyse und zu verschiedenen natiirli-
chen Eigenfrequenzen des Systems innerhalb des Auflade- und Entladeprozesses des
Schleifenfilters [65]. Die weiteren dynamischen Betrachtungen dieses Systems sind
sehr dhnlich zur Charakterisierung und Analyse des Phasenregelkreises mit stromge-
steuerter Ladungspumpe und stehen daher nicht im Fokus dieser Arbeit. Detaillierte
Erlduterungen der Architektur und Funktionsweise der spannungsgesteuerten CP-
PLL sind in [6,46,47] zu finden.

2.3.2. Takt- und Datenriickgewinnung

In der Kommunikationstechnik wird der Phasenregelkreis auch fiir die Takt- und
Datenriickgewinnung eingesetzt. Die verrauschten Takt- und Datensignale lassen
sich somit im Empfanger wieder herstellen und im weiteren Verlauf bereinigt ver-
wenden [55]. Das empfangene Datensignal wird bei diesen Phasenregelkreisen als
Referenzsignal zugrunde gelegt. Aus diesen Daten, die zum Teil mit Jitter iiber-
lagert sind, extrahiert die PLL den Takt. Dieses bereinigte Taktsignal weist eine
konstante Frequenz auf und ldsst sich fiir die neue Abtastung der empfangenen
Daten benutzen, sodass das aufgefrischte Datensignal synchron zum extrahierten
Takt ist. Dieser Regelkreis ist bis auf den Phasendetektor analog zur CP-PLL der
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udata(t)
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Abb. 2.18.: Blockschaltbild eines Phasenregelkreises zur Takt- und Datenriickgewinnung

Frequenzsynthese aufgebaut. Die Abb. 2.18 zeigt den schematischen Aufbau die-
ses Phasenregelkreises [55]. Die mit Jitter behafteten empfangenen Daten tUgata(t)
werden im speziellen Phasendetektor zur Takt- und Datenriickgewinnung mit dem
Taktsignal der Regelschleife uey(t) abgeglichen. Die detektierte Differenz wird ana-
log zur CP-PLL fiir die Frequenzsynthese in zwei entsprechende Ausgangssignale
zur Steuerung der Ladungspumpe {iberfiihrt. Die Frequenz des VCO-Signals wird
schliefllich in der Art geregelt, dass dieser erzeugte Takt zum Eingangsdatensignal
korrespondiert. Das zeitlich neu abgetastete Datensignal uqata(t) und der entspre-
chende Takt wuey(t) werden als Ausgangssignale des Phasenregelkreises an die nach-
folgenden Schaltungen weitergegeben.

Fiir den Phasendetektor zur Takt- und Datenriickgewinnung eignet sich speziell der
Hogge-Phasendetektor [55,66], der in Abb. 2.19 dargestellt ist. Dieser Phasendetek-

]

L Uan ()

ﬁdata(t) =1

(1) T

Abb. 2.19.: Blockschaltbild des Hogge-Phasendetektors fiir den Phasenregelkreis zur Takt- und
Datenriickgewinnung

Udata (t)

tor ist, wie auch der Phasen- und Frequenzdetektor, flankengesteuert. In Abb. 2.20
sind exemplarische Signalverldufe dieses Phasenregelkreises gezeigt. Das zugrunde
liegende Datensignal ist in der oberen Achse in schwarz dargestellt, wobei das mit
Jitter behaftete Referenzdatensignal des Phasenregelkreises rot ist. Der Phasenregel-
kreis ist in der Lage, den Takt aus dem Jitter behafteten Datensignal zu extrahieren
und ein zeitlich aufbereitetes Datensignal entsprechend dem rekonstruierten Takt
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zur Verfiigung zu stellen (siehe die unteren beiden Achsen), wobei die D-Flip-Flops
in diesem Beispiel durch fallende Flanken der Signale getriggert werden. Lediglich
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Abb. 2.20.: Exemplarische Darstellung der Signalverliufe der Phasenregelschleife zur Takt- und
Datenriickgewinnung

die zeitliche Verzogerung des rekonstruierten Datensignals fallt auf, wobei dieser
Zeitversatz im Vergleich zum Jitter eine untergeordnete Rolle in der Kommunika-
tionstechnik spielt. Uber dieses Beispiel hinaus ist der Phasenregelkreis mit dem
Hogge-Phasendetektor in der Lage, beliebige Bitfolgen zu verarbeiten.

Zwar ist das Anwendungsgebiet dieses Phasenregelkreises von der Frequenzsynthese
verschieden, dennoch sind die Charakterisierungs- und Analyseansétze aufgrund der
Ahnlichkeit der Phasendetektoren vergleichbar zur CP-PLL.
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KAPITEL 3

Grundlegende Modellierungsansitze der
CP-PLL

,Models Simplify the World. “

Fiir die Charakterisierung und Analyse der Mixed-Signal Phasenregelkreise lassen
sich analytische oder numerische Modellierungsanséitze verwenden. Den analyti-
schen linearen Modellen liegt eine a priori Linearisierung zugrunde, sodass sich eine
mathematische Darstellung des mittleren Verhaltens ergibt. Diese eignet sich fiir ei-
ne schnelle Beurteilung des Systemverhaltens nahe der Ruhelage, jedoch lassen sich
der schaltende Charakter und das nichtlineare und nicht-ideale Verhalten des Mixed-
Signal Systems durch die Linearisierung kaum abbilden. Aus diesem Grund werden
oft Verhaltensmodelle fiir die Beschreibung verwendet, die durch numerische Simula-
tionsverfahren gelost werden. Diese Ansétze ermdglichen eine Berticksichtigung von
nichtlinearen und nicht-idealen Effekten, weisen jedoch einen abtastzeitbezogenen
Losungsansatz auf, der unter Umsténden zu langen Simulationszeiten fithrt. Fiir
eine zeit- und ressourceneffiziente Modellierung des Mixed-Signal Phasenregelkrei-
ses bietet sich ein ereignisgesteuertes Modell an, das lediglich die Zeitpunkte der
steigenden oder fallenden Flanken des Referenz- bzw. Riickkopplungssignals berech-
net. Dieses Verfahren stellt somit einen Losungsansatz mit variierenden Abtastzeit-
punkten dar, wobei diese Zeitpunkte direkt durch das Verhalten des Mixed-Signal
Systems vorgegeben werden.

Im Folgenden werden diese drei verschiedenen Modellierungsanséitze des Mixed-
Signal Phasenregelkreises vorgestellt. Dariiber hinaus werden deren Genauigkeiten
und Simulationszeiten miteinander verglichen und beurteilt. Diese Untersuchungen
werden exemplarisch fiir die stromgesteuerte CP-PLL zur Frequenzsynthese gezeigt,
wobei sich die Ergebnisse leicht auf die Anwendungen der spannungsgesteuerten
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CP-PLL, der Takt- und Datenriickgewinnung und der PLL mit weiteren Phasende-
tektoren iibertragen lassen (vgl. Anhang B).

3.1. Lineares Modell

Zur Herleitung des linearen Modells wird der Phasenregelkreis in einem Arbeits-
punkt nahe der Ruhelage betrachtet, sodass der Phasenfehler innerhalb der Rege-
lung im Schlauch £27 verbleibt. In diesem Fall lassen sich die einzelnen Funktions-
blocke beziiglich der Phaseninformation der Signale linearisieren [6]. Die Darstel-
lung der periodischen Signale mittels deren Phaseninformationen ist sinnvoll, da
der Phasenregelkreis lediglich fiir die Phaseninformationen sensitiv ist und die Am-
plitudengréfien eine untergeordnete Rolle spielen.

Die Kennlinie des Phasen- und Frequenzdetektors ist fiir Phasenfehler zwischen 427
linear (siche Abb. 2.5). Fiir diesen Bereich lésst sich die Kombination aus PFD und
Ladungspumpe (kurz: PFD & CP Block) wie folgt linearisieren [3]. Wird der re-
sultierende Strom der Ladungspumpe jeweils iiber eine Periode des Referenzsignals
Ter integriert und diese Ladung auf die gesamte Periode gleich verteilt, ldsst sich
im Mittel die Beziehung zwischen Phasenfehler und Strom durch

1
p(t) = =2 et 3.1
inlt) = 52ae(t) (31)
beschreiben. Die Kombination aus PFD und Ladungspumpe stellt somit ein Pro-
portionalglied

I
K,=2" 3.2
Yoo om (3.2)
beziiglich der Phase sowohl im Zeit- als auch im Frequenzbereich dar.

Das lineare Modell des spannungsgesteuerten Oszillators ergibt sich aus dessen Pha-

senbeschreibung

t
vaco(t) = Wvco,0 t+ 27TKV/ uct1<7—> dr + Pveo, 05 (33)
0

wobei ein proportionaler Zusammenhang zwischen der Steuerspannung und der
VCO-Frequenz zugrunde gelegt wird. Fiir die Linearisierung wird sowohl die Grund-
kreisfrequenz wyeo als auch die Anfangsphase (yco. 0 als Null angenommen. Somit
stellt der VCO beziiglich der Phase einen reinen Integrierer mit der Verstirkung
2w K, dar. Die Ubertragungsfunktion im Frequenzbereich ergibt sich zu

Hoofs) = 70 = 0% (34)

S S

32



3.1. LINEARES MODELL

wobei s die komplexe Frequenz ist.
Der Frequenzteiler im Riickkopplungspfad ist ebenfalls ein reines Proportionalglied
beziiglich der Phaseninformation und die Ubertragungsfunktion ist durch

Hprv(s) = kS (3.5)

N
gegeben. Mit der Ubertragungsfunktion des Schleifenfilters (siche Gleichung (2.19))
sind alle Blocke in ein lineares Modell iiberfithrt und es ergibt sich die Ubertragungs-
funktion des offenen Regelkreises

HLFJ‘(S). (36)

Der geschlossene Regelkreis ist in Abb. 3.1 zu erkennen, wobei sich die Ubertra-
gungsfunktion zu

Go(s) _ Dy (5)

T(s) = 3.7
() =17 Go(5)  ret(s) (3.7)
und schliellich zu
KV wK HLF z(s)
T(s) = it 4 : 3.8
)= r KooK, Hip(s) (3.8)

ergibt. Hierbei sind ®g4;,(s) und ®,f(s) die Laplace-Transformierten der Zeitsignale
@aiv(t) und @rer(t). Wird der geschlossene Regelkreis mit einem Schleifenfilter erster

PFD und CP

‘I)ref (S)

Uctl(S) Kvw q)vco(s)
J —>

Hipi(s)

L
q)div(s) N
Abb. 3.1.: Blockschaltbild des linearen Modells des Phasenregelkreises

Ordnung betrachtet, ldsst sich die Normalform des linearen Modells des Phasenre-
gelkreises wie folgt definieren [6]

2Cwys + w?
T(s) = . .
(s) s2 + 2wy s + w? (39)
Hierbei stellt
1
(=5 wnT1 (3.10)

2
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3. GRUNDLEGENDE MODELLIERUNGSANSATZE DER CP-PLL

den Dampfungsbeiwert des Systems dar und

KooK,
Y . £ 3.11
w NG, (3.11)

ist die natiirliche Eigenkreisfrequenz des Regelkreises. Des Weiteren ist 7 = R1C}
die Zeitkonstante des Schleifenfilters erster Ordnung. Die Ubertragungsfunktion
des geschlossenen Phasenregelkreises lédsst sich sowohl fiir die Phaseninformationen
D,er(s) und Py (s) als auch fiir die Frequenzsignale Q,q¢(s) und Qg;y(s) im Frequenz-
bereich verwenden

_ Paiv(s) _ LQdiv(s) _ Qaiv(s)
Dret(s)  the(s)  Qer(s)

T(s) (3.12)

Qqiv(s) und Q,ee(s) beschreiben die Kreisfrequenzen wgiy (t) und wyer(t) im Frequenz-
bereich. In Abb. 3.2 sind exemplarisch vier Kreisfrequenzsprungantworten fiir einen
Sprung der Hohe Aw = 1rad/s fiir verschiedene ¢ dargestellt. In dieser Abbildung

)
=
bt
&
~
B
5 —— (=03
- =07
— (=
———— (=15
0 ;
0 1 2 3 4 5
f/S x1076

Abb. 3.2.: Verlauf der Sprungantworten des linearen Modells des Phasenregelkreises in
Abhdngigkeit von C

ist fiir ¢ = 0,3 sowohl der exponentielle Abfall der Schwingung als auch der Uber-
schwinger w, deutlich zu erkennen. Mit zunehmendem ( vergréflert sich die Damp-
fung, sodass die Schwingung schneller abklingt und das Uberschwingen geringer
wird. Nach Transformation der Normalform im Frequenzbereich (Gleichung (3.9))
in den Zeitbereich ist dies auch im mathematischen Ausdruck fiir die Sprungantwor-
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3.1. LINEARES MODELL

ten zu erkennen

waiy () = L1 {% . T(s)} = Aw + Aw e~ ¢wnt (— cosh (wn -1 t) +

—i—\/% sinh (wn 2 — 1t>>

(3.13)

mit ¢ > 1 und

wdiv(t) = L1 {& . T(S)} = Aw+ Awe ¥ ¢t <_ COS (wn 1- <2 t) +

—I—%CQ sin (wn 1—¢2 t))
(3.14)

mit ¢ < 1. Fiir ( = 1 wird der aperiodische Grenzfall erreicht und es ergibt sich die

waiy / (rad/s)

T
|
|
|
|
1
|
|
|
|
1
|
|
|
|
05F !
|
|
!
|
|

—_

0 1 2 3 4
t/S x1

o v
&

Abb. 3.3.: Verlauf der Sprungantwort des linearen Modells des Phasenregelkreises fiir ( = 0 zur
Veranschaulichung der natiirlichen Eigenkreisfrequenz des Modells

Sprungantwort

waiv(t) = L7 {% -T(s)} =Aw+ Aw (wpt — 1) e " (3.15)
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3. GRUNDLEGENDE MODELLIERUNGSANSATZE DER CP-PLL

Wird der Spezialfall = 0 betrachtet, so ist die Eigenkreisfrequenz w, in der Sprung-
antwort zu erkennen (siche Abb. 3.3), da die Dynamik des Systems ungeddmpft ist.
In der Regel wird der Phasenregelkreis jedoch mit einem Dampfungsbeiwert kleiner
eins realisiert, da dies einen guten Kompromiss zwischen einem kleinen maximalen
Uberschwinger, einer kurzen Ausregelzeit und der Rauschbandbreite darstellt.

Basierend auf dem linearen Modell ldsst sich das mittlere dynamische Verhalten
des Phasenregelkreises fiir kleine Phasenfehler darstellen. Wird ein Kreisfrequenz-
sprung am Eingang des linearen Modells mit ( < 1 angenommen, ergibt sich eine
Sprungantwort wie in Abb. 3.4. Hier lassen sich die dynamischen Parameter der An-
stiegszeit, der Uberschwinger und der Ausregelzeit definieren, die fiir die praktische
Anwendung der Phasenregelkreise eine grofie Bedeutung haben. Die Anstiegszeit

ty
exp(-)
| I\ I\ 7\ K
2 | I | Y S N N 4 N/
3 [ VU ]
Wt
Wdiv
hN W
tvp ts

Zeit

Abb. 3.4.: Signalverlauf von wqiy(t) bei einem Kreisfrequenzsprung zur Definition der charakte-
ristischen Parameter im Zeitbereich des linearen Modells

t, wird mit Hilfe des Schnittpunkts der Kreisfrequenz wgi,(t), mit der Zielkreis-
frequenz w; und der Anfangskreisfrequenz wqy (o) bestimmt. Bei der analytischen
Berechnung der Anstiegszeit wird wgiv(f;) = Aw fiir einen Kreisfrequenzsprung
Aw = wy — waiv(tp) am Eingang des linearen Modells der PLL nach ¢, umgestellt.
Eine weitere Moglichkeit besteht darin, die Ableitung des Phasenfehlers ¢, (t) gleich
Null zu setzen und nach ¢, umzustellen, da sich das lineare Modell in etwa wie ein
Pendel verhélt und das Maximum des Phasenfehlers beim Nulldurchgang des Fre-
quenzfehlers erreicht wird. Die Anstiegszeit und somit der erste Schnittpunkt von
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3.1. LINEARES MODELL

waiv () mit wy ergibt sich schlieflich zu

( arctan(\/lc_?)
%VTT? Voi<(<1
t, = win fir (=1 . (3.16)
arctanh( Cg_l)
| Taveo1 ¢

Fiir die nachfolgenden Schaltungen des Phasenregelkreises ist oft eine stabile Fre-
quenz des VCO-Signals notwendig. Aus diesem Grund ist die Ausregelzeit der Regel-
schleife eine wichtige Kenngrofle. Die Ausregelzeit ¢ ist die Zeitspanne, in der die lo-
kalen Maxima kleiner einer vorgegebenen Grenze werden. Dies lésst sich mittels der
Einhiillenden exp (—(wyt) der abklingenden Schwingung in den Gleichungen (3.13)
bis (3.15) beschreiben:

exp (—Cwnt) < 17830 fiir ¢ > ¢, (3.17a)
1
ln( 00>
=t = C—” (3.17b)
Wn

wobei ng eine prozentuale Grofle der noch vorhandenen abklingenden Schwingung
ist und die vorgegebene Grenze darstellt.

Zur Berechnung der lokalen Maxima und deren Zeitpunkte ¢y, lasst sich die Ablei-
tung von wg;y (t) gleich Null setzen. Es resultiert

arctan (224— ”21__142> +g-7

Vo<(<1
wny/1— (2 ¢
2 .
tip =4 fir (=1 | (3.18)

arctanh (QCQC‘ 2C_21_ 1)

V{>1
\ w2 —1

wobei der Faktor g die m-Periodizitét des tan(-) verdeutlicht und eine Bestimmung
der verschiedenen lokalen Maxima ermoglicht. Dies ist ebenfalls wichtig wenn das
Argument von arctan(-) negativ wird, da sich somit ¢y;, < 0 ergeben wiirde. Da je-

37



3. GRUNDLEGENDE MODELLIERUNGSANSATZE DER CP-PLL

doch innerhalb der Betrachtung des linearen Modells der Frequenzsprung bei ¢ = 0
angenommen wird und die Uberschwinger fiir tmp > 0 zu berechnen sind, muss der
Faktor g entsprechend definiert werden. Das erste lokale Maximum fiir ¢y;, > 0 und
2¢% < 1 ist mit g = 1 gegeben. Fiir 2¢? > 1 und somit positiven Argumenten von
arctan(-) resultiert g = 0 fiir das erste lokale Maximum nach dem Sprung.

Fiir die weitere Betrachtung sind jedoch die Phasenfehlernulldurchgénge relevant,
da diese eine Anderung der Regeldynamik beschreiben. Der erste Phasenfehlernull-
durchgang ist fiir 0 < ¢ < 1 durch

bop = ——— (3.19)

wny/ 1 — (2

gegeben. Fiir sehr kleine Dampfungsbeiwerte ( ist dieser Zeitpunkt eine gute
Abschitzung der Gleichung (3.18), da sich in diesem Fall der Phasenregelkreis wie
ein ideales Pendel verhalt und der Phasenfehlernulldurchgang ndherungsweise zum
gleichen Zeitpunkt des lokalen Maximums von wy;, auftritt. Der Kreisfrequenzfehler
bei t,, bezogen auf den Kreisfrequenzsprung am Eingang

_ Wdiv (tpn) — Wref

Wpn A (3.20)
ist fiir wyer = Aw und 0 < ¢ < 1 durch
i
Wpn = € Vi-¢ (3.21)
gegeben.

Die Giiltigkeit des linearen Modells fiir einen Kreisfrequenzsprung am Eingang des
Regelkreises wird durch den linearen Bereich des Phasendetektors bestimmt. Fiir
die CP-PLL zur Frequenzsynthese ist dieser Bereich durch —27 < ¢, < 27 definiert.
Die Féhigkeit des Phasenregelkreises auf Frequenzénderungen am Eingang derart
zu reagieren, dass der Phasenfehler in dem genannten Bereich verbleibt, léasst sich
ebenfalls mittels des linearen Modells abschétzen. Der sogenannte Ausrastbereich
(engl. Pull-Out region) Awpo ist der Kreisfrequenzbereich, bei dem ein Kreisfre-
quenzsprung den Phasenregelkreis gerade zum Ausrasten bringt und der Phasenfeh-
ler den Bereich £27 verlasst. Wird das Maximum des Phasenfehlers bestimmt, mit
27 gleichgesetzt und nach dem Kreisfrequenzsprung aufgelost, ergibt sich

4 _ 2
arctan (i

¢
2mwpe V1i-¢? ¢ ) Vo<(<1

Awpo = ¢ 2mwyet fir (=1 . (3.22)

2
arctanh (Q

¢
L 2mw,e Vet ¢ ) V{>1
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3.2. VERHALTENSBESCHREIBUNG

Es hat sich jedoch die Approximation
Aa}po ~ 11,55 wy (0,5 + C) (323)

etabliert, die eine gute erste Naherung darstellt [6].
Es bleibt zu bemerken, dass dieses Modell lediglich das mittlere Verhalten des Pha-
senregelkreises abbildet, solange der Phasenfehler zwischen 4+27 verbleibt.

3.2. Verhaltensbeschreibung

Da das lineare Modell auf einer Mittelung des Stromsignals und auf einer Linea-
risierung beziiglich der Phasen basiert, wird das nichtlineare und schaltende Ver-
halten des realen Regelkreises vernachléssigt auch wenn dieses die Leistungsfiahig-
keit des Phasenregelkreises beeinflusst. Daher wird fiir eine genauere Modellierung
und Charakterisierung dieses Verhaltens oft eine Verhaltensbeschreibung des Sys-
tems verwendet. Eine Verhaltensmodellierung des Phasenregelkreises wird in [67]
dargestellt. Dieser Ansatz verwendet die sogenannte Periodic Steady State Metho-
de, in der der Schaltkreis im eingeschwungenen Zustand und fiir eine definierte
Grundfrequenz betrachtet wird. Hierbei lassen sich jedoch die Signale im Zeitbe-
reich fiir den Ziehbereich des Regelkreises nicht abbilden. Plattformen fiir Modellie-
rungsansatze im Zeitbereich sind beispielsweise Verilog-AMS, SystemC-AMS und
Matlab-Simulink [68]. Die Abkiirzung AMS verdeutlicht die gemischt analog digi-
talen Modellierungsméoglichkeiten. Weitere Methoden der PLL-Beschreibung, wie
zum Beispiel VHDL-AMS (Very High Speed Integrated Circuit Hardware Descripti-
on Language) [68] oder die nichtlineare Makromodellierung in [69], verfolgen einen
dghnlichen Ansatz und werden daher hier nicht genauer beschrieben. Die genannten
Verhaltensmodellierungen beriicksichtigen zunéchst das ideale Verhalten des Sys-
tems und représentieren dieses durch Zustandsautomaten, mathematische Beschrei-
bungen und benutzerdefinierte Algorithmen. Generell lassen sich bei der Verhal-
tensmodellierung sowohl ideale als auch nicht-ideale Effekte beschreiben. An dieser
Stelle wird eine Auswahl an verhaltensbasierten Modellierungsansétzen verglichen,
wobei zunéchst das ideale Verhalten der Bauelemente angenommen wird.

3.2.1. Simulink

Fiir die Modellierung von Regelkreisen ist Simulink weit verbreitet. Es handelt sich
hierbei um einen Teil von Matlab, der die Kombination von mathematischen Be-
schreibungen, endlichen Zustandsautomaten, elektrischen Baugruppen und benut-
zerspezifischen Algorithmen ermoglicht. Diese Form der Modellierung basiert auf
dem Abtasttheorem und verwendet in erster Ndherung eine konstante Abtastzeit.

Fiir die Modellierung des Phasenregelkreises wird das Verhalten der Komponenten
aus Kapitel 2.2 umgesetzt. In Abb. 3.5 ist dieses Prinzip dargestellt. Der Phasen-
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3. GRUNDLEGENDE MODELLIERUNGSANSATZE DER CP-PLL

Phasendetektor Ladungspumpe

T Uup Schleifenfilter

ip T =Azx+bi,
I, > T P
Uy = C T+ dip
Udn —
Udiv . t K Uet]
Uqgiy = SN (ﬁuctl(T) + WVCO,O) dr + Pveo,0 | €
to

VCO und Frequenzteiler

Abb. 3.5.: Prinzipdarstellung der verhaltensbasierten Modellierung

und Frequenzdetektor wird mittels des endlichen Zustandsautomaten (Simulink
stellt den Stateflow (chart) zur Verfigung) realisiert. Die Ausgangssignale u,, und
Uuqn sind ideale pulsweitenmodulierte Signale und weisen eine Anstiegs- und Abfall-
zeit auf, die der Abtastzeit der Simulation entsprechen. Der Strom der nachfolgen-
den Ladungspumpe wird durch die Differenz der Ausgangssignale des PFD und eine
Gewichtung mit I, berechnet. Der Strom weist somit auch sehr kleine Anstiegs- und
Abfallzeiten auf. Sowohl der Schleifenfilter als auch der spannungsgesteuerte Oszilla-
tor und der Frequenzteiler werden durch analytische Gleichungen beschrieben. Der
Vorteil der kombinierten Modellierung des VCO und des Dividierers besteht in der
Vermeidung eines Hoch- und Niederfrequenzteils der Simulation, da das periodische
VCO-Signal lediglich implizit berechnet wird. Wird der Frequenzteiler beispielswei-
se mit Hilfe eines Flankenzéhlers separat modelliert und das VCO-Signal explizit
bestimmt, wiirde sich die Abtastzeit aufgrund des Nyquist-Kriteriums deutlich ver-
kleinern und sich somit die Simulationszeit und die erzeugte Datenmenge drastisch
vergrofiern [13, 14]. Wird die kombinierte Modellierung verwendet, ldsst sich das
hochfrequente Ausgangssignal des einzelnen VCO in der Nachbearbeitung der Si-
mulation mathematisch erzeugen.

Bei der Simulation ist darauf zu achten, dass die Integration innerhalb der VCO-
Modellierung diskreter Natur ist und sich fiir relativ grofie Abtastzeiten eine ent-
sprechende Ungenauigkeit der Simulation einstellt. Die Simulationsgenauigkeit und
-dauer werden somit direkt von der Abtastzeit beeinflusst.

3.2.2. Verilog-AMS

Fiir die Verhaltensmodellierung und spétere Verifikation des Gesamtsystems wird
oft Verilog-AMS verwendet. AMS steht fiir Analog-Mized-Signal und beschreibt die
Moglichkeit, sowohl die analogen als auch die digitalen Komponenten einer Schal-
tung modellieren zu konnen. Dieser Ansatz wird von vielen Simulationsplattformen,
wie zum Beispiel Cadence und dem CppSim Simulator von Perrott [23,70], un-
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terstitzt.

Da die Modellierung vergleichbar mit der Realisierung in Kapitel 3.2.1 ist und sich
nur durch die Syntax unterscheidet, wird hier lediglich das Losungsverfahren nidher
betrachtet. Die digitalen Teile des zu simulierenden Systems werden dabei lediglich
beim Uber- oder Unterschreiten vordefinierter Schwellwerte ausgewertet. Dieses Ver-
halten wird in der Literatur als ereignisgesteuert bezeichnet, obwohl die Simulation
des Gesamtsystems durch den analogen Teil der Schaltung nicht in Génze ereignisge-
steuert ist. Der Analogteil wird mittels einer ndherungsweise konstanten Abtastzeit
abgetastet und ausgewertet [71]. Zu jedem dieser Zeitpunkte wird auch das digitale
Modul abgefragt und bei Uber- oder Unterschreiten der Schwellwerte ausgewertet.
Somit stellt der Kern von Verilog-AMS einen Abtastzeit-basierten Losungsansatz
dar, wobei die digitalen Module nur zu bestimmten Zeiten ausgewertet werden. Ein
Beispiel einer Verilog-AMS Modellierung sei hier gezeigt.

@ (cross(V(Ref)—0.5,1)) begin
if (state==1 || state==0)
state=1;
else state=0;

end

[...]

analog begin

phase_lin = wc * $abstime;
num_cycles = phase_lin / ‘M. TWO_PI;
phase_lin = phase_lin — num_cycles * ‘M. TWO_PI;
phase_nonlin = ‘M. TWO_PIxvco_gain*idtmod (V(v_ctl),0,1000.0,0.0);
V(v_vco) <+ vco_ampx*sin (phase_lin+phase_nonlin+phase_init );
inst_freq = vco_cf + vco_gain % V(v_ctl);
$bound_step (1/(vco_ppcxinst_freq));
end

]

Bei diesem Ausschnitt ist zu erkennen, dass die ersten Zeilen lediglich ausgefiihrt
werden, falls die Schwellwerte erreicht werden. Die unteren Zeilen zeigen einen ana-
logen Teil des Systems, der mit einer begrenzten Abtastzeit (siche Zeile 15) ausge-
wertet wird. Die ausfiihrlichen Verilog-AMS Modelle eines Phasenregelkreises sind
im Anhang F zu sehen.

Fiir die spétere Verifikation von gemischt digital analogen Systemen bietet Cadence
fiir Verilog-AMS eine Vielzahl von Moglichkeiten an. Hierbei ist es jedoch erforder-
lich, dass die digitalen und analogen Module des Systems mittels sogenannter Ad-
apter verkniipft werden, damit die Verifikationsregeln sowohl aus dem digitalen als
auch aus dem analogen Bereich angewendet werden konnen [71]. Wegen dieser Ad-
apter und des abtastbasierten Losungsverfahrens ist die Simulationszeit gerade fiir
Systeme mit einem Hoch- und einem Niederfrequenzteil nicht sehr effizient [13,14].
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3.2.3. SystemC-AMS

SystemC-AMS stellt ein Simulationswerkzeug fiir heterogene gemischt digital ana-
loge Systeme zur Verfiigung, mit dessen Hilfe zunéchst das dynamische Verhalten
repréasentiert wird [72-75]. Hierbei ist der Simulationsansatz, ahnlich wie bei Verilog-
AMS, zweigeteilt. Der digitale Teil der Schaltung wird lediglich beim Erreichen von
vordefinierten Schwellwerten der Eingangssignale ausgewertet, wobei der analoge
Teil des Systems basierend auf einer Abtastzeit berechnet wird [56]. Die Erweiterun-
gen von SystemC-AMS stellen eine Umgebung fiir die Modellierung, die Validierung
und den virtuellen Prototypenentwurf von gemischt digital analogen Systemen be-
reit [73]. Hierbei lassen sich die drei verschiedene Losungsverfahren Timed Data
Flow (TDF), Linear Signal Flow (LSF) und Electrical Linear Networks (ELN) un-
terscheiden [21,68]. TDF verwendet eine nidherungsweise konstante Abtastzeit und
tastet die Signale und Daten entsprechend ab. LSF verwendet hingegen zeitkonti-
nuierliche Module und beschreibt das Eingangs-Ausgangsverhalten mittels mathe-
matischer Funktionen. Fiir die Realisierung von elektrischen Baugruppen lésst sich
ELN verwenden. Hier werden einfache elektrische Quellen und lineare konzentrierte
Senken zugrunde gelegt und miteinander verbunden.

Obwohl Teile dieses Modellierungsansatzes ereignisgesteuert sind, bleibt der analoge
Teil Abtastzeit-basiert und unterliegt dem Nyquist-Kriterium. Gerade fiir pulswei-
tenmodulierte Systeme und Regelkreise mit einem Hoch- und Niederfrequenzteil
weist SystemC-AMS eine lange Simulationszeit auf [74] und begrenzt somit die
Moglichkeit einen schnellen Einblick in das Systemverhalten zu erhalten und einen
effizienten und robusten Entwurf zu gewéhrleisten [5].

Zu diesem Zweck wurde in [32] die Erweiterung SystemC-AMS dynamic TDF
(DTDF) eingefiihrt. Diese ermdglicht eine dynamische Anpassung der Abtastzeit
beziiglich des Systemverhaltens. Gerade fiir pulsweitenmodulierte Systeme bringt
diese Erweiterung eine deutliche Beschleunigung der Simulation mit sich. Dieser An-
satz ist vergleichbar mit dem ereignisgesteuerten Modell aus [19], dass in Kapitel 3.3
genauer beschrieben wird und in Kapitel 5.3 fiir nichtlineare und nicht-ideal Ef-
fekte erweitert wird. In [32] wird beispielhaft ein pulsweitenmodelliertes Modul in
SystemC-AMS DTDF modelliert, wobei dessen Eingangssignal zwischen den Zeit-
punkten der Ereignisse undefiniert bzw. als ndherungsweise konstant angenommen
wird!. Das ereignisgesteuerte Modell nach [19] verwendet hingegen keine Niherung.

'Ein persénliches Gespriich mit Herrn Dr. Torsten Maehne, einem der Autoren von [32], ergab am
20.05.2016, dass SystemC-AMS dynamic TDF die Anderungen des Eingangssignals zwischen
den Ereignissen des PWM-Moduls als hinreichend klein annimmt und als konstant interpretiert.
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3.3. Ereignisgesteuerte Modellierung

Da die CP-PLL einen gemischt digital analogen Regelkreis darstellt und der schalten-
de Charakter des Phasen- und Frequenzdetektors die Dynamik des Systems lediglich
zu den steigenden oder fallenden Flanken des Referenz- bzw. des Dividierersignals
andert, liegt es nahe, die Beschreibung der Dynamik basierend auf diesen Ereig-
nissen zu realisieren. Da die Signalverldufe der Steuerspannung, des Stroms und
der beiden Phasen zwischen den Ereignissen bekannt sind, ist es ausreichend, den
Phasenregelkreis zu den Zeitpunkten der Ereignisse zu beschreiben und somit die
Simulation deutlich zu beschleunigen.

In [24,25,34] werden effiziente Ansitze zur Modellierung von Phasenregelkreisen
eingefiihrt. [25] stellt dabei ein nichtlineares Modell mit einer gleichméfiigen Abtas-
tung zu den Flanken des Referenzsignals dar. Das Modell von [24] basiert auf einer
ungleichméBigen Abtastung. Beide Modelle werden in [4] miteinander verglichen,
wobei sich herausstellt, dass der Ansatz in [24] sehr akkurat und effizient ist.

In [19,24] wurde das Grundprinzip des ereignisgesteuerten Modells des Phasenre-
gelkreises zweiter und dritter Ordnung vorgestellt. Diese Grundidee des ereignisge-

steuerten Modells ldsst sich in Abb. 3.6 erkennen. Die Ereignisse t,,,%,.1, ... werden
A Uref (t)
A | A | F
A taiv(t) t

Ty

tn+4

| [ [ [— | >
T T T LI T T

tn tn+1 tn+3

Abb. 3.6.: Verlauf der Steuerspannung eines Phasenregelkreises dritter Ordnung zur Verdeut-
lichung des Grundprinzips der ereignisgesteuerten Modellierung

durch die steigenden Flanken des Referenzsignals und des Dividierersignals defi-
niert. Das ereignisgesteuerte Modell eines Phasenregelkreises stellt ein iteratives
Verfahren dar, das basierend auf den Phasengleichungen der Eingangssignale des
Phasendetektors lediglich die Zeitpunkte dieser Ereignisse berechnet [19,24,38] und
somit zu einer deutlichen Beschleunigung der Simulation fiihrt. Dieses Verfahren
wird hier kurz vorgestellt und auf die Fractional-N PLL mit beliebiger Ordnung des
Schleifenfilters erweitert.
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3. GRUNDLEGENDE MODELLIERUNGSANSATZE DER CP-PLL

Die Phase des Referenzsignals zwischen den beiden Ereignissen ¢, und ¢, ergibt
sich aus der Frequenz und der Anfangsphase zu

tn+1
(pref(tn—l-l) = QPref (tn> + 2m / fref (T) dr. (324)
tn

Da die Frequenz f..s des Referenzsignals fiir die Frequenzsynthese konstant ist, re-
sultiert die Phasengleichung des Referenzsignals zu

Spref(thrl) = Soref(tn> + 27Tfref (thrl — tn) (325>

Fiir die Definition der Phase des Ausgangssignales des Dividierers wird zunéchst
die Phase des Ausgangssignals des VCO

Prnltnin) = Punlta) +27 [ fluca(r)r (3.26)

angegeben, wobei f(-) eine Funktion mit f : R — R ist und ¢ye(t,) die Phase
zum Zeitpunkt ¢,, beschreibt. Da der Dividierer ein Proportionalglied beziiglich der
Phase darstellt, ergibt sich die Phase am Ausgang des Dividierers zu

tn+1 1

Odiv(tnt1) = @aiv(tn) + 27 5 mf(uctl(T))dT. (3.27)

Der wesentliche Unterschied dieser Gleichung im Vergleich zur Darstellung in [24] be-
steht im zeitvarianten Teilerverhéltnis N (7). Mittels dieser Verallgemeinerung lisst
sich das ereignisgesteuerte Modell zusétzlich auf die Fractional-N PLL anwenden,
wobei N(7) durch die Differenzengleichungen in Kapitel 2.2.2 definiert ist.

Mit den Gleichungen (3.25) und (3.27) lassen sich die Zeitpunkte der steigenden
Flanken des Referenz- und des Dividierersignals bestimmen. Fiir die steigende Flan-
ke im Referenzsignal wird Gleichung (3.25) mit 27 gleichgesetzt und nach ¢, um-
gestellt. Es gilt

. Pref (tn)
2w
fref

Hierbei bezeichnet tfffrl den Zeitpunkt der steigenden Flanke des Referenzsignals
und t,, beschreibt den vorherigen Zeitpunkt des iterativen Algorithmus zur ereignis-
gesteuerten Modellierung. Fiir die Berechnung von tfjjl wird analog zum vorange-
gangenen Schritt die Gleichung (3.27) mit 27 gleichgesetzt. Es ergibt sich

1
et =t, +

(3.28)

ai
tnl-}—ll 1

2 = oo () + 2 / 7 () (3.29)

tn
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Fiir die Berechnung des Ereignisses von ugiy () ist die analytische Beschreibung der
Steuerspannung u.y(t) (sieche Gleichung (2.13)) notwendig. Fiir eine nichtlineare
Kennlinie des VCO oder eine nicht bijektive Steuerspannung zwischen ¢,, und ¢,
ist die analytische Berechnung des Zeitpunktes t‘,ifjl nicht moglich. In diesem Fall
miissen numerische Verfahren die Gleichung

Pai () =271 =0 (3.30)

l6sen. Das Regula-Falsi-Verfahren (auch Sekantenverfahren genannt) [76] 16st dabei
die Gleichung g(c¢) = 0 mit der Vorschrift

Cn — Cm

Cni1 = Cp — )g(cn) mitn=12,... und m<n (3.31)

g(cn) — glem
und ¢y und ¢ sind dabei als Startwerte gegeben. Dieses Verfahren konvergiert sicher,
wenn m jeweils so gew#hlt wird, dass g(c,) und g(c,,) verschiedene Vorzeichen
aufweisen [76].

Mit den eingefiihrten Gleichungen lassen sich alle Zeitpunkte der steigenden Flanken
und deren zugehorige Phasen berechnen. Der Zeitpunkt des néchsten Ereignisses

ergibt sich aus dem Minimum der Zeiten ¢%, und ¢!,. Somit resultiert

topr = min {£15,, t0Y, }. (3.32)

Auf Basis des Zeitpunktes ¢, lassen sich die weiteren Signale des Phasenregelkrei-
ses bestimmen. Die Signale des Phasen- und Frequenzdetektors und der Ladungs-
pumpe sind in Kapitel 2.2.1 definiert. Die Steuerspannung ist durch das Zustands-
raummodell definiert und l&sst sich durch

Uct]<tn+1) = CT-’B(tn+1> + d'lp<tn) (333)

beschreiben, wobei
tn+1
T(tny1) = Pltusr — tn)x(ty) +/ D (t,1 — 7)bip(7) dr (3.34)
tn

gilt. x(t,) definiert dabei den Vektor aus den Spannungen tiber den Kapazitéiten des
Schleifenfilters und ®(¢,+1 — t,) ist die Transitionsmatrix. Der Phasenfehler ergibt
sich aus

‘;Oe(tn—‘rl) = SOref(tn-l—l) - SOdiv(tn—i-l)- (335)

Die periodischen Eingangssignale des PFD und das Ausgangssignal des VCO lassen
sich nach der Simulation mittels der Phasen rekonstruieren. Somit lassen sich alle
Zeitpunkte t,, und die zugehorigen Signale iterativ berechnen.
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3. GRUNDLEGENDE MODELLIERUNGSANSATZE DER CP-PLL

Mit dieser Verallgemeinerung des ereignisgesteuerten Modells ist sowohl eine be-
liebige Ordnung des Schleifenfilters als auch eine nichtlineare Kennlinie des VCO
moglich (vgl. [40]). Fiir den Algorithmus lassen sich die relevanten GroéBen des Pha-
senregelkreises in einem Vektor

Tn = [tm S(tn)> E(tn)v N(tn)> @ref(tn)a @div<tn)> w<tn>> ip(tn)]T (3'36)

zusammenfassen. Hierbei beschreibt E(t,) das auftretende Ereignis zum Zeitpunkt
t,. Der sich ergebende Algorithmus 3.3.1 ist in Abb. 3.7 grafisch dargestellt.

Algorithmus 3.3.1 Iteratives Verfahren der ereignisgesteuerten Modellierung
1: Initialisierung von r; und 7 := 1
2: while t, < StopZeit do

3:  Berechnung der Zeiten £, und 3,

4 tpgr o= min {5, 13V}

5: Bestimmung des Zustands und des Stroms

6: Berechnung der Steuerspannung

T: Bestimmung der Phase des Referenz- und des Dividierersignals
8: Speichern der berechneten Parameter in 7,

9: Neue Anfangsbedingung t, := ¢,

10: Neue Anfangsbedingungen r,, := 7,1

11: O’LLtZ = Tpt

12: 14+

13: end while

Der grofle Vorteil dieser Modellierung besteht im komplett ereignisgesteuerten und
akkuraten Losungsverfahren, sodass sowohl die Simulationszeit als auch die gene-
rierten Daten deutlich reduziert werden kénnen und die Genauigkeit des Modells
gewahrleistet wird. Somit wird eine effiziente und umfassende Charakterisierung des
dynamischen Systemverhaltens ermoglicht.
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nein
Ende t, < StopZeit i+

Berechne r,,.4

Tn = Tpt1

\—> Outl = Thtl

Abb. 3.7.: Grafische Darstellung des ereignisgesteuerten Algorithmus

3.4. Vergleich der verschiedenen Modelle

Die vorgestellten Methoden der Modellierung lassen sich auf zwei Ebenen miteinan-
der vergleichen. Der erste und vielleicht wichtigste Vergleich ist die Giiltigkeit und
die Genauigkeit der Modelle. Die zweite Ebene ist die Simulationsgeschwindigkeit
und der damit einhergehende effiziente Einblick und Entwurf des Systemverhaltens.
Zu diesem Zweck wird zunéchst ein idealer Phasenregelkreis entfernt der Ruhelage
fiir die Verhaltensbeschreibung und fiir das ereignisgesteuerte Modell untersucht.
Dieser Phasenregelkreis ist fiir eine Bluetooth-Anwendung ausgelegt und weist die
folgenden Parameter auf: fif = 200kHz, fi., = 2,4GHz, I, = 30pA, Ry = 2k,
Cy1 = 1nF, Cy = 0,1nF und K, = 2GHz/V. Die Simulationsergebnisse der Ver-
haltensbeschreibung (hier wurde Simulink verwendet) und der ereignisgesteuerten
Modellierung sind in Abb. 3.8 zu sehen. Zur besseren Vergleichbarkeit und zur Be-
rechnung der Differenz zwischen beiden Modellen wurde das ereignisgesteuerte Mo-
dell mit zusétzlichen Punkten zwischen ¢,, und ¢, simuliert. Es ist zu erkennen,
dass beide Modelle identische Ergebnisse liefern. Die Differenz bewegt sich in ei-
nem Bereich von £0,04 % der Zielspannung u; = 1,2 V. Dieser Unterschied ist nicht
durch die verschiedenen Modellierungsansétze begriindet, sondern ist auf die nume-
rischen Ungenauigkeiten der unterschiedlichen Loésungsmethoden zuriickzufiihren.
Trotz dieser groflen Genauigkeit betragt die Simulationszeit der Verhaltensbeschrei-
bung 16s und die des ereignisgesteuerten Modells lediglich 1,2s. Dies bedeutet,
dass das ereignisgesteuerte Modell bereits ca. 15-mal schneller ist, obwohl die Ver-
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Abb. 3.8.: Vergleich der verhaltensbasierten Beschreibung mittels Simulink und des ereignisge-
steuerten Modells anhand einer Integer-N PLL

haltensbeschreibung keinen Hochfrequenzteil aufweist und das ereignisgesteuerte
Modell mit jeweils 100 zusétzlichen Punkten zwischen den eigentlichen Ereignis-
sen simuliert wurde. Diese 100 zusétzlichen Punkte wurden lediglich fiir die feinere
grafische Darstellung und die somit bessere Vergleichbarkeit der Simulationsergeb-
nisse verwendet; sie sind fiir die ereignisgesteuerte Simulation nicht notwendig. Eine
entsprechende ereignisgesteuerte Simulation ohne diese zusétzlichen Punkte dauert
0,14s und ist somit iiber 100-mal schneller als die verhaltensbasierte Simulation.
Werden der Hochfrequenzteil im Verhaltensmodell mit beriicksichtigt und die Ab-
tastzeit entsprechend angepasst, wird die Simulationszeit deutlich verlangert. Der
Geschwindigkeitsgewinn des ereignisgesteuerten Modells ist somit erheblich gréfer.
Wird der CppSim Simulator von M.H. Perrott aus [70] fir die Simulation einer
idealen PLL zugrunde gelegt und die Ergebnisse mit deren des ereignisgesteuerten
Modells verglichen, zeigt sich, dass die ereignisgesteuerte Simulation fast 150-mal
schneller als die Simulation mit CppSim ist.

Werden das Teilerverhiltnis und der Filterwiderstand des Phasenregelkreises zu
N = 12000,2 und R; = 20kS2 geéndert, lasst sich eine Fractional-N PLL mit ei-
nem groferen Dampfungsbeiwert betrachten. Die Ergebnisse der verhaltensbasier-
ten Simulation und des ereignisgesteuerten Modells sind in Abb. 3.9 dargestellt.
Auch fiir eine Fractional-N PLL sind die Ergebnisse beider Modellierungsansétze
nicht voneinander zu unterscheiden. Selbst nahe der Ruhelage ist das Schalten des
Y A-Modulators beider Modelle identisch und fiihrt zu einer Periodizitéit der Steuer-
spannung. Die Periode 1/ fae wird dabei durch den ¥ A-Modulator mit konstanter
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1.6
Verhaltensbeschreibung
— — — - Event-Driven
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Abb. 3.9.: Ausschnitt der Simulationsergebnisse einer Fractional-N PLL basierend auf der Ver-
haltensbeschreibung und dem ereignisgesteuerten Modell

Eingangsgrofie definiert. Wird dieser Phasenregelkreis fiir einen Betrachtungszeit-
raum von Hms simuliert, ist das ereignisgesteuerte Modell fiir dieses Beispiel {iber
200-mal schneller als die Verhaltensbeschreibung.

Fiir den Vergleich des linearen Modells mit der ereignisgesteuerten Modellierung
wird die oben eingefiihrte Integer-N PLL nahe der Ruhelage betrachtet. Hierzu wer-
den die Kapazititen des Schleifenfilters vorgeladen, sodass sich eine Spannung iiber
den Kapazitidten von 0,8 V ergibt. Die Ergebnisse beider Modelle sind in Abb. 3.10
dargestellt.

Wihrend das ereignisgesteuerte Modell innerhalb der Steuerspannung die Auf- und
Endladeeffekte des Schleifenfilters beriicksichtigt, reprasentiert das lineare Modell
lediglich das mittlere Verhalten des Phasenregelkreises. Fiir kleine Phasenfehler ist
die Steuerspannung des linearen Modells nahe der unteren Werte der Aufladeeffek-
te und fiir Phasenfehler nahe 27 entspricht das lineare Modell den oberen Werten
der Aufladekurve. Werden die Phasenfehlernulldurchgénge betrachtet, ist ersicht-
lich, dass diese Zeitpunkte fiir das lineare und das ereignisgesteuerte Modell iden-
tisch sind. Zudem entsprechen diese Zeitpunkte den Wechseln zwischen Auf- und
Endladeeffekten des ereignisgesteuerten Modells (engl. Event-Driven Model, kurz:
ED-Modell). Dies ist durch die Mittelung des linearen Modells zu erklidren. Da die
Phaseninformationen einer Integration der Steuerspannung entsprechen und somit
der Mittelung @hneln, sind die Phasenfehler des linearen und des ereignisgesteuer-
ten Modells identisch. Die lokalen Maxima der Steuerspannung des linearen Modells
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Abb. 3.10.: Vergleich des linearen Modells und der ereignisgesteuerten Modellierung anhand
einer Integer-N PLL

sind jedoch gegeniiber dem ED-Modell zeitlich versetzt.
Aufgrund der Vergleichbarkeit der Phasenfehler des linearen und des ereignisgesteu-
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3.4. VERGLEICH DER VERSCHIEDENEN MODELLE

erten Modells lassen sich die dynamischen Kenngrofien im Zeitbereich des linearen
Modells (siehe Kapitel 3.1) fir —27 < ¢, < 27 in erster Naherung auch fiir das
schaltende System verwenden. Lediglich die Bestimmung der lokalen Extrema wird
durch die Betrachtung der Phasenfehlernulldurchgéinge ersetzt. Fiir Phasenfehler
auBerhalb +27 ergibt sich jedoch ein Ziehbereich in der Regelung, wie in Abb. 3.8
zu erkennen ist. Das lineare Modell ist nicht in der Lage, dieses Verhalten nachzu-
bilden, womit dessen Kenngréfien im Zeitbereich nicht mehr giiltig sind.

