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1 Einleitung

Das Projekt Elektronik dient als Projektlabor der Vertiefung und der Anwendung der
Kenntnisse aus der Lehrveranstaltung ,Analog- und Digitalelektronik“. Dabei stehen
die selbstandige Auswahl einer Problemstellung sowie die Erarbeitung der
zugehorigen Losung als Gruppe im Mittelpunkt. Projektmanagement, Bildung von
spezialisierten Teilgruppen, Schnittstellenabsprachen sowie Prasentation des
Projektes sind auRerdem wesentliche Bestandteile.

Im vorliegenden Abschlussbericht stellt die Gruppe ELE31 ihr ausgewahltes Projekt
,Planung und Aufbau eines einfachen 100 MHz-Spektrumanalysators“ vor. Dabei soll
ein Einblick in die Arbeitsweise der Gruppe sowie die Funktionsweise der einzelnen
Module des fertigen Projektes gegeben werden.

Um dem Leser die bei der Entwicklung auftretenden Probleme nahe zu bringen,
enthalt der Abschlussbericht neben allen zum Nachbau erforderlichen Informationen
viele zusatzliche Details wie zum Beispiel grundlegende Erklarungen zur Funktion,
Simulationsergebnisse und Messergebnisse. Aufgrund der Komplexitat des Projektes
kann natlrlich nicht auf alle flir das Verstandnis notwendigen Grundlagen
eingegangen werden. Das ist nicht Sinn und Zweck des Abschlussberichtes und
wlrde seinen Umfang sprengen. Zum Verstandnis muss somit eine gewisse
akademische Vorbildung des Lesers vorausgesetzt werden. Fur genauere
Erklarungen sei bereits an dieser Stelle auf die im Anhang zu findende Literaturliste
hingewiesen.

Zur besseren Prasentation des Projektes wurde begleitend zu den Arbeiten eine
Internetseite erstellt. FUr am Nachbau Interessierte enthdlt sie neben vielen
wertvollen Informationen auch die zur Herstellung der Leiterplatten notwendigen
Layouts im Gerber-Format. Die Software fur den Mikrokontroller und ein Programm
fur die Verarbeitung der Daten auf dem Rechner stehen dort ebenfalls zum
Download bereit.

Die Gruppe ELE31 des Wintersemesters 2003/2004 wlnscht viel Spal} beim Lesen
des Berichtes und allen am Nachbau Interessierten viel Erfolg bei ihren Versuchen.

Berlin im April 2004
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2 Aufbau

2.1 Grundprinzip des Spektrumanalysators

Ein Spektrumanalysator ist ein Messgerat, mit dem man sich das Frequenzspektrum
(genauer: die spektrale Leistungsdichte) eines (periodischen) Signals anschauen
kann (Frequenzanalyse). Es findet breite Anwendung in allen Bereichen der
Hochfrequenztechnik/ Nachrichtentechnik, da man mit einem solchen Gerat z.B.
Modulationen,  Signalverzerrungen  (Intermodulationen,  Harmonische) und
Rauschspektren (sowohl Amplituden- als auch Phasenrauschen) messtechnisch
erfassen kann.

Es muss als bekannt vorausgesetzt werden, dass sich jedes beliebige Signal im
Zeitbereich als eine Uberlagerung (Superposition) von Sinusschwingungen
verschiedener Amplitude, Frequenz und Phase (komplexe Fourieranalyse/Fourier-
Transformation) auffassen l|asst. Diese Amplituden koénnen nun Uber der
entsprechenden Frequenz aufgetragen werden (Frequenzbereich) und bilden so das
(Frequenz-) Spektrum des Signals. (beachte: bei dieser Herangehensweise geht die
Phaseninformation verloren, deshalb spektrale Leistungsdichte).

Diese Analyse kann rechnerisch mittels ,Fast Fourier Transform* (FFT) erfolgen, die
aber einen hohen Rechenaufwand bendtigt, oder es wird eine direkte analoge
Messung durchgeflihrt. Dazu stelle man sich ein unendlich schmales Bandpassfilter
vor, das nur eine bestimmte Frequenz passieren lasst. Damit lasst sich das zu
messende Signal prinzipiell auf zwei Wegen abtasten.

1. Verschieben des (abstimmbaren) Filters entlang des Eingangsignals; dies
setzt aber ein extrem schmalbandiges und gleichzeitig breit abstimmbares
Filter voraus, das nicht zu realisieren ist.

2. Verschieben der Frequenzen entlang eines festen Filters: Heterodynprinzip

Anzeige

/\

Amplitude

Abb. 2-1: Analoge Frequenzanalyse

Seite 5 von 112



Beim Heterodynprinzip wird das Eingangssignal der Frequenz f,. mit Hilfe eines
frequenzstabilen Oszillatorsignals der Frequenz f,, auf eine Zwischenfrequenz
(intermediate frequency - IF) f_ =|f,, —f..| umgesetzt (Mischung), auf der es besser

verarbeitet werden kann (beachte: wegen der Betragsstriche muss es immer auch
eine zweite Frequenz geben, die auf die Zwischenfrequenz umgesetzt wird: die
(unerwunschte) Spiegelfrequenz). Im Falle eines frequenzvariablen Oszillators
(variable frequency oszillator, VFO) liegt der Vorteil darin, dass man verschiedene
Eingangsfrequenzen nach der Mischung mit den gleichen nachfolgenden
(schmalbandigen) Baugruppen verarbeiten kann (FM-Radioempfanger,
Spektrumanalysator).

2.2 Prinzip des Mischens

Es lasst sich mathematisch zeigen, dass eine Multiplikation zweier Kosinussignale
unterschiedlicher Kreisfrequenzen f,>f, im Resultat eine Uberlagerung zweier

Kosinussignale mit den Frequenzen f,—f, und f +f, ergibt, bei Erhaltung der
Phaseninformation.

Diese Tatsache kann nun zur Frequenzumsetzung ausgenutzt werden. Beim
Mischen an einer (nichtlinearen) Diodenkennlinie wird der differentielle Leitwert der
Diode g, (Tangente an die I-U-Kurve) durch die (groe) LO-Signalspannung

periodisch moduliert, er ist also eine (beliebige) periodische Funktion der Frequenz
f,o- Fallt nun eine (kleinere) RF-Signalspannung uber der Diode ab, so ergibt sich

der flieRende Strom getreu dem Ohmschen Gesetz aus der Multiplikation
Upe(fer)-9p(fo), er wird also frequenzumgesetzt. Mit einem ohmschen

Lastwiderstand kann dann eine frequenzumgesetzte Spannung gewonnen werden.
Da der Diodenleitwert natirlich keinen sinusformigen Zeitverlauf hat, sondern
beliebig periodisch sein kann (je nach Arbeitspunkt der Diode und Amplitude des LO-
Signals), ist er nicht nur Funktion von f,, sondern auch von 2f,, 3f, usw.

Dementsprechend entstehen neben dem gewunschten Mischprodukt noch viele
andere (unerwulnschte). Eine nachfolgende Bandpassfilterung ist also unbedingt
notwendig. Durch geeignete Verschaltung mehrerer Dioden (Gegentakt-,
Ringmischer) konnen durch sich kompensierende Strome bestimmte unerwilnschte
Frequenzen im Ausgangssignal (z.B. f.., f ) von vornherein unterdrickt werden.
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2.3 Frequenzen beim Mischvorgang

Eingangsfilter

Spiegelfrequenz-
Eingangsfrequenzbereich bereich
LO-Frequenzbereich

fzr =fLo- g fze =fsp - fro

f—

Abb. 2-2: Superheterodynprinzip

Bei der Frequenzumsetzung auf eine hdhere Zwischenfrequenz, wie sie in diesem
Projekt in der ersten Mischstufe benutzt wird, sind die beteiligten Frequenzen geman
Abb. 2-2 auf der Frequenzachse verteilt. Der Eingangsfrequenzbereich erstreckt sich
von 0 bis 100 MHz, die Zwischenfrequenz bei 170,7 MHz, der Oszillatorbereich liegt
zwischen 170,7 MHz und 270,7 MHz. Da es, wie oben gesehen, auch immer eine
Spiegelfrequenz gibt, die vom LO auf die ZF umgesetzt wird (hier: 341,4 bis 441,4
MHz), muss diese am Eingang mit einem Tiefpassfilter unterdrickt werden.

Der LO wird nun von 170,7 MHz bis 270,7 MHz durchgestimmt, wobei er zunachst
den gesamten Eingangsfrequenzbereich gemaR der Gleichung f, =|f,, —f..| auf den

Bereich von 170,7 MHz bis 70,7 MHz abbildet (Kehrlagen-Mischung flr
LO=170,7 MHz). Das sehr schmale ZF-Filter bei 170,7 MHz schneidet nun aber
genau den Signalanteil heraus, der betrachtet werden soll, namlich den, der vorher
bei 0 MHz war. Erreicht der LO gerade den Wert 171,7 MHz, so wird der
Eingangsbereich auf den Bereich 171,7 MHz bis 71,7 MHz abgebildet. Das ZF-Filter
schneidet nun den Teil heraus, der vorher bei 1 MHz war usw. In diesem Sinne wird
das Spektrum des Eingangssignals an dem Filter vorbei geschoben.
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2.4 Aufbau/Blockschaltbild

10,7NHz

27F | S
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Ve . o4
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s X
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> FM IF System | —
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1707 - 270, 1MH= 160 MHz
10 MHz
VFO " Referenz LO
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Programimiering
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Abb. 2-3: Blockschaltbild des Spektrumanalysators

Die Abbildung 2-3 zeigt das Blockschaltbild des Spektrumanalysators. Wie im
Kapitel 2.3 ,Frequenzen beim Mischvorgang“ erklart wurde, wird durch Einsatz des
Superheterodynprinzips die  Spiegelfrequenz in  einen moglichst hohen
Frequenzbereich verschoben. Sie kann deshalb sehr einfach am Eingang des
Analysators mit Hilfe eines Tiefpasses unterdrickt werden. Dessen Grenzfrequenz
wird so gewahlt, dass Signale mit Frequenzen im Messbereich nicht beeinflusst
werden.

Im folgenden Mischer wird das Eingangssignal mit dem Trager eines
Frequenzvariablen Oszillators (VFO) auf die erste Zwischenfrequenz von 170,7 MHz
gemischt. Die dabei zusatzlich entstehenden Mischprodukte werden im ersten
ZwischenfrequenZzfilter unterdriickt. Da die Durchgangsdampfung des Filters extrem
hoch ist, wird das Signal zuvor verstarkt.

In der zweiten Zwischenfrequenzstufe kommt ein SAG605D der Firma Phillips zum
Einsatz. Hierbei handelt es sich um einen integrierten FM Empfanger inklusive
Mischer, ZF-Verstarker usw. Unter anderem besitzt er auch einen logarithmischen
Signalstarkedetektor. Dieser liefert an seinem Ausgang eine zum Logarithmus der
Eingangsleistung proportionale Gleichspannung.

Vorher wird das Zwischenfrequenzsignal im SA605D mit Hilfe eines durch einen
Lokaloszillator (LO) erzeugten Tragers von 160 MHz auf die zweite
Zwischenfrequenz von 10,7 MHz gemischt und gefiltert. Das dabei eingesetzte Filter
entscheidet Gber die Auflésebandbreite des Spektrumanalysators.
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Um die aufgenommenen Werte digital weiter verarbeiten zu kdnnen, wird die zu
jedem Messpunkt vom zweiten Zwischenfrequenzmodul gelieferte Gleichspannung
durch einen Analog-Digital-Umsetzer in ein digitales Datenwort umgesetzt.

Die digitalen Messwerte werden anschlielfend vom Mikrokontroller an den Computer
weitergeleitet, wo sie von geeigneter Software ausgewertet und dargestellt werden.
Zusatzlich steuert der Mikrokontroller den Frequenzvariablen Oszillator und somit die
gesamte Messung.

Frequenzvariabler Oszillator und Lokaloszillator werden an einen 10MHz
Quarzoszillator gebunden. Somit ist gewahrleistet, dass der Analysator bei Bedarf mit
einer externen Referenz, zum Beispiel der eines anderen Messgerates, betrieben
werden kann.
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3 Anforderungen

Eine Kette ist nur so stark wie ihr schwachstes Glied. Entsprechend kann ein
Messgerat nicht besser als seine schlechteste Baugruppe sein. Deshalb werden an
die einzelnen Baugruppen spezielle Anforderungen gestellt, deren Einhaltung die
einzelnen Gruppen gewahrleisten mussen.

Um spater eine einfache Integration alle Baugruppen in einem Gehause zu
ermdglichen, hat sich die Gruppe flir eine gemeinsame Versorgungsspannung von
15 V-Gleichspannung entschieden. Alle in den einzelnen Teilgruppen bendtigten
Spannungen sollen durch Linearregler erzeugt werden. Auf den Einsatz von
Schaltnetzteilen (DC-DC Wandler) soll unbedingt verzichtet werden, da aufgrund der
hohen Schaltfrequenzen hochfrequente Stérungen zu erwarten sind.

Der Eingangstiefpass zum Unterdriicken der Spiegelfrequenz ist relativ unkritisch.
Theoretisch ist ein Filter 1. Ordnung ausreichend, da die niedrigste Spiegelfrequenz
bei 341,4 MHz liegt. Der Rippel im Durchgangsbereich des Filters sollte 1 dB nicht
uberschreiten.

Der folgende Mischer ist fur die spatere Performance des Gerates das wohl
wichtigste Bauelement. Alles was hier an Rauschen und Intermodulationsprodukten
entsteht, verkleinert den Dynamikbereich des Spektrumanalysators. Deshalb sollte
kein aktiver Mischer eingesetzt werden. Der von uns ausgewahlte Ringdioden-
mischer bendtigt eine Oszillatorleistung von 7 dBm und kann mit einem maximalen
Eingangssignal von 3 dBm betrieben werden. Der ,convertion loss® sollte kleiner 8 dB
sein. Um einen guten Intercept-Point sowie einen gleich bleibenden ,convertion loss*
zu garantieren, sollte der Mischer am Ausgang breitbandig mit 50 Q belastet
werden. Um dies zu gewahrleisten, muss direkt auf den Mischer ein Diplexer oder ein
Dampfungsglied folgen.

Das erste ZF Filter zur Unterdrickung unerwinschter Mischprodukte sollte eine
moglichst kleine Durchgangsdampfung haben. Um ausreichend steile Filterflanken zu
erhalten, ist ein Filter mindestens 3. Ordnung einzusetzen. Wichtig ist, dass im
Sperrbereich des Filters keine Licken auftreten!

Im folgenden ZF System, bestehend aus einem SA605D, wird auf die 2.ZF
runtergemischt und logarithmisch gleichgerichtet. Der Eingangsbereich des SA605D
ist entsprechend dem Datenblatt mit -20 dBm bis -100 dBm gegeben. Um die
Empfindlichkeit zu erhdhen, muss der Verstarker vor dem 1.ZF Filter eine
Verstarkung von mindestens 25 dB und eine Rauschzahl kleiner 5 dB haben.

Entsprechend den festgelegten Anforderungen lasst sich der Eingangs- und
Dynamikbereich des Spektrumanalysators grob kalkulieren.
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Um die 2. ZF-Stufe nicht zu Ubersteuern, dirfen am Eingang des 1. ZF Filters (15 dB
Verlust) maximal -5 dBm anliegen. Berucksichtigt man nun noch ZF-Verstarker sowie
Verluste im Mischer, Dampfungsglied und Eingangsfilter, so erhalt man:

8, =0dB

Mischer — “Filter

_aFiIter + Vverstarker — aDéimpfungsglied -4

-14 dB+25dB-3dB-7dB-1dB=0dB

Somit ergibt sich am Eingang des Spektrumanalysators eine maximale
Eingangsleistung von -20 dBm. Die minimale noch messbare Leistung ergibt sich
durch den Dynamikbereich der 2. ZF Stufe (SA605D) zu -100 dBm. Wie in der
Verlustrechnung erkennbar wird, wurde davon ausgegangen, dass hinter dem
1. Mischer ein Dampfungsglied eingesetzt wird. Der Aufbau des Dampfungsgliedes
kann sehr einfach realisiert werden. Ein Diplexer hatte zwar weniger Verluste, wirde
aber den Eingangsbereich des Spektrumanalysators nur verschieben, da der
SA605D hier das Mal der Dinge ist.

Die angestrebte Auflésung des gesamten Systems sollte kleiner 0,5 dB sein. Andert
sich die Eingangsleistung um 20 dB, so andert sich die durch den SA605D
detektierte Gleichspannung um 1V. Bei 256 Quantisierungsstufen und einem
Detektorbereich von 0-5V ergibt sich eine Auflésung von 0,0195V entsprechend
0,39 dB HF-Eingangsleistungsanderung. Somit kann festgehalten werden, dass ein
Analog-Digital-Umsetzer (ADU) mit 8 Bit und 0,02V Quantisierungsschritten
ausreichend ist.

Da die Gleichrichterkennlinie des logarithmischen Detektors im oberen und unteren
bereich stark nichtlinear ist, kann mit einem Dynamikbereich von maximal 80 dB
gerechnet werden. Dies entspricht einer gleichzeitigen Messung von Signalen mit
1 mW bis 10 pW (bzw. 1 W bis 1 MW) Leistung. Die Eingangsempfindlichkeit liegt bei
-100 dBm entsprechend 100 fW.
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4  Projektplanung

Nachdem bei der Auswahl der Aufgabenstellung darauf geachtet wurde, dass das
srichtige“ Projekt ausgewahlt und angegangen wurde, wurde bei der Projektplanung
darauf geachtet, dass das Projekt ,richtig angegangen wurde. Dazu zunachst mal
ein paar Definitionen:

Ein Projekt ist ein nicht routinemaliges Vorhaben, das in seinen Zielen, seinem
Mitteleinsatz und seiner Terminierung abgegrenzt ist. Ein Projekt wird haufig von
mehreren Mitarbeitern realisiert, die in einer temporaren Organisationseinheit, der
Projektgruppe, zusammenarbeiten. Ein Projektleiter koordiniert die Aktivitaten der
Mitglieder einer Projektgruppe.

Ein Projekt kann zur besseren Ubersicht in verschiedene Phasen eingeteilt werden:

e Definitionsphase: Hierzu gehéren im Wesentlichen die Problemanalyse, die
Zielklarung, die Potentialanalyse, die Grobplanung und die
Wirtschaftlichkeitsberechnung.

e Planungsphase: In der Planungsphase erstellen wir die Struktur des Projekts
und den genauen Ablauf.

e Realisierungsphase: In dieser Phase wird das Projekt organisiert.
Meilensteine charakterisieren wichtige Schllisseletappen, die erreicht werden
mussen, bevor das Projekt weiterbearbeitet werden kann. Die einzelnen
Arbeitspakete werden von den Projektteams durchgefuhrt und bei
Abweichungen wird sofort gegengesteuert.

e Abschlussphase: Ist das Projekt erfolgreich abgeschlossen, erfolgt der
ProjektabschluRbericht und die Nachkalkulation oder Abrechnung.

Soweit die Theorie.

Die Definitionsphase war im Grunde nach dem ersten Termin abgeschlossen, da wir
uns schon im Vorfeld viele Gedanken gemacht hatten Uber theoretische Grundlagen
(analoge Spektrumsanalyse), grobe Realisierung (Blockschaltbild), Anforderungen
und vertretbare Kosten.

In der Planungsphase standen zwei Dinge im Vordergrund: Die Einteilung in

Teilgruppen auf Grundlage des Blockschaltbildes, und die Erarbeitung des Zeitplans
fur die Realisierungs- und Abschlussphase.
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4.1 Einteilung in Teilgruppen

Durch die Aufteilung in Teilgruppen, die jeweils unabhangig ein Modul des
Gesamtprojektes bearbeiteten, konnte flexibel und motiviert auf Probleme in den
Teilgruppen durch deren Mitglieder u.a. durch etliche zusatzliche Treffen reagiert
werden.

Die technische Abstimmung wurde durch die detaillierte Definition der Schnittstellen
sichergestellt, wahrend die zeitliche Abstimmung durch Meilensteine im Zeitplan
gewahrleistet wurde.

Bei der Losung kniffliger Probleme wurde gruppenubergreifend zusammengearbeitet.

Projektleiter Stefan

Eingangstiefpass, VFO/DDS/PLL, 1. André, Robert, Francois
Mischstufe, 1. ZF-Stufe
LO/PLL, 2. Mischstufe, Logarithmische | Marcus
Gleichrichtung, 10MHz-Referenz

ATMEL-Mikrocontroller, ADU, Leszek, Martin, Steffen
Programmierung, PC
Internetseite Francois

Tab. 4.1-1: Einteilung der Gruppen

4.2 Zeitplanung

Zur Realisierung des Projektes wurde mit dem 4. Termin der folgende Zeitplan
entworfen. Innerhalb des Plans sind Einzelpunkte als Meilensteine hervorgehoben.
Diese mussten von den Teilgruppen unbedingt eingehalten werden, um die
gemeinsame Abstimmung nicht zu gefahrden. Hier wurden im Notfall Zusatztermine
eingeschoben.

5.Termin (26.11.03) e Meilenstein: Alle Platinen-Layouts sind erstellt!

o Bauteillisten ( welche kénnen als Samples bestellt
werden, welche mussen gekauft werden, mit Preis)

e Alle Schaltungen werden durchgesprochen

Zwischenbericht wird von den Gruppen intern

besprochen

Platinen bestellen

6.Termin (03.12.03) Aufbau und Bestlckung der Platinen
Gehause auswahlen

Alle Bauteile auf Vollstandigkeit prufen

7.Termin (10.12.03) Schaltungstest

Jede Gruppe muss unabhangig von den Anderen
ihre Schaltung testen kdnnen.

8.Termin (17.12.03)

Schaltungstest
e Meilenstein: Alle Schaltungen funktionieren!

9.Termin (07.01.04) e Referenz von 10 MHz implementieren
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Daten in DDS schreiben
Daten aus ADU auslesen
Kommunikation mit PC/LabVIEW

10.Termin (14.01.04)

Meilenstein: Erster komplexer Test
Integration aller Komponenten auf einem Board

11.Termin (21.01.04)

Abschlussbericht besprechen und planen
Weitere Tests des gesamten Systems
Verbesserung der Software unter LabVIEW

12.Termin (28.01.04)

Schaltungstest
Mogliche Weiterentwicklung der Software

13.Termin (04.02.04)

Schaltungstest
Prasentation, Vortrage und Abschlussbericht
besprechen

14. Termin (11.02.04)

Meilenstein: Generalprobe Schaltungstest
Abschlussbericht besprechen

Vorfuhrtermin
am 18.02.04

Prasentation des Einfachen Spektrumanalysators
vor interessiertem Publikum

Tabelle 4.2-1: Zeitplan
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5 Schnittstellen

Im Folgenden werden die eingesetzten Schnittstellentypen aufgefihrt und der
Einsatz innerhalb des Projektes dokumentiert.

5.1 Schnittstellentypen

Durchfihrungskondensator (DF)
Durchfuhrungskondensatoren (engl. feedthrough capacitors) werden in der

Hochfrequenzelektronik eingesetzt, um eine hochfrequente elektromagnetische
Storstrahlung in Verbindung mit einem schirmenden Gehause zu vermeiden.

Abb. 5-1: Durchflihrungskondensator

SMA

Die koaxiale SMA-Schnittstelle wurde als ,Subminiature A connector® von den
Firmen Bendix Scintilla und Omni-Spectra entwickelt und zeichnet sich durch ihre
geringe Reflexionsdampfung Uber einen sehr weiten Frequenzbereich bis hin zu
mehreren GHz aus. Daher wird die SMA-Schnittstelle oft in hochfrequenztechnischen
Anwendungen benutzt. In Abb. 5-2 ist beispielhaft ein SMA-Stecker abgebildet.

b E7 |2:T;56$fll
A gl Tz |2¥£.
A& | Tl
%é ==
.L.I 1436 UNS-2A

Abb. 5-2: Beispiel fiir eine angewinkelte
SMA-Verbindung fiir Oberflachenmontage
(Quelle: Yeeun Tech)
RS-232

Die serielle, bidirektionale, asynchrone Schnittstelle EAlI RS-232 / ITU V.24 ist
insbesondere zwischen PC und Peripherie-Geraten weit verbreitet und unkompliziert
einsetzbar. Als Stecker/Buchse gibt es eine 9-polige und eine 25-polige Variante. In
Abb. 5-3 sind Stecker und Buchse sowie in Tabelle 5-1 die Pin-Belegung der
verwendeten 9-poligen Verbindungsvariante zu sehen.

