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Einleitung

Durch den Einsatz modernster Mikroelektronik ist es moglich geworden, kleine, kompakte,
verlustleistungsarme und storsichere Datenempfanger zu realisieren. Als Anwendungs-
beispiele solch einer drahtlosen Dateniibertragung kénnen hier sowohl unidirektionale
Ubertragungssysteme wie Funkuhren oder Personenrufsysteme als auch bidirektionale
Systeme wie Mobilfunk oder Satellitenkommunikationssysteme genannt werden. Dabei
ist nicht nur eine grofie Produktvielfalt (Diversifikation), sondern auch eine drastische
Verkiirzung der Entwicklungszeit zu beobachten [Spe94]|. Fiir eine konkurrenzfahige
Empfingerentwicklung ist es notig, die neuartigen Ubertragungsverfahren mit kompli-
zierter Signalisierung, Codierung und/oder Verschliisselung auszuriisten.

In diesem Zusammenhang ist die seit Mitte der 80er Jahre sich stark verbreitende
PGA-Technik hilfreich. Diese komplexen programmierbaren Logik-Bausteine (program-
mierbare Gate Arrays) erlauben die Realisierung recht anspruchsvoller Algorithmen zur
Signalverarbeitung und ermdglichen zumeist erst eine ,,Online“ Datenverarbeitung. Ein
Mikroprozessor-System ist meist nicht in der Lage, gleich machtige Algorithmen in der
geforderten Zeit in ,,Software“ abzuarbeiten. Die Vorteile des Einsatzes der PGA-Technik
in der Empfangerentwicklung sind weitreichend — insbesondere sind aber kurze Entwick-
lungszeit und Kostenvorteile bei Kleinserien bis 1000 Stiick gegeniiber einer klassischen
ASIC-Losung bedeutsam. Der Einsatz der PGA-Technik geht dabei weit iiber das soge-
nannte ,Rapid Prototyping® hinaus, siehe z. B. [Zah90], [Sch91] und [Die91].

Moderne Entwicklungswerkzeuge fiir PGA-Bausteine bieten teilweise bereits eine au-
tomatische Umsetzung der Schaltungsidee in eine PGA-Schaltung fiir einfache Grund-
funktionen an (Schaltungssynthese). Es fehlen aber aussagekraftige (datenbankorien-
tierte) Entscheidungshilfen fiir den Entwickler welcher Algorithmus vorteilhaft ist. Dies ist
z. B. bei der Frage der Fall, welche Schaltung zur Frequenzerzeugung in Bezug auf Platz-
verbrauch und Leistungsverbrauch giinstig in einem PGA-Baustein realisiert werden kann
und wie grofl der auftretende Frequenz— und Phasenfehler ist.

Weiterhin ist festzustellen, daBl die PGA-Gatterkomplexitit zwar schon im Be-
reich von 10.000 Gatterdquivalenten eines NAND-Gatters mit zwei Eingingen liegt,
dafl aber dennoch bei Unkenntnis eines giinstigen Algorithmus eine konventionelle
PGA-Implementierung noch unmoglich sein kann. So schligt z. B. eine konventio-
nelle arctan(Q/I)-Berechnung fehl, wahrend bei Kenntnis des CORDIC-Algorithmus eine
PGA-Implementierung der arctan(Q/I)-Funktion durchaus moglich ist.

Hier setzt die vorliegende Arbeit an: Es werden leistungsfahige Algorithmen zur Si-
gnalverarbeitung im Hinblick auf eine giinstige PGA-Implementierung untersucht.

Da am Institut fiir Datentechnik bereits seit etwa zwei Jahrzehnten in vier Disser-
tationen ([Kal80], [Ber85], [Wie88] und [Bel89]) Langwellenempfanger untersucht wur-
den, beschrankt sich diese Arbeit auf Problemstellungen aus dem Bereich der digitalen
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Abtastempfanger fiir Langwellen-Datensignale, in dem komplexe Algorithmen noch we-
sentliche Verbesserungen bringen kénnen. Die Erkenntnisse sind nicht nur bei Lanwellen-
empfangern sondern auch bei Empfangertypen anderer Frequenzbereiche anwendbar.

Die Realisierung von universellen Abtastempfangern umfafit eine Vielzahl von Aufga-
benstellungen. Diese reichen von klassischen, nachrichtentechnischen Problemstellungen,
wie Antennenauswahl und Antennencharakteristik, iiber aufbautechnische Fragestellun-
gen, wie Modularisierung, Schnittstellenfindung und Schnittstellendefinition, bis hin zu
informationstechnischen Fragen der Speicherung/Komprimierung der iiber Langwelle aus-
gestrahlten (Wetter—)Bilddaten.

Der Schwerpunkt liegt hier jedoch bei den Algorithmen fiir universelle Abtast-
empfinger und auf besonders effizienten PGA-Realisierungen. Im einzelnen wer-
den zundchst im ersten Kapitel das grundlegende Signalmodell und die Demodulati-
onsverfahren besprochen. Ebenso werden Beurteilungskriterien fiir PGAs behandelt.
Das zweite Kapitel befait sich mit der Fragestellung einer geeigneten Frequenzerzeu-
gung. Hier werden analoge, rein digitale und ein neuartiges hybrides Verfahren unter-
sucht. Kapitel drei behandelt geeignete Selektionsverfahren fiir Bandpafisignale und
deren Analog/Digital-Wandlung. Insbesondere wird eine neue Klasse von Frequenz-
abtastfiltern und ein fir Langwellenempfanger optimierter Bandpafi—XA-Wandler vor-
gestellt. Im Kapitel vier werden verschiedene universelle Demodulationsprinzipien auf
eine PGA-Implementierung hin untersucht. Ausfiihrlich wird hierbei das Verfahren der
Hilbert—Abtastung mit CORDIC-Demodulation beschrieben (das auch schon patentiert
werden konnte [MBH92]). Das Kapitel schlieBt mit einer vergleichenden Untersuchung
realisierter Empfangertypen. Kapitel fiinf befafit sich mit zukiinftigen Codierschemata fiir
die Langwellendateniibertragung. Zunachst wird erldutert, wie das zur Zeit eingesetzte
Funkuhr-Protokoll formatkompatibel durch eine Fehlerkorrektur verbessert werden kann.
Anschlieflend wird ein Personenrufsystem (Pagingsystem) vorgestellt, das konsequent die
Vorteile der Langwellentechnik bei der unidirektionalen Dateniibertragung benutzt. Die
PGA-Implementierung des Paging—Decoders wird beschrieben. Zusammenfassung und
Anhang schlieBen die Arbeit ab.



Kapitel 1

Grundlegende Betrachtungen

Im folgenden Kapitel werden einige grundlegende Betrachtungen zu der Realisierung kom-
plexer Algorithmen fiir digitale Empfanger in PGA-Technik durchgefiihrt. Zunéchst wer-
den die fiir LW—-Sender {iblichen Modulationsarten und typische Sendesignale erlautert,
dann folgt in Abschnitt 1.3 eine Beurteilung verschiedener PGA—-Architekturen im Hin-
blick auf ihre Eignung zur Realisierung komplexer Algorithmen.

1.1 Darstellung von Bandpafl—Signalen durch I-
und Q—-Phase

Bandpafi—Signale lassen sich vorteilhaft durch dquivalente Tiefpafi—Signale beschreiben,
die dann im allgemeinen eine komplexe Impulsantwort besitzen. Daher ist es vorteilhaft,
die Bandpaf—Zeitsignale unter Bezug auf das Tiefpaf—Signal im Komplexen zu berechnen
und anschlieflend eine Realteilbildung vorzunehmen. So ergibt sich fiir ein beliebiges
Bandpafi-Zeitsignal folgende Darstellung:

s(t) = Re{sp(t)e/Erfot+éo)] (1.1.1)

Wobei ¢y eine beliebige Anfangsphase beschreibt und sp(t) im allgemeinen komplex ist.
Liegt ein symmetrisches Bandpaf—Signal vor, so vereinfacht sich die Darstellung fiir reelle
sp(t) zu

s(t) = sp(t)cos(2m fot + o)

Um mit diesem Signalmodell beliebige AM—, FM- und PM-Signale beschreiben zu
kénnen, wird die komplexe Funktion s7(t) folgendermafBen definiert:

sp(t) = A(t)ed*®

Wobei A(t) den Anteil der AM-Modulation und A¢(t) den Anteil der FM- und
PM-Modulation beschreibt.

Das amplitudenmodulierte Signal A(#) setzt sich aus einem konstanten Faktor Ag
und einem dem zu tibertragenden Sendesignal sapm(t) proportionalen Anteil zur Amplitude
des Tragers zusammen:
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A(t) = Ao+ sam(t) (1.1.2)
Charakterisiert wird die AM durch den Modulationsindex m.

= sam@®lmax (1.1.3)

Ao
Bei der Frequenz— bzw. Phasenmodulation ist das zu iibertragende Sendesignal
proportional der Frequenz— bzw. Phasenauslenkung des Trigersignals bei konstanter
Trageramplitude Agp. Definiert werden noch die maximale Frequenz— und Phasenab-
weichung (Phasenhub) bei der Tragerfrequenz f; und der Modulationsindex h [AASS86,

S. 23-26]:

Phasenhub: Ad = A¢d(t)|pax

1 dAd(t
Frequenzhub: AF = — 4 (1.1.4)
2 dt |pyax
3 .A
Modulationsindex: h = 2 7 F (1.1.5)

fs beschreibt hierbei die maximale Symbolgeschwindigkeit in Baud einer digitalen Ubert-
ragung.

Von einem universellen Empfanger wird gefordert, dafl er mit gleichhoher Qualitat
das gesendete Signal aus diesen AM-, PM- und FM- modulierten Signalen zurtickgewin-
nen (demodulieren) kann. Daher scheiden viele Empfangsprinzipien aus, die lediglich zum
Empfang eines Signaltyps geeignet sind. So der Begrenzer—Diskriminator (FM/PM), Flan-
kendemodulator (FM/PM), Geradeausempfanger (AM) und der Uberlagerungsempfanger
(AM) ([Lii88, S. 219, S. 237], [ZB8T, S. 491-495, S. 526-529], [Wie88, S. 29-31]). Die uni-
versellen Empfanger lassen sich in solche mit koh&renten und inkoh&renten Prinzipien
aufteilen.

Bei einem kohdrenten Empfanger bestelit die Hauptaufgabe darin, bei bekannter
Tragerfrequenz fo die unbekannte Tragerphase ¢y zu bestimmen. Hier werden Phasenre-
gelkreise (Phase-Locked Loop PLL, Costas Loop CL, siehe Abschnitt 4.4) eingesetzt, um
der sich nur sehr langsam andernden Ruhetragerphase zu folgen.

Bei einem inkohdrenten Empfanger ist ebenso die Tragerfrequenz fp genau bekannt,
hingegen die Phasenlage ¢ nicht. Dies filhrt, wenn man die Realteilbildung entsprechend
Gleichung (1.1.1) ausfiihrt, zu zwei separaten Ausdriicken:

s(t) = A(t)cos (27 fot + Ag(t) + o) (1.1.6)
= A(t) cos(Ag(t) + ¢o) cos(27 fot) — A(¢) sin(AP(t) + o) sin(27 fot)
I-Phase Q-Phase

Die Anteile mit cos(27 fot) werden I-Phase genannt, da sie in Phase zum Trager sind,
wihrend die Q-Phase in Quadratur [Lii88, S. 107] zum Trager liegt.

Sollen I- und Q-Phase zur Demodulation benutzt werden, so ist es die Aufgabe des
Eingangsteils eines Empfangers, eine Aufspaltung des Signals s(¢) in I- und Q-Phase
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durchzufiihren. Dies ist durch Mischen mit Signalen einer Mischfrequenz f,, der Form
2cos(27 fit) und —32sin(27 ft) (Quadraturiiberlagerung) oder durch eine um 7'/4 ver-
schrankte Abtastung (Quadraturabtastung) mit anschliefender Filterung zu erreichen. Im
folgenden wird gezeigt, wie durch die Hilbert-Transformation direkt eine I- und Q-Phase
ohne Mischung und Filterung entsteht. Dies ist Ausgangspunkt fir die in Abschnitt 4.1.4
vorgeschlagene Hilbert—Abtastung.

1.1.1 Klassische Erzeugung von I- und Q-Phase durch die
Hilbert—Transformation

Nach dem Mischen und anschlieBender Bandpaf~Filterung ist beim konventionellen Qua-
draturiiberlagerungsempfanger, siehe z. B. [L1i88, S. 112] oder [Wie88, S. 8], eine I- und
Q-Phase vorhanden. Bildet man nun aus der I- und Q-Phase durch Addition ein komple-
xes Signal, so hat das resultierende Spektrum keine Anteile fir negative w. Das komplexe
Signal I + 7@ ist analytisch [Sch84, S. 477], [Li88, S. 107]. Eine Kombination von
I — 7@ flhrt auf ein Signal, dessen Spektrum fiir positive Frequenzen identisch Null ist.
Dieses soll in der Folge als konjugiert komplexes analytisches Signal [KK89, S. 131]
bezeichnet werden T, siehe Bild 1.1.2. Es wird mit konjugiert komplez bezeichnet, da
[I(t) + 7Q(t)]* = I(t) — 7Q(t) gilt. Hierbei ist zu beachten, daf die Eigenschaft ,kon-
jugiert komplex® sich auf die Zeitfunktion bezieht, wihrend ,analytisch“ die Eigenschaft
der Spektralfunktion beschreibt, dafl keine negativen Frequenzanteile auftreten.

(a) I(t) + 5 Q(¢)
JH(T) 7Q(1)
J o A Re
() .
............................ s

Bild 1.1.1 Der Hilbert-Transformator. (a} Schaltbild. (b) Die spektrale Charakteristik von
H(f).

Sucht man auf direktem Weg ein Filter, welches aus einem reellen Signal ein analyti-
sches Signal bildet, so bietet sich hierfiir der Hilbert-Transformator an, siehe Bild 1.1.1
und Bild 1.1.2. Die Addition des mit y H(f) multiplizierten Eingangssignals S(f) und des
Eingangssignals selbst fiihrt zu dem gesuchten analytischen Signal.

t I(t) — jQ(t) ist auch ein analytisches Signal, da I(t) — jQ(t) auch komplex differenzierbar ist [BS84,
S. 518]. Der Begriff analytisches Signal ist aber schon fiir I(t) + jQ(t) vergeben.
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Realteil
..imaginaertell .
(a) S(f) /\
(b) JH(DS(D) —\
(1+jH(£))S(f)
(c)
—fo O h et fo .....

Bild 1.1.2 Bildung eines analytischen Signals mit Hilfe eines Hilbert-Transformators.

Die zugehérige Impulsantwort und Ubertragungsfunktion des Hilbert—Transformators
ergeben sich durch Berechnung mit Hilfe der Definition der Fourier-Transformation zu
[Mar82, S. 125]

h(t):l o~ H(jw) = —ﬂ(w)z{ _j, _;oi:zi (1.1.7)

Eine Realisierung ist nur ndherungsweise moglich. Klassische Ndherungen werden z. B. in
[Her69a)], [Her69b], [SH90, S. 168-174] und [0S92, S. 681] besprochen.

1.1.2 Kohiarente Demodulation

Ist die Tragerphase ¢o geniigend genau bestimmt, so kann eine einfache Demodulation
durch Multiplikation und TP-Filterung erreicht werden. Bei der AM-Demodulation
multipliziert man mit 2cos(wot + ¢o) und bei PM- bzw. FM-Demodulation mit
—2sin(wot + ¢o). Es ergibt sich

AM:

A(t)cos(2nfot + do) - 2eos(2nfut +d0) = Alt)  +A()cosldnfot + 260)
TiefpaB-Signal
A(t) — Ap (1.1.8)

SAM(f)
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PM:
—2sin(27 fot + ¢o) - cos(27 fot + Po + Ap(t))
= sin(A@(t)) -+ cos(4m fot + 240 + Ag(t)) (1.1.9)
N, e’
Tiefpa—Signal
sin(A¢(t)) =~ Ag(t) (1.1.10)
seml(t) = %Aqﬁ(t) (1.1.11)
FM:
sem(t) = %d%m (1.1.12)

1.1.3 Demodulation mit Hilfe von I- und Q—Phase

Die Demodulation von AM—, PM- und FM-Signalen gestaltet sich besonders einfach,
wenn I- und Q-Phase vorliegen. Fir die verschiedenen Modulationsverfahren ergibt sich
im einzelnen:

AM:

sam(t) = VIP+Q*— Ao (1.1.13)
PM:

1

spm(t) = 7 (arctan (%) — ¢0> (1.1.14)

FM:
1d arctan (%)
SFM(t) E d1 (1.1.15)
oder in Form der ,normierten Produktregel®
11Q — QI
t) = +——= 1.
sem(t) PEEWaT (1.1.16)

1.2 Beschreibung der LW—-Datensignale

Die auf der Langwelle strahlenden Sender! DCF77, 54, 37 und 49 befinden sich in Main-
flingen, 25 km siidostlich von Frankfurt a. M. und besitzen alle eine Sendeleistung von
50 kW, siehe Tabelle 1.2.1. Aus der Frequenzliste fiir alle LW-Sender (siehe z. B. [H1l93,
S. 28]) entnehmen wir, dafl die Sendefrequenzen typischer Langwellendatensender im

! DCF kennzeichnet sowohl Ort (D=Deutschland; F Nahe zu Frankfurt a. M.) als auch den Frequenz-
bereich (C=Langwelle) [Het87].
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Bereich 50-150 kHz liegen und einen minimalen Abstand von 5-6 kHz auf dem Fre-
quenzband aufweisen. Somit kénnen mit Hilfe des ,Zeitgesetzes der Nachrichtentechnik
(B-T = 1 [Ku74, S. 165]) bereits Riickschliisse auf die mogliche Schrittgeschwindig-
keit bzw. Baud-Rate, die fiir LW-Sender erreichbar ist, durchgefiihrt werden. Ein in
Darmstadt aufgenommenes typisches Spektrogramm (siehe Bild 1.2.1(a)) zeigt, daBl die
jeweiligen LW-Datensignale sehr schmalbandig sind und es kaum zu spektralen Uberlap-
pungen kommt, wie es bei der breitbandigen FM-Ubertragung im UKW-Band vorkommt.
Dennoch zeigt Tabelle 1.2.1, daf§ die Modulationsarten variieren und die realisierten Baud—

Bez. | Daten p fo Modulations- Baud- Bit-
in kW | in kHz index Rate Rate
DCF77 | Zeit 50 77,5 mam = 0,6 1
mpm — 16PSK 1 > =2
DCF37 | Bilder 50 117,4 | FM:F1C;h=0,15 | ca. 2000 2000
DCF49 | Text 50 129,1 | FM:F1C;h=1,5 200 200
DCF54 | Bilder | 50 | 134,2 | FM:F3C;h=0,15 | ca. 2000 | ca. 8000

Tabelle 1.2.1 Charakteristische Werte der DCF-LW-Sender bei Mainflingen.

bzw. Bit-Raten um einen Faktor 2000 differieren, was hohe Anforderungen an einen uni-
versellen Empfanger stellt, der alle Datensignale in gleich hoher Qualitat demodulieren
soll. Die verwendete FM—Modulation ist schmalbandig, so dal wesentliche Spektralanteile
der Signale im Bereich der einseitigen Carson—Bandbreite AF + f, [Li88, S. 236] liegen.
Fiir diejenige Bandbreite, in der 95% der Signalleistung enthalten sind, ergab die Simu-
lation eine Bandbreite von 0,151 - f; fiir DCF37/54 s/w; 0,301 - f; bei DCF37/54 mit 16
Graustufen und 1,001 f; fur DCF49 Sendesignale. Dies zeigt, daf} die Carson—-Bandbreite
fiir DCF37/54 eine viel zu grofle Abschatzung liefert. Das Bild 1.2.1(b) zeigt das Ergeb-
nis einer Mittelung {iber 2000 Spektrogramme mit jeweils 512 zufdlligen Bits mit je 32
Abtastwerten im Vergleich zu dem mit Hilfe der Formel in [AAS86, S. 167] berechneten
Spektrum fiir Wetter-FAX s/w bzw. 16 Graustufen und dem 200 Baud Bewag-Signal
DCF49.

Der gewahlte AM—Modulationsindex fiir die Funkuhr von 0,6 liegt unterhalb dem ma-
ximal méglichen Wert 1,0, da der DCF77-Sender ebenso in seiner urspringlichen Funktion
als Normalfrequenzsender benutzt wird. Spektrale Darstellungen zum FU-Signal sind in
[Hil83, S. 84] zu finden.

Die Ausbreitung bzw. Dampfung der Langwelle iiber Land und Wasser ist in [Hil93,
S. 26-31] ausfithrlich dargestellt und macht deutlich, daB im Bereich 20-2000 km um
den Sender mit einer um 80 dB schwankenden Empfangsamplitude zu rechnen ist [Hil88,
S. 257]. Ein universeller Empfanger benétigt deshalb in jedem Fall eine (automatische)
Amplitudenregelung (AGC) mit einer relativ hohen Zeitkonstanten, so daf die Signale
mit geringer Bit—-Rate nicht degradieren. Im folgenden werden die Datensignale im Detail
erlautert.
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DCF37
DCF54
T 1 1 T

DCF77 2048 . h=0.16 16 Grauwerte ber. —

. / h=0.16 ber. ==~
DCFE0 0dB K} .. b=0.16 sim. * " ° -

"Nk 7 h=1.Sber. =7

DLF h=1.5 sim. " " °
-20 dB A / -
40 dB PR
‘ M -60 dB LN TN
| | W T MWM L -80dB [ f

1 T il 4 T | T
50 75 100 125 150 f v L % L
kH; iy £,
O fS 2*f S

Bild 1.2.1 (a) Gemessenes LW-Spektrum in Darmstadt. (b) Berechnetet bzw. simuliertes
Spektrum der Sender DCF37/54 bzw. DCF49.

1.2.1 Der Zeitzeichensender DCFT77

Der Zeit— und Normalfrequenzsender DCF77 dient zur Ausstrahlung der gesetzlichen
Zeit der Bundesrepublik Deutschland. Seit Juni 1970 wird eine Amplitudenmodulation
mit Sekundenmarken durchgefiilhrt. Zu Beginn jeder Sekunde (mit Ausnahme der 59.
Sekunde, die der Kennzeichnung des Minutenanfangs dient), wird die Trageramplitude auf
»0¢ getastet, so dafB in kiirzest moglicher Zeit (Rund 1ms [Hil83, S. 259]) die gewiinschte
25% Absenkung erreicht wird. Der Start der Absenkung ist der genaue Sekundenbeginn.
Die Zeitdaten werden im Bereich 0,1-0,2 der Sekunde gesendet. Ist im Bereich 0,1-0,2
der Sekunde eine Absenkung vorhanden, so entspricht dies einer binaren Eins — fehlt die
Absenkung, so wurde eine bindre Null ibertragen. Fafit man die Absenkung als einen
Abschnitt auf, so kann statt von einer PAM auch von einer Pulsdauermodulation (PDM)
gesprochen werden. Bei PDM besitzt die binire Eins eine Absenkungsdauer von 0,2 s und
die binire Null eine Dauer von 0,1 s. Das Bild 1.2.2(a) zeigt die Codierung der Zeitdaten
innerhalb eines Minutentelegramms. Weitere Informationen zur der Codierung, speziell
der Zusatz—Bits 15-20, sind in [Hil93, S. 59-61] zu finden.

Seit 1.1.88 wird neben der PAM zusétzlich eine PSK-Modulation des Tragers mit einer
»,Pseudo Random Noise“(PN)-Folge der Lange 512 im Bereich 0,2-1,0 der Sekunde durch-
gefiihrt, siehe Bild 1.2.3(a). Die PN-Sequenz wird durch ein riickgekoppeltes Schieberegi-
ster der Lange 9 erzeugt und besitzt maximale Lange (m-Sequenz). Das Schieberegister
fithrt hierbei eine Polynomdivision mit dem primitiven Polynom X(z) = 1 + z° + z°
durch. Da die PN-Folge gleichviel Nullen und Einsen besitzt, bleibt der Mittelwert
der Phase unverandert. Es treten N/2 = 256 ["]bergéinge (£1) auf. Die Auslenkung1

! Beim Vergleich dieser Modulationsart in E),/Ny mit anderen Modulationen ist es zutreffender, von
einer 360°/24° = 16PSK zu sprechen, als die in der Literatur [Hil93, S. 57] genannte BPSK.
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: exakter Sekundenbaginn
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Bild 1.2.2 (a) Codierschema des Minutentelegramms. (b) Bitinformation der PAM (Tragerfre-
quenz nicht mafBistabsgerecht).

betragt jeweils £12° und besitzt eine Dauer von 1,55 ms pro PN-Bit. Aufgrund der
Bandbreitenbegrenzung durch die LW- Sendeanteune selbst, wird aber, &hnlich wie bel
der Amplitudenabsenkung, die Auslenkung erst nach ca. 1/4 der PN-Bit-Dauer er-
reicht, siehe Bild 1.2.3(b). Dies filhrt zu einer Verschlechterung der fiir den genauen
Sekundenbeginn zur Verfiigung stehenden Bit-Energie der PSK [Wie88, S. 70-78].

1s

—200:

512 H=793ms ———— &

T

0.8 | )
Pmesp ] interpolierte Kurve ------
* Abtastfolge 15 Werte pro Bit o
Pm 0.6 | Idealer Verlauf —
©
Pm-4P ﬁ | 0.4 .0 . 00s® p

< "0

5 o S &

) / 0.2 Y o .‘0 o

s { —s 67" ©. 6 Ve !

* 5 . A I
K . 3 s

; \

/ \

02 F R g $/

-0.4 ° ° 6 0 © A

Bild 1.2.3 (a) Idealisierter PN—Verlauf. (b) Gemessener Phasenverlauf [AW91].