Fiir eine Betrachtung des Phasenregelkreises nahe der Ruhelage bietet sich das li-
neare Modell aufgrund der einfachen Auswertung und Analyse an. Ist es jedoch
notwendig, das nichtlineare und schaltende Verhalten des Phasenregelkreises bei
der Charakterisierung zu beriicksichtigen, ist entweder die Verhaltensbeschreibung
oder das ereignisgesteuerte Modell zu verwenden. In diesem Fall weist das ereignis-
gesteuerte Modell den Vorteil der hocheffizienten und akkuraten Simulation auf und
ermoglicht eine schnelle und umfassende Charakterisierung.
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KAPITEL 4

Stabilitidt der modellierten idealen
CP-PLL

Bei der Beurteilung der Performanz von Regelkreisen ist die Stabilitéit eine der wich-
tigsten Kenngroflen, da diese ein Maf fiir die Regelgiite sein kann. Beispielsweise
beeinflusst sie bei der Frequenzsynthese die Frequenzreinheit erheblich. Aufgrund
des nichtlinearen und schaltenden Verhaltens des Phasenregelkreises zur Frequenz-
synthese werden in der Literatur verschiedenste Approximationsanséitze zur Beurtei-
lung der Stabilitéit verwendet. Basierend auf dem linearen Modell (siche Kapitel 3.1)
lasst sich die Stabilitdt beispielsweise mittels des Hurwitzpolynoms iiberpriifen. Das
schaltende Verhalten des Systems wird hierbei jedoch nicht beriicksichtigt. Daher
wurde 1980 von F.M. Gardner [3] ein lineares zeitdiskretes Modell verwendet, um
die Konvergenzeigenschaften des Systems zu beurteilen. Die zugrunde liegenden
Annahmen beschrinken die Giiltigkeit dieses Modell erheblich und stellen fiir den
Phasenregelkreis dritter Ordnung eine komplexe Bedingung dar. Aus diesem Grund
wird fiir den praktischen Entwurf meist eine empirische Richtlinie [7] verwendet.
Diese basiert auf dem Verhéltnis der Referenzfrequenz zur Eigenfrequenz des un-
gedampften linearen Modells. Da die vorangegangenen Bedingungen auf einer frithen
Linearisierung beruhen, ist der Geltungsbereich auf den Bereich nahe der Ruhela-
ge beschrankt. Daher wird im Verlauf dieses Kapitels die Stabilitdtsbetrachtung
zusétzlich basierend auf dem ereignisgesteuerte Modell untersucht und mit den be-
kannten Kriterien verglichen. Die Beurteilung der verschiedenen Stabilitatskriterien
ermoglicht einen robusten Systementwurf des gemischt digital analogen Phasenre-
gelkreises. Teile dieser Untersuchungen wurden auch in [20] verdffentlicht.
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4.1. Stabilitidt des linearen zeitkontinuierlichen
Modells

Wird die Stabilitdat des linearen zeitkontinuierlichen Modells betrachtet, ldsst sich
die Stabilitdt mit verschiedenen Methoden priifen. Zwei Beispiele hierfiir sind die
Hurwitz-Stabilitét, die das Nennerpolynom des geschlossenen Regelkreises beurteilt,
und das Nyquist-Kriterium, das die offene Regelschleife fiir die Betrachtung verwen-
det [77].

Das Nyquist-Kriterium beruht auf der Phasenreserve ppy und der Durchtrittskreis-
frequenz wp des offenen Regelkreises. Diese Parameter werden héufig auch fiir den
Entwurf der Schleife verwendet, da die Phasenreserve direkt mit dem Uberschwin-
ger und die Durchtrittskreisfrequenz mit der Anstiegszeit des linearen Modells zu-
sammenhéngen. Die Durchtrittskreisfrequenz ist die Kreisfrequenz, bei der der Be-
trag der Ubertragungsfunktion der offenen Regelschleife gleich eins ist [78] (siche
Abb. 4.1)

|Go(jwp)[* =1 (4.1)
Basierend auf der Durchtrittskreisfrequenz lésst sich die Phasenreserve zu
ppm = arg (Go(jwp)) + 7 (4.2)

definieren. Fiir einen BIBO-stabilen! Regelkreis vom einfachen Typ muss eine posi-
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Ortskurve

7

Einheitskreis

Im{Go(jw)}

-0.5¢1

Re{Go(jw)}

Abb. 4.1.: Ortskurve des linearen kontinuierlichen Systems
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4.1. STABILITAT DES LINEAREN ZEITKONTINUIERLICHEN MODELLS

tive Phasenreserve gewihrleistet werden.

Fiir die Hurwitz-Stabilitdtsbetrachtung wird die BIBO-Stabilitédt des geschlossenen
Regelkreises mit Hilfe der Ubertragungsfunktion des linearen Modells herangezogen.
Das Nennerpolynom der Ubertragungsfunktion lésst sich dabei in die Form

D(s) = Zri s' =1y H(s —Dj) (4.3)

bringen. Ein lineares dynamisches System mit dem Nennerpolynom der Ubertra-
gungsfunktion aus Gleichung (4.3) erfiillt die BIBO-Stabilitét, falls alle Nullstellen
p; des Nennerpolynoms in der linken offenen s-Halbebene liegen. Dies ist gegeben,
wenn die Nullstellen einen negativen Realteil aufweisen (Re{p;} < 0). Ein solches
Nennerpolynom wird Hurwitzpolynom genannt. Mit Hilfe des Routh-Schemas ldsst
sich priifen, ob ein Hurwitzpolynom vorliegt [78-80]. Fiir ein Nennerpolynom mit
reellen Koeffizienten und r,; > 0, wobei M die Ordnung des Polynoms bezeichnet,
ergeben sich in Abhéngigkeit von der Ordnung folgende notwendige und hinreichen-
de Bedingungen fiir ein Hurwitzpolynom:

Fiir M = 2 ergibt sich

r, >0 fir ¢=0,...,M =2 (4.4)

mit M = 3 resultieren

r; >0 fir ¢=0,.... M =3

TT9 > ToT3 (45)
und fir M = 4 sind
r, >0 fir i=0,.... M =4 (4.6)

Tol's > T1T4 und 19Ty > T’()T% + 7"%7"4

gegeben. Werden diese Bedingungen auf die Ubertragungsfunktion des Phasenregel-
kreises zweiter Ordnung angewendet (siehe Gleichung (3.9)), ist ersichtlich, dass die
Regelschleife zweiter Ordnung fiir eine positive Schleifenverstirkung K, 1,/(2nN)
und passive Elemente des Schleifenfilters immer BIBO-stabil ist.

Fiir eine positive Schleifenverstarkung und passive Schleifenfilterelemente ist die
notwendige Bedingung r; > 0 mit ¢ = 0,...,M = 3 fiir den Phasenregelkreis drit-
ter Ordnung ebenfalls erfiillt. Die Auswertung der hinreichenden Bedingungen aus
Gleichung (4.5) ergibt

Cl + CQ > 02 (47)

L BIBO-Stabilitit (Bounded Input Bounded Output) beschreibt die Stabilitiit des Systems in Be-
zug auf das Eingangs-Ausgangs-Verhalten des Systems.
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und ist fiir einen typischen Schleifenfilter mit Cy > 0 erfiillt. Das Modell dieses Pha-
senregelkreises beschreibt somit fiir reale Bauteilparameter ebenfalls immer einen
BIBO-stabilen Regelkreis und es zeigt sich deutlich, dass eine Stabilitdtsbetrach-
tung anhand des linearen zeitkontinuierlichen Modells bis zur dritten Ordnung des
Systems nicht aussagekriftig ist. Die Realitéit zeigt, dass die nichtlinearen und schal-
tende Phasenregelkreise durchaus instabiles Verhalten aufweisen kénnen.

4.2. Stabilitidt des linearen zeitdiskreten Modells

Das zeitkontinuierliche lineare Modell des Phasenregelkreises aus Kapitel 3.1 eig-
net sich fiir die Stabilitdtsbetrachtung nur bedingt, da dieses Modell fiir positive
Schleifenparameter, die fiir einen realen Phasenregelkreis gegeben sind, bis zur drit-
ten Ordnung des Systems immer BIB(O-stabiles Verhalten vorhersagt. Daher wird
in [3] von F.M. Gardner das lineare zeitdiskrete Modell fiir die Stabilitdtsuntersu-
chung verwendet, welches das diskrete Verhalten der Schleife beriicksichtigt. Dazu
werden Differenzengleichungen der PLL im eingerasteten Bereich aufgestellt, wobei
die Annahmen und Vereinfachungen ¢, ~ gy und Trer = Ty, getroffen werden.
Im Speziellen wird dabei eine Schaltsequenz des Phasen- und Frequenzdetektors
betrachtet, die aus einem Uberschwinger der VCO-Frequenz resultiert. Basierend
auf dem PFD-Zustand lasst sich diese Schaltsequenz durch

8_1 — So — S_H — SO (48)

beschreiben. Zur weiteren Vereinfachung werden der Zeitpunkt fiir den Ubergang
Si1 — Sy, der durch die gesteuerte Flanke des VCO ausgelést wird, und die Pha-
se des Oszillators approximiert. Mittels dieser Betrachtung lisst sich eine Uber-
tragungsfunktion des linearen zeitdiskreten Modells im z-Bereich ableiten, dessen
Nennerpolynom fiir das Modell zweiter Ordnung wie folgt angegeben werden kann

D(z)=(z—12+(z—1) (4.9)

5

oK’ {1—1— o ] A’ K'

2
Wref T Wref T1 WEeT

Hierbei bezeichnet w,s die Eingangskreisfrequenz. Des Weiteren ergibt sich
K = KLpKV,leTl/N und T = R101 [3] Fir

4
K<— (4.10)

2
(1+2)
Wref T1
verlaufen die Nullstellen p; auf einem Kreis innerhalb des Einheitskreises (siehe
Abb. 4.2 [39]) und das Modell des Phasenregelkreises ist BIBO-stabil. Wird der
Faktor K’ groler, bewegt sich eine Nullstelle auf der reellen Achse Richtung —oo,

wéhrend die andere Nullstelle auf der reellen Achse den Mittelpunkt des Kreises
innerhalb des Einheitskreises anstrebt. Die Nullstellen p; des Nennerpolynoms ver-
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Wurzelortskurve

\

| Stabilitéts-

0.5 4
grenze
— \
N
> 0
-0.5

Einheitskreis

\

-1 -0.5 0 0.5 1
Re{z}

Abb. 4.2.: Wurzelortskurve des linearen Abtastsystems zweiter Ordnung [39]

lassen den Einheitskreis, wenn

K > ! (4.11)

s 1 ™
Wref T1 ( + wref'rl)

gilt. In diesem Fall ist das Modell der PLL instabil.

Wird die vorangegangene Betrachtung auf die PLL dritter Ordnung angewendet,
ergibt sich das Nennerpolynom zu

Dy(2) = zsﬂﬂ_a_uﬁ( 2 +<1—a>b<b—1>)1

Wref T1
2 1 b—1 (4.12)
+z [2a+1—ﬁ( ma +( — )b ))} —a,
WrefT1 b
wobei
2rK —1
g rEnb-1) (4.13)
bwref’rl
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4. STABILITAT DER MODELLIERTEN IDEALEN CP-PLL

gilt. Die daraus resultierende Stabilitdtsbedingung ist durch

2(1+a)bwerm

Kn < (4.14)
27 (1 2(1—a)(b—1
Y e [y
WrefT1 b
gegeben [3]. Hierbei gelten die Zusammenhénge
Cy
b=1+ — 4.15
+ 3 (415)
und
2mh
a=e WrefT1 . (416)
Des Weiteren ist der Verstirkungsfaktor des geschlossenen Regelkreises mit
K, K, R,
K =¥ v 4.17
~ (117
definiert und der Schleifenfilterparameter 7, ergibt sich zu
= R1Ch. (4.18)

Fiir den Grenziibergang des Phasenregelkreises dritter Ordnung zur Regelschleife
zweiter Ordnung tendiert die Kapazitat Cy gegen Null und b somit gegen oo. Der
Quotient b/(b — 1) ldsst sich entsprechend mit eins approximieren und schliefilich
geht die Stabilitdatsbedingung fiir den Regelkreis dritter Ordnung in das Kriteri-
um der PLL zweiter Ordnung iiber. Der Vergleich der Grenzen fiir den Regelkreis
zweiter und dritter Ordnung ist in Abb. 4.3 dargestellt. Die Differenz zwischen den
Stabilitéitsgrenzen des Phasenregelkreises zweiter und dritter Ordnung ist gerade
fiir grofle werm erkennbar, wobei der Ablosepunkt beider Grenzen durch b definiert
wird und fiir b — oo gegen unendlich verschoben wird.
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2. Ordnung
108} —— 3. Ordnung b = 11
3. Ordnung b = 21
108 F 3. Ordnung b = 101
_ 1ot
iy
g
102 L
100 L
10—2 L

100 102 10
WrefT1

Abb. 4.3.: Grafische Darstellung der Stabilititsgrenze nach Gardner fiir den Phasenregelkreis
zweiter und dritter Ordnung mit variierendem b

4.3. Stabilitat basierend auf dem
Abtastverhiltnis

Die bisher vorgestellten Stabilitdtsbedingungen sind entweder fiir die Auslegung der
Regelschleife nur bedingt verwendbar oder liefern komplexe Beziehungen, die sich
nur mit entsprechendem Aufwand auswerten lassen. Fiir den einfachen und schnel-
len Entwurf des Phasenregelkreises unter Beriicksichtigung der Stabilitét wird daher
oft eine ,, Daumenregel“ verwendet [7]. Da diese Regel in der Praxis bestétigt wer-
den konnte, lésst sie sich auch als empirische Stabilitatsbedingung bezeichnen. Diese
Grenze basiert auf dem Verhéltnis der Eigenkreisfrequenz des ungedampften Sys-
tems, die eine grobe Abschétzung der Schleifenbandbreite ist, und der Kreisfrequenz
des Referenzsignals:

Wref

o (4.19)
Diese Bedingung stellt eine Art Abtastverhéltnis dieses Regelkreises dar, wobei typi-
scherweise av = 10 definiert wird. Ist die Referenzkreisfrequenz um mindestens eine
Grofenordnung grofler als die Eigenkreisfrequenz des Systems, sodass eine geniigen-
de Abtastung des dynamischen Verhaltens gegeben ist, und der Phasenfehler ver-
bleibt innerhalb des Schlauchs 427, wird bei diesem Ansatz das schaltende Ver-
halten der PLL vernachléssigt und ein lineares und quasi-kontinuierliches Modell
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4. STABILITAT DER MODELLIERTEN IDEALEN CP-PLL

zugrunde gelegt. Dieses Modell ist fiir den Phasenregelkreis zweiter und dritter Ord-
nung BIBO-stabil, wie in Kapitel 4.1 gezeigt wird.

Fiir die bessere Vergleichbarkeit der empirischen Grenze mit der Bedingung von
Gardner, ldsst sich diese wie folgt umformen. Die Eigenkreisfrequenz des Phasenre-
gelkreises zweiter Ordnung ist mit

K, WK@
=4 —F 4.2
“n =\ NG, (4.20)

definiert. Mit dieser Eigenkreisfrequenz und der Gleichung (4.19) ldsst sich die
empirische Stabilitdtsbedingung des Regelkreises zweiter Ordnung in die Gardner-
Darstellung (siehe Kapitel 4.2) umformen

1
KTI < @ (Wrele)2 . (421)

Aufgrund des lediglich quadratischen Verlaufes mit w71, ist diese Bedingung deut-
lich einfacher auszuwerten, als die Kriterien aus Kapitel 4.2.

Fiir den Phasenregelkreis dritter Ordnung lésst sich eine Approximation der Eigen-
kreisfrequenz

KooK,
A 4.22
“ N(Ci + Cy) (4.22)

aus [1] (S.106 und S.42) verwenden. Wird Gleichung (4.22) in (4.19) eingesetzt, lasst
sich die empirische Stabilitdtsbedingung in die Form der Gardner-Grenze bringen

K7 < ) (wretT1). (4.23)

a?(b—1

Es ist ersichtlich, dass auch diese empirische Grenze eine lediglich quadratische
Abhéngigkeit von w7 aufweist und somit deutlich einfacher auszuwerten und zu
analysieren ist. Wird der Grenziibergang des Phasenregelkreises dritter Ordnung hin
zur zweiten Ordnung betrachtet, tendiert die Kapazitat Cy gegen Null. Der Term b
wird dabei immer grofer und der Quotient b/(b — 1) lésst sich mit eins approximie-
ren. Somit geht die Stabilitdtsbedingung des Phasenregelkreis dritter Ordnung fiir
kleiner werdende Kapazitdten Cy in die Bedingung des Phasenregelkreises zweiter
Ordnung iiber.

60
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4.4. Analytische Stabilitdtsbedingung basierend
auf dem ereignisgesteuerten Modell

Die vorgestellten Stabilitdtsbedingungen basieren auf dem linearen Modell des Pha-
senregelkreises, welches durch eine frithe Approximation hergeleitet wird. In [30]
wird gezeigt, dass diese a priori Linearisierung der einzelnen Komponenten des Pha-
senregelkreises keine vollstéandige Analyse erlaubt. Daher wird das ereignisgesteuerte
Modell zur Herleitung einer neuen analytischen Stabilitdtsbedingung herangezogen.
Dieser Ansatz, der eine deutlich spétere Linearisierung verwendet, ermdglicht eine
Beriicksichtigung von nichtlinearen und nicht-idealen Effekten und vergréfert den
Giiltigkeitsbereich der Stabilitdtsbetrachtung. Eine entsprechende Stabilitéitsbedin-
gung fiir den Phasenregelkreis zweiter Ordnung wird in [39] vorgestellt.

Im Folgenden wird die Stabilitétsbedingung fiir den Phasenregelkreis dritter Ord-
nung mittels der indirekten LyAPUNOV-Methode hergeleitet. Ist ein freies und zeit-
invariantes nichtlineares System

Tni1 = g(Tn) (4.24)

mit der Ruhelage g = 0 gegeben, ermdglicht die indirekte LYAPUNOV-Methode
einen Riickschluss auf die Stabilitdt der Ruhelage des nichtlinearen Systems anhand
der Stabilitdtsanalyse des um die Ruhelage linearisierten Systems (vgl. [81]). Ist die
Ruhelage xr nicht Null, l&sst sich dies durch eine Koordinatentransformation errei-
chen. Fiir die Linearisierung lasst sich die Taylorreihenentwicklung um die Ruhelage
nach dem ersten Glied abbrechen. Es gilt

Tp1 = g(x,) = g(0) + Az, + 7(x0), (4.25)

wobei r(x,) die Restglieder der Taylorreihe beschreibt und &g = 0 gilt. Die Rest-
glieder der Taylorreihe konvergieren fiir a,, — 0 schneller gegen Null als die Norm
des Zustandsvektors

r(@n) g (4.26)

im —— =
l@nll=0 [|2y|]
und das nichtlineare System lésst sich in der Form
T, ~ Ax, (4.27)

darstellen. Die Stabilitéitspriifung der Ruhelage basiert nunmehr auf der Analyse
des charakteristischen Polynoms der Matrix A mittels des Jury-Kriteriums fiir
lineare zeitdiskrete Systeme [82]. Liegen alle Nullstellen dieses Polynoms innerhalb
des Einheitskreises, ist das linearisierte System asymptotisch stabil und mittels der
indirekte LyAPUNOV-Methode ist somit die Ruhelage g des nichtlinearen Systems
ebenfalls asymptotisch stabil [81].
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Da sich das ereignisgesteuerte Modell des Phasenregelkreis jedoch als zeitvariantes,
nichtlineares und gesteuertes Gleichungssystem

Lpt1 = g(mna Pref n; tn) (428)

mit &, = [Uetln,Ueln,Pen]” darstellt (siehe folgendes Kapitel und vgl. Kapitel 3.3),
wird im Folgenden ein freies und zeitinvariantes Gleichungssystem hergeleitet, dass
sich auch als ein autonomes Differenzengleichungssystem bezeichnen lésst. Hierzu
werden die Gleichungen der Schleifenfilterspannungen uqq(t), e () und des Pha-
senfehlers () zugrunde gelegt. Die CP-PLL stellt ein schaltendes System dar,
sodass das Gleichungssystem jeweils zwischen den Schaltzeitpunkten ausgewertet
wird. Da diese Schaltzeitpunkte wiederum von den Schleifenfilterspannungen be-
einflusst werden, ist das Gleichungssystem nichtlinear. Dieses wird hier zunéchst
linearisiert. AnschlieBend werden die resultierenden Gleichungen in ein Differenzen-
gleichungssystem iiberfiihrt, dass nicht explizit von der Zeit und der Eingangsgrofie
abhéngt. Solche Differenzengleichungen werden autonom genannt [83]. Mittels des
Jury-Kriteriums fiir lineare Differenzengleichungen lésst sich dann das lineare, zei-
tinvariante und zeitdiskrete Modell auf Stabilitéit priifen. Die indirekte LYAPUNOV-
Methode erlaubt schliefilich einen Riickschluss auf die Stabilitdt der Ruhelage des
nichtlinearen Phasenregelkreises. Es wird gezeigt, dass sich trotz der spéteren Li-
nearisierung Stabilitdtsbedingungen mit lediglich quadratischer Abhéngigkeit von
Wret T €rgeben.

4.4.1. Herleitung autonomer Differenzengleichungen

Da fiir die Herleitung der Stabilitdtsbedingungen des Phasenregelkreises dritter Ord-
nung keine a priori Linearisierung verwendet wird, werden die exakten Gleichungen
der Schleifenfilterspannungen

Cs <1 — exp {——(02210013(5;0) }) Uet1 (to)

talt) = Cy+ O

(02 exp {—%} + Cl) uer (to)

* Cr+ O
2+ G (4.29)
+ip(t0) (C1+ C) (t —to)
(Cy+ Cy)?

ip(tO)R16’102 (exp {—%} - 1)

+
(Cy+Cy)?
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und

<Cl exXp {—%} + CQ) Uctl(tO)

Ucet) (t) -

02 +Cl
1 (1 oxp { (2800000 ) i)
+
oo (4.30)
L o(to) (Cr+Cy) (t = to)
(02 +Cl)2
+ip<t0)R1012 (1 — exp {_%}>
(Cy+Cy)?

verwendet. Diese resultieren aus der Zustandsraumdarstellung des Schleifenfilters in
Abb. 2.8 (siehe auch Kap. 2.2.1) und der Losung des Zustandsvektors

_ | wea®) | _ —to)x t —7)by iy (7) dr

to

wobei ®(t — ty) die Transitionsmatrix
— L k(t— )"
(P(t . tO) _ 6A2(t—t0) — ZAQ% (432)
k=0 '

ist. Fiir die schaltende CP-PLL wird dieses Gleichungssystem zwischen den Schalt-
zeitpunkten t¢,, und ¢, ausgewertet. ¢,,,; wird dabei wiederum durch die Schleifen-
filterspannungen wuey; und ue; zum Zeitpunkt ¢, beeinflusst (siehe Kap. 3.3), sodass
sich die explizit von der Zeit abhéingigen und nichtlinearen Gleichungen der Span-
nungen

Cs (1 — exp {— (CZH}’;ll)C(i"C*’;_t”) }) Uetl,n

Ucln+1 = 02 T Cl

(Coop {1t} 4 0 v

Gt (4.33)
_i_ipv” (Cy + Cy) (tny1 — tn)

(02 + 01)2
b FACrC (exp { GGzl 1)

+ i |

(Cy+ CY)
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(Cl exXp {_ (CQJF}C%ll)(ginCZl_tn) } + C’2> Uctl,n

Uctln+1 =

CZ + Cl
o (4.34)
+ip,n (Cl + 02) <tn+1 _ tn)
(CZ + 01)2
+’ip,nR1012 <1 — exp {_ (02+?_211)C(€78_217tn) })
(CQ + 01)2

und des Phasenfehlers

Pen+l = Qpref,n—&—l(Soref,n7fref7tn+1_tn)_Sodiv,n—s—l (deiv,n; uctl,nyucl,n7i ,natn—l-l_tn) (435)
p

ergeben. Hierbei stellt der tiefgestellte Index n den Zeitpunkt ¢, dar (ucy, =
Uet1(tn)). Der Index n + 1 beschreibt entsprechend den Zeitpunkt ¢,.;. Aufgrund
der Ubersichtlichkeit wird diese Notation im weiteren Verlauf dieses Kapitels ver-
wendet. Fiir die spétere Stabilitédtsbetrachtung werden an dieser Stelle die explizit
von der Zeit abhéngigen und nichtlinearen Gleichungen linearisiert und in autono-
me Differenzengleichungen iiberfiithrt. Da dies keine a priori Linearisierung darstellt,
lassen sich in den nichtlinearen Gleichungen die nicht-idealen Effekte beriicksichti-
gen, sodass deren Eigenschaften mit in die linearisierte Darstellung einfliefen. Im
Folgenden werden die Linearisierung und die Uberfiihrung in autonome Differenzen-
gleichungen vorgestellt.

Fiir die Linearisierung der Gleichungen (4.33) und (4.34) hinsichtlich ¢,,;1 wird im
ersten Schritt die Taylorreihe der Spannungen um den Zeitpunkt ¢, entwickelt
und nach dem ersten Glied abgebrochen. Es resultieren

lin _ lin lin lin
Ui 1 = Ueln + R.C (uctl,n - Ucl,n) (t’fH—l - tn) (436)
1V1
und
lin _ ,,lin 4 1 ( lin _  lin ) + ip:” (t —t ) (4 37)
uctl,n—H - uctl,n Rng ucl,n ucth 02 n+1 n)s .
wobei vl und ulf' den linearen Zusammenhang der Spannungen mit der Zeit im

Punkt ¢, beschreiben. Der sich ergebende Approximationsfehler (siche Abb. 4.4)
ist mafigeblich von den Regelschleifenparametern abhingig, zum Beispiel den Zeit-
konstanten des Schleifenfilters, dem Strom der Ladungspumpe und dem aktuellen
Zustand der Regelung (z.B. Zeitdifferenz ¢,,, 1 — t,, zwischen zwei aufeinander folgen-
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den Ereignissen und den Kapazitatsspannungen). Da der Schleifenfilter mafigeblich

Spannung

1. Glied der \

Taylorreihe \
/
/
/

Abweichung

Steuer-
spannung

} }
tn tn+1 Zeit

Abb. 4.4.: Darstellung der Taylor-Approzimation erster Ordnung der Spannungen

die Dynamik des Regelkreises bestimmt, werden fiir die Beurteilung des Approxi-
mationsfehlers die Taylor-Restglieder

_ lin
X1 = Uctln4+1 — uctl,n—i—l (438)

und

_ lin
X2 = Uclnt1 — ucl,n+1 (439)

fiir verschiedene Grenzwerte der Kapazitdten und Widersténde des passiven Schlei-
fenfilters betrachtet. Die Grenzwerte der Kapazitdtsspannungen werden dabei nicht
betrachtet, da diese durch die Versorgungsspannung beschrénkt sind und deren Ein-
fluss auf die Taylor-Restglieder somit begrenzt ist. Bei der Auswertung von y; und
Y2 wird angenommen, dass die Kapazititsspannungen der Bedingung

Ucln = Qu * Uctln = ulcl{l,n = Qy * ulcltri,n (440)
geniigen und positiv sind. Der Faktor a, bleibt fiir eine typische CP-PLL nahe eins,
da die Spannungsdifferenzen beider Kapazitéiten durch Umladeprozesse im Zustand
Sp des PFD (siehe Abb. 2.6) ausgeglichen werden. Die weitere Annahme, dass die
linearen Spannungen im Zeitpunkt ¢, gleich den nichtlinearen Spannungen sind,
ist durch die Linearisierung in ¢,, gegeben. Dariiber hinaus werden C, C5, R; und
tn41—1t, sowohl positiv als auch rein reell vorausgesetzt. i, und a, sind ebenfalls rein
reell. Die Auswertung der Restglieder y; und - ist in Tab. 4.1 dargestellt. Es ist er-
sichtlich, dass sich fiir steigende Schleifenfilterparameter die Spannungsgleichungen
besser mittels der linearen Approximation abbilden lassen. Hierbei ist zu bemerken,
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Tab. 4.1.: Grenzwerte der Taylor-Restglieder fir die Anfangsbedingungen ucin = @ - Uctln =
ulci{l,n = Qu - ui:itri,n
X1 X2

lim G1 (UctlnsQu, (tng1 — tn), R1,C2) 00 - sgn(a, — 1)
C1—+0

lim -0 - Sgn(uctl,n(au - ]-) + ip,an) gQ(UCﬂ,naam(tn-l—l - tn)aip,naRDCl)
Ca—+0

lim —00 - g (Uetr (g — 1)) 00 - 8gN(Uct1 (A — 1))
R1—+40

lim gS(”ctl,naaua(thrl - tn)>ip,naR1702) +O
Cl—>oo

lim +0 g4(uct1,naau;(tn+1 - tn)vaCl)
CQ—>OO

lim +0 +0
Rlﬂoo

dass der Betrag der Funktionen g;(+) bis g4(+) fiir typische CP-PLLs sehr viel kleiner
als eins ist. Speziell fiir kleine Zeitdifferenzen (¢,,1 — ¢,) — 0 verschwinden auch
die Funktionen g;(-) bis g4(-).

In Hardware-Realisierungen wird der Schleifenfilter oft vorgeladen bevor die Re-
gelung frei gegeben wird (vgl. Kapitel 6), wodurch die Spannungen iiber den Ka-
pazitéiten bei Beginn der Regelung identisch sind und sich die Bedingung a, = 1
ergibt. Dies hat den Vorteil, dass die Regelung immer von einem definierten Zu-
stand startet. Fiir diesen speziellen Fall ergibt sich die Grenzwertbetrachtung der
Taylor-Restglieder aus Tab. 4.2. In dieser Tabelle ist zu erkennen, dass die lineare

Tab. 4.2.: Grenzwerte der Taylor-Restglieder fir die Anfangsbedingungen ucin = Ucln =
lin _  lin — 1)
ucl,n uctl,n (a’u
X1 X2

lim oo (b ¢
it 0 &t —tn)
Cll—rf—li-o —00 - Sgn(zp,n) ZT(EL-H - tn)

. ip,nC1 ip,n
o ~Gliron (b1 — ) cuics (It — tn)

. . _ (Upg1—tn)
0111£>noo 2‘_2 RiCy(1—e ™ — (tn1 — tn) +0

lim +0 +0
CQ*)OO

lim +0 +0
R1—>OO

Approximation der Spannungsgleichungen fiir grofle Schleifenfilterparameter besser
wird. Fiir (¢,41 — t,,) — 0 konvergiert auch y; fiir C; — oo gegen Null.

Da die hier approximierten Spannungen eine groflere Steigung als die nichtlinea-
ren Spannungen aufweisen, ist die Schleifendynamik der Approximation grofler als
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die des nichtlinearen Systems. Fiir abnehmende Zeitkonstanten des Schleifenfilters
nimmt der Unterschied der Schleifendynamik der Approximation und des nichtli-
nearen Systems weiter zu. Diese Schleifendynamik lésst sich, analog zum linearen
Modell in Kapitel 3.1, als Schleifenverstéarkung interpretieren. Basierend auf den Re-
sultaten aus Kapitel 4.2 und 4.3 ist ein System mit gréflerer Schleifenverstéarkung
jedoch weniger stabil. Daher stellt die hier eingefiihrte Approximation eine konserva-
tivere Abschétzung beziiglich der Stabilitét dar als das zugrunde liegende nichtlinea-
re und nicht approximierte ereignisgesteuerte Modell. Es ist daher zu erwarten, dass
die Stabilitdtsbedingungen basierend auf dem ereignisgesteuerten Modell und dieser
Linearisierung zu konservativen Kriterien fiithren. Fiir die Herleitung der Stabilitéts-
bedingungen sind die Restglieder der Taylorreihen somit nur bedingt relevant, da sie
lediglich die Giite der Approximation und den Grad des Konservatismus darstellen.
Fiir die Beurteilung der sich ergebenden Stabilitdtsbedingungen, basierend auf dem
ereignisgesteuerten Modell, lasst sich die Auswertung der Taylor-Restglieder jedoch
heranziehen. Dies wird im weiteren Verlauf dieses Kapitels erlautert.

Zur Berechnung der Ereignisse ¢, 1 basierend auf der Approximation werden die
Spannungsgleichungen (4.36) und (4.37) geeignet normiert und zusammengefasst.
Schliefflich ergeben sich die Spannungen zu

Vctl,n — Vel,n Atn—‘,—l
el.ntl = Vel : . 4.41
Velnt1 = Vel + ( @ ) T (4.41)
und
Vcl,n — Uctln Atn-i-l
ctl,in = Uctl,n —_— b n| 4.42
Vetln+1 = Uetln + ( - + 01, ) T (4.42)
wobei
R.C4
= 4.43
“ ﬂef ’ ( )
R0y
= 4.44
“ 7jlref ’ ( )
o KT
T Pv”—vref7 4.45
1, G (4.45)
Vett, c1(t) = Ky Tret ulcitnl,cl (t) (4.46)
und
Atn+1 = tn+1 - tn (447)
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gilt. Des Weiteren ist T, die Periodendauer des Referenzsignals. Aus den Span-
nungen und der allgemeinen Phasengleichung des Dividierers ergibt sich die Berech-
nungsvorschrift der Phase des Dividierersignals zu

]- 1 cl,n — Uctlin AtQ Atn
Cdiv,nt1 = Cdivn + N [— (u + b1,n> " et | (4.48)

B ctl,n
n 2 a2 Tref Tref

Hierbei beschreibt (g;, die Normierung der Phase auf

Caw(t) = %;T(t). (4.49)

Fiir die Berechnung des Ereignisses des Dividierersignals wird die normierte Phase
Caiv.nt1 gleich eins gesetzt und ausgewertet. Es resultiert die Gleichung

Veln — VUctln
~ettn + 4 [ (Vetrn)” +2 (1—1 + m) N (1 = Gaivyn)
Atg az

_ . (4.50)
Tre Veln — VUctln
¢ ( 1, o b1,n>
5)
Aty stellt dabei die Differenz von ¢, und ¢, dar. Fiir den Fall
UCl,TL - Uctl,n + bLn — 0 (451)

a2

wird die beschriebene Herleitung des Dividiererereignisses etwas einfacher und es
ergibt sich schliefflich die Berechnungsvorschrift

AtQ (1 - Cdiv n) Nn
= : . 4.52
Tref Uctl,n ( )

Die Gleichungen fiir die Phase und den Zeitpunkt des Ereignisses des Referenzsignals
ergeben sich analog zum bisherigen Vorgehen zu

Aty
Tref

=1- Cref,n (453)

und

Atn+1
Tref 7

Cref,n+1 = Cref,n + (454)

wobei Aty die Differenz von tfffrl und t,, definiert. Der Zeitpunkt des neuen Ereig-
nisses léasst sich schliefflich mittels

Atn—i—l = min {Atl, Atg} (455)
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bestimmen und der normierte Phasenfehler ist durch

Ce,n = Cref,n - Cdiv,n (456)
gegeben.
A uref(t)
A A A A A
>
A udiv<t> t

tn tn—l—l tn+3 t

Abb. 4.5.: Verlauf der Steuerspannung einer PLL dritter Ordnung zur Verdeutlichung des
Grundprinzips des erweiterten ereignisgesteuerten Modells

Da diese Gleichungen noch explizit von der Zeit und der Eingangsgrofie abhéngen,
werden diese im weiteren Verlauf in autonome Differenzengleichungen {iiberfiihrt.
Hierzu wird im zweiten Schritt der Ansatz des ereignisgesteuerten Modells er-
weitert. Diese Erweiterung betrachtet lediglich die Ereignisse, in denen der Folge-
zustand des Phasendetektors Sy ist, wodurch die Abhéngigkeit der Gleichungen
von der Zeit und der Eingangsgréfie nur noch implizit gegeben ist. In Abb. 4.5 ist
dieses Prinzip veranschaulicht. Fiir die Berechnung dieser Differenzengleichungen
werden die Zustdnde des Phasenregelkreises (ve1, vey und () zum Zeitpunkt ¢,,o in
Abhéngigkeit von den Zusténden zum Zeitpunkt ¢, .1 bestimmt, wobei diese wieder-
um durch die Zusténde in ¢,, definiert werden. Es ergibt sich somit ein Doppelschritt
der Berechnungsvorschrift von t,, direkt zu ¢,,,» und die Berechnungen bei ¢, sind
nur noch implizit enthalten. Hierzu werden die Gleichungen (4.41), (4.42) und (4.56)
zum Zeitpunkt ¢, in die Gleichungen (4.41), (4.42) und (4.56) zum Zeitpunkt ¢,, o
eingesetzt. Da die Gleichung des Phasenfehlers vom Zustand des Phasendetektors
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abhéngt (zu jedem Ereignis ist entweder die Phase des Referenzsignals oder die
Phase des Dividierersignals gleich Null), ergeben sich fiir den eingerasteten Bereich
vier Félle fiir die Herleitung der autonomen Differenzengleichungen. Die vier Fall-
unterscheidungen sind den Abb. 4.6(a) bis 4.6(d) zu entnehmen.

wea(t) A
tk tpq1
(a) Bereich 1: pen >0 A tﬁffrl < tfbij;l (b) Bereich 2: pe.n, <0 A t;efrl < t?zill
vea(t) A
ty (798
(c) Bereich 3: @e,n >0 A tffil > tflill (d) Bereich 4: wen, <0 A t;chrl > tiill

Abb. 4.6.: Darstellung der Steuerspannung zur Verdeutlichung der Fallunterscheidung fiir die
Herleitung der Differenzengleichungen

Der Zustandsraum des Phasenregelkreises lasst sich in die vier Bereiche
Bereich 1: ¢., >0 A i, <tdy

Bereich 2: ¢., <0 A tf, <gdy

Bereich 3: ¢, >0 A 2, > ¢4y und

Bereich 4: ¢, <0 A i, >tdly, .

unterteilen. Diese vier Bereiche bilden sowohl den positiven und den negativen Be-
schleunigungsbereich als auch den Uber- und Unterschwinger der Ausgangsfrequenz
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des VCO-Signals ab. Fiir die Darstellung der vier Bereiche im Zustandsraum des
Phasenregelkreises, auch Phasenplan genannt, werden die Grenzen zwischen den
einzelnen Bereichen berechnet und dreidimensional veranschaulicht. Die Grenze zwi-
schen den Bereichen 1 und 3 wird durch die Zeitpunkte der Ereignisse von Referenz-
und Dividierersignal bestimmt. Werden die Zeitpunkte ¢f, und ¢4, gleichgesetzt,
lasst sich die Grenze (g 1,5, fiir die gegebenen Spannungen v, und ve;,,, berechnen

2
Uctl,na2 + 2Nnvcl,n - 2Nn/Uct1,n+1
—Q2Vctln + a2 + Vel,n + Vctl,n

a2

Cegln = —
Vein — VUctln

(4.57)

Fiir den Fall gleicher Spannungen (e, — Ven,, = 0) ergibt sich die Grenzflache zu

Nn — Uctln

(4.58)

Ce7g727n = -
Uctl,n

Die Betrachtung fiir die Bereiche 2 und 4 ist analog und fiir die Grenzfliche gilt

C o —Ucl,n + 2Nna2 + Vctl,n — 2aQ”ctl,n
e,g.3.n — .
& 2Nn(12

(4.59)

Des Weiteren existiert eine Grenzfliache fiir den Phasenfehler (., = 0, die sowohl
die Bereiche 1 und 2 als auch die Bereiche 3 und 4 voneinander trennt. Mit diesen
Gleichungen ergibt sich die Unterteilung des Zustandsraums der PLL in Abb. 4.7.
Hierbei bezeichnet vy die normierten Zielspannungen der Kapazitaten des Schleifen-
filters fiir den ausgeregelten Zustand des Phasenregelkreises. Es ist zu erkennen, dass
die Grenzflache zwischen den Bereichen 2 und 4 linear ist, wobei die Grenzflache fiir
die Bereiche 1 und 3 eine Polstelle fiir steigende (., aufweist. Diese Unterteilung
zeigt, dass die Ruhelage des Phasenregelkreises im Schnittpunkt der vier Bereiche
liegt. Daher ist es notwendig, dass alle vier Bereiche fiir das Simulationsmodell
mittels der autonomen Differenzengleichungen beriicksichtigt werden. Die Berech-
nungsvorschriften fiir dieses Modell des Phasenregelkreises werden im Folgenden
angegeben. Aus Griinden der Ubersichtlichkeit wird fiir die Definition des Differen-
zengleichungssystem der neue Zeitindex k eingefiihrt. Hierbei geht ¢,,,5 in t;, 1 {iber
und t,, wird zu t;. Die entsprechende Definition ist in Abb. 4.6 veranschaulicht. Fiir
die kiirzere Notation gilt im weiteren Verlauf vey p = ver (t).
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2uy
Bereich 3
Qh Vg :
i)
>
2ut Bereich 4 -
Bereich 1
Uy
Bereich 2
0.5

Vctl,n

-0.5

Ce,n

Abb. 4.7.: Aufteilung des Zustandsraums der PLL

Fiir Bereich 1 werden die Differenzengleichungen durch

F1
U(ljll,k-i—l = Vel ,k + (Ve Uczk) (1= Gew) — F’;
! ai (L + b1>
42 (4.60)
F1
: <_a£1 + \/(a£1)2 +2 (ai + bl> gks}jl) :
2
F1
Vet k1 = \/(0411:1)2 +2 (QLQ + b1> Ersy (4.61)

und

1 F1
Cglﬁ—i—l = F1_____ <—Oé£1 + \/(0451)2 + 2 (CLLQ + b1> §k851> (462)
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definiert, wobei

(Vetie — Ver k) (1 — Coke)

0551 = Uctl,k — s (463)
a2
1—-C( 1—-¢
Bt = (venk — Vel k) ( ok + et _ 1> ; (4.64)
aq a9
§ = Ny + T (0 + Ny — Ky.) (4.65)
1 — (e F1 _|_ c
g1 (- (= Ge) (o + veur) (4.66)
2 (Nl + lik)
und
I.K,T?
by = P 4.67
1 C, ( )

gilt. ¥, und k, werden durch die Differenzengleichungen des ¥ A-Modulators aus
Gleichung (2.26) definiert.
Die Gleichungen fiir Bereich 2 lauten

v —v F2
U(Ijl%k—&—l = VUelk + ( Ctl’ka cLk) — F';
! aq <L + b1>
2 (4.68)
) F2
—af? + [ () +2 (a—’z + bl) &t |,
Vertpr = [ (%) +2 (a_2 + b1) ki (4.69)
und
F2 1 F2 F2\2 152 F2
ektl — o2 | % + (Oék ) + 2 G_z + by fksk , (4.70)
Bk + by
5)
wobei
ap’ = Ve g — w, (4.71)

ag
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1 1
F2
= (Ve — Ve —+——1
B2 = (v = o) (3 + o 1)
und
o1 = (14 G- L0 F o)
k ek 2 (Nl + Kjk)
gilt.
Im Bereich 3 ergeben sich die Differenzengleichungen
1 a
F3 a2 p3 F3 2 _F3
= Vg — —0f + — (05 — v+ —
Vel k1 Lk &10k o < k Lk alak )

a2 F3
’ (1 - Ce,k + —Uk )
Vetl,k — Vcl,k

a2 g3 §F3
k

Vel k — a_ak
F3 _ F3 1
Vel kr1 = Op + @ + by (1 — Cep +
und
2 g3 F3
1 Vele — — 0 — 5k b
F3 _ aq + _2
k41 —
ekt Ni + Kg 2a2
F3 2
20y, F3
. (1—Ce,k+—) +0;° | 1 — Cer +
Vetl,k — Vel k
wobel
57— [y2 2 (Venk = vern) (Ni + i)
kK ctl,k ay ’
F3 F3
O, = 5k — Uctlk
und
2
_ _IPKVT‘ref
by = ——=
Cy

Vetl,k — Vel k

Vetl,k — Vel k

(4.72)

(4.73)

(4.74)

(4.75)

(4.76)

(4.77)

(4.78)

(4.79)

gilt. Sind die Spannungen zum Zeitpunkt ¢, gleich und es gilt vey k —ve1,x = 0, lassen
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sich die Differenzengleichungen durch

UESEH = Uctl ks (4.80)
N+ K
Uetihe1 = Vet + b (1 — Gk — " k) (4.81)
ctlk
und
b Ni + K 2 Ni + K
52 (1 — Gek — " k) + Vetl,k (1 — Gek — " k)
ctlLk ctlLk
Cort1 =~ —— (4.82)
beschreiben.

Fiir Bereich 4 ergeben sich die folgenden Gleichungen

a 1 a a

F4 2 F4 F4 2 F4 2 F4

fUCLk-}—l = Ucl,k - O_k‘ + (6k — 'UCLk + _O—k‘ ) (1 + —O’k ) , (483)
a1 a1 a Vetl,k — Vel,k

a2 py SF4
k

Vel,k — a_ak apoF4
Vedarr = O + . by | (1 ——— (4.84)
’ a9 Vetl,k — Vel k
und
a2 gy F4
Vel — — -0 2
F4 - _ 1 b algk § _|_b_2 1+L‘kF4
ek+1 N; + K, 2a9 2 Uctl,k — Vel,k
(4.85)
+6p (1 T/ )
Uctl,k — Vel,k
wobei
2 (Ve ks — Ve Ni + ki) (1 4+ G
1 \/ 20~ ) Ot 1) 0+ o) (4£.56)
und
0'154 = 5}:4 — Vctl,k (487)
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gilt. Fiir den Fall vey ; — ver x = 0 lassen sich die Differenzengleichungen durch

F4S
Vet k41 = Vetlk) (4.88)

(4.89)

F4S
Vetl k1 = Vetlk + by (1 -

(1+ Ce)(V; + /ik))
Vctl, k

und

by <1 (L Ger) (Y + lik))Q s (1 (Gt m))
F4S Vetl k (4.90)

¢ B Vetl,k
e,k+1 —
Ni + ki

beschreiben.
Die gezeigten Gleichungen fiir die vier Bereiche lassen sich in den Vektoren

rgl - [tlw Cg;m Uf‘tzl,kv UEIZ,M Nk] (491)

zusammenfassen und fiir ein Simulationsmodell basierend auf den autonomen Diffe-
renzengleichungen heranziehen. Dieses Simulationsmodell ist im Algorithmus 4.4.1
verdeutlicht. Zur Visualisierung ist der Ablauf des Simulationsmodells in Abb. 4.8

Algorithmus 4.4.1 Verfahren der ereignisgesteuerten Modellierung basierend auf
den autonomen Differenzengleichungen

1: Initialisierung von r; und i := 1

2: while t;, < StopZeit do

3 if Gp > 0N, <t then
F1

4: Berechne 7y,

5: else if (o) <OA L, < t9Y, then

6: Berechne TE?H

7: else if (. > 0 AL, > ¢4, then

8: Berechne r}?,

9 elseif Cp <OALY, >t3Y, then
F4

10: Berechne 7},

11: end if

12: Neue Anfangsbedingungen r; := 'r'gil

13: Outz = Tyl

14: 14+

15: end while

grafisch dargestellt.

Der Simulationsablauf unterscheidet sich von dem des ereignisgesteuerten Modells
nur marginal. Lediglich die Erweiterung der Fallunterscheidung der vier Bereiche
ist notwendig (vgl. Abb. 3.7). Die Simulationsbeschleunigung ist hingegen deutlich
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nein
Ende

ja
Fallunterscheidung
ja nein
% nein
' ja Ja Y

Berechne 773, Berechne 7}, Berechne 7}, Berechne 72,

o . pF <
> TR =T <

\—> Out; := 71

Abb. 4.8.: Graphische Darstellung des ereignisgesteuerten Modells basierend auf den autonomen
Differenzengleichungen

zu messen und benotigt im Schnitt 25% der Simulationszeit des ereignisgesteuerten
Modells aus Kapitel 3.3. Die Beschleunigung ist zum einen darauf zuriickzufiihren,
dass lediglich jedes zweite Ereignis explizit berechnet werden muss. Zum anderen
ergibt sie sich aus den analytischen Gleichungen, die fiir die Berechnung verwendet
werden.

Zur Verifikation der autonomen Differenzengleichungen wird die Simulation dieses
Modells mit der Simulation des Modells mit linearisierter Losung des Schleifenfilters
(Gleichung (4.36) und (4.37)) verglichen.

In Abb. 4.9 ist dieser Vergleich dargestellt. Es ist zu erkennen, dass beide Modelle
identische Ergebnisse liefern und alle vier Bereiche des Phasenplans durchlaufen.
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linearisierte Losung des LF

O  autonome Differenzengleichungen

Ucl,n

Abb. 4.9.: Vergleich des Modells mit autonomen Differenzengleichungen und des Modells mit
linearisierter Losung des Schleifenfilters

4.4.2. Herleitung der Stabilitidtsgrenze

Die hergeleiteten autonomen Differenzengleichungen koénnen iiber die Simulation
des Phasenregelkreises hinaus fiir die Stabilitdtsuntersuchung herangezogen werden.
Die erste Wahl bei der Untersuchung der Stabilitéit nichtlinearer Systeme ist die Li-
nearisierung um die Ruhelage mit anschlieBender Stabilitdtsanalyse, da mittels der
indirekten LyApuNOV-Methode auf die Stabilitdt der Ruhelage des nichtlinearen
Systems zuriickgeschlossen werden kann [81]. Aus diesem Grund werden die vor-
gestellten nichtlinearen, autonomen Differenzengleichungen linearisiert. Dazu sollen
die Differenzengleichungen mit Hilfe einer Taylorreihe um die Ruhelage approximiert
werden. In Kapitel 4.4.1 ist beschrieben, dass die Bereiche 3 und 4 eine Singularitét
in der Ruhelage aufweisen. Die Linearisierung mittels Taylor wird daher lediglich in
den Bereichen 1 und 2 durchgefiihrt. Diese beiden Bereiche zeichnen sich dadurch
aus, dass aufgrund der Kombination aus Kapazitdtsspannungen und Phasenfehler
die Frequenz des VCO-Signals erhoht wird. Der Vorteil besteht darin, dass das impli-
zit gegebene Ereignis des autonomen Differenzengleichungssystems bei ¢,,,7 durch
eine Flanke im Referenzsignal ausgelost wird. Dieses Ereignis unterliegt nicht der
Regelung der PLL und wird nicht, wie die Flanke des Dividierersignals, durch die
variierende Steuerspannung wéhrend der Umladeprozesse im Schleifenfilter verscho-
ben.
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In der Praxis wird der ¥A-Modulator oft durch das Dividierersignal getriggert, so-
dass das Teilerverhéltnis in den Bereichen 1 und 2 konstant bleibt. Da sich dariiber
hinaus die schaltende und nichtlineare Differenzengleichung des ¥ A-Modulators auf
Grund der Vorzeichenfunktion sgn(-) nicht ohne Weiteres in eine Taylorreihe ent-
wickeln lédsst, werden hier die autonomen Differenzengleichungen fiir ein konstantes
Teilerverhéltnis betrachtet. Dies entspricht einer Eingangsgrofie des X A-Modulators
von Ny = 0. Die Differenzengleichungen des ¥A-Modulators brauchen daher hier
nicht beriicksichtigt werden. Fiir die Stabilitdtsuntersuchung wird spéter das kleins-
te auftretende Teilerverhéltnis der Fractional-N PLL verwendet, da somit die maxi-
male Schleifenverstarkung beriicksichtigt wird und eine konservative Abschétzung
der Stabilitdat moglich ist.