' \ J j.-

Abb. 5-3: 9-poliger Sub-D-Stecker und Buchse der RS-232
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PIN | Abk. Signal

1 CD Carrier Detect Empfangssignalpegel)

2 RXD Receive Data (Empfangsdaten)

3 TXD Transmit Data (Sendedaten)

4 DTR Data Terminal Ready (Terminal betriebsbereit)

5 GND Ground (Masse)

6 DSR Data Set Ready (Betriebsbereitschaft)

7 RTS Request To Send (Sendeteil ein)

8 CTS Clear To Send (Sendebereitschaft)

9 RI Ring Indicator (Ankommender Ruf)

Tab. 5-1: Pin-Belegung der RS-232-Schnittstelle nach [6]

SUB-D-15

Als Verbindung zwischen der Platine des Frequenzvariablen Oszillators (VFO) mit
seinem DDS und der Platine des Steuerungs- und Verarbeitungsmoduls kommt eine
15-polige Sub-D-Verbindung zum Einsatz. Hierbei wurde die in Tab. 5-2
dokumentierte Pin-Belegung benutzt.

‘sevoeeee’

g)& 9% G w e ) \'\4

Abb. 5-4: 15-poliger Sub-D- Stecker und Buchse

VFO-Board (DDS) Pin- ATMEL-Board
Sub-D15/ Pin-Nr. Belegung Sub-D15 / Pin-Nr.

1 DDS_SETFREQ 11

(DDS setzt Frequenz)

2 Bit 0 8

3 Bit 1 15

4 Bit 3 14

5 Bit 2 2

6 Bit 4 6

7 Bit 6 5

8 DDS RESET (DDS Reset) 4

9 DDS DATALOAD 3

(Daten durch DDS Ubernehmen)

10 N/C 10

11 GND (Masse) 1

12 N/C 9

13 N/C 2

14 Bit 5 13

15 Bit 7 12

Tab. 5-2: Pin-Belegung der Sub-D15-Schnittstelle zwischen dem Board des
Steuerungs- und Verarbeitungsmoduls und dem Board des VFO/DDS
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Wannenstecker (ISP-Stecker)

Ein 10-poliger Wannenstecker wird im Steuerungs- und Verarbeitungsmodul als
Steckverbindung fir das ,In-Circuit Serial Programming“ (ISP) des ATMEL-
Mikrokontrollers eingesetzt.

oo
& = = =

=
EOOOO

200000
1H0000

osli
ISO ;

ans
w
= _1xrom=

Abb. 5-5: 10-poliger Wannenstecker
mit typischer Pin-Belegung als AVR ISP-Stecker

5.2 Schnittstellen zwischen den Modulen

5.2.1 Schnittstellen des Frequenzvariablen Oszillators und Mischers

Tiefpassfilter am Messeingang:

e 1x SMA-Buchse am Eingang
¢ 1x SMA-Buchse am Ausgang

VFO-Mischer-Schaltung:

1x SMA-Buchse am Eingang

1x SMA-Buchse am Ausgang (1. ZF)

1x SMA-Buchse fur eine 10-MHz-Referenz

1x SMA-Buchse fur externen VCO

1x Durchfihrungskondensator fur die 15 V-Gleichspannungsversorgung

1x Durchfihrungskondensator als 12 V-Ausgang zur Versorgung des 1. ZF
Verstarkers

1x Durchfihrungskondensator fur die Steuerspannung des externen VCOs
e 1x 15-poliger Sub-D-Stecker zur DDS-Programmierung

5.2.2 Schnittstellen des 1. ZF-Filters und des ZF-Verstarkers

e 1x SMA-Buchse am Eingang (1. ZF)

e 1x SMA-Buchse am Ausgang (1. ZF)

e 1x Durchfuhrungskondensator fir die 12V-Gleichspannung von der VFO-
Mischer-Schaltung
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5.2.3 Schnittstellen des 2. ZF-Moduls

1x SMA-Buchse am Eingang fur die 1. ZF vom 1. ZF Filter und ZF-Verstarker
1x SMA-Buchse als Ausgang der 2. ZF (Eingang fur externe Filterbank)

1x SMA-Buchse als Eingang der 2. ZF (Ausgang der externen Filterbank)

1x SMA-Buchse fur eine 10-MHz-Referenz

1x Durchfihrungskondensator am Ausgang fur die
Gleichspannungsauskopplung zum Analog-Digital-Umsetzer (ADU)

1x Durchfihrungskondensator fur die 15V-Gleichspannungsversorgung

5.2.4 Schnittstellen des Steuerungs- und Verarbeitungsmoduls

1x 9-polige Sub-D-Buchse fiur die RS-232-Verbindung zwischen Steuerungs-
und Verarbeitungsmodul und PC (Hinweis: max. bipolar 15 V)

1x 15-polige Sub-D-Buchse zwischen dem Steuerungs- und
Verarbeitungsmodul und dem Frequenzvariablen Oszillator (VFO) in 5 V-TTL-
Logik zur Programmierung des DDS

1x 3-poliger Printstecker fur den Anschluss des 1. und 2. Kanals sowie der
Masse als Eingange des Analog-Digital-Umsetzers (Der 1. Kanal des ADU
wird hierbei mit der Gleichspannungsauskopplung des 2. ZF-Moduls und die
Masse des 2. ZF-Moduls wird mit der Masse am ADU elektrisch verbunden.)
1x 4-poliger Printstecker zum optionalen Ansteuern von verschiedenen
Zwischenfrequenz-Filtern einer optionalen Filterbank fur das 2. ZF-Modul

1x 10-poliger Wannenstecker zur Programmierung des ATMEL-Mikrokontroller
mittels SPI

1x 3-poliger Printstecker fir die 15 V-Gleichspannungsversorgung
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6 Die Module

Im Folgenden werden die einzelnen Module des einfachen Spektrumanalysators
beschrieben.

10, ThIHz
2IF| s
vy
F xS a‘
170,7 MHz
£, = 100KHz '
B _ PA XS
) (N FM IF System
yavd ~ 2% low power mixer
1707 — 2?0,?1‘,{11{:‘7 160 MHz
10 MHz
VFO Referenz LO
Frogrammierung
—— uC ADU
PC — . ——

Abb. 6-1: Abhéngigkeiten der einzelnen Module
des einfachen Spektrumanalysators

Zur besseren Orientierung in den folgenden Kapiteln sei hier mit der Abb. 6-1 eine
funktionale Ubersicht im Zusammenhang mit den Kapiteln der Module gegeben.

Frequenzvariabler Oszillator und Mischer (Kapitel 6.1)
Erstes ZF-Filter und ZF-Verstarker (Kapitel 6.2)

2. ZF-Modul und 10 MHz-Referenz (Kapitel 6.3)
Steuerungs- und Verarbeitungsmodul (Kapitel 6.4)

LOOn
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6.1 Frequenzvariabler Oszillator und Mischer

6.1.1 Zielstellung

Aufgabe unserer Gruppe war der Entwurf und Aufbau eines VFO (variable frequency
oscillator) sowie Design und Realisierung einer Mischstufe, mit deren Hilfe das
Eingangssignal zwischen 0 und 100 MHz auf die erste Zwischenfrequenz von
170,7 MHz gemischt wird.

Die Frequenz des VFO sollte digital steuerbar sein, um eine einfache Kommunikation
mit dem Modul der Mikrokontrollergruppe zu gewahrleisten. Da die Schaltung die
erste Stufe des Spektrumanalysators darstellt, wurde besonderer Wert auf einen
grollen Dynamikbereich und vertretbares, die Messung nicht einschrankendes,
Phasenrauschen gelegt.

Aulerdem sollte die Schaltung schnelle Frequenzwechsel ermdglichen, um die
~oweeptime“ des gesamten Analysators klein zu halten.

Abb. 6.1-1: 3-D Ansicht des fertigen VFO und Mischer Moduls
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6.1.2 Blockschaltbild des VFO und des Mischers

Die zum Mischen notwendige variable Frequenz wird durch einen VCO (voltage
controlled oscillator) erzeugt. Um die flr unsere Zwecke notwendige
Frequenzstabilitat zu erreichen, wird dieser durch eine digitale PLL phasenstarr an
ein Referenzsignal mit gutem Phasenrauschen gebunden. Abb. 6.1-2 zeigt das
Blockschaltbild, das die verschiedenen Baugruppen der Schaltung beinhaltet.

ADPE5]

ADPE51

B

. Comparator

ADGSOL

10 WMHz Ref. 150-3000Hz Integrator 3. Crd.
m—

QP27

Attenuator Prescaler Comparator

MC12026 ADTO0

Mlixer Attenuator
1IF-Ont

Abb. 6.1-2: Blockschaltbild des VFO und Mischer-Moduls

Um den VCO in einem weiten Frequenzbereich betreiben zu kénnen, wird die PLL
mit einem ,Direct Digital Synthesizer® kombiniert, der das veranderliche
Referenzsignal erzeugt. Der DDS ist ein steuerbarer Digital-Analog-Umsetzer, der
aus einer anliegenden Referenzfrequenz Sinussignale beliebiger Frequenz
entsprechend dem Nyquist-Kriterium generiert. Um die spektrale Reinheit zu
erhdhen, durchlauft das erzeugte Signal ein elliptisches Tiefpassfilter 7. Ordnung.
Anschlieltend wird es im Komparator des DDS in ein Rechtecksignal umgewandelt
und dem digitalen Phasenfrequenzvergleicher (PFD) der PLL zugefluhrt.

Auf die genaue Theorie der digitalen Frequenzsynthese soll an dieser Stelle nicht
weiter eingegangen werden. Wir verweisen dies betreffend auf die entsprechende
zahlreich vorhandene Literatur.

Der von uns eingesetzte DDS vom Typ AD9851 besitzt einen internen
Taktfrequenzmultiplizierer, der die angelegte Referenzfrequenz mit 6 multipliziert. In
unserem Fall kdnnen so bei einer Referenz von 10MHz maximal 30MHz erzeugt
werden.
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Direkt auf den VCO folgt ein Leistungsteiler mit 50 Ohm Ein- und
Ausgangswiderstand. Beide Ausgange des Teilers werden mit Dampfungsgliedern
beschaltet, um eine gute Entkopplung des VCOs vom Rest der Schaltung zu
gewabhrleisten. Die Dampfungsglieder sind so dimensioniert, dass zum einen ein
Frequenzteiler mit dem Faktor 16 sowie ein Breitbandverstarker angesprochen
werden kdnnen. Das hinter dem Frequenzteiler vorliegende Signal ist zu schwach um
es direkt in den Phasenfrequenzvergleicher einzuspeisen. Deshalb wird es durch
einen Komparator verstarkt und danach an den PFD weiter geleitet. Die so
gewonnene Regelspannung wird in einem aktiven Integrator 3. Ordnung
tiefpassgefiltert und dem VCO zugefiuhrt. Das vom Transistor verstarkte Signal
durchlauft ein weiteres Dampfungsglied und gelangt anschliefend an den LO-
Eingang (local oscillator) des Mischers.

Wir haben uns fir einen Ringdiodenmischer der Firma Minicircuits entschieden.
Billige Gilbertzellenmischer wie z.B. der SA602 brauchen zwar weitaus weniger
Steuerleistung, haben daflir aber ein weitaus schlechteres Rauschverhalten und
einen schlechteren ,interception point* 3. Ordnung, was den Dynamikbereich enorm
verkleinert. Um einen einigermallen konstanten ,convertion loss* sowie einen guten
.interception point* zu erreichen, sollte der Mischer breitbandig mit 50 Ohm belastet
werden. Da das auf den Mischer folgende 1. ZF Filter jedoch nur im
Durchlassbereich einen Eingangswiderstand von 50 Ohm aufweist, muss am
Ausgang des Mischers eine entsprechende Anpassung vorgesehen werden. Diese
Aufgabe erfullt, wenn weitere Verluste vermieden werden mussen, ein Diplexer.

Da in unserem Fall die Empfindlichkeit durch die viel schlechtere 2. ZF Stufe
festgelegt wird, haben wir dieses Problem mit einem direkt auf den Mischer
folgenden 3,5 dB Dampfungsglied gelost.

Wie bereits in der Theorie zu diesem Projekt erlautert wurde, mussen die
Spiegelfrequenzen des Eingangssignals unterdriickt werden. Deswegen wird dieses
durch einen integrierten Tiefpass, der in einem eigenen Gehause untergebracht ist,
vorgefiltert und dann dem Mischer zugefihrt.

Wir wollen an dieser Stelle noch auf eine zweite Moglichkeit der Frequenzsynthese
mit Hilfe einer kombinierten DDS/PLL Anordnung hinweisen. Ein entsprechendes
Blockschaltbild zeigt Abb. 6.1-3.

Trming Word

10 WHz Beferenz

Abb. 6.1-3: Frequenzsynthese mit DDS als fraktionalem Teiler
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Das Signal des VCOs wird bei dieser Anordnung nicht in den
Phasenfrequenzvergleicher, sondern direkt in den DDS als Taktfrequenz gegeben. In
den PFD werden das Ausgangssignal des DDS sowie eine beliebige externe
Referenz, um die die DDS arbeiten soll, gespeist. In diesem Fall arbeitet die DDS als
fraktionaler Teiler, so dass ein zusatzlicher Frequenzteiler, wie im ersten
Blockschaltbild, entfallen kann. Diese Methode macht natirlich nur Sinn, wenn die
durch den VCO erzeugten Frequenzen die maximale Taktfrequenz des DDS nicht
Uberschreiten, was fur den von uns verwendeten DDS nicht zutrifft.

6.1.3 Schaltungsentwurf und Realisierung

Abbildung 6.1-4 zeigt den nach Simulationen und Testaufbau erhaltenen Schaltplan
fur das ,VFO + Mischer-Modul®.

Nachdem im ersten Teil die allgemeine Funktionsweise der Schaltung erlautert

wurde, sollen die verschiedenen Baugruppen nun einzeln betrachtet und erklart
werden.
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6.1.4 Der DDS (Direct Digital Synthesizer)

Bei dem von uns verwendeten DDS (IC1) handelt es sich, wie bereits erwahnt, um
einen AD9851 der Firma Analog Devices. Er kann mit einer maximalen internen
Taktfrequenz von 180 MHz betrieben werden. Entsprechend lassen sich theoretisch
Signale bis 90 MHz erzeugen. Da es aber kein, fir die Rekonstruktion des Signals
notwendiges, ideales Tiefpassfilter gibt, liegt in der Realitat die héchste erzeugbare
Frequenz bei ca. 40% der Taktfrequenz.

Entsprechend unserer Planung sollten alle HF-Baugruppen an eine gemeinsame
Referenz von 10 MHz gelockt werden. Mit dem internen Multiplizierer wird diese
dann auf 60 MHz Taktfrequenz erhdht, so dass sich Signale von maximal 25 MHz
erzeugen lassen. Dabei muss erwahnt werden, dass die spektrale Reinheit der
Ausgangssignale durch Einsatz des internen Multiplizierers verschlechtert wird.

Die Auflésung (Schrittweite) des DDS ergibt sich bei Steuerung durch ein 32-stelliges
Frequenzwort zu:

60 MHz '\fZHZ —14 mHz
2

Um das Signal von Harmonischen und Artefakten des DAC zu befreien, folgt auf den
DDS ein elliptisches Tiefpassfilter 7. Ordnung mit einer Grenzfrequenz von 22 MHz.

In Abb. 6.1-5 ist das simulierte S,, dargestellt. Die anfangs optimal ermittelten

BauteilgroRen wurden bereits durch handelstbliche GrofRen ersetzt, so dass sich die
Grenzfrequenz auf 20 MHz verschiebt und die Welligkeit im Sperrbereich leicht
zunimmt.
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Abb. 6.1-5 Amplitudengang des Rekonstruktionsefpasses (10 dB/div)

Anschlieltend wird das Signal im Komparator der DDS in ein Rechteck gewandelt.
Dieser ist mit einem ,peak to peak jitter® von kleiner 80ps nicht der beste, fur unsere
Anwendung jedoch ausreichend.

6.1.5 Die PLL (Phasenregelkreis)

Die PLL ist zum grofdten Teil diskret aufgebaut. Eine integrierte PLL bietet zwar
weitaus mehr Mdoglichkeiten bzw. lasst sich einfacher aufbauen, muss aber auch
extern programmiert werden (Teiler, charge pump), was zusatzliche Anforderungen
an die Mikrokontrollergruppe stellen wurde.

Um ein sicheres Einrasten der PLL im gesamten Frequenzbereich von 170,7MHz bis
270,7MHz zu garantieren, kommt ein digitaler Phasenfrequenzvergleicher (IC2,
AD9901) zum Einsatz.

Der AD9901 ist ECL/TTL kompatibel, hat eine lineare Ubertragungsfunktion und
weist keine ,tote Zone“ auf. Als &ulere Beschaltung sind lediglich ein paar
Widerstande zum Einstellen des maximalen Stroms sowie ,pull up“ Widerstande fur
den differentiellen Ausgang notwendig. Genauere Informationen zur Funktionsweise
konnen dem Datenblatt enthommen werden.
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6.1.6 Der VCO (Spannungsgesteuerter Oszillator)

Der von uns verwendete VCO (IC7) wird von der Firma Minicircuits unter dem
Namen POS-300 angeboten. Tabelle 6.1-1 zeigt seine wichtigsten Eigenschaften.

POS-300
Phase Noise .
Power  Tuning dBc/Hz SSB at Ul . Tuning . sdB -
Freq. MHz  Pushing ...~ Harmonics Modulation Power
Output ~ Voltage offset Sensitivity )
MHz . pk-pk  MHz/V dBc Bandwidth Supply
dBm Vv frequencies: @ 12 dBr MHz/V KHz
Typ.
Current
Min. Max. Typ. Aux. Min. Max. (00 L 29 100 1 myp Typ. Typ Typ Max. Typ. YOUP%® Tma
Max
150 - 280,0 10,0 1,0-16,0 -78 -100 -120 -140 1,8 0,30 9.5-13,0-30,0 -20,0 100,0 12 20

Tab. 6.1-1: Wichtige Daten des VCO POS-300

Wir haben den VCO bewusst auf einer externen Platine montiert, so dass spater
durch Tausch oder Umschalten von verschiedenen VCOs der Frequenzbereich des
Spektrumanalysators erweitert werden kann.

Der VCO liefert mit +10 dBm eine recht ordentliche Ausgangsleistung, die in einem
Leistungsteiler aufgeteilt wird. Aufgrund der dabei auftretenden Verluste stehen an
jedem der beiden Ausgange jeweils 4 dBm zur Verfigung. Diese werden im
Ruckkoppelzweig der PLL Uber ein PI-Dampfungsglied zum Teiler gefuhrt.

6.1.7 Der Teiler

Der Teiler (IC4) ist ein ,dual modulus prescaler der Firma Motorola (MC12026), der
abhangig von seiner aulieren Beschaltung Frequenzen von bis zu 1,1 GHz durch 8,
9, 16 oder 17 teilt. Das Pl-Dampfungsglied zwischen VCO und Teiler sorgt flr den
richtigen Signalpegel und verbessert gleichzeitig die Anpassung, da eventuell
entstandene Reflexionen gedampft werden. Das Ausgangssignal des Teilers wird
gleichspannungsentkoppelt, in einem Komparator (IC3) vom Typ AD790 verstarkt
und dem PFD zugefuhrt.

Wie im Schaltbild (Abbildung 6.1-4) zu erkennen ist, steht ein weiterer Teiler (IC8)
zur Verfigung. Dabei handelt es sich um einen ,prescaler® der Firma Zarlink, der
ebenfalls durch 16 teilt. Wir haben diesen zusatzlichen Teiler ins Schaltbild eingeflugt,
da zum Zeitpunkt des Layouts noch nicht klar war, welcher Teiler einfacher erhaltlich
sein wurde. Auf der Leiterplatte muss spater natirlich nur einer der beiden Teiler
bestiuckt werden. Die bessere Wahl ware der Teiler von Zarlink, da er ein weitaus
besseres Phasenrauschen aufweist. Leider war dieser fur uns als Muster nicht
erhaltlich.
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6.1.8 Das Schleifenfilter der PLL

Da der PFD keine integrierte ,charge pump® besitzt, haben wir ein aktives
Schleifenfilter (Loopfilter) aufgebaut, das wir, da es den kritischen Teil der
Phasenregelschleife darstellt, etwas genauer betrachten wollen.

Abb 6.1-6 zeigt noch einmal den von uns benutzen Integrator 3. Ordnung.

_|
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-
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i

Abb 6.1-6: Schleifenfilter der PLL

Zunachst muss die Regelbandbreite (loop bandwidth) gewahlt werden, in der die PLL
den frei laufenden VCO an die Referenz lockt. Dabei kann nicht willkurlich
vorgegangen werden. Abhangig vom Einsatzgebiet beeinflusst sie das
Phasenrauschen, die Einschwingzeit und Stabilitdt der Regelschleife sowie den
Phasenfehler.

Als Faustformel gilt, dass die Regelbandbreite kleiner als ein Zehntel, besser sogar
ein Zwanzigstel, der Vergleichsfrequenz sein sollte. Bei der von uns gewahlten
Phasendetektorfrequenz von 10 MHz ergabe das eine maximale Regelbandbreite
von 500 kHz.

Um Stabilitat zu gewahrleisten, sollte der Phasenrand zwischen 30 und 70 Grad
liegen. Dazu ist es notwendig die Modulationsbandbreite des VCOs zu beachten.
Diese ergibt sich aus dem durch den Varaktor sowie parasitare Kapazitaten
gebildeten teils ohmschen und teils kapazitiven Eingangswiderstand am Eingang der
VCO-Regelspannung. Wird die Regelbandbreite zu nah an der Modulations-
bandbreite des VCOs gewahlt, so addiert der Tiefpass am Eingang des VCOs
zusatzliche Phasendrehung und verkleinert so den Phasenrand bzw. verursacht im
schlimmsten Fall Instabilitat.

In Tabelle 6.1-1 ist fur den von uns verwendeten VCO eine Modulationsbandbreite
von 100 kHz angegeben. Wir haben uns deshalb fiir eine Regelbandbreite von
20 kHz entschieden, die eine vertretbare Einschwingzeit und einen gentigend grof3en
Phasenrand garantiert. Abbildung 6.1-7 zeigt die komplette Simulation der offenen
und geschlossenen Regelschleife unter Berucksichtigung aller anderen
Komponenten wie VCO, Teiler, PFD und Referenz.
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Abb. 6.1-7: Simulation der PLL

Die turkise (OL Mag) und die schwarze (OL Ang) Kurve zeigen den Amplituden- und
Phasengang der offenen Schleife. Wie man sieht, hat das Schleifenfilter fir DC eine
grole Verstarkung entsprechend der offenen Schleifenverstarkung des
Operationsverstarkers. Diese Eigenschaft sorgt flr einen kleinen statischen
Phasenfehler und einen grof3en Haltebereich der PLL. Der Phasenrand betragt bei
0dB Verstarkung (Marker 3) 50 Grad und liegt damit im vorgegebenen Bereich.

Die grine (CL Mag) und die blaue (CL Ang) Kurve zeigen den Amplituden- und
Phasengang der Phasenubertragungsfunktion der PLL. Wie man sieht,
unterscheiden sich gewahlte Filterbandbreite und Eigenfrequenz (Marker 4) der PLL
deutlich.

In Abbildung 6.1-8 ist eine Simulation zum Einschwingverhalten der PLL beim
Auftreten eines Frequenzsprungs zu sehen.
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Abb. 6.1-8: Simulierter Frequenzsprung von 5 MHz

Dazu wird der Teiler nach dem Einschwingen von 16 auf 16,5 umgeschaltet, so dass
ein Frequenzsprung von 5 MHz auftritt. Wie man sieht rastet, die PLL innerhalb von
220 us auf die neue Frequenz ein. Im spateren Betrieb werden die Frequenzschritte
naturlich kleiner und somit die Einschwingzeiten geringer sein. Kritisch ist nur das
Ende eines ,sweeps®, nach dem die Frequenz von maximal 270,7 MHz auf
170,7 MHz zuruck gestellt werden muss. Fir diesen Spezialfall haben wir in der
Simulation eine maximale Einschwingzeit von kleiner 5 ms ermittelt, die im spateren
Steuerungsablauf durch die Mikrokontrollergruppe beachtet werden muss.