1.2.2 Die Wetterbildsender DCF37 und DCF54

Die Langwellensender DCF37 und DCF54 dienen zur Verteilung von Karten des Deut-
schen Wetter-Dienst (DWD), Offenbach. Neben den direkt vom Meteosat— System§ er-
stellten Wolkenbildern werden auflerdem berechnete Temperaturvorhersagen, Druckver-
teilung, Windkarten und einige weitere Spezialkarten ausgestrahlt. Die vom Meteosat

§ Die Meteosat-Satelliten sind geostationdre Satelliten in 35800 km Hohe bei 0° bzw. 10° Lénge iiber
dem Aquator. Technische Daten: Sendeleistung 200 W, Gewicht 320 kg.
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fiir die verschiedenen Spektralbereiche (6 Bit Auflésung fiir sichtbaren Bereich; 8 Bit
Auflésung fiir Wasserdampf und Thermal IR) erstellten Bilder werden zunichst mit 166
kBit/s zur Bodenstation (ESOC, Darmstadt) gesendet, danach durch den DWD bear-
beitet und iiber LW wieder ausgestrahlt. Aufgrund der Drallstabilisierung der Satelliten
wird eine zeilenweise Abtastung der Erde mit 100 Zeilen pro Minute vorgenommen. Das
Teleskop wird nach jeder Umdrehung einen kleinen Winkel gekippt, so dafl die Erde nach
25 Minuten durch rund 2500 Zeilen erfafit ist. Die fir die Langwellenausstrahlung auf-
bereiteten Karten werden mit zwei Zeilen pro Sekunde (FAX-120 Rpm) dibertragen. Die
theoretisch moglichen 1 Hz und 4 Hz Bilder (60 Rpm bzw. 240 Rpm [fdF90]) werden im
Sendeplan des DWD nicht eingesetzt. Die vertikale Auflésung der Bilder ist von der Dauer
der Ubertragung abhingig. Der groBte vorgesehene Zeitraum fiir ein Bild im Sendeplan
betragt 25 Minuten, was nach Abzug der Dauer fiir Start- und Stopton eine Auflésung
von maximal 3000 Zeilen ergibt [HK92]. Eine genaue Angabe der horizontalen Aufiésung
ist nicht moglich, da gedruckte Karten tiber eine optische Zeilenabtastung in einem ana-
logen Verfahren in das Sendesignal umgesetzt werden. Praktische Versuche des DWD
bei Ubertragung einer Strichmustervorlage ergaben, daB rund 2000 Punkte bei gut 16
Graustufen befriedigend aufgelost werden kénnen [Nie92].

Jede Bildiibertragung wird durch einen drei Sekunden langen Startton der Frequenz
300 Hz eingeleitet. Dann folgt fiir finf Sekunden der Synchronsationsbalken. Er besteht
aus einem schwarzen oder weiflen Balken, der den Anfang jeder Zeile kennzeichnet und
auf einer Lange von 1/20 am Anfang der Zeile invertiert iibertragen wird. Nach dem
Synchronisationsbhalken werden keine weiteren horizontalen Synchronisationsinformatio-

Eine Zeile 500 ms

. Startton 300Hz 3s
weiss 25ms schwarz 475ms- Synkbalken 5s

.¥+3 '-,\.+J ,.

{2 Yo 5w
- Bildinhalt

2 Zeilen/s

Stopton 450Hz 5s

Bild 1.2.4 Das FAX-Format der Wetterbilder.
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nen fir die restlichen Zeilen {ibertragen. Am Ende des Bildes wird far finf Sekunden ein
Stopton der Frequenz 450 Hz gesendet. Bild 1.2.4 verdeutlicht den Aufbau des Bildes.
Dargestellt ist ein Ausschnitt einer empfangenen Wind/Temperatur—Karte.

1.2.3 Signale des Textsenders DCF54

Von Mitte 92 bis Mitte 93 wurde mit dem DCF54 eine Feldversuch zum Messen der erreich-
baren Bitfehlerwahrscheinlichkeit in und um Berlin durchgefiihrt [ESB93]. Hier wurde bei
200 Baud und einer 8 Bit ASCII-Codierung nach CCITT5 der bekannt Priftext ,THE
QUICK BROWN FOX JUMPS OVER THE LAZY DOG 1234567890“ gesendet. Die-
ser Text hat die gewiinschte Eigenschaft, daf alle Buchstaben des Alphabets mindestens
einmal enthalten sind.

Seit Mitte 93 dient der Sender den EVUs zur Steuerung verschiedenartiger Funktio-
nen, wie z. B. Tarifumschaltung von Stromz&hlern, Lampensteuerung und lastabhingige
Abschalten von Groflabnehmern.

1.3 Kriterien zur Beurteilung von programmable
Gate Arrays

Die Field Programmable Gate Arrays (FPGA) gehéren zur Klasse der programmierbaren
Logik ICs (PLIC). Nach der Definition von ASICs (Anwender spezifischer Schaltkreis)
sind PLICs wiederum den ASICs unterzuordnen, da mit PLICs Spezialfunktionen und
keine Standardlogik realisiert wird. Dennoch soll die allgemein tbliche Trennung zwi-
schen PLICs und ASICs vollzogen werden, die besagt, dafl fiir ein ASIC mindestens ein
Prozessschritt in der Halbleiterfertigung nétig ist. Gefertigt werden PLICs in nahezu
allen verfiigharen Speichertechnologien (SRAM, EPROM, E?PROM, Antifuse), wobei
vorzugsweise FPGAs in SRAM- oder Antifuse-Technik und CPLDs in EPROM- oder
E?PROM-Technik realisiert werden. Alle PLICs realisieren Logikfunktionen. Unter einer
Logikfunktion versteht man das Verkniipfen von Schaltvariablen, wobei eine formale ma-
thematische Sprache mit Symbolen und Regeln zur Anwendung kommt [SW90, S. 468-9],
die ausschlieBlich mit digitalen Pegeln (,,0=LOW/1“=HIGH) arbeitet. Die Realisie-
rungen mit PLICs beschranken sich nicht ausschlieBlich auf das Abbilden von Eingangs-
variablen X" auf Ausgangsvariablen Y™ (Tabelle, ROM), sondern es kénnen sequentielle
Automaten realisiert werden, d. h. die Abbildung X™ — Y™ ist von den vorherigen
Zustanden abhingig X;* — Y;/*. Dabei wird mit ,verdeckter Logik“ (Burried Logic) ge-
arbeitet, d. h. ein Teil der realisierten Funktionen ist an den Bauteilanschliisssen weder
sichtbar noch unmittelbar testbar. Dies erfordert zum Testen einer solchen Schaltung in
Software umfangreiche Entwicklungswerkzeuge (Simulatoren). Beim Test in Hardware
werden ,Boundary Scan—“ bzw. ,Readback“-Verfahren eingesetzt, d. h. alle internen
Register sind im Readback-Modus zu einem SchieberegisterT verschaltet und kénnen
ausgelesen und analysiert werden. Bei hochkomplexen PLICs wie den FPGAs gehoéren
,Boundary Scan-“ und , Readback“-Implementierungen bereits zum Standard [Tri93].

t Beim »,Boundary Scan® konnen lediglich die Ein/Ausgangsregister des ICs ausgelesen werden.
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Monolithische hochintegrierte

Schaltkreise
Standard- Kundenwunsch-
schaltkreis schaltkreis
fest Kunden- Semikunden- Vollkunden-
verdrahtet programmierbar schaltung schaltung
k Analogschaltungen
Standardlogik
Speicher- Verdrahtungs- Feldprogram- Gate- Standard- Handentwurf Zellenba-
programmierbar programmiert mierbar Array Zellen (Fullcustom) sierend
PGA
RAM PROM CPLD ULA Megazelle
MC EPROM FPGA sea of Gate Compositcells
MR ROM SPLD Masterslice

klassische ASIC
ASIC

Bild 1.3.1 Einordnung der PLICs.

Zu den PLICs gehoren neben FPGAs auch einfache Logikbausteine (SPLD) und die
komplexen Logikbausteine (CPLD). FPGAs und CPLDs werden auch unter dem Namen
sprogrammierbare Gate Arrays® (PGA) zusammengefafit [DD94]. In Bild 1.3.1 ist eine
systematische Einordnung der PLICs dargestellt, die an die Einteilung in [SW90, S. 39]
angelehnt ist. CPLDs setzen sich aus einer Mehrfachanordnung von SPLD und einer
zusatzlichen, mehrere Bit breite Verbindungsstruktur (Programmable Interconnect Array
»PIA“ oder Global Routing Pool ,GRP“), die besonders geringe Durchlaufzeiten besitzt,
zusammen, siehe Bild 1.3.2(a). FPGAs hingegen besitzen eine feinere Granularitit der
logischen Grundelemente. Typisch werden 3-5 Eingangsvariablen auf 1-2 Ausgangsvaria-
blen mittels Tabellen (LUT, siehe Bild 1.3.2(b) [Tri93]) oder dedizierten Logikelementen,
wie z. B. einer Kombination von Multiplexern [GHB93], abgebildet. CPLD hingegen
besitzen die fiir SPLDs typischen UND/ODER-Strukturen mit 8-10 Eingangen und 3-4
Ausgingen, bei ca. 20 Produkttermen. In der Granularitit sehr feine FPGAs werden
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Bild 1.3.2 (a) Typische CPLD—-Architektur. (b) Typische FPGA-Architektur.

mit ,,Sea of Gates“— oder ,Pilkington“—Architektur bezeichnet, da sie lediglich ein NAND
[Ple90a] oder einzelne ,,Pass“~Transistoren [CS93] als logische Grundelemente besitzen.

Die Pilkington-Architektur bietet dann Vorteile, wenn Schaltungssynthese auf
hohen Abstraktionsebenen mit Hardware-Beschreibungssprachen (HDL, VHDL-1076,
REGLAN) durchgefiihrt werden soll, da so die fir Gate Arrays (dies sind ASICs, bei
denen Logikelemente in sehr feiner Granularitdt vorliegt und die Schaltung durch das
Aufbringen einer Schicht Metallbahnen realisiert wird) bereits lange verfligbaren Ent-
wurfshilfsmittel eingesetzt werden konnen. Nachteilig ist bei der sehr feinen Granularitat
der hohe Verdrahtungsaufwand. Diese Zielrichtung verfolgen klassische ASIC—Hersteller
(NEC, Motorola). Es ist unklar, ob die Vorteile dieser feinen Granularitat sich in Zukunft
durchsetzen werden, da z. B. die NAND-Architektur [DP89] wieder vom Markt genom-
men wurde. Deshalb sollen diese Bausteine in dieser Arbeit keine weitere Beriicksichtigung
finden.

Erfolg bzw. Miflerfolg einer Bausteinfamilie ist abgesehen von der Architektur der
Bausteine auch ganz wesentlich von der Leistungsfidhigkeit der Software-Entwurfshilfen
und Synthesemdglichkeiten abhingig. So zeigen Untersuchungen der Logikminimierung
mit Hilfe von ,Binary Decision Diagramms“ (BDD) [Ake78], [Bry86], anhand des in Ka-
pitel 5 beschriebenen Meggit-Decoders, daf} statt der von Xilinx-Software benotigten 132
CLBs bei der BDD-Minimisierung lediglich 50 CLBs, d. h. eine Aufwandsreduktion von
62% erreicht werden kann [dR93], [SVGR93].

Nun bleibt zu fragen, warum PLICs seit Anfang der achtziger Jahre und nach den
Prognosen [Nag90], [Tec92] bis weit tiber das Jahr 2000 Wachstumsraten deutlich iber
20% besitzen und damit die klassischen ASICs um rund 10% Punkte iibertreffen. Die
PLICs besitzen nahezu alle Vorteile der ASICs gegeniiber einem Schaltungsentwurf mit
Standardbausteinen wie

e Verringerung von Platz, Gewicht und Verlustleistung
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o Erhohte Betriebsfrequenz
e Sicherheit gegen Nachbau
e kostengiinstige Lésung

e geringe Testkosten
aber nicht die Nachteile der ASICs, sondern
e eine erheblich kiirzere Entwicklungszeit (Rapid Prototyping) Zeitfaktor: 3-4

e ,In Circuit Reprogrammiebar“+, leichte Veranderungsméglichkeiten

e Wesentliche geringere Einmalkosten (NRE-Kosten), wesentliche Kostenvorteile bei
Stiickzahlen kleiner 1000

Dennoch bleibt festzuhalten, dafl bei stetig steigenden Gatterdquivalenten von PLICs und
ASICs, die AISCs ca. um einen Faktor 10 héhere Gatterdquivalente als PLICs besitzen
und wesentliche Kostenvorteile bestehen, wenn Stiickzahlen gréfler 1000 gefordert sind.

Fir einen Vergleich von CPLDs und FPGAs fir Anwendungen von komplexen Al-
gorithmen in der Signalverarbeitung, wie die vorliegende Arbeit untersucht, sind die seit
3/93 verfiigharen Benchmarks der ,Programmable Electronics Performance Corporation®
(PREP) [Bur93] hilfreich. Diese Benchmark lagen zu Beginn der vorliegenden Untersu-
chung (1990) nicht vor, zeigen aber, dafl die eigenen vergleichenden Untersuchungen und
die Wahl einer mittleren Granularitit der PLICs fiir die zu realisierenden Algorithmen
am besten geeignet sind.

PREP ist (Mitte 94) eine Vereinigung von 13 fiihrenden PLIC-Hersteller (Griinder
waren Xilinx, Altera und Actel) und Softwarehausern, die insgesamt 9 verschiedene, PLIC
typische Schaltungen als Vergleichstest entworfen haben. Jeder Hersteller filhrt die 9 Tests
selbst durch, indem die Grundstruktur méglichst zahlreich (Repetition Rate ,REP“) bei
maximaler Taktgeschwindigkeit im jeweils gréfiten Baustein der Familie realisiert wird.
Fir die Algorithmen zur digitalen Signalverarbeitung erscheinen besonders die Tests ,,5“
(4 Bit Multiplizierer gefolgt von einem 8 Bit Akkumulator) und ,,6“ (16 Bit Akkumula-
tor) hilfreich. Die anderen Tests beschreiben spezielle Decoderschaltungen (,,Glue Logic“).
Anhand dieser 2 Tests zeigt das Diagramm 1.3.3(a) die gemittelten Meergebnisse fiir die

1990 verfigbaren Bausteinarchitekturen (Actel A,, Xilinx x; und Altera 01)§. Deut-
lich wird, dafl die FPGA-Struktur zu bevorzugen ist, wenn hohe Komplexitit gefordert
ist. Da Actel nur ,Antifuse“ basierte FPGAs anbietet, d. . Bausteine, die nur einmal
programmiert werden konnen, wurden die in den Kapiteln 2-5 durchgefiihrten Untersu-
chungen mit Xilinx—-FPGAs durchgefiihrt. Neuere FPGA-Familien, wie Altera 81000 seit

1 Unter »In Circuit Reprogrammiebar® versteht man die Moglichkeit, in einer vollstandig aufgebau-
ten Schaltung durch Programmierung des PLICs wesentliche Verdnderungen am Logikverhalten der
Schaltung vornehmen zu konnen, ohne daB Verdnderungen an dem Schaltungsaufbau selbst vorge-
nomimen werden.

§ Zum damaligen Zeitpunkt waren vergleichbare Vorgangertypen: Actel 1020, MAX5128 und Xilinx
3090-100 verfiighar.
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F/MHz P/mW
30 T CPLD 600 —
L\ —
20 T 400 —1 Altera 7128
10 . 200 —
Xilinx XC3142
i Actel A1020
Komplexitdt REP f/MHz
" 10 20 30 40 10 20

Bild 1.3.3 (a) PREP-Benchmark Mittelung von Test 5+6. A=Actel, o =Altera, z=Xilinx:
0, =7128; 09 =7192; 03 =7256; o4 =8188-3;:4; =A1225:4; =A1240; 2, =3090-125;
z9 =3190-3; z3 =4010-5; (b) Vergleich des Leistungsverbrauchs von CPLDs (Altera)
und FPGAs (Actel, Xilinx) bei ca. 85% Nutzung der Logikmodule.

1993 und Xilinx mit der Familie XC4000 bieten noch erhebliche Verbesserungen in der
Komplexitit und Geschwindigkeit, siehe Bild 1.3.3(a) o4 und zs.

Die PREP-Benchmarks sind zwar recht hilfreich bei der Beurteilung der zu realisie-
renden Arithmetik und Verdrahtungskapazitit innerhalb der ICs, aber eine Gesamtbeur-
teilung der PLICs ist noch von weiteren Faktoren abhangig wie

e Leistungsverbrauch

OnChip-RAM

Pin zu Pin Laufzeit

e Interner ,,Tri State“—Busse

»,Readback-“ oder ,,Boundary Scan-“Decoder
¢ Programmierbarkeit der Anstiegszeit der I/O-Treiber

PREP beabsichtigt weitere System-Benchmarks zu definieren. Ein sehr wesentliches Kri-
terium bei der Realisierung portabler Systeme/Empfanger ist der Stromverbrauch. So
zeigen die Untersuchung in [Hil92b] und [Rie93] die Vorteile der FPGAs bei Taktfrequen-
zen kleiner 5 MHz, siehe Bild 1.3.3(b).

Abschlieflend zur Beurteilung von FPGAs und CPLDs bleibt festzuhalten, daff CPLDs
bei schneller ,Decoder Logik® zu bevorzugen sind, wahrend FPGAs besser zur Realisie-
rung komplexer Algorithmen geeignet sind.



Kapitel 2

Methoden der Frequen‘zsynthese

Beim Entwurf digitaler Empfanger besteht eine iibergeordnete Aufgabe darin, fir die
verschiedenen Schaltungsteile die zugehoérige Taktfrequenz zur Verfiigung zu stellen. Ins-
besondere sollten Abtast—und Mischfrequenz bei einem universellen Empfanger verander-
lich sein und eine hohe Auflésung bei einem Minimum an Frequenz— bzw. Phasenrauschen
besitzen.

Im folgenden Kapitel wird sich zeigen, daf} klassische analoge Verfahren eine zu grofie
Frequenzungenauigkeit und einen zu starken Temperaturdrift besitzen [TS86], [ZB87]. Die
direkten digitalen Synthesizer (DDS) wie Frequenzteiler, multiplikative Frequenzerzeu-
gung und der klassische Akkumulator-Synthesizer bieten ein gutes Temperaturverhalten
und hohe Frequenzgenauigkeit, aber zumeist einen nicht akzeptablen Frequenz— bzw. Pha-
senfehler [She90] und zudem einen unakzeptablen Leistungsverbrauch (ca. 1 W).

Der Einsatz eines hybriden Verfahrens bedingt, dafl neben dem FPGA weitere,
moglichst wenige, analoge Bausteine eingesetzt werden miissen. Es zeigt sich, dafl nur
mit hybriden Verfahren das geforderte Frequenz— bzw. Phasenrauschen und der Lei-
stungsverbrauch akzeptabel sind. Es werden klassische hybride Verfahren, die sich der
PLL-Technik bedienen, untersucht. Dann wird ein neues, Akkumulator basiertes Verfah-
ren vorgestellt, das sich durch geringen Aufwand, kleinen Phasen— und Frequenzfehler und
exzellent kurze Einschwingzeit auszeichnet. Mefitechnische Verifikation der Simulationen
und ein Vergleich der Verfahren schlieflen das Kapitel ab.

2.1 Klassische analoge Verfahren zur Frequenzsyn-
these

Bei den analogen Verfahren sind in erster Linie RLC-Schwingkreise zu nennen, bei de-
nen ein Schwingkreis {iber ein Verstarkerelement in Mitkopplung zur Dauerschwingung
angeregt wird, siehe Bild 2.1.1.

Die Durchstimmbarkeit des Schwingkreises wird meist durch Verdnderung der Ka-
pazitdt erreicht. Dies kann {iber einen Drehkondensator (mit entsprechendem Antrieb)
erfolgen. Weit verbreitet ist die elektrische Steuerung des Kreises iiber eine Kapazitatsdi-
ode (Varicap), bei der die Sperrschichtkapazitat und damit die Resonanzfrequenz durch
eine elektrische Vorspannung (Gleichspannung) bestimmt wird, siehe Bild 2.1.1(b).
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Mitkopplung Mitkopplung Mitkopplung

R S N P B

Bild 2.1.1 Analoge steuerbare Frequenzsynthesizer. (a) RLC—Kreis mir Drehkondensator. (b)
RLC-Kreis it Varicap. (c¢) Quarzoszillator.

Die RLC-Oszillatoren sind folgendermaflen zu bewerten:

+ Geringer Schaltungsaufwand
++ Geringe Verlustleistung
— — Geringe Frequenzgenauigkeit (1% Bauteiltoleranzen)

— Frequenzinstabilitdt durch Temperaturdrift und Alterung

Zu erwihnen sind noch die Quarzoszillatoren, die beziiglich Stabilitdt und Genau-
igkeit der Frequenz den RLC-Oszillatoren weit tberlegen sind, da mechanische Re-
sonanzerscheinungen des Quarzes ausgenutzt werden, die eine sehr grofie Giite (Band-
breite/Mittenfrequenz) besitzen. Die Quarzoszillatoren konnen auf der Grundwelle oder
durch entsprechende Filterung und Mitkopplung auf Oberwellen schwingen. Im {ibrigen
sind aber die Moglichkeiten einer Durchstimmbarkeit iber Parallelkapazitaten {iber weite
Frequenzbereiche mit Quarzoszillatoren nicht gegeben, so dafi die Quarzoszillatoren nicht
weiter betrachtet und beurteilt werden sollen.

2.2 Direkte Digitale Synthesizer

Im folgenden werden drei bekannte DDS-Verfahren auf eine mogliche Realisierung in
PGA-Technik hin untersucht. Die verwendeten Definitionen von Phasen- und Frequenz-
fehler werden am Beispiel des Akkumulatorsynthesizers erlautert.

2.2.1 Direkte Digitale Synthesizer mit Akkumulator

Beim bekannten Akkumulator-Synthesizer wird der Uberlauf eines N-Bit—Registers nach
vielfacher Addition eines konstanten Summanden M detektiert [Tel90], [Har90], [Qua91].
Fiir eine symmetrische Takterzeugung kann dieser Uberlauf ein Toggle—Flip-Flop (TFF)
umschalten, wihrend bei einer unsymmetrischen Takterzeugung, wie sie im folgenden be-
trachtet werden soll, ein Monoflop, Abtaster etc. getriggert wird, so wie es in Bild 2.2.1(a)
dargestellt ist. Einige Anstrengungen wurden unternommen, um die spektrale Reinheit
bei sin/cos-Erzeugung zu verbessern [NS91], [Ple89]. Diese Anstrengungen beschrinken
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Fout
L —
Akkumulatorinhalt
OVL P 1024
M
Z —_— 768 r
N\
A 512 +
F
mn 3 o561
% 16555 ) ' '
N N T 2T 40 37 %0
T/Tin=15,28 T(i)/Tin = 16 15 15
~ Akku-Rest= 48 . 29 10
S(i}/Tin=(T(i)-i*T)/Tin= 0,716 0,433 0,149

(a) (b)

Bild 2.2.1 (a) Unsymmetrische Takterzeugung mit einem Akkumulator. (b) Uberlaufverhalten
des Akkumulator-Synthesizer.

sich allerdings auf moglichst geringe Nebenzipfel, wahrend die Spektral-Breite des Haupt-
zipfels, die iber den Frequenzfehler Aufschlufl gibt, unberiicksichtigt bleibt. Dies wird in
der Folge analytisch untersucht.
_ Beieiner Mittelung der Periodendauer iiber viele} Perioden ergibt sich die Sollfrequenz
F zu
~ M
F = Fout = Z_N-Fin (221)
wobei ein N-Bit breiter Akkumulator benutzt wird. Damit ergibt sich eine theoretische
Frequenzauflésung von

M+1 M 1 N

Als Beispiel sei das Verhalten des Akkumulators bei Fj,, = 1,18 MHz, F,,, = 77,5 kHz,
N =10, M = 67 fur die ersten 3 Zyklen in Bild 2.2.1(b) betrachtet.

Deutlich ist zu erkennen, daf} die Istfrequenz von der Sollfrequenz abweicht. Es treten
nicht die mittlere Periodendauer von 2V /M = 15,28, sondern die benachbarten Ganzzah-
len $ [15,28] =15 und [15,28] = 16 auf,

Phasen—- und Frequenzabweichungen sind unterschiedlich zu bewerten. So ist bei
PM-modulierten Signalen auf méglichst geringen Phasenfeller von Mischer, Abtaster
etc. zu achten, wihrend bei einer AM- oder FM-Demodulation ausschlieBlich der Fre-
quenzfehler fir die Qualitat ausschlaggebend ist.

! Die Anzahl der Perioden, iiber die gemittelt werden mufl, wird in Abschnitt 2.3.3.1 exakt berechnet.

§ |z] steht fiir die nichst kleinere Ganzzahl, wahrend [2] fiir die nachst groBere Ganzzahl steht.
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Die Frequenzabweichung AF(z) ergibt sich aus der Differenz zwischen Momentan-

frequenz (ﬁ(z) = (T() =T(: — 1))™") und Sollfrequenz (F = 2V /M - Fi,), wobei jeweils

eine Periode der Ausgangsfrequenz betrachtet wird.

AFG) = —— _1
T@) —T(i-1) T

(2.2.3)

Als mittlerer Frequenzfehler AF wird das Mittel iiber einen vollstindigen Zyklus L
bestimmt.

L .
1 ~ ~
AF = 23 :}F(z) - F (2:24)
=1
BF/HZ oo v ve e e e e e Beli}/Tin
3000 | |
0.8r
2000 f o
0.6 o
1000 [0 T T e +DF
................. Perioden 0.4r°
10 20 30 40 50 60 70 0.2+ R N
-1000 . e %y % s, s, 8, e, s, % 0 -u.:.o. Perioden
____________________________________ -DF 0.0 PR TI0R PTRC PURL YR TORC PUI PU0E THOE PRI FUR JUE UL TR TULT TOLT ST
00 866 o3 085 40 00s o soo oo so 0 10 20 30. 40 50 60 70

Bild 2.2.2 (a) Frequenzfehlerverhalten fiir einen vollstindigen Zyklus. (b) Phasenfehlerverhal-
ten fiir einen volistindigen Zyklus. Ohne o und mit e 4 Bit D/A-Kompensation
(Kompensation siehe Abschnitt 2.3.3).