Fiir die Herleitung der Stabilitdtsbedingungen wird das Differenzengleichungssys-
tem, bestehend aus den Gleichungen (4.68) bis (4.70), in der Vektorschreibweise

dargestellt. Die nichtlineare Funktion f(x;) wird durch

fi(zr) Ufl%k—i-l(wk)
flee) = | folmr) | = viipo(ex) (4.93)
f3(xk) S,I%Jrl (zk)

definiert. Der Vektor x; beschreibt die Zustdnde der PLL

T Vcl,k
=\ 22 | = Vetik |- (4.94)
T3 Ge,k

Zur Linearisierung des nichtlinearen Differenzengleichungssystems wird die JACOBI-
Matrix mit den Eintrégen

Ofi(zy)

J; : = 4.95
TR
berechnet und in der Ruhelage des normierten Modells
N
xr=| N (4.96)
0
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ausgewertet. Der Index i bezeichnet die i-te Zeile und der Index j beschreibt die
j-te Spalte der JAcOBI-Matrix. Fiir die JACOBI-Matrix an der Stelle xy ergibt sich

a, — 1 i 0
aq aq
2N — bl 2N(a2 - 1) - 61(2a2 - 1)
J = b . 4.97
(wR) 2NCL2 2NCL2 ! ( )
1 Qa5 — 1 X
QNCLQ 2N(12

Das lineare Differenzengleichungssystem lasst sich schliellich mit
Tp1 ~ J(xr) (xr, — xr) + f(xR) = J(2R)ZK + F(TR) — J(TR)TR (4.98)

beschreiben. Wird an dieser Stelle eine Koordinatentransformation in der Art vor-
genommen, dass xg = 0 gilt, lasst sich mittels der Stabilitdtsanalyse der linearen
Beschreibung auf die Stabilitdt der Ruhelage des nichtlinearen Modells schlielen.
Da die JAcoBI-Matrix in Gleichung (4.98) dquivalent zur Systemmatrix des linea-
ren Differenzengleichungssystems ist, ldasst sich die Stabilitdt mit Hilfe des charak-
teristischen Polynoms der JACOBI-Matrix

P()) = det (EX — J(zR)) (4.99)

untersuchen, wobei E die Einheitsmatrix ist. Es resultiert das charakteristische
Polynom

P(A) = psA’ + paA® + piA + po (4.100)
mit den Koeffizienten

ps =1 (4.101a)

b= (4.101b)
bh 2 b 2 b

=3-——-= -S4 4.101
P N a9 2N6L2 aq Na1 ( C)
1 1
po=—+——1 (4.101d)
aq a9

Das lineare Differenzengleichungssystem in Gleichung (4.98) ist asymptotisch stabil,
wenn die Nullstellen des charakteristischen Polynoms innerhalb des Einheitskreises
liegen. Mit Hilfe des JURY-Stabilitatskriteriums zeitdiskreter Systeme lassen sich Be-
dingungen an die Koeffizienten des charakteristischen Polynoms stellen, sodass das
lineare Differenzengleichungssystem asymptotisch stabil ist [78, 82,84, 85]. Hierbei
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werden in [82] verschiedene Methoden und Vereinfachungen vorgestellt. Exempla-
risch werden an dieser Stelle die Ergebnisse der Determinantenmethode, die auch
in [84] verwendet wird, und der Tabellenform kurz gezeigt. Die Bedingungen der
Tabellenform [78,82,85] fiir ein charakteristisches Polynom dritter Ordnung mit
reellen Koeffizienten ergeben sich zu

p3 >0 (4.102a)
PA=1)>0 (4.102b)
P(A=-1)<0 (4.102c)
[pol < p3 (4.102d)

P — 13| > [pop2 — 11l (4.102¢)

wobei die Bedingungen der ebenfalls oft verwendete Determinantenmethode den
obigen Grenzen sehr &hnlich sind. Die Ergebnisse der Determinantenmethode lassen
sich mit

p3 >0 (4.103a)
PA=1)>0 (4.103b)
P(A=-1) <0 (4.103c)
[po| < ps (4.103d)

Py — P3 < Popa — P1ps (4.103e)

angeben [82,84]. Die Ergebnisse beider Methoden unterscheiden sich lediglich durch
die Betragsstriche in den jeweils letzten Ungleichungen, wobei JURY in [82,86] zeigt,
dass sich die Tabellenform in die Determinantenmethode iiberfiihren lasst. Ein kur-
zer Einblick in diese Uberfithrung ist im Anhang G zu finden.

Fiir das hier betrachtete charakteristische Polynom resultiert die folgende Auswer-
tung. Die Ungleichung (4.102a) ist bedingungslos erfiillt, da p3 = 1 gilt.
Aus den Ungleichungen (4.102b) und (4.102c¢) resultieren die Bedingungen

by >0 (4.104a)
by < 4N, (4.104D)

wobei Ungleichung (4.104a) mit b, = I,K,T2,/C, fiir positive Schleifenverstirkun-
gen und Schleifenfilterparameter immer erfiillt ist.

Die Stabilitdtsgrenze (4.104b) lasst sich fiir die Vergleichbarkeit mit der Bedingung
von Gardner, die auf dem normalisierten Verstdrkungsfaktor K7 und der normali-

sierten Referenzkreisfrequenz w,.s71 basiert, umformen:

Kmi < =272, (4.105)
=T,
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Wird der Parameter

C
=14+ —= 4.1
b=1+¢ (4.106)

eingefiihrt, ergibt sich

1 2 2
KTl < mwrefﬁ . (4107)

Beim Vergleich dieser Ungleichung mit der Ungleichung (4.14) ist ersichtlich, dass
beide Stabilitdtsbedingungen eine dhnliche Parametrisierung aufweisen, das hier
hergeleitete Kriterium jedoch einen lediglich quadratischen Verlauf in w7 aufweist.

Wird Ungleichung (4.107) in die Form der Ungleichung (4.19) umgestellt, resultiert
die einfache Bedingung

Hret S Vb, (4.108)

Wn

wobei w, durch Gleichung (4.22) definiert ist. Es ist ersichtlich, dass sich die
Ungleichungen (4.108) und (4.19) sehr dhneln und fiir typische Entwiirfe des Pha-
senregelkreises mit b = 11 und a = 10 nahezu identische Ergebnisse liefern.

Eine Bedingung an die Parameter des Schleifenfilters ergibt sich aus der
Ungleichung (4.102d) zu

1 1 Tref Tref
0<—+—<2 = 0<
aq + a9 RICI * RIC2

<2 (4.109)

und ist in Abb. 4.10 grafisch dargestellt. Da fiir typische Auslegungen des Phasen-
regelkreises die Summe der Quotienten positiv ist, ist der linke Teil der Unglei-
chung erfiillt. Der rechte Teil der Ungleichung beschréankt die Schleifenfilterparame-
ter beziiglich der Referenzfrequenz. Fiir kleine Zeitkonstanten des Filters gegeniiber
der Referenzperiode ist die Stabilitdt des linearisierten Modells nicht gegeben. In
Abb. 4.11 wird eine schematische Darstellung der Stabilitdtsgrenzen und des Stabi-
litdtsverhaltens der verschiedenen Modelle gezeigt. Die Ungleichungen (4.109) und
(4.107) sind erforderliche Stabilitidtsgrenzen fiir das linearisierte Modell. Lediglich
im hellgrauen Bereich ist das linearisierte Modell asymptotisch stabil. Die Konver-
genz des nichtlinearen Modells in die Ruhelage (asymptotische Stabilitét) ist jedoch
weit {iber diese Bedingung an die Schleifenfilterparameter hinaus gegeben (dunkel-
und hellgrauer Bereich), da die nichtlinearen Eigenschaften des realen Phasenregel-
kreises die Schleifendynamik reduzieren. Wie in Kapitel 4.4.1 beschrieben, weist das
linearisierte Modell fiir kleine Widerstédnde und Kapazitidten des Filters eine deut-
lich hohere Schleifenverstarkung als das nichtlineare Modell auf und stellt somit ein
weniger stabiles Regelsystem dar. Dies spiegelt sich auch in den Taylor-Restgliedern
wider. So léasst sich beispielsweise zeigen, dass bestimmte Auslegungen der PLL zu
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| >
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Abb. 4.10.: Grafische Darstellung der Stabilititsbedingung (4.109) im Bereich 2

Stabilitdt der Ruhelage des
nichtlinearen Modells

Stabilitdt des
linearisierten und des
nichtlinearen Modells

Gl. (4.109)

instabil

asympt. stabil

Abb. 4.11.: Schematische Mengendarstellung der Stabilitit der linearisierten Beschreibung und

der Ruhelage des nichtlinearen Modells sowie der zwei Stabilitdtsbedingungen basie-

rend auf dem ereignisgesteuerten Modell

instabilem Verhalten der linearen Approximation fithren, obgleich der nichtlineare
Regelkreis in die Ruhelage konvergiert. Wird hingegen ein nichtlinearer Phasenregel-
kreis mit einem stabilen Grenzzyklus (keine Konvergenz in die Ruhelage) betrachtet,
zeigt dessen lineare Approximation eine Divergenz. Die Ruhelage ist somit instabil.
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Ist die Approximation jedoch asymptotisch stabil, so ist die Ruhelage des nichtli-
nearen Phasenregelkreis ebenfalls asymptotisch stabil.

An dieser Stelle sei angemerkt, dass ein Phasenregelkreis, der einen Grenzzyklus mit
nicht vernachlassigharem Radius 6 aufweist, fiir die Frequenzsynthese in der Praxis
nicht verwendet wird, da ¢ und somit die Dauerschwingungen die Frequenzreinheit
des VCO-Signals beeinflussen (vgl. Kapitel 2.2.2). Da ein solcher Phasenregelkreis
nicht in die Ruhelage konvergiert und unerwiinscht ist, wird dieser hier im iibertra-
genen Sinn als instabil bezeichnet.

Die verwendete Linearisierung ist daher beziiglich der Stabilitdt eine konserva-
tive Approximation, deren Konservatismus mit kleiner werdenden Zeitkonstan-
ten des Schleifenfilters zunimmt. Daher liegt die Vermutung nahe, dass die
Bedingung (4.109) eine Abschitzung der Approximationsgiite und des Grads des
Konservatismus ist und fiir die Stabilitdtsuntersuchung des nichtlinearen und nicht
approximierten Modells eine untergeordnete Rolle spielt.

Die Auswertung der Ungleichungen (4.103e) aus der Determinantenmethode ergibt

1 1

L1l (4.110)
ay a9

Diese Grenze stellt keine zusétzliche Bedingung dar, da diese durch
Ungleichung (4.109) bereits abgedeckt ist. Wird die Ungleichungen (4.102¢)
der Tabellenform verwendet, ergibt die Auswertung die Stabilitdtsbedingung

b

2 2
mwTele . (4111)

Krn <

Diese Ungleichung ist weniger streng als Ungleichung (4.107), da

b 1
(b_1)2>b_1<:>b>b—1 (4.112)

gilt. Somit ist Ungleichung (4.111) immer erfiillt, wenn Ungleichung (4.107) einge-
halten wird und stellt somit ebenfalls keine weitere Einschriankung beziiglich der
Stabilitat dar.

Da die Linearisierung um die Ruhelage der nichtlinearen Differenzengleichungen im
Bereich 1 identisch zu der Linearisierung im Bereich 2 ist, ergeben sich keine neuen
Stabilitdtsbedingungen. Die vorgestellten Stabilitdtsbedingungen

1 2 2 Wref
Kr < mwrele 54 o > 7T\/Z_? (4113)

lassen sich somit fiir den Entwurf des Phasenregelkreises verwenden. Hierbei ist zu
erkennen, dass diese Stabilitdtsbedingungen, anders als die Gardner-Grenze, nicht
fiir C5 — 0 gegen die Bedingung des Phasenregelkreises zweiter Ordnung tendieren.
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Aus Cy — 0 folgt b — oo und die Schleifenverstarkung miisste fiir ein stabiles linea-
res Modell des Phasenregelkreises null sein. Dass die Ungleichung (4.113) fiir den
Phasenregelkreis dritter Ordnung nicht gegen die Grenze fiir die PLL zweiter Ord-
nung konvergiert, ist durch die Approximation und die Grenzwertuntersuchungen
der Taylor-Restglieder in Tab. 4.1 und 4.2 zu erklédren. Mit sehr kleinen Kapazitdten
C5 nimmt der Approximationsfehler zu.

Durch die spétere Linearisierung innerhalb der Stabilitdtsbetrachtung als beim li-
nearen zeitdiskreten Modell, weist die hier hergeleitete Bedingung einen gréfieren
Giiltigkeitsbereich auf und erlaubt die Abschétzung von Konvergenzeigenschaften
auch fiir Anfangsbedingungen entfernt der Ruhelage des Systems. Dies wird im
folgenden Kapitel genauer erlautert. Dariiber hinaus lassen sich nicht-ideale Effek-
te in den zugrunde liegenden Gleichungen beriicksichtigen. Ein weiterer positiver
Aspekt des hergeleiteten Kriteriums ist die lediglich quadratische Abhéngigkeit der
Ungleichung von wyef7.
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4.5. Vergleich der Stabilititsbedingungen

In diesem Kapitel werden die verschiedenen vorgestellten Stabilitédtsbedingungen
miteinander verglichen und deren Verwendbarkeit diskutiert. Hierzu wird zunéchst
eine analytische Untersuchung der Grenzen durchgefiihrt. Im Anschluss werden die
Stabilitatsbedingungen und deren Konvergenzprognosen fiir das nichtlineare ereig-
nisgesteuerte Modell des Systems unter Beriicksichtigung von verschiedenen Regel-
kreisentwiirfen und Anfangsbedingungen analysiert.

Fiir die Stabilitatsbetrachtung des nichtlinearen Phasenregelkreises wird die Stabi-
litdt dessen Ruhelagen untersucht. Da der in diesem Kapitel verwendete Phasenre-
gelkreis lediglich die Ruhelage fiir ¢, = 0 und f, = fief — fvco = 0 aufweist, ist diese
die einzige Ruhelage. Zur Vereinfachung der folgenden Ausfithrungen wird daher
nicht mehr explizit auf die Stabilitdtsanalyse der Ruhelage des Systems hingewie-
sen, sondern lediglich von der Stabilitdtsuntersuchung des Regelkreises gesprochen.
Hierbei kénnen sowohl eine instabile oder stabile Ruhelage als auch Grenzzyklen
mit einhergehenden Dauerschwingungen auftreten. Dabei konnen sich Grenzzyklen
fiir den untersuchten Phasenregelkreis einstellen, falls die Ruhelage instabil ist, oder
das Einzugsgebiet der stabilen Ruhelage verlassen wird. Diese Dauerschwingungen
fithren jedoch zu Nebentonen im Leistungsdichtespektrum des VCO-Signals und
sind somit fiir die Frequenzsynthese und Taktgenerierung unerwiinscht. Aus diesem
Grund wird im weiteren Verlauf ein Simulationsergebnis das einen Grenzzyklus auf-
weist und somit nicht in den Punkt der Ruhelage konvergiert ebenfalls im iibertrage-
nen Sinn als instabil bezeichnet. Die genauen Kriterien werden bei der simulativen
Konvergenzanalyse beschrieben.

Die vorgestellten Stabilitdtsbedingungen des Phasenregelkreises dritter Ordnung
sind fiir die Ubersichtlichkeit hier noch einmal zusammengestellt:

Gardner:

27h

mit a = e WrefTl

2(14 a)bwerm

o (b—1) (27T(1+a)+2(1—a)(b—1)>

WrefT1 b

Kr <

Empirische Bedingung:

Wref

2 92 re
W7 ~
2(b 1) ref '1 R

Kn < >«

Basierend auf dem ereignisgesteuerten Modell:

1 2 2 Wref
KTl < mwrefﬁ ~ o > W\/E
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Werden die Stabilitdtsbedingungen miteinander verglichen, ist erkennbar, dass die
Stabilititsgrenze von Gardner deutlich komplexer und aufwéndiger auszuwerten ist
als bei den verbleibenden zwei Ansétzen. Des Weiteren ist zu erkennen, dass die em-
pirische Grenze und die hergeleitete Bedingung eine unterschiedliche Abhéangigkeit
von b aufweisen.

108 - Stabilitdtsgrenze aus (3]

Stabilitédtsgrenze aus Gl. (4.113)

(4.14) — (4.113)
14)

10t ' .
instabil

KTl

ol 0.4}

asymptotisch stabil
0.2F
1074

Relative Abweichung:

102 100 102 104 106 102 10° 102 10*
WrefT1 WrefT1

(a) Vergleich der Stabilitétsgrenzen mit b = 11 (b) Relative Abweichung zwischen den Stabilitétsbe-
dingungen fiir verschiedene Verhéltnisse der Filter-
kapazitdten b =14 C1/C2

Abb. 4.12.: Vergleich der Stabilititsgrenze aus [3] wund der Stabilititsgrenze —aus
Ungleichung (4.113)

Im spateren Verlauf dieses Kapitels wird gezeigt, dass die empirische Grenze und
die Bedingung des ereignisgesteuerten Modells in einer doppelt-logarithmischen
Darstellung parallel zueinander verlaufen. Im speziellen Fall fiir @« = 10 und
b=1+ (C1/Cy = 11 sind die beiden Grenzen nahezu identisch. Spater wird gezeigt,
dass die empirische Grenze jedoch fiir groflere b keine verlésslichen Stabilitdtsvor-
hersagen trifft.

In Abb. 4.12(a) ist die grafische Darstellung der Stabilitdatsbedingung aus [3] (siche
Ungleichung (4.14)) und der Stabilitdtsgrenze (4.113) zu erkennen. Es ist ersicht-
lich, dass die Stabilitdtsgrenze basierend auf dem ereignisgesteuerten Modell eine
konservativere Bedingung als die Stabilitdtsgrenze aus [3] liefert. Dies ist durch
die konservative Approximation des nichtlinearen ereignisgesteuerten Modells aus
Kapitel 4.4.1 zu erkldaren. Fiir konstante Schleifenfilterparameter und kleine Refe-
renzkreisfrequenzen w,s ist der Unterschied beider Grenzen ausgepriagter, da die
langeren Referenzperioden und somit der gréfler werdende Abstand der Ereignisse
den Grad des Konservatismus steigern. Wird die relative Differenz zwischen beiden
Bedingungen betrachtet (siehe Abb. 4.12(b)), ist deutlich zu erkennen, dass die hier
eingefiihrte Stabilitdtsbedingung fiir den gesamten Geltungsbereich und fiir verschie-
dene Verhéaltnisse der Filterkapazitdaten konservativer ist.
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Da in der Praxis verschiedene Anfangsbedingungen des Phasenregelkreises auftre-
ten, ist es sinnvoll, das Einzugsgebiet der Ruhelage zu untersuchen. Mit Anfangs-
bedingungen innerhalb des Einzugsgebietes einer asymptotisch stabilen Ruhelage
konvergiert der Regelkreis in die Ruhelage, wobei diese Konvergenz fiir Anfangsbe-
dingungen auflerhalb dieses Einzugsgebietes nicht gegeben ist. Fiir die Beurteilung
der Giite der verschiedenen Ansétze zur Konvergenzvorhersage wird das exakte
nichtlineare ereignisgesteuerte Modell verwendet und mit unterschiedlichen Anfangs-
bedingungen die Attraktivitit des Fixpunktes untersucht. Am Beispiel der CP-PLL
mit den Parametern

R, ~ 2k N =3
K, ~ 233 MHz/V

wird der Regelkreis mit verschiedenen Stromstérken I, von 0,1 pA bis 10 mA (ent-
spricht einem Faktor zwischen kleinster und gréfiter Stromamplitude von 10.000)
und variierenden Referenzfrequenzen im Bereich der Stabilitédtsgrenze simuliert. Zur
Beurteilung der Stabilitéitsgrenze aus Kapitel 4.2 werden die Anfangsbedingungen
der PLL zun&chst so gewéhlt, dass sich der Regelkreis nahe der Ruhelage befindet
und somit die Annahmen von [3] (fref & faiv und @, ~ 0) erfiillt sind. Anhand der
Simulationsergebnisse im Zeitbereich und des Verhaltens der Uberschwinger wird
das System auf Konvergenz iiberpriift.

Fiir die Darstellung der Ergebnisse werden hier die folgenden Kriterien verwendet?:

Stabil: Die Dynamik der PLL wird als stabil bezeichnet, wenn die Steuerspannung
zu 40 aufeinander folgenden Zeitpunkten der Phasenfehlernulldurchgénge (Dy-
namikwechsel) streng monoton fallend ist, 40 Dynamikwechsel in Folge in
einem definiert kleinen Schlauch (£0,01%) um die Zielspannung verbleiben
oder wenn 200 Steuerspannungswerte in Folge in diesem kleinen Schlauch lie-
gen (vgl. Abb. 4.13(a)). = Konvergenz in die Ruhelage (asymptotisch
stabile Ruhelage)

Instabil: Falls 40 Dynamikwechsel der Steuerspannung in Folge streng monoton
wachsend sind, wird die Dynamik als instabil gewertet, auch wenn sich viel-
leicht ein Grenzzyklus aulerhalb des Schlauches +0,01% um die Zielspannung
einstellt (vgl. Abb. 4.13(b)). = instabile Ruhelage und/oder Grenzzy-
klus auflerhalb des +0,01% Schlauches

Nicht aussagekraftig: Wird keine der oben genannten Konditionen erfiillt und das
Ende der Simulation erreicht, wird keine Aussage iiber die Konvergenz getrof-
fen.

2Untersuchungen mit strengeren Bedingungen fiihren zu vergleichbaren Ergebnissen, verlingern
jedoch direkt die Simulationszeit.
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Abb. 4.13.:

Uc1 — Uy

Uec1 — Ug

Dreidimensionale Darstellung des Phasenplans fiir Phasenregelkreise mit unter-

Phasenfehler Ut — Ug
bei Nulldurchgéingen bei Nulldurchgingen
VON U] — U des Phasenfehlers
konvergiert konvergiert

Uetl — Ut Phasenfehler

(a) Phasenplan eines in die Ruhelage konvergierenden Phasenregelkreises

Phasenfehler \
bei Nulldurchgangen
VON Uty — Ut
konvergiert nicht
in Ruhelage

Uet) — Uy
bei Nulldurchgéngen
des Phasenfehlers

konvergiert nicht
in Ruhelage

Uer] — Uy Phasenfehler

(b) Phasenplan eines Phasenregelkreises mit Grenzzyklus

schiedlichen Konvergenzeigenschaften

Fiir die automatisierte Verkiirzung der Simulationszeiten werden die Einrastdetekto-
ren aus Anhang C verwendet. Werden keine Dynamikwechsel identifiziert, obwohl
der Phasenregelkreis eingerastet ist, wird die Simulation abgebrochen. Die Simu-
lationsergebnisse sind in Abb. 4.14(a) abgebildet. Es ist zu erkennen, dass die Si-
mulationsergebnisse die Stabilitdtsgrenze von Gardner bestétigen. Es befinden sich
lediglich instabile Simulationsergebnisse im instabilen Bereich der Gardner-Grenze
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und der hier hergeleiteten Stabilitdtsbedingung. Das bedeutet, dass die hier verwen-
deten Anfangsbedingungen innerhalb des Einzugsgebietes der Ruhelage liegen und
sich nur ein Grenzzyklus einstellt, wenn die Ruhelage instabil ist. Fiir eine stabile
Ruhelage stellt sich hingegen eine Konvergenz ein. Diese Ergebnisse konnten mit
verschiedenen Auslegungen des Phasenregelkreises reproduziert werden.

In der praktischen Anwendung ist es nicht gegeben, dass die initialen Konditionen
des Phasenregelkreises sehr nahe dem Fixpunkt liegen und daher eventuell aufler-
halb des Einzugsgebietes der Ruhelage fallen. Aus diesem Grund ist es sinnvoll,
das vorangegangene Experiment mit Anfangskonditionen, die nicht nahe dem Fix-
punkt sind, zu wiederholen. Die Ergebnisse dieses Experiments sind in Abb. 4.14(b)
dargestellt. Die verwendeten Anfangsbedingungen fiithren zu einem System, dass zu
Beginn der Simulation ausgerastet ist. Das bedeutet, dass der initiale Kreisfrequenz-
fehler grofler als Awpg ist. Es ist ersichtlich, dass einige Simulationsergebnisse im

instabil instabil

10t nicht aussagekréftig i w0k nicht aussagekréftig
stabil : stabil
----- Stabilitdtsgrenze von GARDNER - = = = . Stabilitétsgrenze von GARDNER
102} Eingefithrte Stabilitdtsgrenze | 102k Eingefiihrte Stabilitatsgrenze
- <
B3 S
100 4 100+
1072 4 102
1072 10° 10? 1072
WrefT1 WrefT1
(a) Eine Anfangskondition nahe des Fixpunktes (b) Eine Anfangsbedingung entfernt der Ruhelage

Abb. 4.14.: Simulativer Test der diskutierten Stabilititsgrenzen (Konvergenzvorhersagen) fiir
zwei unterschiedliche Anfangsbedingungen

Bereich zwischen beiden Stabilitétsgrenzen nicht in die Ruhelage konvergieren. Die-
se Ergebnisse weisen einen Grenzzyklus mit einhergehenden Dauerschwingungen
auf. Zur Veranschaulichung ist in Abb. 4.15(a) die Steuerspannung fiir einen sol-
chen Phasenregelkreis mit Dauerschwingung dargestellt. u; bezeichnet dabei die
Zielspannung der Regelung und die negativen Steuerspannungen werden durch eine
stiickweise lineare Kennlinie des VCO in eine Frequenz gleich null iiberfiihrt. D.h.
fiir uep > 0 ist die Kennlinie durch die Steigung K definiert und fiir u.y; < 0 wird
fveco = 0 gesetzt. Das Ergebnis zeigt, dass die Stabilititsgrenze von Gardner fiir
Anfangsbedingungen entfernt vom Fixpunkt und somit aulerhalb des Einzugsgebie-
tes nicht hinreichend konservativ fiir die Konvergenzvorhersage in die Ruhelage ist.
Dieses Ergebnis konnte auch in [87] durch numerische Iterationen einer Ladungsap-
proximation des Schleifenfilters gezeigt werden.
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4y,
GARDNER =
‘\:‘ - - -
3u t =< 0
L [
- Gleichung (4.113)
- 2u Wref T1 i GARDNER
~_ 2Uy P
g g )
0.5u; <
Ut
0 ; ; ; 0 i | WrefT1
0 1 2 3 4 0 2 4
t/s x1074 t/s x107*
(a) Parameter zwischen den Stabilitdtsgrenzen (I, = (b) Parameter auf der hergeleiteten Stabilitétsgrenze
0,134 pA, wrer ~ 0,798 MHz), einer stiickweise li- (Ip = 0,1 pA, wrer =~ 1,395 MHz) und Anfangsbe-
nearen Charakteristik des VCO und Anfangsbedin- dingungen entfernt der Ruhelage

gungen entfernt der Ruhelage

Abb. 4.15.: Simulation eines Phasenregelkreises mit Grenzzyklus (zwischen den Stabilititsbedin-
gungen) und eines Regelkreises mit stabiler Ruhelage (auf der hergeleiteten Stabi-
litdtsbedingung)

Die auf dem ereignisgesteuerten Modell basierende Stabilitdtsbedingung ist in der
Lage, die Konvergenz des nichtlinearen Regelkreises in die Ruhelage korrekt vorher-
zusagen. Abb. 4.15(b) stellt eine Simulation auf der hergeleiteten Stabilitétsgrenze
dar. Es ist zu erkennen, dass dieser Phasenregelkreis eine klare Konvergenz in die
Ruhelage aufweist.

Die Beobachtung beziiglich der beiden Beispiele legt die Vermutung nahe, dass die
Konvergenz in die Ruhelage des Phasenregelkreises zwischen der Grenze von Gard-
ner und der hergeleiteten Bedingung von den Anfangsbedingungen und dem Einzugs-
gebiet der Ruhelage abhingt. Wird diese Konvergenz eines Phasenregelkreises fiir
verschiedene Anfangsbedingungen untersucht, lédsst sich die Attraktivitat der Ruhe-
lage (engl. Basin Of Attraction) also das Einzugsgebiet darstellen. Fiir den Beispiel-
phasenregelkreis in Abb. 4.15(a) ist die Attraktivitdt der Ruhelage in Abhéngigkeit
von den Anfangsbedingungen in Abb. 4.16 dargestellt. Hierbei beschreibt f; die
Zielfrequenz des VCO-Signals. Diese Untersuchung verdeutlicht die Abhéngigkeit
der Konvergenz in die Ruhelage von den Anfangsbedingungen, falls ein Entwurf
des Phasenregelkreises zwischen den Stabilitdtsbedingungen von Gardner und der
Ungleichung (4.113) gewéhlt wird. Wird ein Entwurf korrespondierend zu einem
Punkt auf der rechten Seite der Stabilitéitsgrenze (4.113) verwendet, ist die Kon-
vergenz unabhéngig von den Anfangsbedingungen gegeben (das Einzugsgebiet der
Ruhelage schliefit alle untersuchten Anfangsbedingungen ein). Dies zeigt die Kom-
bination der vorangegangenen Untersuchungen, die im Folgenden erldutert wird.
Wird fiir jeden einzelnen Punkt der Stabilitdtsbetrachtung in Abb. 4.14 die Attrak-
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Abb. 4.16.: Darstellung der Attraktivitit der Ruhelage fiir verschiedene Anfangsbedingungen
des Phasenregelkreises und einen Systementwurf zwischen den Stabilitdtsgrenzen
von Gardner und Ungleichung (4.113)

tivitét der Ruhelage untersucht (vgl. Abb. 4.16), lasst sich die Konvergenz fiir die
Kombination der Anfangsbedingungen des Phasenfehlers ¢, = —27...27 und des
Frequenzfehlers f.o = —f; ... fi und verschiedener Schleifenverstdrkungen und Re-
ferenzkreisfrequenzen zeigen. Hierbei wird ein System, entsprechend der Definition
auf Seite 88, als instabil bezeichnet, sobald eine einzige Kombination der Anfangsbe-
dingungen fep und g zu einer Dynamik fiihrt, die nicht in die Ruhelage konvergiert.
Lediglich wenn alle Anfangsbedingungen in die Ruhelage fithren, wird das System
als stabil bewertet. Hier sei darauf hingewiesen, dass lediglich die Anfangsbedingun-
gen von feg = —fi ... fy und oo = —27 ... 27 untersucht wurden. Da sich allerdings
ein Phasenfehler |¢.| > 27 nicht von einer Differenz |p.| < 27 unterscheiden lésst,
stellt der untersuchte Phasenfehlerbereich keine Einschriankung dar. Der begrenzte
Bereich des initialen Frequenzfehlers ist sinnvoll, da sonst die Arbeitsbereiche der
Ladungspumpe und des VCO verlassen werden konnten. Das Ergebnis aus bis zu
3.840.000 Simulationen (40 x 40 Anfangsbedingung fiir jeweils 40 x 60 Referenz-
frequenzen und Schleifenverstiarkungen) ist in Abb. 4.17 zu sehen. Der verwendete
Phasenregelkreis weist eine stiickweise lineare Kennlinie des VCO auf, die fiir negati-
ve Steuerspannungen eine VCO-Frequenz identisch mit Null generiert. In Kapitel 6
wird sich zeigen, dass sowohl der Digital- und Analogteil der PLL als auch die
Ladungspumpe einen unterschiedlichen Masse-Bezugspunkt aufweisen kénnen und
somit negative Spannungen iiber den Filterkapazititen moglich sind. Die weiteren
Systemparameter sind Ry ~ 1,4kQ), C; =~ 51nF, Cy ~ 2,6 nF, K, = 1,8 GHz/V und
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Abb. 4.17.: Simulativer Test der diskutierten Stabilititsbedingungen unter Beriicksichtigung der
Anfangsbedingungen im Bereich peg = —27...27 und foo = —fi ... ft

N = 12000. Hierbei ist der Phasenregelkreis fiir eine Stromstérke von I, = 313 pA
ausgelegt. Es ist zu erkennen, dass fiir realistische Stromstérken der Ladungspumpe
alle Simulationen rechtsseitig der hergeleiteten Stabilitdtsgrenze ein in die Ruhelage
konvergierendes Modell des Phasenregelkreises beschreiben und somit alle Anfangs-
bedingungen innerhalb des Einzugsgebietes der Ruhelage liegen. Lediglich fiir grofie
Schleifenverstédrkungen mit I, > 15mA konvergiert die Regelung nicht in den Fix-
punkt. In diesem Bereich wird der Phasenregelkreis durch die hohe Stromstéarke
iiberlastest, indem die Korrekturhiibe der Steuerspannung grofler als die Zielspan-
nung sind. Diese Uberlastgrenze wird in Kapitel 4.6 genauer erliutert. Des Weiteren
ist der Strom der Ladungspumpe in diesem Bereich circa 50-fach gréfer als bei der
nominalen Auslegung beriicksichtigt und stellt somit einen ungeeigneten Entwurf
dar. Zwischen der Stabilitdtsgrenze nach Gardner und der hier eingefiihrten Sta-
bilitdtsgrenze sind Simulationsergebnisse zu erkennen, die nicht in die Ruhelage
konvergieren (es stellt sich ein Grenzzyklus ein), da die Gardner-Grenze fiir An-
fangsbedingungen entfernt der Ruhelage nicht hinreichend konservativ fiir die Kon-
vergenzprognose ist.

Eine analoge Untersuchung lédsst sich fiir einen Entwurf des Phasenregelkreises
durchfiihren, bei dem das Verhéltnis der Filterkapazitidten deutlich grofler ist
(b = 14 C;/Cy). Die Ergebnisse der Simulationen sind in Abb. 4.18 zu schen.
Das gewdhlte Verhiltnis der Filterkapazitéiten resultiert in b = 51. Der Vergleich
der Stabilitétsgrenzen von Gardner und der empirischen Bedingung mit der Grenze
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Abb. 4.18.: Simulativer Test der diskutierten Stabilititsgrenzen fiir eine Anfangsbedingung ent-
fernt der Ruhelage und b = 51

basierend auf dem ereignisgesteuerten Modell zeigt die Nachteile der ersten beiden
Ansétze. Auch fiir groiere b ist die Bedingung von Gardner nicht konservativ genug.
Bei der Betrachtung der empirischen Grenze ist ersichtlich, dass die Konvergenzvor-
hersage fiir grofie b und o« = 10 im Bereich von hohen Referenzkreisfrequenzen nicht
zuverlissig ist. Fiir eine robuste Abschétzung miisste a eine Abhéngigkeit von b
aufweisen. Diese ist bei der Stabilitdtsbedingung basierend auf dem ereignisgesteu-
erten Modell gegeben und ermdoglicht eine verlasslichere Analyse der Konvergenzei-
genschaften.

Beziiglich der durchgefiihrten Simulationen liegt es nahe, dass die hergeleitete Stabi-
litdtsgrenze zu einem robusteren Entwurf von Phasenregelkreisen dritter Ordnung
fithrt, obwohl nur zwei Bereiche in der Phasenebene und keine Transitionen zwi-
schen den Bereichen betrachtet wurden. Diese Stabilitédtsgrenze léasst sich auch dann
verwenden, wenn die Anfangsbedingungen des Phasenregelkreises entfernt von der
Ruhelage sind, d.h. das die hier hergeleitete Bedingung auch eine Abschitzung des
Einzugsgebietes der Ruhelage ermoglicht. Des Weiteren lésst sich das Vorgehen zur
Herleitung der Stabilitétsgrenze auf beliebige Ordnungen des Phasenregelkreises
erweitern.
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ORDNUNG

4.6. Uberlastgrenze des Phasenregelkreises
zweiter und dritter Ordnung

Ein weiterer limitierender Faktor neben der Stabilitéit ist die Uberlastgrenze des
Phasenregelkreises. Die Uberlastgrenze wird in [3] fiir den Phasenregelkreis zweiter
Ordnung basierend auf dem Spannungssprung iiber dem Widerstand R; bei schal-
tendem Strom der Ladungspumpe definiert. Uberschreitet dieser Spannungssprung
den Abstimmbereich des spannungsgesteuerten Oszillators, ist dieser nicht langer in
der Lage der Spannung zu folgen oder wird beschédigt. Im theoretischen Extremfall
ist es moglich, dass das Modell des VCO mit linearer Charakteristik negative Aus-
gangsfrequenzen des VCO generiert. Da dies physikalisch nicht moglich ist, wird der
Phasenregelkreis in diesem Fall als iiberlastet bezeichnet. Die Uberlastgrenze ergibt
sich zu

WrefT1
2

Kn < (4.114)

Analog zum Phasenregelkreis zweiter Ordnung wird die Uberlastgrenze fiir das Sys-
tem dritter Ordnung {iber das Modell des VCO mit linearer Charakteristik defi-
niert [88]. Hierfiir wird die Gleichung der Steuerspannung betrachtet und der Grenz-

wert fiir den exponentiellen Teil der Gleichung fiir die Ladezeit ¢, — oo gebildet.
Ubersteigt dieser Grenzwert die zur Referenzfrequenz korrespondierende Steuerspan-

— — - Grenze von GARDNER //
10% ;
eingefithrte Grenze //
— — - empirische Grenze //
—— Uberlastgrenze
102 4
<
100 ,
1072 1
107 .

1072 10° 102
WrefT1

Abb. 4.19.: Grafische Darstellung der Uberlastgrenze des Phasenregelkreises dritter Ordnung im
Vergleich mit den Stabilititsgrenzen (b= 51)
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nung, ist der Phasenregelkreis iiberlastet und das Modell des VCO generiert negative
Ausgangsfrequenzen. Die mathematische Bedingung ist [88]

Cy + Cy)? 1 \?
KTl < %wrem = (1 + m) WrefT1 - (4115)
1

Der Vergleich der Uberlastgrenze des Phasenregelkreises dritter Ordnung mit den
Stabilitéitsgrenzen ist in Abb. 4.19 zu sehen.

Im vorangegangenen Kapitel wurden die Stabilitdtsbedingungen des Phasenregel-
kreises anhand des exakten nichtlinearen ereignisgesteuerten Modells fiir verschiede-
ne Schleifenparameter verifiziert. Dabei blieb der Strom auf den Bereich von 0,1 pA
bis 10 mA begrenzt. Diese Beschrankung basierte zum einen auf der Plausibilitét
der Stromwerte und zum anderen auf der Uberlastgrenze des Phasenregelkreises
dritter Ordnung, die die Schleifenverstirkung und die Referenzkreisfrequenz fiir die
gezeigten Untersuchungen limitiert.
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KAPITEL 9

Modellierung der CP-PLL inkl.
nicht-idealer Effekte

Die bisher betrachteten Modellierungen und Charakterisierungen beziehen sich auf
einen idealen Phasenregelkreis ohne parasitire und nicht-ideale Effekte, wie zum
Beispiel endliche Steigungen der Signalflanken, Totzonen und Phasenrauschen. Fiir
die Beriicksichtigung dieser Effekte lassen sich Modelle basierend auf dem elektri-
schen Verhalten der Schaltung verwenden. Diese Modelle binden zudem das analoge
Transistorverhalten mit ein und lassen sich daher als Transistor-Level (TL) Modell
bezeichnen. Es wird sich zeigen, dass dieses TL Modell eine sehr hohe Genauigkeit
aufweist, jedoch eine sehr lange Simulationszeit und eine hohe Datenmenge mit sich
bringt. Aufgrund der herausfordernden Auswertung der groffen Datenmenge und der
zeitaufwindigen TL Simulation werden hier die bereits eingefiihrten Modelle (linea-
res Modell und ereignisgesteuertes Modell) um die nichtlinearen und nicht-idealen
Effekte erweitert, sodass sich diese Effekte effizient analysieren lassen.

Zunéchst werden das Transistor-Level Modell und die inhédrenten parasitdren und
nicht-idealen Effekte vorgestellt. Im weiteren Verlauf werden diese nicht-idealen Ef-
fekte in das lineare und das ereignisgesteuerte Modell tiberfiihrt, um eine effiziente
Simulation zu gewéhrleisten. AbschlieBend werden die Genauigkeit und die Simula-
tionszeiten der Modelle miteinander verglichen.
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5. MODELLIERUNG DER CP-PLL INKL. NICHT-IDEALER EFFEKTE

5.1. Typen der Transistor-Level-basierten
nicht-idealen Effekte

Zur Beriicksichtigung der nichtlinearen, nicht-idealen und parasitdren Effekte lasst
sich der Phasenregelkreis zur Frequenzsynthese mittels Transistorschaltungen rea-
lisieren. Diese Modellierung kommt der physikalischen Realitdt sehr nahe und ist
daher ein weit verbreitetes Werkzeug fiir die Verifikation von Systemen. Fiir die fol-
gende Transistor-Level Modellierung wird das BSIM4 Modell der Transistoren [89]
verwendet. Dieses Modell zeichnet sich durch eine Vielzahl von Parametern aus,
die das analoge Verhalten der Transistoren beschreiben. Im Folgenden werden die
einzelnen Modellierungen der Komponenten des Phasenregelkreises mit ihrem je-
weiligen Verhalten beschrieben (basierend auf [7,67]), um deren nichtlinearen und
nicht-idealen Charakteristika herauszuarbeiten.

Die drei Zustédnde des endlichen Zustandsautomaten des Phasen- und Frequenz-
detektors lassen sich mittels zweier D-Flip-Flops realisieren. In Abb. 5.1 ist diese
Schaltung abgebildet (vgl. [6]). Werden fiir ¢ = 0 die Ausgangssignale der Flip-Flops
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Abb. 5.1.: Darstellung des PFD mit integrierter Vergleichslogik zur Unterdriickung des Falls
udn:].v&uup:].v

mit wy, = uan = 0V angenommen und eine steigende Flanke im Referenzsignal tritt
auf, wird das obere Flip-Flop auf logisch high gesetzt.

In der weiteren Betrachtung wird die Versorgungsspannung Ugq mit 1V angenom-
men und ein logisch high im oberen Flip-Flop wird zu w,, = 1 V. Ein logisch low wird
durch u,, = 0V représentiert. Diese Wahl der Versorgungsspannung dient lediglich
der Ubersichtlichkeit und der Veranschaulichung, da die Modellierungsansitze un-
abhingig von der absoluten Versorgungsspannung sind.

Wird anschlieflend eine steigende Flanke im Dividierersignal detektiert, wird im un-
teren Flip-Flop ein logisch high gespeichert. Anschlielend werden beide Flip-Flops

98



5.1. TYPEN DER TRANSISTOR-LEVEL-BASIERTEN NICHT-IDEALEN EFFEKTE

iiber das NAND zuriickgesetzt, sodass beide im Zustand logisch low sind. In diesem
Fall sind w,, = 0V und ug, = 0V. Da die Signale innerhalb der Transistor-Level
Modellierung Laufzeiten aufweisen und diese Laufzeiten das Verhalten des PFD be-
einflussen, ist in dieser Arbeit eine Vergleichslogik nachgeschaltet, die den virtuellen
Zustand uy, = 1V Aug, = 1V nach aulen unterdriickt. Dieser virtuelle Zustand
wiirde ansonsten beide Stromquellen der Ladungspumpe aktivieren und zu einer
héheren Verlustleistung der Schaltung fiihren.

Aufgrund der endlichen Flankensteilheit der Signale w,, und uq, besteht die Moglich-
keit, dass die Signale u,, und ug, die Schwellspannungen der nachfolgenden Ladungs-
pumpe nicht {iberschreiten, falls sehr kleine Phasenfehler und somit sehr kleine Zeit-
differenzen zwischen den steigenden Flanken von u.. und wug;, vorliegen. Wird die
Schwellspannung der Ladungspumpe nicht {iberschritten, ist der Phasenregelkreis
nicht in der Lage, diesen kleinen Phasenfehler in einen entsprechenden Strom zu
iiberfithren. Dieser Effekt ist in Abb. 5.2 visualisiert.
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Abb. 5.2.: Signalverlauf des Transistor-Level Modells des PFD zur Verdeutlichung der Signal-
laufzeiten und der Totzone

Hier sind die Signallaufzeit und die endliche Flankensteilheit von w,, zu erkennen.
Verbleibt u,, unterhalb der Schwellspannung der Ladungspumpe, ist diese nicht in
der Lage, die Informationen iiber den Phasenfehler weiterzuleiten. Somit reagiert
der Phasenregelkreis nicht auf kleine Zeitdifferenzen und weist eine Totzone Ty
auf [67]. Diese Totzone beeinflusst den Regelkreis speziell nahe der Ruhelage und
stellt somit einen kritischen Parameter fiir den Entwurf der PLL dar. Der Einfluss
dieser Totzone léasst sich zwar mittels des sogenannten Anti-Backlash Pulses, der
durch eine zusitzliche Verzogerungszeit im Riickkopplungspfad des PFD realisiert
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wird, teilweise beziehungsweise komplett kompensieren [67], dennoch ist die Charak-
terisierung des Einflusses der Totzone auf den Phasenregelkreis notwendig. Da die
Realisierung des Anti- Backlash Pulses zusatzlichen schaltungstechnischen Aufwand
bendtigt und sich die Totzone durch eine zu geringe Verzogerungszeit im Riickkopp-
lungspfad des PFD nicht kompensieren lésst, bleibt die Totzone eine Eigenschaft,
die fiir den optimalen Entwurf der Phasenregelkreise beriicksichtigt werden muss.
Des Weiteren bedarf es bei der Verwendung des Anti- Backlash Pulses einer préazi-
sen Auslegung der Ladungspumpe, da sich sonst die Auf- und Entladestréme nicht
ausgleichen, die Regelung der CP-PLL beeintrachtigt wird und Nebentone im Aus-
gangsspektrum entstehen [7]. Dartiber hinaus reduziert der Anti-Backlash Puls den
linearen Bereich des PFD [90] und verringert somit Awpg, also den Bereich in dem
der Phasenregelkreis nicht ausrastet.

In dieser Arbeit wird fiir die Realisierung der Ladungspumpe eine einfache Struk-

UD D

M, LI——‘ J M, L Udn

|

€

Abb. 5.3.: Af)bildung der in dieser Arbeit verwendeten Ladungspumpe, wobei aus Grinden der
Ubersicht auf die Anschliisse des Substrats verzichtet wurde. Die Substratanschliisse
der p-Transistoren sind auf Upp gelegt und die der n-Transistoren auf Masse

tur gewéhlt, da anhand der sich ergebenden nichtlinearen und nicht-idealen Ef-
fekte die Anséitze der spiateren Modellierung deutlich werden. Der Aufbau der
hier verwendeten Ladungspumpe ist dhnlich zu Abb. 2.7(b). Lediglich die idealen
Schalter und Stromquellen werden durch entsprechende Transistorschaltungen er-
setzt (siche Abb. 5.3). Fiir die Kanallinge L,, = 120nm und die Kanalweiten
W, = 1500nm und W, = 4000nm ergibt sich im vollig entladenen bzw. aufge-
ladenen Zustand der Schleifenfilterkapazitdten die Amplitude des Ladungspumpen-
stroms zu +1;, = £300 pA (siehe Abb. 5.4(a)). Wird das Verhalten der Ladungspum-
pe fiir verschiedene Kapazititsspannungen betrachtet, ergibt sich das Kennlinien-
feld in Abb. 5.4(b). Die auf den Schleifenfilter aufgebrachte elektrische Ladung zeigt
eine deutliche Abhéangigkeit von den initialen Spannungen Uy,;; iiber den Filterkapa-
zitdten. Das bedeutet, dass auch der maximale Ladungspumpenstrom I, (ucy) von
den Spannungen des Schleifenfilters abhé&ngt. Fiir Schleifenfilterspannungen nahe
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(a) Verlauf des Ladungspumpenstroms am Schleifenfil-
tereingang bei idealen Anfangsspannungen der Fil-
terkapazititen

(b) Kennlinienfeld der Ladungspumpe basierend auf
der Transistor-Level Modellierung fiir unterschied-
liche Anfangsbedingungen der Filterkapazitdten

Abb. 5.4.: Eigenschaften der Ladungspumpe basierend auf der Transistor-Level Modellierung

der Versorgungsspannung der Ladungspumpe ist der generierte Aufladestrom gering,
wobei der Entladestrom maximal ist. Diese Verdnderung der Schleifenverstirkung
beeinflusst die Dynamik des Regelkreises und somit die Kenngrofien aus Kapitel 3.1
und 4. Dariiber hinaus weist die Ladungspumpe einen Leckstrom [, und Signaliiber-
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Abb. 5.5.: Schematische Darstellung des Ladungspumpenstroms zur Veranschaulichung der
nicht-idealen Effekte des PFD und der Ladungspumpe basierend auf dem Transistor-
Level Modell

schwinger I, auf. Aufgrund der Kompensation dieser beiden Effekte innerhalb der
Regelung der PLL ergibt sich im Ausgangssignal des VCO und des Frequenzteilers
ein periodischer Jitter und somit entstehen Nebentone im Leistungsdichtespektrum.
Des Weiteren beeinflussen die endlichen Flankensteilheiten 74, und .5 des Stroms
der Ladungspumpe die Fahigkeit des Phasenregelkreises, kleine Phasenfehler auszu-
regeln. Eine schematische Darstellung des Stroms zur Verdeutlichung der genannten

101



5. MODELLIERUNG DER CP-PLL INKL. NICHT-IDEALER EFFEKTE

nicht-idealen Effekte des PFD und der Ladungspumpe ist in Abb. 5.5 dargestellt.

Fiir die Filterung des Stroms wird die elektrische Schaltung des Schleifenfilters aus
Kapitel 2.2.1 aufgebaut. Bis auf Rauschen und Prozessvariationen verhalten sich
diese diskreten Bauelemente zunéchst ideal. Weitere parasitire Effekte, zum Bei-
spiel die Spannungsabhéngigkeit integrierter Kapazititen, werden in dieser Arbeit
nicht betrachtet.