6.1.9 Phasenrauschen (Phase Noise)

Alle Unregelmafigkeiten in Frequenz und Phase eines Signals fuhren zum
Phasenrauschen (phase noise) und somit immer zu einer endlich dinnen Linie im
Frequenzbereich. Wir kdnnen an dieser Stelle nicht auf die gesamte Theorie des
Phasenrauschens eingehen. Uns interessiert im Moment lediglich der Einfluss der
PLL auf das Phasenrauschen.

Abbildung 6.1-9 aus [15] zeigt unter anderem die Kurve eines frei laufenden und
eines mit verschiedenen Regelbandbreiten gelockten Oszillators.
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Abb. 6.1-9: Frei laufender und gelockter Oszillator (Quelle: [15])

In der Nahe des Tragers ist das Phasenrauschen des frei laufenden Oszillators sehr
hoch. Nach dem Anbinden an eine moglichst gute Referenz ergeben sich
entsprechend der Regelbandbreite verschiedene Verlaufe fiur das gesamte
Phasenrauschen des Systems. Sehr nah am Trager ist das resultierende
Phasenrauschen von dem des Referenzsignals abhangig. Da in unserer
Regelschleife die Frequenz vervielfacht wird, verschlechtert sich das
Phasenrauschen zusatzlich um:

20log il =20log 1 :24@.
N 16 Hz

Aus diesem Grund sollte die Vergleichsfrequenz so grol3 wie mdglich gewahlt
werden. Im folgenden Bereich der Regelbandbreite ist das Phasenrauschen gleich
dem der Summe der einzelnen Komponenten des Phasenregelkreises (Teiler, PFD,
Referenzsignal). AuRerhalb der Regelbandbreite hangt das Phasenrauschen dann
wieder vom frei laufenden Oszillator ab.

Vergleicht man die verschiedenen Regelbandbreiten, fallt auf, dass das
Oszillatorsignal unterschiedlich gut an die Referenz gebunden wird. Bei einer sehr
grolRen Regelbandbreite wird, wegen der hohen Schleifenverstarkung, das
Oszillatorsignal sehr genau an das Referenzsignal gebunden. Aufgrund der durch die
Filterung verursachten Phasendrehung wird das Phasenrauschen des Signals in
gréRerer Entfernung zum Trager schlechter als das des frei laufenden Oszillators. Je
kleiner die Regelbandbreite, desto mehr nahert sich das Phasenrauschen aulderhalb
der Regelbandbreite dem des frei laufenden Oszillators an. Aufgrund der sinkenden
Verstarkung kann es dann jedoch nicht mehr so gut an die Referenz gebunden
werden, wodurch das Phasenrauschen am Trager steigt.
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Durch Mischen des Eingangssignals mit dem der PLL wird das Phasenrauschen auf
das eigentlich zu messende Signal uUbertragen. Selbst bei einem perfekten
Eingangssignal und idealer Abtastung (Filtern) ist das dargestellte Spektrum somit
immer eine Summe des Phasenrauschens der einzelnen Oszillatoren des
Spektrumanalysators. Zum besseren Verstandnis sei folgendes Beispiel gegeben.

Am Eingang des Spektrumanalysators liege ein -10 dBm starkes Sinussignal. Der
Spektrumanalysator selbst produziert im Abstand von 100 kHz ein Phasenrauschen
von -100 dBc/Hz. Wird nun ein zweites Signal im Abstand zum ersten von 100 kHz
angelegt und der Spektrumanalysator mit einer Auflosebandbreite von 1 kHz
betrieben, so muss das zweite Signal grofder als

1kHz

~100 dBc +10Iog(1—j _ _709B¢

Hz kHz

sein, um im Spektrum erkennbar zu sein. D.h. also, dass durch das Phasenrauschen
der Dynamikbereich des Analysators bei der Messung von Signalen geringen
Abstandes verkleinert wird.

Abbildung 6.1-10 zeigt das von uns simulierte Phasenrauschen. Nicht berlcksichtigt
bzw. geschatzt wurde das Phasenrauschen des PFD, des Teilers und der
Komparatoren, da dem Datenblatt keine Angaben zu entnehmen waren.

asob—"
dBeiHe

-300
10 Frequency (Hz) Te+06

Frequency 1000 10000 20893 100000
Ref -111.789 -137.347 -141.226 -168.549
Inteq -122.126 -118.132 -120.563 -130.506
WO -114.916 -105.148 -104 646 -119.389
Total -109.681 -104.874 -104.481 -119.047

Abb. 6.1-10: Simuliertes Phasenrauschen der PLL
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Zu beachten ist, dass in Abbildung 6.1-10 nicht das Phasenrauschen der einzelnen
Elemente, sondern ihr Beitrag am Ausgang des VCO dargestellt ist. Gut zu erkennen
ist, dass der Beitrag des VCOs zum Phasenrauschen in Tragernahe gering ist.

6.1.10 Verstarker und erster Mischer

Das mit Hilfe der PLL generierte Signal ist nach Durchlaufen des Leistungsteilers zu
klein um den Mischer auszusteuern. Es folgt deswegen zunachst ein Verstarker (T1)
mit einem Pl-Dampfungsglied am Ein- und Ausgang. Die Dampfungsglieder sorgen
einerseits fur Anpassung der Pegel am Eingang des Verstarkers und des Mischers.
Zusatzlich verbessern sie die Anpassung unter den einzelnen Stufen und garantieren
einen stabilen Betrieb des Verstarkers. Der von uns eingesetzte Mischer (SBL-1)
bendtigt eine Steuerleistung von +7 dBm. Diese erzeugen wir, indem wir das Signal
hinter dem Leistungsteiler (ca. 4 dBm) noch einmal um 3,5 dB dampfen, dann mit
einem MSA1105 um 12dB verstdrken und anschlie®Bend mit dem zweiten
Dampfungsglied von 5,5 dB auf die geforderten 7 dBm anpassen.

Diese Werte sind natlrlich von der Ausgangsleistung des verwendeten VCOs und
der fUr den Mischer notwendigen Steuerleistung abhangig. Wird ein VCO mit
geringerer  Ausgangsleistung  verwendet, koénnen die  Dampfungsglieder
entsprechend angepasst werden. Dabei ist allerdings zu beachten, dass die
Dampfungsglieder hinter dem Leistungsteiler wichtig fur die Entkopplung des VCOs
sind. Besser ist dann der Einsatz eines anderen Verstarkers wie zum Beispiel des
MSAO0886. Dieser hat bei 200 MHz eine Verstarkung von 31 dB, ist aber flr
Frequenzen unter 2 GHz potentiell instabil. Deswegen sind in der Schaltung bereits
ein zusatzlicher Kondensator und Widerstand zur Ruckkopplung vorgesehen. Die
Abbildung 6.1-11 zeigt ein Beispiel zur Leistungsteilung und Verstarkung unter
Einsatz eines MSA0886.

. mamwE

- CnnRF T ..

Rk L - nH
F-E50okm = . R
SR Y - - S
L L GAipi pF,

LR
‘Fi-Z50 okm

L
©opAwGrgR oo -

e

" Abb. 6.1-11: Schaltbild zur Leistungsteilung und Verstérkung
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Die erhaltenen Simulationsergebnisse zeigen die Abbildungen 6.1-12 und 6.1-13.
Ausgang 5 (Parameter S,;) dient zum Ansteuern des Frequenzteilers. Ausgang 4

(Parameter S,;) liefert das fur den Mischer notwendige Signal. In diesem Beispiel

wurde mit Hilfe der Dampfungsglieder am Eingang und der Rickkopplung eine
resultierende Verstarkung (Leistungsteiler, Dampfungsglied, PA) von 10 dB
eingestellt. Das auf den Verstarker folgende Dampfungsglied (hier nicht mitsimuliert)
musste dementsprechend auf 3 dB geandert werden. Beim Einsatz des gleichen
Mischers wirde nun ein VCO mit 0 dBm Ausgangsleistung ausreichen.

Die Abbildung 6.1-13 zeigt die Simulation des Stabilitatsfaktors (k-Faktor). Er ist im
gesamten Frequenzbereich grofler 1 und somit der Verstarker uneingeschrankt
stabil.
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Abb. 6.1-12: Simulation zur Leistungsteilung und Verstéarkung
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Abb. 6.1-13: Simulation zur Leistungsteilung und Verstarkung

Der Mischer (IC6) ist wie bereits erwahnt ein Ringdiodenmischer vom Typ SBL-1 der
Firma Minicircuits. In Tabelle 6.1-2 sind seine wichtigsten Eigenschaften
zusammengefasst.

SBL-1  LO Power Level 7 dBm
Frequency Max. Conversion  Min. LO-RF Min. LO-IF

MHz Loss dB Isolation dB Isolation dB
LO/RF IF  Mid-Band TotalRange L M U L M U
1,000-500 DC-500 7,0 8,0 45 35 25 35 25 20

Tab. 6.1-2: Wichtige Daten des Mischers SBL-1

Der Frequenzbereich fur das HF-Eingangssignal reicht von 1 MHz bis 500 MHz und
legt den maximalen Frequenzbereich unseres Spektrumanalysators fest. Unsere
praktischen Messungen haben spater gezeigt, dass der Mischer auch bei einigen
kHz noch gut funktioniert. Um den Frequenzbereich zu erweitern hatte auch der
ebenfalls vorhandene Mischer SRA-1WH eingesetzt werden kénnen. Dieser ist fur
Eingangssignale bis zu 750 MHz mit einer maximalen Leistung von +10 dBm
brauchbar. Ein Nachteil ist jedoch die recht grol3e Steuerleistung von +17 dBm.

Abbildung 6.1-14 zeigt beispielhaft ein von 30 MHz auf 170,7 MHz umgesetztes
Signal.
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Abb. 6.1-14: Gemessenes Signal am Ausgang der Schaltung

Gut zu erkennen sind das um 40 dB unterdruckte Steuersignal (LO-Signal bei
200,7 MHz) sowie die beiden Mischprodukte bei 170,7 MHz und 230,7 MHz.

Der ermittelte ,convertion loss” liegt bei 7 dB (entsprechend dem Datenblatt), wobei
die durch das zusatzliche Dampfungsglied entstandene Abschwachung sowie die
Starke des angelegten Signals (-12 dBm) bereits berlcksichtigt wurden.

6.1.11 Messergebnisse

Um die Eigenschaften des funktionierenden VFO + Mischer-Moduls, im Besonderen
des DDS/PLL Synthesizers, besser zu verstehen, haben wir abschlieRend mehrere
Messkurven aufgenommen.

Die Abbildung 6.1-15, 6.1-16 und 6.1-17 zeigen den frei laufenden sowie den an den
DDS gelockten VCO. Abhangig von der Bandbreite des betrachteten Spektrums
(span) und der flr die Messung verwendeten Aufldsungsbandbreite (resolution
bandwidth, RSBW) kann man die im Kapitel 6.1.9 erlauterten Bereiche der PLL
erkennen. In unmittelbarer Nahe zum Trager (Abb. 6.1-15) ist das Phasenrauschen
des gelockten VCOs weitaus besser als das des frei laufenden. Aufgrund der von
uns gewahlten relativ grollen Regelbandbreite, ist in Abb. 6.1-16 ein
Ubergangsbereich zu erkennen, in dem das Phasenrauschen des gelockten VCOs
schlechter als das des frei laufenden ist. In groRer Entfernung zum Trager und zur
Regelbandbreite ist das Phasenrauschen des gelockten und frei laufenden VCOs
gleich (Abb. 6.1-17).
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Abb. 6.1-16: Phasenrauschen im Ubergangsbereich
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Abb. 6.1-17: Phasenrauschen aul8erhalb der Regelbandbreite

Abbildung 6.1-18 zeigt das von uns gemessene und simulierte Phasenrauschen. Die
magentafarbige Kurve entspricht der Phasenrauschsimulation aus Kapitel 6.1.9.

Da aufgrund fehlender Angaben im Datenblatt das Phasenrauschen des Teilers und
des Phasenfrequenzvergleichers als nahezu ideal angenommen wurde, ist das
resultierende Phasenrauschen der Simulation weitaus geringer als das gemessene.

Fur eine realistische Simulation haben wir spater flr den Teiler ein Phasenrauschen
von —-140dBc und fur den Phasenfrequenzvergleicher ein Phasenrauschen von

—120 dBc geschatzt. Es bleibt zu erwahnen, dass das Phasenrauschen des PFD

unter Umstanden weitaus besser ist. Da wir jedoch keine Malnahmen zur
Entstorung unternommen haben, wird die Performance des PFD vor allem durch
Rauschen auf der Versorgungsspannung verschlechtert.

Wie die rote Kurve zeigt, stimmen Simulation und Messung gut Uberein.
Abweichungen fur hohere Frequenzen ergeben sich entsprechend dem
Dynamikbereich und Phasenrauschen des zur Messung verwendeten
Spektrumanalysators. Da wir das Phasenrauschen der verwendeten Referenzquelle
nicht ausgemessen und in der Simulation verwendet haben, kommt es auch in
Tragernahe zu Abweichungen zwischen gemessenen und simulierten Werten.
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6.1.12 Layout und Bestickungsplan

Abbildung 6.1-19 und 6.1-20 zeigen das Layout sowie den Bestlickungsplan des
,VCO und ersten Mischer-Moduls®. Die Platine ist gro3tenteils einseitig und in SMD
ausgefuhrt. Auf der Oberseite werden lediglich Linearregler, Mischer und VCO
bestuckt.

Ansonsten dient die Oberseite, bis auf einige Durchfihrungen, als Masseflache. Der
VCO kann naturlich auch, wie bei unserem Prototyp, extern angeschlossen werden.
Dies ermoglicht, wenn erwinscht, eine Erweiterung des Frequenzbereiches beim
Einsatz verschiedener VCOs.
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Abb. 6.1-20: Bestiickungsplan der Unterseite

6.1.13 Fazit

AbschlieRend kann gesagt werden, dass die Schaltung alle an sie gestellten
Anforderungen erfullt. Der VFO kann, bei der Verwendung von verschiedenen
externen VCOs und einer hdheren Referenz, theoretisch Frequenzen bis 1200 MHz
erzeugen. Der von uns verwendete Mischer arbeitet bis 500 MHz zuverlassig. Bei
15V Spannungsversorgung verbraucht die Schaltung ca. 180 mA, entsprechend
einer Leistungsaufnahme von 2,7 W.
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6.2 Erstes ZF-Filter und ZF-Verstarker

6.2.1 Anforderung

In der ersten Mischstufe wird der gesamte Eingangssignalbereich von 0-100 MHz in
Kehrlage unter die jeweilige VFO-Frequenz gemischt:

fMisch = fVFO - fEin .

Der Trick beim Superheterodynprinzip besteht nun darin, die VFO-Frequenz immer
so einzustellen, dass jeweils die Eingangsfrequenz, die gerade abgetastet wird,
genau auf 170,7MHz gemischt wird. Dort kann sie mit einem festen schmalbandigen
Bandpassfilter, dem ZwischenfrequenZzfilter, vom Rest des Signals getrennt werden.

Beim vorliegenden Aufbau mit zwei Zwischenfrequenzen (170,7 MHz und 10,7 MHz)
erfullt die erste ZF-Filterung die Aufgabe, unerwinschte Mischprodukte in der
zweiten Mischstufe zu verhindern (z.B. durch Unterdrickung der 2. Spiegelfrequenz
bei 149,3 MHz).

Es wird also ein moglichst schmalbandiges Bandpassfilter um 170,7 MHz bendtigt.

6.2.2 Bauform

Zunachst musste die Frage nach der Bauform des Filters geklart werden. Fir den
gewunschten Frequenzbereich sind verschiedene Filterarten gebrauchlich, gegen die
aber jeweils eine Reihe von Grunden sprechen:

e Fir schmalbandige LC-Filter (also mit konzentrierten Elementen) bendtigt man
Bauelemente mit hohen Giten, diese sind teuer.

e SAW-Filter (surface acoustic wave), bei denen die Filterwirkung auf der
resonanten mechanischen Anregung von Kristallen (Piezo-Effekt) beruht,
haben zwar hohe Gulten, mussten aber fur unsere ZF-Frequenz speziell
industriell gefertigt werden.

e Interdigital- oder Hairpin-Filter sind zu grof3, da hier echte 1/4 - Langen
genutzt werden (fur f=170,7 MHz, Leiterplattenmaterial FR4 mit ¢ =4,38

und Microstriptechnik ist 1/4 =25 cm (s.u.))

Deshalb wurde ein Combline-Filter ausgesucht. Diese Bauform nutzt nominell auch
A14 - Leitungsresonatoren, und garantiert damit eine quasi kostenlose, relativ hohe
Gute. Im Unterschied zu Interdigital- oder Hairpin-Filtern werden aber hier die
Leitungen einseitig mit konzentrierten Kapazitaten abgeschlossen. Dies belastet die
Resonatoren reaktiv und senkt die Resonanzfrequenz, so dass statt 90° nur (in
diesem Fall) 23° lange Leitungen genutzt werden konnen. Das fuhrt zu einer
wesentlich kompakteren Bauweise.

In Abbildung 6.2-1 ist der grundsatzliche Aufbau eines Combline-Filters dargestellt.
Entsprechend der Ordnung N des Filters besteht es aus N parallelen Leitungen, die
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auf einer Seite direkt und auf der anderen Seite indirekt Uber Kapazitaten gegen
Masse kurzgeschlossen sind. Die Platine, auf der das Filter aufgebaut ist, besteht
aus dem Leiterplattenmaterial FR4 (¢, =4,38) und wurde in Mikrostreifen-Technik

(microstrip) layoutet, d.h. die Unterseite ist eine vollstandige Masseflache, die
zusammen mit den oberseitigen Leiterbahnen Wellenleiter mit einem
Wellenwiderstand von 50 Q bildet.

Die Filterwirkung wird im Folgenden kurz beschrieben: Die Leitungen wirken als
Resonatoren, d.h. es bilden sich stehende Wellen aus, wenn die Randbedingungen
Kurzschluss und Leerlauf erfullt werden. Diese Bedingung ist aber nur fur einfallende
Wellen bestimmter Wellenlange bzw. Frequenz erfullt. Alle anderen Wellen l16schen
sich durch destruktive Interferenz auf der Leitung aus. Da die parallelen Leitungen
induktiv und kapazitiv verkoppelt sind, koppeln nur die Frequenzen Uber, die ein
Spannungs- und ein Strommaximum auf der Leitung besitzen, also nur die diskreten
Frequenzen, die die Randbedingungen erfullen.
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Abb. 6.2-1: Grundsétzlicher Aufbau eines Combline-Filters

6.2.3 Entwurf

Das ZF-Filter wurde als Tschebyscheff-Filter 3. Ordnung entworfen. Dazu wurden
folgenden Filter-Eigenschaften festgelegt:

e Mittenfrequenz f, =170,7 MHz

e Bandbreite B, ; =4 MHz

¢ Welligkeit im Durchlassbereich Ripple =0,5 dB
e Ein- und Ausgangswiderstand R,, =R, =50 Q
¢ Relative Resonatorlange L, =23°
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Der Entwurf selbst wurde zunachst auf Grundlage der allgemeinen
Filterentwurfsregeln vorgenommen (tabellierte, normierte Filterkoeffizienten eines
aquivalenten Tiefpasses, Tiefpass-Bandpass-Transformation, Umrechnung der
Koeffizienten auf die charakteristischen Parameter der Combline-Bauform). Danach
wurde das Filter mit Hilfe eines Feldsimulators untersucht, um realitdtsnahe
Simulationsergebnisse zu bekommen. Die so erhaltene und optimierte
Filtercharakteristik zwischen 150 und 200 MHz zeigt Abb. 6.2-2.
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Abb. 6.2-2: Simulierte Streuparameter des 1. ZF-Filters von 150 bis 200 MHz
(blau: S,, in dB, rot: S,, in dB)

An der roten Kurve (S,, in dB, entspricht dem Verhéltnis zwischen Eingangs- und

Ausgangsleistung) sieht man die hohe Selektivitat. Laut Simulation ergibt sich bei 5
MHz Abstand zur Mittenfrequenz eine Unterdrickung von 40 dB. Allerdings wird dies
mit einer relativ hohen Durchgangsdampfung von etwa 13 dB (dazu gleich mehr)
erkauft. Die blaue Kurve (S,, in dB, entspricht dem Verhaltnis zwischen reflektierter

und transferierter Leistung) zeigt, dass das Filter auf der Mittenfrequenz mittelmallig
gut angepasst ist.

Eine Simulation von 100 MHz bis 5000 MHz, die in Abb. 6.2-3 zu sehen ist, weist auf
ein weiteres Problem hin. Da die Filterwirkung auf Resonanzeffekten beruht, gibt es
mehrere Durchlassbander, denn auch Wellen mit hoherer Frequenz konnen die
Randbedingungen erfillen. Das erste unerwiinschte Durchlassband liegt bei -25 dB
Unterdruckung, d.h. nur etwa 10 dB unter dem eigentlichen Durchlassband mit 13 dB
Durchlassdampfung. (Da die Feldsimulation nur fir ein bestimmtes Frequenzraster
durchgefuhrt wird (geringerer Rechenaufwand), sieht es in Abb. 6.2-3 so aus, als ob
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bei 170,7 MHz 40 dB Durchlassdampfung waren. Dies tauscht natirlich, vgl. Abb.
6.2-2 mit hdherer Rechenaufldésung).

0 -~ 1.031 clB,
il

=

Ny 755
4%

1183

-5.1

-16.2

<243

-324

4054 40 992 of

-45 6
-56.7 i /
|
G4 |
|
|
728 Ki
v
-&1 |
100 2550 5000
Fredq (MHZ)

DB[S21]DB[S11]

d
—

-e- DB[521] -m DB[511]

Abb. 6.2-3: Simulierte Streuparameter des 1. ZF-Filters von 100 bis 5000 MHz
(blau: S,, in dB, rot: S,, in dB)

Dazu stellen wir folgende Uberlegung an, um die Frequenz des ersten
unerwunschten Durchlassbereiches vorherzusagen:

Die Leitungsstreifen wurden zu 64,5 mm berechnet und sie entsprechen

360° 4
23° 15,65

also etwa einem 16-tel der Resonanzwellenlange. Daraus folgt diese zu
Ao =15,65-64,5mm=101m.

Dieses Ergebnis wurde schon im Abschnitt Bauform benutzt, um klarzumachen, dass
sowohl Interdigital- als auch Hairpin-Filter flr diese Frequenz viel zu grof} sind.

Aus Abb. 6.2-4 wird deutlich, dass flr die nachste resonante Welle gerade
7
=64,5mMmm=~—A4
LRes 16 1
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gelten muss. Die Frequenz muss also etwa das Siebenfache von 170,7 MHz und
somit
f,=7f, =1195 MHz

betragen. Das ist exakt in Abb. 6.2-3 zu sehen.

-0.5+

o | =

— trace 1l
""" trace 2

Abb. 6.2-4: Zwei Wellen mit den Wellenléngen 74, und 4,
erfiillen die gleichen Randbedingungen

6.2.4 Modifikationen

Wie oben gesehen, hat das Combline-Filter periodisch wiederkehrende
Durchlassbereiche (vgl. Abb. 6.2-3). Deshalb wurde vor das Filter zusatzlich ein LC-
Tiefpass mit einer Grenzfrequenz von ca. 250 MHz eingesetzt (L1, C1), das flr
zusatzliche Dampfung im oberen Frequenzbereich sorgt.