Fir unser Beispiel von oben folgt entsprechend Bild 2.2.2(a, unkompensiert)
AF = 2033,7 Hz. Die gestrichelte Linie gibt die Frequenzauflosung von DF = F, /2"
= 1156,72 Hz an. Die Tabelle 2.2.1 verdeutlicht nochmals, warum diese Aufldsung als
theoretische FrequenzauﬂésungT bezeichnet werden soll, denn der mittlere Frequenzfehler
bleibt trotz wachsendem N gleich. Die Anzahl der Perioden mit der Lange T ist in der
Tabelle mit C 7' D bezeichnet.

Die Phasenabweichung ergibt sich aus der Differenz zwischen dem tatsichlichen
Umschaltzeitpunkt (¢(z) = T'(z)) und dem korrekten Umschaltzeitpunkt (¢(z) = ¢ - T),
wobei jeweils eine Periode der Ausgangsfrequenz betrachtet wird.

t So wird von Harris in [Har90] die Auflésung ihres 32 Bit breiten Akkumulator-Synthesizer mit
0,01 Hz bei F;, = 30 MHz angeben, obwohl der mittlere absolute Frequenzfehler 34,9 Hz fiir
z. B. Four = 77,5 kHz betragt und somit um mehr als einen Faktor 1000 gré8er ist!
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AF/Hz

. Fout /kHz
150

i0 100 1000 Fin/MHz 50 70 9% o 130

(a) (b)

Bild 2.2.3 (a) Frequenzfehler fiir verschiedene M bei festem Fyy: (x) unkompensiert. (O)
D/A-Wandler 4 Bit. (e¢) D/A-Wandler 8 Bit. (A) D/A Wandler 12 Bit.(N = 24;
M =1270-2¢ 4 =0---10; Fy, = 2* MHz; Fou = 77,5 kHz) (b) Phasenfehler
fiir verschiedene M bei festem Fj,: (Xx) unkompensiert. (o)D/A-Wandler 4 Bit.
(+)D/A-Wandler 8 Bit. (e)D/A-Wandler 12 Bit. (N = 17; Fyye = 50 - --150 kHz;
M = 500---1500; DF=100 Hz; F,=26,2144 MHz);(Kompensation siche Ab-
schnitt 2.3.3)

o~

§¢(1) = TE)—ixT (2.2.5)

Da die so definierte Phasenabweichung keinen Bezug zur Ausgangsfrequenz besitzt,
soll die Phasenabweichung normiert werden. Es ergibt sich als dquivalente Differenzfre-

quenz §F(i):

sy = LwW-vl g (2.2.6)

Fir unser Beispiel von oben ergibt sich entsprechend Bild 2.2.2(b, unkompensiert) als
mittlerer Phasenfehler die mittlere dquivalente Differenzfrequenz:

L 5, . .
IZT(Z)-—Z'T
6F == Z : —T_'Fout
= 2497,56 Hz

Aus Bild 2.2.2(b) wird deutlich, daf§ der Phasenfehler im1 gesamten Zyklus kleiner T
bleibt.

Abschliefend zur Fehlerbetrachtung sei der (unkompensierte) Phasen— und Frequenz-
fehler der Synthesizer in den Bildern 2.2.3(a) und (b) betrachtet. Aus Bild 2.2.3(b) wird
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Bit—Breite M Fout C15D C 16D Zyklus FehlerA F
N=10 67 77500 Hz 48 19 67 2033,75 Hz
68 78656,72 Hz 16 1 17 562,48 Hz
Frequenzauflésung DF=  1156,72 Hz
N=16 4288 77500 Hz 48 19 67 2033,75 Hz
4289 77518,07 Hz 3088 1201 4289 2018,65 Hz
Frequenzauflésung DF= 18,074 Hz
N=24 1097728 77500 Hz 48 19 67 2033,75 Hz
1097729 77500,07 Hz 786448 311281 1097729 | 2033,69 Hz
Frequenzauflésung DF= 0,071 Hz
N=32 281018368 77500 Hz 48 19 67 2033,75 Hz
281018369 77500 Hz | 201326608 | 79691761 | 281018369 | 2033,75 Hz
Frequenzauflésung DF=  0,00028 Hz

Tabelle 2.2.1 Frequenzauflosung fiir verschiedene Akkumulatorbreiten N bei Fj, = 1,18 MHz
und benachbarten Werten M.

deutlich, dafl bei linear ansteigender Ausgangsfrequenz F,,; die oberen Schranken fiir
Phasen— und Frequenzfehler dem Potenzgesetz gehorchen:

AF=6F = k-/Fou (2.2.7)

Die Konstante k£ hangt hierbei von dem Verhaltnis Fj,/Fou ab und ergibt sich fir
dieses Beispiel bei F;,=26,2144 MHz zu k = 7,23. Weiterhin sei angemerkt, dafl der
Phasenfehler fiir alle Frequenzwerte M im allgemeinen sehr nahe an der oberen Schranke
liegt, wahrend beim Frequenzfehler auch sehr viel geringere Werte auftreten konnen.

Aus Bild 2.2.3(a) wird besonders deutlich, daB der Phasen— und Frequenzfehler nicht
von der Akkumulatorbreite, sondern von dem Verhaltnis von Eingangs— zu Ausgangsfre-
quenz ( Fi,/ Fou) abhéangt. So ist zu erkennen, dafl der Phasen— und Frequenzfehler erst ab
F;, >300 MHz kleiner als die theoretische Frequenzauflésung DF wird. Eine Reduktion
des Phasen— und Frequenzfehlers ist somit durch Erhéhung der Taktfrequenz des Ak-
kumulators einfach zu erreichen. Die Werte des Phasenfehlers liegen hierbei geringfiigig
oberhalb denen des Frequenzfehlers.

Zusammenfassend 143t sich der klassische Akkumulator-Synthesizer folgendermaflen
beurteilen: Positiv ist der lineare Zusammenhang zwischen Frequenzwert M und der
Ausgangsfrequenz Fy,; sowie der grofile Frequenzvariationsbereich. Nachteilig bleibt die
fiir geringen Phasenfehler notige hohe Taktfrequenz und damit verbunden ein hoher Lei-
stungsverbrauch bzw. bei niedriger Taktfrequenz ein erheblicher Frequenz— bzw. Phasen-
fehler.
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2.2.2 Der Frequenzteiler

Die quarzgenaue Frequenz Fj, wird einem variablen Teiler M zugefiihrt, an dessen Aus-
gang die zu erzeugende Frequenz Fi,; entsteht. Die Ausgangsfrequenz ist hierbei auch
quarzgenau, d. h. das auftretende Frequenz— bzw. Phasenrauschen ist anndhernd Null.

:.j
=

Fout = (228)

140

120

100
Fout

O P o P R s

in kHz 60 L

40 -

20 -

0 [ R R T N N HO M|
0 5 10 15 20 25 30 35 40 45 50
M

(a) (b)

Bild 2.2.4 Frequenzerzeugung durch Frequenzteilung. (a) Schaltung. (b) Nichtlinearer Zusam-
menhang zwischen M und Foy,.

Aus Gleichung (2.2.8) wird deutlich, dafi der Zusammenhang zwischen Ausgangsfre-
quenz und Frequenzparameter M nichtlinear ist, so dafl bei einem linearen Frequenzwech-
sel jeweils die Division entsprechend Gleichung (2.2.8) ausgefiihrt werden mufl, siehe Bild
2.2.4(D).

Ein groflerer Nachteil ist aber: Fiir eine hohe Auflésung der Frequenz muf} die Ein-
gangsfrequenz bei der Frequenzsynthese mit dem Frequenzteiler sehr viel grofler als die
zu synthetisierende Frequenz sein.

Dies sei an folgendem Beispiel verdeutlicht:

Beispiel 2.1: Mischfrequenzerzeugung

Ziel sei alle Frequenzen Fiy = 50 kHz --- 150 kHz im Frequenzabstand DF = 100 Hz zu erzeu-
gen, wobei die Frequenzabweichung kleiner als 10 Hz sein soll — was in etwa dem Frequenzhub
fiir eine Graustufe im WeFAX-Format (siehe Abschnitt 1.2) entspricht — so folgt

I?ill F}ll

Hz = [, —F, =22 _ _"In 2.2.
10 Hz 1 2 i M+l ( 9)
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- —F’ill = 1 1 (2210)

= I I = 2250 MH:z (2.2.11)
149,99 kHz ~ 150 kHz

Die erforderliche Bit-Breite des Teilers ergibt sich zu [F,/Fout|=16 Bit.
Die Beurteilung des Frequenzteilers 1a8t sich folgendermaflen zusammenfassen:
++ hohe Stabilitat, geringes Phasenrauschen
+ geringer Schaltungsaufwand
— nichtlinearer Zusammenhang zwischen Fy,, und M
— — hohe Taktfrequenz, Leistungsverbrauch
— geringe Auflosung

— — kein konstantes Frequenzraster maoglich

2.2.3 Multiplikative Frequenzerzeugung

Bei der multiplikativen Frequenzerzeugung wird die Eingangsfrequenz Fj, in jeder Stufe
mit n/10 mit n € [0..9] multipliziert, indem jeweils n Takte aus 10 Takten ,ausdecodiert
werden. Dieses Prinzip ist in dem TTL-Baustein 74LS97 bzw. 74LS167 realisiert und
ermoglicht eine lineare bindre bzw. BCD Einstellung der Ausgangsfrequenz. Die Bausteine
sind als Module in den Software-Entwurfshilfen der FPGA-Hersteller meist enthalten

[Nie93].

Fout,l Fout,‘l

E;
in ny no n ) 101
w1 x D2 ... L )
_H:“_ 10 10 *T10

Bild 2.2.5 Frequenzerzeugung durch I fache Multiplikation.

Es tritt bei dieser Art der DDS in jeder Stufe ein Phasen— bzw. Frequenzfehler auf,
der bis % grof} sein kann, was, vor allem in der letzten Stufe I, zu einem erheblichen

Fehler fihrt.
Beurteilung der DDS durch Frequenzmultiplikation:

+ F,, mufl nur ca. so grofl wie Fy, sein
+ linearer Zusammenhang F;, und Foy,

+ wenige Stufen trotz hoher Auflésung
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’Tin,l

— — maximaler Phasenfehler ca. 5

Bei diesem Verfahren ist es nicht moglich, durch Erhdhung der Eingangsfrequenz eine
Verringerung des Phasenfehlers zu erreichen, da der wesentliche Beitrag zum Fehler durch
die letzte Stufe entsteht. Eine Verbesserung des Phasenfehlers ergibt sich erst durch einen
nachgeschalteten Frequenzteiler [Nie93].

2.2.4 Abschlielender Vergleich der DDS—Verfahren

In einem abschliefenden Vergleich sollen die DDS—Verfahiren anhand der im Beispiel 2.1
genannten Anforderungen auf eine PGA-Implementierung untersucht hin werden.

Fir den Akkumulator-Synthesizer lesen wir aus Bild 2.2.3(a) eine minimal néotige
Eingangsfrequenz von Fj, = 250 MHz ab. Bei 100 Hz Frequenzauflésung wird ein
[Fi./DF] = 21 Bit Akkumulator benotigt.

Fir den Teiler-Synthesizer konnen die Angaben dem Beispiel 2.1 entnommen werden.

Eine direkte Verwendung der multiplikativen Frequenzerzeugung ist nicht moglich, da
der auftretende Frequenzfehler sehr grofl wiare. Wird die multiplikative Frequenzerzeu-
gung ausgangsseitig durch einen Teiler ergénzt, so soll der giinstigste Fall angenommen
werden, dafl dann am Ausgang des Teilers ein Frequenz— bzw. Phasenfehler auftritt, der
genauso grof} ist wie der eines Akkumulator-Synthesizers gleicher Eingangsfrequenz. Fiir
die Frequenzauflésung von 100 Hz wird ein siebenstufiger Multiplizierer und zur Erzeu-
gung des geforderten Ausgangsfrequenzbereichs ein (nicht ladbarer) 13 Bit Teiler benotigt.

Fiir die drei DDS—Verfahren zeigt die Tabelle 2.2.2 die geforderten Taktfrequenzen,
den Realisierungsaufwand in CLB bei Verwendung eines Xilinx XC3000 und den Lei-
stungsverbrauch. Wiahrend der Realisierungsaufwand in CLB akzeptabel ist, so kann die
geforderte Taktfrequenz mit den 1994 verfiigharen Bausteinen noch nicht erreicht wer-
den. Ein noch groflerer Nachteil ist hingegen der fiir einen portable Realisierung nicht
akzeptable Leistungsverbrauch aller DDS—Verfahren grofler 1 Watt. Die im nachsten Ab-
schnitt vorgestellten hybride Verfahren sind beziiglich des Leistungsverbrauchs wesentlich
glinstiger.

Typ Fu CLB-Anzahl | Pin Watt
Akku 0,25 GHz 21 1,375
Teiler 2,25 GHz 16 2,25
Multiplikation 7-34+13-0,5
mit Teiler 0,25 GHz =275 1,718

Tabelle 2.2.2 Vergleich des Realisierungsaufwandes der DDS—Verfahren in PGA-Technik.

2.3 Hybride Verfahren zur Frequenzsynthese

Die hybriden Verfahren benutzen eine Kombination aus analogen und digitalen Prin-
zipien der Frequenzsynthese. Die hybriden Verfahren sind in der praktischen Realisie-
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rung sehr flexible und dennoch recht aufwandsgiinstige Verfahren und es existiert deshalb
vielfiltige Literatur zu diesem Thema [EB91], [PO88], [She90], [Bes87]. Meist kommt
hierbei eine Phase-Locked Loop (PLL) zum Einsatz. Der hybride PLL-Synthesizer mit
Quarz—Referenz und Teiler in der Rickfiihrung besitzt geringeres Phasenrauschen, hinge-
gen bei feiner Frequenzauflésung und damit grofien Teilerwerten in der Riickkopplung
neigen diese PLLs zu Instabilititen [PO88]. Daler ist ein vorrangiges Ziel weiterer
Modifikationen des PLL-Synthesizers (Akkumulator als PLL Referenz oder fraktionale
M-Synthese), den Teiler in der Riickfiihrung zu verkleinern. Zum Abschluf} dieses Ab-
schnitts Giber hybride Synthesizer wird ein neuartiges Akkumulator-Verfahren vorgestellt,
das ohne PLL auskommt.

2.3.1 Die PLL zur Frequenzsynthese

Die klassische Frequenzerzeugung mit einer PLL ist in Bild 2.3.1 skizziert.

F!
mn
Fin Fout

— 1~ =K PD TP VCO

Bild 2.3.1 Digital einstellbare Frequenzerzeugung mit PLL.

Aus einer quarzgenauen Frequenz wird durch Teilung mit K (siehe Abschnitt 2.2.2)
eine neue Frequenz F! erzeugt. Diese Frequenz gelangt auf eine PLL, die in der
Riickfilhrung durch einen zweiten Teiler erganzt ist. Der Phasenregelkreis regelt die bei-
den Eingangssignale des Phasendetektors so aus, dafl deren Phasendifferenz Null wird.

Daher gilt am Eingang der PLL
/ Ell Fout

o= = 2.3.1
m I" M ( )
M

out — _,En 2.3.2

- t K ( )
Die Frequenzauflésung der PLL ist somit gegeben durch
M+1 M 1

DF = —— | Fo=—=F.=F, 2.3.3

( K Ix’) K " ( )

Dabei sollte die Zeitkonstante der PLL méglichst grof§ dimensioniert werden, damit die
Ausgangsfrequenz stabil ist. Eine grofle Zeitkonstante bedeutet aber andererseits, dafl bei
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einem Umschalten der Frequenzwerte M oder I die PLL lange bendtigt (bis zu Minuten),
bis sich die neue Ausgangsfrequenz einstellt.

Obwohl die Eingangsfrequenz der PLL F;, = F;,/K quarzgenau ist, tritt aufgrund
von Eigenrauschen der Bausteine und Ubersprechen von Stérsignalen ein Regelverhal-
ten der PLL und damit verbundenes Phasenrauschen auf. Eine kleine Stérspannung
am VCO-Eingang fiihrt bei groflem Durchstimmbereich bereits zu einer starken Fre-
quenzverschiebung des VCOs. Eine Maéglichkeit, das Phasenrauschen mdoglichst gering
zu halten, ist, M klein zu halten. Dies widerspricht der Forderung, M groff zu wéahlen,
um einen moglichst weiten Frequenzbereich durchstimmen zu kénnen. Soll wie im Bei-
spiel 2.1 bei 150 kHz eine Auflosung von 100 Hz erreicht werden, so bendtigt man einen
Teiler M = 1500 in der Rickfiihrung der PLL, die mit einem so grofien Teiler nur
duflerst schwierig zu stabilisieren ist. Zusammenfassend ergeben sich fiir die Auswahl
der PLL-Parameter die folgenden, teils widerspriichlichen Anforderungen:

e Zeitkonstante der PLL gro — Ausgangsfrequenz stabil
o Zeitkonstante klein — schneller Frequenzwechsel moglich
e Phasenrauschen klein — M klein

e hohe Frequenzauflosung — M und K grof

Die Vor- und Nachteile seien folgendermafien zusammengefafit:

+ lineare Frequenzeinstellung iber M

+ Leistungsverbrauch und Komplexitat der Schaltung gut
— hohe Frequenzauflésung schwierig

— lange Einschwingzeit

— Phasenrauschen

Es sei nochmals betont, dafl der vorgestellte hybride PLL-Synthesizer mit Quarz—Re-
ferenz und kleinem Teiler in der Riickfiilhrung geringeres Phasenrauschen besitzt, hinge-
gen bei feiner Frequenzaufldsung und damit grofen Teilerwerten in der Rickkopplung
neigen diese PLLs zu Instabilititen [PO88]. Hier kénnen die im nachsten Abschnitt be-
schriebenen PLL-Synthesizer Verbesserungen bringen, da mit diesem Verfahren wesentlich
kleinere Teilerwerte in der PLL-Riickfiihrung realisiert werden kénnen.

2.3.2 Modifizierte PLL-Synthesizer

In den nichsten zwei Abschnitten werden modifizierte PLL-Synthesizer vorgestellt. So
kann eine Modifikation des Teilers in der Rickkopplung (Fraktionale M-Synthese) Ver-
besserungen beziiglich der PLL-Stabilitat bringen [Her91b], [EB91], [BL92]. Sehr beliebt
ist auch eine Kombinationen aus PLL und Akkumulatortechnik [Her91b], [LSS88], [NS91],
[HM88], die ebenfalls eine wesentliche Verringerung des Teilers in der PLL-Riickfiihrung
zulaft.
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2.3.2.1 Akkumulator—Synthesizer als PLL-Referenz

Die Forderung bei der DDS mit dem Akkumulator-Synthesizer (siehe Abschnitt 2.2.1)
nach moglichst geringer Ausgangsfrequenz um ein geringes Phasenrauschen zu erzielen,
1aBt sich durch eine anschlieende Frequenzvervielfachung mit Hilfe einer PLL erreichen.
Die anschliefende Frequenzvervielfachung durch eine PLL stellt einen guten Kompromif}
dar, wenn eine relativ hohe Ausgangsfrequenz in einem weiten Bereich durchsteuerbar sein
soll. Eine entsprechende Schaltung zeigt Bild 2.3.2, wobei ein N Bit breiter Akkumulator
zur Anwendung kommt.

FI
OVL = Fout
PD TP VCO

—
—

NP
—
Fin

Bild 2.3.2 Kombination von PLL mit Akkumulator.

., wie beil der PLL aus Abschnitt 2.3.1, mit
der Frequenzauflosung identisch sein. Fir die Ausgangsfrequenz der Schaltung ergibt sich

In diesem Fall muf} nicht die Frequenz F}

!
Fout = MQF‘m (234)
HP 5371A Frequency And Time Interval Analyzer HP 5371A Frequency And Time Interval Analyzer
TYar: Frequency A 1 Aug 1992 17:58:08 Hist: Freauency A 11 Aug 1992 18:17:48
A Mkr x: 5.429999686 s 5464484 A evts a Mkr x 0 < min
y: 130.49087 kHz y:-13  meas 0 > max
150000 [ , o 100 | ! °
MHz ‘ : o T o meas
| | L b
L RN I |
I, . . . . T . e b |
50.00000 [ (T 20 . i I
kHz/div T R meas/div | . . | { T
L | [
I . A : S B T
900.0000 A . 0 | |
kHz | | meas al | "l
) 5] ) =]
0 s 10.00000025 s View 4:1  1.07362765 MHz 1.07363265 MHz
Meas # 632 40 mHz/disp bin

(a) (b)

Bild 2.3.3 PLL-Synthesizers mit Akkumulatorreferenz. (a) Einschwingverhalten. (b) Fre-
quenzfehlerverhalten.
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M, - M,
= 5 F. (2.3.5)
M, wird iblicherweise fest und moglichst klein gewihlt. Die hohe Frequenzauflosung
wird durch eine grofle Akkumulatorbreite erreicht. Fir die Frequenzauflosung folgt mit

Gleichung (2.2.2)

My+1 M,
M,

Die Realisierungen dieses Synthesizers in [AW91], [BB92] und [RS93] zeigen, dafl
sich dieses Prinzip bei geringem Realisierungsaufwand durch giinstiges Frequenzfehler-
verhalten und einen geringen Leistungsverbrauch auszeichnet. Beispielhaft sollen die
Realisierungsaspekte und zugehérige MeBkurven anhand des Synthesizers aus [AW91]
erliutert werden. Bei F},=28 MHz, einem 24 Bit Akkumulator (24 CLB) und Teiler mit
M, = 29 (8 CLB) ergibt sich eine maximale Ausgangsfrequenz von 3,172 MHz und eine
Frequenzauflosung von 1,669 Hz. Das Bild 2.3.3(a) zeigt das Verhalten des Synthesizers
beim Umschalten des Empfangers von Senders DCF37 nach Sender DCF54. Die Abtast-
frequenz liegen um den Faktor 8 iiber denen in Abschnitt 1.2 genannten Signalfrequenz.
Bild 2.3.3(b) zeigt den zugehdrigen Frequenzfehler des Synthesizers von ca. 2 Hz. Der
Hardware-Aufwand bleibt mit 32 CLBs und einem zusétzlichen PLL-Baustein recht ge-
ring. Der Leistungsverbrauch eines dhnlichen Aufbaus mit Fi,=6 MHz und 21 Bit Akku
zur Mischfrequenzerzeugung in [BB92] benétigt 31 mW und liegt damit um einen Faktor
40 besser als die DDS—-Synthesizer gleicher Giite, siehe Tabelle 2.2.2.

Zusammenfassend 1a8t sich iiber die Eigenschaften des Synthesizers mit Akkumulator
als PLL—Referenz sagen, dafl gegeniiber der PLL-Struktur sich auf Kosten der Komple-
xitat eine Verbesserung des Einschwingverhaltens ergibt. Die Stabilitat der PLL und das
Phasenrauschen werden durch kleine Werte von M, verbessert, der Akkumulator fiigt
aber weiteres Phasenrauschen hinzu, so dafl beziiglich Phasenrauschen gegeniiber der
konventionellen PLL aus Abschnitt 2.3.1 keine wesentliche Verbesserung zu erwarten ist.

Eine andere Modifikation der Schaltung aus Bild 2.3.2 fiithrt auf ein Verfahren nach
[HM88] bei dem der Akkumulator zur Erzeugung von ,Phasenzwischenzustanden“ be-
nutzt wird. Dadurch kann eine weitere Reduktion der Einschwingdauer und des Pha-
senrauschens erreicht werden. Eine genauere Analyse dieser Schaltung ist in [HM88] zu

finden.

2.3.2.2 Fraktionale M—Synthese

Eine weitere Moglichkeit die kritische Grofle des Teilers in der Riickfihrung der PLL zu
verringern, stellt die fraktionale M—Synthese dar.
Bei der fraktionalen M—-Synthese wird eine modifizierte PLL-Struktur benutzt, wobei

der Teiler in der Riickfithrung der PLL um +1/ 0F varitert wird. Somit erreicht man, daf

t Es sind auch Variationen um 0+ I oder 0 & | + 2 denkbar, die jedoch keinen Vorteil gegeniiber der
M + | /M ~-Fragment bringen.
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die Eingangsfrequenz der PLL auch die Frequenzaufldsung vorgibt, da gemittelt quasi
jede Frequenz zwischen M - Fj, < Fou < (M + 1)F;, erzeugt werden kann.

Da die PLL relativ schmalbandig dimensioniert wird, erfolgt kein abrupter Ubergang
der Ausgangsfrequenz an den Umschaltpunkten des Teilers, sondern ein kontinuierlicher
Ubergang, so daB die PLL das beim Umschalten entstandene Phasenrauschen verringert.
Dennoch verbleibt gegeniiber der urspriinglichen Schaltung aus Bild 2.3.1 eine erhebliche
Verschlechterung beziiglich des Phasenrauschens. Durch Summation des Phasenfehlers
mittels eines Akkumulators kann eine Verringerung des Phasenrauschens erreicht werden
[Bes87, S. 97].

Im Akkumulator wird der fraktionale Wert (z. B. 0,3) des Teilungsverhiltnisses auf-
addiert und der Uberlauf im Akkumulator filhrt zur Ausléschung eines Impulses in der
PLL-Riickfiihrung. Der D/A gewandelte Wert des Akkumulators dient dabei zum Aus-
gleich des beim ,,Ausloschen® eines Impulses entstehenden Sprungs im Phasenfehler. Die-
ses Vorgehen ist nochmals in Bild 2.3.4 veranschaulicht.

Fin Fout
PD 4 TP VCO
D/A
+~M/M +1
Fin S OVL ¥
Auswahl

>
"

Bild 2.3.4 Fraktionale M—Synthese mit Phasenfehlerkompensation durch Akkumulator.

In [Her91b] wird vorgeschlagen, die Akkumulation iiber 2 Stufen durchzufithren. Dies
fiihrt zu einem verstarkten Umschalten des Teilers zwischen M und M + 1 und bewirkt
eine Verringerung des Phasenrauschens der PLL. Setzt man mehr als 2 Akkumulatoren
ein, so bedeutet dies, dafl nun als Teilungsverhdltnis auch M — 1 und M + 2 realisiert
werden mu8.