Der darauf folgende spannungsgesteuerte Oszillator l&sst sich beispielsweise als LC-
Ostzillator oder als Ringoszillator realisieren. Der hier exemplarisch verwendete Ring-
oszillator stellt einen Single-Ended Ringoszillator dar, dessen Frequenz durch span-
nungsgesteuerte Stromquellen im Versorgungszweig der Inverterstufen kontrolliert
wird. Fiir die Aufbereitung des Ausgangssignals des VCO werden zwei weitere Inver-
terstufen nachgeschaltet. Das entsprechende elektrische Schaltbild ist in Abb. 5.6

Strombegrenzung

Inverterstufe

Signalauffrischhung
(=) S

Uetl

Strombegrenzung

Abb. 5.6.: Abbildung eines single-ended current starved Ringoszillators mit Signalauffrischung,
wobei aus Griinden der Ubersicht auf die Anschliisse des Substrats verzichtet wurde.
Die Substratanschliisse der p-Kanal Transistoren sind auf Upp gelegt und die der
n-Kanal Transistoren auf Masse

zu sehen [91], wobei die Auslegung der Transistoren in Tab. 5.1 zusammengefasst
ist. Die Transistoren M; und M, stellen die spannungsgesteuerten Stromquellen
zur Regelung der VCO-Frequenz dar. Die Abhéngigkeit der VCO-Frequenz von der
Steuerspannung und den Kanalweiten von M; und Mg ist in Abb. 5.7(a) zu sehen,
wobei die Kanallange 0,1um betragt. Das nichtlineare Verhalten des spannungsge-
steuerten Oszillators ist speziell in der Darstellung seiner Steigung zu erkennen. Oft
wird die Kennlinie eines Oszillators um die Mittenfrequenz linearisiert, obwohl in
Abb. 5.7(b) deutlich wird, dass die Steigung der Kennlinie auch in diesem Bereich
keineswegs konstant ist.
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Tab. 5.1.: Dimensionierung der Transistoren des Ringoszillators

Transistor | Weite / um | Linge / um
M,y abhéngig von der Steigung K,
M, 1,76 | 0,1
M M || M
M, My || My || M,

M; 0,88 0,1

Mg 1,02 0,1

M; Mg || Mg

Ms M || Ms || Ms

M, 0,51 | 0,1

Mg abhéngig von der Steigung K,

Die Trégheit des hier verwendeten Ringoszillators gegeniiber Spriingen der Steuer-
spannung stellt sich nach dessen Untersuchungen mittels Transistor-Level Simula-
tionen als vernachléssigbar klein heraus. Selbst fiir eine Variation der Steuerspan-
nung von 100mV (1/3 der nominalen Steuerspannung) iiber eine Zeitspanne von
etwa 100 fs (0,00145 %o der nominalen Periodendauer) ist der Frequenzwechsel inner-
halb der Simulation erkennbar. Die sich ergebende Verringerung der Periodendauer
entspricht dem zu erwartenden theoretischen Wert dieses Beispiels von etwa 1,7 ps
(0,02 %o der nominalen Periodendauer). Daher wird die Trégheit des VCO hier nicht
weiter betrachtet. Sollte diese bei einem anderen Entwurf des VCO relevant werden
und die Regelung des VCO selbst Uberschwinger aufweisen, lisst sich dieses Verhal-
ten charakterisieren und beispielsweise mit zusétzlichen Polen und Verzogerungszei-
ten in der Ubertragungsfunktion des zeitkontinuierlichen Modells beriicksichtigen.

Zur Frequenzsynthese wird im Riickkopplungszweig des Phasenregelkreises ein Fre-
quenzteiler integriert. Ein Beispiel fiir einen einfachen Frequenzteiler ist eine Anein-
anderreihung von D-Flip-Flops, die die Frequenz des Eingangssignals jeweils durch
zwei teilen. Eine weitere Moglichkeit ist ein Flankenzahler mit Vergleichslogik, der
bei jeder N-ten steigenden Eingangsflanke eine steigende Ausgangsflanke generiert.
Diese Vergleichslogik lédsst sich fiir die Realisierung einer Fractional-N PLL unter
anderem von einem XA-Modulator steuern. Jedes Teilerverhéltnis kann eine unter-
schiedliche Verzogerungszeit zwischen der Flanke im Eingangssignal und der Flanke
im Ausgangssignal aufweisen. Diese sogenannten Propagation-Delays fithren zu ei-
nem systematischen Phasenversatz zwischen dem Referenz- und dem VCO-Signal.
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(a) Kennlinienfeld des Ringoszillators fiir verschiedene Kanalweiten der Transis-
toren im Spannungsversorgungszweig
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(b) Darstellung der Spannungsabhéngigkeit der Steigung der Oszillatorkennli-
nie fiir verschiedene Kanalweiten der Transistoren im Spannungsversorgungs-
zZweig

Abb. 5.7.: Eigenschaften des Ringoszillators basierend auf der Transistor-Level Modellierung
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5.2. Phasenrauschverhalten anhand des linearen
Modells

Neben den Transistor-Level-basierten nichtlinearen und nicht-idealen Effekten ist
das Phasenrauschen eine essentielle Kenngrofie des Phasenregelkreises. Fiir die Mo-
dellierung des Phasenrauschens bietet sich beispielsweise die Plattform SpectreRF
an. Sie ist eine Erweiterung des Simulators Spectre von Cadence um die Methoden
Periodic Steady State und Periodic Small-Signal Analyses und kombiniert somit die
Schaltungssimulation mit Kleinsignal-Betrachtungen. Eine Verhaltensmodellierung
des Phasenrauschens in Phasenregelkreisen wird dariiber hinaus in [67] diskutiert.
Speziell fiir die Kleinsignal-Betrachtung des Phasenregelkreises bietet sich jedoch
auch das lineare Modell aus Kapitel 3.1 an [7,92], dass analytische Betrachtungen
ermoglicht.

Das Phasenrauschen im Phasenregelkreis resultiert beispielsweise aus dem thermi-
schen Rauschen der Bauteile und des Rauschens der Versorgungsspannungen und
fithrt zu ungewollten stochastischen Verschiebungen der steigenden und fallenden
Flanken der Signale. Diese zeitlichen Verschiebungen der Flanken werden als Jit-
ter bezeichnet und korrespondieren zum Phasenrauschen der periodischen Signa-
le. Die wesentlichen Phasenrauschquellen in der PLL sind in Abb. 5.8 schematisch
dargestellt [7,14,45,92-96]. Die Phasenrauschquellen sind hier aufgrund der Uber-

(,Onz(t) Unip (t) verrauschter PFD & CP

uref(t)

” PFD
verrauschter J
Referenz-
Udn (t)

oszillator

ugiy (1) Uyeo(t)

DIV

#n5 (t) verrauschter DIV (,On4(t) verrauschter VCO

Abb. 5.8.: Schematische Darstellung des Phasenregelkreises mit den wesentlichen Phasenrausch-
quellen, wobei die hellgrauen Blicke akkumulierendes und die dunkelgrauen Blécke
synchrones Phasenrauschen aufweisen

sichtlichkeit als additive Groflen dargestellt, obwohl dieses Rauschen die Phasen der
periodischen Signale beeinflusst.

Das periodische Ausgangssignal des spannungsgesteuerten Oszillators entspricht un-
ter Beriicksichtigung des Phasenrauschens

Uyeo(t) = Ayeo sin (2#/ f(uca (7)) AT 4+ @ueon + g0n74(t)) , (5.1)
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wobei A,., die konstante Amplitude des VCO ist. Wird das Leistungsdichtespek-
trum des Referenz- und des spannungsgesteuerten Oszillators S(uywer) und S(tyeo)
betrachtet, resultiert das Phasenrauschen in einer Aufweitung des Spektrums um
die Zielfrequenz f; (sieche Abb. 5.9(a)). Sehr nahe der Zielfrequenz fillt diese Aufwei-
tung im Mittel mit 1/f% ab. Fiir groBere Abweichung zur Trigerfrequenz betrigt
der Abfall in etwa 1/f% und geht schlieflich fiir noch groBere Abstinde in 1/f
tiber [14,92]. Wird das Leistungsdichtespektrum rechtsseitig der Zielfrequenz iiber
die Abweichung zur Zielfrequenz A f = f — f; doppelt-logarithmisch aufgetragen, er-
geben sich lineare Abschnitte mit den Steigungen —30dB/Dekade, —20dB/Dekade
und —10dB/Dekade fiir die genannten drei Bereiche (vgl. Abb. 5.9(b)). Diese Fre-

A Amplitude / (dB/Hz) A PSD / (dBc/Hz)

A 1

Phasenrauschen

Phasenrauschen
» >
d 0
fe Frequenz f / Hz log,o(f — fi) / Hz
(a) Darstellung des Leistungsdichtespektrum (b) Darstellung des  Leistungsdichtespektrums

rechtsseitig der Zielfrequenz

Abb. 5.9.: Verschiedene Darstellungen des Leistungsdichtespektrums freilaufender Oszillatoren
zur Verdeutlichung deren Phasenrauschverhaltens

quenzabhéngigkeit des Phasenrauschens von freilaufenden Oszillatoren ergibt sich
aus der Akkumulation des Phasenrauschens iiber die Zeit. Eine Stérung der Phase
von freilaufenden Oszillatoren fithrt zu einer permanenten Abweichung der Phase
und zukiinftiges Phasenrauschen wird entsprechend akkumuliert [92].

Das Phasenrauschverhalten der getriggerten Komponenten des Phasenregelkreises
iiberlagert sich jeweils mit der steigenden bzw. fallenden Flanke des Eingangssi-
gnals und resultiert somit in keiner bleibenden Abweichung der Phasenlage. Dieses
synchrone Phasenrauschen zeigt sich in einem frequenzunabhéngigen Leistungsdich-
tespektrum des Phasenrauschens von der Kombination aus PFD und Ladungspum-
pe (PFD & CP) [14]. Wird der Dividierer als Kette aus D-Flip-Flops aufgebaut,
zéhlt auch dieser zu den getriggerten Bauteilen. Fiir eine Fractional-N PLL mit
Y A-Modulator ist das Leistungsdichtespektrum des Phasenrauschens vom Dividie-
rer frequenzabhéngig und wird mafigeblich von der Architektur des Modulators
bestimmt.

Da die Phasenrauschbetrachtung nahe der Ruhelage des Regelkreises durchgefiihrt
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wird und somit das Kleinsignalverhalten beurteilt wird, lasst sich das Verhalten der
Bauteile der PLL mitteln und das lineare Modell aus Kapitel 3.1 herleiten. Dieses
lineare Modell im Frequenzbereich ist in Abb. 5.10 inklusive der additiven Phasen-
rauschquellen dargestellt.

(%] HLF

(Dvco K vw

Dys 4 T(s) j

Abb. 5.10.: Darstellung des linearen Modells der CP-PLL im Frequenzbereich mit den wesent-
lichen Phasenrauschquellen

==

Wird das Phasenrauschverhalten des Regelkreises mit Hilfe des linearen Modells be-
schrieben, resultiert das Leistungsdichtespektrum des Phasenrauschens am Ausgang
der PLL:

SIO(Af) = (SE(Af) + S5+ S3) INT(j2rAf)[?

. ) (5.2)
+S5 (Af) [L=T(52rAf)]"
Das Phasenrauschverhalten am Ausgang des Dividierers lédsst sich mittels
iv 1 vCo
SEAS) = <5 SKe(AT) (53)

bestimmen [7]. S4 bezeichnen dabei die Leistungsdichtespektren des Phasenrau-
schens ®,; mit ¢ = 2,...,5. Abb. 5.11 zeigt die Phasenrauschanteile der einzelnen
Komponenten der PLL separat - sowohl fiir den freilaufenden Fall (engl. Open Loop,
kurz: OL) als auch innerhalb der Regelung (engl. Closed Loop, kurz: CL). Bei
Betrachtung des Phasenrauschverhaltens fiir den offenen Regelkreis ist zu erken-
nen, dass das Phasenrauschen der Oszillatoren eine Steigung von —20dB/Dekade
zeigt und die getriggerten Komponenten der PLL ein frequenzunabhéngiges Pha-
senrauschverhalten aufweisen. Innerhalb des geschlossenen Regelkreises wird das
Phasenrauschen des spannungsgesteuerten Oszillators durch die Fehleriibertragungs-
funktion T,(s) = 1 — T'(s) Hochpass-gefiltert, wobei das Phasenrauschen des Refe-
renzoszillators und des PFD & CP Blocks mittels der Ubertragungsfunktion des
geschlossenen Regelkreises Tiefpass-gefiltert wird.

Diese analytische Betrachtung des Phasenrauschens erméglicht einen schnellen Ein-
blick in das Systemverhalten, beriicksichtigt jedoch keine weiteren nichtlinearen und
nicht-idealen Effekte.
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Leistungsdichtespektrum

-70
80} RN < i
90} N S~ o - i
< IS N
jan AR <.
>-100F SRS Sl .
[an)] ~3 <
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>\—110 - S~ 1
@59 — — — OL: VCO-Rauschen
-120 CL: VCO-Rauschen 4
— — — OL: Referenzrauschen
130 CL: Referenzrauschen -
— — — OL: PFD-CP-Rauschen >
140 —— CL: PFD-CP-Rauschen
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Abweichung zur Triagerfrequenz / Hz

Abb. 5.11.: Separate Darstellung des Phasenrauschens der PLL-Komponenten fiir den offenen
(OL) und geschlossenen Regelkreis (CL)

5.3. Ereignisgesteuerte Modellierung
nicht-idealer Effekte

Die Kombination der eingefiithrten nichtlinearen und nicht-idealen Effekte der CP-
PLL beeinflussen das dynamische Verhalten des Regelkreises nicht nur nahe der
Ruhelage, sondern auch wihrend der nichtlinearen Ziehphase. Aus diesem Grund
ist das lineare Modell nicht ohne Weiteres verwendbar. Dariiber hinaus werden
auch die Konvergenzeigenschaften der Regelschleife beeintréchtigt. Fiir einen robus-
ten und verlésslichen Entwurf des gemischt digital analogen Systems ist es daher
unabdingbar, die Kombination dieser Effekte zu beriicksichtigen. Da eine Transistor-
Level oder verhaltensbasierte Simulation zu sehr langen Simulationszeiten fithren
kann [12] und eine grofle Datenmenge erzeugt wird, deren Interpretation eine Her-
ausforderung darstellt [4,19], liegt die ereignisgesteuerte Modellierung nahe.

Zur Beriicksichtigung der nichtlinearen und nicht-idealen Effekte wird in dieser Ar-
beit das ereignisgesteuerte Modell nach [19,24] erweitert, um sowohl die Transistor-
Level-basierten Effekte als auch das Phasenrauschen und deren Kombination zu
beriicksichtigen. Diese Ansétze wurden auch in [97-100] verdffentlicht.
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5.3.1. Modellierung der nicht-idealen Effekte des PFD &
CP Blocks

Die Totzone des Phasenregelkreises resultiert aus der endlichen Steigung der Aus-
gangssignale des Phasen- und Frequenzdetektors und der Schwellspannung der nach-
folgenden Transistoren der Ladungspumpe. Fiir kleine Phasenfehler ist die Zeitdif-
ferenz zwischen den steigenden Flanken des Referenz- und des Dividierersignals
so gering, dass das steigende Ausgangssignal des PFD die Schwellspannung der
Ladungspumpe nicht erreicht und die Ladungspumpe nicht in der Lage ist, die In-
formation des Phasenfehlers an den Schleifenfilter weiterzugeben. Fiir diese kleinen
Zeitdifferenzen verhalt sich der Phasenregelkreis gewissermaflen wie ein offener Re-
gelkreis und weist somit eine Totzone auf.

Zur Beriicksichtigung dieser Totzone (engl. dead-zone, kurz: DZ) des Phasenregel-
kreises wurden in [19] erste Vorarbeiten verdffentlicht. Diese Vorarbeiten wurden
in [38] genauer betrachtet. Zur ereignisgesteuerten Modellierung der Totzone wird
das analoge Verhalten der Ausgangssignale des PFD erneut als digital interpretiert
und der endliche Zustandsautomat aus Kapitel 2.2.1 durch vier virtuelle Zusténde
erweitert (siche Abb. 5.12 [38]).

Abb. 5.12.: Erweiterung des PFD zur Beschreibung der Totzone

Diese vier zusdtzlichen Zusténde D; ; beschreiben den Phasenfehlerbereich, in dem
der Phasendetektor nicht reagiert. Ist der Phasenfehler sehr klein, dass heifit die
Zeitdifferenz zwischen uﬁef und ugiv ist geringer als 7., befindet sich der Phasenre-
gelkreis in der Totzone (die Zustandsfolge ist zum Beispiel durch Sy — Dy — Sp
gegeben) und die Ausgénge des PFD bleiben unveridndert. Mathematisch 14sst sich

der endliche Automat unter Beriicksichtigung der Totzone wie folgt definieren.

Apz = {Spz,Z, O, Toz, Yoz, Yoz, Si}, (5.4)
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wobei
Spz = {5-1,511,80,D-10,Do1,Do.—1,D10} Zustinde, (5.ha)
I= {ujef,ugiv} Eingangsalphabet, (5.5Db)
O = {uwp(t), uan(t)}  Ausgangsalphabet, (5.5¢)
Toz = {t,t;"il,tfjl,get, Trst} Menge der Zeiten, (5.5d)
vpz = Ubergangsfunktion, (5.5e)
Ypz =  Ausgabefunktion, (5.5f)
S; € Spz  Anfangszustand (5.5g)
gilt.

Fiir die Zustandsiibergangsfunktion gilt

(

8_1 — D_l,() falls uIef
S, — S, fallsu),
So — Doa falls uIef
So = Do fallsul,
S — Sy fallsul
Si1  — Dy fallsuly,
D_l 0o — SQ falls Atin > Test
— 5.6
WEZY Doy S fallsul, (5:6)
D071 — S_,.l falls Atin > Teet
Dox — S falls ).
’D()’,l — 871 falls Atin > Teet
Do_1 — So falls ] ;
DI,O — S() falls Atin > Test
DI,O — S+1 falls uIef
\

Hierbei ist At;, die Zeitdifferenz zwischen der Simulationszeit ¢,, und dem Eintritt
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tin in einen der Zusténde D; ;:
Aty = tn — b (5.7)
Die Ausgabefunktion dieses erweiterten Phasendetektors ist mit
Unp(t) = low, uan(t) = high falls Sy VD_
)

Ypg = Unp(t) = low, ugn(t

Unp(t) = high, uan(t) =low falls S;1 VD

=low falls Sy V Dy_1V Dy (5.8)

gegeben.

Wird die Charakteristik der Baugruppe bestehend aus PFD und Ladungspumpe
(kurz: PFD & CP Block) betrachtet, ergibt sich der Verlauf in Abb. 5.13, wobei die
Verschiebung der elektrischen Ladung durch

tntTret
Q- / @ de (5.9)

definiert ist und (., die maximale Ladungsverschiebung bei ¢, = 27 und idealer
PLL beschreibt.

0.5F
Breite der Totzone
0.4}
(—>/
g Q _ 0
E 03[ | Quax
&
= 0.2
o O
0.1}
/ PFD-CP Charakteristik
(e Totzone
0 0.1 0.2 0.3 0.4 0.5
pe / (2m)

Abb. 5.13.: Charakteristische Kennlinie des PFD & CP Blocks mit Totzone, wobei Tst = 0 und
Tset 7 0 gilt

Es ist zu erkennen, dass die Kombination von PFD und Ladungspumpe fiir kleine
Phasenfehler nicht in der Lage ist, den Schleifenfilter zu laden oder zu entladen.
Der Phasenregelkreis ist in diesem Bereich quasi aufgetrennt. Da dieser Effekt
gerade bei kleinen Phasenfehlern auftritt, beeinflusst die Totzone die Stabilitét des
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Phasenregelkreises [39] und das Phasenrauschverhalten.

Endliche Steigungen des Ladungspumpenstroms

Zusétzlich zur Totzone ist die endliche Steigung des Ladungspumpenstroms ein
nicht-idealer Effekt. In Abb. 5.14 ist ein exemplarischer Verlauf eines Stromimpul-
ses der Ladungspumpe dargestellt (vgl. [19]). Es ist ersichtlich, dass der Stromver-

ZK (t)
ul $ul
-+ ]p
< AQset,Q - AQrst,l
/_ AC?sct,l § AQ[’st,Z
> > )
Tset Trst t
t, thi1

Abb. 5.1/.: Modellierung der endlichen Flankensteilheit des Ladungspumpenstroms mittels
Verzogerungszeiten (durchgezogene schwarze Kurve: realer Impuls — gestrichelte
Kurve: idealer Impuls)

lauf mit endlicher Flankensteilheit in erster Naherung mit einem verzogerten recht-
eckformigen Verlauf approximiert werden kann. Dabei werden die Zeiten 7y und
Trst zur Modellierung verwendet. Die Fldchen zwischen beiden Verldufen entsprechen
der Ladungsdifferenz, die die Ladungspumpe auf den Schleifenfilter aufbringt. Fiir
den Fall AQget,1 = AQser2 und AQrst1 = AQys2 1asst sich die endliche Steigung
im Mittel ebenfalls mit dem PFD in Abb. 5.12 abbilden.

Fiir die Stabilitdtsanalyse des Phasenregelkreises ist der Bereich nahe dem Fix-
punkt von grofler Bedeutung. Da die erste Ndherung der endlichen Steigung die
Dynamik nahe dem Fixpunkt jedoch nicht hinreichend gut abbilden kann, ist es
notwendig, den Funktionsblock bestehend aus PFD und Ladungspumpe um eine
endlichen Steigung des Stroms zu erweitern. Fiir diese Modellierung wird hier ei-
ne Geradengleichung mit konstanter Steigung angenommen (sieche Abb. 5.15). Die
sich ergebende Erweiterung des PFD ist in Abb. 5.16 zu sehen. In den Zustédnden
Ci; entspricht der Ausgangsstrom der Ladungspumpe einer Rampe mit vorgegebe-
ner konstanter Steigung, die in den Zusténden Cp; und C_; positiv und in den
Zusténden Cp 1 und C; o negativ ist. Die Zusténde C; ; kénnen durch das Erreichen
des Stroms i, (t) = —1,,, ip(t) = 0, i,(t) = +1, oder durch eine steigende Flanke des
Signals, das den vorherigen Zustandswechsel nicht verursacht hat, verlassen werden.
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A i i
j Uyef j Ugiy

Vset Vrst

So Co1 St Cio So

»
t

tn tn+1

Abb. 5.15.: Strompuls der Ladungspumpe mit linearer Niherung der endlichen Flankensteilheit

Abb. 5.16.: Erweiterung des PFD zur Beschreibung der endlichen Steigung des Stroms

Dieser endliche Automat lédsst sich wie folgt mathematisch beschreiben:

Acs = {Scs,Z, 0, Tes, ves, Yes, Si} (5.10)
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wobei
Scs ={S5-1,8+1,80,C-10,C01,Co-1,C10}  Zusténde, (5.11a)
7= {ujef,ugiv} Eingangsalphabet, (5.11b)
O = {uy(t),uan(t)} Ausgangsalphabet, (5.11c)
Tes = {—1,,0,+1,} Menge der Strome, (5.11d)
ves =  Ubergangsfunktion, (5.11e)
Yes =  Ausgabefunktion, (5.11f)
Si € Scs Anfangszustand (5.11g)

gilt. Fiir die Zustandsiibergangsfunktion gilt

;

S, — C.o fallsul

S, — S, fallsul,

So = Cou fallsul

So = Coy fallsul,

Sy — Sy fallsuly,

Sy — Cio  fallsul,
Coio — So falls i, = 0

TSN el o Gy fallsul, (5:12)

Cop — Sy fallsi, =+1,
Con  — Cip falls ujhv
Co—1 — S fallsi, =—1,
Co1 — C_1o fallsul,

Cio — S falls ¢, = 0
Co — Cou fallsul,
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Die Ausgabefunktion dieses erweiterten Phasendetektors ist mit

Unp(t) = low, uan(t) = high falls S_1 V Co 4
Yos = Unp () = low, ugn(t) =low  falls Sy VC_10V Cip (5.13)
Unp(t) = high, uan(t) =low falls S41V Cip

gegeben.

Die Verallgemeinerung des ereignisgesteuerten Modells auf beliebige Ordnungen
des Phasenregelkreises (siehe Kapitel 3.3) ist an dieser Stelle von groflem Vorteil,
da der Strom der Ladungspumpe nicht mehr als stiickweise konstant angenommen
werden kann und die Rampe des Stroms in der Berechnung des Schleifenfilters
beriicksichtigt werden muss. Die Charakteristik der Zusammenschaltung des
PFD und der Ladungspumpe mit endlicher Steigung des Stroms ist in Abb. 5.17
dargestellt. Es ist zu erkennen, dass sie einen quadratischen Verlauf fiir kleine

0.5r ,
0.4} ,
%
g
S 03 .
~
S . .
analog zur idealen Kennlinie
0.2 lquadratisch ‘ 1
0.1F PFD-CP Charakteristik 1
Dreiecksgrenze
O Il Il Il Il Il
0 0.1 0.2 0.3 0.4 0.5
@e / (2m)

Abb. 5.17.: Charakteristische Kennlinie des PFD & CP-Blocks mit endlicher Steigung des
Stroms (l’yset| = |'Vrst|)

Phasenfehler aufweist. Fiir groflere Phasenfehler ist die Charakteristik analog zum
idealen Verlauf, falls der Betrag der positiven und negativen Steigung gleich ist
(|7set| = |mst|). Der quadratische Verlauf ergibt sich aus der folgenden Untersu-
chung. Der trapezformige Verlauf des Stroms (siehe Abb. 5.15) resultiert in einer
Charakteristik, die analog zum idealen PFD ist, da der Flicheninhalt des Trapez
gleich dem des idealen Rechteck ist. Wird der Phasenfehler kleiner, ist der Verlauf
des Stroms dreieckférmig und die Flache unter dem Strom héngt quadratisch vom
Phasenfehler ab (siche Dreiecksgrenze in Abb. 5.17).
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Die endliche Flankensteilheit des Stroms fiithrt somit zu einer weiteren Glattung der
Steuerspannung im Bereich der Schaltzeitpunkte ¢,,. Dariiber hinaus beeintréachtigt
die endliche Steigung des Stroms die Konvergenzeigenschaften des Regelkreises, da
die Schleifenverstiarkung fiir kleine Phasenfehler abnimmt.

Kombination der Totzone und der endlichen Steigung des Stroms

Fiir eine Modellierung, die nahe den physikalischen Gegebenheiten ist, werden die
Totzone und die endliche Steigung des Stroms kombiniert. In Abb. 5.20 ist ein realis-
tischerer Strompuls (gestrichelt) dargestellt. Zusétzlich ist der im ereignisgesteuer-

tn tn+1

Abb. 5.18.: Strompuls der Ladungspumpe mit Totzone und endlicher Steigung (durchgezogene
schwarze Kurve: modellierter Impuls — gestrichelte Kurve: realer Impuls)

ten Modell implementierte Strompuls zu sehen. Durch die Kombination der Totzone
(Do und Dy o) und der endlichen Flankensteilheit (Cp; und Cyp) ist eine Modellie-
rung des Stroms nahe des realen Verlaufs moglich. Hierbei ist darauf zu achten, dass
wéhrend einer Rampe des Ladungspumpenstroms eine zuriicksetzende Flanke in den
Eingangssignalen des PFD auftreten kann. Da der Einfluss der steigenden Flanke
im Eingangssignal durch die Laufzeiten der Totzone (7y oder 7 ) verzogert wird,
ist zu beriicksichtigen, dass sowohl das Erreichen des maximalen Stroms als auch
die Verzogerungszeit selber zu einem weiteren Zustandswechsel des PFD fiihren. In
Abb. 5.19 ist ein beispielhaftes Szenario dargestellt. Der Anfangszustand wird in
diesem Beispiel durch eine steigende Flanke im Referenzsignal verlassen. Nach der
Verzogerungszeit 7o der Totzone wird der Zustand Cp; angenommen. Dieser wird
durch eine steigende Flanke im Dividierersignal verlassen. Durch die Verzégerungs-
zeit 1¢ der Totzone bleibt die Dynamik des Stroms zunéchst erhalten. In diesem
Beispiel wird der maximale Strom +1,, erreicht, bevor die Verzogerungszeit erreicht
ist. Der folgende Zustand & , ist eine Kopie des Zustandes Sy, wobei Sy , nach der

116



5.3. EREIGNISGESTEUERTE MODELLIERUNG NICHT-IDEALER EFFEKTE

So So

tn tn+1

Abb. 5.19.: Spezialfall des Ladungspumpenstroms mit Totzone und endlicher Steigung

Zeit
To = Trst — AtS (514)

verlassen wird. Ats beschreibt die Zeitspanne des Verweilens im vorherigen Zustand
(in diesem Fall der Zustand D, _.). Die anschliefende negative Rampe des Stroms
wird durch das Erreichen des Stroms i,(¢) = 0 beendet.

Mit Hilfe dieser Betrachtung lédsst sich der erweiterte endliche Automat des PFD
herleiten. Das Resultat ist in Abb. 5.20 dargestellt. Hierbei beschreiben D; ; die
Totzone und C,, entsprechen der endlichen Steigung des Stroms. Die zusétzlichen
Zustdande D_.. und D, _. der Totzone resultieren aus dem obigen Beispiel. Diese
Zustéinde werden durch die Uberschreitung der Verzogerungszeit 7. beziehungs-
weise Ty oder durch das Erreichen des Sollstroms verlassen. S, stellen Kopien
der Zusténde S, dar, wobei p = —1,0, + 1 gilt. Die weiteren Zeiten, die in diesem
endlichen Automat verwendet werden, sind wie folgt definiert:

TS = Tset — Atg (515)
und
Atin = tn - tin; (516)

wobei t;, den Eintrittszeitpunkt in einen Zustand definiert.
Bei dieser Modellierung ist darauf zu achten, dass die Summe der Verzogerungs-
zeiten Ty, Trst Und der Anstiegszeit des Stroms geringer als die Periodendauer des
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Atin 2 Trst Atin > Tset

Atin Z Tset Atin 2 Trst

Abb. 5.20.: Erweiterung des PFD zur Beschreibung der Totzone und der endlichen Steigung
des Stroms

Referenz- und des Dividierersignals ist. Diese Annahme wird in der Regel erfiillt,
da die verwendeten Komponenten sonst den Anspriichen der Applikation nicht
geniigen. Die PFD & CP Charakteristik mit der Kombination der Totzone und der
endlichen Steigung des Stromanstiegs ist in Abb. 5.21 zu sehen. Es ist ersichtlich,
dass sowohl der quadratische Verlauf als auch die Totzone in der Charakteristik
auftreten. Die Addition beider Bereiche beeinflusst das Phasenrauschverhalten und
reduziert die Konvergenzeigenschaften des Phasenregelkreises und ist daher fiir den
Systementwurf zu beriicksichtigen.

Leckstrom, Stromiiberschwinger und Spannungsabhingigkeit der Strom-
amplitude

Die vorgestellten Erweiterungen des Phasendetektors zur Beriicksichtigung der
nicht-idealen Effekte weisen in den Zustdnden Sy, Spa, Do und Dy _; einen Strom
ip = 0 auf. Wird dieser Strom neu definiert, kénnen alle Modelle fiir die Modellie-
rung des Leckstroms herangezogen werden:

Zp(t) == :l:[L V S € [80, 8073, ’D(),l, ’D07,1] . (517)

Diese Definition fiihrt zu einer Verschiebung der Kennlinie der elektrischen Ladung
des PFD & CP Blocks. Die Verschiebung in y-Richtung entspricht 41y, - T, wobei
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Abb. 5.21.: Charakteristische Kennlinie des PFD & CP-Blocks mit Totzone (Tisy = 0 und Tyey 7
0) und endlicher Steigung des Stroms (|Vset| = |st|)

Tt die Periodendauer des Referenzsignals ist. Das Resultat dieser Eigenschaft ist
ein mittlerer statischer Phasenfehler in der Regelung, da sich nur so der Leckstrom
ausgleichen lasst (siehe Kapitel 7.2).

Analog zur Einfiithrung des Leckstroms ldsst sich ein Stromiiberschwinger modellie-
ren. Hierflir wird der Ladungspumpenstrom in den Zusténden Dy 1, D1, So.a; Sia,
Dy._1, D_1 und S_; , neu definiert:

ip(t) =11, — I, VS €Dy, Dio, Soar Stas Do—1, D_10, S—14)- (5.18)

Somit sind die vorangegangenen Modellierungen in der Lage, einen Stromiiber-
schwinger zu beriicksichtigen. Dieser Uberschwinger des Stromsignals resultiert in
einer negativen Steigung —I, der Ladungskennlinie des PFD & CP Blocks nahe
ve = 0 und beeintréichtigt den statischen Phasenfehler und die Konvergenzeigen-
schaften des Phasenregelkreises (zwei stabile Ruhelagen moglich) und die Frequenz-
reinheit des VCO-Signals. Abb. 5.22(b) zeigt die resultierende Kennlinie des PFD
& CP Blocks mit Totzone, Leckstrom, Stromiiberschwinger (engl. Glitch) und end-
lichen Flankensteilheiten des Stroms.

Des Weiteren ldsst sich die maximale Amplitude des Stroms I, variabel definie-
ren. Fiir das ereignisgesteuerte Modell der CP-PLL wird diese maximale Amplitude
zwischen den Ereignissen ¢,, als konstant approximiert, wobei sich diese jedoch zu
jedem Ereignis neu definieren ldsst. Fiir den spannungsabhéngigen Ausgangsstrom
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’
Dead-Zone K‘, ’

Transistor-Level

0 e >
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(a) Strompuls der Ladungspumpe mit Totzone Tset, endli-  (b) Charakteristische Kennlinie des PFD &

cher Stromsteigung set,rst, Stromiiberschwinger Iy und CP-Blocks mit Totzone (mrst = 0 und

Leckstrom I, Tset # 0), endlicher Steigung des Stroms
(|yset| = |yrst]), Leckstrom und Stromiiber-
schwinger

Abb. 5.22.: Charakteristiken des PFD mit Totzone, Leckstrom, endlicher Steigung und Uber-
schwinger des Ladungspumpenstroms

der Ladungspumpe bietet sich folgende Definition an
ip(t) = ifp(ucﬂ(tn)) VS e [8_1, S+1, 8173, 8_173]. (519)

Basierend auf dieser Modellierung lassen sich die eingefiihrten endlichen Zustandsau-
tomaten dazu verwenden, eine variable aber stiickweise konstante Stromamplitude
I,(-) zu realisieren. Dieser nicht-ideale Effekt fithrt zu einer variablen Schleifen-
verstiarkung und beeinflusst somit das dynamische Verhalten, wie zum Beispiel die
Anstiegs- und die Ausregelzeit.

Die ereignisgesteuerte Modellierung eines exemplarischen Strompulses der Ladungs-
pumpe ist in Abb. 5.22(a) zu erkennen. Hier ist ersichtlich, dass sich der Strompuls
mit dem eingefiihrten ereignisgesteuerten Modell gut abbilden lasst.
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5.3.2. Dividiererlaufzeiten

Der Frequenzteiler innerhalb des Riickkopplungspfades des Phasenregelkreises weist
fiir verschiedene Teilerverhiltnisse unterschiedliche Signallaufzeiten auf.

Ai(t) Lin(t)
T T 1 1
- P
| \ ! Tdiv !
! Qdelay :: ::
; Tdi | At |
S[) : Sodw SS— SO | 1
> I . g
| | Tdiv t So | S S| So ¢
5 N ; Q
| At | Qideal 1 delay
| A—I/ | 4’/
+-1,1 1 +-1,!
T ) T .7
Uiy Upef Ugiy Upet
(a) At<0/\7‘div>|At|/\S:So (b) At<0/\7’div<‘At‘/\S:S()
Lin() Fin(t)
Qdelay
T ]P I - | I
1 / Iy | | ﬁ\
! ! ! Qdelay
| | |
So| Su b SH S SufSEe ! st So
! ———> t : t
[—> Tdiv 1 »y  Tdiv
1AL 1At
) 2T ) )
Upef Uiy Ugiy Upef
(C) At > 0 A Tgiv > |At|/\$=$g (d) At < 0N Tgiv > |At|/\S:S+1

Abb. 5.23.: Darstellung der wesentlichen Effekte der Dividiererlaufzeiten auf den Phasenregel-
kreis anhand des Ladungspumpenstroms

Diese Verzogerungen resultieren in einer Zeitdifferenz der einfallenden Flanken und
der generierten Ausgangsflanken. Der so generierte Phasenfehler beeinflusst das dy-
namische Verhalten des Phasenregelkreises. Speziell fiir die Fractional-N PLL, bei
der zwischen verschiedenen Teilerverhéltnissen geschaltet wird, ergeben sich unter-
schiedliche Verzogerungszeiten.

Fiir die Modellierung dieser Dividiererlaufzeiten lésst sich ebenfalls der endliche
Zustandsautomat des Phasen- und Frequenzdetektors erweitern. Dies hat den Vor-
teil, dass sich der Einfluss der Laufzeiten auf das dynamische Verhalten der Regel-
schleife detailliert und modular beschreiben liasst und zu einem besseren Verstind-
nis dieses nicht-idealen Effektes beitragt. Der Einfluss der Dividiererlaufzeiten auf
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die Regelschleife ist in Abb. 5.23 dargestellt. Der erste Fall ist in Abb. 5.23(a) zu
sehen, wobei der initiale Zustand des PFD als &y angenommen wird. Des Weite-
ren ist hier die Zeitdifferenz zwischen der idealen steigenden Dividiererflanke ugiv
und der des Referenzsignals uief kleiner als die Verzogerungszeit des Dividierers
|At] = |t — 4| < 745y Fiir diesen Fall wird die Reaktion auf die steigende
Flanke ugiv hinter die Referenzflanke verschoben und die elektrische Ladung des
idealen Dividierers Qigear Wird zu Qgelay. Es ist offensichtlich, dass sich das Vorzei-
chen der elektrischen Ladung éndert und die VCO-Frequenz erhoht wird, obwohl
diese bereits hoher als die Zielfrequenz ist. Wird |At| > 745, betrachtet, wird die idea-
le elektrische Ladung der Ladungspumpe um [,74;, reduziert (siehe Abb. 5.23(b)).
Das bedeutet, dass die Reduzierung der VCO-Frequenz und somit das Regelverhal-
ten der PLL verlangsamt wird.

Tritt die Referenzflanke zuerst auf, tritt der dritte Fall aus Abb. 5.23(c) ein. Hier
vergrofert die Laufzeit den Strompuls um 7,745, wodurch die VCO-Frequenz stéarker
erhoht wird als durch die Zeitdifferenz At vorgegeben und das Regelverhalten wird
beschleunigt. Der vierte kritische Fall nimmt den initialen PFD-Zustand als S, an
(vgl. Abb. 5.23(d)). Tritt die Dividiererflanke u}., zuerst auf, wiirde die ideale Divi-
diererflanke die Beschleunigung des VCO-Signals beenden bis uIef detektiert wird.
Durch die Laufzeit des Dividierers wird fiir |At| < 745, die Beschleunigungsphase
hingegen erst nach der Referenzflanke beendet und somit die elektrische Ladung
erhoht. Des Weiteren weist diese Referenzflanke keinen Einfluss mehr auf die Rege-
lung auf.

Diese vier kritischen Fiélle lassen sich fiir die Erweiterung der Beschreibung des
PFD als endlicher Zustandsautomat verwenden. Der resultierende Automat ist in
Abb. 5.24 zu sehen. Dieser Automat lasst sich mit Hilfe des 7-Tupels

Adelay = {Sa I> 07 7-7 Vdelay 5 wdelaya Sl} (520)

mathematisch beschreiben, wobei

S ={8.1,80,80, 80,841,874, 8,84} Zustéinde, (5.21a)
7= {ufef, ugiv} Eingangsalphabet, (5.21b)
O = {uy(t), uan(t)} Ausgangsalphabet, (5.21c)
T ={t. 0, t9 7}  Menge der Zeiten, (5.21d)
Vdelay = Ubergangsfunktion, (5.21e)
Vaelay =  Ausgabefunktion (5.21f)
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und
S € S Anfangszustand (5.22)
gilt. Die Ausgabefunktion des erweiterten Phasendetektors ist mit
Unp(t) = low, uan(t) = high falls S_; vV 8™
Vdelay = & Unp(t) = low, ugn(t) =low  falls Sy vV S_o VvV Sp* (5.23)
Unp(t) = high, uan(t) = low falls S;1 VSyo VSEY

gegeben. Fiir die Zustandsiibergangsfunktion gilt
(S, — 8 fallsul,

S1 =5 falls u!

ref

Sy —8, fallsu!

ref
Sy — S falls ul,
S_O — 8_1 falls t > Tdiv — At
8+0 — 80 falls t > Tdiv — At

S — 8, fallsa!

ref

Vdelay = (524)

Sy — ST falls ul,
S™v 58, falls u!

ref

Szdfv — 8_1 falls t > Tdiv
Sqtv = Sy falls ul

S = Sy falls t > Ty

S_T_dliv — SO falls t > Tdiv

[ ST = Sy falls o,

ref
Hierbei ist At die zeitliche Differenz der steigenden Flanken der Eingangssignale
des Phasendetektors (uer(t) und wgiy(t)):

At =ty — el (5.25)

Durch die Laufzeiten des Dividierers wird die elektrische Ladungskennlinie des PFD
& CP Blocks in negative z-Richtung verschoben, wodurch sich bei der CP-PLL ein
mittlerer statischer Phasenfehler ergibt. Fiir unterschiedliche Dividiererlaufzeiten
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t> Tdiv — At Uyef Upet

Abb. 5.2).: Erweiterung des PFD zur Beschreibung der Laufzeiten des Dividierers

der Fractional-N PLL ergibt sich ein mittlerer statischer Phasenfehler, der sich aus
der Haufigkeit der auftretenden Laufzeiten und dessen Grofle ergibt.

5.3.3. Phasenrauschen

Ein weiterer nicht-idealer Effekt ist das Rauschen in Phasenregelkreisen. Da die In-
formationen der Signale des Phasenregelkreises zur Frequenzsynthese innerhalb der
Phase gespeichert sind und die Amplituden eine weniger wichtige Rolle spielen, ist
die Betrachtung des Phasenrauschens fiir den Systementwurf essentiell. Trotz ver-
schiedener Methoden zur Reduzierung des Phasenrauschens (beispielsweise in Os-
zillatoren [101]), bleibt das Phasenrauschen Bestandteil des Regelkreises und muss
entsprechend modelliert, charakterisiert und analysiert werden. Zwar lédsst sich das
Phasenrauschen mittels des linearen Modells beschreiben (siehe Kapitel 5.2), jedoch
eignet sich dieses Modell nicht fiir die Untersuchung des Ziehbereichs und der Kom-
bination des Phasenrauschens mit weiteren nichtlinearen und nicht-idealen Effekten.
Fiir die Charakterisierung des Einflusses der nicht-idealen Effekte auf das Phasen-
rauschverhalten der PLL wird daher das ereignisgesteuerte Modell hinsichtlich des
Phasenrauschens erweitert. Da das ereignisgesteuerte Modell die CP-PLL anhand
der Phasengleichungen des Referenz- und des Dividierersignals im Zeitbereich re-
préasentiert, werden die Rauschquellen aus Abb. 5.8 in die Referenz- bzw. Dividie-
rerphase iiberfiithrt, sodass sich

ref

en (tn+1) = Pna(tnr1) + Pn3(tns1) — ns(tn) (5.26a)

Spﬁiv(twrl) = \/N@nll(t?wl) + 90n5<tn+1) — ¢ns(tn) (5'26b)

ergibt. Da das Phasenrauschen des Referenz- und des spannungsgesteuerten Os-
zillators akkumulierend ist (g2 und ¢n4), werden diese Komponenten in jedem
Iterationsschritt des ereignisgesteuerten Modells (engl. Event-Driven Modell, kurz:
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ED-Modell) aufsummiert. Das synchrone Phasenrauschen des Dividierers und des
PFD & CP Blocks (¢u5 und ¢n3) wird durch die Subtraktion des vorangegange-
nen Phasenrauschterms im ED-Modell realisiert. Die Phasen des Referenz- und des
Dividierersignals ergeben sich mit dem Phasenrauschen zu

tn+1
Soref(tn—&-l) = @ref(tn) + / wref(t) dt + Spflef(tn) (527&)
tn
Y Wyeo ~
Pdiv(tnt1) = Paiv(tn) + / (0 dt + 3" (t). (5.27b)
o N

Das Phasenrauschverhalten fiir freilaufende Oszillatoren wird oft durch die Rausch-
leistung in dBc/Hz (Leistung pro Hz bezogen auf die Leistung der Triagerfrequenz)
bei einem definierten Abstand zur Tréagerfrequenz angegeben. Eine exemplarische
Angabe in Datenbldttern konnte wie folgt aussehen:

S0 (f1)lap = 1010y (152 (f1)]) = —110dBc/Hz, (5.28)

wobei beispielsweise f; = 10 MHz den Abstand zur Oszillatorfrequenz definiert. Da
die ereignisgesteuerte Modellierung das dynamische Verhalten jedoch im Zeitbereich
beschreibt, ldsst sich die Standardabweichung der Jitter-behafteten Periodendauern
von der idealen Periodendauer durch

2
std(paa) = | [ SP(f) - -2 g (5.29)

ref

bestimmen (vgl. [92] S. 32 und folgende). Der rechte Multiplikator 27 fy¢ iiberfiihrt
den Jitter der Periodendauern in einen Phasen-Jitter und somit in das Phasenrau-
schen. Mit dieser Gleichung lésst sich sowohl das Phasenrauschen des Referenz- als
auch des spannungsgesteuerten Oszillators bestimmen.

Fiir die freilaufenden synchronen Komponenten der Regelschleife (PFD, Ladungs-
pumpe oder Dividierer) wird das Phasenrauschen meist in der Form |Sg|,; =
—130dBc/Hz angegeben!. Die Standardabweichung des Phasenrauschens und so-
mit der Phasen-Jitter lassen sich mit

std(pnz) = /983

27 fre 3
® 47T2fref ﬂ-f ! <5 O)

bestimmen (vgl. [7] S. 205 und 232). Bei beiden Betrachtungen wird weifies Rau-
schen angenommen, da die Breite des betrachteten Frequenzbands 0 bis fe ne-
ben der Oszillatorfrequenz meist geringer als die Bandbreite des Rauschens ist und
sich somit als ndherungsweise konstant annehmen lisst [7]. Die eingefithrten Stan-
dardabweichungen des Phasenrauschens im Zeitbereich lassen sich innerhalb der

!Der nummerische Wert stellt lediglich ein Beispiel dar.
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Gleichung (5.26) des iterativen ereignisgesteuerten Modells durch
¢ni = std(pn;) - Tandn (5.31)

beriicksichtigen. Das ¢ im Index bezeichnet dabei die verschiedenen Phasenrausch-
grofen @9 bis 5. Die Funktion randn stellt eine normalverteilte Rauschgrofle dar,
wobei auch andere Verteilungen im ereignisgesteuerten Modell verwendet werden
konnen.

Das resultierende Phasenrauschen der geschlossenen Regelung Sg(-) ldsst sich all-
gemein anhand des Leistungsdichtespektrums der periodischen Signale bestimmen.
Die Wurzel des mittleren quadratischen (engl. Root-Mean-Square, kurz: RMS) Pha-
senrauschens im Zeitbereich ergibt sich schliellich zu

o = \/ / T 25u(Af)dAS (5.32)
0

(siehe [1] Seite 99 und folgende, [59] und [102]). Fiir die doppelt-logarithmische
Darstellung aus Abb. 5.9(b) ldsst sich das Integral in Gleichung (5.32) durch

1 m m
_m ™ ( 210+1 - f110+1) vV'm 7é —10
A = So(f) fy-¢ 101

In(fe) —In(f1) V'm = —10

(5.33)

vereinfacht darstellen, wobei f; und f; die Grenzen und m die Steigung der linearen
Abschnitte sind.

Nach der Erweiterung des ereignisgesteuerten Modells durch die Transistor-Level-
basierten nicht-idealen Effekte und das Phasenrauschen lassen sich diese Effekte
und deren Wechselbeziehungen effizient charakterisieren und der Systementwurf des
Phasenregelkreises optimieren. Dies wird in Kapitel 7 genauer betrachtet.

5.4. Vergleich der Modellierungsansitze

Zur Beurteilung der Erweiterung des ereignisgesteuerten (ED) Modells durch die
Transistor-Level-basierten nicht-idealen Effekte wird dieses mit der Transistor-Level
(TL) Simulation verglichen. Hierzu lésst sich der Phasenregelkreis mit den Kompo-
nenten aus Kapitel 5.1 in Cadence / Spectre oder Advanced Design System (ADS)
aufbauen. Exemplarisch sei hier ADS verwendet. Fiir die Beschreibung des Verhal-
tens der Transistoren wird das BSIM4 Modell [89] eingesetzt. Die Ergebnisse dieser
Validierung wurden auch in [100] veroffentlicht. Fiir den Vergleich des ED Modells
mit der TL Simulation werden im ersten Schritt die Komponenten des Phasenregel-
kreises auf Transistor-Level separat charakterisiert und mittels der makroskopischen
Parameter aus Kapitel 5.3 in das ereignisgesteuerte Modell eingebracht.
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Fiir die Charakterisierung der VCO-Kennlinie wird der spannungsgesteuerte Oszil-
lator mit einer konstanten Steuerspannung beschaltet und die Frequenz des Aus-
gangssignals bestimmt. Wird die Frequenz iiber verschiedene konstante Steuerspan-
nungen aufgetragen, ergibt sich die Kennlinie des verwendeten Ringoszillators in
Abb. 5.25(a). Im ereignisgesteuerten Modell ldsst sich diese Charakteristik mit ei-
nem Polynom oder einer stiickweise linearen Approximation realisieren, wobei beide
Methoden zum gleichen Ergebnis fithren. An dieser Stelle wird die VCO-Kennlinie
mit 100 Stiitzstellen stiickweise linear approximiert.

Die Spannungsabhéngigkeit der Stromamplitude der verwendeten Ladungspumpe
wird wahrend eines Aufladeprozesses der Filterkapazititen aufgenommen. Zu diesem
Zweck werden die zwei Eingangssignale der Ladungspumpe in der Art vorgegeben,
dass der entladene Schleifenfilter durch die Ladungspumpe bis auf die Versorgungs-
spannung aufgeladen wird. Wird der Strom iiber die Spannung der zweiten Kapa-
zitdt Cy und somit der Steuerspannung aufgetragen, resultiert der Zusammenhang
in Abb. 5.25(b). Es ist zu erkennen, dass der Abfall der Amplitude bis zur Ziel-
spannung (Ruhelage des Phasenregelkreises) nédherungsweise linear ist. Oberhalb
der Zielspannung wird der Abfall grofler und die Amplitude des Stroms lauft gegen
Null fiir Kapazitdtsspannungen nahe der Versorgungsspannung. Im spéteren Ver-
lauf dieses Kapitels wird sich zeigen, dass der Uberschwinger des implementierten
Phasenregelkreises nicht deutlich grofler als die Zielspannung ist und somit eine
lineare Approximation der Stromamplitude fiir ein akkurates ereignisgesteuertes
Modell ausreicht. Generell ist das ereignisgesteuerte Modell in der Lage, einen be-
liebigen Zusammenhang zu beriicksichtigen, wobei dieser fiir jede Referenzperiode
als stiickweise konstant angenommen wird.