Die relativ hohe Durchgangsdampfung von ca. 15dB ist im Signalpfad sehr
unangenehm, denn als passiver Vierpol bedeutet das eine Rauschzahl von ca. 15 dB
(F,=316). Die Empfindlichkeit des Gesamtsystems wird damit um 15 dB
herabgesetzt. Um dies zu verhindern, wird vor das Filter eine Verstarkerstufe (PA)
geschaltet, deren Verstarkung etwa 30 dB (G, =1000) und deren Rauschzahl etwa
3dB (F,=2) betragt. GemalR dem Gesamtrauschen hintereinander geschalteter

Vierpole wird die Gesamtrauschzahl so auf
F, -1 31,6-1

Fes:,:1+ =2+
9 G, 1000

=2,03=3,1dB

reduziert. Gleichzeitig wird der Verlust im ersten Mischer und im folgenden
Dampfungsglied ausgeglichen.
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Im Verstarker wird ein Transistor des Typs MSA0886 (IC1) verwendet, flir dessen
Eingangsanpassung das oben erwahnte Tiefpassfilter (L1, C1) genutzt wird. Die
Kondensatoren C1, C2 dienen der Gleichspannungsentkopplung. Die
Versorgungsspannung wird uber den Vorwiderstand R1 zum Einstellen des
Arbeitspunktes (7,8 V; 36 mA) zugefuhrt. Die Spule L2 und die Kondensatoren C4,
C5 dienen zum Abblocken der HF, sie stellen fur die Gleichspannung einen
Kurzschluss (L) bzw. Leerlauf (C) dar.

Die maximale Leistungsverstarkung des MS0886 bei 170,7 MHz (bei
Leistungsanpassung am Ein- und Ausgang) liegt bei ca. 30 dB. Der Ausgang des
Verstarkers (S,, =0,5) ist jedoch nicht auf den Eingang des Bandpassfilters

angepasst (S,, =0.18). Daraus ergibt sich eine resultierende Leistungsverstarkung
von etwa 29 dB bei 170,7 MHz.

Der 1 dB-Kompressionspunkt des Verstarkers liegt bei P

)+ =12,5dBm und der TOI
(3rd order interception point) bei P, =27dBm. Da am Verstarker maximal

P,=-30dBm anliegen durfen (weil der nachfolgende zweite Mischer nur

n —

Eingangsleistungen bis P, =-20 dBm vertragt), arbeitet er also im linearen Bereich

und es sind nur relativ geringe Harmonische zu erwarten. Aullerdem werden diese
durch das nachfolgende Bandpassfilter gedampft.

............................... CcE - Ch :: [l :: B B B . B B B B

Abb. 6.2-5: Schaltplan des Filters und des Verstéarkers (Bauteilliste im Anhang)
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Abb. 6.2-6: Layout der Filterplatine

Seite 48 von 112



——— 8 25 |-

50.25

64.5

L ]

I [ I [ I B B

Alle Angaben in [mm]

ﬁ 14.25

Abb. 6.2-7: Filterdimensionierung

6.2.5 Messung und Zusammenfassung

In den folgenden Abbildungen sind reale Messungen der Filterkurve dargestellt. Abb.
6.2-8 entspricht dabei der simulierten Kurve aus Abb. 6.2-2. Man sieht, dass das
Filter in der Realitat etwas breiter geworden ist, die 3 dB-Bandbreite betragt etwa
5 MHz. Auch im Ubergangs- und Sperrbereich werden die simulierten Werte nicht
ganz erreicht: 40 dB Unterdrickung ergibt sich erst bei 10 MHz Abstand zur
Mittenfrequenz, im Sperrbereich betragt die Unterdrickung etwas mehr als 55 dB
(vgl. Abb. 6.2-9). Diese Diskrepanz ist vor allem mit der schlechten Gute der
verwendeten Abschlusskapazitaten zu erklaren, die die Gesamtgute des Filters nach
unten drucken. Trotzdem entspricht die Filtercharakteristik qualitativ der Simulation,
und die Anforderungen werden voll erfillt.

Die Gesamtverstarkung des Aufbaus betragt etwa 16dB, mit 13 dB
Durchgangsdampfung des Filters und 29 dB Verstarkung des PA entspricht dies
genau der Simulation.

In Abb. 6.2-10 wurde ein grof3er Frequenzbereich gemessen (100 — 5000 MHz), um
zu sehen, wie die oberen Durchlassbander unterdrickt sind (vgl. Abb. 6.2-3). Wie
man sieht, ist das zusatzliche LC-Filter ein voller Erfolg, das erste unerwinschte
Band ist jetzt um etwa 45 dB unter dem gewinschten Durchlassbereich. Das heif3t,
das LC-Filter sorgt dort fir 35 dB zusatzliche Dampfung (40 dB/Dekade). In dieser
Abbildung sieht man noch einmal, wie schmal das Filter im Frequenzbereich
geworden ist.
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Abb. 6.2-8: Gemessene, normalisierte Filterkurve von 150 — 200 MHz
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Abb. 6.2-9: Gemessene, normalisierte Filterkurve von 100 — 400 MHz
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Abb. 6.2-10: Gemessene, normalisierte Filterkurve von 100 — 5000 MHz
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6.3 2. ZF-Modul und 10 MHz-Referenz

6.3.1 Zielstellung

Aufgabe war das Design und die Realisierung des 160 MHz-Lokaloszillators, der
10 MHz-Referenz sowie die Beschaltung des Mischerbausteins. Das 2. ZF Modul
stellt die Verbindung zwischen der VFO-Mischergruppe und der Digitalgruppe dar,
d.h. die Verarbeitung der hochgemischten 1. Zwischenfrequenz.

Der erste Teil der Aufgabe bestand darin einen Lokaloszillator zu bauen, der eine
stabile Frequenz von 160 MHz liefert. Der zweite Teil der Schaltung ist dem
Mischermodul gewidmet. Hier soll das 1. ZF Signal auf 10,7 MHz runtergemischt,
gefiltert und logarithmisch detektiert werden. Da der Spektrumanalysator als
~otandalone Gerat* funktionieren soll, ist der Aufbau einer prazisen Referenzclock
unabdingbar. Diese soll nach Mdglichkeit ein reines 10 MHz Sinussignal liefern, da
bei einem rechteckformigen Signal die Oberwellen erhebliche Stéreinflisse auf der
Platine hervorrufen konnen.

Das folgende Blockschaltbild zeigt alle einzelnen Komponenten der Schaltung, wobei
die grin markierten Kastchen die externen Schnittstellen symbolisieren.

FM-Empfinger / Mischer
Filter IN /OUT
- runtermischen der 1.ZF auf 10,7MHz S e ARk
- log. gleichgerichtete Ausgangsspannung zur ADU .
- Filter IN/JOUT > Ansteuerung einer externen Filterbank - ADU
10,7 MHz (0 - 4,5v) Umsetzung A-D
FM-E mpfinger
i HF 170,7 MHz Frileich
SAGO5
F Y
160 MHz

Dampfungsglied

veco
Ideal 160MH:z
MAX2607 S4B

Devider Dampfungsglied
-6dB -3dB
160 MHz

Komparator Frequenzteiler
TTL-Anpassung 116
ADT790 MC12026

Phasenfrequenz-
vergleicher

S chleifenfilter
LP 3.0rdnung AD9901

;.II

10 MHz
Lokaloszillator (LO)
Ref Komparator
1e0 e'v::nz TTL-Anpassung - Bereitstellung von 160 MHZ - Mischfrequenz
z AD790 - Aufbau mit Hilfe einer einfachen PLL
- externe Referenz (hier 10 MHz)

Abb. 6.3-1: Blockschaltbild des 2. ZF-Moduls
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6.3.2 Vorbetrachtung

Um zu verstehen, wie das 2. ZF-Modul arbeitet, sollen die dafir notwendigen
Mischprinzipien kurz beschrieben werden.

Mischer sind Bauelemente, die Signale von einem gegebenen Frequenzbereich in
einen anderen Frequenzbereich verschieben koénnen. Der Mischer hat zwei
Eingange, wobei der erste Eingang als RF-Input bezeichnet wird (RF - radio
frequency). Diesem Eingang wird in der Regel ein hochfrequentes Signal zugefuhrt.
Der zweite Eingang ist mit LO-Input (LO - local oscillator) bezeichnet. Der Ausgang
wird als IF-Output (IF - intermedia frequency = Zwischenfrequenz) oder ZF-Ausgang
bezeichnet.

Der Mischer erzeugt an seiner nichtlinearen Kennlinie Mischprodukte des RF- und
LO-Signals. So entstehen unter anderem die Frequenzkomponenten fre+f o sowie
fre-fLo. Mit einem Bandpass werden die gewlinschten Signalkomponenten
herausgefiltert. Wird die Summenfrequenz weiter verwendet, so spricht man von
einem Aufwartsmischer und im Fall, dass die Differenzfrequenz benutzt wird, von
einem Abwartsmischer.

MISCHER

f
e fir = fretfig
flo

LO

Das allgemeine Mischerprinzip

Abb. 6.3-2: Mischerprinzip

In  unserem Mischer wird das 1.ZF-Signal bei 170,7 MHz mit der
Lokaloszillatorfrequenz von 160 MHz auf die niederfrequente 2. Zwischenfrequenz
von 10,7 MHz herunter gemischt. Dabei entstehen neben der gewlnschten
Zwischenfrequenz auch Modulationprodukte hoherer Ordnung. Sie spielen z.B. bei
der maximalen Aussteuerung des Mischers eine grolde Rolle. Die kurze Rechnung
soll demonstrieren, wie sich das Intermodulationsprodukt 3. Ordnung berechnet.

fom=|n-flo+m-fel
f, 1 =[2-Fo —for| = 2-160 MHz—170,7 MHz = 149,3 MHz
f 1o =|~fio +2-for| = =160 MHz+2-170,7 MHz = 181,4 MHz
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Spektrum nach der Demodulation

’/IM3\

fir = frefi
f_, = Lokal-Oszillator-Frq.
i 3 » fin MHz

fi; = Zwischenfrequenz

frr.fo 280fre  fi, fre f o, 2f freeflo

fr¢ = Radiofrequenz
10,7 MHz ~ 149,3MHz 160MHz 170,7MHz 181,4MHz  330,7 MHz

Abb. 6.3-3: Ausgangsspektrum mit Intermodulationsprodukt 3.Ordnung

6.3.3 Planung des Lokaloszillators

Der Aufbau eines 160 MHz Lokaloszillators kann z.B. mit einem Quarzoszillator oder
einer PLL (Phase Locked Loop) realisiert werden. Der Entwurf des Quarzoszillators
wurde schon in den ersten zwei Wochen verworfen, da die PLL flexibel auf die
Schaltungsbeduirfnisse abgestimmt werden kann. Die Synchronisierbarkeit mit
anderen Schaltungsteilen (DDS) uUber eine gemeinsame Referenz ist dadurch
ebenfalls mdglich.

Um den Aufwand des Layouts zu reduzieren, war es sinnvoll die gleiche PLL wie auf
der VFO-Mischer Platine zu verwenden. Somit konnte die spatere Testphase
erheblich verklrzt werden.

6.3.4 80-Mhz Quarzoszillator mit Frequenzverdoppler

Obwohl wir den Quarzoszillator als Lokaloszillator nicht weiter verfolgt haben, soll an
dieser Stelle das Schaltungskonzept kurz vorgestellt werden.

Die gebrauchlichsten Quarzoszillatoren sind Colpitts-, Clapp-Guriett- und
Pierceoszillatoren. Mit Hilfe von rauscharmen Transistoren hoher Verstarkung lassen
sich hochfrequente Quarzoszillatoren mit niedrigem Phasenrauschen sehr einfach
aufbauen. Vorteil ist der klare Aufbau und die Spezifikation in Einzelstufen,
insbesondere wenn die Begrenzungsfunktion mit Diodenbegrenzern oder einer AGC-
Schaltung (automatische Verstarkungsregelung) getrennt durchgefuhrt wird, so dass
die Verstarker nicht in die Sattigung getrieben werden. Je nach Zahl der Stufen und
deren Phasendrehung handelt es sich im Prinzip um eine Pierceschaltung. Die Abb.
6.3-4 zeigt einen der ersten Entwirfe eines Oszillator mit einem 80MHz Quarz. Die
Amplitude wird mit einem Schottky-Diodenbegrenzer ausgefuhrt, alternativ ist die
einstellbare AGC-Schaltung aufgefuhrt.
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Sheet: 1/1

[ 2 [ 3 I 4
Abb. 6.3-4: 80 MHz Quarzoszillator

Um die 80 MHz des Quarzoszillators auf 160 MHz zu verdoppeln, gibt es die
Moglichkeit der Frequenzvervielfachung. Moglich ist dies zum Beispiel mit einem
digitalen Frequenzverdoppler. Der digitale Frequenzverdoppler besteht aus drei
NOR-Gattern. Um ein 50% Tastverhaltnis am Ausgang zu erreichen, muss die
Verzdgerung der 80 MHz Signale genau 90° betragen. Das Delay (Verzdgerung)
wird mit Hilfe von Verzdgerungsgliedern erreicht, die die Signale um genau 2,78 ns
verzégern missen, damit eine Phasenverschiebung von 90° entsteht.

: oo _ Digitale Frequenzverdopplun
Blockschaltbild des digitalen Frequenzvervielfacher 2 £ EE-2Y

e AR T e T D

Abb. 6.3-5: Prinzip des digitalen Frequenzverdopplers
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6.3.5 Entwurf eines Lokaloszillators mit Hilfe einer PLL

Der Lokaloszillator hat in der Schaltung einen zentralen Stellenwert. Er muss eine
stabile und exakte Frequenz von 160 MHz bereitstellen. Mit dieser Frequenz wird das
Eingangssignal von 170,7 MHz auf die 2. ZF von 10,7 MHz herunter gemischt.

I S 2 ___
Referenz Phasenfrequenz- Schleifenfilter V¢o (EOIMLiz
10 MHz 10MHz vergleicher LP 3.0rdnung Ideal 160MHz

10MHz

Frequenzteiler
116

160 MHz

Abb. 6.3-6: Blockschaltbild der PLL

Der Lokaloszillator (LO) wurde in Form eines Phasenregelkreises (PLL) aufgebaut.
Das entsprechende Blockschaltbild ist in Abb. 6.3-6 dargestellt.

Der Lokaloszillator besteht aus einem digitalen Phasenfrequenzvergleicher, einem
Schleifenfilter, dem VCO und einem Frequenzteiler. Die verwendete PLL entspricht
im Kern der PLL des variablen Frequenzoszillators und soll deshalb nicht noch
einmal extra erldutert werden. Da sie im Unterschied zum VFO mit einer festen
Frequenz und nicht mit der eines DDS synchronisiert wird, wurde am
Referenzeingang der Schaltung ein zusatzlicher Komparator eingefligt. Als Referenz
kann deshalb ein Sinus- oder Rechtecksignal angelegt werden.

Die Bandbreite des Schleifenfilters ist im vergleich zum VFO etwas groler gewanhlt.
Grund dafir war der verwendete VCO und das sich so ergebende, bessere
Phasenrauschen.

Ein Teil des hinter dem VCO aufgeteilten Signals gelangt Uber ein Dampfungsglied
zum Eingang des FM-Empfangers (SA605D).

In Abb. 6.3-7 ist der komplette Schaltplan der PLL dargestellt.
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6.3.6 Mischerbeschaltung

Der SA605 arbeitet in einem weiten Frequenzbereich bis 1 GHz. Die Bandbreite des
ersten ZF-Verstarkers ist groRer 40 MHz bei 39,7 dB(v) Verstarkung an 50 Ohm. Die
Bandbreite des Begrenzers betragt 28 MHz mit einer ungefahren Verstarkung von
62,5 dB(v.)

TZO 019 T18 T17 T16 T15

OSCILLATOR

E B
&1 &2 l3 04 I)5 ’6
Vce

Abb. 6.3-8: Interner Aufbau des FM-Empféngers

Fir einen reflexionsfreien Ubergang sowie eine optimale Leistungsiibertragung ist
am Mischer ein Eingangs L-C-Netzwerk notwendig. Dieses passt die
unterschiedlichen Impedanzen des Ein- und Ausgangskreises aneinander an.

Dem Mischer wird von auflen Uber eine SMA-Buchse das 1.ZF-Signal von
170,7 MHz (RF_IN) sowie das durch die PLL erzeugte Lokaloszillatorsignal von
160 MHz (XTAL_IN2) zugeflhrt. Die beiden Signale werden im Mischer miteinander
multipliziert. Dabei entsteht das zweite Zwischenfrequenzsignal von 10,7 MHz.
Danach folgt eine Filterung (MIXER_OUT) mit dem ZwischenfrequenZfilter, dessen
Mittenfrequenz bei genau 10,7 MHz liegt. Die Bandbreite des von uns verwendeten
Keramikfilters betragt 150 kHz. Zum Abschluss wird das gefilterte Signal
logarithmisch gleichgerichtet und zur Weiterverarbeitung an den ADU weitergeleitet.

3. DEMODULATOR 4. OUTPUT
1. MIXER SECTION 2. IF SECTION SECTION SECTION

lo RSSI i
18 16 14 11

oY

= exterRNAL COMPONENT
1 SAG05's INTERNAL COMPONENTS

Abb. 6.3-9: Benutzte Komponenten des FM-Empféngers
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6.3.7 Auswahl der Zwischenfrequenz und des ZF-Filters

Es gibt einige Vor- und Nachteile bei der Wahl einer hohen bzw. niedrigen
Zwischenfrequenz. Eine hohe Empfindlichkeit und Verstarkung ist z.B. bei 455 kHz
gewahrleistet. Leider tritt hier das Problem der Spiegelfrequenzen in den
Vordergrund. Um das zu vermeiden, haben wir uns fir ein ZwischenfrequenZzfilter bei
10,7 MHz entschieden. Die Verstarkung verringert sich dadurch erheblich, dafur
werden aber die Spiegelfrequenzen gut unterdrickt.

Die gangigsten Zwischenfrequenzen fur das ZF-Filter sind 455 kHz, 10,7 MHz und
21,4 MHz. Diese Filter werden von der Industrie als Massenware hergestellt.
Naturlich ist es moglich auch andere Frequenzen zu benutzen, allerdings sind die
entsprechend Filter teuer, da sie extra angefertigt werden mussen.

Die Ausgangsimpedanz des Mischers betragt 1,5kQ, d.h. bei hochohmigen
Filtereingangen braucht keine zusatzliche Anpassung vorgenommen zu werden. Da
die von uns benutzten Keramikfilter eine Ein- und Ausgangsimpedanz von 330 Q
aufweisen, muss ein Anpassungsnetzwerk eingefigt werden. So kdnnen
Signalverluste vermieden werden. Die Eingangsimpedanzen des RF- und LO-
Eingangs betragen jeweils 1,5 kQ.

TO
FROM IF AMP
MIXER INPUT

(PIN 20) FLT1 c29 (PIN18)

47pF

10.7MHz

CERAMIC

FILTER c28
47pF c23

I I 0.1uF

L4
8.2uH

- Y - Y

TAPPED-C NETWORK TAPPED-C NETWORK

Abb. 6.3-11: Anpassungsnetzwerk der ersten Stufe

Warum ist das ZF-Filter so wichtig? Das ZF-Filter bestimmt mit seiner Bandbreite und
Gute das Auflésungsvermogen unseres Spektrumanalysators. Die hochste Auflésung
wird mit einem schmalbandigen ZF-Filter erreicht. Es muss aber in Kauf genommen
werden, dass ein schmalbandiges Filter eine hohere Einschwingzeit als ein
breitbandiges Filter hat und die Sweeptime spater um ein Vielfaches erhoéht wird. Fir
unseren Spektrumanalysator haben wir drei Filter mit den Bandbreiten 10 kHz,
100 kHz und 500 kHz vorgesehen. Wir kdnnen fur einen sehr grollen Sweep (1 MHz-
100 MHz) das 0,5 MHz Filter und das 10 kHz Filter bei kleinen Sweeps einsetzen.

Um die Auswahl der Filter zu automatisieren, sind am Mikrocontroller vier zusatzliche
Steuerleitungen vorhanden. Der Ein- und Ausgang des Mischers muss dann manuell
auf Filterbankbetrieb umgestellt werden. Hierbei erfolgt eine Impedanzanpassung,
die wir typischerweise auf 50 Q festgelegt haben. Leider konnte die Filterbank nicht
mehr vollstandig implementiert werden, so dass wir zurzeit nur ein 150 kHz Filter zur
Verfugung haben. Trotzdem liefert dieses Filter, mit einigen Abstrichen, ausreichend
gute Ergebnisse.
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In Abb. 6.3-12 ist die Filterkurve des verwendeten ZF-Filters (150 kHz) dargestellt. Es
ist deutlich zu erkennen, dass ab 40 dB die Filtercharakteristik stark nachlasst und
einzelne Ripple das gefilterte Signal verschlechtern, was sich bei unserem
Spektrumanalysator ab —60 dBm Eingangsleistung bemerkbar machen wirde. Um
dies zu vermeiden, haben wir zwei ZF-Filter in Reihe geschaltet.

Des Weiteren wurden zwei Quarzfilter angeschafft, die noch nicht eingebaut wurden.
Das QuarZzfilter hat eine 3 dB Bandbreite von 10 kHz und ist damit um das 15-fache
schmalbandiger als das Muratafilter. Aufgrund der Dampfung von 90 dB im
Sperrbereich ware es fur den Einsatz als schmalbandiges ZF-Filter pradestiniert.

0
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20

. N
. I
AN B NV | vaTal
SNV

70
8.700 9.700 10.700 11.700 12.700
Frequency (MHz)

Abb. 6.3-12: Filterkurve des 10,7 MHz Murata ZF-Filters

Attenuation (dB)

6.3.8 Leistungsumsetzung

Der RSSI-Ausgang (Received Signal Strength Indicator) der Verstarker gibt eine
Spannung ab, die Uber einen Dynamikbereich von ca. 80 dB proportional dem
Logarithmus der Eingangsleistung ist. Diese Spannung variiert zwischen 0,5V fur
sehr schwache Signale bis ca. 4V fur starke Signale. Da es sich um eine
Gleichspannung handelt, ist die spatere Verarbeitung durch den Analog-Digital-
Umsetzer recht einfach mdglich.

Wenn die Eingangsleistung uUber -20 dBm liegt (RSSI-Spannung ca. 4 V), steigt der
Wert nicht weiter an und die Verstarker hinter dem Mischer gehen in die Sattigung.
Dieser Wert markiert die zulassige Hochstgrenze des Aussteuerungsbereiches des
RF-Eingangs. Damit ist der Arbeitsbereich des Spektrumanalysators von —100 dBm
bis —20 dBm festgelegt. Ab —100 dBm wird das Spektrum durch das Eigenrauschen
der Schaltung verdeckt. Dadurch ist es nicht mehr mdglich, Signale vom Rauschen
zu unterscheiden.
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Abb. 6.3-13: Maximaler Dynamikbereich des Signaldetektors
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6.3.9 Spannungsversorgung

Wir bendtigen insgesamt 3 Spannungsregler um alle Bausteine ordnungsgemafn mit
Spannung zu versorgen. Der VCO (MAX2607) bendtigt 12 V, der Mischer (SA605D)
6 V, der Phasenfrequenzvergleicher (AD9901), die Komparatoren (AD790), der OPV
(MAX412) und der Frequenzteiler (MC12026) bendtigen 5 V.

Spannungsversorgung
+12V +6V +5V
A @
+15V Power Supply

—| 1, 7812 7806 7805

N ouT N ouT N ouT
1 cia J_ eno |z | 4l calewo | ca| 4l cs[ ew CGJ_
o 0,33Up_‘r O1uF | T0.33uF O1uF| T 033uF 0,1UFT

GND

Abb. 6.3-14: Spannungsversorgung des 2. ZF-Moduls

6.3.10 Das Platinen-Layout

Das Layout wurde mit der Software Eagle erstellt. Die Male der ,LO-Mischer-Platine”
betragen ungefahr 50x70mm. Die Platine ist vollstandig durchkontaktiert und mit
einer Masseflache auf Rluck- und Vorderseite Uberzogen. Des Weiteren besteht die
Moglichkeit den VCO Uber eine SMA-Verbindung extern anzuschlief3en.
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Abb. 6.3-15: Bestlickungsplan des 2. ZF-Moduls

Abb. 6.3-16: Platinenlayout des 2. ZF-Moduls

10 MHz-Referenzoszillator

unsere Zwecke ausgesucht. Allgemein ist
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Zur Synchronisation der DDS und PLL bendtigen wir eine 10 MHz-Referenz, die wir
mit Hilfe eines einfachen Quarzoszillators aufgebaut haben. Wir

Quarzoszillatorschaltungen getestet und dabei den Colpitts-Oszillator mit einer
Darlingtonstufe fur

haben einige

die Colpitts-



Oszillatorschaltung die am haufigsten verwendete Schaltung, weil sie sich durch ihre
grole Unempfindlichkeit in der Dimensionierung und Zuverlassigkeit im Betrieb
auszeichnet. Beim Colpitts-Quarzoszillator arbeitet der Transistor als Emitterfolger
mit geerdetem Kollektor. Der Quarz schwingt bei einer Lastresonanz, bei der er als
Induktivitat hoher Glte agiert.