Zusammenfassend lafit sich festhalten, dafl durch die fraktionale Synthese zum einen
ein erhebliches Phasenrauschen hinzugefiigt wird zum anderen die kritische Groéfle des
Teilers in der Riickfiihrung erheblich verringert werden kann. Mit den in [Her91b] vorge-
schlagenen Modifikationen ist eine wesentliche Reduktion des Frequenz— bzw. Phasenfeh-
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lers moglich und die Eigenschaften fallen dhnlich giinstig aus wie die Eigenschaften von
Akkumulator-Synthesizer mit PLL.

2.3.3 Neuer hybrider Frequenzsynthesizer mit Phasen— und
Frequenzfehler Kompensation durch
Akkumulator—Rest—Division

Zum vollstdndigen Verstandnis des neuen Verfahrens ist es notig, nochmals das Phasen—
und Frequenzverhalten des Akkumulatorsynthesizer genauer zu analysieren.

2.3.3.1 Verallgemeinerung

Im folgenden sind Verallgemeinerungen zum Verhalten des Akkumulator-Synthesizer mit
Beweisen angeben, die bereits in den Bildern 2.2.1 und 2.2.2 veranschaulicht sind und
Voraussetzung fiir das Verstindnis des neuen Verfahrens sind.

I: Eine Periode ist [%-] T;, oder L%J Tin lang.

II: In einem Zyklus, bei dem der Akkumulator von Null ausgehend wieder den Wert

Null besitzt, enthalt exakt g—,T(AJ\i/I,'zT)T Uberlaufe des Akkumulators.

Als Einzelfalle sind zu nennen:

o M ungerade — ggT(M,2V) = 1, d. h. ein Zyklus besitzt M Perioden.

o M =2 — M/ggT(M,2V) = M/2™ = 1, d. h. ein Zyklus besitzt exakt eine
Periode.

o M =K -2 mit ggT(K,2)=1 — M/ggT(M,2*) = M/2* = K, d. h. ein Zyklus
besitzt K Perioden.

III: Der Phasenfehler ist stets positiv und der maximal auftretende Phasenfehler betragt

1
=|1l—-— T, 2.3.
max ( M) ( ) 8)

IV: Der Phasenfehler ist gleichverteilt iber das Intervall [0 - 8@ qz]

§mas = T(i) —i-T

V: Der Akkumulator-Rest ist direkt proportional zum Phasenfehler:

5(i) = R“T’(’)T (2.3.9)

Im folgenden werden diese Verallgemeinerungen bewiesen.

f g9T (M, 2V bedeutet hierbei: groBter gemeinsamer Teiler von M und 2N
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Der Akkumulator 1duft iiber, wenn seine Summe gréfier 2V wird. In jeder Periode
wird M addiert, wobei L%JM <2V gilt.i Fir den anfinglichen Rest in jedem Zy-
klus gilt 0 <Rest< M —1. Nun ist es moglich, dafl : Rest4 L%J M < 2V gilt (z. B. fiir
Rest=0). Ebenfalls ist : Rest-i—[%JM > 2V méglich. Im zweiten Fall erfolgt dann
sofort die Modulo—Operation und die Periodendauer ergibt sich zu L%J Tin, wihrend
im ersten Fall eine zusitzliche Addition nétig ist, d. h. L%J +1= [EMIX] und somit

. . N
eine Periodendauer von [47]Ti, entsteht.

Der Akkumulator fithrt immer eine Operation modulo 2V aus, da die Bit-Breite des
Akkumulators N Bit betragt. Der Rest beim Akkumulatoriiberlauf muf} kleiner M
sein, da vor der letzten Addition: Akkumulator < 2V galt und nun M modulo 2V
addiert wird. Somit kénnen maximal M verschiedene Uberliufe stattfinden, da der
Rest ein Zustandsregister darstellt, das maximal M Zustande besitzt (0--- M —1).

Enthalt die bindre Darstellung von M andererseits in den niederwertigsten Bit i
Nullen (vor der ersten Eins), so werden von den méglichen M Zustinden nur M/2°
Zustinde eingenommen, da bei der Modulo-2V-Operation nie die (2! — 1) unter-
sten Zustidnden eingenommen werden kénnen. Diese anschauliche Erklarung ist in
[MB92b, Anhang B| formal bewiesen und wurde in Simulationen fiir 1000 verschie-
dene Werte M iberpriift und bestétigt.

Das exakte Periodenende entsteht dort, wo die Gerade aus den Akkumulatorwerten
den Maximalwert des Akkus schneidet, siehe Bild 2.2.1(b). Der Uberlauf kann aber
nur nach der nachsten Akkumulation detektiert werden. Der gréfite Rest und damit
Fehler ergibt sich zu M — 1. Da der Fehller immer kleiner 7}, bleibt, folgt Fehler
kleiner %T;n.

Ist M ungerade so werden alle Zustinde des Restes erreicht und die Gleichver-
teilung stellt sich ein. Ist M = K - 2¢, so treten (siehe IT)) jeweils die unte-
ren (2¢ — 1) Zustinde des Restes nicht auf. Da aber die restlichen K Zustinde
(0,2¢,2-2¢ -+ (K — 1)2¢) alle auftreten und dquidistant sind, stellt sich wieder eine
Gleichverteilung ein.

Aus ITI und IV folgt, daff die Differenz zwischen Detektion des Uberlaufs und dem
Schnittpunkt zwischen maximalen Akkumulatorinhalt und der linearen Extrapo-
lation der Akkumulatorwerten am Ende jeder Addition, somit der Phasenfehler,
unmittelbar proportional zum Rest des Akkumulators ist. Der Proportionalitit

Faktor ergibt sich wie bei III zu T;, /M.

Die Regeln I-IV verkiirzen die Analyse von Frequenz— und Phasenfehler wesentlich, da
eine vollstindige Statistik bereits nach Simulation von einem Zyklus L erstellt werden
kann; wiahrend Regel V unmittelbar als Vorschrift fiir eine Fehlerkompensation eingesetzt
werden kann.

! Der triviale Fall M = 2™ d. h. die Zyklusdauer betragt genau eine Periode, sei nicht betrachtet.
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2.3.3.2 Hybride Struktur zur Phasenfehlerkompensation

Fihrt man die Divisionsvorschrift entsprechend Gleichung (2.3.9) analog oder digital aus,
so kann eine Kompensation des Frequenz— und Phasenfehlers (siehe die Bilder 2.2.2(a)
und (b)) mit geringem Aufwand erreicht werden. In der Folge werden einige giinstige
Realisierungen beschrieben.

2.3.3.3 Hardware—Konzepte

r— = "XC3042 Gate Array =

OVL —]
Start
Rest
M
Y

Fout
Hex- M
Schalter

FF

AKKU — D/A

A A —
| RSy b l

Bild 2.3.5 Blockschaltbild der Testschaltung.

enable

Bei einer analogen Losung wiirde die Division analog ausgefiilhrt und die erreich-
bare Verbesserung hingt wesentlich von der Linearitdt des Dividierers ab, wobei sicher-
lich nur recht schwierig Genauigkeiten besser als 1% erreicht werden kénnen. Da mit
D/A-Wandlern in 8 Bit Breite bereits bessere Ergebnisse (Fehler< 0,4%) zu erwarten
sind und diese Bausteine preiswert sind, soll im folgenden nur die digitale Lésung wei-
terbetrachtet werden. Die digitale Losung ist in Bild 2.3.5 skizziert. Akkumulator und
Division kénnen hierbei giinstig in einem PGA implementiert werden, wobei die Division
mittels Table-Lookup, seriell, iterativ oder mit einem CORDIC-Zustandsmaschine reali-
siert werden kann, siehe z. B. [SpaT76, S. 107-146], [Wal71] oder [MB91]. Eine Beurteilung
der verschiedenen Prinzipien ist in Tabelle 2.3.1 gegeben. Die Schaltung aus Bild 2.3.5
sei anhand des Timings erldutert: Bei einem Akkumulatoriiberlauf erfolgt die Ubernahme
des Restes in das Dividend-Register. Anschlielend wird die Division ausgefiihrt und der
Quotient schlieBlich D/A gewandelt. Das analoge Signal ist dann direkt proportional der
zu realisierenden Voreilung der Taktflanke. D. h.

DA-Wert = 0V — §¢p=0-Tj, (2.3.10)
DA-Wert = 5V — §¢ =1T;, (2.3.11)

Fiihrt man nun diesen D/A-Wert und eine negative Rampe einem Komparator zu,
so erfolgt bei Gleichheit eine positive Flanke am Ausgang. Diese Flanke kann direkt
ausgewertet werden (z. B. als S&H-Flanke). Wird wahrend des Vergleichszeitraums ein
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TFF freigegeben, so erfolgt beim Umschalten des Komparators ein Wechsel des TFFs.
Theoretisch ist es auch moglich, Rampe und Komparator digital zu realisieren. Aller-
dings ist der Realisierungsaufwand fiir die volldigitale Losung wesentlich gréfer als bei
der hybriden. Dies sei an einem Zahlenbeispiel verdeutlicht: Die Akkumulatorfrequenz
betrage 50 MHz und es soll Phasenfehlerkompensation mit einem 8 Bit D/A-Wandler
durchgefithrt werden. Fir die Rampe und den Komparator ergibt sich hier eine Takt-
frequenz von 28.50 MHz=12,8 GHz, die eventuell noch in diskreter Logik realisierbar ist,
aber nicht als verlustleistungsarme PGA-Schaltung. Der analoge Integrator bendtigt hier
lediglich eine ,slew rate“ von 5V /20ns=250V /us.

Division und D/A-Wandlung mit Komparation nach Bild 2.3.5 konnen sich zeitlich
iberlappen (Pipelining), da dies lediglich zu einer konstanten Verzogerung fithrt und
eine langere Wandlungszeit erméglicht. Fir die Division und fiir D/A-Wandlung mit
Komparation steht jeweils eine vollstindige Periode der Ausgangsfrequenz zur Verfiigung.
Bereitet die Divisionszeit Probleme, so kann die Division selbst als Pipeline-Struktur
(z. B. als CORDIC-Pipeline, [MB91]) realisiert werden.

Bei der Division (Akkumulatorrest=M) bestehen drei verschiedene Moglichkeiten den
Quotienten zu runden:

a) Runden zur ndchsten Ganzzahl (round).
b) Runden zur nichst gréfleren Ganzzahl (ceil).
c) Runden zur nachst kleineren Ganzzahl (floor).

Wobei als Verfahren mit dem geringsten Aufwand das Verfahren c), d. h. Vernachlassigen
des Restes, zu nennen ist. In Bild 2.3.6 werden die drei Verfahren beziiglich Phasen— und
Frequenzfehler bei konstanter Akkumulatorfrequenz (F;,) und variabler Ausgangsfrequenz
(Fou) miteinander verglichen. Bei Runden zur ndchsten Ganzzahl kann beim Phasenfehler
bis zu einem Bit D/A-Breite gewonnen werden, wahrend sich beim Frequenzfehler keine
Verbesserung ergibt, da hier ein konstanter Phasenfehler, wie er bei ,ceil“ und ,floor®
vorliegt, zu keiner Verschlechterung fiilhrt. Die Werte des Phasenfehlers liegen hierbei
geringfiigig oberhalb denen des Frequenzfehlers.

Eine weitere Variante des Synthesizers wéare eine direkte Umsetzung von Glei-
chung (2.3.9) in bis zu (M — 1) Verzégerungsleitungen mit jeweils 7 = T,,/M Verzdgerung

Table-Look-Up Seriell Iterativ.  CORDIC
Zykluszeit (100 MHz FPGA) 100 ns 125 ns >100ns 165 ns
Zyklenzahl 1 n bis 2n+2 ~n 2n
Max. Bit—Breite 8 Bit >16 Bit >16 Bit  >16 Bit
Rechenzeit fiir 10 Bit 100 ns fiir 8 Bit ~| ms ~1 ms ~2 ms
Schaltungsaufwand Externes EPROM gering hoch mittel
Integrierbarkeit (fiir XILINX-FPGA) schlecht gut schlecht  noch gut
Max. Akkutakt 10 MHz 8 MHz 10 MHz 6 MHz
Max. Ausgangsfrequenz 10 MHz 1 MHz 1 MHz 300 kHz

Tabelle 2.3.1 Vergleich der Division-Prinzipien mit FPGAs.
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Bild 2.3.6 Phasenfehler und Frequenzfehler fiir verschiedene M bei festem Fy,;: (+) Phasenfeh-
ler bei round. (e) Phasenfehler bei ceil. (o) Phasenfehler bei floor. (x) Frequenz-
fehler bei round. (e) Frequenzfehler bei ceil. (o) Frequenzfehler bei floor.

(N=17; Foue = 50---150 kHz (M = 500 - - -1500);
DF=100 Hz; F;,=26,2144 MHz)

[LSS88]. Fir verschiedene Werte von M benétigt man allerdings auch verschiedene
Verzogerungsleitungen mit entsprechenden Verzogerungselementen 7. Sollen z. B. 32
verschiedene Frequenzen erzeugt werden, so benétigt man fiir eine vollstandige Fehler-
kompensation bereits Zfil 1 — 1 = 216 verschiedene Verzégerungselemente. Der Aufwand
steigt somit quadratisch mit M.

Abschlielend sei noch eine vereinfachte Variante vorgeschlagen, die eingesetzt wer-
den konnte, wenn die digitale Division nicht realisiert werden kann. Unter Einsatz
von einem zusitzlichen multiplizierenden D/A-Wandler (MDAC) kann die Division
durch M in eine entsprechende Multiplikation mit 1/M umgesetzt werden [Wie92a].
Hierbei sollte die Auflosung des MDAC-Wandlers wesentlich iber dem des Wandlers
fiir die D/A-Wandlung des Restes liegen, da durch den zweiten Wandler zusitzliches
Quantisierungsrauschen entsteht. Fir diesen Fall (Auflésung Wandler MDAC 1/M >
Auflésung Akku-Rest—Wandler) ergeben sich dann im1 wesentlichen die gleichen Resul-
tate fiir Frequenz- und Phasenfehler wie bei der Losung mit digitaler Division. Wird
der Akku-Rest unmittelbar gewandelt, so resultiert bei einem D/A-Wandler mit ibl-
cherweise 2¢ Stufen, daB die obersten Worte des D/A~Wandlers nicht benutzt werden.
Dies fiihrt zu einem Verlust von bis zu einem Bit an Auflésung, fiir die Realisierung des
Synthesizers mit MDA C-Division.
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2.3.3.4 Beschreibung des Testaufbaus

Um dieses neue Verfahren in der Praxis zu erproben, wurde eine Testschaltung [Wol92]
(siehe Bild 2.3.5) mit folgenden Daten aufgebaut:

e Ausgangsfrequenz 50 kHz - 600 kHz.
e Frequenzauflésung 100 Hz.
e Realisierung des digitalen Teils in einem XILINX Gate Array (XC3042).

In der Testschaltung wurde ein 18 Bit breiter Akkumulator verwendet. Der Dividierer
wurde als 16 Bit breiter iterativer Dividierer, der ein 8 Bit breites Ergebnis liefert, reali-
siert. Die Ablaufsteuerung sorgt fiir die zeitlich korrekte Abfolge von Uberlauf, Division
und Phasenverschiebung.

Der so ermittelte Phasenfehlerwert mufl dann noch in eine Zeitverschiebung um-
setzt werden. Der digitale Ausgangswert des Gate Arrays wird mit einem 8 Bit
Digital/Analog-Wandler in eine proportionale Spannung umgesetzt.

Die Realisierung des Rampensignals mit einem als Integrator betriebenen Operati-
onsverstirker erwies sich im Versuchsaufbau als nicht ausreichend linear und war anfillig
fiir Offset—Fehler. So wurde als Alternative eine Schaltung mit einem als steuerbare
Stromquelle betriebenen OTA (Operational Transductance Amplifier) gewahlt. Mit dem
erzeugten Strom wird ein Kondensator aufgeladen, an dem so eine linear mit der Zeit
ansteigende Spannung ansteht.

2.3.3.5 MeBergebnisse

In der Abbildungen 2.3.7 ist die Haufigkeit des Auftretens einer bestimmten Frequenz
tiber der dazugehorenden Frequenzabweichung aufgetragen. Im unkorrigierten Fall (Bild

HP 5372A Frequency And Time Interval Analyzer HP S5372A Frequency And Time Interval Analyzer
Hist: Phase Dev B 28 Jul 1992 10:47:12 Hist: Phase Dev B 28 Jul 1992 10:47:49
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Lr 3 | .
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Al ety :
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a
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80 mdeg/disp bin 4 mdeg/disp bin

(a) (b)

Bild 2.3.7 (a) Verteilung des Phasenfehlers ohne Korrektur (b) Verteilung des Phasenfehlers
mit 8 Bit Korrektur.
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Bild 2.3.8 (a) Verteilung der Frequenzen ohne Korrektur. (b) Verteilung der Frequenzen mit
8 Bit Korrektur. X—Achse von 124,85 kHz bis 124,95 kHz.

2.3.7(a)) kann man gut die von der Theorie vorausgesagte Gleichverteilung der Phasen-
fehler erkennen.

In der Abbildung 2.3.8 ist dasselbe fiir die auftretenden Frequenzen durchgefiihrt. Im
unkorrigierten Fall (Bild 2.3.8(a)) sieht man deutlich die beiden diskreten Frequenzen,
aus denen sich der DDS—-Output zusammensetzt.

In den letzten beiden Messgraphen (Bild 2.3.9) sind die Ergebnisse der Messung mit
einen gewohnlichen Spektralanalysator dargestellt. Da die Einschwingzeit der Filter des

> -6DBM 125, 0KHZ 2KHZ > -6DBM 125. 0KHZ 2KHZ

1008/ 2008 0-1.8 INT 3HZ 100HZ 1008/ 2008 0-1.8  INT 3HZ 100HZ

(a) (b)

Bild 2.3.9 (a) Ausgangsspektrum des Synthesizers ohne Korrektur. (b) Ausgangsspektrum des
Synthesizers mit 8 Bit Korrektur.
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Analysators zu grof ist, erhdlt man nicht wie in Abbildung 2.3.8(a) die zwei echten Fre-
quenzen sondern eine mittlere Frequenz mit Seitenbandern. Auch in diesen Plots ist die
Verbesserung der spektralen Reinheit klar erkennbar.

2.4 Zusammenfassung und Einordnung des neuen
Verfahrens

In Abbildung 2.4.1 sind die MefBergebnisse des vorangehenden Abschnitts den theore-
tischen Ergebnissen gegeniibergestellt. Bis zu einer Wandlerbreite von 4 Bit folgt die
gemessene Kurve gut der Theorie. Die Abflachung der Kurve bei hoheren Bit—Breiten ist
durch Nichtlinearitaten und Storeinfliisse in der Experimentierschaltung bedingt.

Die Ergebnisse zeigen, dafl die Kompensation eine Reduktion des Phasenrauschens
um einen Faktor von ca. 60-80 erbringt. Schon um ein diesem einfachen Testaufbau
adidquates Ergebnis zu erbringen, miiite ein einfacher Akkumulatorsynthesizer mit einer
Taktfrequenz von {iber 300 MHz betrieben werden. Bei Verwendung der heute erhaltlichen
schnelleren Gate-Arrays und einem Aufbau in ,Hybrider Schaltungstechnik“ sollte es ohne
weiteres moglich sein, die dquivalente Akkumulatorfrequenz auf 1 Gigahertz zu steigern
[MBW94b]. Die Schaltung ist mit 96 CLB Aufwand bei einer Verlustleistung von 0,47 W
(optimiert: 0,04 W) bzw. 1,065 W (optimiert: 0,1 W) fiir Digitalteil bzw. Analogteil
durchaus fiir eine Mixed—Signal-Asic Implementierung interessant [MBW94a].
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Bild 2.4.1 Vergleich des gemessenen mit dem berechneten Phasenfehler.

Zum Abschluf} soll das neue Verfahren mit den verschiedenen Prinzipien zur Frequen-
zerzeugung beziiglich Verlustleistung und Genauigkeit verglichen werden. Die Genauigkeit
ist hierbei als ,UND“-Verkniipfung von Stabilitit (Frequenz/Phasenfehler), Frequenz-
auflésung und Einschwingdauer des Synthesizers zu versteben. Das Bild 2.4.2 dient dabei
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als grobe Klassifikation der Verfahren, da Genauigkeit und Leistungsverbrauch gegen-
einander austauschbar sind und somit die Verfahren ,,Ortskurven® in der Ebene bilden.

Gezeigt sind typische Einsatzbereich der verschiedenen Verfahren.

Genauig-} ™ 1deales Verfahren
et Hybride Verfahren

[ |

Restdivision

Akku als PLL-Ref.
sehr gut >< >< s ¢

X Fraktional PLL Klassisch digitale Verfahren
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gut L 4' >< Akkumulator

Analoge Verfahren Frequenz-
- ‘ Multiqh’kation
» >< Va&aktor
schlecht >< Teiler
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(X mic |

P
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Bild 2.4.2 Vergleich von verschiedenen Frequenzsynthesizern.

Abschlieflend bleibt zu sagen, dafl das hier vorgestellte neue hybride Verfahren einen
gelungenen Kompromif zwischen den Vorteilen einer voll digitalen Lésung und der gerin-
gen Verlustleistung der analogen Verfahren darstellt. Im Vergleich zu anderen hybriden
Verfahren ergeben sich bei geringem Aufwand ebenso gute oder teilweise bessere Eigen-
schaften bis hin zu hohen Frequenzen.



Kapitel 3

Selektion und A /D—Wandlung fir
Bandpaflsignale

Bei einem digitalen Empfanger sollten Selektion (Filterung) und A/D-Wandlung ganz-
heitlich betrachtet werden, da aus der Wahl des Wandlers (Nyquistwandler, Unterabtaster
oder Bandpafwandler) die Anforderungen fiir die notwendige Filterung erwachsen. Im
folgenden werden einige Alternativen fiir die A/D-Wandlung von schmalbandigen Band-
paflsignalen aufgezeigt, wobei das BandpaB Y A-Prinzip sich als besonders vorteilhaft
erweisen wird. In den folgenden Abschnitten wird dann ein Algorithmus fiir den Entwurf
des BandpaBwandlers vorgestellt, der auf die besonderen Anforderungen, die fiir einen
universellen digitalen Empfanger entstehen, Riicksicht nimmt.

Die Schnittstelle zwischen Analog— und Digitalwelt, und somit die A/D-Wandler, ist
immer wieder Thema vieler Veroffentlichungen. In den Artikeln werden sowohl Bereiche
neuer wissenschaftlicher Forschungsergebnisse (z. B. [AS83], [Can85] oder [SS90]) erortert
als auch anwendungsorientiertere Aspekte wie Wandler—Prinzip, Aufldsung, Umsetzrate
und Leistungsverbrauch (z. B. [Goo91], [Pic91], [ET92], [M*91] und [PT92b]) im kom-
merziellen Bereich behandelt. Im Bereich der neuen Produkte und Forschungsergebnisse
stehen hier hiufig YA-A/D-Wandler im Vordergrund, siehe z. B. [P191].

Zunachst sollen mogliche Alternativen fur die A/D-Wandlung eines BandpaBsignals
erortert werden.

3.1 A/D—Wandlung fiir Bandpaflsignale

Oft tritt in der Signalverarbeitung das Problem auf, daff ein Frequenzgemisch/Multiplex
vorliegt, aber nur ein schmaler Bereich! des Spektrums das interessierende Nutzsignal
enthilt. Ziel der Untersuchung sei es nun im folgenden einen A/D-Wandler zu ent-
werfen, der im Bereich 50-150 kHz mit variabler Mitten- und Bandbreitenfrequenz
Bandpaf-Signale digitalisiert, um sie einer digitalen Auswertung bzw. Demodulation
zugénglich zu machen. Das gesuchte System sei entsprechend Bild 3.1.1 graphisch veran-
schaulicht.

tz. B. LW-Antennen Signal, AM-ZF-Signal, RDS-Basisband oder Telefonsignale im
Frequenzmultiplex.
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1.0 Af A/D-Wandler

o’ Reduktion | M

Bild 3.1.1 Ideales System zur Wandlung von Bandpafsignale in ein Digitalsignal.

Um eine hohe Reduktion durchfithren zu kénnen, muf} das Filter eine moglichst hohe
Ordnung besitzen. Dabei sind mehrere Prinzipien denkbar:

a)

b)

c)
d)

zZu a)

zu b)

Zu c)

Schmalbandige Filterung hoher Ordnung mit anschliefflender Unterabtastung
(Integer-Band-Sampling)

Abtastung mit Nyquist—Rate ! mit anschlieBender digitaler Filterung

Mischung und schmalbandige Filterung

Der BP-XA-A/D-Wandler

Eine schmalbandige Filterung hoher Ordnung bis 500 kHz mit rein passiven (L/C)
oder mit aktiven OP-Schaltungen ist nur fir eine feste Frequenz moglich. Alternativ
sind durchstimmbare S/C-Filter nur fiir Frequenzen von 50-150 kHz bei Ordnungen
von 2-4 erhaltlich. Um die geforderte Filterordnung zu erreichen, miiiten sehr viele
Filter in Reihe geschaltet werden. Durch die Schalter in den S/C-Filtern sind
aullerdem bestenfalls 60-70 dB Signal/Rauschabstand zu erwarten.

Bei Nyquist—-Abtastung und digitaler Filterung eines schmalbandigen Bandpaf-Sig-
nals zeigt sich schnell, siehe z. B. [MB91, S. 7], dafl der schnellste, leistungsfahigste
DSP die Filter hoher Ordnung nicht realisieren kann. Eine Parallelisierung der Filte-
rung mittels ,polyphase-Strukturen® in mehrere DSPs ist méglich [CR83, S. 79-81],
erscheint aber wegen des hohen Aufwands und Leistungsverbrauchs nicht geeignet.

Die Mischung beinhaltet natiirlich die typischen analogen Probleme wie Tempera-
turstabilitat, Kreuzmodulation, Bauteiltoleranz und Langzeitstabilitat. Fir Band-
breiten A f < 10 kHz stellt es ein beliebtes klassisches Prinzip dar ([Bra90], [RS93]),
da fiir diesen Fall Keramik/Quarz-Filter eingesetzt werden konnen und so eine hohe
Ordnung der Filterung moglich wird.