Zur Aufnahme der Ladungskennlinie des PFD & CP Blocks wird die Kombination
des PFD, der Ladungspumpe und des Schleifenfilters als elektrische Last betrach-
tet. Die Eingangssignale des Phasen- und Frequenzdetektors werden durch zwei
periodische Signale mit leicht unterschiedlichen Frequenzen vorgegeben, sodass
der Phasenfehler zwischen beiden Signalen stetig gréfler oder kleiner wird. Wird
der Ladungspumpenstrom aufgenommen und die resultierende Ladung einer
Referenzperiode iiber den Phasenfehler aufgetragen, ergibt sich die Kennlinie in
Abb. 5.25(c). Da hier lediglich die Totzone, der Leckstrom und die Einfliisse der
endlichen Flankensteilheit des Stroms und der Stromiiberschwinger interessant
sind, ist es ausreichend, lediglich kleine Phasenfehler zu untersuchen und die
Spannungsabhéngigkeit des Stroms auf Grund der nur kleinen Anderungen der
Filterspannungen bei dieser Betrachtung zu vernachléssigen. Werden die makro-
skopischen Parameter im ereignisgesteuerten Modell eingebracht, ergibt sich der
Strompuls aus Abb. 5.25(d), der zu der PFD & CP Kennlinie in Abb. 5.25(c) fiihrt.
Die kleinen Unterschiede nahe des Effektes der Totzone entstehen durch weitere
parasitidre Effekte in der Transistor-Level Simulation und sind nur bei starker
VergroBlerung erkennbar. Es wird sich zeigen, dass die kleinen Differenzen zwischen
der Kennlinie des ereignisgesteuerten Modells und der Transistor-Level Simulation
nur geringe Auswirkungen auf das Verhalten des Phasenregelkreises aufweisen.
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Abb. 5.25.: Charakterisierung der Transistor-Level-basierten PLL Komponenten und deren Mo-
dellierung im ereignisgesteuerten Modell

Unter Beriicksichtigung dieser Transistor-Level-basierten nicht-idealen Effekte las-
sen sich das ereignisgesteuerte Modell und die Transistor-Level Simulation mitein-
ander vergleichen. Fiir die komfortable Bedienung des ereignisgesteuerten Modells
ldsst sich die implementierte grafische Benutzeroberfliche aus Anhang D verwenden.
Die makroskopischen Parameter des getesteten Phasenregelkreises sind in Tab. 5.2
zusammengefasst. Des Weiteren wird das ereignisgesteuerte Modell mit je 10 zusétz-
lichen Punkten pro Ereignis simuliert, die lediglich fiir eine optisch ansprechendere
und feinere Darstellung verwendet werden. Die Steuerspannung beider Simulationen
ist in Abb. 5.26 dargestellt. Beim Vergleich des ereignisgesteuerten Modells mit der
Transistor-Level Simulation als Referenz ist zu erkennen, dass die Ubereinstimmung
beider Ergebnisse sehr gut ist. In Abb. 5.26(a) sind der gesamte Ziehbereich, der ein-
gerastete Fall und der ausgeregelte Zustand anhand der Steuerspannung innerhalb
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Tab. 5.2.: Parameter fiir den Vergleich des ereignisgesteuerten Modells und der Transistor-Level

Simulation
Parameter Wert Einheit
Jret 1,6 MHz
N 512
Tset 60 ps
Trst 0 ps
3P IpP (uey) A
1 g“ —333 HA
I, —24 nA
I, 0,2 A
Vset 5,1 MA/s
Vrst Vset MA/ S
K, stiickweise definiert (Abb. 5.25(a)) | Hz/V
R, 224.3 Q
Ch 22,8 nkF
Cs 4.7 nF

der PLL zu sehen. Dariiber hinaus ist die Differenz zwischen der Steuerspannung
vom ED-Modell und der TL Simulation abgebildet. Der RMS-Fehler iiber die gesam-
te Regelzeit betriagt nur 0,593 mV und entspricht lediglich 0,1% der Zielspannung.

Wird ein Zoom-Bereich der Steuerspannung dargestellt, ergibt sich der Verlauf
in Abb. 5.26(b). Erst im sehr kleinen Bereich von 90 uV um die Zielspannung
wird ein kleiner Unterschied zwischen den Ergebnissen des ereignisgesteuerten Mo-
dells und denen der TL Simulation erkennbar. Nichtsdestotrotz ist der Einfluss
der nicht-idealen Effekte (Totzone, endliche Steigung der Stromflanken, Leckstrom
und Stromiiberschwinger) auf das dynamische Verhalten des Phasenregelkreises in
beiden Steuerspannungen sichtbar, wobei beide Modelle vergleichbare Tendenzen
liefern.

Neben der Genauigkeit des ereignisgesteuerten Modells betragt die Simulationszeit
lediglich 0,48 s inkl. der erwdhnten 10 zusétzlichen Punkte je Ereignis, die aus-
schlieflich fiir die feinere grafische Darstellung verwendet werden. Diese Simula-
tionszeit ldsst sich mit der C++ Implementierung des ereignisgesteuerten Modells
aus Anhang E erreichen.
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b) Detaildarstellung mit sichtbarem Effekt der Totzone, der endlichen Stromstei-
g
gung und des Leckstroms

Abb. 5.26.: Verifikation des verallgemeinerten und erweiterten ereignisgesteuerten Modells

durch eine Transistor-Level-Simulation

Die Transistor-Level Simulation benotigt hingegen 4919s. Das hoch effiziente und
akkurate ereignisgesteuerte Modell ist somit in der Lage, ca. 10.000 Simulationen
in der gleichen Zeit einer einzigen Transistor-Level Simulation durchzufiihren?. Dies

2Verwendeter PC: Intel Core i7-3770 @ 3,4GHz // 12GB RAM // 64Bit Windows 7 Pro //

NVIDIA NVS 310 mit 512MB
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Tab. 5.3.: Vergleich des ereignisgesteuerten Modells und der Transistor-Level Simulation hin-
sichtlich Genauigkeit und Geschwindigkeit

Transistor- | Event-
Level Driven
Simulationszeit 4919 s 0,48s
relativer RMS-Fehler — 0,1%
Geschwindigkeitsgewinn — ~ 10250

ermoglicht eine effiziente und umfassende Charakterisierung des gemischt digital
analogen Phasenregelkreises sowohl fiir den Bereich nahe der Ruhelage als auch
fiir beliebige Anfangsbedingungen. Die Genauigkeit und die Geschwindigkeiten der
Simulationen sind in Tab. 5.3 zusammengefasst.

Fiir den Vergleich des Phasenrauschverhaltens des geschlossenen Phasenregelkreises
innerhalb des ereignisgesteuerten Modells und der linearen Beschreibung wird ein
exemplarischer Phasenregelkreis sowohl mit Referenz-, VCO- als auch PFD & CP
Phasenrauschen betrachtet. Die verwendeten Rauschgréfien der freilaufenden PLL-
Komponenten sind in Tab. 5.4 zu finden.

Tab. 5.4.: Rauschgrifien der freilaufenden PLL-Komponenten fiir den Vergleich des ereignisge-
steuerten Modells und der linearen Beschreibung

Parameter | Wert | Einheit
Sief —100 [ dBc/Hz @ 1 MHz
Sprd —97 | dBc/Hz
Sgiv —110 | dBc/Hz @ 10 MHz

Das resultierende Phasenrauschverhalten innerhalb der geschlossenen Regelschleife
ist in Abb. 5.27 dargestellt. Fiir dieses Beispiel dominiert das Phasenrauschen des
Referenzsignals nahe der Trégerfrequenz, wobei fiir groBe Abweichungen zur Triger-
frequenz das Phasenrauschen des spannungsgesteuerten Oszillators dominiert. Im
Ubergang zwischen diesen beiden Rauschgrofien triigt das Phasenrauschen des PFD
& CP Blocks wesentlich zum gesamten Rauschverhalten bei. Es ist zu erkennen, dass
die Ergebnisse des ereignisgesteuerten Modells gut mit der linearen Beschreibung
des Phasenrauschens iibereinstimmen. Das lineare Modell lédsst sich zwar analytisch
auswerten und beschreibt das Phasenrauschen anhand einer geschlossenen mathe-
matischen Theorie, das ereignisgesteuerte Modell erméglicht jedoch die Kombinati-
on von Phasenrauscheffekten und Transistor-Level-basierten nicht-idealen Effekten.
Dariiber hinaus ist das ereignisgesteuerte Modell effizienter als verhaltensbasierte
Modellierungen (siche Kapitel 3) und stellt somit einen wirkungsvollen und vielsei-
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Leistungsdichtespektrum bei 75 MHz

——— . — —
Referenzrauschen ist dominant
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/g ~ VOO-Rauschen ist dominant
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2
T
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PFD-CP-Phasenrauschen
-130 Kombination aller Komponenten
ED-Modell: Kombination aller Komponenten
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Abweichung zur Trégerfrequenz / Hz

Abb. 5.27.: Vergleich des Phasenrauschverhaltens des geschlossenen Regelkreises innerhalb
des ereignisgesteuerten Modells (dicke schwarze Kurve) und des linearen Modells
(diinne Kurven)

tigen Modellierungsansatz zur Charakterisierung und Analyse von gemischt digital
analogen Phasenregelkreisen dar.
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KAPITEL O

Validierung mittels
Hardware-Realisierung

Ein wichtiger Bestandteil der Validierung von Modellierungsansétzen ist die Mes-
sung der realen Schaltungen, die das Modell abbildet. Zu diesem Zweck wird das
ereignisgesteuerte Modell mit den enthaltenen Nichtlinearitdten und nicht-idealen
Effekten anhand einer Testschaltung auf seine Genauigkeit iiberpriift. Hier werden
die einzelnen Hardware-Komponenten der Schaltung messtechnisch charakterisiert
und in den eingefiihrten ereignisgesteuerten Modellierungsansatz {iberfiihrt. Der Ver-
gleich der Messung des Gesamtsystems mit den Ergebnissen des ereignisgesteuerten
Modells wird sowohl im Zeitbereich als auch im Frequenzbereich durchgefiihrt.

6.1. Aufbau der Testschaltung

Fiir die Validierung des ereignisgesteuerten Modells und speziell der Modellierung
der nichtlinearen und nicht-idealen Effekte ist eine Schaltung notwendig, die ver-
schiedene Arbeitspunkte des Phasenregelkreises mit unterschiedlich ausgepragten
nicht-idealen Effekte ermoglicht.

In vielen Hardware-Realisierungen von Phasenregelkreisen wird eine Verzogerung
innerhalb des Reset-Pfads des Phasendetektors dazu verwendet, die Totzone zu
reduzieren oder komplett zu kompensieren. Diese Verzdgerung beeinflusst die Kenn-
linie des Phasendetektors fiir kleine Phasenfehler und reduziert den Einfluss der
Totzone. Der Nachteil dieses Pulses liegt in der Beeinflussung der Kennlinie fiir
Phasenfehler nahe 4+27. Fiir die Validierung des ereignisgesteuerten Modells ist es
daher sinnvoll, die Breite des Anti-Backlash Pulses variieren zu koénnen.

Neben der einstellbaren Verzégerung im Phasendetektor sind Einstellmoglichkei-
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ten beziiglich der Schleifendynamik notwendig. Die Kombination von verschiedenen
Schleifenverstarkungen und Schleifenfiltern erméglicht beispielsweise die Charakte-
risierung einzelner Bauteile der Schaltung als auch die Abdeckung eines breiten
Spektrums des Arbeitsbereiches des Phasenregelkreises.

Die Testschaltung EVAL-ADF4360-zEBZ1 (Rev. E) von Analog Devices bietet die-
se Moglichkeiten und ist in Abb. 6.1(a) dargestellt.

DEVICES
EVAL-ADF4360-XEBZ1 (Rev. E)

(b) Detaildarstellung des zu Testzwecken entworfenen
Schleifenfilters

(a) Draufsicht

Abb. 6.1.: Darstellung der Testschaltung von Analog Devices inkl. des zu Testzwecken entwor-
fenen Schleifenfilters

Diese Schaltung enthélt neben dem eigentlichen Phasenregelkreis eine USB-
Schnittstelle fiir die Kommunikation mit einem PC, zwei verschiedene Spannungs-
versorgungen, einen Referenzoszillator und einen Eingang fiir ein externes Referenz-
signal.

Der verwendete Phasenregelkreis ADF4360 stellt eine Integer-N PLL mit integrier-
tem VCO dar, der fiir den Frequenzbereich um 2,4 GHz ausgelegt ist. Die verschie-
denen Massepotentiale der analogen und digitalen Baugruppen sowie der Ladungs-
pumpe sind in dieser Schaltung auf ein gemeinsames Potential gelegt. Die Kennlinie
des VCO ist in acht verschiedene Frequenzbédnder aufgeteilt, um iiber den gesam-
ten Frequenzbereich eine moglichst geringe Steigung der Kennlinie zu gewéhrleisten.
Dies hat den Vorteil, dass der VCO weniger anfillig fiir Storungen der Steuerspan-
nung ist und somit das Phasenrauschen am Ausgang des VCO moglichst wenig
durch diese Storungen beeinflusst wird. Sowohl der Strom als auch die Breite des
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Anti-Backlash Pulses und das Teilerverhéltnis des Frequenzteilers lassen sich iiber
interne Register einstellen, die mit Hilfe der Benutzeroberfliche von Analog De-
vices beschrieben werden. Das elektrische Schaltbild des Phasenregelkreises ist in
Abb. 6.2 abgebildet, wobei als Grundlage das Schaltbild des Datenblattes [103] von
Analog Devices! dient. Teile der externen Beschaltung wurden fiir die Darstellung
der Regelschleife in dieser Arbeit hinzugefiigt.

AVpp DVpp CE Rser
O

MUXouT

10MHz | REFy Ref Uref
0SC [« Divider

CLK
Data .
DATA N F
Register CHARGE [p cp LooP
LE PUMP FILTER
PHASE
COMPARATOR —é—
Uctl
VTune
Integer
Register REo A
ouT
Integrated Output
Pre-Scaler Divider vco Stage
PIP+1 M Udiy RFoutB
N = P-M

Uyco

Lock
Detect

ADF4360-1

D)
D)

AGND DGND CPGND

"1H

Abb. 6.2.: Elektrisches Schaltbild des Phasenregelkreises der Testschaltung EVAL-ADF/360-
xEBZ1 Rev. E (Quelle: Basierend auf dem Datenblatt von Analog Devices)

Zur Realisierung verschiedener Schleifenfilter wird aus Platzgriinden eine zusétzli-
che Platine verwendet, die vertikal auf der Testschaltung fixiert und kontaktiert
wird (Abb. 6.1(b)). Diese Platine ersetzt den bereits vorhanden Schleifenfilter und
ermoglicht einen schnellen Austausch der Filterkomponenten. So lassen sich bei-
spielsweise der Einfluss einer potentiellen Totzone auf den ungedédmpften Regelkreis
und verschiedene Ordnungen und Auslegungen des Phasenregelkreises untersuchen.
Das Schaltbild des verwendeten Schleifenfilters ist in Abb. 6.3 dargestellt.

Hierbei stellt R einen Messwiderstand dar, wobei sich der Strom der Ladungspumpe
durch den Spannungsabfall messen lésst.

Die verwendeten passiven Messspitzen zur Messung von ugy, e und e weisen eine
Eingangsimpedanz von 10 M2 und 9,5 pF auf und beeinflussen den Schleifenfilter
nur fiir niedrige Frequenzen. Der Einfluss auf das lineare Modell des geschlossenen
Regelkreises ist nur marginal (siche Abb. 6.4).

1www.analog. com
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Abb. 6.3.: Elektrisches Schaltbild des fiir die Messung verwendeten Schleifenfilters
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Abb. 6.4.: Darstellung des Einflusses der Messspitzen auf das Frequenzverhalten des Schleifen-
filters und des linearen Modells der geschlossenen Regelschleife

6.2. Charakterisierung der einzelnen
Bauelemente

Basierend auf den Einstellmoglichkeiten der verwendeten Schaltung lassen sich
die einzelnen Eigenschaften der Phasenregelkreiskomponenten charakterisieren. Die
Charakterisierung der einzelnen Bauteile erfolgt fiir die prézise Beriicksichtigung
der nichtlinearen und nicht-idealen Effekte und die Validierung des Modells. Fiir die
spatere Verwendung des ereignisgesteuerten Modells lassen sich die signifikanten ma-
kroskopischen Parameter der PLL dem Datenblatt entnehmen. Die hier gemessenen
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Ergebnisse werden spéter ins ereignisgesteuerte Modell eingebracht. Anschlieend
erfolgt ein Vergleich der Messung des Gesamtsystems mit den Ergebnissen der er-
eignisgesteuerten Simulation.

Zur Aufnahme der VCO-Kennlinie wird der Regelkreis zwischen dem Schleifenfil-
ter und dem spannungsgesteuerten Oszillator aufgetrennt und die Steuerspannung
des VCO durch eine externe Spannungsquelle vorgegeben. Die Kennlinie des VCO
ist in acht verschiedene Frequenzbénder aufgeteilt, wobei die Auswahl des entspre-
chenden Bandes bei Verdnderung des Teilerverhéltnisses im Referenz- bzw. Riick-
kopplungspfad durch die Schaltung selbst vorgenommen wird. Eine Umschaltung
wihrend der Regelung ist nicht vorgesehen. Deshalb wird bei der Charakterisie-
rung der VCO-Kennlinie zundchst das entsprechende Frequenzband mit Hilfe der
Teilerverhéltnisse gewéhlt und anschlieBend die Steuerspannung variiert. Wird die
mit einem Spektrumanalysator gemessene Ausgangsfrequenz des VCO {iber diese
Spannung aufgetragen, ergeben sich die Kennlinien-Bénder aus Abb. 6.5. Es ist zu

=
~
=
=
g
=
<
&
3
=
D
n
— — — — Datenblatt E
Messung
2 2.2 2.4

VCO Frequenz / GHz

Abb. 6.5.: Vergleich der VCO-Kennlinien des Datenblattes und der Messung der Testplatine

erkennen, dass sich die gemessenen Bénder zwar von den Daten des Datenblattes
unterscheiden, diese Differenz aber lediglich eine Verschiebung in +z-Richtung dar-
stellt. Eine weitere Deformation ist nicht zu erkennen. Beide Kennlinien-Bénder
verlaufen weitestgehend ,,parallel“ zueinander. Der spétere Vergleich der Messung
des Gesamtsystems und der Ergebnisse der ereignisgesteuerten Simulation, die die
gemessenen Kennlinien des VCO verwendet, legt nahe, dass die durchgefiihrte mess-
technische Charakterisierung das tatséchliche Verhalten des VCO abbildet und das
Datenblatt die erwéhnte Verschiebung in z-Richtung aufweist. Die unterschiedli-
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chen Geltungsbereiche in y-Richtung sind auf die integrierte Schaltung zur Auswahl
des VCO-Bands zuriickzufiihren, da wahrend der Regelung der Schaltung die Steu-
erspannung auf den Bereich um 2V beschrinkt bleibt.

Fiir die Verwendung dieser Charakteristik im ereignisgesteuerten Modell wird die
Kennlinie des relevanten Bandes aus Abb. 6.5 mit 16 Stiitzstellen stiickweise linear
approximiert und bei der numerischen Auswertung der VCO-Phase beriicksichtigt.
Eine weitere relevante Eigenschaft des VCO ist dessen Phasenrauschverhalten. Das
Phasenrauschen ist dquivalent zum Jitter und beschreibt die Schwankungen der
steigenden beziehungsweise der fallenden Flanken des periodischen Signals um den
theoretisch erwarteten Zeitpunkt dieser Flanke. Im Frequenzbereich bewirkt der Jit-
ter eine Aufweitung des Spektrums um die Tragerfrequenz. Der VCO des ADF4360
weist ein Phasenrauschen von —90dBc/Hz bei einem Abstand von 100kHz zur
Tragerfrequenz auf. Bezogen auf das Dividierersignal bedeutet das ein Phasenrau-
schen von ca. —170dBc/Hz bei 100 kHz Abstand zum Trager. Fiir das Referenz-
signal lasst sich das Phasenrauschen zu —120dBc/Hz bei 100 kHz Abstand zum
Trager bestimmen. Dieses Rauschen resultiert sowohl aus dem verwendeten Refe-
renzoszillator als auch aus dem Referenz-Frequenzteiler.

Zur Charakterisierung des Schleifenfilters werden die Bauteile mit einem Impedanz-
analysator auflerhalb der Schaltung vermessen. Die resultierenden Bauteilparameter
sind in Tab. 6.1 aufgefiihrt. Die gemessenen Abweichungen geniigen den im Daten-

Tab. 6.1.: Abweichung der Schleifenfilterparameter bei einer Frequenz von 200 kHz

Bauteil | Nennwert | gemessener Wert [ Abweichung
Ry 4,7k 4,705 k2 +0,11%
Ch 10nF 9,94 nF —0,6 %
Cy 820 pF 824 9 pF +0,6 %
R3 8,2k 8,184 kS —0,2%
Cs 390 pF 3892 pF —0,21%

blatt genannten maximalen Bauteiltoleranzen. Es hat sich gezeigt, dass diese Abwei-
chungen keinen signifikanten Einfluss auf die Eigenschaften des Regelkreises haben.

Die Kombination aus Phasendetektor und Ladungspumpe lédsst sich auf zwei ver-
schiedene Weisen charakterisieren. Die erste Variante beurteilt den gemessenen
Strom innerhalb einer Regelung. Die zweite Methode charakterisiert die Kombi-
nation aus Phasendetektor und Ladungspumpe auflerhalb der Schleife und nimmt
die Kennlinie, wie in Kapitel 5.4 erlautert wurde, auf. Bei der zweiten Variante hat
sich gezeigt, dass interne Schaltungen des PLL-Chips ein unvorhergesehenes und
undokumentiertes Verhalten hervorrufen und die Aufnahme der Kennlinie deutlich
erschweren. Diese Ergebnisse sind im Anhang A erldutert.

Bei der Methode innerhalb der Regelung lésst sich ein Histogramm des Stromsignals
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aufnehmen und die Haufigkeit der vorkommenden Amplituden analysieren. Im Hi-
stogramm lassen sich zwei pragnante Regionen identifizieren, wobei die Erste um
—0.5 wA und die Zweite um —1,7mA liegt. Der erste Bereich gibt den Leckstrom
der Schaltung an und der zweite definiert die maximale Amplitude des Stroms. Der
Ausschnitt des Histogramms um —1,7mA ist in Abb. 6.6(a) abgebildet.
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(a) Ausschnitt des Histogramms des Stromsignals innerhalb der Rege-
lung (Der Bereich um 0 A wurde zur besseren Interpretation aus-
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(b) Histogramm der Stromsteigungen innerhalb der Regelung
Abb. 6.6.: Charakterisierung des gemessenen Stromsignals innerhalb der Regelung

Trotz eines eingestellten Stroms von £2,5mA ist die mittlere Amplitude des Stroms
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lediglich —1,735 mA und die haufigste Amplitude —1,727 mA. Bei der Analyse des
Histogramms der Stromsteigungen (siche Abb. 6.6(b)) sind die héufigsten Werte
der negativen und der positiven Steigung zu erkennen.

FEine potenzielle Totzone der Kombination aus Phasendetektor und Ladungspumpe
ldsst sich iiber die Untersuchung des ungedampften Regelkreises extrahieren. Sind
die Widerstdnde des Schleifenfilters entfernt worden, stellt sich eine Schwingung
des Systems ein. Im Falle einer Totzone divergiert sowohl die Einhiillende der Steu-
erspannung als auch die des Phasenfehlers, wobei beide Einhiillenden sprunghaft
kleiner werden, sobald der Phasenfehler +27 erreicht (vgl. Kapitel 7.3). Bei der
Charakterisierung des ADF4360 stellt sich eine Schwingung mit konstanter Ampli-
tude ein. Somit weist der Regelkreis keine Totzone auf, was begriindet durch den
Anti-Backlash Puls auch zu erwarten war.

Das Phasenrauschverhalten des Phasendetektors ldsst sich mit —163 dBc/Hz bei
einer Eingangsfrequenz des PFD von 200 kHz angeben. Verglichen mit dem Phasen-
rauschen des VCO und des Referenzoszillators ist dieser Anteil sehr gering und in
den Mess- und Simulationsergebnissen nicht zu erkennen, wie im Folgenden gezeigt
wird.

6.3. Validierung der ereignisgesteuerten
Modellierung

Nach der messtechnischen Charakterisierung der einzelnen Baugruppen des Phasen-
regelkreises lassen sich die Ergebnisse mittels makroskopischer Parameter ins ereig-
nisgesteuerte Modell einbringen. Die verwendeten Parameter der ereignisgesteuerten
Simulation sind in Tab. 6.1 und 6.2 aufgefiihrt. Fiir den Vergleich der Messung und
der ereignisgesteuerten Simulation im Zeitbereich lassen sich die Spannungen des
Schleifenfilters untersuchen. Sie sind in Abb. 6.7 dargestellt. Es ist zu erkennen, dass
das ereignisgesteuerte Modell in der Lage ist, die Messung des Entwicklerkits sehr
gut abzubilden. Der RMS-Fehler der Spannungen liegt lediglich zwischen 10 mV und
20mV bei einer Zielspannung von etwa 1,54 V. Diese Zielspannung bestétigt die auf-
genommene VCO-Kennlinie in Abb. 6.5, da der Arbeitspunkt genau auf der gemes-
senen Kennlinie liegt. Wird der RMS-Fehler auf die Zielspannung bezogen, ergeben
sich relative Fehler von 1 %. Die kleinen Unterschiede resultieren aus den Approxima-
tionen der nicht-idealen und nichtlinearen Effekte. Parasitire Effekte der Leitungen
und Eingangsimpedanzen der Bauteile sind in der Modellierung nicht beriicksichtigt
worden. Trotz dieser kleinen Abweichungen ist das dynamische Verhalten der Ergeb-
nisse der Simulation identisch mit denen der Hardware und bestétigt die Ansétze
der Modellierung der nicht-idealen und nichtlinearen Effekte.

Fiir den Vergleich der Ergebnisse des ereignisgesteuerten Modells und der Messung
im Frequenzbereich wird das Phasenrauschverhalten des Regelkreises genauer be-
trachtet. Fiir die Vergleichbarkeit des Rauschens des Entwicklerkits und der Simu-
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Tab. 6.2.: Parameter fiir den Vergleich des ereignisgesteuerten Modells und der Messung des

Entwicklerkits

Parameter Wert Einheit
Josc 10 MHz
R 50
Jret 200 kHz
Sref —120 dBc/Hz @ 100 kHz
N 12000
Sgiv —170 dBc/Hz @ 100 kHz
Spie —163 dBc/Hz
Ly 1,727 mA
[gn —1,727 mA
I, —-0,5 UA
Vset 42,1 kA /s
Vest —35,8 kA /s
K, Band 7 (Abb. 6.5) | Hz/V

lation wird die gemessene Steuerspannung fiir die Berechnung der Dividiererphase
herangezogen und anschlieBend ein sinusférmiges Signal generiert. Der Vergleich
des Phasenrauschens fiir den geschlossenen Phasenregelkreis wird in Abb. 6.8 ge-
zeigt, wobei sowohl die Ergebnisse der Messung und der Simulation als auch die
theoretischen Verldufe des Phasenrauschens dargestellt sind. Fiir geringe Frequenz-
differenzen zum Tragersignal dominiert das Rauschen des Referenzsignals, wobei
das Rauschen des VCO bei hoheren Differenzen mafigeblich das gesamte Rauschen
bestimmt. Das Rauschverhalten des ereignisgesteuerten Modells ist vergleichbar mit
dem Verhalten der Hardware. Der kleine Unterschied fiir niedrige Frequenzen lasst
sich durch die Breite des Peaks bei der Trigerfrequenz im Spektrum begriinden.
Da die Amplitude bei der Triagerfrequenz in der Messung etwas geringer ist, wird
die entsprechende Energie um die Tréagerfrequenz verteilt und fiithrt im Phasenrau-
schen zu einer Erhéhung nahe der Tragerfrequenz. Da die theoretischen Verlaufe
des Phasenrauschens auf dem linearen Modell basieren, ergeben sich hier kleine
Unterschiede zur Simulation und Messung. Fiir die Abschéatzung des Beitrages der
einzelnen Bauteile zum gesamten Phasenrauschen lédsst sich das lineare Modell gut
verwenden. Hierbei wird deutlich, dass das Phasenrauschen des Phasendetektors im
Entwicklerkit eine untergeordnete Rolle spielt.

Die Ubereinstimmung des Phasenrauschens lésst sich auch im Leistungsdichtespek-
trum des Dividierersignals erkennen. In Abb. 6.9 sind das Leistungsdichtespektrum
der Messung und des ereignisgesteuerten Modells dargestellt. Beide Verldufe sind
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Abb. 6.7.: Vergleich der gemessenen Spannungen mit den Ergebnissen des ereignisgesteuerten
Modells (der relative RMS-Fehler ist auf die Zielspannung (1,536 V) der Regelung
bezogen)

deckungsgleich. Das ereignisgesteuerte Modell ist in der Lage die durch das Pha-
senrauschen verursachte Aufweitung des Leistungsdichtespektrums abzubilden und
somit das Verhalten der Messung vorherzusagen. Die Betrachtung im Zeit- und Fre-
quenzbereich zeigt die Giite des ereignisgesteuerten Modells und der Modellierung
der nicht-idealen und nichtlinearen Effekte. Das realitdtsnahe Modell lésst sich so-
mit fiir die Charakterisierung von Regelkreisen und deren Abhéingigkeiten von den
nicht-idealen Effekten verwenden, um den Entwurf von Mixed-Signal Systemen zu
optimieren.
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Abb. 6.8.: Vergleich des Leistungsdichtespektrum des Phasenrauschens basierend auf der gemes-
senen Steuerspannung, den Ergebnissen des ereignisgesteuerten Modells und des li-
nearen Modells
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Abb. 6.9.: Vergleich des Leistungsdichtespektrums basierend auf der gemessenen Steuerspan-
nung und den Ergebnissen der ereignisgesteuerten Simulation
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KAPITEL 7

Charakterisierung und Analyse der
CP-PLL inkl. nicht-idealer Effekte

Die betrachteten nichtlinearen und nicht-idealen Effekte des Phasenregelkreises be-
einflussen zum einen die Kennlinie des Phasen- und Frequenzdetektors und somit
die Konvergenzeigenschaften der Regelschleife und zum anderen die bleibende Re-
gelabweichung. Dariiber hinaus treten diese nicht-idealen Effekte in Kombination
mit Phasenrauschquellen auf, wodurch sich eine gegenseitige Beeinflussung ergibt.
Fiir einen robusten Systementwurf ist es daher von grofler Bedeutung, diese Wech-
selwirkungen zu charakterisieren und in den Systementwurf mit einflieBen zu lassen.
Da die Transistor-Level Simulationen sehr zeitaufwéndig sind und das bekannte li-
neare Modell der PLL lediglich das Phasenrauschen beriicksichtigt, wird hier das
eingefiihrte hocheffiziente ereignisgesteuerte Modell zur Charakterisierung und Ana-
lyse des dynamischen Verhaltens des Phasenregelkreises verwendet. Die gewonnenen
Erkenntnisse werden in Kapitel 7.6 fiir einen optimierten und robusteren System-
entwurf verwendet. Somit ldsst sich ein Entwurf des Phasenregelkreises erzielen,
der vergleichsweise stabil gegeniiber verschiedener nicht-idealer Effekte und deren
Wechselwirkungen ist.

7.1. Phasenrauschverhalten

Da das Phasenrauschverhalten ein wichtiger Aspekt bei der Auslegung von Phasen-
regelkreisen ist, ist es sinnvoll, dieses Verhalten unter Beriicksichtigung Transistor-
Level-basierter nicht-idealer Effekte zu betrachten. Fiir diese Untersuchung lasst
sich das eingefiihrte ereignisgesteuerte Modell inklusive der nicht-idealen Effekte
verwenden. Anhand einer Vielzahl von Simulationen wird das Phasenrauschen des
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Regelkreises fiir verschieden stark ausgeprégte nicht-ideale Effekte aufgenommen.
Ein Teil dieser Ergebnisse wurde auch in [98,99] verdffentlicht.

Zunéchst wird ein Phasenregelkreis mit Phasenrauschen des spannungsgesteuerten
Ostzillators und einer Totzone des Phasen- und Frequenzdetektors untersucht. Inner-
halb des ereignisgesteuerten Modells wird die Standardabweichung des zeitlichen
Phasenrauschens des VCO vorgegeben und die Breite der Totzone variiert. Wird
fiir jede einzelne Breite das Leistungsdichtespektrum des Phasenrauschens des Divi-
dierersignals bestimmt und iiber die entsprechende Totzone aufgetragen, so ergibt
sich die dreidimensionale Darstellung des Leistungsdichtespektrums iiber die Fre-
quenz und die Breite der Totzone in Abb. 7.1. Es ist ersichtlich, dass fiir sehr klei-

-60

Charakteristik des:freilaufenden VCO

-70
/ : Verringerung der

Durchtrittsfrequenz -80

-90

(dBc/Hz)

-1007™~

div
S P

-110

-120

0 -130
10 Totzone / ns
Abweichung zur Trigerfrequenz / Hz

Abb. 7.1.: Ereignisgesteuerte Simulationsergebnisse zur Verdeutlichung des Einflusses der Tot-
zone auf das Phasenrauschen bei verrauschtem VCO

ne Breiten der Totzone das Phasenrauschverhalten des geschlossenen Regelkreises
dem des idealen Phasenregelkreises entspricht und eine deutliche Hochpasscharak-
teristik aufweist. Fiir Frequenzen oberhalb der natiirlichen Eigenfrequenz weist das
Leistungsdichtespektrum des Phasenrauschens eine Steigung von —20dB/Dekade
auf. Da die sehr kleine Totzone den Phasenregelkreis kaum beeinflusst, war dieses
Ergebnis zu erwarten. Fiir steigende Breiten der Totzonen zeigt sich, dass das Leis-
tungsdichtespektrum nahe der Tragerfrequenz (unterhalb der natiirlichen Eigenfre-
quenz) ansteigt und sich der Steigung von —20 dB/Dekade annéhert bis schliefilich
keine Hochpasscharakteristik mehr zu erkennen ist. Zudem ist die Verringerung der
Durchtrittsfrequenz der Regelschleife durch die zunehmende Totzone ersichtlich. Die
Durchtrittskreisfrequenz wp beschreibt die Kreisfrequenz, bei der der Betrag der
Ubertragungsfunktion von der Verstirkung (|7'(jw)], <wp > 1) in die Dampfung
(IT(jw), 50, < 1) libergeht; sie ist ein wichtiger Parameter fiir die Auslegung eines
Regelkreises. Die Variation der Durchtrittsfrequenz ist auch in Abb. 7.3 zu sehen.
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Dieses Verhalten ist zu erwarten, da der Phasenregelkreis mit zunehmender Breite
der Totzone nicht mehr in der Lage ist das Phasenrauschen des VCO zu detektieren
und auszuregeln. Im extremen Fall ist die Totzone so breit, dass sich beziiglich des
Phasenrauschens des VCO ein quasi offener Regelkreis ergibt und sich der VCO
als freilaufend bezeichnen lasst. Dieser Fall tritt in der Praxis bei entsprechender
Auslegung der Komponenten jedoch nicht auf.

Da sich die Betrachtung des Phasenrauschens auf einen Bereich sehr nahe der Ru-
helage bezieht, liegt es nahe die analytische Beschreibung des Zusammenhangs von
Phasenrauschen und Totzone mit Hilfe eines linearen Modells herzuleiten. Hierzu
wird das lineare Modell hinsichtlich einer Totzone erweitert. Angelehnt an die Har-
monische Balance und die Betrachtung des Frequenzganges eines Systems lésst sich
die Kennlinie des PFD mit nichtlinearen und nicht-idealen Effekten durch eine sta-
tische nichtlineare Beschreibungsfunktion beriicksichtigen [77], wie im Folgenden
erlautert wird. Das sich so ergebende Modell des Phasenregelkreises mit Totzone und
Phasenrauschen ist in Abb. 7.2(a) dargestellt. Hier sind die einzelnen Komponenten
des Phasenrauschens bereits in die Referenz- und die Dividiererphase tiberfiihrt (vgl.
Kap. 5.3.3). Da sich das Phasenrauschen mit der Referenz- und der Dividiererphase
additiv iiberlagert, lasst sich die Ruhelage dieses Modells in den Nullpunkt verschie-
ben. Dies hat den Vorteil, dass lediglich das Phasenrauschen als Eingangsgrofie des
Modells zu betrachten ist. Wird dariiber hinaus das Abtastverhalten des nichtlinea-
ren Phasenregelkreises beriicksichtigt, ist eine weitere Vereinfachung moglich. Das
Phasenrauschen beeinflusst die Regelung aufgrund der Abtastung ausschliellich zu
diesen Abtastzeitpunkten und stellt somit selbst ein abgetastetes Signal dar, zum
Beispiel mittels des Abtast-Halte-Glieds. Demnach ist es méglich das Rauschsignal
in endlich viele Intervalle, in denen die Funktion stetig und monoton ist, zu zer-
legen. Existieren an jeder Unstetigkeitsstelle die beidseitigen Grenzwerte, ist die
Dirichlet-Bedingung erfiillt und das Phasenrauschen ldsst sich in eine Fourierreihe
entwickeln [76]. Somit ist eine Betrachtung des Phasenrauschens im Frequenzbereich
moglich und das Modell mit der nichtlinearen statischen Beschreibungsfunktion (sie-
he Abb. 7.2(a)) ist zielfithrend.

Mit dieser Betrachtung wird die nichtlineare Kennlinie des PFD mit Totzone durch
die nichtlineare statische Beschreibungsfunktion B(@gset/@e) beschrieben. Es ergibt
sich ein lineares Modell in Abhéngigkeit von der zu erwartenden Amplitude des
Phasenfehlers ¢, und der Breite der Totzone

Pset = 27Tfref * Tset - (71)

Obwohl die Totzone 7 hier in die dquivalente Breite beziiglich der Phase (g
iiberfithrt wurde, wird weiterhin der Name Totzone verwendet. Die Beschreibungs-
funktion resultiert aus der Fourierreihe erster Ordnung ¢, (wt) des Eingangs und der
Fourierreihe erster Ordnung v.(wt) des Ausgangs der nichtlinearen Kennlinie (siehe
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Pref B(pset/Pe)
q)ref K
7% o
1 Do

div
q)n

(a) Modell der CP-PLL mit dquivalenten Phasenrauschquellen und statischer Be-
schreibungsfunktion der Totzone

A S’Ee(t) 4 &e(t)
— Pset /> 77777 ”F\ >
! Pset @((t) t
Ye
****** pelt) )
. Ye(wt
******* @e B(@set/‘fae) = e(wt)

(b) Herleitung der statischen Beschreibungsfunktion der
Dead-Zone

Abb. 7.2.: Statische Beschreibungsfunktion der Totzone fiir die Betrachtung bzgl. des
Phasenrauschens

Abb. 7.2(b)) und lasst sich fiir die Totzone mit

Blpwr/20) = ;((‘:)?) _ - % (2 + sin(z) cos(z)) (7.2)

angeben [77]. Hierbei gilt

T = arcsin (@) ) (7.3)
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Die Ubertragungsfunktion des geschlossenen Regelkreises unter Beriicksichtigung
der Totzone ergibt sich schliefSlich zu

ﬁ(s) — B(‘pset/gée)KgoKvaLF(s)
sN + B(Qoset/@e)K@KvaLF(S) .

(7.4)

Die Amplitude des Phasenrauschens des spannungsgesteuerten Oszillators und so-
mit die Amplitude des Phasenfehlers lassen sich dabei mit dem mittleren qua-
dratischen Phasenrauschen im Zeitbereich (G, = ¢™%) annehmen, das sich aus
Gleichung (5.32) und dem Leistungsdichtespektrum des freilaufenden VCOs ergibt.
Fiir den speziellen Fall, dass die Breite der Totzone grofer ist als die Amplitude des
Phasenrauschens, ergibt sich eine rein imaginéire Beschreibungsfunktion, die keine
Relevanz fiir die Untersuchung der PLL aufweist. Aus diesem Grund wird lediglich
der Realteil der statischen nichtlinearen Beschreibungsfunktion verwendet. In der
Praxis stellt dies jedoch keine Einschrankung dar, da in der Regel die Totzone im
Vergleich zum Phasenrauschen gering ist und somit die Betrachtung der imaginéren
Beschreibungsfunktion vernachlassigbar ist.

Wird das Phasenrauschverhalten des durch die Totzone angereicherten linearen Mo-
dells fiir verschiedene Breiten der Totzone ausgewertet, ergeben sich die Verldufe in
Abb. 7.3. Es ist ersichtlich, dass das angereicherte lineare Modell und die ereignisge-

Leistungsdichtespektrum des Phasenrauschens bei 75 MHz

- -~ < T T
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0 _120F Keine Totzone: Simulation by
= = = DZ: Yt = 56% - po — lin. Modell ~
DZ: @ser = 56% - Y — Simulation
130 Lo - pg set = 112% - Bo — lin. Modell i
DZ: @ser = 112% - o — Simulation|
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10° 10° 107

Abweichung zur Trigerfrequenz / Hz

Abb. 7.3.: Vergleich des Phasenrauschens der ereignisgesteuerten Simulation und der hergeleite-
ten Ubertragungsfunktion mit statischer Beschreibungsfunktion fiir unterschiedliche
Weiten der Totzone und Phasenrauschen des VCOs ($o = i =1,8% - 27)

steuerten Simulationen vergleichbare Ergebnisse liefern und somit das angereicherte
lineare Modell in der Lage ist, das Phasenrauschverhalten der Regelschleife unter
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Beriicksichtigung der Totzone und des rauschenden VCOs abzubilden.

Die vorgestellte Betrachtung der statischen nichtlinearen Beschreibungsfunktion
lasst sich analog auf das Phasenrauschverhalten der PLL unter Beriicksichtigung
eines rauschenden Referenzoszillators anwenden. Da sich hier die Amplitude des
Phasenfehlers jedoch durch das Phasenrauschen des Referenzoszillators und der
riickgekoppelten Rauschgrofie ergibt, stellt die Abschéitzung von ¢, zunéchst eine
Herausforderung dar. Eine vergleichbare Herausforderung stellt die Ndaherung der
Amplitude des Phasenfehlers bei rauschender Ladungspumpe dar, da diese Rausch-
grofle in die Phase des Referenzsignals der Regelschleife iiberfiithrt wird. Auf Basis
der ereignisgesteuerten Modellierung der PLL l&sst sich beispielsweise eine Simulati-
on dazu verwenden, die Amplitude des Phasenfehlers unter Beriicksichtigung eines
rauschenden Referenzoszillators oder einer rauschenden Ladungspumpe zu approxi-
mieren. Eine sehr konservative Abschitzung ( Worst-Case) ergibt sich jedoch auch
aus den freilaufenden Rauschgrofien.

Wird die erste Approximationsmoglichkeit von . angewendet, lésst sich das Phasen-
rauschverhalten der geschlossenen Regelschleife mittels des angereicherten linearen
Modells fiir einen rauschenden Referenzoszillator und eine rauschende Ladungspum-
pe beschreiben. Trotz der Naherung der Amplitude des Phasenfehlers basierend auf
einer Simulation sind die Ergebnisse des angereicherten linearen Modells vergleich-
bar mit den Resultaten der ereignisgesteuerten Modellierung. Dieser Vergleich ist
in Abb. 7.4 und 7.5 zu sehen.

Leistungsdichtespektrum des Phasenrauschens bei 1,6 MHz
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Abb. 7.4.: Vergleich des Phasenrauschens der ereignisgesteuerten Stmulation und der hergelei-
teten Ubertragungsfunktion mit statischer Beschreibungsfunktion der Totzone und
Phasenrauschen des PFD & CP Blocks ($. = max (¢o(t)) = 0,64% - 27)
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Leistungsdichtespektrum des Phasenrauschens bei 1,6 MHz
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Abb. 7.5.: Vergleich des Phasenrauschens der ereignisgesteuerten Simulation und der hergelei-
teten Ubertragungsfunktion mit statischer Beschreibungsfunktion der Totzone und
Phasenrauschen des Referenzoszillators (g = max (pe(t)) = 1,76% - 2m)

Dariiber hinaus stellt das angereicherte lineare Modell eine Vereinfachung der Cha-
rakterisierung des Einflusses der Totzone auf das Phasenrauschverhalten der PLL
dar und erméglicht somit einen robusten und analytischen Systementwurf unter
Beriicksichtigung von Phasenrauschen und der Totzone des Phasen- und Frequenz-
detektors. Dieser robustere Entwurf wird in Kapitel 7.6 genauer diskutiert.

Die vorangegangene Untersuchung zeigt, dass das ereignisgesteuerte Modell in der
Lage ist, die Kombination aus nicht-idealen Effekten und deren Einfluss auf das
Phasenrauschverhalten des Phasenregelkreises zu charakterisieren. Neben dem Ein-
fluss der nicht-idealen Effekte auf das Phasenrauschverhalten ist es zudem notwen-
dig, die Wechselwirkungen der verschiedenen nicht-idealen Effekte zu charakteri-
sieren. Wird beispielsweise eine Fractional-N CP-PLL mit einem YXA-Modulator
betrachtet, ergeben sich fiir ein konstantes Eingangssignal des A-Modulators Ne-
bentone im Spektrum. Da diese periodischen Stérungen im Spektrum unerwiinscht
sind, wird in der Praxis meist die niedrigstwertige Bitposition des Eingangssignals
des Y A-Modulators verrauscht. Ist dieses Eingangssignal etwas verrauscht, bleibt
durch das Hochpassverhalten die Reinheit der Tragerfrequenz nahezu erhalten und
die Nebenténe werden reduziert (vgl. Kapitel 2.2.2). Im Fall einer Totzone inner-
halb der Fractional-N CP-PLL wird das Phasenrauschen, resultierend aus dem X A-
Modulator und dessen Eingangssignal, nahe der Tragerfrequenz jedoch angehoben.
In Abb. 7.6 sind diese Fille dargestellt, wobei zu bemerken ist, dass dieses Verhalten
vergleichbar mit dem Phasenrauschverhalten der PLL mit rauschendem VCO und
Totzone ist. Neben dem Einfluss der Totzone auf das Phasenrauschverhalten l&sst
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Leistungsdichtespektrum bei 100 MHz
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Abb. 7.6.: Vergleich des Phasenrauschens der ereignisgesteuerten Simulation fiir die Fractional-
N CP-PLL mit Totzone, Leckstrom und schwankendem und konstantem Eingangssig-
nal des XA-Modulators

sich mittels des ereignisgesteuerten Modells zeigen, dass ein Leckstrom die negativen
Einfliisse der Totzone auf das Phasenrauschverhalten kompensiert (siche Abb. 7.6).
Dieses Verhalten ist auf die Verschiebung der PFD & CP Kennlinie in negative y-
Richtung und den Typ-II Regelkreis zuriickzufithren. Weist der Typ-II Phasenregel-
kreis einen Leckstrom auf, wird dieser durch einen im Mittel statischen Phasenfehler
ausgeregelt (siehe auch Kapitel 7.2). Somit liegt die Ruhelage der Regelschleife au-
Berhalb der Totzone und der Einfluss der Totzone auf das Phasenrauschverhalten
wird reduziert. Dieser Zusammenhang lésst sich beispielsweise durch eine weitere
statische nichtlineare Beschreibungsfunktion modellieren und fiir einen robusteren
Systementwurf verwenden.

Mit Hilfe der bekannten Wechselwirkung der Totzone und des Leckstroms und
deren Einfluss auf das Phasenrauschverhalten ldsst sich, bei gegebener Ladungs-
pumpe mit inhdrentem Leckstrom, der schaltungstechnische Aufwand der Totzonen-
Reduzierung zur Optimierung des Phasenrauschverhaltens verringern.

7.2. Statischer Phasenfehler

Ein wichtiger Aspekt der Phasengenauigkeit ist neben dem Phasenrauschen der
statische Phasenfehler, der die bleibende Regelabweichung des Phasenregelkreises
darstellt. Die vorgestellte CP-PLL stellt einen Regelkreis des Typ-II dar und weist
somit einen integrierenden Charakter auf, sodass die Fehlergrofie zu Null gesteuert
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wird [77]. Im Fall der CP-PLL bedeutet das, dass der Strom der Ladungspumpe
und somit die Anderung der elektrischen Ladung des Schleifenfilters zu Null gere-
gelt wird. Basierend auf den Kennlinien des PFD & CP Blocks aus Kapitel 5 und
der CP-PLL als Typ-IT Regelkreis ist ersichtlich, dass sich beispielsweise fiir einen
Leckstrom ein mittlerer statischer Phasenfehler einstellt. Dieser gewéhrleistet die
Kompensation des Leckstroms und realisiert im Mittel eine Ladungsédnderung des
Schleifenfilters von null. Die sich somit ergebende bleibende Regelabweichung ist
beziiglich des Leckstroms in [57,104, 105] beschrieben. Der mittlere statische Pha-
senfehler lédsst sich fiir den Leckstrom durch

I,

sum
Ip

Pe,s = 2 (75)

berechnen. In dieser Darstellung wird der Ladungspumpenstrom als eine additi-
ve Uberlagerung des gewiinschten Stroms und des konstanten Leckstroms LM =
I, — Iy, aufgefasst. Dieser Zusammenhang bedeutet, dass fiir wachsende Leckstrome
die bleibende Regelabweichung zunimmt. Ist der Leckstrom gleich dem gewiinschten
Strom I,,, lésst sich die bleibende Regelabweichung mittels dieser additiven Model-
lierung nicht mehr bestimmen, da der Phasenregelkreis fiir /5™ = 0 quasi offen ist
und keine Regelung stattfindet.