Durch den hohen Eingangswiderstand kénnen die Teilerkondensatoren C_A und
C_B sehr hohe Kapazitatswerte annehmen, die normalerweise um ein sechstel
niedriger sind. Damit ist die Ruckwirkung der Transistorstufe auf die
Oszillatorfrequenz sehr klein. Die effektive Lastkapazitat des Quarzes wird durch die
Serienschaltung von C_A und C_B dargestellt. Das Verkleinern von C_B relativ zu
C_A bewirkt eine ansteigende HF-Ausgangsamplitude. Um auf verninftige
Standardwerte (ca. 50 pF, typischer Bereich 10-50 pF) zu kommen, wird eine
Kapazitat C_TRIM dieser Grélkenordnung zum Abgleich der Oszillatorfrequenz in
Reihe zum Quarz geschaltet. Der Quarz kann nun mit einer Genauigkeit von 1 ppm
abgestimmt werden. Da die Schaltung ohne Ausgangsverstarker eine zu geringe
Amplitude, hier 400 mV,,, aufweisen wirde, musste ein Verstarker implementiert
werden, der das Signal auf 3 V,, anhebt.

Die Versorgung der Darlingtonstufe wird durch einen einstellbaren Spannungsregler
realisiert. Dies ist zwar verwunderlich, erfullt aber den Zweck dem Sinussignal eine
optimale Form zu geben.

1 2 [ 3 5
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o c2 ®
5 |
1000k R4 R7
68k 56
o] |75
Fr [[sof]i3 c
| 1. 2N2222 | o, 100pF 10MHZ_OUT |
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Abb. 6.3-17: Schaltplan der 10 MHz Referenz

Das Platinenlayout wurde ebenfalls mit Eagle erstellt. Die von uns aufgebaute
Schaltung wurde aus Zeitgriinden nur auf eine Lochrasterplatine gelétet.
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Abb. 6.3-18: Bestiickungsplan der 10 MHz Referenz
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6.4 Steuerungs-und Verarbeitungsmodul

6.4.1 Funktionsweise

Das Steuerungs- und Verarbeitungsmodul im einfachen Spektrumanalysator steuert
den Ablauf der Aufnahme diskreter Messwerte fir das Spektrum eines
Eingangssignals und verarbeitet die aufgenommenen Messwerte.

Die Steuerungs- und Verarbeitungsaufgaben werden durch einen Mikrokontroller in
Zusammenarbeit mit der Software auf einem PC erledigt. Zur weiteren Verarbeitung
der Messdaten sowie zur Einstellung von Grenzfrequenzen und Auflosung des
Messvorganges wird daher die Kommunikation des Mikrokontrollers mit einem PC
ermoglicht.

Analoger
Messwert

Messdatum

Frequenzen

Anfangs-, Endfrequenz
und Schrittweite

Messdatum

Auswahl der Bandbreite
und Schrittweite

VFO: Frequenzvariabler Oszillator
DDS: Direct Digital Synthesizer
ADU: Analog-Digital-Umsetzer

Abb. 6.4-1: Blockdiagramm zur Funktionsweise
des Steuerungs- und Verarbeitungsmoduls

Der Steuerungs- und Verarbeitungsablauf beginnt mit der Ubernahme der
Parameter wie Bandbreite und Auflésung des Spektrums, die von der Software des
PCs zum Mikrokontroller Uber eine serielle Schnittstelle Ubertragen werden. Die
Parameter werden auf dem PC durch den Benutzer ausgewahlt und eingegeben. Die
Software auf dem PC rechnet die Frequenzwerte in fir den DDS verstandliche
APhase-Werte um. Nachdem der Mikrokontroller die Einstellungen fir die Messung
erhalten hat, sind fur den Frequenzdurchlauf die Anfangs- und Endfrequenz sowie
die Frequenzschrittweite gegeben. Damit ist die Initialisierung des Messvorganges
beendet.

Der Messvorgang beginnt mit der Einstellung der ersten Mittenfrequenz. Dazu
Ubermittelt der Mikrokontroller tber eine Schnittstelle dem ,Direct Digital Synthesizer®
(DDS) die Anfangsfrequenz. Am Ausgang des logarithmischen Detektors liegt eine
analoge Gleichspannung an, die proportional zum Logarithmus der Leistung des
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Eingangssignals bei der jeweiligen Messfrequenz ist. Dieser analoge Messwert wird
mittels eines Analog-Digital-Umsetzers (ADU) in ein digitales Messdatum umgesetzt,
welches vom Mikrokontroller aus dem ADU Uber eine weitere Schnittstelle
ausgelesen wird. Das digitale Messdatum wird anschlielend zum PC Ubertragen.

Zur Ermittlung des nachsten Messdatums wird durch den Mikrokontroller die nachste
Mittenfrequenz am DDS eingestellt und der obige Ablauf wiederholt. Der gesamte
Messvorgang wiederholt sich bis zum Erreichen der Endfrequenz.

6.4.2 Hardware

Anforderungen

Fir die Realisierung des oben beschriebenen Messvorgangs werden an die
Hardware des Steuerungs- und Verarbeitungsmoduls die folgenden Anforderungen
gestellt.

Die RS-232-Schnittstelle wurde fur die Kommunikation zwischen dem Steuerungs-
und Verarbeitungsmoduls und dem PC aufgrund ihrer robusten Einfachheit und der
weitgehenden Unterstitzung durch Mirkokontroller ausgewahlt. Bei der RS-232-
Schnittstelle werden logische Pegel bipolar auf maximal + 15 V abgebildet. Fir den
Ubergang zwischen der TTL-Logik des Mikrokontrollers, die logische Pegel unipolar
mit 0 V und 5 V abbildet, muss ein externer Pegelumsetzer (engl. level shifter)
verwendet werden.

Fir die Analog-Digital-Umsetzung der vom logarithmischen Detektor gelieferten
Gleichspannung von 0 bis ungefahr 5 V ist eine Auflosung von ca. 20 mV mit 8-Bit-
Datenwort fur den einfachen Spektrumanalysator ausreichend. Damit werden hohe
Anforderungen an die Genauigkeit und Stabilitdt der Referenzspannung fir den ADU
sowie an die GroRRe des Auflosungsbereiches des ADU gestellt. Zu Beginn des
Projektes wurde noch keine Wahl zu Gunsten eines bestimmten ADUs getroffen. Es
sollte jedoch ein externer Analog-Digital-Umsetzer mit externer Referenzspannungs-
quelle und der synchronen SPI-Schnittstelle (engl. Serial Peripheral Interface) flr das
Auslesen der digitalisierten Messdaten eingesetzt werden. Ein externer ADU wurde
gegenuber einem im Mikrokontroller integrieten ADU wegen der vorhandenen
Ausweichmaoglichkeit bei unerwartet auftretenden Problemen vorgezogen. Demnach
muss der Mikrokontroller selbst nicht Uber einen integrierten ADU verfugen.

Die Programmierung des der jeweiligen Frequenz entsprechenden APhase-Wertes in
den DDS des Frequenzvariablen Oszillators (VFO) geschieht durch die Ubertragung
von 40 Bit. Diese sollen aufgrund der héheren Ubertragungsrate parallel Ubertragen
werden. Es werden daher genugend Ausgange am Mikrokontroller benotigt, um die
erforderlichen 8 Leitungen fur Daten und 3 Leitungen fur Steuerinformationen fur die
DDS-Programmierung realisieren zu kénnen. Die DDS kann darlber hinaus auch mit
einem asynchronen Hersteller-abhangigen Protokoll seriell programmiert werden.
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40-Bit-
Datenwort SPI
(Asynchron & (Synchron &
Seriell) Seriell)

UART
o\
SPI

(Programmierung des
pC mittels ISP)

RS-232

SPI: Serial Peripheral Interface
UART: Universal Asynchronous
Receiver/Transmitter

ISP: In-Circuit Serial Programming

Abb. 6.4-2: Schnittenstellen zwischen
dem ATMEL-Mikrokontroller und der Peripherie

Aufgrund der guten Erfahrungen am Fachbereich Elektronik der TU Berlin mit der
ATMEL-Mikrokontroller-Familie wurde die Wahl auf diese 8-Bit-RISC-Mikrokontroller
eingeschrankt. Die Wahl fiel auf den ATMEL 90S8515".

Dieser  Mikrokontroller ~ verfugt Uber einen  ,Universal  Asynchronous
Receiver/Transmitter® (UART), der zusammen mit dem erwahnten Pegelumsetzer die
serielle  Kommunikation Uber RS-232 ermdglicht. Er unterstitzt die geforderte
synchrone SPI-Schnittstelle, die des weiteren auch die direkte Programmierung des
Flash-Speichers des Mikrokontrollers mittels ISP-Mechanismus (engl. In-Circuit
Serial Programming) zusammen mit einem geeigneten Programmier-Dongle und
zugehoriger Software ermoglicht. Ferner bietet er auch die geforderte Anzahl
genugend frei programmierbarer Ein- und Ausgange mit insgesamt vier 8-Bit-Ports,
wobei zwei Ports durch UART und SPI genutzt werden und somit insgesamt 16 Ein-
bzw. Ausgange zur weiteren Verfigung bereit stehen.

Damit die durch den Mikrokontroller zu erledigenden Aufgaben schnell genug von
statten gehen, war auch eine hohe Taktfrequenz innerhalb der AT90S-Serie
ausschlaggebend fur den 90S8515, welcher bei einer maximalen Taktfrequenz von
8 MHz betrieben werden kann.

Realisierung

Die Realisierung der Hardware des Steuerungs- und Verarbeitungsmoduls erfolgte in
zwei Schritten. Im ersten Schritt wurde die erste Version der Platine entwickelt. Auf
dieser sind Spannungsversorgung, Mikrokontroller, Multiplexer, Pegelumsetzer und
ADU-Adapter-Socker untergebracht. Weiterhin kénnen zur Evaluierung von

' Mikrokontroller ATMEL AVR 90S8515 — Datenblatt,
URL: http://www.atmel.com/dyn/products/datasheets.asp?family_id=607
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Pegelzustanden auf den Datenleitungen LEDs mit Jumpern zu ihren zugehdrigen
Leitungen hinzugeschaltet werden. In der zweiten Version der Platine wurden alle
weiteren bendtigten Komponenten auf der Platine untergebracht. Daher ist die zweite
Version der Platine mit dem externen ADU sowie seiner Referenzspannungsquelle
ausgestattet. Darlber hinaus wurden kleinere Fehler beseitigt, Verbesserungen
vorgenommen wie etwa weitere Pins zum Abgreifen von Singalpegeln oder etwa
Pulldown-Widerstande fur hinreichende Flankensteilheit.

Im Folgenden werden einzelne Aspekte der Realisierung und Entwicklung der
Hardware des Steuerungs- und Verarbeitungsmoduls naher betrachtet.

Spannungsversorgung

Zur Umsetzung der zentral zur Verflgung gestellten Versorgungsspannung von 15V
Gleichspannung auf die im Steuerungs- und Verarbeitungsmodul bendtigte 5V
Gleichspannung wird der Spannungsregler STM L7805AB? im TO-220-Gehause
verwendet. Die Eingangsspannung Ui, des Linearreglers L7805 sollte groRRer als 8 V
sein um eine gute Ausregelung von U, auf 5 V zu gewahrleisten. Mit U;, von 15 V
und Ugyt von 5 V ergeben sich 8 V Spannungsabfall iber dem L7805AB. Bei einem
maximalen Ausgangsstrom von 1 A betragt die maximale Verlustleistung 8 W. Die
aufgebaute Platine fur das Steuerungs- und Verarbeitungsmodul bendtigte im
spateren Betrieb immer einen Eingangsstrom kleiner als 0,3 A. Somit betrug die
Verlustleistung am Linearregler nie mehr als 2,4 W und das TO-220-Gehause konnte
die auftretende Verlustwarme ohne zusatzliche Kihlung abflhren.

TTL-RS-232-Pegelumsetzer

Fur die bereits erwahnt Pegelumsetzung von 5 V-TTL-Logik des UART auf die
bipolaren Spannungspegel der RS-232-Schnittstelle fiel unsere erste Wahl auf den
MAX233, da dieser eine einfachere aulere Beschaltung mit nur einer Kapazitat
vorzuweisen hat. Da der MAX233 mit einem Stlckpreis von ca. 6 Euro das
sechsfache des Stlickpreises des MAX232 in DIL-Ausflihrung kostet, wurden die
4 externen Kapazitaten fur die auldere Beschaltung in Kauf genommen und somit der
MAX2322 als Pegelumsetzer ausgewahlt.

Taktfrequenz des Mikrokontrollers

Als Quarz wurde ein Standardquarz im HC49-Gehause mit der Grundton-Frequenz
von 7,3728 MHz ausgewahlt. Da es bei dieser Taktfrequenz fur keine der moglichen
Ubertragungsgeschwindigkeiten des UART der RS-232-Schnittstelle zu einem
Auslaufen der Synchronitat zwischen Start- und Stop-Bit eines Bytes kommt, kann
eine Bitfehlerwahrscheinlichkeit im Zusammenhang mit der Taktung des
Mikrokontrollers ausgeschlossen werden. Dieser Zusammenhang kann dem ATMEL-
Datenblatt entnommen werden. Somit ist auch eine Baudrate von 115.200 Baud/s
bei gleichzeitig hoher Taktfrequenz madglich.

2 Linearregler STM L7805AB — Datenbilatt,
URL: http://www.st.com/stonline/books/ascii/docs/2144.htm
3 Pegelumsetzer MAXIM MAX232 — Datenblatt,
URL: http://dbserv.maxim-ic.com/quick_view2.cfm?pdf num=1798
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Doppelte Nutzung der SPI-Schnittstelle (Multiplexer)

Da Uber die SPI-Schnittstelle zum einen der Datenaustausch fur die Programmierung
des Mikrokontrollers zwischen PC und Mikrokontroller realisiert wird und zum
anderen die Daten aus dem ADU mittels SPI ausgelesen werden, findet in der
Schaltung der Multiplexer 74HC4053* Verwendung. Die SPI-Schnittstelle besteht aus
den Datenleitungen MISO (engl. Master in / Slave out), MOSI (engl. Master out /
Slave in) und SCK (engl. Serial Clock). Die MISO-Datenleitung wird fiir das Auslesen
des ADU durch den Mikrokontroller und fur die ISP-Programmierung des
Mikrokontrollers bendtigt. Die MOSI-Datenleitung ist nur fur die ISP-Programmierung
des AT90S8515 notwendig und die SCK-Datenleitung gibt den Takt fur den
synchronen seriellen Datentransfer tber die SPI-Schnittstelle vor.

Um den ATMEL in den Programmiermodus zu bringen, muss der /RESET-Eingang
des Mikrokontrollers wahrend der gesamten Dauer der Programmierung auf Masse
(GND) gezogen werden.

Der 74HC4053 besteht aus drei 1-zu-2 Multiplexern und wird in der vorliegenden
Schaltung voll ausgenutzt. Damit es zu keinen Fehlschaltungen kommt, sind alle
Schalteingange des Multiplexers mit /RESET kurzgeschlossen, so dass immer alle
SPI-Leitungen an der gleichen Peripherie anliegen.

Durch die vorliegende Beschaltung des 10-poligen Wannenstecker (ISP-Stecker) aus
den Schaltplanen in Abb. 6.4-3 und in Abb. 6.4-9 wird der Mikrokontroller zur
Programmierung vom PC aus auf /RESET gesetzt und somit alle drei SPI-Leitungen
fur die ISP-Programmierung freigegeben. Ist /RESET nicht aktiv, kann der ADU
mittels SPI-Schnittstelle durch den Mikrokontroller ausgelesen werden.

Externer Analog-Digital-Umsetzer

Als externer ADU mit 8 Bit—Auﬂésung von 0 bis 5 V und zur Verfugung stehender
SPI-Schnittstelle kamen der AD7478> von Analog Devices und der MAX1118° von
MAXIM in Frage. Da fur den MAX1118 fur die erste Platinenversion ein Adapter
entworfen, getestet und die Programmierung zum Auslesen erfolgreich
vorgenommen wurde, konnte auf die Verwendung des AD7478 verzichtet werden.

Fir die erste Platinenversion wird fur die Verwendung des ADU MAX1118 ein
Adapter bendtigt, dessen Schaltung in Abb. 6.4-7 und die Platine in Abb. 6.4-8
dargestellt ist. Der Adapter wird dann passend mit dem Sockel SV2/SV3 auf der
Platine verbunden. In der zweiten Platinenversion befindet sich der ADU direkt auf
der Platine.

Der MAX1118 kann mit positiver Versorgungsspannung von 2,7 bis 5,5 V betrieben
werden. Da jedoch die maximale Spannung flir das zu digitalisierende
Eingangssignal sowie die maximale Referenzspannung auch von der

4 Multiplexer Philips 74HC4053 — Datenblatt,

URL: http://www.semiconductors.philips.com/pip/74HC4053.html
°> ADU von Analog Devices AD7478 — Datenblatt,

URL: http://www.analog.com/Analog_Root/productPage/productHome/0,2121,AD7478,00.html
® ADU von MAXIM MAX1118 — Datenblatt,

URL: http://www.maxim-ic.com/quick_view2.cfm/qv_pk/2366/In/en

Seite 70 von 112



Versorgungsspannung abhangen, muss bei einem gewlnschten Aufldsungsbereich
von 0 bis 5 V fiur die Versorgungsspannung mindestens 5 V und fir die
Referenzspannung genau und stabil 5 V zur Verfugung gestellt werden. Die
Referenzspannung wird in der ersten Platinenversion tUber Pin 2 des JP5 an den
ADU MAX1118 angelegt.

Fur die Bereitstellung der erforderlichen Referenzspannungsquelle wurden zwei
Moglichkeiten aufgebaut und getestet. So lasst sich mittels einer Z-Diode eine
spannungsstabilisierte Referenzspannung zur Verfigung stellen. Dazu wurde die in
der zweiten Version der Platine (Abb. 6.4-9) integrierte steuerbare Z-Diode LM336 in
ihrer 5 V-Variante mit einem Vorwiderstand von 3,9kQ und einem 10kQ-

Potentiometer betrieben. Mit der steuerbaren Z-Diode lasst sich Uber den
Potentiometer die gewlinschte Referenzspannung im Vergleich mit einem
Digitalmultimeter genau im Bereich von ca. 4,5 bis 5,5 V einstellen. So kann das
Steuerungs- und Verarbeitungsmodul mit dem aufzuldésenden Spannungsbereich
direkt auf die Ausgangsspannung des logarithmischen Detektors im angegebenen
Bereich abgestimmt werden.

Die zweite Moglichkeit besteht aus dem einfachen Abgriff der 5 V-Spannung des
Linear-Reglers. Diese Methode erwies sich im Zusammenhang mit der ersten
Version der Platine als hoch genau, so dass die Messung im Vergleich mit einem
Digitalmultimeter ohne Betrachtung von Temperaturdrift oder weiteren Storeinflissen
exakt Ubereinstimmten. Hierbei wird jedoch auf den Vorteil der einstellbaren
Referenzspannung verzichtet.

Mit der 8 Bit Aufldsung des ADU und der beispielhaften Referenzspannung von
Ur =5V ergibt sich ein Quantisierungsschritt von

— URef

AU > = 0,01953125V

und somit die maximal zu quantisierende Spannung von U, ~4,98 V.

Der verwendete 8-Bit ADU hat einen Dynamikbereich von

D= 20Iog(%&xj =20log(255)=48,13dB.

Aufgrund mangelhafter Steilheit der Flanken auf der SCK- und MISO/DOUT-Leitung
wurden jeweils 100kQ Pulldown-Widerstande gegen Masse fur SCK und

MISO/DOUT auf dem Adapter fur den MAX1118 berucksichtig.
Optionale Ansteuerung von ZF-Filtern fiir die 2. ZF
FUr die optionale Ansteuerung von verschiedenen Zwischenfrequenzfiltern einer

optionalen externen Filterplatine fir das 2. ZF-Modul wurden 4 externe 1/O-Pins vom
ATMEL reserviert und an einen 4-poligen Printstecker gefluhrt.
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Schaltplan fur die erste Version des Steuerungs- und Verarbeitungsmoduls
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Platinenlayout flr die erste Version
des Steuerungs- und Verarbeitungsmoduls
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Abb. 6.4-5: Unterseite des Platinen-Layouts (Bottom-Layer)
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Bestuckungsansicht fur die erste Version
des Steuerungs- und Verarbeitungsmoduls
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Schaltplan fur den ADU-Adapter
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Abb. 6.4-8: Top-Layer, Bottom-Layer und
Bestiickungsplan des ADU-Adapters
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Schaltplan fur die zweite Version des Steuerungs- und Verarbeitungsmoduls
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Platinenlayout flr die zweite Version
des Steuerungs- und Verarbeitungsmoduls
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Abb. 6.4-11: Unterseite des Platinen-Layouts (Bottom-Layer)
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Bestuckungsansicht fur die zweite Version
des Steuerungs- und Verarbeitungsmoduls

O

1C6-

Sub-D F15

L7805 ‘

l F15 J

)

&

0,33k
'

—

L 3
©
RN

(”j? s

Cé
1uF

[otio)57,

R6

oMl

=

&8

(St0) 7o

LED3MM

) D_IsP
(100 Jme
(7]
(]

200000 il

X_ISP

D_RXD
LED3M
D_TXD
LED3MM

Foo |

i)
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Abb. 6.4-13: Untere Bestiickungsansicht des Platinen-Layouts (Bottom-Layer)
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6.4.3 Software im Mikrokontroller (Firmware)

Die Software im Mikrokontroller steuert nach dem Empfang von Anfangs-,
Endfrequenz und Frequenzschrittweite den Sweep-Vorgang, also den Vorgang der
Digitalisierung eines bei der entsprechenden Frequenz zum Logarithmus der
Leistung proportionalem Gleichspannungswert des logarithmischen Detektors. Daher
hat die Software im Mikrokontroller im Wesentlichen die Kommunikation mit der
Software auf dem PC, mit der Peripherie auf der Platine und mit den anderen
Modulen unter entsprechenden Zeitvorgaben durchzuflhren. Ist das Spektrum im
ausgewahlten Frequenzbereich aufgenommen, beginnt das Programm erneut auf
initale Daten vom PC zu warten.

Im Folgenden wird das Programm im Ablauf sowie detaillierte Aspekte wie der Zugriff
auf die Peripherie naher erlautert. Der Quellcode der Software des Mikrokontrollers
befindet sich auf der zum Abschlussbericht gehdrigen CD im Anhang und auf der
zum Projekt gehdrigen Web-Site.

Zustandsdiagramm und Programmablaufplan

Das Programm im Mikrocontroller ist als endlicher Zustandsautomat (engl. Finite
State Machine, FSM) ausgefuhrt. Dem Hardware-Reset bzw. dem Anschalten folgen
die Initialisierung der Hardware und der Eintritt in eine Endlosschleife, in der der
Zustandsautomat realisiert wurde. In der Endlosschleife fuhrt das Programm
abhangig vom aktuellen Status die zugehdrigen Funktionen aus. Als Status
existieren die Zustande ,Warten®, ,Optionen empfangen® und ,Sweep durchfihren®.

Optionen
empfangen

Sweep
durchzufiihren

Abb. 6.4-14:Zustandsdiagramm fiir den endlichen Zustandsautomaten

Das Programm verharrt solange im Zustand ,Warten®, bis im Empfangspuffer des
UART ein Zeichen anliegt, das vom LabVIEW-Programm vom PC aus an den
Mikrokontroller gesendet wurde. Wenn dies der Fall ist, wird in den Zustand
,Optionen empfangen“ Ubergangen und aus dem UART-Buffer dreimal 4 Byte
eingelesen. Diese Bytes werden in 3 Longs konvertiert und als APhase-Werte fur die
Anfangs-, Endfrequenz und Frequenzschrittweite interpretiert.