1 Unter Nyquisifrequenz versteht man hierbei die maximale Signalfrequenz bei der es unter Abtastung
mit Nyquistrate zu keiner Verletzung des Shannonschen (1949) Abtasttheorems bzw. des Abtasttheo-
rems nach H. Raabe, der diese Beziehung schon 1939 [Lii78] ableitete, kommt.
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zu d) Die Vorteile der ¥A-Technik, basierend auf den geringen Anforderungen an die
Genauigkeit des Analogteils und dem hohen Signal/Rauschverhdltnis am Ausgang
des digitalen Filters, werden ausgenutzt und die ¥A-Technik auf Bandpafisignale
hin ausgelegt.

Der Entwurf eines Bandpafiwandlers in ¥ A-Technologie erscheint, vor allem fiir eine
spatere monolithische Losung zur digitalen Verarbeitung von Bandpafisignale, die inter-
essanteste Losung zu sein. Daher werden im folgenden mdogliche Realisierungsformen des
A /D-Wandlers besprochen.

Bevor in Abschnitt 3.3 der ¥A-A/D-Wandler fir Bandpafisignale untersucht wird
und im Abschnitt 3.3.1 mogliche Realisierungen vorgestellt werden, erfolgt in Abschnitt
3.2 eine kurze Erlduterung zu den zwei wichtigsten Entwurfsmerkmalen ,,Noise Shaping*
und ,, Uberabtastung® am Beispiel des konventionellen SA-A/D-Wandlers, d. h. eines
A /D-Wandlers fir TiefpaBsignale.

3.2 Der konventionelle YA—A /D—Wandler

Y.A-A/D-Wandler zeichnen sich durch eine ideale Kombination eines analogen Eingangs-
kreises und eines digitalen Ausgangskreises aus. Ideal deshalb, da an den analogen Ein-
gangkreis geringe Anforderungen beziiglich Bauteilgenauigkeit, Komplexitat der Schal-
tung und Temperaturstabilitat gestellt werden und die hohe Auflésung (z. Z. typisch 16
bis 20 Bit) durch ein digitales Ausgangsfilter (Dezimator) erreicht wird, siehe Bild 3.2.1.
Durch die Fortschritte in der Mixed—ASIC-Entwicklung gelang es erstmals 1989 der Firma
Analog Device, einen monolithischen YA-A/D-Wandler auf den Markt zu bringen.

X(2) LA— digitaler

——  Y[n]

Modulator Dezimator

Bild 3.2.1 Prinzipieller Aufbau eines ¥A-A/D-Wandlers.

Konventionelle ¥A-A/D-Wandler besitzen einen analogen Eingangskreis, der auch
als YA-Modulator bezeichnet wird. In Bild 3.2.2(a) ist das Eingangsfilter mit der an-
schlieflenden Schwellwertbildung (A /D) dargestellt. Dieser Schwellwertbildner ist ein 1 Bit
A /D-Wandler, weshalb die XA-A/D-Wandler auch als 1 Bit Wandler bezeichnet werden.
Hinter dem Schwellwertbildner entsteht durch einen entsprechenden Takt ein serieller
Datenstrom von typisch 1 bis 10 MBit. Dieser serielle Datenstrom gelangt dann auf einen
rein digitalen Dezimator (Tiefpal mit anschliefender Abtastratenreduktion), so daff am
Ausgang des Wandlers ein 16 bis 20 Bit breites Datenwort bei einer Rate von bis zu
150 kHz entsteht.
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X(z) ~g—| H(2) AT Y(2)

b

()
:

Bild 3.2.2 (a) Blockschaltbild eines ¥A-Modulators. (b) Kleinsignalndherung im z-Bereich.

3.2.1 Das Prinzip des Noise Shaping

Der analoge Eingangskreis stellt fiir das Nutzsignal ein Anti-Aliasing-Filter dar. Das
Quantisierungsrauschen, das durch den Schwellwertbildner entsteht, wird durch die rich-
tige Dimensionierung von H(z) so gefiltert, daB es fiir die im Nutzsignal enthaltenen
Frequenzen moglichst klein wird (Noise Shaping). Dies filhrt zu einer Verstarkung der
Rauschleistung bei hoheren Frequenzen, was aber wegen der anschlieBenden Dezimation
zu keiner Degradation im Nutzsignal fihrt.
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Bild 3.2.3 Ubertragungsfunktionen fiir das Nutzsignal (H,(f)) und fiir das Quantisierungsrau-
schen (He(f)).

Der Begriff XA-Modulator erklért sich daraus, daf im Gegensatz zum A¥X-Modulator
zuerst eine Integration und dann eine Differenzbildung durchgefiihrt wird.

Die Signaliibertragungsfunktion (STF) ergibt sich, wenn die Verzogerung durch die
D/A-Wandlung vernachlassigt wird, entsprechend Bild 3.2.2(b) zu
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H(z)
STF : H, — 2.
@) = 55 (3:21)
und fiir die Rauschiibertragungsfunktion (NTF) ergibt sich:
NTF H.(2) ! (3.2.2)
: l2) = ———= 2.
1+ H(2)
Die Abhangigkeit von NTF und STF ergibt sich zu
H.(z) = |- H./z) (3.2.3)

Somit kann von der Charakteristik der Rauschiibertragungsfunktion H.(z) direkt auf die
Signaliibertragungsfunktion H,(z) geschlossen werden, so daB gewiinschte Eigenschaften
von H.(z) beim Entwurf von H,(z) beriicksichtigt werden kénnen.

Waihlt man als Schleifenfilter H(z) einen einfachen Integrator H(z) = 1/(1 — z7!), so
spricht man von einem LA-A/D-Wandler erster Ordnung. Dabei ist die Ordnung des
Gesamtsystems aus Bild 3.2.2(b) auf Grund des Riickkopplungszweiges um einen Grad
hoher als die Filterordnung des Schleifenfilters H(z).

Fiir einen Wandler 2-ter Ordnung wird meist der ¥A-A/D-Wandler erster Ordnung
durch einen Allpafl erganzt, siehe z. B. [BM87]. Beim Y A-A/D-Wandler N-ter Ordnung
wird im allgemeinen eine Filteriibertragungsfunktion der Form

ag+ayz+ a222 + -aNzN

bo+ b1z 4 byz? + -+ + byzN

H(z) (3.2.4)

verwendet. Der Entwurf eines Wandlers N-ter Ordnung wird in Abschnitt 3.3 erortert.

3.2.2 S/N-Gewinn durch Dezimation

Die Uberabtastung in Verbindung mit dem ,Noise Shaping® fiihrt bei Dezimation zu
einem erheblichen $/N-Gewinn gegeniiber der iiblichen Uberabtastung mit Reduktion.
Zur Veranschaulichung des fiir YA-A/D-Wandler sehr bedeutsamen Sachverhalts wer-
den der Dual-Slope-Wandler [Hil89, S. 360], die konventionelle Abtastung oberhalb der
Nyquistrate mit Dezimation und ein LA-A/D-Wandler bei Abtastratenreduktion ge-
geniibergestellt. Dem Nutzsignal sei ein weifles gaufiverteiltes Rauschen tiberlagert.

Fiir das Dual-Slope—Prinzip ist sofort einsichtig, dafl es bei einer Verdoppelung
der Schrittfrequenz zu einer Halbierung der kleinsten Stufenhéhe kommt und damit zu
einem Bit Gewinn:

N(2f) = —N(f) = 6 dB oder | Bit Gewinn (3.2.5)

Der Gewinn bei Uberabtastung mit Dezimation wird anschaulich, wenn man
eine Abtastung eines Sinus—-Signals bei Vielfachen der Periodendauer betrachtet: Fir die
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Bild 3.2.4 Der Dual-Slope-Wandler nach [Hil89, S. 360].

Zusammenfassung bzw. Summe von M mittelwertfreien (7o = 0) gauBverteilten Rauschsi-
gnalen, die statistisch unabhangig seien, ergibt sich entsprechend [Pap86, S. 111+S. 178]
die Rauschleistung mit Hilfe der Erwartungswertbildung zu

M M

N = & {Z(ni ~ﬁ)2} = s{zn'f} =M £} =M N, (3.2.6)
1=1 1=1

Ny bzw. S sel hierbei die Rausch— bzw. Signalleistung des einzelnen Abtastwerts. Fiir

die Summe von M gleichen Abtastwerten eines mittelwertfreien Signals (7 = 0) ergibt
sich folgende Signalleistung

M 2
S = € (Zyi—ng) = £ {(My; — Mg)?} = £ {M?y?} = M? - S, (3.2.7)

Fiir den Quotienten aus Signal- und Rauschleistung bei einer Reduktion um M Abtast-
werte ergibt sich daher:

S Sh .
N = M N, (3.2.8)
Das bedeutet fiir eine Reduktion um den Faktor M = 2 einen Gewinn von 2, d. h. 3 dB.
Fiir den ZA—A /D—Wandler ist die Berechnung des S/N-Gewinns etwas komplexer.
Sie soll anhand des ©A-A/D-Wandlers erster Ordnung veranschaulicht werden. Die
Herleitung der gesuchten Werte wird durch eine Abbildung der Schaltung aus Bild 3.2.2(a)
in den z—Bereich und durch die Berechnung der Rauschleistung im Nutzband mit ,Noise
Shaping“ erreicht. Fiir das Ausgangssignal des A/D-Wandlers entsprechend Bild 3.2.2(Db)
erhalt man folgende Summe aus Nutzsignal- und Stdrsignalkomponenten:
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Y(z) = H.(2)X(2)+ He(2)E(2) (3.2.9)
Fiir den Integrator erster Ordnung wird der Ansatz I;(z) = 1/(1 — z7') gewihlt.
Ho(2) = 1/(1+4L(2)=1-2"" (3.2.10)

Damit ergibt sich fiir die Rauschleistungsdichte S..(f) nach der Bewertung durch das
Filter

See(f))0l = |Ha(2)Ha(z™")| _jusse (3.2.11)
= |[4sin®(nf/f)] (3.2.12)

Liegt die Abtastfrequenz wesentlich oberhalb der Signalfrequenz (fo < f,), so folgt
fiir die Rauschleistung o% im Bereich [0, fo

fo
ok = 2/fa/ 40t sin®(x f/ f)df (3.2.13)
0
2 §7r203(f0/fa)3 (3.2.14)

Eine Verdoppelung der Abtastfrequenz f, bewirkt somit eine Verringerung der Rau-
schleistung um einen Faktor 8, was einem Gewinn von 9 dB entspricht.

Fiir den LA-A/D-Wandler zweiter Ordnung ergeben die entsprechenden theoreti-
schen Betrachtungen in [AS83, S. 363] einen Gewinn von 15 dB bei Verdoppelung der
Abtastfrequenz. Auf die Herleitung fir Wandler héherer Ordnung soll hier verzichtet
werden, da im Kapitel iiber die Bandpal—~Wandler darauf naher eingegangen wird. Die
graphische Erklarung wird anhand von Bild 3.2.3 deutlich. Hier erkennt man, daf} das
Rauschsignal im Nutzband durch die Filterung (,Noise Shaping“) wesentlich verringert
wurde.

Die Ergebnisse dieses Abschnitts sind in Tabelle 3.2.1 zusammengefafit. Deutlich ist
die Uberlegenheit des A—~Verfahrens zu erkennen.

Wandlungsprinzip Gewinn bei f! =2- f,
Nyquistabtastung mit Dezimation 3 dB
Dual-Slope-Wandler 6 dB
YA-A/D-Wandler 1. Ordnung 9 dB
YA-A/D-Wandler 2. Ordnung 15 dB

Tabelle 3.2.1 Vergleich des S/N-Gewinns fiir verschiedene Dezimierungsarten bei Verdoppe-
lung der Taktfrequenz.
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3.2.3 Noise Shaping fiir Bandpaflsignale

Im folgenden wird der ¥A-Ansatz fiir Bandpaflsignale prézisiert:

H(H

e Der analoge Eingangskreis fiihrt ein ,,Noise Shaping“ fur den BandpafBibereich des

Nutzsignals durch, d. h. die Ubertragungsfunktion fiir das Quantisierungsrauschen
stellt eine Bandsperre dar, siehe Bild 3.2.5. D. h. Nullstellen der Rauschibertra-
gungsfunktion sind im Signalband zu wahlen, wihrend dort keine Pole auftreten
diirfen.

Die Filterordnung des Wandlers sollte gerade sein, da fiir BP-Signale mit reeller
Ubertragungsfunktion Pole immer konjugiert komplex auftreten und im allgemeinen
das Auftreten von Polen bei f = 0 und f = f,/2 unnétig ist.

Fiir die Ubertragungsfunktion des Nutzsignals wire zu wiinschen, daf im Bereich des
Nutzsignals eine Bandpaf—Charakteristik entsteht, damit eine ausreichende Damp-
fung fiir die Aliasing-Frequenz f, — fo gewahrleistet ist.

Beim Entwurf der Pole der Rauschsignalibertragungsfunktion H.(z) sollte ein
Hochpal bzw. eine Bandsperre entworfen werden, damit eine ausreichende
Dampfung der Signaliibertragungsfunktion H,(z) = 1 — H(z) = 0 bei der
Aliasing-Frequenz f, — fo erreicht wird.
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i N=32 He(f}; -~
-20d8B HK(f) = -40dB 5
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64 He(f) ----- T SN e,
-40dB 32 He(f). e
" B0 AB | eeeeeeie AN e e
B0dB b b P E e . . 3 y
-80d8 - -80dB po§ o [,\ I
25 50 75 100 125 150 72500 75000 77500 80000 82500
Frequenz f/kHz Frequenz f/Hz

(a) (b)

Bild 3.2.5 Signaliibertragungsfunktion H,(f) und Rauschiibertragungsfunktion He128(f),

He64(f) und He32(f) (Uberabtastfaktor N = fo/f, =128, 64 bzw. 32 d. h.
3,6; 1,8 bzw. 0.9 kHz Nutzsignal-Bandbreite bei f, = 12 . 77,5 kHz) fiir den
BP-ZA-A/D-Wandler. (b) ist eine Ausschnittsvergréflerung der Rauschiibertra-
gungsfunktion He(f), die fir DCF77-Signale optimiert ist.

3.2.4 S/N-Gewinn fiir den Bandpafiwandler

Fiir einen qualitativen Vergleich zwischen TP- und BP-XA-Wandler soll im folgenden
betrachtet werden, wie sich eine Verdoppelung der Abtastfrequenz bzw. eine Halbierung
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der Signalfrequenz auf das S/N—Verhiltnis am Ausgang des Wandlers auswirkt. Ange-
nommen sei, dafl ein Bandpal N-ter Ordnung genau N Nullstellen in der Rauschiibertra-
gungsfunktion realisieren kann. Nimmt man weiterhin an, dafl die Pole der Gesamtiiber-
tragungsfunktion nicht im Signalfrequenzbereich liegen und die Nullstellen ¢o = 27 fo/ fa
fiir realisierbare reelle Systeme nur konjugiert komplex auftreten, so kann man fiir die
Rauschsignaliibertragungsfunktion bei gerader Ordnung ansetzen:

N/2 N/2

|H.(2)| = K} H |z — z0i] = K, H |z — 2o H |z — 2| (3.2.15)

i=1

Fiir die Rauschleistung im Signalfrequenzband folgt mit z = e/%7//f;

) fo+So )
ok = / H(f)dS (3.2.16)
f0+fb
~ / H|e~72’rf/f“ e”z"f°/f“|H |z — 25| df (3.2.17)
fo—fo =1 —

=1 Koustantbeif € fo+ f,

mit der Substitution f' = f — fo und f,/f, < 1 folgt

fo
oy ~/ |es2™f/fa |V A f (3.2.18)
—fb

~ (o fONH (3.2.19)

Damit ergibt sich fiir eine Verdoppelung der Abtastfrequenz (f,) beim Wandler 2.
bzw. 4. Ordnung eine um den Faktor 8 bzw. 32 geringere Rauschleistung und somit ein
Gewinn von 9 bzw. 15 dB. Dies ist weitestgehend unabhangig von dem Nullstellenwinkel,
solange die Pole nicht in den Signalbereich fallen.

Dies wird auch anhand der Ergebnisse aus Bild 3.2.6 deutlich. Allerdings ist hier
nicht eine Verdoppelung der Abtastfrequenz, sondern eine Halbierung der Signalfrequenz
vorgenommen worden. Liegen allerdings breitbandige Signale (gleichférmiges Spektrum)
vor, so fihrt die Halbierung der Signalbandbreite zwangslaufig zu einer Halbierung der Si-
gnalleistung und bei Verdoppelung des Uberabtastfaktors ergeben sich statt 9 und 15 dB
jeweils 6 und 12 dB fir den Wandler 2. bzw. 4. Ordnung. Andererseits ist es natiirlich
nicht sinnvoll, schmaler als die Signalbandbreite zu filtern, so dafl die Annahme eines
sinusformigen Eingangssignals und die damit verbundene Peak-S/N-Darstellung insbe-
sondere fiir LW-Signale und ganz besonders fiir die sehr schmalbandigen FU-AM-Signale
durchaus sinnvoll erscheint.

Der S/N-Gewinn in dB bei Bandbreitenverdoppelung ist fiir verschiedene Bandbreiten
und Ordnung 2 und 4 durch numerische Berechnung mittels Rechner bestimmt worden und
in Bild 3.2.6 graphisch dargestellt. Es wurde entsprechend [AS83] ein Quantisierer ange-
nommen, der eine auf das Intervall (-1,1) gleichverteilte Rauschamplitude erzeugt. Da die
groBte Aufldsung des Wandlers im sogenannten ,,Overload-Bereich® erzielt wird, wurde die
Cosinus-Amplitude mit der Quantisierer—Maximalamplitude gleichgesetzt. Damit folgt
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Bild 3.2.6 S/N-Verhiltnisse beim BP-XA-A/D-Wandler 2. und 4. Ordnung bei Halbierung
der Signalbandbreite.

fiir die eingangsseitige Signalleistung P; = 0,5 und fiir die ungefilterte Rauschleistung

o2 = 1/3. Bestimmt wurde somit das Peak-S/N-Verhaltnis fiir ein cosinus—férmiges
Eingangssignal:
S/Nygg = —10log;, N/S = —10log,q0lPF/P, = 1010g( FP) (3.2.20)

wobei F' die Rauschleistungsverstarkung fir das Nutzfrequenzband und P die Gesam-
trauschleistungsverstarkung darstellen:

ff0+fb S, f B fofa/‘z Sw(f)df
- fl2g P = fal2
IS W(f)df I See(f)df

Da die maximale Ausgangsleistung des Quantisierers Eins ist, mufl die Summe aus
Nutz— und Stérkomponenten die Ungleichung P, + 0% = P, + P/3 < 3 erfiillen. Dieses
wichtige Kriterium wird bei der konkreten Parameterbestimmung in Abschnitt 3.3 eine
wichtige Rolle spielen.

Plaziert man die Nullstellen von H.(z) so, daf die entstehende Rauschleistung minimal
wird, siehe Bild 3.2.5(b), so erkennen wir aus den Ergebnissen in Bild 3.2.6, dafl fir
den Wandler 4. Ordnung bei gleichem Uberabtastverhaltnis durch die Optimierung der
Nullstellenlage ein Gewinn grofler 3 dB zu erwarten ist.

Ein Vergleich der Ergebnisse des TP-XA-A/D-Wandlers (Gleichung (3.2.14)) mit
denen fur BP-Wandler (Gleichung (3.2.14)), macht zweierlei deutlich:

(3.2.21)

¢ Ein BandpaB besitzt bei gleicher Flankensteilheit im Vergleich zum TP-Filter die
doppelte Oldnung, d. h. Bandpaf} 2. Ordnung = TP 1. Ordnung und BandpaB
4. Ordnung = TP 2. Ordnung.
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e Die nutzbare Auflésung des Wandlers ergibt sich nun anders als beim TP-XA-A /D--
Wandler nicht aus dem Verhaltnis der Nyquistfrequenz zur Abtastfrequenz, sondern
aus dem Verhaltnis der Bandbreite des Nutzsignals zur Abtastfrequenz.

Mit dieser Einschrankung sind die Ergebnisse fir TP-Wandler aus Tabelle 3.2.1 und
[LS87, S. 461] auch auf den BP-Wandler anwendbar. Die Ergebnisse aus Bild 3.2.6 fiir
den nicht optimierten Fall stimmen mit den zwei Beispielen aus [Dre91] fir f,/f, = 128
bzw. 64 iberein.

Mogliche Realisierungen des BP—XA—A /D—Wandlers

Der Entwurf des BP~XA-A/D-Wandlers beinhaltet zwei Teile: analoge Eingangsstufe
und digitales Ausgangsfilter. Zunichst werden mogliche Realisierungen des Analogteils
besprochen, dann wird eine spezielle Optimierung des BP-XA-Entwurf fir digitale Ab-
tastempfanger angegeben. Im weiteren wird dann der Entwurf eines effizienten digitalen
Bandpafifilters besprochen.

3.3 Entwurf des Analogteils

Die Anforderungen an den Analogteil bezliglich Genauigkeit und Stabilitat sind nicht sehr
hoch. Lediglich die Durchstimmbarkeit des Filters bereitet Entwicklungsaufwand. Fiir die
Realisierung des Dezimationsfilters existieren eine Vielzahl von Schaltungsméoglichkeiten
[Mar82, S. 252-264]. Fir eine monolithische Losung bietet sich, wenn die Auflésungsanfor-
derungen an die zu realisierende Schaltung nicht sehr grof sind, eine Switched/Capacitor
(S/C)-Lésung an [SJF92], [TT92]. Eine (S/C)-Losung bedingt aber lange Entwicklungs-
zeiten und hohe NRE-Kosten und soll deshalb nicht weiter diskutiert werden. Far eine mit
diskreten Bauteilen zu realisierende Schaltung sind prinzipiell, wenn die Mittenfrequenz
digital einstellbar sein soll, zwei Moglichkeiten zu unterscheiden:

a) Realisierung eines durchstimmbaren Filters mit Hilfe von multiplizierenden
D/A-Wandlern oder digital einstellbaren Widerstanden (sogenannte E?POT) bei
fester Taktfrequenz des 1 Bit Quantisierers

b) Durchstimmbarkeit des Filters iiber die Taktfrequenz des 1 Bit Quantisierers

Bei der Realisierung nach a) benutzt man vorzugsweise OP-Schaltungen mit Mehrfach-
gegenkopplung. Hierbei konnen Bandbreite und BandpaBifrequenz f; unabhingig vonein-
ander eingestellt werden, siehe z. B. [TS86, S. 419]. Nachteilig sind hierbei folgende zwei
Punkte:

1. Die Aufldsung sowohl von D/A-Wandler als auch der E2POTs nimmt bei der Takt-
frequenz, wie sie durch den 1 Bit Quantisierer entsteht, oberhalb von 1 MHz stark

ab.

2. Die zu realisierenden digitalen Filter ben6tigen fiir V verschiedene Signalfrequenzen
ebenfalls N verschiedene Koeffizientensitze. Dadurch wird der Einsatz von Filtern
mit geringem Aufwand, wie z. B. den Frequenzabtastfiltern, unméglich.
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Bild 3.3.1 Durchstimmen der Taktfrequenz bewirkt eine Verschiebung des , Noise Shaping®.

Aus den geschilderten Schwierigkeiten ergab sich, dafl die Lésung b) bevorzugt wurde.
Bild 3.3.1 zeigt die Verschiebung des ,,Noise Shaping“ durch alleinige Verinderung der
Taktfrequenz. Dieses Filter ist mit Hilfe einer geeigneten Frequenzsynthese, siehe z. B.
[MB92b], dann beliebig fein durchstimmbar, lediglich die Selektion der Bandbreite A f
muf} durch das digitale Dezimationsfilter in der letzten Stufe erfolgen.

Fir das analoge Filter wurden einfache Strukturen nach [UHKI88, S. 1900] und
[Can85, S. 251] untersucht. Die Wahl fiel letztendlich auf eine Struktur nach [AS83,
S. 1093], die in der klassischen Regelungstechnik unter Frobenius-Form [Unb86, S. 87|
bekannt ist, siehe Bild 3.3.2(a), da sie einfach zu realisieren ist und eine beziiglich Stabi-
litat, Eigenschwingungen etc. erprobte regelungstechnische Schaltung darstellt. Weiterhin
zeigt sich, dal mit Hilfe dieser Schaltung Pole und Nullstellen weitestgehend unabhangig
voneinander einstellbar sind. Um eine beliebige Parameterwahl zu erméglichen, wurde in
[Hut92] ein flexibler Analogteil fiir einen Wandler 4. Ordnung entworfen, wobei durch Wi-
derstandsverhéltnisse die gewiinschte Form des ,Noise Shaping“ einfach eingestellt werden
kann.

Fir die Berechnung der Filterparameter ist eine Systembeschreibung im z—-Bereich
nétig. Fiir die Integratoren setzen wir Hi(z) = z7!/(1 —z7') = 1/(z — 1) an.

Die Ubertragungsfunktion des Filters im z—Bereich berechnet sich zu

H(z) = (3.3.1)

Mit

V(z) = (/(z)ﬁin( 1,)i (3.3.2)

und
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Bild 3.3.2 (a) Filterdarstellung des BP-XA-A/D-Wandlers in Frobenius-Form. (b) Ersatz-
schaltbild im z-Bereich.
W(z
U(z) = ~ =) — (3.3.3)
1— Zi:l Bi (;)
folgt fiir die Ubertragungsfunktion H(z) des Filters
V() 7
= = I, z 3.3.
N 1
_ Zi:O Ai (ﬁ) Q9
= ~ = (3.3.5)
1 Zi=l B" (2—1)
- Ting Ai(z = )V (3.3.6)
(z =1V = 5L Bi(z = 1)
N
= K H;;,:l” Sl (3.3.7)
Hi=1~ Zoot
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Zr(z)
Nr(z)

Mit K = K, - K, ergibt sich fir die Nutzsignalibertragungsfunktion H.(z) (STF)
bzw. die Stéribertragungsfunktion H.(z) (NTF):

= ]{1

(3.3.8)

~

_ Kz'H(z) KZr(z)
B2 = k)~ N + K2r() (3:3.9)
H.(z) = 1—H,(2) (3.3.10)
1 zNr(z)

Lt K A(z) | 2Nr(e) + KZr(3) (33.11)

Die Stabilitit des Systems ist gegeben, wenn die Pole der beiden Ubertragungsfunk-

tionen H,(z) und H,(z) innerhalb des Einheitskreises liegen. Da beide Ubertragungs-
funktionen den gleichen Nenner besitzen, vereinfacht sich der Entwurf wesentlich.