Weist der Phasen- und Frequenzdetektor innerhalb seines Riickkopplungspfads zum
Zuriicksetzen der D-Flip-Flops eine Verzogerungszeit auf, sind im Falle einer fehlen-
den Unterdriickung dieses Zustandes beide Ausgangssignale u,, und uq, fiir diese
Zeitspanne t,, gemeinsam eingeschaltet und aktivieren sowohl den Aufladestrom
[P als auch den Entladestrom Ig“. Ist die Ladungspumpe nicht symmetrisch ausge-
legt, sodass sich Auflade- und Entladestrom unterscheiden, ergibt sich die bleibende
Regelabweichung aus [57,105]

dn
ton 1" — 1

T T, (7.6)

Pes = 4T

I, definiert hier den mittleren Strom, der wéhrend einer gesamten Referenzperiode
in den Schleifenfilter eingespeist wird und ¢, wird als positiv definiert. Auch hier
ist zu erkennen, dass fiir eine unzureichende Auslegung der Ladungspumpe die blei-
bende Regelabweichung des Phasenregelkreises zunimmt.

Die bisher betrachteten mittleren statischen Phasenfehler beziehen sich lediglich
auf jeweils einen nicht-idealen Effekt innerhalb der Regelschleife. Da die Phasenre-
gelschleife eine Vielzahl von nicht-idealen Effekten aufweist, ist es notwendig, die
Betrachtung der bleibenden Regelabweichung auf die bereits vorgestellten Effekte
zu erweitern. Hierzu bietet sich die Beschreibung des Strompulses des ereignisge-
steuerten Modells an (siehe Abb. 5.22). Zur Berechnung des statischen Phasenfeh-
lers werden vier Fille unterschieden. Die ersten beiden Fille werden durch einen
statischen Phasenfehler definiert, der zu einem positiven oder einem negativen tra-
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pezférmigen Strompuls fiihrt. Ist der statische Phasenfehler kleiner, ergibt sich ein
positiver oder negativer dreieckférmiger Strompuls am Ausgang der Ladungspum-
pe. Im Folgenden werden diese Félle fiir die Herleitung der allgemeinen mittleren
bleibenden Regelabweichung analytisch beschrieben.

A ()

up |
IP

Ms M,

I,

Abb. 7.7.: Positiver trapezférmiger Strompuls der Ladungspumpe zur Verdeutlichung der Berech-
nung des statischen Phasenfehlers unter Beriicksichtigung deterministischer nicht-
idealer Effekte

Wird der positive trapezférmige Strompuls aus Abb. 7.7 zugrunde gelegt, ergibt sich
die Ladung, die auf den Schleifenfilter geladen wird, zu

u u (Iyp = I)* (L3P —I)”
p (At):(Ipp_IL)(At_TSEt)_[gTSGt—i_&Z:_ PQV ) + P27 —

trapz
Ms My

(7.7)

N

g

M, M, M3

Da die CP-PLL die mittlere Ladungsénderung zu Null regelt, 1dsst sich der mittlere
statische Phasenfehler und somit die mittlere statische Zeitdifferenz zwischen den
steigenden Flanken am Eingang des PFD mit Qi (AL, ) = 0 bestimmen. Es
ergibt sich

u —I1) T 4+ IyTet 1 1 u
Atiopss = Igp—_]i - (2%5t - Z%et) (I3 = I) + Teet- (7.8)

Fiir den negativen trapezformigen Strompuls (siehe Abb. 7.8) ldsst sich die Ladung
analog zum vorher beschriebenen Vorgehen durch

]dn — 7T 2 Idn — 7T 2
?r?mpz(At) = (ISH_IL)(_At_Tset)+IgTset+ILT+( 5 L> - ( . L) (7-9)
27set 2%t
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Abb. 7.8.: Negativer trapezférmiger Strompuls der Ladungspumpe zur Verdeutlichung der Be-
rechnung des statischen Phasenfehlers unter Beriicksichtigung deterministischer
nicht-idealer Effekte

beschreiben. Die entsprechende statische Zeitdifferenz resultiert zu

ILT + I, 7 1 1
Ardr o — & 5% _ — I — 1) = T 7.10
trapz,s ]gn - IL (2'7rst 2'75et) ( P L) Toet ( )

Wird die statische Phasendifferenz bzw. Zeitdifferenz kleiner als die Addition aus der
Totzone und der Anstiegszeit des Strompulses, wird der Strompuls dreieckférmig. In
Abb. 7.9 ist dieser Puls dargestellt. Die Ladung, die auf den Schleifenfilter geladen

A

up |
Zp

I 1

trcf \‘F T /

Rl 4

Iy, 4

As

Abb. 7.9.: Positiver dreieckférmiger Strompuls der Ladungspumpe zur Verdeutlichung der Be-
rechnung des statischen Phasenfehlers unter Berticksichtigung deterministischer

nicht-idealer Effekte
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wird, ergibt sich analog zum trapezférmigen Puls zu

(L = Iu)° i I)?
27set o 27rst
A Ay

o (AL) = (I} — IL) (At — Teer) — IgTeet + LT —

tria

. (7.11)

Al AQ A3

Da der maximale Strom /P fiir st # 00 nicht erreicht wird, ldsst sich der maximal
erreichte Strom mit

Il = ’Vset(At - 7—set) + IL (712)
berechnen. Somit resultiert die Ladung fiir den dreieckférmigen Strompuls zu

u se 1
t£a<At) = (At - Tset)nyset (;y_t + 5) - [gTset + ILT (713)
rst

Die statische Zeitdifferenz ergibt sich schliellich zu

LT+ L
ARP = LD TgToet | (7.14)

tria,s eet 1
_Iset =
’Yset (2”Yrst + 2)

Im Falle des negativen dreieckformigen Strompulses (sieche Abb. 7.10) ergibt sich

Bs

fa +T ) t

15

dn
I -

T

Abb. 7.10.: Negativer dreieckférmiger Strompuls der Ladungspumpe zur Verdeutlichung der Be-
rechnung des statischen Phasenfehlers unter Beriicksichtigung deterministischer
nicht-idealer Effekte

die Ladung zu

I, — I;)? I, — I;)?
I ALY = (I — I) (— Al — Ta) + Ly + LT L2210 B2 = L0
27set 2'7rst
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und mit Hilfe der Stromgeraden
12 - _IYSet(_At - 7-set> + IL (716)

schlieBlich zu

se 1
(tirlila(At) = _(_At - 7_set>2’7/set <% + 5) + ]gTset + ILT (717)

Die statische Zeitdifferenz léasst sich wie folgt berechnen:

Adn LT + LT

tria,s - Aot 1 — Tset-
se 1
Pyset < 2yrst + 2 )

Der Ubergang zwischen dem trapezférmigen und dem dreieckformigen Strompuls
wird mit der Gleichung (7.12) berechnet. Gilt I, > I}® fiir At = Aty ., ist der
positive Strompuls trapezférmig. Die sich ergebende Grenze ist

(7.18)

1 1 < Q_ILT+ [gTset

+— = T — pos. trapezformig. 7.19
P)/rst P)/set (Ipp — [L)2 ( )

Fiir den Entladestrompuls ergibt sich analog die Grenze zu

N R b
Vrst Vset (‘[pn - ]L>

— neg. trapezformig. (7.20)

Bei dieser Betrachtung wird deutlich, dass der Stromiiberschwinger sowohl in positi-
ve als auch in negative Richtung erfolgen kann. Falls die Ladung, die der Stromiiber-
schwinger erzeugt (As, By, My, Lo), groer ist als die Ladung, die der Leckstrom
generiert (As, Bs, M3, L3), ldsst sich die Ladungsdifferenz aus beiden sowohl
durch einen Auflade- (positiver Strompuls, daher kurz: Up) als auch durch einen
Entlade- (negativer Strompuls, daher kurz: Dn) -Impuls kompensieren. Anschaulich
lasst sich dieser Effekt mit der Kennlinie des PFD & CP-Blockes erlautern. Wenn
IyTset > |I| T gilt, weist die Kennlinie drei Nullstellen auf. Zwischen den beiden
duferen Nullstellen ist die Schleifenverstiarkung des Phasenregelkreises negativ und
die PLL operiert in einer Mitkopplung, wodurch dieser Bereich instabil ist und die
mittlere Nullstelle keine stabile Ruhelage darstellt. Daher ergeben sich lediglich zwei
mogliche mittlere statische Phasenfehler.

Die bleibende Regelabweichung der PLL ist somit unter Beriicksichtigung der vor-
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gestellten nicht-idealen Effekten wie folgt definiert

(AR Lo ¥V {(I, < 0)V I Ty > |IL| T} A GL (7.19) wahr
Atdn Y {(Ir > 0) V IyTy > || T} A GL (7.20) wahr
Aty = . (7.21)
AR Y {(IL < 0)V IgTee > || T} A GL (7.19) falsch
LAt Y {(I, > 0) V [yTee > || T} A GL (7.20) falsch
Es ergeben sich zwei mogliche bleibende Regelabweichungen falls
IoToer > |IL|T (7.22)

gilt. Fiir die Berechnung des statischen Phasenfehlers wird die statische Zeitdifferenz
mit der Signalperiode in Relation gebracht:
At

T

Pe,s = 2m (723)
Exemplarisch ist in Abb. 7.11 eine Simulation eines Phasenregelkreises mit zwei
moglichen statischen Phasenfehlern zu erkennen. Hierbei werden zur Veranschau-
lichung die Parameter der PLL so gewahlt, dass sich ein relativ grofler mittlerer
statischer Phasenfehler ergibt. Diese Darstellungen zeigen sowohl im Zeitbereich als
auch in der Phasenebene des Phasenregelkreises, wie der Regelkreis zunéchst ge-
gen beide Fixpunkte konvergiert und schliellich den Trennungspunkt erreicht. Ab
diesem Trennungspunkt konvergiert die Regelschleife gegen einen der beiden Fix-
punkte. Die Attraktivitit beider Fixpunkte ist vergleichbar, wobei der Fixpunkt,
der schlussendlich erreicht wird, sowohl von den Anfangsbedingungen des Phasen-
regelkreises und der Distanz zwischen den Ruhelagen als auch vom Dampfungsbei-
wert des Regelkreises abhéngt. Liegen beide Fixpunkte sehr eng zusammen und die
Groflenordnung des Phasenrauschens der PLL ist vergleichbar mit der Distanz bei-
der Ruhelagen, besteht zudem die Moglichkeit, dass der Regelkreis zwischen beiden
Fixpunkten wechselt.

Werden die hergeleiteten analytischen Beziehungen des mittleren statische Phasen-
fehlers fiir die Spezialfille der eingangs genannten Definitionen aus Gleichung (7.5)
und (7.6) ausgewertet, ist ersichtlich, dass die Ergebnisse vergleichbar sind. Wird
beispielsweise lediglich ein negativer Leckstrom beriicksichtigt, ergibt sich aus
Gleichung (7.8) und mit 7ye; = 0 und Yot = Yt — 00 die Beziehung

- 27 _[LT

es — o qup 71 7.24
Pes TR (7.24)

Da in diesem Fall I'P = I, gilt, sind die hier vorgestellte allgemeine Betrachtung
und die Darstellung von Gardner [104] identisch.
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Abb. 7.11.: Darstellung der Phasencbene sowie der Steuerspannung und des Phasenfehlers zur
Verdeutlichung des Trennungspunktes zwischen zwei stabilen Zustinden

Der statische Phasenfehler aus der Uberlagerung von ;P und Ign aus
Gleichung (7.6) resultiert in einem Effekt, der analog zu dem des Stromiiberschwin-
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gers des ereignisgesteuerten Modells ist. Hierbei entspricht der Stromiiberschwinger
der Stromungleichheit (I, <+ I,,, — I4n) und die betrachtete Zeitspanne 7y ist ver-
gleichbar mit ¢,,. Fiir ein positives I, — I4, sind die Gleichungen (7.10) und (7.6)
vergleichbar, da T fiir kleine Phasenfehler der Referenzperiode T, entspricht.

Die allgemeine Beschreibung des mittleren statischen Phasenfehlers unter Beriick-
sichtigung der Transistor-Level-basierten nicht-idealen Effekte ermoglicht die
Abschéatzung der bleibenden Regelabweichung und somit eine Optimierung des Sys-
tementwurfs. Speziell fiir Anwendungen mit hohen Anforderungen an die Phasenge-
nauigkeit ist diese Abschitzung essentiell.

7.3. Dynamisches Verhalten

Neben den Variationen der Phasen nahe der Ruhelage und der bleibenden Regelab-
weichung resultieren die nicht-idealen Effekte gerade bei Frequenzwechseln wahrend
der Frequenzsynthese in einer Verédnderung des dynamischen Verhaltens des Phasen-
regelkreises. Fiir die prézise Vorhersage des Verhaltens zwischen den Ruhelagen ist
es sinnvoll, diese dynamischen Eigenschaften des Regelkreises unter Beriicksichti-
gung der nichtlinearen und nicht-idealen Effekten zu charakterisieren. Mit Hilfe der
gewonnenen Erkenntnisse lédsst sich der Systementwurf optimieren. Wie im spiéte-
ren Verlauf gezeigt wird, ist die Beriicksichtigung dieser Effekte fiir den robusteren
Systementwurf von grofler Bedeutung.

7.3.1. Totzone

Neben dem Phasenrauschen beeinflusst die Totzone des Phasen- und Frequenzde-
tektors auch das Konvergenzverhalten des Phasenregelkreises nahe der Ruhelage.
Speziell bei einem ungeddmpften Phasenregelkreis ldsst sich dieser Effekt deutlich
beobachten (siche Abb. 7.12). Es ist zu erkennen, dass sich die PLL im ausgeras-
teten Bereich nahezu unveréndert verhélt und im Bereich kleiner Phasenfehler ein
abschnittweise divergierendes Verhalten aufzeigt. Die Steuerspannung der Regelung
divergiert bis zu einem Phasenfehler von |p| = 27. Zu diesem Zeitpunkt rastet der
Phasenregelkreis aus und rastet direkt wieder ein, wobei die Amplitude der schwin-
genden Steuerspannung sprunghaft kleiner wird. Nach dem Einrasten beginnt die
Steuerspannung erneut zu divergieren. Wird dieses Verhalten nahe der Ruhelage
betrachtet, ergibt sich die Steuerspannung aus Abb. 7.13. Die abschnittsweise Di-
vergenz ist hier deutlich erkennbar. Wahrend die Amplitude der Steuerspannung
Uctmax divergiert, wird die Periodendauer 7;, der Schwingung geringer und kon-
vergiert gegen den Wert Ty, o. 75,9 beschreibt dabei die Periodendauer des idealen
Phasenregelkreises mit einem Dampfungsbeiwert von Null (¢ = 0) und korrespon-
diert zu der natiirlichen Eigenkreisfrequenz w, = 27 /T des Phasenregelkreises.
Wird die momentane Amplitude iiber die momentane Periodendauer aufgetragen,
ist ein hyperbolischer Zusammenhang beider GroBen zu erkennen (sieche Abb. 7.14).
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Abb. 7.12.: Verlauf der Steuerspannung unter Beriicksichtigung der Totzone und einer Ddmp-
fung nahe null
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Abb. 7.13.: Verlauf der Steuerspannung unter Beriicksichtigung der Totzone und einer Dimp-
fung nahe null (Startbedingungen liegen nahe dem Fizpunkt)

Dieser Zusammenhang léasst sich mit der hyperbolischen Funktion

Ty =Thot — (7.25)
Uctl,max — L0
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Abb. 7.14.: Darstellung der momentanen Periodendauer aufgetragen iber die momentane Am-
plitude der Steuerspannung

approximieren. Bei der Berechnung der Variablen a und zq zeigt sich, dass die Ver-
schiebung in z-Richtung durch die Zielspannung u; der Steuerspannung gegeben ist
(xo = uy) und a einen Gewichtungsfaktor darstellt. Diese Beobachtung lésst sich
durch einen harmonischen Oszillator erkldaren. Da sich der ungeddmpfte Phasenre-
gelkreis analog zu diesem verhélt, korrelieren die Maxima der Steuerspannungen mit
den Minima des Phasenfehlers (¢, = 0). Streben die Maxima der Steuerspannung
gegen die Zielspannung, konvergiert der Frequenzfehler gegen Null. Da fiir die Ma-
xima der Steuerspannung der Phasenfehler ebenfalls Null ist (= f. =~ 0, ¢, ~ 0),
existiert keine Schwingung in der Steuerspannung des Phasenregelkreises und die
Periodendauer T, strebt gegen unendlich. Wird die Amplitude der Steuerspannung
hingegen grofler, divergiert auch der Frequenzfehler. In diesem Fall ist die Perioden-
dauer der Schwingung nahe der des idealen und ungeddmpften Phasenregelkreises.
Diese Divergenz der Schwingung lésst sich dabei durch die Totzone begriinden. Da
die Totzone bei jedem Regelungsimpuls einen kleinen Teil der Information des Pha-
senfehlers unterdriickt, féallt der Regelungsimpuls immer ein wenig zu gering aus.
Somit wird der Frequenzfehler bei jeder Schwingung ein wenig gréfler und resultiert
in der Divergenz.

Da sich eine Totzone einer PLL nur mit hohem messtechnischem Aufwand nachwei-
sen lasst, eignet sich dieses Experiment zum Nachweis einer Totzone innerhalb einer
Hardware-Realisierung. Diese Untersuchung wurde in Kapitel 6 angewendet.
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7.3.2. Leckstrom und Stromiiberschwinger

Neben der Totzone weisen auch der Leckstrom und der Stromiiberschwinger einen
Einfluss auf das dynamische Verhalten des Phasenregelkreises auf, wie in Abb. 5.26
zu erkennen ist. Im Gegensatz zur Totzone resultieren der Leckstrom und der
Stromiiberschwinger in periodischen Storungen der Steuerspannung und somit des
VCO- und Dividierersignals, da die Korrektur dieser Storungen jeweils mit einem
Strompuls realisiert wird. Die Auswirkung dieser nicht-idealen Effekte ldsst sich
auch im Leistungsdichtespektrum des VCO- und Dividierersignals beobachten. In
Abb. 7.15 ist ein solches Leistungsdichtespektrum des VCO-Signals exemplarisch
dargestellt. Teile dieser Ergebnisse sind auch in [40] veroffentlicht. Es wird deut-

Leistungsdichtespektrum bei 400kHz

201 B
4
SFDR

-60 JL B
/N\ > fref
m |-~
100} ]
s
~ ED Simulation mit I, & Iy,

9-140 B

(05 ideale ED Simulation

)

U N
220 AL | W

200 300 400 500 600 700
f/ kHz

Abb. 7.15.: Darstellung des Leistungsdichtespektrums des VCO-Signals einer idealen PLL und
einer PLL mit Leckstrom und Stromiberschwinger zur Veranschaulichung der
SFDR

lich, dass die periodischen Korrekturen dieser nicht-idealen Effekte zu Nebentonen
im Leistungsdichtespektrum fiithren. Deren Abstand zur Trégerfrequenz ist fiir den
Leckstrom und den Stromiiberschwinger durch die Frequenz des Referenzsignals ge-
geben. Die Hohe der Nebentone ist von den Amplituden des Leckstroms und des
Stromiiberschwingers abhéngig, wobei die Differenz der Hohen bei der Tragerfre-
quenz und der Frequenz des Nebentons als nebentonfreier Dynamikbereich (engl.
Spur Free Dynamic Range, kurz: SFDR) bezeichnet wird. Fiir einen Phasenregel-
kreis mit lediglich einem Stromiiberschwinger lasst sich dieser Dynamikbereich mit
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vag’i'z

set
o > (7.26)

approximieren [7]. Wird SFDR;, iiber die Pulsbreite des Stromiiberschwingers 7yt
aufgetragen, ergibt sich Abb. 7.16. Es ist zu erkennen, dass die Eigenschaften des

SFDR[g = 2010g10 (

-130
50
Q
m
=
~ -70F
80
Ao
Q
=
O} _90 .
—A— Gleichung (7.26)
—&— Event-Driven Simulation
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Abb. 7.16.: Darstellung des nebetonfreien Dynamikbereichs zur Verdeutlichung des Einflusses
der Stromiberschwinger

Stromiiberschwingers der Approximation mit der ereignisgesteuerten Modellierung
iibereinstimmen. Die kleine Abweichung beider Darstellungen ist durch die Appro-
ximation der oben angegebenen Gleichungen begriindet, wobei der tendenzielle Ver-
lauf genau abgebildet wird.

Fiir einen Phasenregelkreis mit lediglich einem Leckstrom ist der nebentonfreie Dy-
namikbereich mit

(7.27)

K I, T?
SFDR;, = 20log,, ( = ref)

27TCQN

definiert [7]. Da der Leckstrom tiber die gesamte Periodendauer des Referenz- bzw.
Dividierersignals auftritt, ist SFDR;, direkt von der Referenzfrequenz abhéngig.
Treten beide nicht-idealen Effekte auf, werden beide Gleichungen in der linearen
Darstellung addiert. Somit ergibt sich

K, I T?
SFDR =20 logw (@_N (IgTSZEt + LQ—?;ef)) . (728)

164



7.3. DYNAMISCHES VERHALTEN

Fiir ein reines Ausgangsspektrum des Phasenregelkreises liegt es daher nahe, eine Re-
gelschleife sowohl mit einem geringen Leckstrom als auch einem kleinen Stromiiber-
schwinger zu realisieren.

Die endlichen Steigungen des Ladungspumpenstroms sind an dieser Stelle zu ver-
nachléssigen, da der Einfluss der entstehenden Ladungsunterschiede fiir vset 7# Yust
im Vergleich zum Leckstrom und den Stromiiberschwingern gering ist. Generell
lassen sich jedoch auch ungleiche endliche Steigungen im Ladungspumpenstrom
mit Hilfe dieser Betrachtung beriicksichtigen. Dabei lasst sich beispielsweise der
Ladungsunterschied, resultierend aus den ungleichen Steigungen, durch eine Strom-
differenz mitteln und sich ein #hnlicher Zusammenhang wie in Gleichung (7.26)
herleiten. Ein idealer Regelkreisentwurf beziiglich des SF DR ergibt sich somit fiir
identische Steigungen der fallenden und steigenden Flanken des Ladungspumpen-
stroms.

7.3.3. Ausrastbereich

Die nicht-idealen Effekte beeinflussen den eingerasteten Bereich der PLL, wie in
den vorherigen Kapiteln beschrieben wird, und den Ausrastbereich Awpg des Pha-
senregelkreises und somit den Geltungsbereich des linearen Modells. Fiir die Unter-
suchung des Ausrastverhaltens wird der Kreisfrequenzsprung Awpo charakterisiert,
bei dem die PLL gerade ausrastet (siehe Gleichung (3.22) und (3.23)).

Wird ein Phasenregelkreis unter Beriicksichtigung einer Totzone mit Hilfe des ereig-
nisgesteuerten Modells simuliert, ldsst sich der initiale Frequenzfehler so variieren,
dass sich die Ausrastgrenze bestimmen lésst. Fiir verschiedene Breiten der Totzo-
ne und unterschiedliche Dampfungsbeiwerte des Phasenregelkreises ergeben sich
schlieflich die entsprechenden Ausrastbereiche Awpo in Abb. 7.17(a). Offensicht-
lich wird der Ausrastbereich des Regelkreises mit zunehmender Breite der Totzone
kleiner und die PLL rastet somit bei Frequenzspriingen am Eingang schneller aus.
Fiir ¢ > 1 ergibt sich beispielsweise eine signifikante Anderung des Ausrastbereiches
Awpo von etwa 10%, falls die Variation der Totzone von Null auf 7y /Trer = 0,1
betrachtet wird.

Da der Ausrastbereich eine wichtige Kenngrofle der PLL ist, ist es sinnvoll, die-
sen Zusammenhang genauer zu betrachten. Abb. 7.17(b) zeigt den Ausrastbereich
Awpgo tiber die Breite der Totzone aufgetragen. In dieser Darstellung ist zu erken-
nen, dass der Ausrastbereich mit steigender Breite der Totzone geringer wird. Dieser
Zusammenhang lédsst sich durch die nicht-ideale Kennlinie des PFD & CP Blocks
begriinden. Fiir kleine Phasenfehler arbeitet der Regelkreis innerhalb der Totzone,
womit die Anderung der elektrischen Ladung des Schleifenfilters nahezu Null ist. Au-
Berhalb der Totzone verlauft die Kennlinie des PFD & CP Blocks parallel zur idealen
Kennlinie. Die Totzone fiihrt somit zu einer geringeren maximalen elektrischen La-
dungsénderung fiir den Fall eines Phasenfehlers von 27. Wird diese Reduzierung bei
der Herleitung des linearen Modells der Ladungspumpe beriicksichtigt, wird deut-
lich, dass die Ubertragungsfunktion des linearen Modells der Ladungspumpe mit
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(a) Simulative Charakterisierung von Awpo in Abhéngigkeit des Dampfungsbei-
wertes anhand des ereignisgesteuerten Modells

Simulation mit ¢ = 0.2

Simulation mit { = 0.5

Simulation mit ( =1

Simulation mit ( = 1.3

Awpo / (Mrad/s)

Tset / Trcf

(b) Awpo in Abhingigkeit von der Breite der Totzone (Simulation — durchgezo-
gene Kurven // Gleichung (7.29) — gestrichelte Kurven)

Abb. 7.17.: Darstellung des Ausrastbereichs des Phasenregelkreises zweiter Ordnung fiir ver-
schiedene Breiten der Totzone und Ddmpfungsbeiwerte anhand der ereignisgesteu-
erten Simulation der nicht-idealen PLL und der eingefiihrten Approximation
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der nichtlinearen statischen Beschreibungsfunktion B(@set/@.) aus Gleichung (7.2)
gewichtet wird. Da der Phasenregelkreis fiir einen Phasenfehler ¢, = +27 ausras-
tet, wird dabei die Amplitude ., des Eingangs der Beschreibungsfunktion mit 27
approximiert. Mit Hilfe der natiirlichen Kreisfrequenz w, des ungeddmpften linea-
ren Modells zweiter Ordnung, der Approximation von Awpo aus Gleichung (3.23)
und dem Zusammenhang @get /27 = Tyt /Trer €rgibt sich der Ausrastbereich der PLL
zweiter Ordnung in Abhéngigkeit von der Totzone zu

AWPO (Tset/Tref) ~ 11755 wn(Tset/Tref) : (0a5 + C(Tset/Tref))7 (729>
wobei
KV wK -B Tse Tre
wn (Tset/Tret) & \/ wg chl t/Tiet) (7.30)
und
1
C(Tset/Tref) ~ 5 1 wn(Tset/Tref) (731)

gilt. Die Differenz dieser Beziehung zu den Ergebnissen der ereignisgesteuerten Simu-
lation der nichtlinearen und nicht-idealen PLL ist in Abb. 7.17(b) zu erkennen. Die
eingefiihrte Approximation bildet die Simulationsergebnisse des ereignisgesteuerten
Modells anhand der nichtlinearen statischen Beschreibungsfunktion gut ab und lésst
sich somit fiir die Auslegung des Phasenregelkreises hinsichtlich des Ausrastbereichs
und unter Beriicksichtigung einer Totzone verwenden.
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7.3.4. Durchtrittsfrequenz

Wie in Kapitel 4.1 dargelegt, stellen die Phasenreserve und die entsprechende Durch-
trittsfrequenz einen zusétzlichen wichtigen Bestandteil des Systementwurfs dar. Da
schon bei der Betrachtung des Phasenrauschens deutlich wird, dass sich die Durch-
trittsfrequenz in Abhéngigkeit von der Totzone dndert, wird dieser Zusammenhang
genauer untersucht.

Wird der Phasenregelkreis zweiter Ordnung betrachtet, lisst sich die Durchtritts-
kreisfrequenz wp mit Hilfe der Normalform der Ubertragungsfunktion definieren
(siehe Kapitel 4.1). Durch die Erweiterung des linearen Modells mittels der nichtli-
nearen statischen Beschreibungsfunktion lésst sich die Durchtrittskreisfrequenz un-
ter Beriicksichtigung der Totzone herleiten (vgl. Kapitel 7.3.3) und es ergibt sich

(e Be) 2 2Pt/ )2+ VA P J PN+ 1 - (o /). (7.32)

Die natiirliche Eigenkreisfrequenz und der Dampfungsbeiwert werden dabei ana-
log zur vorherigen Betrachtung definiert, wobei die Abhéngigkeit an dieser Stelle
durch das Verhéltnis der Breite der Totzone g zur Amplitude des Phasenfehlers
Pe gegeben ist. Die Amplitude des rauschenden Phasenfehlers léasst sich dabei durch
eine statistische Charakterisierung des Phasenfehlers bestimmen. Hierzu wird die
kumulative Verteilungsfunktion des simulierten Phasenfehlers ausgewertet und die
Amplitude durch den Bereich, in dem beispielsweise 95% der Phasenfehlerwerte
auftreten, definiert. Der Gleichung (7.32) ist zu entnehmen, dass fiir steigende Brei-
ten der Totzone die Durchtrittskreisfrequenz sinkt und gegen Null tendiert (siehe
Abb. 7.18).

Fiir die simulative Bestimmung der Durchtrittsfrequenz des nicht-idealen und nicht-
linearen Phasenregelkreises lédsst sich das ereignisgesteuerte Modell verwenden. Hier-
zu wird fiir unterschiedliche Breiten der Totzone jeweils eine Simulation mit rau-
schendem Referenzoszillator und eine Simulation mit rauschendem VCO durch-
gefithrt. Das Hochpass-gefilterte Phasenrauschen des VCO, das zur Fehleriibert-
ragungsfunktion T.(s) = 1 — T'(s) korrespondiert, und das Tiefpass-gefilterte Pha-
senrauschen des Referenzoszillators, das analog zur Ubertragungsfunktion 7'(s) ist,
dienen als Werkzeuge zur Bestimmung des Frequenzverhaltens der PLL. Die Durch-
trittsfrequenz ldsst sich dabei durch den Schnittpunkt der Betrige der Ubertra-
gungsfunktion 7'(s) und der Fehleriibertragungsfunktion 7,(s) bestimmen, da das
Betragsquadrat der Ubertragungsfunktion Gy (s) des offenen Regelkreises an dieser
Stelle gleich eins ist (vgl. Kapitel 4.1). Fiir diese Untersuchung, die mittels Rausch-
groffen durchgefiihrt wird, wird die gleiche Phasenrauschgréfie fiir den Referenzos-
zillator und den VCO verwendet und separat simuliert. Wird der Einfluss der frei-
laufenden Phasenrauscheinfliisse im Leistungsdichtespektrum des Dividierersignals
kompensiert, ergeben sich die Betragsverliufe der Ubertragungsfunktion und der
Fehleriibertragungsfunktion. Der Schnittpunkt beider Verlaufe definiert die Durch-
trittsfrequenz des nichtlinearen und nicht-idealen Modells.
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Simulation mit ¢ = 0.2

Simulation mit ¢ = 0.5
20 Simulation mit { = 1 |

Simulation mit ¢ = 1.3

wp/(27) / kHz

Abb. 7.18.: Darstellung der Durchtrittskreisfrequenz des Phasenregelkreises zweiter Ordnung
fiir verschiedene Breiten der Totzone und Ddampfungsbeiwerte anhand der ereig-
nisgesteuerten Simulation der nicht-idealen PLL (durchgezogene Kurven) und der
Approzimation aus Gleichung (7.32) (gestrichelte Kurven)

In Abb. 7.18 ist die resultierende Durchtrittskreisfrequenz fiir verschiedene Brei-
ten der Totzone und Dampfungsbeiwerte des Phasenregelkreises zweiter Ordnung
dargestellt. Es ist ersichtlich, dass sich das Verhalten des nichtlinearen und nicht-
idealen Modells mit der Approximation aus Gleichung (7.32) nachbilden lasst. Da
die simulativ charakterisierte Durchtrittsfrequenz auf Basis von Rauschgréfien be-
stimmt wurde, ergeben sich naturgeméfl Ungenauigkeiten. Diese resultieren in einer
Differenz zwischen der Approximation und den Simulationsergebnissen auch fiir
den idealen Phasenregelkreis. Da fiir jede Rauschuntersuchung der gleiche Phasen-
rauschvektor verwendet wurde, weist die Differenz zwischen den Simulationen und
der analytischen Approximation fiir jeden Dampfungsbeiwert und jede Breite der
Totzone die gleiche Tendenz auf. Trotz dieser Abweichungen stellt die Approximati-
on eine gute Ndherung des simulierten Verhaltens dar und lésst sich somit fiir den
Systementwurf verwenden.
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7.4. Stabilitidt des Phasenregelkreises mit Totzone

Da die Stabilitéit eine wichtige Eigenschaft von Regelkreisen ist, ist eine Analyse
der Stabilitdt des Phasenregelkreises unter Beriicksichtigung von nicht-idealen Ef-
fekten von grofler Bedeutung. Da gerade die Totzone das dynamische Verhalten der
Schleife nahe der Ruhelage beeinflusst, wird der Einfluss der Totzone auf eine PLL
zweiter Ordnung in [39] untersucht. Dabei wird anhand des ereignisgesteuerten Mo-
dells eine Beschreibung des Regelkreises mit Totzone abgeleitet und mit Hilfe der
Lyapunov-Theorie auf die Stabilitit gepriift.

Fiir den Phasenregelkreis dritter Ordnung stellt dieses Vorgehen eine Herausforde-
rung dar, da sich die Beschreibungsfunktionen nicht effizient auswerten lassen. Aus
diesem Grund wird an dieser Stelle das ereignisgesteuerte Modell dazu verwendet,
die Konvergenzeigenschaften eines exemplarischen Phasenregelkreises dritter Ord-
nung unter Beriicksichtigung einer Totzone simulativ zu charakterisieren. Der hier
untersuchte Phasenregelkreis weist die Schleifenparameter

Ry = 1,4k N = 12000
C, = 51nF Cy =2,6nF
K, =18GHz/V Teet = DO NS

auf. Fiir die Analyse wird der Ladungspumpenstrom von 0,1 pA bis 10 mA vari-
iert, wobei die groflere Stromamplitude zu einem Phasenregelkreis rechtsseitig der
Stabilitdtsbedingung und nahe der Uberlastgrenze korrespondiert. Fiir die automa-
tisierte Beurteilung der Konvergenz des Regelkreises werden, analog zu Kapitel 4.5,
die folgenden Kriterien verwendet:

Stabil: Die Dynamik der PLL wird als stabil bezeichnet, wenn die Steuerspannung
zu 20 aufeinander folgenden Zeitpunkten der Phasenfehlernulldurchgénge (Dy-
namikwechsel) streng monoton fallend ist, 40 Dynamikwechsel in Folge in
einem definiert kleinen Schlauch (£0,01%) um die Zielspannung verbleiben
oder wenn 200 Steuerspannungswerte in Folge in diesem kleinen Schlauch lie-
gen (vgl. Abb. 4.13(a)). = Konvergenz in die Ruhelage (asymptotisch
stabile Ruhelage)

Instabil: Falls 20 Dynamikwechsel der Steuerspannung in Folge streng monoton
wachsend sind, wird die Dynamik als instabil gewertet, auch wenn sich viel-
leicht ein Grenzzyklus aulerhalb des Schlauches +0,01% um die Zielspannung
einstellt (vgl. Abb. 4.13(b)). = instabile Ruhelage und/oder Grenzzy-
klus aulerhalb des +0,01% Schlauches

Nicht aussagekraftig: Wird keine der oben genannten Konditionen erfiillt und das
Ende der Simulation erreicht, wird keine Aussage iiber die Konvergenz getrof-
fen.
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Als Anfangsbedingungen werden der Phasenfehler ¢,y = 0 und der initiale Fre-
quenzfehler foo = 0,999 f; angenommen, d.h. das die initiale Abweichung der VCO-
Frequenz von der Zielfrequenz knapp 100% betriagt. Diese Untersuchung ldsst sich
zwar fiir beliebige Anfangsbedingungen auch nahe der Ruhelage durchfiihren, jedoch
weist der Totzonen-behaftete Phasenregelkreis nahe der Ruhelage (die PLL befin-
det sich iiberwiegend innerhalb der Totzone) nur geringe dynamische Eigenschaften
auf, sodass eine aussagekriftige automatisierte Konvergenzbeurteilung anhand der
Simulationsergebnisse nur mit hohem Aufwand moglich ist. Des Weiteren miissen
fiir die automatisierte Analyse des Totzonen-behafteten Phasenregelkreis nahe der
Ruhelage neue Auswertekriterien definiert werden, da in diesem Bereich nur wenig
Dynamikwechsel auftreten und der Regelkreis lediglich bedingt geschlossen ist.

Das Ergebnis der Konvergenzanalyse entfernt der Ruhelage (w0 = 0 und foo =
0,999 f;) ist in Abb. 7.19 dargestellt. Es wird deutlich, dass eine grofere Anzahl von

3 H T T =
10 instabil , PR
° nicht aussagekriftig
102H . stabil |
= = = = Grenze von Gardner
eingefithrte Grenze
ot === - Empirische Grenze < |
= = = = Uberlastgrenze
Ed
Q 100 L 4
1071 F ¢" 3
1072 E
1073 y i i i
107! 10° 10! 102
WrefT1

Abb. 7.19.: Simulativer Test der diskutierten Stabilititsgrenzen unter Beriicksichtigung eines
Phasenregelkreises mit Totzone und einer Anfangsbedingung entfernt der Ruhelage

Simulationen zu keiner aussagekriftigen Beurteilung der Konvergenz fiithrt. Wie
oben beschrieben, ist dies auf die reduzierte Dynamik des Regelkreises, die geringe-
re Anzahl der Dynamikwechsel und die oben definierten Auswertekriterien zuriick-
zufithren. Nichtsdestotrotz zeigt Abb. 7.19, dass ein robuster Systementwurf des
Totzonen-behafteten Phasenregelkreises mit der auf dem ereignisgesteuerten Modell
basierenden Stabilitdtsbedingung (4.113) zielfithrend ist. Rechtsseitig der in dieser
Arbeit eingefithrten Stabilitédtsgrenze weist die PLL lediglich in die Ruhelage kon-
vergierendes Verhalten auf. Die Grenze aus [3] ist jedoch fiir Anfangsbedingungen

171



7. CHARAKTERISIERUNG UND ANALYSE DER CP-PLL INKL. NICHT-IDEALER
EFFEKTE

entfernt der Ruhelage nicht konservativ genug, da sich die Anfangsbedingungen au-
Berhalb des Einzugsgebietes befinden und der Phasenregelkreis mit einem Entwurf
zwischen der Gardner-Grenze und der Bedingung (4.113) nicht in die Ruhelage kon-
vergiert.

Die auf dem ereignisgesteuerten Modell basierende Stabilitdtsbedingung lésst sich
somit im ersten Schritt fiir den Entwurf von Phasenregelkreisen verwenden, auch
wenn diese mit einer Totzone behaftet sind.

7.5. Statistische Betrachtung der CP-PLL

Die CP-PLL ist ein hochgradig nichtlineares, nicht-ideales und teils chaotisches
System, das stark von dessen Anfangsbedingungen und Schleifenparametern
abhéngig ist [19, 106] (sieche auch Abb. 1.1). Da sowohl Temperaturschwankun-
gen wahrend des Betriebs als auch Prozessvariationen bei der Herstellung der
Schaltungen auftreten, stellt es eine Herausforderung dar, die Eigenschaften des
Phasenregelkreises fiir alle Betriebszustdnde analytisch zu beschreiben. Fiir die
Charakterisierung und Analyse der Regelschleife lassen sich daher statistische
Untersuchungen durchfiihren, die die Parameter-, Temperatur- und Prozessvariatio-
nen und verschiedene Anfangsbedingungen beriicksichtigen. Das ereignisgesteuerte
Modell eignet sich besonders fiir eine hocheffiziente statistische Analyse der
PLL. Ein Beispiel ist die PVT-Charakterisierung (Prozess-Spannung-Temperatur-
Charakterisierung, engl. Process-Voltage- Temperature-Characterization) der PLL,
die fiir die spannungsgesteuerte CP-PLL in [107] verdffentlicht ist. In diesem
Kapitel seien exemplarisch die Dynamikwechsel (Phasenfehlernulldurchgénge),
die Uberschwinger und die Attraktivitiit zweier statischer Phasenfehler fiir die
stromgesteuerte CP-PLL betrachtet, da die Dynamikwechsel und die Uberschwin-
ger eine Aussage iiber die maximale Steuerspannung und somit die maximale
VCO-Frequenz erméglichen und die Attraktivitdt der Ruhelage eine wichtige
Kenngrofle eines Regelkreises darstellt.

7.5.1. Dynamikwechsel in Abhingigkeit von den
Anfangsbedingungen

Der Dynamikwechsel des Phasenregelkreises entspricht dem Phasenfehlernulldurch-
gang und somit dem Wechsel des Stromvorzeichens. Fiir den schaltenden nichtli-
nearen Phasenregelkreis zweiter Ordnung beschreiben die Dynamikwechsel die loka-
len Extrema der Kapazitdtsspannung des Schleifenfilters u.; und lassen sich somit
als Uberschwinger des Regelkreises zweiter Ordnung verstehen. Die Betrachtung
der Kapazitéitsspannung ermoglicht die Beurteilung der Uberschwinger ohne eine
Fehlinterpretation der Spannungsspriinge in der Steuerspannung u.;, die durch die
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Abb. 7.20.: Relative Héiufigkeit und kumulative Verteilungsfunktion der Hohe der Dynamikwech-
sel des ereignisgesteuerten Modells bei Variation der Anfangsbedingungen ¢, =
0...2m und fo =0...0,99f; des Phasenregelkreises zweiter Ordnung

Spannung ugr; = R4, hervorgerufen werden. Die Phasenfehlernulldurchginge des
Phasenregelkreises dritter Ordnung korrespondieren in etwa mit den lokalen Ex-
trema der Spannung iiber der Kapazitit C;. Werden diese Uberschwinger fiir den
Bereich der Anfangsbedingungen ¢, = 0...27 und f, = 0...0,99f; charakterisiert,
ergibt sich das Histogramm in Abb. 7.20(a). Die GroBe der Stichprobe betrigt ins-
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gesamt 10.000 Simulationen. Es ist erkennbar, dass Spannungswerte zum Zeitpunkt
des Phasenfehlernulldurchgangs t,, im Bereich von 100% bis 115% der Zielspan-
nung u, auftreten, wobei eine Haufung von Uberschwingern in vier lokalen Maxima
des Histogramms zwischen 105% und 110% zu beobachten ist. Die Haufigkeit dieser
vier Dynamikwechsel ergibt sich aus dem Einrastpunkt des Phasenregelkreises, der
wiederum durch die Anfangsbedingungen definiert wird. Hier wird klar, dass die Vor-
hersage von Uberschwingern anhand des linearen Modells nicht zielfithrend ist, da
die verschiedenen Anfangsbedingungen, die beispielsweise zu einem initial ausgeras-
teten System fiithren, im linearen Modell nicht beriicksichtigt werden konnen. Die
kumulative Verteilungsdichte der analysierten Uberschwinger ist in Abb. 7.20(b)
dargestellt. Diese Charakterisierung zeigt, dass die auftretenden Uberschwinger bei
Variation der Anfangsbedingungen mit einer Wahrscheinlichkeit von 50% unterhalb
von 109% der Zielspannung liegen. Diese Art der effizienten Charakterisierung an-
hand des ereignisgesteuerten Modells bietet dem Entwickler die Moglichkeit, den
Entwurf der gemischt digital analogen Schaltung fiir eine Vielzahl von Anfangsbe-
dingungen zu testen und gegebenenfalls die Auslegung der Regelschleife zu optimie-
ren.

7.5.2. Uberschwinger in Abhingigkeit vom
Schleifenfilterwiderstand

Neben den Anfangsbedingungen weisen unter anderem auch die Schleifenparame-
ter einen Einfluss auf den maximalen Uberschwinger auf. Wird beispielsweise eine
Variation des Widerstandes R; des Schleifenfilters betrachtet, zeigt sich ebenfalls ei-
ne Abhéingigkeit der maximalen Steuerspannung von der Parametervariation. Wird
exemplarisch der Phasenregelkreis dritter Ordnung betrachtet, lassen sich die Uber-
schwinger der Steuerspannung analysieren, da fiir diesen keine Spriinge in der Steu-
erspannung auftreten. Wird der Widerstand R; des Schleifenfilters einer PLL dritter
Ordnung mit 10.000 Schritten im Bereich von 10% bis 1000% des urspriinglichen
Entwurfs variiert, ergibt sich die relative Haufigkeit der Uberschwinger von wuey
in Abb. 7.21(a). Fiir die variierenden Widerstandswerte ergeben sich Bereiche, in
denen keine Uberschwinger auftreten und Bereiche, in denen nur sehr wenige vor-
kommen. Die in dieser Untersuchung identifizierten Uberschwinger konzentrieren
sich auf vier Bereiche, wobei die hiufigsten Uberschwinger nahe 1,2u; auftreten
(typischer Uberschwinger). Der maximale Uberschwinger der Steuerspannung ist
jedoch iiber 32% grofler als die Zielspannung. Exemplarisch sind die Steuerspan-
nungen fiir den maximalen und den typischen Uberschwinger in Abb. 7.21(b) zu
sehen. Zwischen diesem typischen und diesem maximalen Uberschwinger sind kaum
weitere Uberschwinger des Systems moglich. Diese Charakterisierung verdeutlicht,
dass die Vorhersage der Uberschwinger eine grofie Herausforderung darstellt und
hocheffiziente Simulationen notwendig sind, um den Phasenregelkreis zu charakte-
risieren. Speziell fiir eine nachfolgende Schaltung ist die Kenntnis der maximalen
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Abb. 7.21.: Darstellung der Hiufigkeit und der Héhe der Uberschwmgeﬁldes ereignisgesteverten
Modells fiir einen variierenden Schleifenfilterwiderstand Ry = 0,1R; ...10R; des
Phasenregelkreises dritter Ordnung

Uberschwinger von Bedeutung. Da die Uberschwinger der Steuerspannung mit einer
Uberhéhung der VCO-Frequenz korrespondieren und diese zu hohen Frequenzen ei-
ne nachfolgende Schaltung wie zum Beispiel einen Speicherchip iiberlasten kénnen,
ist es sinnvoll, den maximalen und den typischen Uberschwinger des Phasenregel-
kreises in Abhéngigkeit von den Schleifenparametern zu bestimmen.
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7.5.3. PVT-Charakterisierung

Die physikalische Umsetzung des Phasenregelkreises unterliegt Prozessschwankun-
gen und Spannungs- und Temperaturvariationen (engl. Process, Voltage and Tem-
perature, kurz: PVT) wéhrend des Betriebs. Mit Hilfe der sogenannten PVT-
Charakterisierungen ldsst sich das Verhalten der Schaltung in verschiedenen Be-
triebszustdnden analysieren. Das ereignisgesteuerte Modell ist in der Lage, die Va-
riationen aller beriicksichtigten Bauteilgroflen und nicht-idealer Effekte zu simulie-
ren. Typische Abweichungen diskreter Bauelemente liegen im Bereich von wenigen
Prozent des Nennwertes, wobei eine Kombination aus verschiedenen Schwankungen
einen groflen Einfluss auf die hochgradig nichtlineare und schaltende Phasenregel-
schleife aufweisen kann. Zur Analyse dieses Verhaltens lassen sich Monte-Carlo Si-
mulationen durchfiihren. Diese Zufallsexperimente erlauben einen Riickschluss auf

ED-Sim. mit
N ()mina‘lwerten\
0.02 i

E Monte-Carlo Sim.
£ N
Rl
jusi
<8}
2
= 0.01f
Q
o~

0 -

1.1 1.2
Uberschwinger: max(uc) / 4

Abb. 7.22.: Relative Hiufigkeit der Hohe der Uberschwinger des ereignisgesteuerten Modells der
PLL dritter Ordnung fiir eine Monte-Carlo-Simulation der Parameter Ry, Cy, Cs,
I, und K, mit einer Standardabweichung von 10% des Nominalwerts

das Systemverhalten und ermdéglichen somit eine Beurteilung der Giite des Sys-
tementwurfs. Bei der hier durchgefiithrten Charakterisierung werden die Prozess-
und Temperaturvariationen der Schleifenfilterparameter Ry, C, Cs, die Spannungs-
abhéngigkeit des Ladungspumpenstroms I, und die Steigung des spannungsgesteu-
erten Oszillators K, beriicksichtigt. Generell ist das ereignisgesteuerte Modell dazu
geeignet, diese Untersuchung mit einer beliebigen Verteilung und unterschiedlichen
Varianzen durchzufithren. Exemplarisch seien die Schwankungen dieser Parameter
jedoch mit einem normalverteilten Zufallsprozess und mit einer Standardabweichung
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von 10% um den Nennwert der Bauteile angenommen. Werden 10.000 Simulationen
bei gleichzeitiger Beriicksichtigung aller normalverteilten und unabhéngigen Streu-
ungen der Parameter durchgefiihrt, ergibt sich die relative Héaufigkeit der Uber-
schwinger dieser Monte-Carlo Simulation in Abb. 7.22. In dieser Abbildung ist
zusitzlich der Uberschwinger einer einzelnen Simulation ohne Parameterstreuun-
gen des ereignisgesteuerten Modells, die zum urspriinglichen nominalen Entwurf
korrespondiert, dargestellt. Es ist erkennbar, das die Uberschwinger in fiinf Be-
reichen konzentriert auftreten, wobei die grofite relative Haufigkeit unterhalb des
Uberschwingers des urspriinglichen Entwurfs auftritt. Zwischen diesen fiinf Berei-
chen treten verhiltnisméBig wenige Uberschwinger auf. Ein Teil der durchgefithrten
Monte-Carlo-Simulationen weist sogar, dhnlich wie bei der Untersuchung der Uber-
schwinger beziiglich des Widerstandes Ry, Bereiche auf, in denen keine Uberschwin-
ger auftreten. Anhand der gezeigten Ergebnisse fiir endlich groie Stichproben lésst
sich der Phasenregelkreis charakterisieren und der Systementwurf hinsichtlich der
Giite und Zuverlissigkeit beziiglich des Uberschwingers untersuchen.