Alle Frequenzangaben im Programm des Mikrokontrollers sind den Frequenzen
entsprechende APhase-Werte. Die Umrechnung von Frequenzen in APhase-Werte
wird durch das LabVIEW-Programm vorgenommen. Es wird aufgrund der
Proportionalitat trotzdem von Frequenzen gesprochen.
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Nachdem die Frequenzwerte empfangen wurden, nimmt das Programm den Zustand
~oweep durchfuhren“ an. In diesem Zustand verweilt das Programm in einer While-
Schleife, bis die nachste aktuelle Frequenz grolier als die Endfrequenz werden
wirde. In der Schleife wird jeweils die aktuelle Frequenz neu berechnet und in den
DDS programmiert. Das zur Frequenz gehoérige Messdatum wird aus dem ADU
ausgelesen und das aufgenommene digitale Messdatum an den PC geschickt.
AnschlieRend wechselt das Programm wieder in den Zustand ,Warten® und ist bereit
flr einen erneuten Programmdurchlauf.

Der beschriebene Ablauf des Programms ist in Abb. 6.4-15 als Programmablaufplan
dargestellt.

Beginn des Programms nach
Hardware-Reset

A 4

Warten auf Daten, die vom PC
mittels serieller Schnittstelle RS-232
an den ATMEL geschickt werden.

A

A 4

Einlesen der Daten
Anfangsfrequenz, Endfrequenz und
Schrittweite vom UART.

FALSCH

Frequenz < (Endfrequenz-Schrittweite)

Aktuelle Frequenz mit Schrittweite und Zahler
berechnen. Frequenz zur DDS des VFO
Ubertragen und Zahler inkrementieren.

\ 4
Auf notwendige Wartezeiten achten
und Messdatum aus dem
ADU per SPI auslesen.

A 4

Das digitale Messdatum iber
UART/RS-232 an den PC senden.

Abb. 6.4-15: Programmablaufplan fiir die Steuerung und Verarbeitung
der Messung durch den ATMEL-Mikrokontroller
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Implementierung des Programms

FUr die Implementierung des beschriebenen Programms wurde aufgrund der zu
verarbeitenden 32-Bit-Long-Variablen, der besseren Strukturierbarkeit und besseren
Modularisierung im Vergleich mit Assembler sowie der zahlreich vorhandenen
Bibliotheken der freie C-Kompiler AVR-GCC’ gewahlt. Mit 3712 Byte bendtigt der
durch den AVR-GCC erzeugte Binarcode weniger als die Halfte des 8 kByte grof3en
Flash-Programmspeichers des ATMELSs, was fur den vorliegenden Programmumfang
mehr als akzeptabel ist.

Das Debugging wurde mit Hilfe des AVR Studio 4% und der durch den AVR-GCC
erzeugten COF-Datei durchgefiihrt. Die COF-Datei verbindet den C-Quellcode mit
dem Binarcode, so dass mit dem AVR Studio, wie in Abb. 6.4-16 dargestellt, direkt im
C-Quellcode Fehler gesucht und die Werte der Variablen wahrend der
Programmausflhrung beobachtet werden konnten.

AVRStudio [ [=1[E3]
[ mle Project Edt View Tools Debug Window Help _Aax
=2 =F- N} & OE = B 64 = I HTHROED B
=E& = w
Workspace x nj
7 Does measure until the current frequen®
Neme [ value ## reached the stop frequency
[ Register 0-15 - firstswesp = TRUE:
+ 15 Register 1531 counter=0;
B Frocessor vhile [(fregCurrent < (fregStop-freqStep)
= 1/0 aTeosss1s /7 Computes the current center [regue
+-1» ANALOG_COMPARATOR 7 discrete freguency step and the cc
+0 cou |treqCurrent=(u32)freqStart + (u32)cou
=B =proM b countertt:
3 EXTERNAL_INTERRUPT ## Sets the warisbls frequency oscill
+-52 PORTA /7 to the current frequency
+ 58 PORTE dds_sstfrequency(freqCurrent);
=52 PORTC . .
L= %00 <7 After wait, the measured section w
= PORTC x if (firstsweep==FALSE) {
$ DDRC OxFF delay_ms(2):
=2 PINC 0x00 } else {
= delay_ns(20}:
*5= PORTD Firstsween=FALSE:
v 27 PL 1
#+-{8) TIMER_COUNTER 0
#-{2) TIMER_COUNTER _1 /# Gemds the walue from the ADC to thxw
> v
+-=21 UART A >
E] Hio | @ " B \dskuments und sinstellungenmartin|sigene datsien|studium semester|Ds - ws 0304 (3, semesler)\pmjektE\eklmu.r
’: Loaded plugin STKS00 :‘ hame | Value | Type | Location
o | Loeded partfie: C:Programme \8tmel \AVR Tools) freqCurrent 0 unsigned 0x0255 [SRAK]
5 AVR Simulator Please wait while configuring simuld| | § status 0 unsigned 0=023C [SRAM]
E | AVR Simulstor ATS0S8515 Configured OK g tirstsvesp 0 unsigned 0x025D [SRAK]
Loaded objectfile: spectrumanalyzer. cof
» [\, Build  Messages] ¢ 3 ", Watch 1 {Watch 2 » Watch 3 » Watch 4 /
ATS0S8515  AVR Smulator Auto Stopped (& Ln 132, Col 10

Abb. 6.4-16: Entwicklungsumgebung AVR Studio im Debugging-Modus

Da u.a. mit der Programmierung der SPI-Kommunikation fir den ADU sowie fur die
Programmierung des DDS genug Probleme zu Iésen waren, wurden fur die
asynchrone, serielle Kommunikation mittels des UART die gepufferten, Interrupt-
gesteuerten UART-Routinen aus der Procyon AVRIib von Pascal Stang® und fiir
Wartezyklen die Delay-Routinen von Chris Efstathiou herangezogen.

Diese Routinen wurden jeweils um bendtigte Erweiterungen, wie etwa die Funktionen
delay_nop() und uartReceiveStringLong() erganzt. Weiterhin wurden einige

" Freier C-Kompiler fiir AVR ATMEL-Mikrokontroller: AVR-GCC Version 3.3,
URL: http://www.avrfreaks.net/AVRGCC/

8 AVR Studio 4 — ATMEL AVR Entwicklungsumgebung mit Assembler und Debugger,
URL: http://www.atmel.com/dyn/products/tools_card.asp?tool_id=2725

o Procyon AVRIib - C-Language Function Library for Atmel AVR Processors,
URL: http://hubbard.engr.scu.edu/embedded/avr/avrlib/
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in der AVR-GCC Standardbibliothek'® vorhandene und funktionierende Funktionen
nach Mdglichkeit genutzt. Alle weiteren Funktionen wurden unter zu Hilfenahme der
Datenblatter der anzusprechenden Komponenten unter Berlcksichtung der
Zeitvorgaben selbst implementiert.

Zur genaueren Erlauterung der Implementierung der einzelnen Teile des
Programmablaufs wird auf die Initialisierung der Hardware sowie auf die einzelnen
drei Zustdnde des Zustandsautomaten und auf die aufgerufenen Funktionen im
Folgenden naher eingegangen.

Initialisierung der Hardware

Wahrend der Initialisierung wird der UART, der ADU und der DDS vorbereitet und die
Baudrate von 115.200 Baud/s gesetzt. Des Weiteren wird der Empfangspuffer des
UART vorsorglich geleert.

Bei dem Aufruf von uartiInit() werden die Empfangs- und Sendepuffer sowie die
Interrupt-Routinen fur das Senden und Empfangen durch die UART-Bibliothek
eingerichtet.

Der ADU wird durch den Aufruf von adc_init() auf dessen Benutzung vorbereitet,
indem die MOSI-, SS- und SCK-Pins als Ausgange definiert werden, der Port B des
ATMEL Mikrokontrollers in den SPI-Modus gebracht und der ATMEL als Master fur
die SPI-Kommunikation definiert wird.

FUr die Vorbereitung der Programmierung des DDS werden mit dds_init() die
drei Steuerausgange DDS_DATALOAD (PA4), DDS_SETFREQ (PA5) und DDS_RESET
(PA7) am Port A sowie der gesamte Port C als Ausgange definiert. Die drei
Steuerausgange und Port C werden auf den Wert 0 gesetzt. Anschliel3end findet ein
Reset des DDS durch Setzen des Steuerausganges DDS_RESET statt.

Zustand: ,Warten® (WAIT)

Solange kein Zeichen im Empfangspuffer des Speichers vorhanden ist, bleibt dieser
Zustand erhalten. Erst wenn die Bedingung
uartReceiveBufferlsEmpty()==FALSE

ein boolsches Wahr ergibt, wird der aktuelle Zustand auf ,Optionen empfangen®
(GETOPT) gesetzt.

Zustand: ,,Optionen empfangen® (GETOPT)

Um die dreimal 4 Bytes fur die Anfangs-, Endfrequenz und Frequenzschrittweite in
APhase-Werten zu erhalten, wird zuerst uartReceiveStringLong(input,12)
aufgerufen. Nach der Ruckkehr von der Funktion sind im Zeichen-Array input auf
jeden Fall 12 Bytes abgelegt. Daher hat die Funktion uartReceiveStringLong()
solange gewartet, bis dem UART-Empfangspuffer diese 12 Byte zu entnehmen
gewesen sind.

1% AVR-GCC Standardbibliothek — AVR Libc,
URL: http://www.nongnu.org/avr-libc/
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Dabei sortiert die Funktion uartReceiveStringLong() die Bytes in ihrer
Reihenfolge so um, dass die Reprasentation des PC-Long-Wertes mit dem ATMEL-
Long-Wert identisch ist. In Abb. 6.4-17 ist schematisch dargestellt, in welcher
Reihenfolge die Long-Werte auf einem PC und einem ATMEL mit AVR-GCC in 4
Bytes aufgeteilt werden. Dabei steht das Byte #0 fur das héchstwertigste Byte und
das Byte #3 fur das niedrigstwertigste Byte.

Byte Byte Byte Byte
#0 #1 #2 #3

Gruppierung der 4 Bytes
eines 32-Bit-Long-Wertes auf dem PC

Byte Byte Byte Byte
#3 #2 #1 #0

Gruppierung der 4 Bytes
eines 32-Bit Long-Wertes auf dem ATMEL

Abb. 6.4-17: Unterschiedliche Byte-Gruppierung
von Long-Werten auf dem PC und dem ATMEL (AVR-GCC)

Schliel3lich werden alle weiteren Zeichen im Empfangspuffer mit dem Aufruf von
uartFlushReceiveBuffer() geloscht und der Zustand auf ,Sweep durchfihren®
(SWEEP) gesetzt.

Zustand: ,Sweep durchfiihren” (SWEEP)

Als Erstes wird der DDS einem Reset unterzogen. Die boolsche Variable
firstsweep auf Wahr und der Zahler counter auf 0 gesetzt. Dann tritt das
Programm in die While-Schleife ein, wenn die nachste zu erwartende Frequenz die
Endfrequenz nicht Uberschreitet. Dies kann durch die Bedingung
freqCurrent < (freqStop-freqStep)
ausgedruckt werden. Ist die Bedingung wahr, dann kann die in der While-Schleife zu
berechnende neue aktuelle Frequenz nicht grof3er als die Endfrequenz sein. Die
aktuelle Frequenz wird aus der Summe der Anfangsfrequenz und dem Produkt des
Zahlers mit der Frequenzschrittweite gebildet. Dies druckt sich im Programmcode als
freqCurrent = freqStart + counter * freqStep;
aus. Dann wird der Zahler inkrementiert. Die aktuelle Frequenz wird nun der Funktion
dds_setfrequency() Ubergeben, um sie in den DDS zu programmieren. Auf die
Programmierung der DDS wird zu einem spateren Zeitpunkt genauer eingegangen.
Wenn die Anfangsfrequenz in den DDS programmiert wird, kann es zu einem
langeren Einschwingen kommen, da die PLL vorher auf eine mdéglicherweise recht
weit entfernte Frequenz programmiert war. Eine Wartezeit von maximal 20 ms ist hier
nach Messungen ausreichend. Fur alle weiteren zu setzenden Frequenzen, die sich
von der vorhergehenden Frequenz nur durch die Frequenzschrittweite
unterscheiden, muss nur eine kurze Wartezeit von 2 ms eingehalten werden.
AnschlieRend wird mit dem Aufruf von
uartSendByte(adc_read _channel_one());
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der aktuell am Kanal 1 des ADU (CHO des MAX1118) anliegende Spannungswert
analog-digital gewandelt, durch den Mikrokontroller mittels SPI aus dem ADU
ausgelesen und das dem Messdatum entsprechende Byte ohne Interrupt-Aufruf
direkt mit Hilfe des UART an den PC gesendet. Die Bedingung der While-Schleife
wird erneut Uberprift und falls sie nicht gegeben ist, wird der Zustand des
Programms zurlck auf ,Warten® (WAIT) gesetzt.

Programmierung des DDS (AD9851)

Die Programmierung des DDS (Analog Devices AD9851'"), also das Setzen und
Aktivieren einer neuen durch den DDS zu synthetisierenden Frequenz, wird durch die
asynchrone parallele oder asynchrone serielle Ubertragung eines 40-Bit-Wortes vom
Mikrokontroller an die DDS und anschlieBendem Aktivieren der Ubertragenden
Frequenz mittels Setzen der DDS_ SETFREQ-Steuerleitung realisiert.

Das erste Byte des 40-Bit-Wortes kontrolliert die Phase, den 6xREFCLK-
Multiplikator, die Power-Down-Funktion und das Ubertragsformat (parallel/seriell).
Alle restlichen 4 Bytes dienen der Darstellung des 32-Bit-Frequenz-Wertes. Dieser
wird als ein der einzustellenden Frequenz entsprechender APhase-Wert angegeben.
Die Ausgangsfrequenz f,,; und der APhase-Wert der DDS stehen mit der folgenden

Gleichung

APhase - A (6XREFCLK)- -y«

f our = 232

mit
6 ,wenn 6xREFCLK == An

A(6XREFCLK) =
( ) {1 , wenn 6XxREFCLK == Aus

fur den Zustand des Frequenzvervielfachers der DDS mit dem Faktor 6 im
Zusammenhang. Im vorliegenden Betriebsfall ist der Frequenzvervielfacher immer
eingeschaltet. Somit vereinfacht sich die Gleichung fur die Ausgangsfrequenz f,,;

ZU

6
fOUT = ﬁAPhase'fREFCLK .

Diese Ausgangsfrequenz f,,, der DDS wird durch die angeschlossene PLL um den

Faktor 16 erhoht. Dies geschieht durch den Abgriff des durch den VCO erzeugten
Signals vor dem Frequenzteiler. Der Teiler hat den Faktor 16. Das Ausgangssignal
des VCO hat demnach eine um den Faktor 16 héhere Frequenz

96
fvcoour = 16four = ﬁAPhase ) fREFCLK'

" 180 MHz DDS Analog Devices AD9851 — Datenblatt,
URL: http://www.analog.com/UploadedFiles/Data_Sheets/34884235991687AD9851_d.pdf
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Fur das Heraufmischen des Eingangssignals auf die 1. ZF wird mit f,,,, die
Frequenz des Lokaloszillators des 1. Mischers erzeugt. Demnach nimmt £,

Werte im Bereich von 170,7 bis 270,7 MHz flr den hier realisierten einfachen
100 MHz-Spektrumanalysator ein. Dabei werden bei einer Lokaloszillatorfrequenz
fycoour VYON 170,7 MHz Signalanteile bei 0 MHz auf die Frequenz 170,7 MHz

Vi
aufwarts gemischt. Bei der Lokaloszillatorfrequenz ..., von 270,7 MHz entspricht

das Mischprodukt am Ausgang des Mischers an der Stelle von 170,7 MHz den
Signalanteilen bei der Eingangsfrequenz von 100 MHz.

Nach Umstellen der Gleichung fir die Lokaloszillatorfrequenz f,,,; ergibt sich
APhase zu

2* fycoour freoour
APhase = — =~22==~ 44739242,67 =——.
REFCLK REFCLK

Fir die Referenzfrequenz des DDS steht ein hochgenauer 10-MHz-
Referenzoszillator zur Verfugung, so dass f...,, =10 MHz groR ist und sich APhase

mit
32

—
96-10’

VC

APhase = oour * 4473924267 £,

proportional zur Lokaloszillatorfrequenz f .., ermitteln Iasst.

tvcoour APhase; APhaseqo Fehler

170,7 MHz | 00101101 10000101 00011110 10111000 | 763698872 | < 0,072 Hz

270,7 MHz | 01001000 00101111 11001001 01100011 | 1211091299 | < 0,003 Hz

Tab. 6.4-1: Beispielhafte APhase-Werte im
dualen und im dezimalen Zahlensystem

Fur FlieBkommagenauigkeit und Rundung der errechneten APhase-Werte auf eine
Ganzzahl kann gezeigt werden, dass sich mit

232
APhase =| ——f, 32
{96-107 VCOOUT} mit APhasekonst =962W

= [APhasekonSl‘ . fvcoour]

und beispielhaften APhase-Werten wie in Tab. 6.4-1 nur ein sehr kleiner
Rundungsfehler ergibt und somit die Lokaloszillatorfrequenz f,.,,,; sehr genau

durch den APhase-Wert eingestellt werden kann.

Wichtig fur die Umrechnung der Anfangs-, Endfrequenz und Frequenzschrittweite ist,
dass die APhase-Werte fir die Anfangs- und Endfrequenz mit dem Frequenzoffset
des Lokaloszillators von 170,7 MHz berechnet werden und die Frequenzschrittweite
nur als relativer APhase-Wert angegeben wird.
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APhaSe ungsoquons =| (170.7 MHZ + Fyrrenion, ) APHESEKONS |
APhasegyquen; =| (170,7 MHZ + o yynn, | APhaSEKONSE |
APhases, e = [Msoniumere - APhasekonst|
Die Frequenzen f, . cioquen: YN foirequen, DEWEGEN sich im Wertebereich von 0 bis

100 MHz und Afg, meie SOlIte im Zusammenhang mit der Bandbreite des 2. ZF-

Filters sinnvoll ausgewahlt werden. Die Bandbreite des Frequenzbereiches, indem
das Spektrum analysiert wird, ergibt sich flr die gerundeten APhase-Werte durch

B- AP haseEndfrequenz - APhaseAnfangs;‘requenz
APhasekonst
und es werden
— APhase

Endfrequenz

{APhase

Anfangsfrequenz J
AP h aseSchrittweite

aquidistante diskrete Stitzstellen flr das Leistungsdichtespektrum in der gegebenen
Bandbreite aufgenommen. Die gerundeten APhase-Werte werden durch das
LabVIEW-Programm auf dem PC berechnet und als 32-Bit-Long-Werte an den
Mikrokontroller Ubermittelt, so dass wie bereits erwahnt im Programm des
Mikrokontrollers ausschliel3lich mit APhase-Werten gearbeitet wird.

Fir die Ubertragung des 40-Bit-Wortes wurde zuerst die asynchrone parallele
Ubertragung implementiert. Diese Implementierung schickte im Zusammenspiel mit
dem AVR-Studio Debugger auch die richtigen Bits an den Port C und an die
Steuerleitungen. In der Praxis konnte mit Hilfe eines Logik-Analysators dann
nachgewiesen werden, dass sich die Spannungspegel am Pin PC6 in regelmaligen
Abstanden nicht auf den gewunschten und erwarteten Pegeln befanden. Storungen
durch Interrupt-Aufrufe lagen nicht vor. Im Debugger war die korrekte Funktionsweise
der Implementierung nachvollziehbar. Es kann also nur von einem Widerspruch von
dem ATMEL AVR 90S8515 Modell des Debuggers und des vorliegenden
Mikrokontrollers in der Revision C-Version ausgegangen werden. Bis zum Schluss
des Projekts konnte flr dieses Problem keine plausible Erklarung gefunden werden.

Dennoch konnte die Ubertragung des 40-Bit-Wortes an die DDS durch Benutzung
der asynchronen seriellen Ubertragung realisiert werden. Dazu muss die DDS zuerst
von dem standardmafRigen Parallelmodus in den seriellen Modus gebracht werden.
Dazu wurden die drei niedrigwertigsten Bits auf 011 gesetzt und an den Pins PC2,
PC1 und PCO am ATMEL Port C ausgegeben sowie die Ubernahme durch die DDS
mit dem Setzen von DDS_ DATALOAD gewabhrleistet. Die DDS wird dann durch
aktivieren von DDS_SETFREQ in den seriellen Modus geschaltet. Dieser Vorgang des
Umschaltens vom parallelen in den seriellen Modus ist im Signaldiagramm in Abb.
6.4-18 dargestellt. Die Ubertragung des 40-Bit-Wortes im asynchronen seriellen
Modus wird im Signaldiagramm in Abb. 6.4-19 dargestellt. Aus der Tab. 6.4-2 wird
ersichtlich, wie sich das 40-Bit-Wort beginnend mit dem LSB des 32-Bit-
Frequenzwortes zusammensetzt.
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PORTC 20007 oo N7

DDS_DATALOAD l_‘

DDS_SETFREQ r‘

SERIAL MODE
Abb. 6.4-18: Den DDS in den asynchronen seriellen Modus schalten
(Quelle: Datenblatt AD9851)

PORTC % wo :l{ w1 K W2 ): w3 ﬂm

DDS_SETFREQ ]

DDS_DATALOAD 1 ] cevs [T
|‘7 40 W_CLK CYCLES 4‘|

Abb. 6.4-19: Serielles Laden des 40-Bit-Wortes und
Aktiveren der geladenen Frequenz
(Quelle: Datenblatt AD9851)

Wo Freg-b0 (LSB) W13 Freq-b13 w27 Freq-b27
W1 Freg-bl W14 Freq-b14 W28 Freq-b28
W2 Freg-b2 W15 Freg-b15 W29 Freg-b29
W3 Freg-b3 W16 Freg-bl6 W30 Freq-b30
W4 Fregq-b4 W17 Freq-b17 W31 Freg-b31 (MSB)
W5 Freg-b5 Wis Freq-b18 W3z 6x REFCLK Mulu-
W6 Freq-b6 W19 Freg-b19 plier Enable
W7 Freg-b7 W20 Freg-b20 W33 Logic 0*
W8 Freg-b8 W21 Freg-b21 W34 Power-Down
Wo Freq-b9 W22 Freq-b22 W35 Phase-b0 (LSE)
W10 Freg-bl10 W23 Freg-b23 W36 Phase-b1
Wil Freg-bl1 W24 Freq-b24 W37 Phase-b2
W12 Freq-b12 W25 Freq-b25 W38 Phase-b3

. _ W26 Freg-b26 W39 Phase-b4 (MSB)
*This bit is always Logic 0

Tab. 6. 4-2: Bezeichnung der Bits und Reihenfolge bei der Ubertragung
des 40-Bit-Wortes. (Quelle: Datenblatt AD9851)

Die Routinen fur die Programmierung des DDS AD9851 sind in den Dateien dds.h
und dds.c enthalten. Neben der bereits erlauterten Funktion dds_init() wird durch
das Programm im Mikrokontroller noch die Funktion dds_reset() fur das
Zurucksetzen des DDS, so dass keine Frequenz mehr synthetisiert wird, und die
Funktion dds_setfrequency(u32 deltaphase), zum Setzen und Aktivieren
einer Frequenz als APhase-Wert, bendtigt.

Auslesen des ADUs MAX1118 mittels SPI

Da es sich bei dem seriellen peripheren Interface (SPI) um ein bidirektionales
synchrones serielles Protokoll handelt, wird ein Datenaustausch durch den Master
initiiert. In der vorliegenden Realisierung muss also der ATMEL Mikrokontroller die
SPI-Kommunikation durch das Schreiben eines Bytes in das SPDR-Register starten.
Das MSB des zu sendenden Bytes liegt sofort am Ausgang von MOSI an. Da beim
Auslesen eines digitalisierten Wertes aus dem ADU nicht in den ADU als Slave

Seite 87 von 112



geschrieben werden muss, ist der Wert fir die MOSI-Leitung beliebig. Daher wurde
in den beiden Versionen der Schaltung der Multiplexer-Ausgang fir die MOSI-
Leitung fur den ADU-Betrieb nicht weiter beschaltet. In Abb. 6.4-20 ist ein
Zeitdiagramm zum SPI-Datenaustausch fir die verwendete Konfiguration (CHPA=0
und CPOL=0) dargestellt.