Beim Bandpafl—Wandler ist allerdings darauf zu achten, dafl keine Pole im Nutzfre-

quenzband liegen, da dies zu einer Verringerung des erreichbaren ,,Noise Shaping® fiilhren

wiirde.
Anhand der Gleichungen (3.3.9) und (3.3.11) wird zweierlei deutlich:

1. Die Pole des Filters H(z), d. h. z.;:, werden zu den Nullstellen der Rauschiibertra-
gungsfunktion H.(z).

2. Die Nullstellen des Filters H(z) sind ebenso Nullstellen der Nutzsignaliibertragungs-
funktion H,(z).

Dieser 2. Ansatz bietet {iber die bisherigen Untersuchungen von BP-YA-A/D-Wand-
lern hinausgehend eine zusétzliche Freiheit in der Formung des Nutzsignalspektrums.
Die bisherigen Untersuchungen beschranken sich auf reine Stabilitatsbetrachtungen der
Gesamtiibertragungsfunktion [LH93] oder auf eine Maximierung des S/N-Verhiltnisses
[Dre9l]. Zwei Beispiele sollten veranschaulichen, wo dieser zusétzliche Freiheitsgrad niitz-
lich sein kann:

a) Bei LW-Empfangern ist meist ein erhebliches Netzbrummen (bei Vielfachen von
50 Hz oder 16§ Hz) im Antennensignal vorhanden, so dafl bis zu Frequenzen von
einigen kHz Oberwellen auftreten, siehe Bild 3.3.3(a). Dadurch muf}, wenn man
eine Ubersteuerung vermeiden will, die Eingangsverstirkung klein gehalten werden.
Diese Oberwellen kénnen auflerdem nach einer Dezimationsstufe in das Nutzsignal
gespiegelt werden, wobei das S/N-Verhiltnis degradiert wiirde.

b) Plaziert man die Nullstellen zp; im Bereich der Spiegelfrequenz (f,/2), so verein-
facht sich der Entwurf des Aliasingfilters, da bereits durch den ¥ A-Analogteil eine
Dampfung in diesem Bereich vorliegt und so die Ubergangsbandbreite weiter gewahlt
werden kann. Der Aufwand des Aliasingfilters wird geringer. Fir die Realisierung
eines durchstimmbaren BP-XA-A/D-Wandler ist dies besonders niitzlich, da hier
das Aliasingfilter erst nach der maximal gewiinschten Signalfrequenz beginnen darf
und vor der Spiegelfrequenz der minimal gewiinschten Signalfrequenz bereits die
Sperrdampfung erreicht sein muB. Bild 3.3.3(b) zeigt diesen Sachverhalt fiir eine
Abtastung mit sechsfacher Signalfrequenz.
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Bild 3.3.3 (a) Typisches Stér— und Nutzsignal eines LW-Antennensignals. (b) Eingangsfilter
zur Aliasingunterdriickung.

Im folgenden ist ein Algorithmus fiir den optimalen Entwurt des BP-¥XA-A/D-Wandlers
angegeben, der von der Formung des Nutzsignals Gebrauch macht:

Algorithmus : Optimierter BP-XA-Entwurf

1) Plaziere alle Pole zy; von H(z) bei der Signalfrequenz (£zey; = 360° fo/ fa)-

2) Die Menge der variablen Nullstellen M, sei leer. Plaziere alle Nullstellen zo; der

Menge M; von H (z) bei den gewlinschten Sperrbereichen der Signaliibertragungs-
funktion H.(z) z. B. Zz9; = 0° oder Lzo; = 180°.

3) Bestimme ein optimales K und alle Nullstellen zy; der Menge My so, dafl

a) |Zecoi| < 1V (Stabilitdt der Gesamtiibertragungsfunktion)

b) S+ N < 3 (Summe aus Nutz— und Storsignal darf Quantisierer nicht tibersteu-

ern)

c) Nenner H.(z = ¢/?™0/fa) — mazimal (d. h. Maximierung des S/N-Verhalt-
nisses).

4) Ist a oder b verletzt, so setze eine weitere feste Nullstelle der Menge M; zu der
Menge Mp und weiter mit 3) sonst 5).

5) Nun werden iterativ die z.; so optimiert, dafl ein Maximum des S/N-Verhéltnisses,
das proportional zu dem Produkt F'P ist, erreicht wird.

Zu den einzelnen Optunierungen sei angemerkt:

Bei der Optimierung nach 3) kann kein Gradientenabstiegsverfahren benutzt werden,
da wegen Bedingung 3b) das Maximum auf dem Rand angenommen wird. Da fiir den
resultierenden S/N-Gewinn eine sehr genaue Berechnung der z..; nicht ndtig ist und
die konjugiert komplexen Pole symmetrisch zu Nullstellenwinkel auftreten sollten, kann

t Bei Empfangern ist gewdhnlich S « N, so daf lediglich auf N < 3 gepriift werden muB.
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eine globale Minimumsuche durchgefithrt werden. Ebenso kénnen Heuristiken, wie z. B.
soimulated Annealing®, angewendet werden.

Bei Punkt 5) ist die Plazierung der Nullstellen zg; bereits abgeschlossen. Die Op-
timierungen zeigten, dafl durch diese Verschiebung der z,,; auf dem Einheitskreis die
Bedingung a) und b) vernachlissigbar beeinflut werden. Fiir die Optimierung unter 5)
ist ein Gradientenverfahren anzuwenden, da hier eine genaue Bestimmung fiir den ma-
ximalen S/N-Gewinn né&tig ist. Hier wurde die ,Downhill“~Methode nach Nelder und
Mead [P*92a, S. 408] benutzt.

Im folgenden sind einige Ergebnisse fiir den vorgeschlagenen Algorithmus fiir Wand-
ler 2. und 4. Ordnung gezeigt. Die Nutzsignale liegen hierbei bei fo/f, = 1/3,1/4
und 1/6, was einem Nullstellenwinkel von 120°,90° bzw. 60° entspricht. Die Nullstellen-
winkel wurden so gewahlt, da fiir diese Uberabtastverhéltnisse besonders leistungsfahige
Dezimationsfilter entworfen werden kénnen, siehe Abschnitt 3.4.

Bereits in Abbildung 3.2.6 wurden die erreichten S/N-Werte fiir verschiedene Uber-
abtastfaktoren gezeigt, wobei hier keine Signalsperren beriicksichtigt wurden. Fiir den
Wandler 4. Ordnung konnte durch alleinige Optimierung der Nullstellenlage (bzw. Pole
von f](z)) rund 3 dB fiir alle Uberabtastfaktoren gewonnen werden. Abbildung 3.2.5
zeigt die zugehdrigen Signaliibertragungsfunktion H.(f) und Rauschiibertragungsfunk-
tion He(f) fir verschiedene Nutzsignal-Bandbreite. Abbildung 3.2.6 zeigt auch, daf§ beim
Wandler 2. Ordnung nur eine freie Nullstelle im Signalfrequenzbereich liegt, so dafl die Pla-
zierung unter 1) bereits optimal ist. Nun sollen noch einige konkrete Pol/Nullstellenlagen
gezeigt werden.

20dB
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) .
T .
-40 dB
-60 dB HP-Sperre Hx(f) - -~
TP-Sperre Hx(f) —
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77500 155000 232500
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Bild 3.3.4 Wandler 2. Ordnung mit TP,HP und TP/HP-Bandsperren.

Zunachst zeigen die Bilder 3.3.5(a)-(d) die Ortskurven, d. h. mdgliche Lagen von
Polen und Nullstellen, bei einer gewiinschten TP—, HP-, TP /HP-Signalsperre und ohne
Signalsperre fiir das Nutzsignal. Die Ortskurven zeigen den stabilen Bereich der Ge-
samtiibertragungsfunktion, wobei zusédtzlich auch die Bedingung N < 3 eingehalten ist.
Fir die zugehorigen Stabilitatsbereiche kann mit Hilfe des Schur-Cohn-Jury Kriterium
der Wertebereich der Verstarkung K bestimmt werden. Es ergibt sich 0 < K < 0,75 fir
den Nullstellenwinkel 60°, 0 < K < 0,5 fir den Nullstellenwinkel 90° und 0 < K < 0,25
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Bild 3.3.5 Mégliche (-) und optimale (<) Pol/Nullstellenverteilung fiir 60, 90 und 120 Grad
FSF-Filter. Erlduterung siehe Text.

fiir den Nullstellenwinkel 120° bei der TP/HP-Aufteilung. Dies stimmt mit der durch
Simulation bestimmten Grofle fiir die Schleifenverstarkung nach [Dre91] iiberein, ob-
wohl dort die durch den Abtaster vorhandene Verzégerung z~! nicht beriicksichtigt

wurde. In Bild 3.3.4 sind fir einen Wandler 2. Ordnung die fir TP-, HP- und

HP/TP-Signalsperren entworfenen Stér— und Nutzsignaliibertragungsfunktionen darge-



3.3. ENTWURF DES ANALOGTEILS 57

stellt. Deutlich ist die Dampfung bei f = 0 fiir TP— und TP /HP-Sperre und die Damp-
fung bei f = f,/2=3-77,5 kHz fiir HP- und TP/HP-Optimierung zu erkennen.

Interessant ist weiterhin, daBl sich das S/N—-Verhéaltnis fiir Nullstellenwinkel von 60°
und 120° durch die Signalsperren nur unwesentlich (< 1 dB) gegeniiber einer beliebi-
gen Plazierung der zp; verschlechtern wird. Bei dem Nullstellenwinkel von 90° und
TP/HP-Optimierung (Zr(z) = (z — 1)(z + 1)) allerdings miissen die Pole, um Sta-
bilitit und N < 3 einzuhalten, sehr dicht an die Nullstellen riicken, so daf} hier ein
erheblicher S/N-Verlust auftritt, siehe Bild 3.3.5(c).

I i | 1 J I I | I J
15 |2]=1.0 — 1 15 F 2]=1.0 —
: 60 Grad ¢ 90 Grad o
1
05
0
05
1t
(a) 1.5
I I | 1 I
15 F |2=1.0 — 4
120 Grad ¢
1 L -
05 .
o -]
05 §
1} | _
| | | | |
(C) 15 1 05 0 05 1 1.5

Bild 3.3.6 Mogliche(:) und optimale (&) Pol/Nullstellenverteilung fiir 60, 90 und 120 Grad
FSF-Filter fir Wandler 4. Ordnung ohne Bandsperren.

In den Bildern 3.3.6(a)-(c) sind die mdglichen und optimalen stabilen Bereiche fiir
den Wandler 4. Ordnung ohne Bandsperren gezeigt. Es ist wiederum zu erkennen, daf
das Maximum auf dem Rand des erlaubten Bereichs angenommen wird.

3.3.1 DCF77-BP-XA-A/D—-Wandler

Als konkretes Beispiel sollen nun die Ergebnisse des Entwurfs BP-¥A-Analogteil fur
DCF77-Signale gezeigt werden [Hut92].

Bei einer Signalfrequenz von 77,5 kHz und einer Abtastifrequenz von 12-77,5 kHz
~1 MHz soll eine Bandbreite von ca. 5 kHz (Abtastrate nach der letzten Dezimation
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Bild 3.3.7 Rauschiibertragungsfunktion eines BP-XA-A/D-Wandler 2. und 4. Ordnung fiir
DCF77-Signale.

grofler 10 kHz) realisiert werden. Aus dem Diagramm von Bild 3.2.6 ergibt sich bei der
Oversampling—Rate von 1 MHz/10 kHz=100 eine zu erwartende Signal/Rauschleistung
am Ausgang der Dezimation von 60 dB fiir einen Wandler zweiter Ordnung und ca.
85 dB, d. h. 14 Bit, fiir einen Wandler vierter Ordnung ab. In Bild 3.3.7 sind die
Rauschiibertragungsfunktionen fiir die BP~-XA-A/D-Wandler 2. bzw. 4. Ordnung ge-
zeigt. Das Bild 3.3.8 zeigt das mit einer 4096—Punkte-FFT und vier Mittelungen gemes-
sene Spektrum des Wandlers vierter Ordnung fiir ein sinusférmiges Eingangssignal der
Frequenz 77,5 kHz [Hut92].

Das Bild 3.3.8 verdeutlicht eindrucksvoll, wie das Rauschspektrum durch ,Noise Sha-
ping“ geformt wird. Die zu erwartende hohe Aufldsung des A /D-Wandlers wird trotz des
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-40 { 4
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Bild 3.3.8 Gemessenes Spektrum fiir den BP-YXA-A/D-Wandler 4. Ordnung fiir
DCF77-Signale.
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schmalbandigen Eingangssignals in Bild 3.3.7 ohne Dezimationsfilter nicht vollstandig
deutlich. Ziel ist es daher, im nachsten Abschnitt ein dezimierendes Filter mit moglichst
geringem Aufwand zu entwerfen.

3.4 Dezimationsfilter fiir den YA-Bandpaflwandler

Der Entwurf eines digitalen Dezimationsfilters dient zum einen dazu, das Summenspek-
trum aus Nutzsignal und das durch ,Noise Shaping“ geformte Rauschspektrum so zu
filtern, dafl ein hohes S/N-—Verhiltnis entsteht, zum anderen dazu, eine nachfolgende
Auswertung des A/D-gewandelten Signals, z. B. Demodulation durch Signalprozessor,
durch eine Reduktion in der Abtastrate stark zu entlasten. Es wird sich zeigen, dafl diese
Filter besonders giinstig mit einem programmierbaren Gate Array (PGA) realisiert wer-
den kénnen, da so eine Realisierung in einer Pipeline-Struktur méglich ist und aulerdem
flexibel die Bit—Breiten einer kaskadierten Dezimationsstufe den geforderten S/N-Verhélt-
nissen angepafit werden kénnen. Selbst der leistungsfahigste DSP kénnte diese Filter nicht
realisieren, da er ,nur“ einen schnellen Multiplizierer besitzt.

Liegt eine Abtastung oberhalb der Nyquistfrequenz vor, so empfiehlt es sich, in den
ersten Stufen Halbbandfilter zur Dezimation um einen Faktor 2 einzusetzen, da diese mit
sehr geringem Aufwand, d. h. geringem Platzbedarf im PGA, realisiert werden kénnen,
siehe z. B. [CR83, S. 231-5] und [Sch91b].

Fir die Realisierung der hohen Dezimation (M > 2) des Digitalfilters erscheinen drei
Lésungsmoglichkeiten geeignet:

1) (Komplexer) Quadraturmischer, gefolgt von zwei TP-Filtern
2) Hilbert-Transformator, gefolgt von zwei TP-Filtern

3) BandpafBdezimator

Die Quadraturmischer-Lésung ist in der Literatur ausfiilhrlich behandelt worden ([Wie88],
[Dre91], [SJF92]) und die Hilbert-Transformator-Losung wird ausfiihrlich im Abschnitt
4.1.4 behandelt. Die Realisierungen 1) und 2) beschranken sich im wesentlichen auf
den Entwurf eines leistungsfahigen TP-Filters. Fir die Realisierung von leistungsfahigen
und aufwandsgiinstigen Dezimationsfiltern fiir den TP-Bereich sind die Halbbandfilter
[CR83] fiir einen Wechsel der Abtastrate uin den Faktor zwei und CIC-Filter ([Hog81],
[AW91]) wohl bekannt. Fir die Dezimation geeignete schmalbandige BP-Filter entspre-
chend Lésung 3) sind Filter, die einen mit den CIC-Filtern vergleichbaren, geringen
Hardware—Aufwand besitzen, und sind bisher aus der Literatur nicht bekannt [0S92],
[SH90|, [CR83]. In der Folge wird eine neue Klasse von schmalbandigen BP-Filtern
vorgestellt und analysiert, die eine ideale Realisierung eines BandpaBdezimators fiir
Y. A-BandpaBwandler erlauben.

Es ist aus der Literatur bekannt ([SH90, S. 295], [KK89, S. 68]), daB Frequenzabtastfil-
ter (FSF) besonders aufwandsgiinstige Realisierungen von Dezimations—/Interpolations-
filtern fiir BandpaBsignale darstellen. Weiterer Komplexitatsgewinn kann durch die
Einfiihrung von Multiplikationen mit CSD-Koeffizienten ([GCT7], [PF88], [HAHLS5])

I Das pseudoternire Zahlensystem stellt eine Erweiterung des bindren (b; € [£1]) Systeins einer B Bit

Zahl X = Zf:ol b;2 auf das dreiwertige System X = Zf;)l ;2 mit t; € [-1,+1,0] = [1,1,0]
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oder durch Umstrukturierung des Filters (vorgezogene Reduktion), die bei TP-Signalen
als CIC-Filter [Hog81] bekannt ist, erreicht werden, siche Bild 3.4.1. Es soll nun unter-
sucht werden, welche rekursiven Elementarfilterstrukturen (BiQuad) fiir die Umstruktu-
rierung bei BP-Filtern geeignet sind. Als glinstige Strukturen bei endlichen Registerbrei-
ten und Uberlaufarithmetik in Bezug auf Stabilitit sind ,State Space Filter* (Minimum
Norm Filter [BF77]), Wellendigitalfilter (WD [MEA89], [ML78], [Fet86], [MM80]) und ver-
schiedene Strukturen mit geringer Empfindlichkeit beziiglich Koeffizientenquantisierung
([DA85], [NHP81]) bekannt. Da FSF zur Klasse der FIR-Filter gehéren (obwohl sie riick-
gekoppelte Filter sind!), wird fiir die Stabilitat des Filters — aufler der BIBO-Stabilitat
und Grenzzyklenfreiheit — die Aquivalenz zur nicht rekursiven Realisierung gefordert.
Die Umstrukturierung der FSF-Filter wie bei CIC-Filtern ist beziiglich der Stabilitat des
Filters nicht unkritisch, da

e die Stabilitat bei Filtern mit nichtlinearen Uberlaufen nicht invariant gegen Um-
strukturierungen ist [BF77, S. 573]

e keine allgemeine Stabilitdtsaussage fiir beliebige Filter bei ,nonzero input“ moglich
ist [Bro90, S. 891]

Aus der Vielzahl der aus der Literatur bekannten, nicht stochastischen Stabilitats-
untersuchungen ([CMP76a, Tab I], [EMT69]) befaBiten sich die meisten mit der ,Zero
Input Overflow Limit Cycle® (ZIOLC) Analyse. Hier sind oftmals ,State Space Filter®
([Bro90], [ZL81], [MMRT78], [Sin86]) untersucht worden. Bei den Nichtlinearititen wur-
den Lyapunov-Analysen ([CMP75], [SP83], [Ur81], [Bol84]) durchgefiihrt, die nur beim
Finden einer geeigneten Lyapunov-Funktion zum Erfolg filiren. Auflerdem wurde das
,2Jump Phenomen® ([Kri74], [CKT74]) analysiert. Fir ein in der Praxis einzusetzendes
Filter ist sicherlich die ZIOLC-Freiheit notwendig, zu fordern ist aber in jedem Fall eine
,Force Response Stability“ (FRS). Dieser Stabilitatstest ist sehr aufwendig und nur in
einigen Spezialfillen deterministisch losbar [CMP76b], [Aue88], [Bro90].

In den folgenden Abschnitten wird untersucht, wie sich kanonische, realisierbare Ele-
mentarfilter (d. h. minimale Anzall an Registern bzw. keine WD) beziiglich ZIOLC und
FRS bei einer Kaskadierung verhalten. Zwei neuartige Elementarfilter werden beschrie-
ben, und der detaillierte Entwurf der einzelnen Registerbreiten in der kaskadierten Form
wird besprochen.

3.4.1 Stabilititstests fiir Frequenzabtastfilter

Wie aus der Literatur bekannt, kénnen zwei Fehlerquellen unterschieden werden:
1) Quantisierungsfehler durch Koeffizienten endlicher Genauigkeit
2) Nichtlineare Operationen durch Arithmetikiberlaufe

Fehler vom Typ 1) kénnen durch ausreichend grofie Bit-Breiten weitestgehend vermie-
den werden, wahrend Arithmetikiiberlaufe nur durch spezielle Filterstrukturen egalisiert
werden koénnen.

und ¢; - ¢;41 = 0 dar, siehe z B. Bild 3.4.9. In der englischsprachigen Literatur ist die Bezeichnung
CSD-Code (canonically-signed-digit code) iiblich [Hes89, S. 162-3].



3.4. DEZIMATIONSFILTER FUR DEN SA-BANDPASSWANDLER 61
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(a) z([n] _‘{‘_ EF ¢ EF e y[n]
4D L ,-D
I M '
(b) z[n] EF EF ——l_J — - EP_—» y[n]

Bild 3.4.1 (a) Dezimator als Kaskade aus 2 Frequenzabtastfiltern (b) Umgestelltes
CBPC-Filter zur Dezimation.

Betrachten werden sollen kaskadierte FSF-Elementarfilter zur Dezimation, siehe Bild
3.4.1(a). Eine weitere Aufwandsreduktion soll durch eine Umgruppierung entsprechend
Bild 3.4.1(b) erreichen werden, wodurch die Anzahl an bendtigten Verzdgerungsgliedern
um einen Faktor R verringert wird. Diese Struktur soll in Analogie zum CIC-Filter mit
CBPC (cascaded bandpass comb) bezeichnt werden.

Aus der Systemfunktion H(z) fir das FSF-Filter

Hiz) = — (1-277) 3 (~19)H

K<N/2

1 — 27" cos(2n K/ D)
1 —2z7 cos(2n K/ D) + 272

(3.4.1)

entnehmen wir, dafl an den Stellen Hy # 0 eine Pol/Nullstellenkompensation auftritt.
Diese Pol/Nullstellenkompensation ist beziiglich Fehlern der Arten 1) und 2) sensitiv.

Da FSF-Filter zur seltenen Klasse der rickgekoppelten Filter mit endlicher Impulsant-
wort (FIR-Filter) gehoren, vereinfacht sich der Stabilitatstest wesentlich. Wie eingangs
erwahnt, wird die funktionale Aquivalenz zu der nichtriickgekoppelten FIR-Struktur ge-
fordert. Fiir ein korrektes Funktionieren des Filters ist es dabei noétig, dafl die ,,wrap
arounds“ in der K2-Arithmetik, ebenso wie bei CIC-Filtern, durch die nachfolgenden
Differenzierer wieder ausgeglichen/egalisiert werden. Da eine funktionale Aquivalenz
zum nichtrekursiven FIR-Filter angestrebt ist, kann keine Sattigungslogik o. &. (siehe
z. B. [EMT69, S. 3017] oder [CMP76b, S. 695]) zur Verbesserung der Stabilititsei-
genschaften eingesetzt werden. Folgende 3 Stabilititstest erscheinen fir CBPC-Filter
sinnvoll:

a) ,Forced Response Stability* bei Eigenfrequenzanregung
b) ,Zero Input Limit Cycle“~Test

¢) ,Forced Response Stability“ bei beliebiger Eingangsfolge

zu a) Die starkste Aussteuerung fiir ein BP-Filter ist dann gegeben, wenn es mit seiner
Eigenfrequenz angeregt wird. Hier wird besonders schnell Fehlverhalten im Uberlauf
deutlich. Hierzu muf} insgesamt nur ein Test durchgefithrt werden.
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zu b) Gehen wird davon aus, daB das Filter einen beliebigen Register—Inhalt annehmen

kann §, so ist fiir einen vollstindigen ZIOLC (der im allgemeinen bei IIR-Filtern gar
nicht durchgefiihrt werden kann!) ausreichend, dafl das Filter bei einem aus Nullen
bestehend Eingangssignal nach der Dauer der Impulsantwort ebenfalls eine Nullfolge
am Ausgang erzeugt. Bel Bya.x Bit je Elementarfilter ergeben sich fiir eine kano-
nische Struktur mindestens 22N Bmax Testsﬂ, da die Differenzierer rein nichtrekursiv
sind und damit in jedem Fall FRS stabil sind und somit nur die Registerzustande
der riickgekoppelten Struktur, d. h. die N Elementarfilter getestet werden miissen.

zu c) Der vollstindige Test bei beliebiger Eingangsfolge bedeutet, dafl, ausgehend von ei-
nem willkiirlichen Startzustand und einer beliebigen Eingangsfolge, die natiirlich im
erlaubten Aussteuerungsbereich bleiben mu8, die Differenz hcgpc[k]|—hrir[k] = e[k] = 0
Vk > N-D Null wird, d. h. nach der Dauer der Impulsantwort sich als Differenzfolge
eine Nullfolge ergibt. Zur Veranschaulichung des vollstandigen FRS-Test diene Bild
3.4.2.

EF EF | --- | DIF — DIF

L rekursiv

x[k] — _GF—> e[k]

FIR-Algorithmus: > z[¢]h[k — 1]
L ____ nicht rekursiv._ J
DSP

Bild 3.4.2 Realisierung  des  vollstindigen =~ FRS-Test  mittels einer  parallelen
DSP/FPGA-Struktur [RS93].

Fir die kanonischen Strukturen ergibt sich hierbei eine Anzahl von mindestens
WN-Do2NBmax_Tests, wobei W den Wertevorrat der Eingangsfolge x[k] beschreibt.
Dieser sehr rechenintensive Test lief3 sich, wie in Abschnitt 3.4.2 gezeigt ist, nur durch
eine parallele Hardware aus FPGA (rekursiver Teil) und DSP (nichtrekursiver Teil)
realisieren.

3.4.2 Stabilitatsuntersuchungen verschiedener Elementarfil-
terstrukturen

Die direkte Umsetzung von Gleichung (3.4.1) in eine Filterstruktur ist in Bild 3.4.3 darge-
stellt. Die Cosinus—Faktoren lassen sich noch entsprechend Bild 3.4.3(b) zusammenfassen,

§ Die angenommenen Register-Zustande kénnen mittels eine Hardware—Verifikation, wie z. B. ,,L.O-
VERT [Eve93] bestimmt werden.