7.5.4. Attraktivitit zweier moglicher Ruhelagen

Da der Phasenregelkreis unter anderem fiir die Frequenzsynthese verwendet wird, ist
die bleibende Regelabweichung ein wichtiges Merkmal fiir die Giite der Regelschleife.
Wie in Kapitel 7.2 gezeigt, wird der statische Phasenfehler durch die nicht-idealen
Effekte der PLL beeinflusst. Gilt Iy7set > |[I1,| T, ergeben sich zwei mogliche mittle-
re statische Phasenfehler und dementsprechend zwei Attraktoren des dynamischen
Systems. Zur Charakterisierung der Attraktivitit dieser Ruhelagen lassen sich mit-
tels des ereignisgesteuerten Modells eine Vielzahl von Simulationen durchfiihren.
Es lésst sich zeigen, dass bei Variation der Anfangsbedingungen im Bereich von
Ye = —2m...27m und f. = —f;... fy beide Ruhelagen vergleichbar attraktiv sind.
Wird jedoch eine konstante Anfangsbedingung angenommen und ein Parameter des
Phasenregelkreises veréndert, ist die Attraktivitdt der beiden Ruhelagen verschie-
den. Exemplarisch sei ein initialer Phasenfehler von null und eine Dividiererfrequenz
unterhalb der Referenzfrequenz angenommen. Die Dividiererfrequenz wird folglich
erhoht und sowohl die Steuerspannung als auch der Phasenfehler weisen zunéchst
eine positive Steigung auf. Fiir diese Startbedingungen ergeben sich die mittleren
statischen Phasenfehler der Regelung fiir eine Variation des Widerstandes R; und
somit des Dampfungsbeiwertes gemafl Abb. 7.23(a). Es ist ersichtlich, dass der mitt-
lere statische Phasenfehler zwischen den zwei Ruhelagen springt, wobei die Intervalle
Ry, mit steigendem Widerstand R; breiter werden. Wird die Breite dieser Interval-
le iiber den Widerstand aufgetragen, ergibt sich Abb. 7.23(b). Mit zunehmendem
Widerstand R; und somit steigendem Dampfungsbeiwert ist der positive mittlere
statische Phasenfehler attraktiver, da die Steigung der Steuerspannung und des
Phasenfehlers zunéchst positiv ist und die Regelung des stark gedampften Phasen-
regelkreises nicht in der Lage ist, die negative Steigung der PFD & CP Kennlinie
nahe ¢, = 0 zu iiberwinden (siche Abb. 5.22(b)). Ist die initiale Dividiererfrequenz
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(b) Breite der Intervalle des Abhiingigkeit des mittleren statischen
Phasenfehlers von R;

Abb. 7.23.: Attraktivitit der Ruhelagen des Phasenregelkreises mit zwei mdglichen mittleren
statischen Phasenfehlern fiir eine Variation des Widerstandes Ry

grofer als die Referenzfrequenz, ist der negative mittlere statische Phasenfehler fiir
grofle Ddmpfungsbeiwerte der Schleife attraktiver.

Eine vergleichbare Untersuchung lasst sich fiir den Strom der Ladungspumpe
durchfithren. Der mittlere statische Phasenfehler springt ebenfalls zwischen den
verschiedenen Ruhelagen. Da sich der mittlere statische Phasenfehler mit der
Stromstérke der Ladungspumpe éndert, variieren auch die zwei moglichen stabilen
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Ruhelagen. Mit zunehmendem Strom nimmt jedoch die Schwingungstendenz der
Regelung ab und der positive mittlere statische Phasenfehler ist analog zur vorange-
gangenen Charakterisierung attraktiver. Die Attraktivitdt des mittleren statischen
Phasenfehlers lasst sich somit anhand der Anfangsbedingungen und der Tendenz
der Regelung zu schwingen anhand von Simulationen abschétzen.

7.6. Robuster Systementwurf basierend auf den
Charakterisierungen

Der Systementwurf von Regelkreisen basiert meist auf der Stabilitét, der Durchtritts-
frequenz des offenen Regelkreises (korrespondiert mit der Anstiegszeit des Regelkrei-
ses) und dem Frequenzverhalten des linearen Modells. In Kapitel 4 konnten einige
Methoden fiir die Beurteilung und den Entwurf des Phasenregelkreises beziiglich
der Stabilitidt gezeigt werden. Die ereignisgesteuerte Betrachtung stellt dabei einen
effizienten und robusten Ansatz fiir die Beurteilung der Konvergenzeigenschaften
der schaltenden CP-PLL und somit dessen Entwurf dar.

Das vorangegangene Kapitel zeigt dariiber hinaus, dass die chaotischen, nichtlinea-
ren und nicht-idealen Eigenschaften einen wesentlichen Einfluss auf das System-
verhalten aufweisen. Da die bekannten Entwurfsmethoden oft auf einem idealen
Phasenregelkreis beruhen und den Einfluss der nicht-idealen Effekte nicht beriick-
sichtigen, ist es notwendig, den Systementwurf hinsichtlich dieser Effekte zu erwei-
tern. In diesem Kapitel werden die Erkenntnisse iiber die Einfliisse der nicht-idealen
Effekte auf das Systemverhalten beim Entwurf beziiglich der Durchtrittsfrequenz,
der natiirlichen Eigenfrequenz, des Phasenrauschens, des Dampfungsbeiwertes und
der Ausregelzeit beriicksichtigt. Anhand eines Beispielentwurfs fiir eine Bluetooth-
Anwendung wird deutlich, dass die Beriicksichtigung der nicht-idealen Effekte es-
sentiell fiir einen robusteren Systementwurf ist.

7.6.1. Entwurf anhand der Durchtrittsfrequenz und der
Phasenreserve

Der Entwurf des Schleifenfilters aus Abb. 2.8 ldsst sich mit Hilfe der Durchtritts-
frequenz und der Phasenreserve der Ubertragungsfunktion des offenen Phasenregel-
kreises durchfithren. Dieses Verfahren wird fiir den Phasenregelkreis bis zur vier-
ten Ordnung in [108] vorgestellt. Das Betragsquadrat der Ubertragungsfunktion
des offenen Regelkreises |Gy (jwp)|* wird gleich eins gesetzt und fiir eine gewiinsch-
te Durchtrittskreisfrequenz wp nach den Schleifenfilterparametern umgestellt. Die
zweite Gleichung zur Bestimmung der Filterparameter resultiert aus der Phasenlage
der Ubertragungsfunktion des offenen Regelkreises bei wp und dessen Reserve zu
—180°. Wird die gewiinschte Phasenreserve ¢py; bei wp vorgegeben, lasst sich der
Schleifenfilter entsprechend auslegen. In [108] bleiben nicht-ideale Effekte jedoch
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unberiicksichtigt.

In Kapitel 7.3.4 konnte gezeigt werden, dass beispielsweise die Totzone die Durch-
trittsfrequenz der Regelschleife beeinflusst. Wie in den vorangegangenen Kapiteln
ldsst sich der Ladungspumpenstrom mit einer nichtlinearen statischen Beschrei-
bungsfunktion gewichten, um den Einfluss der Totzone zu beriicksichtigen und zu
approximieren. Ist die Amplitude des Phasenfehlers ¢, am Eingang der Beschrei-
bungsfunktion bekannt oder abschétzbar, ergeben sich die Entwurfskriterien fiir
den Schleifenfilter erster Ordnung (Phasenregelkreis zweiter Ordnung)

sR101 + 1

H = .

LF1(S) sCy (7 33)

zu
1 _
& = — tan (¢pm) (7.34a)
wp
1+ &ap”
Cl - Kv,w K«p B(@set/@e) ﬁ (734b)
N wp

R = S (7.34¢)

G

wobei die Ubertragungsfunktion aus Gleichung (7.4) verwendet wird. wp und @py
bezeichnen die vorgegebenen Gréflen an die Durchtrittskreisfrequenz und die Pha-
senreserve. Bei diesem Entwurf des Schleifenfilters zeigt sich, dass die Zeitkonstante
des Filters & = R;C4 lediglich durch die gewiinschte Durchtrittsfrequenz und die
korrespondierende Phasenreserve definiert wird und unabhéngig von der Totzone
ist. Die Kapazitat C; und der Widerstand R; héngen jedoch von der nichtlinearen
statischen Beschreibungsfunktion ab. Die Abhéngigkeit der Bauteilparameter von
der Amplitude des Phasenfehlers stellt an dieser Stelle keine Einschriankung dar, da
in realen Systemen immer Phasenrauschen auftritt und sich somit die Amplitude
Yo bestimmen lésst.

Fiir den Schleifenfilter zweiter Ordnung (korrespondiert zu einer PLL dritter Ord-
nung)

3R101 +1

7.35
52 R10102 +s (Cl + CQ) ( )

HLF2(S) =
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resultieren die folgenden Entwurfskriterien unter Beriicksichtigung der nichtlinearen
statischen Beschreibungsfunktion:

_ Kv,w Kga B((pset/Sﬁe)
Nap?

&2

(tan (ppm) + ;) (7.36a)

cos (ppy)

¢, — o (orm) cos (orm) F1 (7.36b)

cos (ppm) WD

cos (¢ppm)
= — — — 7.36
& wp (tan (@py) cos (ppm) + 1) ( )
und schliefllich
Cg = éfg (737&)
&3
Cy =& — Oy (7.37b)
_ &
R, = o (7.37c)

Da dieser Entwurf auf der Approximation des nicht-idealen Verhaltens mittels der
nichtlinearen statischen Beschreibungsfunktion basiert, lassen sich mit dieser Metho-
de weitere nicht-ideale Effekte wie beispielsweise der Leckstrom und die endlichen
Steigungen der Stromflanken fiir den Entwurf beriicksichtigen.

7.6.2. Entwurf anhand der natiirlichen Eigenfrequenz

Analog zum Entwurf basierend auf der Durchtrittsfrequenz léasst sich die natiirliche
Eigenfrequenz des Systems fiir die Auslegung des Phasenregelkreises verwenden. Die
empirische Stabilitdtsbedingung

Wref

> 7.38

o (7.39)
aus Kapitel 4.3, die ein Abtastverhéltnis darstellt, wird in der Praxis oft fiir den Ent-
wurf des Systems herangezogen. Ein typischer Wert fiir den konstanten Wert « ist
zehn. Da die natiirlich Eigenkreisfrequenz durch den nicht-idealen Effekt der Totzo-
ne beeinflusst wird, ergibt sich die angereicherte Bedingung unter Beriicksichtigung
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der nichtlinearen statischen Beschreibungsfunktion zu

Wref

—wn(tﬂset/sﬁe) > a. (7.39)

Fiir den Phasenregelkreis zweiter Ordnung ergibt sich daraus eine Bedingung an die
Schleifenfilterkapazitéat:

012Kv,w K(p B(stet/@e)
w2 N

ref

Cl>

) (7.40)
Der Widerstand R; ldsst sich anhand des vorgegebenen Dampfungsbeiwertes Z

durch

S
Cl Wn(@set/%ée)

Ry (7.41)

definieren, wobei wy(¢set/Pe) durch Gleichung (4.20) und der Gewichtung von K.,
mit B(pset/Pe) gegeben ist.

Fiir den Phasenregelkreis dritter Ordnung konnte mit Hilfe des ereignisgesteuerten
Modells eine robustere Stabilitdtsbedingung basierend auf dem Abtastverhéltnis
hergeleitet werden (siehe Kapitel 4.4.2). Unter Beriicksichtigung der Totzone lasst
sich entsprechend

Wref
_ > /b 7.42
Wn(‘PSC‘c/@C) ( )

herleiten. Mit der Approximation aus Gleichung (4.22) und der statischen nichtli-
nearen Beschreibungsfunktion ergibt sich das Kriterium

WQKV,UJ KSD B(Spset/gée)
w2 N

ref

Cy >

. (7.43)

Der Zusammenhang zwischen den beiden Filterkapazitéiten ist durch b = 14+ C1/Cy
gegeben und wird in der Praxis oft als elf definiert. Somit ist die weitere Kapazitét
durch

Oy =(b—1)C, (7.44)

gegeben und der Widerstand ist durch Gleichung (7.41) bestimmt.

Auch bei diesem Entwurfsverfahren ist festzustellen, dass die Kapazitdten des Schlei-
fenfilters proportional zur nichtlinearen statischen Beschreibungsfunktion sind, wo-
bei der Widerstand einen antiproportionalen Zusammenhang mit der Beschreibungs-
funktion aufweist.
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7.6.3. Entwurf anhand des Phasenrauschens, der
Ausregelzeit und des Dampfungsbeiwertes

In Kapitel 7.6.1 und 7.6.2 wird der Entwurf beziiglich der Durchtritts- und der
natiirlichen Eigenfrequenz vorgestellt. Da diese Methoden das Phasenrauschverhal-
ten des Regelkreises nicht betrachten, werden oft Simulationen fiir die iterative
Anpassung der Parameter verwendet, um das gewiinschte Phasenrauschverhalten
zu erzielen [109]. Trotz der hocheffizienten Simulationen des ereignisgesteuerten Mo-
dells ist es sinnvoll, analytische Kriterien fiir den effizienten Entwurf zu nutzen.
In [109] wird ein entsprechender analytischer Entwurf unter Berticksichtigung der
Ausregelzeit, des Dampfungsbeiwertes und des Phasenrauschverhaltens vorgestellt,
der hier kurz gezeigt wird. Dieses Verfahren ldsst sich fiir den Entwurf des Pha-
senregelkreises zweiter und dritter Ordnung heranziehen, wobei fiir die PLL dritter
Ordnung C; = 10C5 angenommen und der Schleifenfilter zweiter Ordnung durch
einen Filter erster Ordnung angendhert wird. Somit ergibt sich die Normalform der
Ubertragungsfunktion aus Gleichung (3.9):

2Cwys + w?

= ) 7.45
s2 + 2wy s + w? (7.45)

Damit lassen sich die Groflen der Ausregelzeit, des Dampfungsbeiwertes und die
natiirliche Eigenkreisfrequenz ableiten (siehe Kapitel 3.1). Fiir die Ausregelzeit wird
meist ein Schlauch von 2% um die Zielspannung definiert (vgl. Gleichung (3.17)),
sodass sich die Anforderung

4 -
- <t 7.46
Cwn — (7.46)

an die Ausregelzeit des eingerasteten Systems bzw. linearen Modells ergibt, wo-
bei t, die gewiinschte GroBe der Ausregelzeit darstellt. Der Bereich des Damp-
fungsbeiwerts der Regelschleife ergibt sich aus einem Kompromiss zwischen einem
addquaten Rauschverhalten, einem geringen Uberschwinger und der Ausregelzeit zu
0,45 < ¢ < 1,5. Aus diesen beiden Bedingungen lassen sich

ts

SN
R, > — (7.47)
I, K, t,
und
N N
0,9 VN < RO <3 VN (7.48)
I, K, I, K,
ableiten.

Die Ubertragungsfunktion des geschlossenen Regelkreises weist fiir die natiirliche
Eigenkreisfrequenz w, eine Uberhthung des Betragsverlaufs auf. Aus diesem Grund
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wird das Entwurfskriterium beziiglich des Phasenrauschens sowohl fiir die natiirli-
che Eigenfrequenz f, = w,/(27) als auch fiir einen zusétzlichen exemplarischen Fre-
quenzpunkt fy; definiert. Dieser lésst sich beispielsweise mit fy; = 1 MHz annehmen.
Das Phasenrauschen des Dividierersignals wird schliefSlich fiir die zwei Frequenzen
fu und f,, durch die Grenzen

Se" (fa) < Si, (7.492)
Sgiv(fM) < SfM (749b)
vorgegeben. Sy und Sj, beschreiben die gewiinschten Vorgaben an das Phasen-

rauschverhalten. Anhand von Gleichung (5.2) und (5.3) ergibt sich das Leistungs-
dichtespektrum des Dividiererphasenrauschens zu

SIV(AF) = (SR(ASf)+ S8 [T(j2rAf))?

, 1 ' ) (7.50)
FSEUAS) 55 11 - TG2mAD
Hierbei sind die Phasenrauschgrofien fiir ¢« = 2 und ¢« = 4 durch
ng Qi
o (f) = e (7.51)

gegeben, da dieser Verlauf mafigeblich aus dem Phasenrauschen resultiert. Aus die-
ser Beziehung und den Entwurfskriterien des Phasenrauschens ergeben sich die Be-
dingungen

—(g — S, K, 4m2a,NC
Ry > +Red N Y~ SulpBv)(g + A aiNC:) (7.52a)
VO LK, (g — S, I,K,)
g = 4r%a;NCy + SP I K, (7.52b)

und

VP BEZr + CRuly N2(Sp ey — 47%as)]

Ry < £Rel — 7.53
= ¢ prIpchl ( a>
p = —4rlay — Spiwy + Sp,wip (7.53b)

1
r = —4r’ay — SPwy + Spwih — 2Swa§4Nclﬁ, (7.53c)
ptiv

wobei wy = 27 fy gilt. Diese fiinf Entwurfskriterien definieren einen Bereich des
Widerstandes R; in Abhéngigkeit der Kapazitit C;, in dem die Vorgaben an das
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Phasenrauschverhalten, die Ausregelzeit und den Dampfungsbeiwert erfiillt werden.
Hier wird der Realteiloperator verwendet, da der Widerstand R; des Schleifenfilters
als Wirkwiderstand und somit als rein reell angenommen wird.

Da diese Bedingungen stark von den gewéhlten Schleifenparametern abhéngen, wird
die Auswertung dieser Kriterien anhand eines Anwendungsbeispiels durchgefiihrt.
Ein Phasenregelkreis zur Frequenzsynthese im Bluetooth-Anwendungsbereich weist
die Frequenzen f. = 1MHz und f,., = 2,4 GHz auf. Wird dariiber hinaus der
Strom und die Steigung des VCO mit [, = 30pA und K, = 2GHz/V vorgege-
ben, lasst sich mittels des vorgestellten Verfahrens der Schleifenfilter bestimmen.
Exemplarisch sei an dieser Stelle das Phasenrauschen der PLL-Komponenten mit
Sief = —120dBc/Hz bei Af = 1MHz, SV = —112dBc/Hz bei Af = 1MHz
und 2" = —110dBc/Hz angenommen. Die Entwurfsziele lassen sich mit Sg, =
—111dBc¢/Hz bei fy = 0,9MHz, S;. = —85dBc/Hz bei f, und t; = 20 us vorgeben.
Der resultierende zulédssige Bereich der Schleifenfilterparameter ist in Abb. 7.24 dar-
gestellt. Die grau hinterlegte Fliche beschreibt den Bereich der Parameter R, und

50

\

Gl (7:53)

GL. (7.48) Rechts
30

R, / kQ

20

10

Gl. (7.48) Links

0 0.5 1.0 1.5
Cl / nF

Abb. 7.2/.: Exemplarische Darstellung des Schileifenfilterentwurfs anhand des Phasenrauschver-
haltens, der Ausregelzeit und des Dimpfungsbeiwertes der PLL

C1, in dem die Vorgaben erfiillt werden. Fiir den Entwurf der Filterparameter lésst
sich beispielsweise der geometrische Schwerpunkt bestimmen, um den Widerstand
und die Kapazitét entsprechend zu wihlen. Ein robuster Systementwurf ergibt sich
jedoch auch, indem die Parameter so gewahlt werden, dass die Bauteiltoleranzen von
Ry und C] nicht zu einer Verletzung der Entwurfsrichtlinien fithren. Werden die Pa-
rameter R; = 20k2 und C; = 0,5nF gewihlt, entspricht der Phasenregelkreis den
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Anforderungen und etwaige Bauteiltoleranzen im Bereich von +10% verursachen
kein Verlassen der grau hinterlegten Fliache. Das bedeutet, dass die Entwurfskri-
terien des Phasenregelkreises auch unter Beriicksichtigung von Toleranzen erfiillt
werden.

Da bei diesem Verfahren keine Transistor-Level-basierten nicht-idealen Effekte
beriicksichtigt werden, diese jedoch speziell die natiirliche Eigenkreisfrequenz und
die Durchtrittsfrequenz des Systems beeinflussen, ist es sinnvoll, diese Einfliisse
mit in den Entwurf einfliefen zu lassen. Diese Erweiterung wird im Folgenden ein-
gefithrt. Wird die vorgestellte Entwurfsmethode mit den Definitionen der Durch-
trittsfrequenz und der natiirlichen Eigenkreisfrequenz aus Kapitel 7.3, die durch die
statische nichtlineare Beschreibungsfunktion angereicherten wurden, erweitert, er-
geben sich die Entwurfsbedingungen in Abhéngigkeit der nichtlinearen statischen
Beschreibungsfunktion. Fiir die Ausregelzeit resultiert

8N
B(@set/@e,%r)[p[(v i; '

Da die Ausregelzeit des Phasenregelkreises von den Anfangsbedingungen ¢, und
feo abhéngt, ist fiir den Entwurf der ungiinstigste Fall der Anfangsbedingungen
zu betrachten. Die vorgestellte analytische Ausregelzeit bezieht sich auf das linea-
re Modell, wodurch sich die ungiinstigsten Anfangsbedingungen zu .o = 0 und
feo = Awpo/(27) ergeben. Diese Konditionen beschreiben genau die Ausrastgren-
ze des Phasenregelkreises und somit die Giiltigkeitsgrenze des linearen Modells der
PLL. Aus diesem Grund ergibt sich die Amplitude des Phasenfehlers @¢ o = 27 am
Eingang der statischen nichtlinearen Beschreibungsfunktion. Fiir kleine Totzonen,
verglichen mit der Periodendauer des Referenzsignals, ist die Beschreibungsfunktion
niherungsweise eins, womit kleine Totzonen die Ausregelzeit nur minimal beeinflus-
sen.

Der Dampfungsbeiwert der Regelschleife ist unabhingig von den Anfangsbedingun-
gen und es resultiert

Ry >

(7.54)

VN vVIN
0,9 _ < Ri\/C, <3 _ : (7.55)
\/B(Spset/gpe)[pKv \/B(‘;Oset/gpe)[pKV

Speziell die Phasenrauschbetrachtung bezieht sich auf einen Arbeitspunkt sehr nahe
der Ruhelage, sodass sich die Bedingungen

Ry Re \/_\/ 9 — St B(@set /o) [p Ky ) (g + 42 a4NCl)} 56a
Z + { \/Cl Spset/@e ] K (9 an (@set/@e)l K) <7 » )
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ergeben, die unabhéngig von den Anfangsbedingungen sind.

Werden diese Kriterien fiir den vorausgesetzten Phasenregelkreis mit einer Totzo-
ne, dessen Breite 0,4% der Referenzperiode betrigt, ausgewertet, ergibt sich ein
Verhéltnis der Breite der Totzone zur Amplitude des Phasenfehlers an der stati-
schen nichtlinearen Beschreibungsfunktion von ¢y /@ = 0,028. In Abb. 7.25 ist zu
sehen, dass sich die Entwurfskriterien bedingt durch die Totzone verschieben.
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60 [

Ry / kQ

401
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Abb. 7.25.: Exemplarische Darstellung des Schileifenfilterentwurfs anhand des Phasenrauschver-
haltens, der Ausregelzeit und des Dimpfungsbeiwertes der PLL mit und ohne Totzo-
ne — Blau: Gl. (7.48) rechts // Griin: Gl. (7.48) links // Lila: GI. (7.52) // Rot: Gl.
(7.47) // Schwarz: GI. (7.58) — Gestrichelt: mit Totzone // Durchgezogen: ohne
Totzone

Wird das Phasenrauschverhalten des Phasenregelkreises mit den Schleifenfilterpa-
rametern Ry = 20k2 und C7 = 0,5nF betrachtet, wird deutlich, dass der ideale
Phasenregelkreis die Entwurfskriterien erfiillt (siche schwarze Kurven in Abb. 7.26).
Unter Beriicksichtigung der Totzone verschiebt sich jedoch die natiirliche Eigenfre-
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quenz des Regelkreises und die Vorgabe von —85dBc/Hz bei f, wird nicht erfiillt
(siehe rote Kurven in Abb. 7.26). Werden die hergeleiteten Entwurfskriterien unter
Beriicksichtigung der Totzone verwendet, ergeben sich die Schleifenfilterparameter
beispielsweise zu Ry = 60k und C; = 0,2nF. Der Phasenregelkreis mit diesen Pa-
rametern liegt innerhalb des gewiinschten Phasenrauschverhaltens, wie in Abb. 7.26
zu erkennen ist (blaue Kurven in Abb. 7.26). In diesem Entwurfsbeispiel liegt die

Leistungsdichtespektrum bei 1 MHz

T T

, PLL mit Totzone  f, ideale PLL
- \\ fa neue PLL
e N mit Totzone
St N v

] e B e

Sim.: ideale PLL
lin. Mod.: ideale PLL o
9501 Sim.: PLL mit Totzone |
lin. Mod.: PLL mit Totzone Y
lin. Mod.: neue PLL mit Totzone
105k Sim.: neue PLL mit Totzone

S¢v / (dBc/Hz)

104 10°
Abweichung zur Trigerfrequenz / Hz

Abb. 7.26.: Vergleich des Phasenrauschverhaltens der idealen PLL, der PLL mit Totzone und
der neu entworfenen PLL unter Berticksichtigung der Totzone

gewihlte Auslegung der Regelschleife auch fiir Parametertoleranzen von +10% in-
nerhalb der Entwurfsrichtlinien.

Die Ausregelzeit beider Entwiirfe éndert sich nur marginal, da die Totzone ledig-
lich nahe der Ruhelage einen wesentlichen Einfluss auf das dynamische Verhalten
aufweist und in diesem Beispiel der Bereich der Totzone deutlich geringer als der
2%-Schlauch um die Zielspannung ist.

Dieser Ansatz eignet sich nicht nur fiir einen robusteren Systementwurf, sondern
ebenfalls fiir die Bewertung des Entwurfs unter Beriicksichtigung von Bauteilabwei-
chungen, wie in Kapitel 7.5 beschrieben. Sind die Bauteiltoleranzen beispielsweise
im Bereich von 10% um den Nominalwert R; = 60k und C = 0,2nF, lisst sich
aus Abb. 7.25 schlieflen, dass die Bauteiltoleranzen keinen signifikanten Einfluss auf
die Giite des Entwurfs aufweisen.

188



KAPITEL 8

Zusammenfassung und Ausblick

Zusammenfassung

Aufgrund der Herausforderungen beim Entwurf von gemischt digital analogen Schal-
tungen beschiiftigt sich diese Arbeit mit effizienten Modellierungs-, Simulations- und
Charakterisierungsansétzen, die als Ziel eine schnelle und vollstéandige Beschreibung
dieser Mixed-Signal Systeme haben. Der Fokus dieser Dissertation liegt dabei auf
dem gemischt digital analogen Phasenregelkreis mit Ladungspumpe (engl. Charge-
Pump PLL, kurz: CP-PLL) zur Frequenzsynthese, wobei die Ergebnisse auch fiir
weitere Anwendungsgebiete der PLL, zum Beispiel die Takt- und Datenriickgewin-
nung, und andere Mixed-Signal Systeme verwendet werden konnen.

Zunéchst werden der generelle Aufbau und das Prinzip allgemeiner Phasenregelkrei-
se (PLL) vorgestellt, um im weiteren Verlauf die einzelnen Komponenten und die
Funktionsweise der Integer-N PLL fiir die ganzzahlige Vervielfachung der Referenz-
frequenz und der Fractional-N PLL fiir rationale Vielfache der Referenzfrequenz, zu
beleuchten. Besonderes Augenmerk wird zunéchst auf die ideale Regelschleife gelegt.
Es wird gezeigt, dass der Phasenregelkreis trotz der Annahme idealer Komponen-
ten hochgradig nichtlineare Eigenschaften aufweist und die schaltenden Effekte der
digitalen Bauteile das Regelverhalten beeinflussen.

Neben der Frequenzsynthese wird der Phasenregelkreis zur Takt- und Datenriickge-
winnung vorgestellt, der sich von der Frequenzsynthese lediglich durch den Phasen-
detektor unterscheidet. Die Ergebnisse lassen sich auch auf weitere Mixed-Signal Sys-
teme iibertragen, sodass der Fokus dieser Arbeit keine wesentliche Einschrinkung
darstellt.

Da der gemischt digital analoge (engl. Mized-Signal, kurz: MS) Phasenregelkreis
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ein hochgradig nichtlineares, schaltendes und teils chaotisches Verhalten aufweist,
ist eine umfassende Charakterisierung und Beschreibung der PLL notwendig. Diese
ist jedoch durch eine einzige Simulation nur schwer moglich. Fiir die effiziente Be-
schreibung der MS PLL werden daher im Anschluss verschiedene Modellierungen
hinsichtlich ihrer Genauigkeit und ihrer Effizienz analysiert. Im ersten Schritt wird
das oft verwendete lineare Modell der CP-PLL vorgestellt. Mit Hilfe dieses Modells
werden typische dynamische Kenngréfien der idealen PLL definiert.

Da das lineare Modell auf einer a priori Linearisierung beruht, weist dieser Ansatz
einen kleinen Geltungsbereich nahe der Ruhelage auf. Somit lasst sich das schaltende
und nichtlineare Verhalten der PLL nicht ohne Weiteres abbilden. Daher werden im
Anschluss verschiedene Methoden der Verhaltensbeschreibung diskutiert. Hier wer-
den exemplarisch Simulink, Verilog-AMS und SystemC-AMS betrachtet, die sich
durch ein Abtastzeit-basiertes Losungsverfahren auszeichnen. Es wird gezeigt, dass
dieses Verfahren zu langen Simulationszeiten fiithren kann und somit eine effiziente
Charakterisierung von MS Systemen nur bedingt moglich ist.

Das vollig ereignisgesteuerte (engl. Fvent-Driven, kurz: ED) Modell nach Heda-
yat wird im Anschluss genauer betrachtet, da diese Methode die Problematik der
Abtastzeit-basierten Losungsverfahren nicht aufweist. Das ED Modell beruht dabei
auf den Flanken des Referenz- beziehungsweise Riickkopplungssignals und wertet
den Phasenregelkreis lediglich zu diesen Zeitpunkten/Ereignissen aus. Die damit
einhergehende Reduzierung der Berechnungsschritte resultiert in einer deutlichen
Beschleunigung der Simulation und somit in einer hocheffizienten Modellierung des
MS Phasenregelkreises. Zudem bildet diese Beschreibungsform das dynamische Ver-
halten der PLL exakt ab und verwendet keine Approximationen.

Der Vergleich der verschiedenen Modellierungen zeigt, dass die Ergebnisse des er-
eignisgesteuerten Modells und die der Verhaltensbeschreibung dquivalent sind. Die
Differenz beider Ergebnisse betriagt fiir das gezeigte Beispiel der Integer-N PLL
lediglich +0,04% der Zielspannung, wobei die Berechnung des ED Modells iiber
100-mal schneller als die der Verhaltensbeschreibung ist. Fiir eine exemplarische
Fractional-N PLL betrigt die Simulationsbeschleunigung des ED Modells bereits
iiber 200.

Da das lineare Modell analytischer Natur ist, ist die Berechnung des dynamischen
Verhaltens zwar deutlich schneller, jedoch wird lediglich das mittlere Verhalten des
bereits eingerasteten Regelkreises représentiert und sowohl das schaltende und nicht-
lineare Verhalten als auch die ausgerastete PLL bleiben unberiicksichtigt.

Fiir die Stabilitdtsbetrachtung wird in der Praxis meist das lineare Modell verwen-
det. Diese Betrachtung wird anhand des zeitkontinuierlichen Modells genauer be-
schrieben. Dabei werden sowohl die Durchtrittsfrequenz und die Phasenreserve als
auch die Analyse von Hurwitz diskutiert. Es wird jedoch gezeigt, dass das lineare Mo-
dell fiir eine CP-PLL mit passivem Schleifenfilter und positiver Schleifenverstéirkung
bis zur dritten Ordnung immer stabiles Verhalten vorhersagt und sich das zeitkon-
tinuierliche Modell daher nur bedingt fiir die Stabilitdtsuntersuchung eignet.
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Bei der Betrachtung des zeitdiskreten linearen Modells wird ersichtlich, dass das
schaltende Verhalten der PLL deren Stabilitit beeintréchtigt. Es ergeben sich Sta-
bilitdtsbedingungen fiir den Phasenregelkreis zweiter und dritter Ordnung, die sich
auf eine Regelschleife sehr nahe der Ruhelage beziehen.

Da speziell die Bedingung fiir den Phasenregelkreis dritter Ordnung eine komplexe
Ungleichung darstellt, wird in der Praxis meist eine empirische Stabilitéitsgrenze ver-
wendet. Diese Bedingung basiert auf dem zeitkontinuierlichen linearen Modell und
dem Verhéltnis der Referenzfrequenz und der Eigenfrequenz des Phasenregelkreises
und lésst sich fiir die PLL zweiter und dritter Ordnung gleichermaflen effizient aus-
werten.

Fiir die Konvergenzbetrachtung entfernt der Ruhelage wird das ED Modell in ein
autonomes Differenzengleichungssystem iiberfithrt und im Anschluss mit der indi-
rekten Lyapunov-Methode die Stabilitdt der Ruhelage des Phasenregelkreises dritter
Ordnung analysiert. Dieser Ansatz bietet die Moglichkeit, die Konvergenzeigenschaf-
ten fiir verschiedene Anfangsbedingungen entfernt der Ruhelage zu beleuchten, da
keine a priori Linearisierung verwendet wird. Die hergeleiteten Bedingungen stellen
eine konservativere Stabilitdtsabschitzung dar und sind trotz der spéteren Lineari-
sierung weniger komplex als die Grenze des zeitdiskreten linearen Modells. Dariiber
hinaus erweitert dieses Kriterium des ED Modells die empirische Grenze um die
Beriicksichtigung der Kapazitédtsverhéltnisse des Schleifenfilters.

Beim Vergleich der Stabilitdtsbedingungen wird deutlich, dass die Stabilitdtsbedin-
gung des zeitdiskreten linearen Modells fiir Anfangsbedingungen sehr nahe der Ru-
helage zutreffend ist, obgleich die Auswertung der Grenze fiir die PLL dritter Ord-
nung aufwindig ist. Fiir Anfangsbedingungen entfernt der Ruhelage und auflerhalb
deren Einzugsgebietes sind die Stabilitatskriterien sowohl des zeitdiskreten Modells
als auch der empirischen Betrachtung nicht konservativ genug und sagen eine Kon-
vergenz in die Ruhelage voraus, obwohl der Phasenregelkreis einen Grenzzyklus
entfernt der Ruhelage aufweist. Die hergeleitete und auf dem ED Modell basieren-
de Stabilitatsbedingung beriicksichtigt Initialwerte des Phasenregelkreises entfernt
des Fixpunktes und ermdoglicht eine robustere Abschétzung der Konvergenz in die
Ruhelage. Diese Betrachtung zeigt deutlich, dass das Einzugsgebiet der Ruhelage
des hochgradig nichtlinearen und schaltenden Phasenregelkreises gerade fiir die Fre-
quenzsynthese beriicksichtigt werden sollte und eine ausfiihrliche Charakterisierung
der MS PLL von grofler Bedeutung ist. Das eingefiihrte ED Modell und die herge-
leiteten Stabilitédtsbedingungen erméglichen diese Analyse.

Zusétzlich zum nichtlinearen, schaltenden und teils chaotischen Verhalten des idea-
len Phasenregelkreises weist die PLL in der Realitdt nicht-ideale und weitere nichtli-
neare Effekte auf. Zunéchst werden die Transistor-Level-basierten nicht-idealen und
nichtlinearen Effekte erlautert. Die erste Charakterisierung dieser Effekte wird an
dieser Stelle mittels Transistor-Level (TL) Simulationen durchgefiihrt. Im Anschluss
wird der endliche Zustandsautomat des Phasen- und Frequenzdetektors im ED Mo-
dell in der Art modifiziert, dass nicht-ideale Effekte separat und in Kombination
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modular und intuitiv beriicksichtigt werden kénnen.

Des Weiteren wird das Phasenrauschen innerhalb der PLL zunéchst mittels des zeit-
kontinuierlichen linearen Modells beschrieben, da dieses eine schnelle Abschétzung
des Rauschverhaltens ermoglicht. Da sich in diesem Modell die nicht-idealen und
nichtlinearen Effekte nicht ohne Weiteres beriicksichtigen lassen, wird das erweiter-
te ED Modell mit der Modellierung des Phasenrauschens angereichert. Somit lésst
sich der Einfluss der nicht-idealen Effekte auf das Phasenrauschverhalten charakte-
risieren.

Fiir die Validierung des erweiterten ED Modells werden dessen Simulationsergebnis-
se mit einer TL Simulation verglichen. Fiir eine exemplarische Interger-N PLL wird
gezeigt, dass sich die mittlere quadratische Differenz beider Simulationsergebnisse
im Bereich von 0,1% der Zielspannung bewegt. Bei einer Zielspannung von knapp
0,6 V wird die Differenz erst in einem Bereich von £45 1V um die Zielspannung er-
kennbar. Trotz dieser hohen Genauigkeit des ED Modells ist dessen Simulationszeit
deutlich geringer verglichen mit der TL Simulation. Wihrend die TL Simulation
knapp 5.000 Sekunden benétigt, ist die erweiterte ED Simulation nach 0,48 Sekun-
den abgeschlossen. Das entspricht einem Beschleunigungsfaktor von mehr als 10.000.
Mittels des linearen Modells wird im Anschluss die ED Modellierung des Phasen-
rauschens validiert. Es wird gezeigt, dass die ED Modellierung die Phasenrausch-
beschreibung des linearen Modells akkurat abbildet und somit mit der Theorie der
Literatur iibereinstimmt.

Zusétzlich wird die erweiterte ED Modellierung mit realen Messungen validiert. Hier-
zu wird die Evaluierungsschaltung von Analog Devices verwendet, die eine Integer-N
PLL beinhaltet. Fiir den Vergleich mit dem ED Modell werden die Komponenten
der Schaltung zunéchst messtechnisch charakterisiert und anschliefend das erweiter-
te ED Modell entsprechend konfiguriert. Der Vergleich der Messergebnisse mit den
Simulationsergebnissen des ED Modells zeigt eine gute Ubereinstimmung sowohl
im Frequenz- als auch im Zeitbereich. Die mittlere quadratische Differenz der Filter-
spannungen im Zeitbereich betriagt lediglich 1% der Ruhelage der Steuerspannung.
Dabei werden die dynamischen Effekte durch das erweiterte ED Modell akkurat
abgebildet. Im Frequenzbereich ist ebenfalls eine gute Entsprechung zu erkennen,
wobei sowohl die Eigenschaften des Phasenrauschens als auch die der nicht-idealen
Effekte zu erkennen sind.

Anschliefend wird das hocheffiziente erweiterte ED Modell zur umfassenden Cha-
rakterisierung der nichtlinearen und nicht-idealen MS PLL verwendet.

Bei der Kombination einer Totzone und des Phasenrauschens wird deutlich, dass
die Totzone das Phasenrauschverhalten deutlich beeinflusst. Eine Vielzahl effizien-
ter Simulationen wird zur Charakterisierung dieses Zusammenhangs verwendet und
die Ergebnisse fiir die Einfiihrung einer analytischen Beschreibung herangezogen. Es
wird gezeigt, dass die hier verwendete nichtlineare statische Beschreibungsfunktion
der Totzone eine gute Abschétzung des Phasenrauschens unter Beriicksichtigung
einer Totzone erlaubt.

192



Des Weiteren wird erlédutert, dass die nicht-idealen Effekte zu einer bleibenden Regel-
abweichung fithren kénnen. Da dieser statische Fehler das Regelungsergebnis beein-
flusst, wird der im erweiterten ED Modell modulierte Strompuls fiir die Vorhersage
des mittleren statischen Phasenfehlers zugrunde gelegt. Es wird gezeigt, dass sich
bei der Kombination der nicht-idealen Effekte zwei unterschiedliche stabile Ruhela-
gen ergeben konnen, die sich mittels der analytischen Beschreibung des Strompulses
bestimmen lassen.

Im Anschluss wird das ED Modell dazu verwendet, die Einfliisse der Totzone, des
Leckstroms und der Stromiiberschwinger auf das dynamische Verhalten zu analysie-
ren. Hierbei liegt der Fokus auf den dynamischen Kenngroflen des Ausrastbereichs,
der Durchtrittsfrequenz und der spektralen Reinheit. Es wird ersichtlich, dass die
nicht-idealen Effekte das Regelverhalten beeinflussen und daher dessen Beriicksich-
tigung fiir einen robusteren Systementwurf essentiell ist.

Zusétzlich zu diesen Effekten sind Variationen der Schleifenparameter zu betrachten,
die sich durch Prozess- und Temperaturschwankungen ergeben. Hier wird das erwei-
terte ED Modell dazu verwendet, eine Vielzahl von Parametervariationen durch-
zufithren und deren Einfluss auf das Regelverhalten zu untersuchen. Neben suk-
zessiven Durchldufen wird eine Monte-Carlo-Simulation zur Charakterisierung der
Uberschwinger vorgestellt. Es wird deutlich, dass eine rigorose Charakterisierung
der MS PLL unter Beriicksichtigung verschiedener Anfangsbedingungen, Bauteilto-
leranzen und Prozessvariationen unabdingbar fiir einen robusten Systementwurf ist.
Basierend auf den Ergebnissen dieser Charakterisierungen und den daraus folgenden
analytischen Beschreibungen mittels statischer nichtlinearer Beschreibungsfunktion
wird anschlieffend ein robusterer und analytischer Systementwurf unter Beriicksich-
tigung der Totzone eingefiihrt. Dabei wird der Entwurf sowohl mittels Durchtritts-
frequenz und Phasenreserve als auch mit Hilfe der Erweiterung der empirischen
Stabilitdtsbedingung untersucht. Dariiber hinaus wird ein weiterer analytischer Sys-
tementwurf unter Beriicksichtigung der Totzone und den Entwurfskriterien der Aus-
regelzeit, des Dampfungsbeiwertes der PLL und des Phasenrauschens hergeleitet.
An einem Beispiel fiir Bluetooth-Spezifikationen wird deutlich, dass die Beriicksich-
tigung der Totzone fiir den robusteren Systementwurf der PLL notwendig ist.

Diese Arbeit zeigt, dass die ereignisgesteuerte Modellierung zu einem besseren
Verstandnis des dynamischen Verhaltens von Mixed-Signal Systemen beitragt und
eine rigorose Charakterisierung deren komplexer Eigenschaften ermoglicht. Dariiber
hinaus zeigen die durchgefithrten Analysen die wesentlichen Effekte auf, die die Leis-
tungsfahigkeit von Phasenregelkreisen als ein exemplarisches Mixed-Signal System
beeinflussen. Mit Hilfe dieses intuitiven und benutzerfreundlichen Ansatzes wird ein
robusterer Systementwurf des Phasenregelkreises realisiert.
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Ausblick

In dieser Arbeit werden die Phasenrauschgréfien des Referenz- und spannungsge-
steuerten Oszillators sowie des Phasen- und Frequenzdetektors (PFD) betrachtet.
Weitere Arbeiten kénnen das Rauschverhalten der Versorgungsspannung, der Schlei-
fenfilterspannungen und des Frequenzteilers untersuchen. Das Phasenrauschen des
Frequenzteilers liasst sich dabei analog zum Phasenrauschen des PFD als synchrone
Rauschgrofle verstehen und direkt mit im Phasensignal des Dividierers beriicksich-
tigen. Das Amplitudenrauschen der Versorgungsspannung beeinflusst hingegen das
Verhalten aller Komponenten der PLL. Speziell die Kennlinie des spannungsgesteu-
erten Oszillators (VCO) wird iiber das Rauschen des Versorgungssignals variiert
und resultiert in einer weiteren Phasenrauschgrofie im VCO-Signal. Die logischen
Gatter der digitalen Bauteile weisen je nach Versorgungsspannung unterschiedli-
che Flankensteilheiten auf und beeinflussen somit die Regelschleife mit zusétzlichen
Verzogerungszeiten. Mit Hilfe entsprechender Modellierungsansétze lassen sich die
Wechselwirkungen dieser Rauschgréfien mit den nicht-idealen Effekten charakteri-
sieren und in den Entwurf einbeziehen.

Des Weiteren ist es sinnvoll, weitere analytische Beschreibungen der Zusam-
menhénge zwischen nicht-idealen Effekten und Phasenrauschen abzuleiten. Bei-
spielsweise lassen sich fiir die vorgestellten nicht-idealen Effekte zusétzliche stati-
sche nichtlineare Beschreibungsfunktionen angeben. Diese Ansétze lassen sich im
Anschluss hinsichtlich ihrer Vorhersagegiite des Phasenrauschverhaltens und der
dynamische Kenngroflen der PLL untersuchen und gegebenenfalls mit in den robus-
ten Systementwurf integrieren. Zudem ist es denkbar, neue analytische Ansétze zur
Beschreibung der Wechselwirkungen zwischen den nicht-idealen Effekten und dem
Phasenrauschen herzuleiten.

Die analytische Stabilitdtsanalyse in dieser Arbeit bezieht sich auf die ideale PLL
dritter Ordnung. Neben der durchgefiihrten simulativen Untersuchung der Konver-
genzeigenschaften unter Beriicksichtigung der Totzone ist es sinnvoll, die analytische
Betrachtung mit der Totzone der PLL zu erweitern. Hierzu miissten die Differenzen-
gleichungen der PLL dritter Ordnung durch die Verzogerungszeit der Totzone ange-
reichert und anschlieend in ein autonomes Differenzengleichungssystem iiberfiihrt
werden. Dieses Gleichungssystem lésst sich mit der indirekten Lyapunov Methode
hinsichtlich der Stabilitéit der Ruhelage der PLL auswerten. Ein weiterer Ansatz ist
die Anwendung der allgemeinen Lyapunov Theorie zur generellen Beurteilung der
Stabilitat. Die Beriicksichtigung weiterer nicht-idealer Effekte ist ebenfalls denkbar.
Dariiber hinaus lédsst sich die Stabilitdt der Ruhelage des Phasenregelkreises fiir
héhere Ordnungen und unter Beriicksichtigung der nicht-idealen Effekte untersu-
chen. Analog zur vorherigen Betrachtung lassen sich diese Eigenschaften in die
Differenzengleichungen {iberfithren und die Konvergenz analysieren. Eine weitere
Moglichkeit ist die Erweiterung der Ladungsapproximation zur Stabilitdtscharakte-
risierung von Daniels [87] durch die Beschreibung der nicht-idealen Effekte.
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Die eingefiihrten Entwurfsverfahren beriicksichtigen zwar die Totzone und das Pha-
senrauschen der PLL, beschranken sich jedoch auf den Phasenregelkreis mit La-
dungspumpe und passivem Schleifenfilter fiir die Frequenzsynthese. Weiterfithrende
Betrachtungen des Entwurfs kénnen daher einen aktiven Schleifenfilter beriicksich-
tigen oder auf eine andere Architektur des Phasenregelkreises abzielen. Auf Grund
des modularen ereignisgesteuerten Modells lédsst sich dieses fiir die Beschreibung
weiterer Anwendungen und der Charakterisierung der entsprechenden nicht-idealen
Effekte verwenden. Anhand der Ergebnisse lasst sich, analog zum Vorgehen in dieser
Arbeit, ein robusterer Systementwurf ableiten.

Das hier eingefiihrte erweiterte ereignisgesteuerte Modell ist zwar modular aufge-
baut, ist jedoch nicht direkt auf beliebige gemischt digital analoge Systeme an-
wendbar. Hierfiir ist es notwendig die Idee der ereignisgesteuerten Auswertung des
dynamischen Verhaltens in eine generische Modellierungsarchitektur zu iiberfiithren.
Dieses wire in der Lage, beliebige gemischt digital analoge Systeme zu représen-
tieren und eine effiziente Simulation und Charakterisierung zu gewihrleisten. Hier-
zu bietet sich zudem eine Schnittstelle zwischen mehreren Simulationsplattformen
an, um beispielsweise die nicht-idealen Effekte automatisiert auf Transistorebene
zu charakterisieren und als makroskopische Parameter in das generische ereignisge-
steuerte Modell iiberfithren zu lassen. Dies wiirde dem Systementwickler ein noch
leistungsfiahigeres Werkzeug fiir den Entwurf zur Verfiigung stellen.

Fiir die weitere Betrachtung des chaotischen Verhaltens des Phasenregelkreises unter
Beriicksichtigung der nichtlinearen und nicht-idealen Eigenschaften léasst sich das er-
eignisgesteuerte Modell verwenden, um die Bifurkationsrouten (vgl. auch [110-113])
in Abhéngigkeit dieser Effekte aufzuzeigen und zu analysieren.
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ANHANG A

Messtechnische Aufnahme der
PFD-Kennlinie

»Fxperience is what you get when you
didn’t get what you wanted. “
Randy Pausch

Bei der messtechnischen Aufnahme der PFD-Kennlinie wird der Regelkreis zwischen
dem Schleifenfilter und dem VCO aufgetrennt und eine externe Spannungsquelle zur
Steuerung des VCO verwendet. Diese ist so eingestellt, dass sich ein kleiner Frequenz-
fehler zwischen dem Referenzsignal und dem Ausgangssignal des Dividierers ergibt
und der Phasenfehler kontinuierlich steigt oder sinkt. Damit der Ausgangsstrom
der Ladungspumpe nicht von der elektrischen Ladung auf den Schleifenfilterkapa-
zitdten abhéngt, sind die Kapazitéiten entfernt worden. Der resultierende Strom der
Ladungspumpe lésst sich anschlielend jeweils iiber eine Periode des Referenzsignals
integrieren und iiber die Zeitdifferenz zwischen den Flanken des Referenzsignals
und des Dividierersignals auftragen. In Abb. A.1(a) ist das Ergebnis dieser Varian-
te dargestellt. Fiir groflere Zeitdifferenzen flacht die Kurve der elektrischen Ladung
deutlich ab. Diese Eigenschaft ist auch in den zeitlichen Verlaufen des Stroms er-
sichtlich (siehe Abb. A.1(b)). Trotz eines gewéhlten Stroms von 2,5 mA betragt der
Ist-Strom lediglich 1 mA. Des Weiteren lésst sich ein Frequenzwechsel im Stromsi-
gnal erkennen. Die steigenden Flanken des Stroms werden durch das Referenzsignal
ausgelost. In der zweiten Stromperiode ist die Periodenzeit jedoch um die Periode
des Ostzillatorsignals reduziert. Es liegt die Vermutung nahe, dass die interne Lo-
gikschaltung des ADF/360 eine zusatzliche Regelung des Ladungspumpenstroms
vornimmt, obwohl diese nicht dokumentiert ist.