Der Master schreibt das auszugebende Byte in das
SPI-Datenregister SPOR und startet damit den Transfer

Takzyklus " T 23] als{e]7]¢8]
sk [ILILILLI L L
oo O B
g O
0 —( s X
L 5 X OO
/s T i ;
(Eingang Slave)

Abb. 6.4-20: SPI-Ubertragung fiir CHPA=0 und CPOL=0 (Quelle: [16])

Bevor jedoch ein Byte aus dem ADU ausgelesen werden kann, muss der Kanal des
ADU MAX1118 ausgewahlt und somit die Analog-Digital-Wandlung im ADU gestartet
werden. Dies geschieht durch das kurzzeitige, einmalige Setzen der CNVST-Leitung
(PB3 am ATMEL) fur die Auswahl des 1. Kanals des ADU (CHO0). Nach einer kurzen
Wartezeit fur die Analog-Digital-Wandlung im ADU kann mittels SPI der digitale
Messwert aus dem ADU ausgelesen werden. Dazu wird durch Schreiben ins SPDR-
Register im ATMEL die Taktung auf der SCK-Leitung aktiviert und es werden so die
Bits im SPI-Shift-Register SPDR durch die Bits von der MISO-Leitung vom ADU
nacheinander ersetzt, so dass nach einem SPI-Zyklus (8 SCK-Takte) das digitale
Messdatum des ADU dem SPDR-Register zu entnehmen ist.

<— ACTIVE — it POWER-DOWN MODE
H '

-

tsh—P>  r—
gt
] '
onvst / cHo! CHo !
: E . v ' ' 1 1
]
< tonv —} —>E Eﬂ— teh tep —»i 54— tees —p <
1 1 1 1
: :
:
SCLK _IDLELOW: IDLELOW
.
tesd — 4— : ted —> 4— » 4— (¢ chz—> 4—
:

= = O

Abb. 6.4-21: Zeitvorgaben fiir das Auslesen des ADU MAX1118
mittels SPI (Quelle: Datenblatt MAX1118)

Dieser Vorgang der ADU-Kanalauswahl und des SPI-Datenaustausches wird unter
Berucksichtigung der im Datenblatt des MAX1118 vorgegebenen Zeiten, wie in Abb.
6.4-21 dargestellt, durch die Funktion adc_read_channel_one() aus der Datei
max1118.c realisiert. Ebenso lasst sich auch der zweite Kanal des ADU (CH1)
adc_read_channel_two() auslesen. Fir die Asuwahl des 2. Kanals des ADU
wird zweimal hintereinander kurz die CNVST-Leitung gesetzt.
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Ubersicht tiber die Bestandteile des Programms im Mikrokontroller

In der folgenden Tabelle wird eine ausgewahlte Ubersicht tiber die verwendeten und
implementierten Funktionen fur das C-Programm des Mikrokontrollers gewahrt.

Dateien

Funktionen

Beschreibung

spectrumanalyzer.h/
spectrumanalyzer.c

uartReceiveStringLong()

Liest eine bestimmte Anzahl von Zeichen
(Char) vom UART ein und ordnet sie so
um, dass die Zeichen nach dem LIFO-
Prinzip in dem zurlick gelieferten
Zeichen-Array gespeichert sind.

main() Hauptprogramm
uart.h/uart.c
uartinitQ Initialisiert die UART-Schnittstelle des
ATMEL.
uartSetBaudRate() Setzt die UART-Schnittstelle auf die
gegebene Baurate.
uartSendByte() Sendet unmittelbar ein Zeichen ohne
Verwendung des Sendepuffers.
uartReceiveByte() Entnimmt ein Zeichen aus dem
Empfangspuffer
uartReceiveBufferIsEmpty() | Priift, ob der Empfangspuffer leer ist.
uartGetRxBuffer() Liefert den Zeiger auf den
Empfangspuffer zurick
uartFlushReceiveBuffer() Leert den Empfangspuffer.
dds.h/dds.c
dds_initQ Initialisiert die fir die Porgrammierung
des DDS verwendeten ATMEL-Pins.
dds_reset() Fuhrt einen Reset des DDS durch, so
dass kein Signal am Ausgang des DDS
anliegt.
dds_write_serial() Ubertragt das durch dds_setfrequency()
aufbereitete 40-Bit-Datenwort seriell an
den DDS.
dds_setfrequency() Setzt den DDS mit Hilfe von
dds_write_serial () auf den als 32-
Bit-Long ubergebenen APhase-Wert
max1118.h/
max1118.c

adc_initQ

Initialisiert die SPI-Schnittstelle des
ATMEL und den CNVST-Ausgang zur
Kanalauswahl.

adc_read_channel_one()

Startet die Digital-Analog-Umsetzung fir
den 1. Kanal des ADU und liest ein Byte
aus dem ADU aus.

adc_read_channel_two()

Startet die Digital-Analog-Umsetzung fiir
den 2. Kanal des ADU und liest ein Byte
aus dem ADU aus.

delay.h/delay.c

delay nop(Q)

Wartet ein Taktzyklus.

delay usQ

Wartet die angegebene Zeit in pys.

delay msQ

Wartet die angegebene Zeit in ms.

Tab. 6.4-3: Ausgewéhite Ubersicht iiber verwendete und implementierte Funktionen
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6.4.4 Software auf dem PC (LabVIEW)

Die Bedienungsoberflache des Spektrumanalysators wurde mit der Software
LabVIEW' realisiert. Sie bietet einen unkomplizierten Zugriff auf die serielle RS-232-
Schnittstelle und eine einfache Programmierung der grafischen Oberflache sowie
umfangreiche Auswertungsmoglichkeiten.

Anforderungen

e Das Steuerprogramm muss die Eingabe der Parameter, wie Schrittweite,
Start- und Stoppfrequenz' gewéhrleisten.

e Diese Frequenzen werden dann jeweils in ein 32-bit-Wort umgewandelt und
an den ATMEL gesendet. Das 32-bit-Wort der Startfrequenz stellt das erste
Datenwort (Anfangsfrequenz, APhase), das 32-Bit-Wort der Stoppfrequenz die
maximale Frequenz fur den DDS dar.

e Fur die jeweiligen gesetzten Frequenzen erhalten wir digitale Spannungs-
werte, die proportional den Leistungen in dBm sind. Diese Messdaten missen
uber die RS-232-Schnittstelle vom PC empfangen werden.

e Nach dem Empfangen der Daten muss die Darstellung des aufgenommenen
Spektrums erfolgen.

e Auswertemdglichkeiten sollen dem Benutzer zur Verflgung stehen.

Aufbau der graphischen Oberflache des einfachen Spektrumanalysators

Poywer
Schnittstelle Status

r Spectrum
YRsAL: - Eingabe Aﬁalyzer\!‘ ®

‘wiaveform Graph
20,0+

o [Cursor 0 site 013 |=EEd
race o ]
il STOF [Giisai ERRCE FRERE L o
.Slart Freq .Slep ; Stop Freq Max hold = = @
+J/E8000 o 72000 kHz v] h
§ Bael ] &

b
harmnal

Abb. 6.4-22: Graphische Oberflache des LabVIE W-Programms

'2 Software LabVIEW von National Instruments,
URL: http://www.ni.com/labview/
'3 Start- und Stoppfrequenz werden synonym zu Anfangs- und Endfrequenz verwendet.
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Die Abbildung 6.4-22 zeigt die graphische Oberflache des einfachen
Spektrumanalysators. Das virtuelle Instrument (VI) ist in drei Teile, das
Initialisierungsinterface ©, die Spektrumsdarstellung @ und das Benutzerinterface @
gegliedert.

@ @ /@
Power f / Status
Schnittstelle . - SPECtTUM\‘J
Q YesEL o Eingabe Analyzer \~7

‘Waveform Graph

Abb. 6.4-23: Initialisierungsinterface

Abbildung 6.4-23 zeigt den ersten Teil, das Initialisierungsinterface. Auf der linken
Seite befindet sich ein Power-Button @ der betatigt sein muss, um eine Aufnahme
des Spektrums zu ermdglichen. Durch die Deaktivierung des Power-Buttons wird der
Sweepvorgang beendet.

Des Weiteren wurde ein Bedienterminal @ fur die asynchrone RS-232-Schnittstelle
vorgesehen. Die Eingabe ASRL1: bestimmt den COM-Port 1 fir die
Datenubertragung.

Im Initialisierungsinterface wurde eine Status-Anzeige @ implementiert. Sie zeigt
dem Benutzer an, in welcher Sequenz (in Abb. 6.4-23 ist es die Eingabe-Routine),
sich das Programm gerade befindet.

Abb. 6.4-24: Darstellung des Spektrums

Der zweite Teil besteht aus der Darstellung des gemessenen Spektrums. Die
Abbildung 6.4-24 zeigt ein Leistungsdichte-Spektrum in dBm (Dezibel bezogen auf
mW), das Uber der Frequenz in Hz aufgetragen ist.

® @ ©
A A AN
Y -
—— Cosor 0 Jsoiie Joi3 | |mElad
race L ]
£ {Cursor 1 VR e
ISta_rt_ Freq _Step IS_to_p_F_req tax hald 3 =
78000 10 o)l 72000 ok v] m
# Bawl ®
_ romdl .

Abb. 6.4-25: Be;vutzerinter;‘ace
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Der dritte Teil der graphischen Oberflache des LabVIEW Programms besteht aus
dem Benutzerinterface ®. Hier werden die Sweep-Parameter wie Schrittweite, die
Frequenz-Einheit und die Start- und Stoppfrequenz eingegeben. Im Bereich @ kann
der Sweep durch Betatigen des Starbuttons eingeleitet werden und durch Aktivierung
des Stop-Buttons wird die Aufnahme des Spektrums beendet. Der vertikale Schalter
im Bereich @ des Benutzerinterfaces gibt dem Anwender die Mdoglichkeit zwei
unterschiedlichen Sweepfunktionen (normal oder Max hold) auszuwahlen. Diese
Funktionen werden im weiteren Verlauf naher erldutert. Im Bereich ® befindet sich
das Auswerteinterface. Auch auf diesen Bereich wird spater naher eingegangen.

©)
l [spTfe——a@
Trace 1 i ‘ P B

Start Freq Step Stop Freq b ax hald
£ 68000 10 £l 72000 kHz \—I h
1~ B 2
\ / \J
ruormal
L~

0) @
Abb. 6.4-26: VergroBBerter Ausschnitt aus dem Benutzerinterface

In Abb. 6.4-26 sind die ersten zwei Bereiche des Benutzerinterfaces vergroRert
dargestellt.

Der Anwender gibt die Schrittweite, die Start- und Stoppfrequenz als Parameter ©
ein und wahlt durch Betatigen des Buttons @ die Frequenzeinheit. Es besteht die
Mdglichkeit zwischen Hz, kHz und MHz zu wahlen. Die festgelegte Frequenzeinheit
bezieht sich auf alle drei Eingabeparameter ®.Das gemessene Spektrum kann im
Trace1 oder Trace2 (Button ®) abgespeichert werden. Die skalierten Messwerte in
dBm des jeweiligen Sweeps stehen dem Benutzer fur weitere Auswertungen zur
Verfligung

In der nachsten abgesetzten Box befinden sich der Start-Button @ (Einleitung der
Spektrumsanalyse), ein Stop-Button ® (Beenden des Sweeps) und ein vertikaler
Schalter ®. Wenn dieser in der oberen Position auf Max Hold steht, dann ist die
Maximum-Hold-Funktion aktiviert. Dabei werden die vorherigen dBm-Werte mit den
neu Aufgenommenen verglichen und der jeweils grof3ere Wert abgespeichert. Durch
diese Funktion hat der Anwender die Moglichkeit z.B. eine Filterkurve aufzunehmen.
Wird die normale Sweepfunktion gewahlt, gehen bei jeder erneuten Aufnahme eines
Spektrums die vorherigen Daten unwiderruflich verloren.
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Frequenz Amplitude
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Abb. 6.4-27: Auswertungsinterface

In der letzten abgesetzten Box des Benutzerinterfaces sind die Auswertefunktionen
implementiert. Dem Anwender stehen zwei Cursor ® ,die durch betatigen des
Buttons ® aktiviert werden, zur Verfliigung. Die Koordinaten der anvisierten Punkte
sind in der Positionsanzeige @ abgebildet. In X-Richtung wird die Frequenz in Hz
dargestellt und die Y-Richtung beinhaltet den dBm-Wert.

Durch Betatigen des Buttons ® konnen verschiedene Eigenschaften der einzelnen
Cursors gewahlt werden, es wird z.B. nur auf Punkten des Spektrums mit dem
Cursor gefahren, wenn das Schloss (Button®) verriegelt ist. Bei offenem Schloss ist
die Einrastfunktion ausgeschaltet und der Benutzer kann die manuelle
Cursorbewegung @ verwenden.

Mit dem Button ® kann der Stil des Cursors verandert werden, wie z.B. Farbe,
Linien-Art und —Breite des Cursors.

FUr eine VergroRerung eines bestimmten Bereiches wurde im Auswerteinterface eine
Zoomfunktion ® implementiert. Diese Funktion wird durch Einschalten des Kreuz-
Buttons aktiv. Durch Betatigen des Lupen-Buttons erscheint eine Auswahl von
verschiedenen Zoomarten. Es kann in vertikaler Richtung, in horizontaler Richtung
oder in einem markierten/rechteckigen Bereich das Spektrum aufgezoomt werden.
Weitere Zoomeinstellungen und Cursorfunktionen kénnen aus der LabVIEW-Hilfe
entnommen werden.
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Programmablauf

In diesem Abschnitt werden die Abfolge der einzelnen Sequenzen und deren
jeweilige Aufgabe erlautert.

e Die erste Sequenz ist die
Startroutine, hier wird die aktuelle
Versionsnummer angezeigt.

¢ Nach der Startsequenz erfolgt die
Initialisierung der Schnittstelle mit
einer festen Baud-Rate von 115200
Baud/s und dem vom Benutzer
eingestellten COM-Port.

¢ In dieser Routine wahlt der
Benutzer die Frequenzeinheit, die
Schrittweite, die Start- und
Stoppfrequenz.

o Diese Parameter werden in 32-Bit-
Worter umgewandelt und stehen
der Senderoutine zur Verfugung.

¢ In der Sendesequenz werden diese
32-bit-Daten Uber die RS-232-
Schnittstelle an den ATMEL
gesendet.
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Nach dem Senden der Daten folgt
das Empfangen der digitalisierten
Spannungswerte (jeweils 8-Bit
Wortlange).

Diese Messdaten werden dann in
der Datenaufbereitungssequenz in
dBm Werte umgewandelt.

In dieser Sequenz erfolgt, die
Darstellung des Leistungsdichte-
spektrums Uber der Frequenz.

In der Benutzerinteraktionsroutine
werden die Auswertungs-
funktionen aktiviert.

Wenn der Benutzer den Sweep nicht durch den STOP-Button beendet, wird wieder
die Senderoutine gestartet und eine Aufnahme des Spektrums mit den gleichen

Eingabeparametern wird erneut durchgefihrt.
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Die asynchrone serielle RS-232-Schnittstelle

Die Datenubertragung Uber die bidirektionale, serielle RS-232-Schnittstelle erfolgt
asynchron, da keine zusatzliche Taktleitung vorgesehen ist. Die Synchronisation
erfolgt zu Beginn eines jeden Zeichenrahmens durch das Senden eines Startbits
(logisch Null). Das Ende des Zeichenrahmens wird durch Stoppbits (logisch eins)
signalisiert.

Der Datentransfer erfolgt tUber die RS-232-Schnittstelle mit einer Ubertragungs-
geschwindigkeit von 115200 Baud/s (Pegelwechsel pro Sekunde). Die Schnittstelle
wird mit 1 Startbit, 8 Datenbits, 1 Stoppbit und ohne Paritatsprifung betrieben. Die
logischen Zustdnde werden bipolar auf max. 15 V-Pegel abgebildet (High = -15 V
und Low = +15 V). Demnach werden fiir eine Ubertragung von 8 Bit Daten pro
Zeichenrahmen 10 Pegelwechsel pro Zeichenrahmen stattfinden.

Um die Zeit fiir die Ubertragung der drei initialen Parameter eines Sweeps (Anfangs-,
Endfrequenz und Frequenzschrittweite) vom PC zum Mikrokontroller, bestehend aus
jeweils 32-Bit-Wortern, zu bestimmen, wird zuerst die Datenrate in Bit/s ermittelt.

Bitzahl des Zeichens
Datenrate = - -Baudrate
Pegelwechsel pro Zeichen
_ 8Bit/Zeichen
" 10Baud/Zeichen

=92160 Bit/s

115200 Baud/s

Fir die Ubertragung der dreimal 32 Bit wird daher eine Zeit von

L Anzahlder Bits 96 Bit

= — ~ 1,042 ms
Datenrate 92160 Bit/s

bendtigt.

Fur die Darstellung eines Sweeps des Spektrums von 0-130 MHz mit einer
Schrittweite von 10 kHz gelten die APhase-Werte

APhaSe 4 nasioquons = 163698872
APhase,,yeqen: = 1345309027
AP haseSchrittweite = 44739
und es werden
N — APhaseEndfrequenz - AP haseAnfangsfrequenz — 13000
AP h aseSchrittweite

Messwerte fur die diskreten Stutzstellen des Spektrums aufgenommen und vom
Mikrokontroller zum PC ubertragen. Fur die Ubertragung der 13000 8-Bit-Messwerte
wird daher eine Zeit von

Seite 96 von 112



L Anzahl der Bits 13000 -8 Bit

= — ~1128s
Datenrate 92160 Bit/s

bendtigt. Diese Zeit bezieht sich nur auf die Ubertragungsdauer der digitalisierten
Messwerte Uber die serielle Schnittstelle und Iasst die fur die Digitalisierung bendtigte
Zeitdauer aulRer Acht.

Es ergaben sich bei unseren Sweeps ohne Datenflusskontrolle (Handshake-
Verfahren) der RS-232-Schnittstelle keine Probleme. Um dennoch die Bit-Fehlerrate
wegen auslaufender Synchronitat zwischen Start- und Stoppbit zu minimieren, (siehe
ATMEL-Datenblatt) wurde ein Quarz mit 7,3728 MHz eingesetzt.

Realisierung des LabVIEW-Programms

Das Programm muss eine exakte Abfolge der einzelnen Programmbldcke ausflhren.
Es darf keine parallele Abarbeitung von Prozeduren zugelassen werden und es muss
gewabhrleistet sein, dass nach dem Versenden aller Eingabe-Parameter erst die
digitalen Spannungswerte empfangen werden.

Um eine solche exakte Reihenfolge des Datenflusses festzulegen, wurde die
Sequenz-Struktur ausgewahlt.

® ®

Ta| "Initizlisierung”

Echnittstelle
) @ —»[T] ®

aud rate l

115200 ] #Eingabe ¥

ata bits (8

ktop bits (10: 1bit)

P Error in {no error L Tio+]

y

[

Abb. 6.4-28: LabVIEW-Blockdiagramm der Initialisierungssequenz

Die Abbildung 6.4-28 beschreibt den Ablauf der Initialisierungssequenz @®. Das
gesamte Programm ist in einer While-Schleife ® eingebettet, die erst durch die
Deaktivierung des Power-Buttons @ (Siehe Initialisierungsinterface) beendet wird.
In der Schleife ® befindet sich die Sequenz ®@.Begonnen wird mit der Startroutine @,
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dann folgt die Initialisierungssequenz, diese wird auch im Statusrahmen ®
angezeigt. In dieser Sequenz wird der Datentransfer zwischen LabVIEW und
unserem ATMEL-Board Uber die RS-232-Schnittstelle mit Hilfe von VISA ® (Virtual
Instrumentation Software Architecture) realisiert. VISA ist eine standardisierte
Treiberbibliothek fur Windows-Betriebssysteme, die eine Steuerung vom PC flr
verschiedene Messgerate ermoglicht. Fur einen reibungslosen Datenaustausch mit
VISA muss zu erst der Resource-Name (I/0O Schnittstelle @) deklariert werden. Dies
geschieht durch die Eingabe von ASRL1: des Anwenders im Bedienterminal des
Benutzerinterfaces. Der Standard-Code ASRL1: bezeichnet den seriellen
asynchronen Datentransfer des COM-Ports Nummer eins. Des Weiteren werden die
Baudrate von 115,2k und der Zeichenrahmen (die acht Datenbits und das Stoppbit)
festgelegt. Nach der Initialisierung beginnt die Eingabesequenz ®.
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Bedienung des LabVIEW-Programms

Nach dem Offnen des LabVIEW-Programms erscheint das Frontpanel des Spektrum-
VI's (Virtuelles Instrument). Wahlen Sie zuerst die serielle Schnittstelle aus, an der
die Hardware angeschlossen ist. ASRL:1 steht dabei fir den COM-Port 1 (COM1)
und ASRL:2 fur COM-Port 2 (COM2).

Der Power-Button muss aktiv sein, sonst ist keine Spektrumsanalyse maoglich. Das
LabVIEW-Programm befindet sich in der Startroutine und es erscheint die aktuelle
Versionsnummer sowie Hinweise fir die Haftung bei Hardware-Schaden. Wenn sie
die Bedingungen akzeptieren, bestatigen sie dies mit dem Ja-Button. Das
Statusfenster zeigt an, dass die Eingabesequenz abgearbeitet wird. Jetzt kbnnen sie
die Parameter, die Frequenz-Einheit, den Trace und die Sweepfunktion wahlen.

Nach der Eingabe betatigen sie den Start-Button, dadurch erfolgt die Aufnahme des
Spektrums im gewahlten Frequenzbereich. Nun werden die einzelnen weiteren
Sequenzen (siehe Programmablauf) durchlaufen. Durch Betatigen des Stop-Buttons
wird die Endlosschleife nach Beenden der Darstellungssequenz abgebrochen. Das
aktuelle Spektrum wird angezeigt und das Programm befindet sich im Eingabestatus.
Sie kdnnen den Sweep auswerten oder eine weitere Spektrumsaufnahme starten.

Power Status

Schnittstelle . : S Pe ctrum\/‘]
@ e B Eingabe Analyzer \*®

‘Wavelorm Graph

START Frequenz Amplitude
Tracel < | il {Cursor O 10450000000 |5873 | </ M| @]
— — S — !
Start Freq Step Stop Freg Max hold {Cursor 1 18000000.00 -808.53 _'?JEEJ_&‘_}
o [ 410000 kiz | h =
(] el | & ]
. = L
harmal S

Abb. 6.4-29: Sweep des Frequenzspektrums im Bereich von 85-100 MHz

Die Abbildung zeigt einen Sweep von 85-110 MHz, in diesem Plot sind einige Radio-
Sender im Raum Berlin zu erkennen. Der Cursor 0 befindet sich auf einer Frequenz
von 104,6 MHz. Dieser Radio-Sender erzeugt an einem 5cm langen Draht eine
Leistung von -58,73 dBm.
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7 Zusammenfassung

Die in diesem Abschlussbericht dokumentierte Lésung flr die Konzeption und den
Aufbau eines ,Planung und Aufbau eines einfachen 100 MHz-Spektrumanalysators®
entspricht den zu Beginn des Projektlabors gestellten Anforderungen an das fertige
Gerat. Zum Abgabezeitpunkt am Ende des Wintesemesters 2003/2004 konnte durch
die Gruppe ELE31 ein voll funktionsfahiger Spektrumsanalysator prasentiert werden,
der Uber die gestellten Anforderungen hinaus bis 130 MHz einsetzbar ist.

Durch den Einsatz verschiedener VCOs lasst sich der Frequenzbereich ohne
grélkere Modifikationen bis 1 GHz erweitern. In Anbetracht der flr das Projekt zur
Verflugung stehenden Zeit und Mittel zieht die Gruppe deshalb ein sehr positives
Fazit. Zukinftige Arbeiten an dem Projekt kdnnten sich dem Aufbau einer externen
Filterplatine, der Steuerung durch einen schnelleren Mikrokontroller oder der
Integration zusatzlicher Analysefahigkeiten wie digitale Filter unter LabView widmen.