Die genaue Anzahl hangt von der in der Iinpulsantwort zusétzlich vorhandenen Verzégerungen ab.
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so daf} letztlich eine Schiebeoperation (Multiplikation mit 2) und eine Multiplikation nétig
sind [Sch91b, S. 56]. Diese EFilter—Struktur besitzt den Vorteil, da8 die Verstirkungs-
faktoren Hg der verschiedenen Durchlafifrequenzen gleich sind. Fir die Realisierung

) E}\ 61\"[77,]
— Erq
R S [ - ol
o |
L’ EI\"+J
(-1)"Hx
gln] —b-
cos(2r K/N)
(b) z7! :ﬁ)‘ 271 @ ex[n]

¢ 2

Bild 3.4.3 (a) Frequenzabtastfilter. (b) Modifiziertes Elementarfilter (EFilter).
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mit nur einem Koeffizienten, die im folgenden betrachtet wird, kann die Multiplikation
mit (—1)% Hg entfallen. Um zwischen Fehlern der 1. und 2. Art (siehe Abschnitt 3.4.1)
unterscheiden zu konnen, wollen wird eine zweistufige CBPC-Struktur mit EFilter bei
K/D =1/6 — 2cos(2m K/ D)=1 und Eigenfrequenzanregung betrachten, siehe BildBl13.2c.

IL'[TL] He 0,5 €E<-0,
’—‘z_l - a‘ z‘I{: z‘1|[ —LF z71 _ z7~ y[n]
Reg.-Nr.: © @ €) @ ® ® @ ®

Bild 3.4.4 EFilter—Struktur mit Fehlerverhalten entsprechend Bild 3.4.5.

In Bild 3.4.5(a) ist das Fehlverhalten dieses Filters deutlich zu erkennen. Das Fehlver-
halten beruht, da der Koeffizient exakt realisierbar ist, auf einem Fehler im Uberlaufver-
halten. In Bild 3.4.5(b) sind Uber— und Unterliufe der einzelnen Register dargestellt. Die
Untersuchung der Sprungantwort (Eigenfrequenztest) bei CIC-TP-Filtern zeigt, daf} die
Uberliufe der Register im rekursiven Teil (in die gleiche Richtung) nur einmal im Bereich
der Differenziererverzogerung (hier D = 6) auftreten diirfen. Anhand des Bildes 3.4.5(b)
wird deutlich, daB das Fehlverhalten®* ursichlich mit dem unmittelbar nacheinander
stattindenden Uberlauf im Register ,2% zusammenhingt. Die zweimalige Einkopplung
des Eingangssignals bewirkt einen gleichzeitigen Uberlauf in Register ,2“ und den Unter-
lauf in dem Register ,1“. Danach lauft Register ,,2“ einen Takt spater nochmals iiber.
Der nichste Uberlauf (in die gleiche Richtung) hatte aber frithestens nach D = 6 Takten
auftreten diirfen. Wahlen wir hingegen nur eine Einkopplung fir das Elementarfilter, wie
in Bild 3.4.6(a)(b) oder (c), so zeigt sich kein Fehlverhalten bei Eigenfrequenztest. Im

** Bine Moglichkeit, das Filter zu stabilisieren, wire die Einfithrung eines Dampfungsfaktors » < 1,0,
d. h. H(z) = 1/(2? — rzcos(2nK/D) + r?). Wie in [BF77, S. 572] gezeigt, ist aber bereits fiir
ZIOLC-Stabilitat eine starke Einschrankung der méglichen Pollagen auf ein linsenférmiges Gebiet in
der z—Ebene gegeben, was das Dampfungsverhalten des Filters ganz wesentlich verschlechtern wiirde
und deshalb nicht weiter untersucht werden soll.

(@) (b)

Referenzsignal < = Ausgangssignal -+
Ausgangssignal -+ = ‘% i * N
1 Eingangssignal ------ N 6F x = x - ]
7 [ - 4
é 0.8 7 _‘é i - 'y b a rx-Y o a -
€ 0.6 -1 8’ 3+ X x x X X >
D 04 . x 2r m ]

¢ o2 T £ (1) 'o‘o%go
= 07 Fe s oy ¢ 2 At v 8 .
= -0.2 - « 3 2 r .
04 N 2 3 F X x X x x X x E
0.6 ] g- g la a s s a s M
-0.8 E o 6 » X * x 9w -
-1 4 2 7k ]
8 1 s 1 =
80 100 120 80 100 120
Zeitn Zeitn

Bild 3.4.5 (a) Fehlverhalten beim EFilter bei Eigenfrequenzanregung (b) Zugehérige Register
Uberldufe (Y-Achse: 1,2...) und Unterldufe (Y-Achse: —1,—2...). Zu Nummerie-
rung der Register siehe 3.4.4.
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Gegensatz zum ZIOLC-Test bei ,State Variable Filter mit z,4; = Az, + Bg, (siche
z. B. [BF77]), bei dem die Stabilitat nur von der Riickkopplungsmatrix A abhingt, ist die
Stabilitat beim FRS-Eigenfrequenztest hier von der Einkopplung B abhangig.

g[n] — 27! - oyn]

2cos(2w K /N)

Epol DA-I
(a) H(z) = 1/(22 —2zcos(2nK/N) + 1) H(z)=1/(z2 =(D+ C)z+ CD + D + E) (d)
DA-L1-5:D=0;C=E=1— H(z) = 1/(z% — 2+ 1)
g[n] y[n]
21 21
53 2cos(2w K /N)
ZEpol 1 DA-II
(D) H(z) = /(52 = 22c00(2mic/N) + 1) H(z) = 1/(s2 = (B + C — BE)z 4 BC) (e)
DA-11-2:B=C=E=1— H(z) = z/(z% — z + 1)
<1
g[n] gln] —pro— 271 o 27! y[n]
Sl il L ]
‘ @ 2cos(2mK/N) —ww ? 2
Z%Epol | C i D |d MNF
(c) H(z) = 22 (22 — 2zcos(2mK[N) + 1) (f)
H() = a4 LEoprc2c)
¢) =d=0;¢p = 1;0 =cos(27K[N) = 0.5;w = \/1 — 02 = VO.T5

MNF-60° : H(z) = —w /(2% — z + 1)

Bild 3.4.6 Die Elementarfilter: Epol, ZEpol, Z?Epol, DA-I-5 DA-II-2 und MNF.

Aus der Literatur sind zwei weitere Strukturen bekannt, die ebenfalls den Eigen-
frequenztest fiir K/D = 1/6 bestehen. Dies sind die in Abbildung 3.4.6(d) und (e)
dargestellten Strukturen DA-I-5 und DA-II-2, siehe Tabelle 3.4.1.

Das Minimum Norm Filter (MNF), siehe 3.4.6(f) ist zwar fiir alle Pol/Nullstellenver-
teilungen ZIOLC-stabil, aber als Elementarfilter im CBPC-Strukturen bei FRS—Eigenfre-
quenztest versagt es. Da nur eine Einkopplung fiir das MNF-Filter vorgesehen wurde,
ist aber hier das Fehlverhalten auf Fehler vom Typ 1, d. h. Koeffizientengenauigkeit,
zurtiickzufithren. Da der multiplikative Faktor w = 0,866 nicht mit unendlicher Genau-
igkeit realisiert werden kann, kommt es zu einer unvollstandigen Ausléschung von Pol
und Nullstelle. Da andererseits die Polempfindlichkeit von der vektoriellen Differenz der
Pole in der z-Ebene abhangt [Hes89, S. 133], resultiert fiir die kaskadierte Struktur aus
Elementarfiltern eine unendliche Polempfindlichkeit. Dies erklart, warum das MNF nicht
stabil arbeitet, und zum anderen, warum nur exakt realisierbare cos—Faktoren der Struk-
turen aus dem Bild 3.4.6 den Eigenfrequenztest bestehen. Als Polwinkel kénnen somit

nur 0° (CIC,CTPC); 60°,90°,120° CBPC und 180° CHPC in den fiinf stabilen Realisie-
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rungen Epol, ZEpol, Z2Epol, DA-I und DA-II realisiert werden. Die Tabelle 3.4.1 zeigt
alle durchgefithrten Stabilitatstests.

4 10/12,2/12,3/12,4/12,6/12
4 | 1/6,6/36,10/60,600/3600
2 1/6 v

Tabelle 3.4.1 Die durchgefithrten Stabilitdtstest der CBPC-Struktur.

Struktur || Stufen K/D ZIOLC-Test | Sinus—FRS | bel. FRS
EF 1 1/6 Vv Vv
2-4 1/6 Fehler Fehler
MNF 1 1/4 Vv Vv
2-4 1/6 Fehler Fehler
DA-I-5 1,2 1/6,2/6 ; ;
3,4 1/6,2/6 v
DAIL2 | 172 1/6,2/6 J/ Y,
3,4 1/6,2/6 V
Epol 1,2 1/6,2/6 Vv Vv
3,4 1/6,2/6 J
ZEpol 1,2 1/6,2/6 Vv Vv
v
v
v

Der aufwendigste Test ist der ,Forced Response Stability“—Test bei beliebiger Ein-
gangssequenz. Es werden nur YA-formige Eingangssignale (+1,—1 — Wertevorrat
W = 2), wie sie am Eingang des BP-XA-A/D-Wandler auftreten, untersucht. Gewahlt
wurde eine zweistufige ZEpol-Realisierung, da der ZEpol eine relativ kurze Impulsant-
wort besitzt, aber nur unwesentlich mehr Addiererlaufzeiten bendtigt als ein Epol-Filter,
siehe Tabelle 3.4.2. Aus der Tabelle 3.4.3 ergibt sich fiir K/D = 1/6 ein Bit-Wachstum
1d(37; |hil) von 4, so dafi 2*°-FF-Anfangszustande beriicksichtigt werden miissen. Mit
einer Impulsantwortlinge von 11 miissen somit 212 - 22° = 232 Tests durchgefiihrt werden.
Eine SUN-Sparc-3 realisiert ca. 10° Tests pro Tag, so dafl die SUN fiir die 23? Tests
rund 11,7 Jahre bendtigt. Mit der parallelen FPGA/DSP-Losung aus Bild 3.4.2 werden
ca. 800000 Simulationen pro Sekunde erreicht. Fiir die 232-Tests bendtigt unsere Hard-
ware rund 89 Minuten. Da die FIR-Berechnung im DSP die Simulationsgeschwindigkeit
begrenzt, ist es vorteilhaft, daf} die 2°° verschiedenen Initilisierungswerte der Register im
FPGA zum gleichen Ergebnis filhren missen, da ein Einfluf} der Registerinitialisierung auf
den Ausgang kleiner als die Impulsantwortlange bleiben mufl und jeweils der 12. Sample
getestet wird. Im DSP miissen daher (nur) 2'? verschiedene Sequenzen berechnet werden.
Die 232 Tests ergaben fiir K/D = 1/6 gleiche Ergebnisse von FPGA und DSP, d. h. es ist
eine vollstandige ,,Forced Response Stability“ dieser Filterstruktur bewiesen.
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Filtertyp | CLB-Aufwand | max. Laufzeit zw. 2 Lange der
(Ohne Differ.) Registern Impulsantwort
Epol 2: Binax 1 Add. 13
ZEpol 2,5 Biax 2 Add. 11
Z*Epol 2,5 Braax 3N=6 Add. 9
DA-I.5 2.5 Buua 2 Add. 13
DA-II-2 3,5 Binax 3 Add. 13

Tabelle 3.4.2 Vergleich der Elementarfilter nach Aufwand (Xilinx XC3000), Linge der Im-
pulsantwort und Latenzzeiten fiir zweistufiges (N = 2) CBPC-Filter mit
K/D =1/6.

3.4.3 Bestimmung geeigneter Bit—Breiten in der Kaskade

Da FSF-Filter FIR-Verhalten besitzen, lassen sich die zusatzlich benétigten Bits
(=1d(Gmax)) fiir ein korrektes Verhalten durch die endliche Summe

Guax = Y _ |M[F] (3.4.2)

bestimmen, wobei hq[k]| die Impulsantwort des Gesamtfilters beschreibt. Fiir CTPC,
CHPC und CBPC-90°-Filter konnen geschlossene Losungen angegeben werden:

0°,180° : Guax = DV (3.4.3)
90° : Guax = (D/2)N (3.4.4)

Fiir 60° und 120° CBPC-Filter konnte die folgende obere Schranke bestimmt werden:

Guax < (2-D/3)N (3.4.5)

Fir einstufige 60° und 120° CBPC-Filter ist die Ungleichung (3.4.5) mit Gleichheit erfiillt.

Fir eine erste Aufwandsabschatzung ist in der Tabelle 3.4.3 fiir typische Verzoge-
rungswerte D das zugehorige Bit-Wachstum 1d(Gpayx) angegeben. Die maximal bendtigte
Bit-Breite By, berechnet sich somit zu

Bhax = Bin+ld(Gmax) (346)

3.4.3.1 Bestimmung der Bit—Breite der einzelnen Register

Die am Ausgang des Dezimationsfilters gewiinschte Bit-Breite beinhaltet zumeist ein
sehr viel groBeres Quantisierungsrauschen als das Rauschen, das bei Abschneiden (Trun-
cation) der unteren Bits in den Elementarfiltern entsteht. Im folgenden soll dem Ansatz
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Winkel | Pol K | Delay D || 1d(G ,n4z) bei Stufenzahl N
112 (3 4|5 6
0°/180° 0/3 6 3 8 | 11|13 16
0/6 12 4|1 8 |11 |15 18 22
0/18 36 611 16| 21| 26 32
0/30 60 6121824 | 30 36
60°/120° 1/2 6 2| 4 719 10
2/4 12 31 6 i1 ] 14 16
6/12 36 519 |13]18 |22 26
10/20 60 6 11|16 | 21 |25 30
90° 1 6 1] 2 4 | 5 6
3 12 31 6 11113 16
9 36 519 (1317121 26
15 60 5110 | 15|20 25 30

Tabelle 3.4.3 Bit—Wachstum fiir 1-6 stufige CBPC-Filter.

von [Hog81] folgend in jeder Stufe j eine zusitzliche Rauschkomponente o zugelas-

sen werden, die in ihrer Summe dber alle Stufen 1m Ausgangssignal eine ebenso grofle
Rauschkomponente bewirkt wie die Quantisierung des Ausgangs selbst:

2N 2N
T; = O, I'y =~ O0paN41 ( % )
j:l j:l
. 1 .
U%j = WU%2N+1 (3.4.8)
F}o= > (k) j=1,2,...2N (3.4.9)
k

wobel 0%,y das Quantisierungsrauschen durch Abschneiden am Ausgang und F? den
Leistungsiibertragungsfaktor der Stufe j zum Ausgang beschreibt.
Somit ergibt sich fiir die in Stufe j wegzulassenden Bits B;:

s 0 .
B]' = {0,510%2 (F]-_z . 'N : O'quZN_H)J (3410)
. 1. 1 . ,
2 ) — _‘)ZB - Z(Bin'—Boul‘l'ld(c'max)) .
UT]|j='2N+] 12° ’ 122 (3.4.11)

Der Rechenaufwand in der Berechnung von Gleichung (3.4.10) besteht nun in der Be-
stimmung der F7. Hierbei ist es niitzlich, sich den Modulationssatz der z-Transformation
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(—1)"z[n] i X(—=2) (3.4.12)

in Erinnerung zu rufen, da durch Modulation mit (—1)" Pole z/_, — —zc,; und Nullstellen

zy; — —zo; Ubergehen. D. h.

(=1)"hoe[n] = hisoe[n] (3.4.13)
(—1)"h120o[n] = hGOO[TL] (3414)
Fir die Leistungsiibertragungsfaktoren von CHPC und CTPC ergeben sich ebenso wie

fiir 60° und 120° gleiche Ergebnisse.
Mit Hilfe der binomischen Reihe fiir negative Exponenten [BS84, S. 32]

(1-2z)™ = i(”lJrii_l)zf (3.4.15)

=0

und Summation aller z=* mit dem gleichen Exponenten erhéalt man bei 0° und 180°
fiir die Kaskade mit Z?Epol-Elementarfiltern

(1-=")"
Hj(z) = ‘ N7
(1 — cos(2rK/D)z"1)
(D-1)N+j-1
k=0
Lk/D} -
N\ (N —-j+k—-DI . .
I k - —k
;(—1) (l)( L DI )cos (2rK/D) z
\ h; (k)
j=1,2...N (3.4.16)
2N+1-j R
_ _D\N+1-5 (2N +1 -3\ _ip ‘
Hi(z) = (1-277) = g (-1) ( L )z (3.4.17)

j=N+1,N+2...2N  (3.4.18)

Fiir CBPC-Filter mit Z?Epol-Elementarfiltern ergibt sich

(1 - z‘D)N
(1 — 2cos(2r K/ D)z=1 + z-2)N=7*1

- i(_ml(?)z-mic{ ‘i“") (2cos(2xK/D) — z71)* 27

{=0 w=0 w
Yoo (¥)(=1)*(2cos(2ni /D)) 2
j=12...N (3.4.20)

Hi(z) = (3.4.19)
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Mit der Summation aller k¥ = DI + w + v mit demselben Exponenten z~* folgt letztlich
nach einigen Umformungen

(D-1)N+j-1
Hj(z) = >
k=0
lk/D] L(k-D1)/2] .
N (N —j+k—Di-v —Di_ge (k= Dl —v\ _
3 (1) oo (-0 ( Ig—Dl—v )(2cos(27rK/D))k bi-2 ( ! ”)z k
=0 v=0
hj‘(Tc)
j=1,2...N (3.4.21)
H;(z) = siehe Gleichung (3.4.17) (3.4.22)
j=N+1,N+2...2N (3.4.23)

Die Gleichungen (3.4.16) und (3.4.21) beschreiben die Z°Epol-Lésung mit minimaler
Verzogerung. Fir die praktische Realisierung empfiehlt es sich aber, moglichst nach je-
der arithmetischen Operation im Elementarfilter und in den Differenzierern ein Register
vorzusehen. Dies ist in den anderen Elementarfiltern Epol, ZEpol, DA-I und DA-II vor-
handen. Die Latenzzeit der Filter wird dann unabhangig von der gewihlten Stufenzahl,
siehe Tabelle 3.4.2. Bei ZEpol und DA-I ergibt sich eine zusitzliche Verzégerung von 2~
und fiir Epol und DA-II eine zusatzliche Verzégerung von 272 in der Impulsantwort.
Die Leistungsiibertragungsfaktoren F? = 3 |h;[k]|* der fiinf Realisierungen sind jedoch
gleich.

Es erscheint allerdings sinnvoller, anstatt die Gleichung (3.4.21) zu lésen, zur
Berechnung der h,[k] eine beziglich der Impulsantwort inhirente Umformung der
CBPC-Struktur in die Grundform vorzunehmen und die F? durch fortgesetzte Faltung
zu berechnen, siehe Bild 3.4.7.

Benutzt wird die Tatsache, dafl ein EF/DIF-Paar eine endliche Impulsantwort mit
einer Lange kleiner D besitzt. Die Faltung von gn[k] mit sich selbst ergibt gy_;[k] mit
einer Lange kleiner 2D. Die Faltung von gy_;[k] mit gn[k] ergibt gn_2[k] usw.

§[n] —| EF |-/ EF |~ EF |- EF F—{DIF|-- | DIF|~{DIF| -+ |DIF}— k]

2 gNl[l"]
"

§[n] —{ EF |—{DIF}--| EF | +{DIF|—DIF| --- |DIF}— #;[n]

g;ilk] (NJ+1) Paare (G-1) Differenzierer

Bild 3.4.7 Umstrukturierung zur komfortablen Berechnung der Leistungsiibertragungsfaktoren
F2,
j
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sin(?wa’/Q(k+1]] 0<k<D-—1 £ 60°.90°. 120°
gn[k] = { sn(K/D) - N T (3.4.24)
0 sonst
bzw.
cos(2rK/D)* 0<k<D-—1 fir 0°180°
gnlk] = { (@rK/D)" 0< k< (3.4.25)
0 sonst,
gn-1lk] = gnlk]* gnlk] (3.4.26)
gn-21k] = gn-1[k] * gn[k] usw. (3.4.27)

Nachdem die g;[k] alle berechnet sind, muf} nun noch die Faltung mit den 7 —1 Differen-
zierern zum Ausgang berechnet werden. Fir diese Differenzierer ergibt sich im z—Bereich
(1 — z7DP)i=1) die mit Hilfe des Binomialkoeffizienten h;[k] im Zeitbereich geschlossen
angeben werden konnen. Es folgt letztlich:

—

wl = S (7 ale-im

o

j=1,2...N (3.4.28)

Bei Vergleich der Gleichungen (3.4.28) und (3.4.21) wird deutlich, daB sich so die
Berechnung der h;[k] und damit der Leistungsiibertragungsfaktoren F? wesentlich verein-
facht.

3.4.4 Entwurfsbeispiel

Fir den in Abschnitt 3.3.1 entworfenen ¥A-Analogteil wurde in [All92] ein passender
Digitalteil konzipiert und realisiert. Die Erkenntnisse iiber die Stabilitdt bei der Um-
strukturierung von CBPC-Filtern lagen zum damaligen Zeitpunkt noch nicht vor, so dafl
eine FSF in konventioneller Abfolge zur Anwendung kam. Das realisierte Uberabtast-
verhéltnis von f,/fo = 12 bedingt zwei moégliche Realisierungen, welche die geforderte
Auflésung erfiillen:

a) Zweistufiges FSF-Filter mit zwei parallelen Elementarfiltern, siehe Bild 3.4.8

b) Kombination aus Halbbandfilter und vierstufigen FSF mit je einem Elementarfilter
mit Koeflizienten 0,5

Dabei wird sich zeigen, dafi die notigen Speicherelemente (D = 60) auBerhalb des
FPGAs realisiert werden miissen, da die Xilinx 3000 keine optimale Realisierung ,,grofle-
rer“ Speicher zulassen.
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zln] iy o }ﬁ — ¢ - }&H yln)

Er+1 2 K+1

Bild 3.4.8 Dezimator als Kaskade aus 2 Frequenzabtastfiltern.

3.4.4.1 Realisierung mit parallelen Elementarfiltern

Die Untersuchungen in [All92] ergaben, dafl bei der Losung a) die cos—Multiplikationen
bei 18 Bit Breite in 5 CSD-Koeffizienten geniigend genau realisiert werden kénnen. Der
Aufwand fiur die Multiplizierer 148t sich erheblich reduzieren, wenn man einen kleinen
Rundungsfehler akzeptiert und nur diejenigen MSB realisiert, die unmittelbar einen Bei-
trag zum Multiplikationsergebnis liefern, siehe Bild 3.4.9. Fiir den Realisierungsaufwand
des Multiplizierers ergibt sich

Op—1
CLB=B(Op—1)+0p—2— ) ld[t[2 (3.4.29)

n=2

bei Realisierung des 1 Bit Ripple Carry Addierers in einem CLB. Es wird deutlich, daff der
Aufwand nun nicht mehr allein, wie bei der normalen CSD—Multiplikation, von der Anzahl
der CSD-Koeflizienten (Op) abhangig ist, sondern auch von dem Wert des jeweiligen
Koeflizienten t,,.

1
53 ] 16
2—9
2—11 + -
i + D=210 ; K=1T7
2 + cos(2rK/N) = 0,873413085
+ ~ _9=3 _o=9 | =11 _ 5—13
>~ 1,0-923 979 49U
S I O O Y O IR
]

1,0010000010101
17,64 eff. Bit genau

,________
1P

-

-
-

Bild 3.4.9 Realisierung der Multiplizierer im CSD-System.
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Halbband Bandpafifilter A usgleichsfilter
12 m-~—~=-=—-=—=-=2=-=-=—=—-—= == - 110 14
4 iR ——"—Her1 HotriH er2 Ho1r2H ers HorrsH ers Horrd 44— FIR —"——
oo tH——H—"r-—-—— ® @ ® ®

Bild 3.4.10 Blockschaltbild des realisierten Bandpaflsystems.

Insgesamt ergibt sich der Aufwand fiir die Filterstruktur zu:

Struktur Aufwand in CLBs
2 Addierer (17 Bit) 34
1 Differenzierer (11 Bit) 22
1 Differenzierer (14 Bit) 28

2 Elementarfilter (17 Bit, mit Cy) | 2(52+48)=200
2 Elementarfilter (17 Bit, mit C;) | 2(52+52)=208
Gesamt 492

Hierzu mufiten noch einige CLBs fiir das Steuerwerk gerechnet werden, so daff der
Gesamtaufwand mehr als 500 CLBs betragt. Xilinx FPGAs mit solch einer Komplexitat
sind zur Zeit noch nicht erhaltlich, daher ist diese Filterstruktur nicht in einem FPGA zu
realisieren.

3.4.4.2 Realisierung mit Halbbandfilter und Elementarfiltern

Fiir die Realisierung der zweiten Alternative ergeben sich giinstigere Ergebnisse. Als
Halbbandfilter wurde ein elfstufiges Filter [CR83, S. 231,F5] gewiahlt. Fir das Filter ergibt
sich ein maximales Bit—-Wachstum von [} [A;|] =9 Bit. Zur Verringerung der Laufzeit

Bandpafisystem

v

dB 40 : R RENE
-50 h - f \‘-

s s 3n s 5r 3n I
0 8 4 8 2 8 4 8 T
Frequenz

Bild 3.4.11 Ubertragungsfunktionen des realisierten Bandpafsystems entsprechend Bild 3.4.10
bei Anregung mit einem Wobbelsignal. (1) Spektrum am Ausgang des Halb-
bandfilters. (3) Spektrum am Ausgang des FSF. (5) Spektrum am Ausgang des
FIR-Ausgleichfilters.
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15 14 13 12 11 } Bout

DIF4

} Bout
19

1d(Gmax) 1d(Gmax) 22 g |orrR1E2 DIF3
20 [ 29 | 29 L 29 J 29 | 29 | 29 | 20 27 F4
EF3

EF2

Bin Bin EF1

EF1JEF2 | EF3 | EF4 |DIF1|DIF2|DIF3JDIF4

(a) (b)

Bild 3.4.12 (a) EFilter ohne Detailentwurf der Bit—Breiten. (b) EFilter mit Detailentwurf der
Bit-Breiten.

des Filters wurde das Filter in ein Schieberegister mit Tabelle umgesetzt. So konnte das
Halbbandfilter mit 42 CLBs realisiert werden. Zusammen mit einem hybriden 24 Bit
Akkumulator-Synthesizer (siehe Abschnit 2.3.2.1) mit Frequenzvervielfachung durch eine
PLL mit Teiler wurden 73 CLBs bendtigt. Dieser Schaltungsteil wurde in einem XC3042
realisiert.