Wird diese messtechnische Methode mit der Kennlinie des ereignisgesteuerten Mo-
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(b) Darstellung eines kritischen zeitlichen Stromverlaufs bei der Mes-
sung der PFD-Kennlinie

Abb. A.1.: Messung der PFD-Kennlinie und Vergleich mit der verwendeten Kennlinie im ereig-
nisgesteuerten Modell

dells verglichen, die auf der Auswertung der Histogramme des Ladungspumpen-
stroms und dessen Steigungen basiert, ergeben sich die Verldufe in Abb. A.1(a). Der
Zoom-Bereich zeigt die Kennlinie fiir sehr kleine Phasenfehler und veranschaulicht
den Einfluss der endlichen Steigung des Stroms. Offensichtlich spiegelt die messtech-
nische Aufnahme der PFD-Kennlinie nicht das Verhalten des Phasen- und Frequenz-
detektors im geschlossenen Regelkreis wider, da die modellierte PFD-Charakteristik
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in der geschlossenen Phasenregelschleife zu einer sehr guten Ubereinstimmung des
dynamischen Verhaltens der ereignisgesteuerten Simulation und der Messung fiihrt.
Aus diesem Grund wird bei der Validierung des ereignisgesteuerten Modells mit-
tels Messungen die Kennlinie des PFD mit Hilfe der Auswertung der Histogramme
bestimmt.
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ANHANG B

Ereignisgesteuerte Modellierungen
weiterer Phasenregelkreise

Die in dieser Arbeit vorgestellte ereignisgesteuerte Modellierung stellt einen modula-
ren und effizienten Ansatz zur Beschreibung von gemischt digital-analogen Systemen
dar. Speziell fiir den Phasenregelkreis der Frequenzsynthese sind Beschleunigungs-
faktoren von 100.000 moglich.

In diesem Kapitel wird dieses ereignisgesteuerte Modell auf zwei weitere Phasenre-
gelkreise angewendet. Im ersten Schritt wird die spannungsgesteuerte CP-PLL be-
trachtet. Hier wird die stromgesteuerte Ladungspumpe durch die spannungsgesteu-
erte ersetzt und fiir die Modellierung des hochohmigen Zustandes dieser Ladungs-
pumpe zwischen zwei mathematischen Filtern hin und her geschaltet. Im zweiten
Schritt wird der Phasenregelkreis zur Daten- und Taktriickgewinnung betrachtet.
Da der Unterschied zur CP-PLL lediglich im Phasendetektor liegt, wird der Hogge-
Phasendetektor fiir das ereignisgesteuerte Modell beschrieben.

B.1. Spannungsgesteuerte CP-PLL

Die spannungsgesteuerte CP-PLL weist eine Ladungspumpe mit konstanten Span-
nungsquellen auf, die entsprechend des Phasenfehlers auf den folgenden Schleifenfil-
ter geschaltet werden [56]. Fiir die Trennung dieser Quellen vom spannungsgesteu-
erten Oszillator wird im Schleifenfilter ein weiterer Widerstand verwendet (siehe
Kapitel 2.3.1).

Als Schaltzustande der spannungsgesteuerten Ladungspumpe sind Ugq als Versor-
gungsspannung im Beschleunigungsfall des VCO, GND als Masse fiir die Redu-
zierung der VCO-Frequenz und ein hochohmiger Zustand fiir das Halten der VCO-
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Frequenz moglich. Innerhalb des ereignisgesteuerten Modells wird der Schleifenfilter
aus Abb. 2.16 mit der Zustandsraumbeschreibung

Ri+R 1 1
L PR L (B.1a)
CRCy RyCh RoC,
U = [1 1]z +0 (B.1b)

verwendet. Da die Eingangsgrofie uq der mathematischen Zustandsraumbeschreibun-
gen fiir den hochohmigen Zustand der Ladungspumpe nicht definiert ist, wird im
ereignisgesteuerten Modell ein zusétzlicher ,,Spezialfilter” eingefithrt. Dieser stellt
das Verhalten des eigentlichen Filters im hochohmigen Zustand mittels eines Fil-
ters mit einem Eingangssignal von Null dar. Fiir den hochohmigen Zustand der
Ladungspumpe ergibt sich ein Strom mit ¢, = 0. Daraus folgt, dass die Eingangs-
spannung der Zustandsraumbeschreibung gleich der Steuerspannung ist. Wird dies
bei der Herleitung der Zustandsraumbeschreibung beriicksichtigt, ergibt sich die
Zustandsraumbeschreibung des Spezialfilters zu

1
— 0
T = R0y x+0 (B.2a)
0 0
tew = [1 1]a +0. (B.2b)
Ladungspumpe Standardfilter
t) 7 | = Az +buyy
Uup ¢ a Uet] = CTJZ 4+ dud
Uyef (t) \1 :L u‘ﬁ,
PFD - Uq
] /A Uan, — Spezialfilter e
an () 1 1@ —Az+0
Uy =clx+0
Udiv (t) uvco(t) ' uctl(t)

DIV VCO |+«
4

Abb. B.1.: Darstellung der ereignisgesteuerten Modellierung der spannungsgesteuerten CP-PLL

Hier ist ersichtlich, dass das Eingangssignal des Spezialfilters fiir den hochohmigen
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Zustand der Ladungspumpe mit Null definiert ist und die Umladeprozesse zwischen
den Filterkapazitéiten beschreibt.

Im ereignisgesteuerten Modell werden die Spannungsquellen der Ladungspumpe mit-
tels des Phasen- und Frequenzdetektors geschaltet. Basierend auf dem Zustand der
Ladungspumpe (Beschleunigung, Reduzierung oder hochohmig) wird zwischen der
Modellierung des eigentlichen Filters und des Spezialfilters gewechselt, wobei die
Eingangsgrofie des Spezialfilters mit Null definiert wird. Das entsprechende Block-
schaltbild ist in Abb. B.1 dargestellt. Diese Modellierung beinhaltet keine Appro-
ximation und stellt somit ein exaktes Modell dar. Wird dieses ereignisgesteuerte
Modell mit der Verhaltensbeschreibung der spannungsgesteuerten CP-PLL vergli-
chen, zeigt sich eine sehr gute Ubereinstimmung beider Beschreibungsformen (siehe
Abb. B.2). Der hochohmige Zustand der Ladungspumpe wurde in der Verhaltens-

L Simulink E

Uctl / v

1h — — — — Event-Driven

O Il Il
0 0.5 1 1.5

Differenz / mV
(e

0 0.5 1 1.5
Zeit / ms

Abb. B.2.: Validierung des ereignisgesteuerten Modells der spannungsgesteuerten CP-PLL mit-
tels Simulink Simulation

beschreibung mittels einer direkten Riickkopplung der Steuerspannung auf den Ein-
gang des Schleifenfilters realisiert. Der Geschwindigkeitsgewinn der ereignisgesteu-
erten Modellierung dieses Phasenregelkreises liegt in der gleichen Groflenordnung
wie bei der stromgesteuerten CP-PLL.

Die Charakterisierungen und Analysen der spannungsgesteuerten CP-PLL sind
in [56,64,65,107,114-117] veroffentlicht. Diese Veroffentlichungen schliefen die Re-
gelschleife zweiter und dritter Ordnung, den Vergleich mit der stromgesteuerten
CP-PLL, die Stabilitéitsbetrachtung des schaltenden nichtlinearen Systems und Pro-
zessvariationen mit ein.
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B. EREIGNISGESTEUERTE MODELLIERUNGEN WEITERER PHASENREGELKREISE

Da sich die ereignisgesteuerte Modellierung der spannungsgesteuerten CP-PLL von
der der stromgesteuerten CP-PLL lediglich in der Ladungspumpe und der Reali-
sierung des Schleifenfilters unterscheidet, lassen sich die bereits eingefiihrten nicht-
idealen Effekte des Phasenregelkreises ohne Weiteres beriicksichtigen. Lediglich fiir
den Leckstrom ist eine gesonderte Beschreibung notwendig. Diese lasst sich beispiels-
weise bei der Herleitung des Spezialfilters umsetzen.

B.2. Phasenregelkreis zur Takt- und
Datenriickgewinnung

Der Phasenregelkreis zur Takt- und Datenriickgewinnung (engl. Clock and Data Re-
covery, kurz: CDR) aus Kapitel 2.3.2 extrahiert die Daten und den entsprechenden
Takt aus beispielsweise verrauschten Empfangsdaten. Die Architektur dieser PLL
unterscheidet sich lediglich im verwendeten Phasendetektor und dem fehlenden Fre-
quenzteiler von der CP-PLL zur Frequenzsynthese [55]. Fiir den Phasendetektor der
CDR-PLL werden der Alexander- oder der Hogge-Phasendetektor verwendet. An
dieser Stelle wird exemplarisch die ereignisgesteuerte Modellierung des Hogge-PD
vorgestellt (vgl. Abb. 2.19). Der gezeigte Ansatz ldsst sich jedoch auch auf andere
Phasendetektoren anwenden.

Da der Hogge-PD analog zum Phasen- und Frequenzdetektor flankengesteuert ist,
ldsst sich fiir die Modellierung ebenfalls ein endlicher Zustandsautomat verwenden.
Da die internen Zustidnde (J; und ()5 nicht direkt den Ausgangssignalen entspre-
chen, miissen diese im endlichen Zustandsautomat separat beriicksichtigt werden.
Der resultierende Automat ist in Abb. B.3 dargestellt. Die Zustandswechsel werden
durch die steigenden und fallengen Flanken der Eingangssignale uqy und tgaq., des
Hogge-PD ausgelost. Die Zustédnde S_1, Sp, S+1 und S11 représentieren die Up- und
Dn-Signale u,, bzw. ug, und entsprechen einer Beschleunigung bzw. einer Reduzie-
rung der VCO-Frequenz:

[ Uup(t) =0V, ugn(t) =1V falls S_4
Unp(t) =0V, ugn(t) =0V falls Sy
b= (B.3)
Uup(t) =1V, ugn(t) =0V falls S,
( Uup(t) =1V, ugn(t) =1V  falls Syy

Die Anderung der internen Zustéinde @; und @, des Hogge-PD sind bei dieser
Darstellung direkt an den Zustandsiibergdngen vermerkt, wobei ()2 den neu abge-
tasteten Daten ugat, entspricht. Hier wird deutlich, dass sich einige Zustandswechsel
sowohl durch steigende als auch durch fallende Flanken in wuqy und tga.e. ergeben.
Die Anderung der internen Zustéinde ist jedoch von der Art der Flanke abhingig.

Fiir die Validierung dieser Modellierung wird der Phasenregelkreis zur Takt- und
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Abb. B.3.: Darstellung des Hogge-Phasendetektors als endlicher Zustandsautomat

Datenriickgewinnung mittels einer Verhaltensbeschreibung realisiert. Die Implemen-
tierung des Phasendetektors basiert dabei auf der Verhaltensbeschreibung der D-
Flip-Flops aus Abb. 2.19 und nicht auf einem Zustandsautomaten. Der Vergleich
beider Modelle (siche Abb. B.4) zeigt eine gute Ubereinstimmung der Ergebnisse.

Innerhalb dieser Modellierung lassen sich die nicht-idealen Effekte des Phasenrau-
schens, des Leckstroms, der spannungsabhéngigen Stromamplitude und der nicht-
linearen Kennlinie des VCO beriicksichtigen. Fiir die Beschreibung einer Totzone,
der Stromiiberschwinger und der endlichen Steigung des Stroms ist der endliche
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Abb. B.J.: Validierung des ereignisgesteuerten Modells der CDR-PLL mittels Simulink
Simulation

Zustandsautomat entsprechend anzupassen.

B.3. CP-PLL mit 5-State PFD

Fiir ein beschleunigtes Anstiegsverhalten des Phasenregelkreises zur Frequenzsyn-
these lasst sich der Standard Tri-State PFD durch einen 5-State PFD ersetzen.
Dieser Phasen- und Frequenzdetektor weist fiinf Zusténde auf und ist in Abb. B.5
zu sehen [118].

Abb. B.5.: Darstellung des 5-State-PFD als endlicher Zustandsautomat fiir ein beschleunigtes
Anstiegsverhalten des Phasenregelkreises

Die drei Zustinde S_1, Sp und S, unterscheiden sich dabei nicht vom Tri-State
PFD. Lediglich in S und &, lassen sich beispielsweise die Ladungspumpen-
strome gewichten, um ein beschleunigtes Anstiegsverhalten des Phasenregelkreises
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zu ermoglichen:

—I,-8 fallsS__
-1, falls S_;
in(t) =4 0 falls Sy . (B.4)

+1, falls Syq
+[p . B fa,ﬂs S++

B stellt eine Gewichtung des Stroms in den zusétzlichen zwei Zustdnden des PFD
dar.

Ein weiterer Vorteil des 5-State PFD stellt das Einrastverhalten bei unzureichen-
den Auslegungen des Phasenregelkreises dar. Wahrend der Phasenregelkreis mit
Tri-State PFD bei unzureichender Auslegung Sub-Harmonische der Zielfrequenz de-
tektiert, ist die Regelschleife mit 5-State PFD in der Lage, die Zielfrequenz ohne
Fehldetektion zu synthetisieren. Dieses Verhalten ist in Abb. B.6 zu erkennen, wobei
der 5-State PFD mit § = 1 angenommen wurde.

200

N
=
=
= 160f 1
S \ 6/7 - 200 MHz
g \ 4/5 - 200 MHz
= A 3/4 - 200 MHz
& 120 2/3-200 MHz 1
O
=
3-state PFD
80 | 5-state PFD R
0 5 10 15 20

Zeit / us

Abb. B.6.: Vergleich des Phasenregelkreises mit Tri-State PFD und mit 5-State PFD (B =
1) zur Veranschaulichung des Einrastverhaltens bei unzureichender Auslegung der
Regelschleife

Wird der Phasenregelkreis fiir verschiedene Gewichtungen 3 des Stroms untersucht,
ergeben sich die Anstiegszeiten der Regelschleife aus Abb. B.7. Hier wird deutlich,
dass sich die Anstiegszeit mit > 1 verkiirzen ldsst. Da der 5-State PFD jedoch bei
einfach auftretender Flanke im VCO-Signal die VCO-Frequenz weiter anhebt, ist
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Abb. B.7.: Vergleich des Phasenregelkreises mit 5-State PFD und verschiedenen Gewichtungen
des Ladungspumpenstroms

der Uberschwinger mit diesem Phasen- und Frequenzdetektor groBer als beim Tri-
State PFD. Zwar héngt die Hohe des Uberschwingers vom Zeitpunkt des Einrastens
ab, jedoch nimmt die Wahrscheinlichkeit fiir hohere Uberschwinger mit dem 5-State
PFD zu, wie in Abb. B.8 zu sehen ist.

Selbst fiir 8 = 1 ist die Wahrscheinlichkeit héherer Uberschwinger gréBer als beim
Standard Tri-State PFD. Somit ist ein Kompromiss zwischen der Anstiegszeit und
dem maximal tolerierbaren Uberschwinger zu finden.

Ein Vorteil des 5-State PFD ist der grofler werdende Ausrastbereich der Regelschlei-
fe. Zur Charakterisierung des Ausrastbereichs des Phasenregelkreises mit 5-State
PFD wird eine konstante Referenzkreisfrequenz w,es definiert und mittels der Ru-
hekreisfrequenz des VCO der Frequenzsprung bestimmt, der die PLL gerade zum
ausrasten bringt. Als ausgerastet gilt die PLL mit 5-State PFD, falls eine Referenz-
flanke im PFD Zustand S, oder eine Dividiererflanke in S__ detektiert wird. In
Abb. B.9 ist dieser Ausrastbereich fiir verschiedene Dampfungsbeiwerte der PLL
und verschiedene 3 aufgetragen.

Offensichtlich wird der Ausrastbereich der Regelung mit steigenden 3 grofier und die
PLL rastet erst fiir groflere Frequenzspriinge aus. Der maximale Wert des Ausrast-
bereichs wird in dieser Untersuchung durch die Referenzkreisfrequenz w,ef bestimmt,
da diese Frequenz als konstant definiert wurde und die Ruhefrequenz des VCO fiir
Werte kleiner Null nicht definiert ist. D.h., der Frequenzsprung betriagt hier maxi-
mal den Wert der Referenzfrequenz.
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Abb. B.8.: Histogramm des mazimalen Uberschwingers des Phasenregelkreises mit Tri-State
und 5-State PFD fiir die Variation des initialen Phasenfehlers und der Frequenz-
differenz von Referenz- und Dividierersignal
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Abb. B.9.: Darstellung des Ausrastbereichs fiir verschiedene Dimpfungsbeiwerte anhand der er-
eignisgesteuerten Simulation der PLL zweiter Ordnung mit Tri-State PFD und 5-

State PFD und der eingefithrten Approximation
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Des Weiteren ist die wachsende Steigung des Zusammenhangs von Awpg und (
deutlich zu erkennen. Dies ist auf die Gewichtung des Ladungspumpenstroms mit
dem Faktor § zuriickzufiihren, da dieser die natiirliche Eigenkreisfrequenz der PLL
beeinflusst (siehe Gleichung (3.23)).
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aNuang C

Digitale Schaltung zur Einrastdetektion

Fiir die Weiterverarbeitung der Ausgangssignale der Phasenregelkreise ist es oft sinn-
voll, den Zeitpunkt des Einrastens zu detektieren und fiir die folgende Schaltung die
Ausgangssignale als valide zu deklarieren. Speziell fiir die Stabilitdtsuntersuchungen
in Kapitel 4.5 ist es notwendig, sowohl den Einrastzeitpunkt als auch die Phasenfeh-
lernulldurchgéinge zu detektieren, um die Simulationsdauer der zahlreichen Simula-
tionen durch zusétzliche Informationen automatisiert verkiirzen zu kénnen. Fiir die
Einrastdetektion werden eine Vielzahl von Methoden vorgestellt, die jedoch meist
den ausgeregelten Zustand der Regelschleife detektierten [119]. Der Einrastzeitpunkt
(der Phasenfehler verbleibt im Bereich +27) und die Phasenfehlernulldurchgéinge
werden nicht identifiziert [39]. Fiir den Fall, dass die Einrastdetektion zur Modi-
fikation eines Schleifenparameters der PLL verwendet wird, ist die Identifizierung
des ausgeregelten Bereichs oft zu spét. Beispielsweise lésst sich der Ladungspum-
penstrom des Phasenregelkreises fiir den ausgerasteten Bereich erhohen, um ein
schnelles Einrasten zu gewéhrleisten. Nachdem der Regelkreis eingerastet ist, wird
der Strom reduziert, um ein besseres Rauschverhalten zu erméglichen. In diesem
Kapitel wird die digitale Schaltung zur Einrastdetektion von C. Wiegand [39, 120]
vorgestellt, um im weiteren Verlauf eine fiir die Stabilitdtsuntersuchungen optimier-
te Schaltung einzufiihren.

C.1. Einrastdetektion nach Wiegand

Die Schaltung zur Einrastdetektion nach Wiegand verwendet den Phasendetektor
der Regelschleife und identifiziert mittels einer Kombination aus zwei D-Flip-Flops
die Zeitpunkte eines Ausrastens. Diese Zeitpunkte sind durch das Auftreten einer
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Referenzflanke im Zustand Sy; des PFD oder einer Dividiererflanke im Zustand
S_1 des PFD definiert (im engl. Cycle-Slip genannt). Der zweite Teil der Schaltung
verwendet einen zusétzlichen PFD zur Detektion der Phasenfehlernulldurchgénge
anhand der Ausgangssignale des PFDs innerhalb des Phasenregelkreises. Die Pha-
senfehlernulldurchgéinge zeichnen sich durch den Zustandswechsel S_; — Sy — &1
oder §;1 — Sy — S_1 des PFD aus. Der dritte Teil der Schaltung wertet die bei-
den vorangegangenen Stufen aus. Wird ein Phasenfehlernulldurchgang identifiziert
und es liegt kein Cycle-Slip vor, wird der Phasenregelkreis als eingerastet betrach-
tet. Diese Schaltung ist in Abb. C.1 zu sehen und wurde auch in [2, 38,39, 120]
veroffentlicht.
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Abb. C.1.: Digitale Schaltung zur Detektion des Einrastzeitpunktes (basierend auf C. Wiegand)

Da diese Schaltung auf der Detektion der Phasenfehlernulldurchgénge beruht, ist die
Identifizierung eines eingerasteten Phasenregelkreises mit einem hohen Dampfungs-
beiwert ¢ (siehe Kapitel 3.1) problematisch. In diesem Fall treten keine Phasenfeh-
lernulldurchgéinge auf und somit lésst sich der Einrastzeitpunkt dieser Regelschleife
nicht detektierten. Ein Ansatz zur Verwendung dieser Schaltung auch bei Phasenre-
gelkreisen mit groflen Dampfungsbeiwerten wére das Schalten zwischen zwei Damp-
fungsbeiwerten. So konnte der Ddmpfungsbeiwert des Phasenregelkreises zu Beginn
der Regelung nahe Null sein und nach dem ersten Phasenfehlernulldurchgang auf
den gewiinschten Wert umgeschaltet werden. Dieses Verfahren resultierte jedoch in
groferen Uberschwingern, die fiir die nachfolgenden Schaltungen des Regelkreises
kritisch sein konnen.
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C.2. Neue Ansitze zur Einrastdetektion

Aus den genannten Griinden ist es sinnvoll, die Einrastdetektion durch weitere
Ansitze zu optimieren, da auch der Einrastzeitpunkt von Phasenregelkreisen mit
hoheren Dampfungsbeiwerten identifiziert werden sollte, ohne den Uberschwinger
und die Dynamik des Systems zu beeinflussen.

C.2.1. m-Durchgang des Phasenfehlers

Eine Erweiterung der Detektion des Phasenfehlernulldurchganges stellt die Identi-
fizierung des m-Durchgangs dar. Dies ermdoglicht eine frithere Detektion und somit
eine schnellere Reaktion auf den eingerasteten Zustand. Wird beispielsweise der
Ladungspumpenstrom etwas frither wieder reduziert, ist der Unterschwinger des
Systems kleiner und das Ausregelverhalten des Phasenregelkreises entspricht dem
Systementwurf. Eine digitale Schaltung zur Detektion des m-Durchgangs ist in [39]
vorgestellt worden. Da dieser Ansatz lediglich ganzzahlige Vielfache von 7 detektiert
und somit auch positive Durchgénge durch +r identifiziert, ist eine Fehlinterpreta-
tion moglich.

Fiir die Detektion des m-Durchganges des absoluten Phasenfehlers |pq(t)| mit ne-
gativer Steigung, dass heifit fiir einen Phasenfehler der in den +7w-Schlauch um
0 Radiant 1auft, lasst sich die in dieser Arbeit optimierte Schaltung aus Abb. C.2 ver-
wenden. Diese digitale Schaltung ist &hnlich zu der Einrastdetektion nach Wiegand

m-Durchgang
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Abb. C.2.: Digitale Schaltung zur Detektion des Einrastzeitpunktes anhand des w-Durchganges
mit negativer Steigung des absoluten Phasenfehlers
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und verwendet den PFD des Phasenregelkreises und die Detektion des Cycle Slips.
Dariiber hinaus werden zwei D-Flip-Flops fiir die Identifizierung des m-Durchgangs
in Richtung Orad eingesetzt. Eine abgewandelte Auswerteschaltung ermoglicht die
Detektion des Einrastzeitpunktes des Phasenregelkreises. Der Vorteil dieser Schal-
tung liegt darin, dass sich ein eingerasteter Regelkreis direkt beim ,, Eintauchen® des
Phasenfehlers in den £m-Schlauch detektieren lésst. Ist der Phasenregelkreis ausge-
rastet, steigt der Betrag des Phasenfehlers. Erst im eingerasteten Bereich sinkt der
Betrag des Phasenfehlers und lduft durch £ in Richtung Orad.

Ahnlich zur Einrastdetektion nach Wiegand setzt der vorgestellte m-Detektor einen
Phasenregelkreis voraus, der zu einem Zeitpunkt der Regelung einen Phasenfehler
mit |@e(t)| > 7 aufweist. Ist dies nicht gegeben, ldsst sich der Einrastzeitpunkt nicht
identifizieren.

C.2.2. Lokales Maximum des Phasenfehlers

Da die eingefiithrten Schaltungen zur Einrastdetektion jeweils eine Bedingung an
den Phasenregelkreis bzw. die Regelung stellen, liegt ein Ansatz zur Identifizierung
des lokalen Maximums des Phasenfehlers nahe. Dies ermdoglicht eine noch friithe-
re Detektion des eingerasteten Zustandes und stellt keine besondere Bedingungen
an den Verlauf des Phasenfehlers. Fiir die Identifizierung des lokalen Maximums
des Phasenfehlers lidsst sich die Schaltung aus Abb. C.3 verwenden. Diese digita-
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Abb. C.3.: Digitale Schaltung zur Detektion des Einrastzeitpunktes anhand des mazximalen ab-
soluten Phasenfehlers

le Schaltung verwendet ebenfalls den PFD des Phasenregelkreises und beinhaltet
einen riickgekoppelten RS-Flip-Flop mit dem Verzdgerungsglied 7, im Riickkopp-
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lungszweig. Diese Kombination generiert ein periodisches Signal mit der Frequenz
1/7,. Die Flanken dieses Signals, die innerhalb eines Up- bzw. Dn-Pulses des PFD
liegen, werden mittels des Flankenzihlers Counter gezihlt. Uber die Vergleichslogik
und das Datenregister lassen sich die gezdhlten Flanken fiir zwei aufeinander fol-
gende Pulse des Up- bzw. Dn-Signals vergleichen. Sinkt die Anzahl der gezdhlten
Flanken und liegt kein Cycle Slip vor, ist das lokale Maximum des Phasenfehlers
erreicht und der Phasenregelkreis kann als eingerastet betrachtet werden.

Diese Schaltung ist in der Lage, den Zeitpunkt des lokalen Maximums des Phasen-
fehlers zu identifizieren und schliefit somit verlésslich auf einen eingerasteten Phasen-
regelkreis. Die Nachteile dieser Schaltung liegen im hoheren schaltungstechnischen
Aufwand und im riickgekoppelten RS-Flip-Flop. Fiir groffle Referenzfrequenzen des
Phasenregelkreises ist es notwendig, die Verzogerungszeit 7, entsprechend klein zu
wéhlen, um mehrere Flanken des generierten periodischen Signals innerhalb der Up-
bzw. Dn-Signale zu gewéhrleisten. Fiir sehr kleine 7, und somit hohe Frequenzen
des generierten periodischen Signals sto83t jedoch das RS-Flip-Flop an seine Grenzen.
Des Weiteren ist diese Schaltung anféllig fiir Phasenrauschen, da es durch Phasen-
rauschen zu Fehlinterpretationen der gezdhlten Flanken kommen kann.

Aus den genannten Griinden bietet sich eine Kombination aus dem eingefiihrten
m-Detektor und der Detektion des maximalen Phasenfehlers an. Die eingefiihrten
Einrastdetektoren lassen sich im ereignisgesteuerten Modell sowohl separat als auch
kombiniert verwenden.
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Grafische Benutzeroberflache

Fiir die einfache und intuitive Benutzung des ereignisgesteuerten Modells ist im Zu-
ge dieser Arbeit eine grafische Benutzeroberfliche erstellt worden. Mit Hilfe dieser
Oberflache ist der Nutzer in der Lage, die Simulation zu konfigurieren, die Ergebnis-
se zu untersuchen, die verschiedenen Einfliisse der nichtlinearen und nicht-idealen
Effekte zu charakterisieren, sowohl die Ergebnisse als auch die Konfiguration zu spei-
chern und zu laden und den Schleifenfilter zu entwerfen. Diese grafische Oberfléche
ist in Abb. D.1 dargestellt.
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ANHANG E

Einblick in die C++4 Implementierung
des ereignisgesteuerten Modells

Die Algorithmen des ereignisgesteuerten Modells sind sowohl in Matlab als auch in
C++ implementiert. Das ereignisgesteuerte Modell basierend auf Matlab dient zur
schnellen Umsetzung und zum Test neuer Methoden und Modellierungen. Zur benut-
zerfreundlichen Handhabung der Modelle wird die in Matlab umgesetzte grafische
Benutzeroberfliche verwendet (siche Anhang D). Fiir eine weitere Beschleunigung
der Simulation wird eine C++ Implementierung der ereignisgesteuerten Modellie-
rung in dieser grafischen Nutzeroberfliche integriert. Im Folgenden wird ein kurzer
Uberblick der C++ Umsetzung des ereignisgesteuerten Modells gegeben.

E.1. Simulationsaufruf

Die Eingabe der makroskopischen Parameter des Phasenregelkreises erfolgt iiber
die grafische Benutzeroberfliche (engl. Graphical User Interface, kurz: GUI). Diese
Oberflache weist eine Schaltfliche zum Aufruf der C++ Simulation auf und startet
die folgenden Schritte, die automatisiert ablaufen.

Nach dem Aufruf der Methode zur C++ Simulation werden die eingegebenen Pa-
rameter aus der GUI ausgelesen und mittels Matlab eine XML-Datei (Ezxtensible
Markup Language) mit den entsprechenden Parametern generiert. Beim anschlie-
Benden Ausfiithren der exe-Datei der C4++ Implementierung wird diese XML-Datei
eingelesen, der Inhalt deserialisiert und ein Objekt der Klasse Sim erzeugt. Anschlie-
Bend wird der ereignisgesteuerte Algorithmus (siehe Kapitel 3.3 und 5) ausgefiihrt.
Die Simulationsergebnisse lassen sich entweder in einer csv-Datei (Comma separa-
ted values) abspeichern und anschliefend mit Matlab wieder einlesen, oder mit Hilfe
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des Matlab/C-Interfaces direkt in den Arbeitsbereich (engl. Workspace) von Mat-
lab schreiben. Das Interface legt in C++ Matlab-Objekte an, um Variablen direkt
in den Arbeitsbereich von Matlab zu speichern. Das hat den Vorteil, dass keine
langsamen Dateizugriffe fiir das Schreiben und Lesen der csv-Datei notwendig sind.
Speziell bei langen Simulationen stellt das Matlab-C++ Interface eine deutliche Be-
schleunigung gegeniiber der csv-Datei dar. Lediglich fiir sehr kurze Simulationen ist
das Schreiben und anschlieSende Lesen der csv-Datei schneller, da das Matlab-C+-+
Interface immer mindestens 1 Sekunde benétigt.

Stehen die Simulationsergebnisse in Matlab bereit, lassen sich beliebige Methoden
zur Aufbereitung, Analyse und Charakterisierung verwenden.

E.2. Programmablauf in C++

Der Einstiegspunkt des ereignisgesteuerten Algorithmus innerhalb der C++ Imple-
mentierung befindet sich in der Exec_PLL_EventDriven.cpp Datei. Wird der Metho-
de int main (int argc, char **argv) kein Dateipfad zu der generierten XML-Datei
iibergeben, 6ffnet sich ein Fenster zur Benutzereingabe des entsprechenden Pfades.
Diese Datei wird anschliefend eingelesen und deserialisiert. Mit diesen Simulations-
daten wird zunéchst eine grobe Abschétzung der zu erwartenden Anzahl der Ereig-
nisse getroffen, um den benétigten Speicher fiir die Objekte Out und Store zu reser-
vieren. Stellt sich heraus, dass diese Abschéatzung nicht ausreicht, wird der reservier-
te Speicher entsprechend erweitert. In diesem Fall wird die C+4 Simulation etwas
langsamer. Die Simulationsergebnisse werden in diese Objekte gespeichert. Im néchs-
ten Schritt wir ein PLL-Objekt mit den zugehoérigen Komponenten (PFD, CP, LF,
VCO, Divider und SystemState) initialisiert. Nach Initialisierung aller notwendigen
Objekte wird einer der beiden Simulationsmethoden PLL::EventDrivenSimLoop(...)
oder PLL::EventDrivenSimLoop-monitored(...) aufgerufen und der Phasenregelkreis
simuliert. Die erste Methode entspricht der ereignisgesteuerten Simulation. Der zwei-
te Aufruf ist eine iiberwachte ereignisgesteuerte Simulation, in der sich zum Beispiel
die Phasenfehlernulldurchgénge auswerten und die Simulation bei Erreichen eines
Kriteriums vor der angegebenen Simulationszeit beenden lassen. Dieser Ansatz wur-
de bei der Stabilitdtsuntersuchung in Kapitel 4.5 verwendet. Die Simulationsergeb-
nisse werden anschliefend entweder in eine csv-Datei geschrieben oder mittels der
Matlab-C++ Objekte direkt in den Arbeitsbereich von Matlab geschrieben.

E.3. Konfigurationsdatei
Als Beispiel der XML-Datei zur Konfiguration der C++ Simulation sei an dieser
Stelle ein Auszug dieser Datei gezeigt. Diese XML-Datei konfiguriert die ereignis-

gesteuerte Simulation des Phasenregelkreises mit Transistor-Level-basierten nicht-
idealen Effekten (vgl. Abb. 5.26).

220



E.3. KONFIGURATIONSDATEI

1 [<?xml version="1.0" encoding="utf—-8" 7>

2 <!—Simulator—>

3 |<Sim _Serialize>

4 <!—Simulator settings—>

5 <!—Reference signal—>

6 <Fref>

7 <value>1.6000000000000000E4+06</value>

8 </Fref>

9 <Fref_t>

10 <value>0.0000000000000000E+00</ value>

11 </Fref_t>

12 <StartTime>0.0000000000000000E+00</StartTime>
13 <StopTime>1.3999999999999999E—04</StopTime>
14 <Phi_Noise_Ref>0</Phi_Noise_Ref>

15 <Phi_Noise_Ref_Values>

16 <value>0.0000000000000000E+00</ value>

17 </Phi_Noise_Ref_Values>

19 <!—1Initial conditions—>

20 <Phi_ref>6.1768235463145862E+00</Phi_ref>
21 <Phi_vco>0.0000000000000000E+00</Phi_vco>
22 <PFDState>0</PFDState>

23 <VLF>

24 <value>0.0000000000000000E4+00</value>

25 <value>0.0000000000000000E+00</value>

26 </VLF>

28 <!—Secant method—>

29 <MaxIter>360</MaxIter>

30 <EPS>1.0000000000000001E—15</EPS>

31 <Store>1</Store>

32 <NrAddPts>10</NrAddPts>

34 <!—PFD settings—>

36 <!—ABL — Anti—backlash pulse—>

37 <!— 0 — off—

38 <!l— 1 — on—>

39 <ABI>0</ABL>

40 <ABL_Delay>0.0000000000000000E+00</ ABL_Delay>
42 <!—DZ — Deadzone—>

43 <!— 0 — off—

14 <!l— 1 — on—>

45 <DZ>1</DZ>

46 <DZTauSet>6.0000000000000000E—11</DZTauSet>
a7 <DZTauRst>0.0000000000000000E+00</DZTauRst>
48 <CurrentGlitchSet>2.0000000000000002E—-05</ CurrentGlitchSet>
49 <CurrentGlitchRst>0.0000000000000000E+00</ CurrentGlitchRst>
51 <!—Charge pump settings—>
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<!—CP-Mode—>

<!— 0 - CO—>

<l— 1 - VO—>

<Mode>0< /Mode>

<I_up>
<value>3.5000000000000000E—04</ value>
<value>—1.5570291346358409E—04</value>

</I_up>

<I_dn>
<value>—-3.3300000000000002E—04</ value>

</I.dn>

<I1_.0>-2.4000000000000000E—08</1_0>

<Phi_Noise_PFD_CP>0</Phi_Noise_.PFD_CP>

<Phi_Noise_PFD_CP_Values>
<value>0.0000000000000000E+00</ value>

</Phi_Noise_.PFD_CP_Values>

<!—CS — Current Slope—>

<!— 0 — off—
<!— 1 — on—>
<CS>1</CS>

<CSlopeSet>5.1317153253621142E4+06</CSlopeSet>
<CSlopeRst>5.1317153253621142E4+06</CSlopeRst>

<!—Loop filter settings—>
<R0>0</R0O>
<C1>2.2837999999999999E—08</C1>
<R1>2.2432130000000001E4+02</R1>
<C2>4.7300000000000000E—09</C2>
<R3>0</R3>

<C3>0</C3>

<!—VCO settings—>
<VCO_Mode>1</VCO_Mode>
<Gain>0.0000000000000000E+00</ Gain>
<QuiescentFrequency>0.0000000000000000E+00</ QuiescentFrequency>
<BoundariesU>
<value>0.0000000000000000E4+00</ value>
<value>1.4141000000000001E-01</value>
<value>1.0000000000000000E+00</value>
</BoundariesU>
<BoundariesF>
<value>0.0000000000000000E4+00</ value>
<value>0.0000000000000000E+00</value>
<value>1.6457401237326219E+09</value>
</BoundariesF>
<Phi_Noise_.VCO>0</Phi_Noise_VCO>
<Phi_Noise_VCO_Values>
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<value>0.0000000000000000E+00</ value>
</Phi_Noise_.VCO_Values>

<!—Divider settings—>
<DivRatio>5.1200000000000000E+02</DivRatio>
<DivDelay1>0.0000000000000000E+00</DivDelay1>
<DivDelay2>0.0000000000000000E+00</DivDelay2>
<SDMOrder>1</SDMOrder>

<SDMIn>0< /SDMIn>

<Dithering>0</Dithering>

<Monitored>0</Monitored>

</Sim_Serialize>
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ANHANG F

Verilog-AMS Verhaltensmodelle der
Fractional-N PLL

Zur Simulation der Fractional-N PLL auf Verhaltensebene unter Cadence /
Spectre werden die Bauteile mittels Verilog-AMS modelliert. In diesem Kapitel
werden die Verilog-AMS-Modelle des Phasendetektors, der Ladungspumpe, des
spannungsgesteuerten Oszillators, des Teilers und des X A-Modulators kurz gezeigt.

Fiir den Phasendetektor wird der PFD verwendet. Das Verilog-AMS-Modell
sieht dabei wie folgt aus:

‘include ”discipline .h”

‘include ”constants.h”

module PFD_ideal (Dn, Ref, Up, Div);
input Ref;

input Div;

output Up;

output Dn;

electrical Ref, Div, Up, Dn;
parameter real Udd = 1.0;
parameter real Delay = 0.0;
parameter real TransTime = 0.0;
integer state;

analog begin
@ ( initial_step ) begin

state = 0;
end
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F. VERILOG-AMS VERHALTENSMODELLE DER Fractional-N PLL

@ (cross(V(Ref)—0.5,1)) begin
if (state==1 || state==0)
state=1;
else state=0;
end
@ (cross(V(Div)—0.5,1)) begin
if (state==—1 || state==0)
state=—1;
else state=0;
end

V(Up) <+ (state==1) ? Udd : 0;
V(Dn) <+ (state==—1) ? Udd : 0;

end
endmodule

Die Ladungspumpe lésst sich mit dem Verilog-AMS-Modell

‘include ”discipline.h”
‘include ”constants.h”

module CP_ideal (Up, Dn, Iout);
input Up;

input Dn;

output Iout;

electrical Up, Dn, ITout;

parameter real Ip = 30.0e—6;
parameter real Delay = 0.0;
parameter real TransTime = 1.0e—14;

integer state;
analog begin
@ ( initial_step ) begin
state = 0;

end

@ (cross(V(Up)—0.5,1)) begin

if (state==1 || state==0)
state=1;
else state=0;
end
@ (cross(V(Dn)—0.5,1)) begin
if (state==1 || state==0)
state=—1;
else state=0;
end
@ (cross(V(Up)—0.5,—1)) begin
if (state==1 || state==0)
state=0;
end

@ (cross(V(Dn)—0.5,—1)) begin

226



34
35
36

38

40
41

© 0 N9 O s W N

=
o

12
13
14

15

17
18

20
21
22
23
24
25
26
27
28
29
30
31
32
33
34

if (state==—1 || state==0)
state=0;
end

I(Iout) <+ transition(—Ipxstate ,Delay, TransTime );

end
endmodule

realisieren. Wird fiir den Oszillator eine lineare Kennlinie angenommen, ergibt sich
das folgende Verilog-AMS-Modell:

‘include ”"discipline.h”
‘include ”constants.h”
module vco(v_ctl, v_vco);
input v_ctl;

output v_vco;

electrical v_ctl, v_vco;

parameter real vco_amp = 1.0;

parameter real phase_init = 0;

parameter real vco_gain = 3.96899e+9 exclude 0.0;
parameter integer vco_ppc = 4.0el from [4:inf);

integer N;

real vco_cf;

real wc; // center freq in rad/s

real phase_lin; // wcxtime component of phase

real phase_nonlin; // the idt (kxf(t)) of phase

integer num-_cycles; // number of cycles in linear phase component
real inst_freq; // instanteous frequency

analog begin
phase_lin = wc * $abstime;
num_cycles = phase_lin / ‘M.TWO_PI;
phase_lin = phase_lin — num_cycles * ‘M. TWO_PI;
if (V(v_ctl) < 0) begin
phase _nonlin =M _TWO_PIxvco_gain*idtmod (0,0,1000.0,0.0);
end
else begin
phase_nonlin =M TWO_PIxvco_gain*idtmod (V(v_ctl),0,1000.0,0.0);

end
V(v_vco) <+ vco_ampx*sin(phase_lin+phase _nonlin+phase_init );
inst_freq = vco_cf + vco_gain x V(v_ctl);
$bound_step (1/(vco_ppcxinst_freq));
end
endmodule
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F. VERILOG-AMS VERHALTENSMODELLE DER Fractional-N PLL

Da der Dividierer als Flankenzédhler implementiert wird, lésst sich das folgende
Verilog-AMS-Modell verwenden:

‘include ”discipline.h”

‘include ”constants.h”

module Divider_ideal (v_vco, v_div, Div_Ratio);
input v_vco;

input Div_Ratio;

output v_div;

electrical v_vco, v_div, Div_Ratio;
parameter real Delayl = 4.1e—11;
parameter real Delay2 = 2.1e—11;
parameter real TransTime = 1.0e—014;
integer state;

integer N;

integer M;

real Delay;

analog begin

@ ( initial_step ) begin

state = 0;
N = 0;
M= 0;

N =N+ 1;

M=M + 1;

if (N>= V(Div_Ratio)) begin
N = 0;
M = 0;
state = 1;

end

else begin
if (M>=V(Div_Ratio)/2) begin
M = 0;
state = 0;
end
end
end
if (V(Div_Ratio)==24)
Delay = Delayl;
else begin
if (V(Div_Ratio)==25) begin
Delay = Delay2;

end ;
end ;
V(v_div) <+ transition (state ,Delay , TransTime );
end
endmodule
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Fiir den ¥ A-Modulator werden die Differenzengleichungen im Verilog-AMS-Modell
umgesetzt

‘include ”discipline .h”
‘include ”constants.h”
module SDM_FirstOrder (Ref, Out);
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input Ref;

output Out

?

electrical Ref, Out;

integer y2
parameter
real x2;
real ul;
real u2;
real vl;
real v2;

Y

integer N=24;

analog begin

@ ( initial_step ) begin
x2 = 0.1;
ul = 0;
vl = 0;
v2 = ul+4vl;
y2 = v2;
end

@ (cross(V(Ref)—0.5,1)) begin

x2 = 0.1;
v2 = ul+4vl;
y2 = v2;
u2 = x2—-y2;
ul = u2;
vl = v2;

end

V(Out) <+ y2+N;

end
endmodule
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aNuang G

Beziehung der Determinantenmethode
und der Tabellenform von Jury

Fiir die Stabilitatspriifung von linearen zeitdiskreten Regelkreisen lasst sich das
Nennerpolynom der Ubertragungsfunktion iiberpriifen. Liegen alle Nullstellen des
Nennerpolynoms innerhalb des Einheitskreises, ist der Regelkreis asymptotisch sta-
bil [77]. Das JURY-Kriterium beurteilt mittels der Koeffizienten des Polynoms die
Lage der Nullstellen, wobei JURY in [82] mehrere Methoden und Vereinfachungen
vorstellt. Im Folgenden werden Teile der Herleitung und der Vereinfachungen der
Determinantenmethode und der Tabellenform kurz gezeigt.

Gegeben sei das Polynom

F(2) = an2" + 12"+ a2 2 4. 2" +ag (G.1)

mit komplexen Koeffizienten. Die urspriinglichen Schur-Cohn Bedingungen [82] fiir
Nullstellen innerhalb des Einheitskreises lauten

|Ag| <0 fiir ungerade k (G.2)
|Ag| >0 fur gerade k, ’
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G. BEZIEHUNG DER DETERMINANTENMETHODE UND DER TABELLENFORM
VON JURY

wobel die Matrix

ag 0 0 oo 0 an ap1 oo Qp_ga1
aq ag 0 oo 00 an oo Gpogye
Ak o [077] Ap—2 Qj_3 Qo 0 0 Ce Qp, (G 3)

a, 0 0 . 0 ay ay ... ap_, '
* * * *

ay_y ay, 0 0 0 a5 ... ai,

* * * * *

R L

und k = 1...n gegeben sind. Dariiber hinaus bezeichnet a;, die komplexe Konjuga-
tion des Koeffizienten ay.

Im Fall des Phasenregelkreises sind die Koeffizienten des Polynoms rein reell, sodass
sich die Matrix A, mittels der Transformation

Ay =X+ Y4 | Xy — Yol (G.4)

vereinfachen ldsst [121]. Hierbei sind

ag ay as ... Qx_1
Xpo |0 e (G.5)
00 0 ... a
und
Up—ft1 -+ Gp_1 Qp
- | (G5)
G . 00

definiert. Diese Betrachtung lédsst sich weiter vereinfachen:

1. Eigenschaft:
Fiir die Vereinfachung lassen sich die Determinanten | X £ Y'x| wie folgt darstellen

| Xy + Y| = Ar+ By

G.7
X, — Y| = A, — By (G7)
A bezeichnet die Summe der Summanden bei denen sich das Vorzeichen nicht
dndert, wenn Y, durch =Y in | X, 4+ Y| ersetzt wird. By, vereint die Summanden,
bei denen sich entsprechend das Vorzeichen dndert. Somit ergeben sich auf Basis
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von den Ungleichungen (G.2) und
|A| = (A + Bi)(Ar — By) = A — B (G.8)
die Stabilitdtsbedingungen zu

|Ax| < |Bg| fiir ungerade k
|Ag| > |Bg| fur gerade k

mit k=1...n.

2. Eigenschaft:
JURY konnte dariiber hinaus zeigen, dass

Ay=(ag+as+as+...) (A1 — Br1) (G.10a)

B, = (a1+as+as+...) (A1 — Bp1) (G.10b)
mit n > 2 gilt. Somit ldsst sich fiir die letzte Bedingung (k = n)

A2 — B> =F(1)F(-1)(A,_1 — B,_1)? (G.11)
zeigen. Da (A,_1 — B,_1)? > 0 ist, muss

F(1)F(—1) <0 fiir ungerade n

F(1)F(-1) >0 fiir gerade n (G.12)

gelten. Fiir a,, > 0 ergibt sich schliefSlich

F(1) >0
F(—=1) <0 fiir ungerade n (G.13)
F(—1) >0 fiir gerade n.

3. Eigenschaft:
Der néchste Schritt der Vereinfachung verwendet die Gleichheit

A2 — B} = Ay 1Ak — Br_1Br (G.14)
und leitet die Bedingungen

Ai § B]% <~ Ak—lAk—i-l ; Bk—lBkz-i-l (G15)
ab,mit k=1...n—1.

Diese Herleitung wird als Determinantenmethode bezeichnet, da die Determinanten
von X+ Y, und X, — Y, ausgewertet werden. Fiir ein Polynom dritter Ordnung
(n = 3) ergeben sich nach Auswertung von den Beziechungen (G.2), (G.4) und (G.13)
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G. BEZIEHUNG DER DETERMINANTENMETHODE UND DER TABELLENFORM
VON JURY

die Bedingungen zu

F(1) >0
F(-1) <0 (G.16)
as > |CLO| ’

a% — CL% > aijaz — apQo,

wobei rein reelle Koeffizienten und a3 > 0 angenommen wird.

In [82] leitet JURY ebenfalls eine vereinfachte Methode zur Priifung auf ein Hurwitz-
polynom her. Diese eignet sich speziell fiir die numerische Auswertung des Polynoms
als auch fiir Entwurfskonzepte. Ein grofier Vorteil ist, dass lediglich Determinanten
zweiter Ordnung ausgewertet werden miissen. Die Bedingungen dieser Tabellenform
sind wie folgt

F(1) >0

F(—1) <0 fur ungerade n

F(=1) >0 fir gerade n
a, > lag
|bo| > [bn-1] (G.17)
|co| > |en—2]
|do| > [dn—s|
[rol > |2

mit reellen Koeffizienten und a,, > 0. Des Weiteren gilt

| @0 OGp—k
by = o o | (G.18)
_ bO bn—l—k
und
_ ¢  Cn—2-k
dy = o o (G.20)

Diese Berechnungsvorschrift wird entsprechend weiter gefiihrt. Zusétzlich sind noch

S0 S3
S3 S0

(G.21)

o =
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und

S0 S
gegeben.
Fiir ein Polynom dritter Ordnung ergeben sich die Bedingungen zu
F() >0
F(-1) <0 (G.23)
as > |a0|

a2 —ad] > |ajaz — agas| .

An dieser Stelle wird deutlich, dass sich die Determinantenmethode und die Ta-
bellenform fiir n = 3 lediglich durch die Betragsstriche unterscheiden. Das beide
Formen ineinander iibergehen, zeigt der folgende Versuch mit n = 3, reellen Koefhi-
zienten und a, > 0. Basierend auf der Determinantenmethode ergibt sich

‘Al‘ < ’Bl‘ V |CLO‘ < ’&3’ (G24a)
‘AQ‘ < ’BQ‘ V }a% — CLS| > \alag — G/QCLQ‘ <G24b>
4| < |Bs| vV F(1)>0 A F(—1) < 0. (G.24c)

Mit der 3. Eigenschaft ergibt sich in diesem Fall
Da B; = a3 > 0 ist, ergibt sich

Mit der Beziehung (G.24a), (G.24c¢) und (G.26) ergeben sich die neuen Bedingungen
zu

|CL0| <az V ag—a3 <0 A ay+az>0 (G27a)
By <0 (G.27h)
F(1)>0 A F(=1) <0. (G.27¢)

Hierbei ist By = (a1 + a3)(As — Bs) durch Gleichung (G.10) gegeben, wobei

Ay =aj — a3 (G.28a)
BQ = QoA — a1as3 <G28b>

definiert sind. Da ay +a3 = F(1) — F(—1) > 0 aus den Bedingungen (G.27¢) gilt, ist
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VON JURY

B3 nur dann negativ wenn A — By < 0 gilt. Die vereinfachten Bedingungen lauten
schlief3lich

lag| < as (G.29a)
a3 — ag > ajaz — apay (G.29Db)
F(1)>0 A F(-1) <0. (G.29¢)

Somit sind die Determinantenmethode und die Tabellenform fiir n = 3 vergleichbar.
In [82] wird der Zusammenhang fiir beliebige n gezeigt.
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