Aufgrund des groRen Umfanges des Projektes und der unterschiedlichen
Erwartungen und Fahigkeiten der einzelnen Teilnehmer war ein deutlicher
Unterschied in Motivation und Pflichtbewusstsein zwischen den einzelnen
Projektteilnehmern zu erkennen. Eine damit verbundene Mehrarbeit durch einzelne
Gruppenmitglieder konnte nicht vermieden werden. Dennoch bleibt lobenswert zu
erwahnen, dass sich jedes Mitglied der Gruppe im Rahmen seiner Mdglichkeiten in
die Arbeit eingebracht hat.

Augrund der umfangreichen Dokumentation zum Projekt mochte die Gruppe ELE31
fur die langer als geplante Erstellung des Abschlussberichtes um Nachsicht bitten.

Unser besonderer Dank gilt unseren Betreuer Stefan Seifert, der uns mit Rat und
Hilfe bei vielen irdischen Problemen des Projektes zur Seite stand und keine Stunde
gescheut hat, uns nicht doch die Weiterarbeit zu ermoglichen.

Gruppe ELE31

Robert Elschner, André Grede, Martin Haller, Leszek Koschel,
Marcus Rose, Steffen Schostan, Frangois Xavier Tchiako

Berlin, April 2004
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A Anhang

A.1 Bauteilliste des Frequenzvariablen Oszillators und des
Mischers

Bauteil GroRRe Footprint Beschreibung
C1 0,33uF 1206 SMD-Kondensator
C2 0,1uF 603 SMD-Kondensator
C3 0,1uF 603 SMD-Kondensator
C4 0,1uF 603 SMD-Kondensator
C5 470pF 603 SMD-Kondensator
C6 100pF 603 SMD-Kondensator
C7 15pF 603 SMD-Kondensator
C8 100pF 603 SMD-Kondensator
C9 47pF 603 SMD-Kondensator
Cc10 33pF 603 SMD-Kondensator
C11 68pF 603 SMD-Kondensator
Cc12 33pF 603 SMD-Kondensator
C13 22pF 603 SMD-Kondensator
C14 68pF 603 SMD-Kondensator
C15 0,33uF 1206 SMD-Kondensator
C16 0,1uF 603 SMD-Kondensator
c17 0,1uF 603 SMD-Kondensator
C18 0,1uF 603 SMD-Kondensator
Cc19 1nF 603 SMD-Kondensator
C20 1nF 603 SMD-Kondensator
C21 0,1uF 603 SMD-Kondensator
C22 1uF 603 SMD-Kondensator
C23 1nF 603 SMD-Kondensator
C24 1nF optional 603 SMD-Kondensator
C25 10nF 603 SMD-Kondensator
C26 0,1uF 603 SMD-Kondensator
c27 0,1uF 603 SMD-Kondensator
C28 8p 603 SMD-Kondensator
C29 10nF 603 SMD-Kondensator
C30 0,1uF 603 SMD-Kondensator
C31 10nF 603 SMD-Kondensator
C32 1nF optional 603 SMD-Kondensator
C33 0,1uF optional 603 SMD-Kondensator
C34 10nF 603 SMD-Kondensator
C35 0,1uF 603 SMD-Kondensator
C36 100nF 603 SMD-Kondensator
C37 100nF 603 SMD-Kondensator
C38 3,3nF 603 SMD-Kondensator
C39 3,3nF 603 SMD-Kondensator
C40 optional 402 SMD-Kondensator
C41 optional 402 SMD-Kondensator
C42 optional 402 SMD-Kondensator
C43 optional 402 SMD-Kondensator
C44 optional 402 SMD-Kondensator
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C45 optional 402 SMD-Kondensator
C46 optional 402 SMD-Kondensator
C4a7 optional 402 SMD-Kondensator
C48 optional 402 SMD-Kondensator
C49 optional 402 SMD-Kondensator
C50 optional 402 SMD-Kondensator
C51 10nF 603 SMD-Kondensator
C52 10nF optional 603 SMD-Kondensator
L1 10uH 603 SMD-Spule

L2 1,2uH 805 SMD-Spule

L3 680nH 805 SMD-Spule

L4 820nH 805 SMD-Spule

R1 3.9k 603 SMD-Widerstand
R2 47 603 SMD-Widerstand
R3 180 603 SMD-Widerstand
R4 100 603 SMD-Widerstand
R5 100k 603 SMD-Widerstand
R6 100k 603 SMD-Widerstand
R7 200 603 SMD-Widerstand
R8 200 603 SMD-Widerstand
R9 10k 603 SMD-Widerstand
R10 150 603 SMD-Widerstand
R11 36 603 SMD-Widerstand
R12 150 603 SMD-Widerstand
R13 250 603 SMD-Widerstand
R14 18 603 SMD-Widerstand
R15 250 603 SMD-Widerstand
R16 120 603 SMD-Widerstand
R17 330 optional 603 SMD-Widerstand
R18 250 603 SMD-Widerstand
R19 18 603 SMD-Widerstand
R20 250 603 SMD-Widerstand
R21 18 603 SMD-Widerstand
R22 18 603 SMD-Widerstand
R23 18 603 SMD-Widerstand
R24 2200 603 SMD-Widerstand
R25 2200 603 SMD-Widerstand
R26 180 603 SMD-Widerstand
R27 250 603 SMD-Widerstand
R28 18 603 SMD-Widerstand
R29 250 603 SMD-Widerstand
R30 1,1k 603 SMD-Widerstand
R31 50 603 SMD-Widerstand
R32 2200 603 SMD-Widerstand
R33 2200 603 SMD-Widerstand
R34 470 603 SMD-Widerstand
R35 470 603 SMD-Widerstand
R36 100 402 SMD-Widerstand
R37 100 402 SMD-Widerstand
R38 100 402 SMD-Widerstand
R39 100 402 SMD-Widerstand
R40 100 402 SMD-Widerstand
R41 100 402 SMD-Widerstand
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R42 100 402 SMD-Widerstand

R43 100 402 SMD-Widerstand

R44 100 402 SMD-Widerstand

R45 100 402 SMD-Widerstand

R46 100 402 SMD-Widerstand

R47 0 optional 1005 SMD-Widerstand

R48 0 optional 1005 SMD-Widerstand

R49 0 optional 1005 SMD-Widerstand

IC1 AD9850BRS SSO-G28/E4.3 | 180 MHz Complete DDS Synthesizer
IC2 AD9901 PLCC PLCC20 Phasenfrequenzvergleicher
IC3 AD790 SOIC SO-8 Komparator

IC4 MC12026 SO8 SO-8 Frequenzteiler

IC5 OoP27G SO-8 Operationsverstarker

IC6 SBL-1 SBL-1 Ringdiodenmischer

IC7 POS-300 SBL-1 VCO

IC8 Z1.40802 optional | SO-8 Frequenzteiler

REG1 12V TO220S Linearregler 12 Volt

REG2 5V TO220S Linearregler 5 Volt

SMA1 Ref. SMA SMA Buchse

SMA2 RF SMA SMA Buchse

SMA3 IF SMA SMA Buchse

SMA4 RF SMA SMA Buchse

DDS Control | DB15 DB15/M SUB-D Stecker

DF1 15V DC DF Durchfiihrungskondensator
T1 MSA1105 MSA0520 MMIC 10Mhz - 6GHz

Tab. A.1-1: Bauteilliste des VFO und Mischer-Moduls

A.2 Bauteilliste des ersten ZF-Filters und des
Verstarkers
Bauteil | Beschreibung GrélRe
IC1 MSA0886
R1 Widerstand 0603 | 120 Ohm
C1 Kapazitat 0603
Cc2 Kapazitat 0603 100 nF
C3 Kapazitat 0603 100 nF
C4 Kapazitat 0603 100 nF
C5 Kapazitat 0603 100 nF
C6 Trimmkapazitdt | 42 nF (5-50nF)
C7 Trimmkapazitdt | 42 nF (5-50nF)
C8 Trimmkapazitdt | 42 nF (5-50nF)
L1 Induktivitat 0603
L2 Induktivitat 1206 | 200 uyH

Tab. A.2-1: Bauteilliste fiir das erste ZF-Filter

und den ZF-Verstarker
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A.3 Bauteilliste des 2. ZF-Moduls und der 10 MHz-Referenz

Bauteilliste fiir das 2. ZF-Modul

Bauteil | GroRe | Footprint |  Bezeichnung | Hersteller

Widerstand

RO1 47 SMD 603 SMD-Widerstand Philips

R0O2 2,2k SMD 603 SMD-Widerstand Philips

RO3 220 SMD 603 SMD-Widerstand Philips

R04 24 SMD 603 SMD-Widerstand Philips

R05 2,2k SMD 603 SMD-Widerstand Philips

RO6 18 SMD 603 SMD-Widerstand Philips

RO7 18 SMD 603 SMD-Widerstand Philips

RO8 18 SMD 603 SMD-Widerstand Philips

R0O9 47 SMD 603 SMD-Widerstand Philips

R10 1,1k SMD 603 SMD-Widerstand Philips

R11 10k SMD 603 SMD-Widerstand Philips

R12 180 SMD 603 SMD-Widerstand Philips

R13 2,2k SMD 603 SMD-Widerstand Philips

R14 10k SMD 603 SMD-Widerstand Philips

R15 2,2k SMD 603 SMD-Widerstand Philips

R16 470 SMD 603 SMD-Widerstand Philips

R17 100k SMD 603 SMD-Widerstand Philips

R18 220 SMD 603 SMD-Widerstand Philips

R19 290 SMD 603 SMD-Widerstand Philips

R20 18 SMD 603 SMD-Widerstand Philips

R21 290 SMD 603 SMD-Widerstand Philips

R22 470 SMD 603 SMD-Widerstand Philips

Kondensator

Co1 1nF SMD 603 SMD-Keramik- Epcos
Kondensator

C02 0,1uF SMD 603 SMD-Keramik- Epcos
Kondensator

C03 0,33uF TYP A SMD-Kondensator- Epcos
Tantal

co4 0,1uF SMD 603 SMD-Keramik- Epcos
Kondensator

C05 0,33uF TYP A SMD-Kondensator- Epcos
Tantal

Co6 0,1uF SMD 603 SMD-Keramik- Epcos
Kondensator

co7 47pF SMD 603 SMD-Keramik- Epcos
Kondensator

Cco8 0,1uF SMD 603 SMD-Keramik- Epcos
Kondensator

C09 1nF SMD 603 SMD-Keramik- Epcos
Kondensator

Cc10 0,1uF SMD 603 SMD-Keramik- Epcos
Kondensator

C11 0,1uF SMD 603 SMD-Keramik- Epcos
Kondensator

C12 0,1uF SMD 603 SMD-Keramik- Epcos
Kondensator

C13 1nF SMD 603 SMD-Keramik- Epcos
Kondensator

Cc14 0,33uF TYP A SMD-Kondensator- Epcos
Tantal
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C15 8pF SMD 603 SMD-Keramik- Epcos
Kondensator

C16 0,1uF SMD 603 SMD-Keramik- Epcos
Kondensator

c17 0,1uF SMD 603 SMD-Keramik- Epcos
Kondensator

Cc18 47pF SMD 603 SMD-Keramik- Epcos
Kondensator

C19 47pF SMD 603 SMD-Keramik- Epcos
Kondensator

C20 10uF TYPC SMD-Kondensator- Epcos
Tantal

C21 0,1uF SMD 603 SMD-Keramik- Epcos
Kondensator

Cc22 0,1uF SMD 603 SMD-Keramik- Epcos
Kondensator

C23 47pF SMD 603 SMD-Keramik- Epcos
Kondensator

C24 10pF SMD 603 SMD-Keramik- Epcos
Kondensator

C25 0,1nF SMD 603 SMD-Keramik- Epcos
Kondensator

C26 330pF SMD 603 SMD-Keramik- Epcos
Kondensator

ca7 0,1uF SMD 603 SMD-Keramik- Epcos
Kondensator

Cc28 10pF SMD 603 SMD-Keramik- Epcos
Kondensator

C29 0,1uF SMD 603 SMD-Keramik- Epcos
Kondensator

C30 1nF SMD 603 SMD-Keramik- Epcos
Kondensator

C31 0,1uF SMD 603 SMD-Keramik- Epcos
Kondensator

C32 0,1uF SMD 603 SMD-Keramik- Epcos
Kondensator

C33 330pF SMD 603 SMD-Keramik- Epcos
Kondensator

C36 0,1uF SMD 603 SMD-Keramik- Epcos
Kondensator

C37 1nF SMD 603 SMD-Keramik- Epcos
Kondensator

C38 3,3nF SMD 603 SMD-Keramik- Epcos
Kondensator

C39 0,1uF SMD 603 SMD-Keramik- Epcos
Kondensator

C40 0,1uF SMD 603 SMD-Keramik- Epcos
Kondensator

C41 3,3nF SMD 603 SMD-Keramik- Epcos
Kondensator

Trimmer

C34 30pF SMD SMD-Keramik- Murata

TRIMMCTZ3 Kondensator
C35 30pF SMD SMD-Keramik- Murata
TRIMMCTZ3 Kondensator

Durchfihrungskondensator

DF1 15V DC DF20X20 Durchflihrungs- Kerko
kondensator

Spule

LO1 | 82nH | SMD 805 | SMD-Spule | Siemens
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Matsushita

LO2 82nH SMD 805 SMD-Spule Siemens
Matsushita
LO3 82uH SMD 1206 SMD-Spule Siemens
Matsushita
LO4 82uH SMD 1206 SMD-Spule Siemens
Matsushita
Filter
FLT1 10,7MHz BW- | RM 2.54 10,7 MHz ZF-Filter Murata
150kHz
Integrierte Halbleiter
ICO1 AD9901 PLCC20 Phasenfrequenz- Analog
vergleicher Devices
IC04 SA605D SO20L FM-Mischer Philips
Semiconductor
IC05 MAX412 S0O8 Dual Opv Maxim
IC06 AD790 SO8 Komperator Analog
Devices
1CQ7 MC12026 SO8 Frequenzteiler Motorola
IC09 AD790 SO8 Komperator Analog
Devices
7805 5V TO220S pos. 5V ST
Festspannungsregler
7806 6V TO220S pos. 6V ST
Festspannungsregler
7812 12V TO220S pos. 12V ST
Festspannungsregler
Buchse
SMA_1 SMA-Buchse SMA_PAD10X30 | SMA Buchse
SMA 2 SMA-Buchse SMA_PAD10X30 | SMA Buchse
SMA_3 SMA-Buchse SMA_PAD10X30 | SMA Buchse
SMA 4 SMA-Buchse SMA_PAD10X30 | SMA Buchse
SMA 5 SMA-Buchse SMA_PAD10X30 | SMA Buchse
Sonstiges
JPO1 JP2E JP2 2 Pinsockel
JP02 JP2E JP2 2 Pinsockel
VCO_SOCKEL | VCO CUSTOM

Tab. A.3-1: Bauteilliste fiir das 2. ZF-Modul

Seite 107 von 112




Bauteilliste fiir die 10 MHz-Referenz

Bauteil Grole Footprint Bezeichnung Hersteller
Widerstand
RO1 68k 0207/10 Metallschichtwiderstand
R02 100k 0207/10 Metallschichtwiderstand
R03 10k 0207/10 Metallschichtwiderstand
R04 470 0207/10 Metallschichtwiderstand
R0O5 10k TRIM-3296W Spindeltrimmer
R0O6 1k 0207/10 Metallschichtwiderstand
RO7 56 0207/10 Metallschichtwiderstand
R0O8 27k 0207/10 Metallschichtwiderstand
R09 150k 0207/10 Metallschichtwiderstand
R10 1.3k 0207/10 Metallschichtwiderstand
Kondensator
C02 0.1uF RM-5MM Kondensator Wima
C03 0.33uF RM-5MM Kondensator RUBICON
Cco4 0.1uF RM-5MM Kondensator Wima
C05 0.1uF RM-5MM Kondensator Wima
C06 1uF RM-5MM Kondensator RUBICON
CA 680pF RM-5MM Kondensator Wima
CB 220pF RM-5MM Kondensator Wima
C K 100pF RM-5MM Kondensator Wima
C K1 100pF RM-5MM Kondensator Wima
Trimmer
C TRIM 10-50pF | TRIMM-3050.505 | Trimmkondensator Murata
Quarz
QUARZ 10MHz HC18 10-MHz Quarz
Integrierte Halbleiter
LM317 LM317L TO92 einstellbarer
Spannungsregler
7812 12V TO220S pos. 12V Motorola
Spannungsregler
Halbleiter
TO1 2N2222 TO-92 TO92-EBC
T02 2N2222 TO-92 TO92-EBC
T03 2N2222 TO-92 TO92-EBC
Sonstiges
10MHZ_OUT PINHEAD | RM-2.54MM 1X02
15V _DC PINHEAD | RM-2.54MM 1X02

Tab. A.3-2: Bauteilliste fiir die 10 MHz-Referenz
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Bauteilliste fiir die Platine der ersten Version

A.4 Bauteilliste des Steuerungs- und Verarbeitungsmoduls

Bauteil GroRRe Footprint
C1 27 pF C-EU025-030X050
Cc2 27 pF C-EU025-030X050
C3 1 uF CPOL-EUE2-5
C4 100 nF C-EU050-025X075
C5 100 nF C-EU050-025X075
C6 1 uF CPOL-EUE2-5
C7 0,1 uF C-EU025-030X050
Cc8 1 uF CPOL-EUE2-5
C9 1 uF CPOL-EUE2-5
C10 1 uF CPOL-EUE2-5
Cc12 1 uF C-EU025-030X050
C13 1 uF C-EU025-030X050
Cl 0,33 uF C-EU025-030X050
CO 0,1 uF C-EU025-030X050
D1 LED3MM LED3MM
D2 LED3MM LED3MM
D3 LED3MM LED3MM
D4 LED3MM LED3MM
D5 LED3MM LED3MM
DDS 15-polige Sub-D-Buchse (DDS) F15H
IC1 ATMEL AT90S8515P (uC) DIL40
IC3 MAXIM MAX232 (Pegelumsetzer) | DIL16
ISP 10-poliger Wannenstecker ML10
JP1 Jumper TXD JP1Q
JP2 Jumper RXD JP1Q
JP3 Jumper MISO JP1Q
JP4 Jumper MOSI JP1Q
JP5 Zusatzl. Kapaz. fur ADU JP1Q
L7805 L7805 (5V-Spannungsregler) TO220H
MUX Philips 74HC4053 (Multiplexer) DIL16
Q1 Quarz 7,3728 MHz HC49/S
R1 1kQ R-EU_0207/10
R2 100 Q R-EU_0207/10
R3 1 kQ R-EU_0207/10
R4 1kQ R-EU_0207/10
R5 1kQ R-EU_0207/10
R6 1kQ R-EU_0207/10
R7 10 kQ R-EU_0207/10
S1 Reset-Taster DT6
SV1 4-poliger Printstecker (ZF-Filter) LO4P
Sv2 5-polige Buchse (ADU-Adapter) FEO05-1
SV3 5-polige Buche (ADU-Adapter) FEO05-1
VCC 3-poliger Printstecker (15V) LO3P
X1 9-poliger Sub-D-Buchse (RS-232) | FO9HP

Tab. A.4-1: Bauteilliste des Steuerungs- und
Verarbeitungsmoduls der ersten Version
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Bauteilliste fiir die Platine des ADU-Adapters

Bauteil Grole Footprint
IC1 MAXIM MAX1118 (ADU) SOT23-8L
R1 100 k R-EU_0207/10
R2 100 k R-EU_0207/10
Sv4 5-poliger Stecker MAOQ5-1
SV5 5-poliger Stecker MAOQ5-1
SV6 3-poliger Printstecker (ADU-Anschlisse) | LO3P

Tab. A.4-2: Bautellliste des ADU-Adapters

Bauteilliste fiir die Platine der zweiten Version

Bauteil Grole Footprint
C1 27 pF C-EU025-030X050
C2 27 pF C-EU025-030X050
C3 1 uF CPOL-EUE2-5
C4 100 nF C-EU050-025X075
C5 100 nF C-EU050-025X075
C6 1 uF CPOL-EUE2-5
c7 0,1 uF C-EU025-030X050
C8 1 uF CPOL-EUE2-5
C9 1 uF CPOL-EUE2-5
C10 1 uF CPOL-EUE2-5
C12 1 uF C-EU025-030X050
Cl 0,33 uF C-EU025-030X050
CcoO 0,1 uF C-EU025-030X050
D ISP LED3MM LED3MM
D _MISO LED3MM LED3MM
D_RXD LED3MM LED3MM
D_TXD LED3MM LED3MM
IC1 ATMEL AT90S8515P (uC) DIL40
IC2 Philips 74HC4053 (Multiplexer) DIL16
IC3 MAXIM MAX232 (Pegelumsetzer) DIL16
IC4 MAXIM MAX1118 (ADU) SOT23-8L
IC5 LM336-5V (Z-Diode) TO92
IC6 L7805 (5V-Spannungsregler) TO220H
JP_MISO | Jumper TXD JP1Q
JP_RXD Jumper RXD JP1Q
JP_TXD Jumper MISO JP1Q
P_CNVST | Pin-Header CNVST PINHD-1X1
P_DOUT Pin-Header DOUT PINHD-1X1
P_GND Pin-Header GND PINHD-1X1
P_MISO Pin-Header MISO PINHD-1X1
P_REF Pin-Header REF PINHD-1X1
P_SCK Pin-Header SCK PINHD-1X1
P_SCLK Pin-Header SCLK PINHD-1X1
Q1 Quarz 7,3728 MHz HC49/S
R1 1kQ R-EU_0207/10
R2 100 Q R-EU_0207/10
R3 1kQ R-EU_0207/10
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R4 1kQ R-EU_0207/10
R6 1kQ R-EU_0207/10
R7 10 kQ R-EU_0207/10
R8 10 kQ (Spindeltrimmer) SP19L

R9 3,9 kQ R-EU_0207/10
R10 100 kQ R-EU_0207/10
R11 100 kQ R-EU_0207/10
RN1 100 kQ SIL9

RN2 100 kQ SIL5

RN3 100 kQ SIL5

S1 Reset-Taster DT6

SV1 4-poliger Printstecker (ZF-Filter) LO4P

Sv2 3-poliger Printstecker (ADU-Anschlisse) | LO3P

VCC 3-poliger Printstecker (15V) LO3P

X_DDS 15-polige Sub-D-Buchse F15H

X_ISP 10-poliger Wannenstecker ML10
X_RS232 | 9-poliger Sub-D-Buchse FO9HP

Tab. A.4-3: Bauteilliste des Steuerungs- und
Verarbeitungsmoduls der zweiten Version
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A.5 Abkirzungen und Ubersetzungen

uC
ADC/ADU
COM
DDS
DAC/DAU
ECL
IP3/TOI

ISP
LO
MISO
MOSI
PA
PFD
PLL
rfclk
SCK
SMA
SPI
TTL
UART
VCO
VFO
VISA

microcontroller

analog-digital converter (ADC)
communication port

direct digital synthesizer
digital-analog converter (DAC)
emitter coupled logic

3. order interception point

in-circuit serial programming
local oscillator

master-in / slave-out
master-out / slave-in

power amplifier

phase frequency discriminator
phased locked loop
reference clock

serial clock

subminiature A connector
serial peripheral interface
transistor-transistor-logic

Mikrokontroller
Analog-Digital-Umsetzer (ADU)
Kommunikationsschnittstelle des PCs
gesteuerter DAC
Digital-Analog-Umsetzer (DAU)
Emittergekoppelte Logik

Parameter der die Entstehung
von Modulationsprodukten
3. Ordnung beschreibt

Lokaloszillator

Leistungsverstarker
Phasenfrequenzvergleicher
Phasenregelkreis
Referenztaktfrequenz

Serielle periphere Schnittstelle
Transistor-Transistor-Logik

universal asynchronous receiver/transmitter

voltage controlled oscillator
variable frequency oscillator

spannungsgesteuerter Oszillator
frequenzvariabler Oszillator

virtual instrumentation software architecture

convertion loss

level shifter

loop filter

loop bandwith

phase noise

referenc clock multiplier
power divider/ splitter
sweeptime

sweep

Leistungsverlust bei
Frequenzumsetzung

(Vergleich gewolltes

Mischprodukt zum Eingangssignal)
Diplexer

Pegelumsetzer

Schleifenfilter

Regelbandbreite

Phasenrauschen
Referenztakt-Frequenzmultiplizierer
Leistungsteiler

Zeit fur einen
“Frequenzdurchlauf’

Wobbelbetrieb
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