Das Bandpafifilter wurde aus Elementarfiltern mit cos—Koeffizienten von 0,5 realisiert
und bendtigt daher nur 3 -5 CLBs je b Bit breitem Elementarfilter. Giinstig ist weiterhin,
daf}, da Elementarfilter und Differenzierer sich abwechseln, das vorhandene Bitwachstum
nur innerhalb einer Stufe beriicksichtigt werden mufy und daher wesentlich geringer ist als
bei der CBPC-Struktur, siehe Bild 3.4.12. Es werden nur zwei 14 und zwei 15 Bit breite
Elementarfilter benotigt. Insgesamt berechnet sich der Aufwand folgendermafen:

Struktur Aufwand in CLBs
3 Differenzierer (10 Bit) 60
1 Differenzierer (13 Bit) 26
2 Elementarfilter (14 Bit) 84
2 Elementarfilter (15 Bit) 90
Gesamt 260

Insgesamt ergibt sich somit ein Aufwand 260+42=302 CLBs fiir das Dezimationsfilter.
Gegeniiber den 492 CLBs bei der parallelen zweistufigen Realisierung erscheint somit die
vierstufige Losung mit Halbbandfilter giinstiger und wurde deshalb in [A1192] realisiert.
Der Ausgleich der si*~férmigen Spektrums erfolgt in einer abschlieBenden FIR-Stufe, siehe
Bild 3.4.11. Nach der abschlieBenden FIR-Filterung ist eine weitere Reduktion um M = 4
moglich.

3.4.4.3 Realisierung mit CBPC-Filtern

Ausblickend soll betrachtet werden, welche Einsparungen durch die vorgeschlagene
CBPC-Filterstruktur moglich sind.

Der Entwurf einer Kaskade mit geeigneten Bit-Breiten sei an dem vierstufigen
CBPC-Filter des letzten Abschnitts bei Nullstellenwinkel 60° gezeigt. Weitere Daten
des Filters sind: By, = 8 Bit, By, = 12 Bit, D = 60, M = 10.
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Samplingrate=6*77.5=465kHz Filteruebertragungsfunktion Ne60,iud K10
20dB
SignaliKomp; —
0dB Aliasing-Summeg ¢
ATTRA
g o 9!
-20dB TS / \ TEETE > o
) ° oo o ° °
S .40dB ° :
& &0 I\° \ f\ &0 oo 0& &0 =
-60dB [soioy { > Sl NARA
% =Q ® ford
-80dB g)[\ 0::(# 4\{[ % g
-100 dB &L i Y R 2N

6 8 10 12 14 16 18 20
Frequenz f*N/fa

(a)

Bild 3.4.13 (a) Berechnetes Summenspektrum aller Aliasingkomponenten ¢ und die Si-

gnalkomponenten ——  des FSF-Filters nach Gleichung 3.4.1 und Reduk-
tion um | M = 10. (b) Simuliertes Spektrumm des Bandpasses durch
Fourier—Transformation Antwort des Filters auf ein Wobbel-Signal. ——  Alle
Stufen 29 Bit. - - - Elementarfilter bei Bit—Breiten: 1. 27 Bit, 2. 22 Bit,3. 19 Bit

4. 15 Bit; Comb-Stufen :1. 14 Bit,2. 13 Bit, 3. 12 Bit, 4. 11 Bit.

Aus der Tabelle 3.4.3 ergibt sich fiir /D = 10/60 (4 stufig) ein Bit—-Wachstum von
1d(Gmax) = 21 Bit. Bild 3.4.12 zeigt die Ergebnisse des Detailentwurfs der Bit-Breiten der
einzelnen Stufen. Fir eine Abtastung mit 6-77,5 kHz und eine Durchlafibreite von 5 kHz
ergibt sich mit Hilfe des objektorientierten C++ Simulators FiSK /AL [All92] (mit und
ohne Detailentwurf der Bit—Breiten bei Anregung mit einem Wobbelsignal und der im
Bildtext angegebenen Bit-Breiten) das Spektrum aus Bild 3.4.13(b). In[MB93a, Anhang
A] ist die Beschreibung der Filterstruktur aus Bild 3.4.10 angegeben. In Bild 3.4.13(a) ist
das mit Hilfe der Gleichung (3.4.1) fiir z = ¢/?™//f« berechnete Spektrum des BP-Filters
nach der Reduktion um den Faktor | M = 10 gezeigt. Es ergibt sich eine Sperrdimpfung
von 53,8 dB. Ist Aliasing im Ubergangsbereich erlaubt, so wird eine Sperrdimpfung von
74,9 dB erreicht, was fiir einen 8 bzw. 12 Bit A/D-Wandler ausreichend ist.

Beim Vergleich des Aufwands der Realisierungen in einem FPGA, miissen die XC3000
und XC4000 Serie unterschieden werden, da in der XC4000 Serie Speicherelemente effizi-
enter realisiert werden koénnen, siehe Tabelle 3.4.4. Deutlich wird, daf eine erhebliche
Aufwandsreduktion erreicht wird. Bei der XC3000-Serie resultiert ein Aufwand von

Typ XC3000 | XC4000
FSF 3712 342
EPOL 580 232
Detail EPOL 316 183

Tabelle 3.4.4 Realisierungsaufwand des Entwurfsheispiels (ohne Steuerwerk fiir den Gesamt-
ablauf) in CLB.
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8,5% und bei der XC4000-Serie von 53% verglichen mit dem konventionellen Entwurf
des FSF-Filters.

Der Vergleich dieser Ergebnisse mit dem realisierten Entwurf aus Abschnitt 3.4.4.1
zeigt, dafl die dort beschriebenen 260 CLB noch weniger sind als die hier nétigen 316 CLBs.
Dabei muf} aber beriicksichtigt werden, dafl bei der CBPC-Realisierung im Gegensatz
zu der Realisierung in Abschnitt 3.4.4.1 keine externe RAM/FIFO-Bausteine benotigt
werden.



Kapitel 4

Realisierung von universellen
Demodulatoren

Wird die Einteilung der Empfangerprinzipien in [MG92, Q4] aufgegriffen, so wird deut-
lich, da$ als Universalempfinger nur Uberlagerungsempfinger geeignet sind. Weiter-
hin unterscheidet man die Lage der Zwischenfrequenz. Beim Homodynempfinger
(Null-ZF-Empfanger) ist die Mischfrequenz gleich der Signalfrequenz (Tragerfrequenz).
Dieses Prinzip zeichnet sich durch geringen Aufwand und giinstige monolithische Rea-
lisierungen aus. Der Hederodynempfanger (Einfachsuperhet, Doppelsuperhet) ver-
wendet zusdtzliche Zwischenfrequenzbereiche, so dafl die Hauptselektion verbessert und
vereinfacht wird. Im folgenden werden verschiedene Demodulationsprinzipien durch Auf-
wandsabschatzungen, Rechnersimulationen und Schaltungsaufbauten miteinander verg-
lichen. Bei dem eigentlichen Demodulationsprinzip werden kohérente (synchrone) und
inkohirente (asynchrone) Prinzipien unterschieden. Bild 4.0.1 zeigt die Ubersicht einer
Empfingereinteilung.

Von den universellen Empféngern wurde bisher der kohirente PLL-Empfanger
[Bel89] bei Realisierung mit Mikrocontroller (MC) und der inkohirente Quadra-
tur(abtast)empfanger [Wie88] bei Realisierung mit digitalem Signalprozessor (DSP) in
Bezug auf das DCF77 Signal ausfiihrlich untersucht. Im folgenden Kapitel werden spe-
zielle Aspekte bei der Realisierung universeller Demodulationsprinzipien mit FPGAs un-
tersucht.

In Abschnitt 4.2 werden FPGA Realisierungen des universellen CORDIC-Demodula-
tors beschrieben. In Abschnitt 4.3 wird dann auf besondere Moglichkeiten der gedicht-
nisbehafteten Demodulation von FM-Signalen eingegangen. Im Abschnitt 4.4 wird die
Realisierung koharenter Verfahren (PLL, Costas-Loop) erdrtert. Im SchluBabschnitt die-
ses Kapitels werden realisierte Empfangerkonzepte kurz erlautert und eine vergleichende
Messung der Universalempfanger vorgestellt.

4.1 Inkohirente Abtastempfinger fiir Bandpafsig-
nale

Zunichst werden Randbedingungen einer FPGA-Implementierung des klassischen Qua-
draturiiberlagerungsprinzips bei Abtastung oberhalb der Nyquistfrequenz diskutiert.
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Empfanger

mit ohne
HF/ZF—Verstarkung

lineare quadratischer
Empfanger Detektor
Frequenzumsetzung
Uberlagerungs- Geradeaus-
empfanger empfanger
Homodyn— o eterodyn—
prinzip
Null-ZF- Quarzfilter
Superhet di
empfinger Quarzaudion
kohirent l linkohérent
Synchron— Quadratur—
empfanger empfanger
PLL Quadraturiiberlagerung
Costas-Loop Quadraturabtastung

Hilbert-Abtastung

Bild 4.0.1 Einteilung der Empfinger angelehnt an [MG92, Q4].

Danach werden speziell fiir BandpaBsignale giinstige Abtastempfanger (Quadratur-
abtastung Abschnitt 4.1.1), und die neuartige Hilbert-Abtastung Abschnitt 4.1.4)
miteinander verglichen.  Bevor auf die Unterschiede zwischen Quadraturabtast-
empfanger und Hilbert-Abtastempfanger eingegangen wird, werden in Abschnitt 4.1.2
fiir (Ganzzahl-)BandpaBabtastung (Integer-Band-Sampling) die prinzipielle Auswirkun-
gen der Unterabtastung verdeutlicht.
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Bandpafl Mischer Bandpafl
I
hepi(t) Igp
S(t) — th(t) 2cos wmt) I+350Q Isp+ QP
» hppi(t) J@BP
e
-j2sin(wy,t)

Bild 4.1.1 Analoge Realisierung zur Erzeugung der I- und Q-Phase (Quadraturiiberlagerungs-
empfinger).

4.1.1 FPGA Implementierung von Quadraturiiberlagerungs-
empfingern

Bild 4.1.1 zeigt die analoge Realisierung der I/Q-Erzeugung durch Mischen mit den Si-
gnalen 2 cos(27 f,t) und —j2sin(2x f,,t). Bei dieser Realisierung muff im ZF-Bereich
f: = fo — fm eine Bandpaf-Filterung durchgefiihrt werden. Zu beachten ist, dafl das
resultierende Spektrum keine Anteile bei negativen Frequenzen besitzt. Um die Anforde-
rungen an den Bandpafl moglichst gering zu halten, ist man bestrebt, f,, méglichst nahe
an fy zu legen.

Wird die Mischung digital ausgefiihrt, so ist eine Null-ZF-Umsetzung (Homo-
dynempfang) méglich, d. h. f,, = fo, was bei einer analogen Realisierung wegen der
auftretenden Eigenstoérung zu erheblichen Dynamikproblemen bei einer anschlielenden
A /D-Wandlung fiihrt [Wie92b]. Die Null-ZF-Umsetzung ist im Blockschaltbild 4.1.2
dargestellt. Bild 4.1.3 zeigt die zugehdrigen Spektren. Bild 4.1.3(a) zeigt das tiefpaigefil-
terte Bandpaflsignal am Eingang des Empfangers. Durch die Abtastung entsteht das zeit-
diskrete Spektrum S(e’*). Nach der Multiplikation mit dem cos-Signal (o—e S;c0s(e?™))
bzw. dem sin-Signal (o—e S_js4.(e’”)) entstehen die Inphasekomponente I(e’*) und
die Quadraturkomponente jQ(e*), siehe Bild 4.1.3(e) und (f). Diese zwei zeitdiskreten

Mischer Dezimator 1 Dezimator k

2cos[won]
I

hrpi[n] Myl || hrpiln] My | la
A/D-Wandler
s(t) —| hrp(t) A/D I+3;Q & Ia+7Qu
Tiefpaf

~— hrpy [} M| |- hrpe(n] My | iQa
Q

-j2sinfwon]

Bild 4.1.2 Null-ZF-Umsetzung realisiert mit einem FPGA. Nach Nyquistfilterung und Ab-
tastung erfolgt die digitale sin/cos—Multiplikation. Es folgt die TiefpaB-Filterung
(hrpin]) und Abtastratenreduktion | M; in k Stufen. Abschlieflend erfolgt die
Zusammenfassung zu einem komplexen Signal Iy + 7Qq4.
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Bild 4.1.3 Spektrale Darstellung der Null-ZF-Umsetzung. Der Abtastfrequenz f, im Analog-
bereich von S(f) entspricht 27 im Digitalbereich S(e?v).

Signale werden zu einem komplexen Signal / + 7@ zusammengefaBt, siehe 4.1.3(g). Absch-
liefend mufB nur noch eine TiefpafBifilterung ausgefiihrt werden. Es wird deutlich, daf bei
der Null-ZF-Umsetzung lediglich eine Tiefpal-Filterung und keine BandpaB-Filterung
notig ist. Zu beachten ist allerdings bei Null-ZF-Umsetzung, dafl das Eingangssignal
mit f, > 4fo abgetastet werden mufl, damit es durch den Anteil bei £7 = +f,/2 zu
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keinen Stérungen kommt, siehe Bild 4.1.3(g). In Bild 4.1.3(h) ist das Spektrum des kom-
plexen Zeitsignals I + Q4 nach der Dezimation dargestellt. Es ist aus Bild 4.1.3(h) zu
erkennen, daff das Basisspektrum (|w| < 7) bei Null-ZF-Umsetzung im Gegensatz zu
Bild 1.1.2(c) auch ,negative“ Frequenzanteile enthélt. Dennoch ist es analytisch, da es
komplex differenziebar ist [BS84, S. 518].

Die gesamte Null-ZF-Umsetzung 1at sich vorteilhaft mit einem PGA realisieren,
da hier Mischung und Dezimation (Tiefpai-Filterung mit Abtastratenreduktion [CR83,
S. 31-35]) in einem Baustein realisiert werden konnen. Vorteilhaft ist es, den Tief-
pal als ,Multistage“—~Realisierung (mehrere Tiefpdsse und Reduzierer mit jeweils ge-
ringerer Reduktion) auszufiihren [CR83, S. 196-204], da so bei geringerer Anforderung
an die Tiefpasse schmale Ubergangsbandbreiten zwischen Durchlaf~ und Sperrbereich
erreicht werden. In [AW91] wurde dieses Null-ZF-Prinzip fiir Empfangsfrequenzen
50-150 kHz in einem FPGA realisiert. Am Eingang des Empfangers sind eine breitban-
dige Ferrit—Antenne, Verstarker und eine digital einstellbare AGC mit MDAC vorhanden.
Als Aliasing—Filter ist ein Cauer-Tiefpal 7. Ordnung bei einem Ubergangsbereich von
150-200 kHz vorhanden, der die geforderte Sperrdampfung des 8 Bit A/D-Wandler von
48 dB bei den Spiegelfrequenz der tiefsten Signalfrequenz erzeugt. Ein PLL-basierter Syn-
thesizer mit Akkumulatorreferenz liefert die achtfache Signalfrequenz (0,400-1,2 MHz),
so daf} die bendtigten sin/cos—Koeffizienten fiir alle Eingangsfrequenzen in einer kleinen
Tabelle Platz finden. Als sin/cos—Mischer wird ein 8x8 Bit vorzeichenbehafteter Multi-
plizierer im Multiplex betrieben [SpaT76, S. 61]. Als Tiefpafifilter wurde ein zweistufiges
CIC-Filter mit Detailentwurf der Bit-Breiten, wie es im Abschnitt 3.4.3 beschrieben
ist (Integrierer: 24 und 19 Bit; Differenzierer: 17 und 16 Bit), realisiert. Zwischen In-
tegrierer und Differenzierer liegt die fir CIC-Filter ibliche Abtastratenreduktion um
| M = 64. Durch die Reduktion wird die nachfolgende Signalverarbeitung stark entla-
stet. Ein Signalprozessor allein ist nicht in der Lage, die Aufgabe eines PGA-Bausteins
entsprechend Bild 4.1.2 bei 1,2 MHz Abtastfrequenz zu bewéltigen, da dem schnellsten
DSP lediglich 15 MHz/1,2 MHz=12,5 Zyklen zur Bearbeitung eines Abtastwertes zur
Verfiigung stiinden. Zum Zeitpunkt dieser Realisierung (1991) war dies der erste voll-
digitale Quadraturempfanger mit nur einem Baustein. Andere Losungen [P1e90b] oder
[Har92] benétigten 3 Bausteine. Die FPGA-Schaltung entsprechend Tabelle 4.1.1 konnte
in einem XC3090 Baustein realisiert werden.

Schaltungsteil CLB-Aufwand
Mischer mit sin/cos—Tabellen 74
2 CIC-Filter 168
Ablaufsteuerung und DSP-Interface 18
Frequenzerzeugung 32
Summe 292

Tabelle 4.1.1 Aufwandsbetrachtung zum Quadraturiiberlagerungsempfanger mit FPGA
[AWO1].
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Bandpaf Kompressor

spp[n]
s[n] ——— 1 hgp[n] I M ————— s4[n]

Bild 4.1.4 System zur Integer-Band-Dezimation.

4.1.2 Die Bandpafiabtastung (Integer—-Band—Sampling)

Ziel der Abtastempfanger mit Unterabtastung ist es, das Bandpafl-Signal durch ein ent-
sprechendes Tiefpafisignal darzustellen, dessen Abtastrate in der Grofle der Bandbreite der
Bandpaf—Signals liegt und nicht bei der Nyquistrate des hochfrequenten Bandpafi-Signals.

Liegt das Integer-Band des unterabzutastenden Signals in dem Bereich zwischen
wy = ky; und w, = (k + 1)7; und betrdgt die Bandbreite 77, dann ist es méglich,
die Abtastrate gegeniiber der Nyquist-Rate um einen Faktor M zu reduzieren, ohne dafl
Aliasing oder ein anderer Informationsverlust auftritt [CR83, S. 43-47]. Aus Bild 4.1.5
wird deutlich, daB das Signal mit fo = 2Af abgetastet sein muf}, damit es einerseits zu
keinen Uberschneidungen bei Si(e’*) kommt und andererseits die periodischen Wieder-
holungen der Bandbreite §7 so dicht aneinanderliegen, daf die Abtastrate minimal ist.
Diese stinmt mit der Abtastrate fiir das komplexe dquivalente Basisbandsignal tiberein
und ist deshalb minimal.

Spektral betrachtet, entspricht die Operation | M (Kompressor) aus Bild 4.1.4 einer
Modulation bzw. Faltung mit einer Dirac-StoBfolge Di(f). Das resultierende Spektrum
Si(e’*) im Bereich —7 < w < 7 ergibt sich nach der Reduktion zu

Realteil

(a) h \ S(f) /\ .............................

0 |

I
I 1 ! | ! !

“ m m | ms,(ew) D{\ m

| RPN l RN T S

-2 0 27T

Bild 4.1.5 Spektrale Darstellung der .Integer-Band*“-Verletzung.
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M-1
Si(e) = % > Hgp (e3=2m/M) g (ilo=2m)/M) (4.1.1)
=0

Wird die ganzzahlige Beschrinkung w = k47 - - - (k+1)5; nicht eingehalten, so kommt
es, obwohl die Abtastrate wesentlich oberhalb der geforderten Rate f, = 2Af liegen
kann, zu Uberschneidungen im Spektrum. Dies wird in der Literatur mit ,Integer-Band
Violation“ bezeichnet und ist in Bild 4.1.5 im Spektralbereich dargestellt. Das Eingangssi-
gnal S(f) wird durch eine Dirac-Stoffolge, deren Spektrum in Bild 4.1.5(b) dargestellt ist,
unterabgetastet. Das resultierende Spektrum Sy(e’*) in Bild 4.1.5(c) zeigt die unerwiinsch-
ten Uberlappungen im Spektrum. Daraus folgt: , Integer-Band Violation“ fithrt auf eine
nichttriviale Bestimmung von k, M und f,, wenn man einen universellen Empfanger rea-
lisieren mochte, der fiir variable Bandbreiten und Mittenfrequenzen fehlerfrei arbeiten
soll.

4.1.3 Der Quadraturabtastempfinger

Der Quadraturabtastempfanger wurde in [Hil88, S. 107-125] und [Wie88, S. 87-95]
ausfihrlich systemtheoretisch untersucht, soll aber an dieser Stelle nochmals mit Hilfe
spektraler Darstellungen kurz veranschaulicht werden. Dabei soll zugleich das Verhal-
ten beziiglich “Integer-Band Violation“ noch naher untersucht werden. Die Abtastung
des BandpafB-Signals erfolgt hier, &hnlich wie bei der Quadraturiiberlagerung (siehe Ab-
schnitt 4.1.1), durch zwei um 90° oder T4/4 verschobene periodische Abtastungen. Mit
fa = 1/T4 ergibt sich fiir den I- bzw. Q-Zweig, siehe Bild 4.1.6:

di(t)= D Tab(t—nTs) o—e Di(f)= > &(f—nfa) (4.1.2)

= T = -
do(t)= Y _ TAé(t—nTA+TA) o—s Do(f)= > 8(f—nfa)e’® (4.1.3)

Diese Abtastimpulse sind mit dem Zeitsignal zu multiplizieren und werden an-
schliefend nach einer BandpaB-Filterung zu einem komplexen Signal zusammengefafit,
das analytisch oder konjugiert komplex analytisch ist.

si(t) = s()d(t) o—e S()+ DilJ) = Si(f)
() = 5 S0 Holf = fo—nfa) + Hi(~f ~ fo+ )

sq(t) = s(t)dg(t) o—e S(f)* Do(f) = Sq(f)
Salf) = 5 X Hilf = fo=nfa)eE 4 Hi(=f = fo+ nfa)e'®"

Die Zusammenfassung zu einem komplexen Signal flihrt auf
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Bild 4.1.6 Spektrale Darstellung der Quadraturabtastung, wenn die ganzzahlige Bandauftei-
lung nicht eingehalten wurde.

Sc(f) = Si(f) £jSq(f) (4.1.4)

= Z Hr(f — fo— nfa) [1 + e]%(““H)] + Hi(~f — fo+nfa) [1 + ei%(n+1)]

=

N

t

Es kann nun das obere Seitenband bei fo+ f4 oder das untere Seitenband bei fo — f4
zur Weiterverarbeitung benutzt werden. AuBerdem sind die Kombinationen si(t) & jsq(t)
moglich, so daf} sich 4 Moglichkeiten ergeben, siehe Tabelle 4.1.2.
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‘ fO + fa ‘ f() — fa
si(t) + sq(t) | Se(f) konjugiert komplex analytisch Se(f) analytisch
si(t) — sq(t) Sc{f) analytisch Sc{(f) konjugiert komplex analytisch

Tabelle 4.1.2 Kombinationsméglichkeit zur Bildung analytischer Signale bei der Quadratur-
abtastung.

In Bild 4.1.6 wurde die Kombination aus dem unteren Seitenband (fo — f,) und der
Summe der Zweige (s1(t) + jsq(t)) ausgewdhlt. Es stellt sich abschlieend die Frage, ob
bei Unterabtastung des Signals selbst eine ,, Integer-Band Violation“ entstehen kann. Dies
ist in Bild 4.1.6 veranschaulicht. Bild 4.1.6(a) zeigt das Bandpafisignal am Eingang des
Empfingers. Nach der Inphase-Abtastung (o—e Di(f)) bzw. Quadratur-Abtastung
(o—e Dq(f)) entstehen die Inphasekomponente Si(f) und die Quadraturkomponente
75q(f). Diese zwei reellen Signale werden zu einem komplexen Signal S+ jSq zusammen-
gefafit, siehe 4.1.6(f). Hier wird bereits die Verfalschung des Bandpafi—Signals deutlich.
Entsprechend Bild 4.1.1 muf} abschlieflend noch die Bandpafifilterung ausgefiihrt werden.
Deutlich wird bet dieser Bandaufteilung, dafi, wie bei der ,Integer-Band“-Dezimation,
eine , Integer-Band-Violation® bei direkter Unterabtastung auftritt.

Liegt bei der Quadraturabtastung nach der ersten Reduktionsstufe ein korrektes ana-
lytisches Signal vor, so ist, unter Beachtung des Abtasttheorems fiir Bandbafi-Signale,
die zweite Dezimationsstufe aliasingfrei. Als Fazit kénnen wir festhalten: Der Quadratur-
abtastempfanger eignet sich sehr gut zur Erzeugung eines analytischen Bandpaf-Signals.
Schwierig bleibt fiir einen universellen Empfanger die Wahl der Verhéltnisse M, k und f4,
mit denen es zu keiner , Integer—-Band“—Verletzung kommt.

4.1.4 Der Hilbert-Abtastempfinger

In Abschnitt 1.1.1 wurde gezeigt, dafl der ideale Hilbert—-Transformator nur ndherungs-
weise realisiert werden kann. Fiir ein schmalbandiges Bandpafi-Signal ergeben sich aber
sehr viel geringere Anforderungen an den Hilbert-Transformator als bei einem breitban-
digen Signal. Im Gegensatz zum Bild 1.1.1(b), muf hier lediglich sichergestellt werden,
dafl im Bereich Af wn fy die Hilbert-Transformationsbedingung giiltig ist, siehe Bild
4.1.7.

Y NN S Af
Hpp(f) = —jv(f)={ y Jo= G </ <=ht5 (4.1.5)

i fo-&<f< for+ 8l

Im folgenden werden Hilbert—Abtastempfanger verschiedener Naherung und Komplexitat
vorgestellt, deren Ordnung z sich aus der Anzahl der verwendeten Abtastwerte ergibt:

Ordnung i —> 2'-Abtastwerte
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Bild 4.1.7 Anforderungen an den Hilbert—Transformator bei Bandpaf—Signalen.

4.1.4.1 Hilbert—Abtaster nullter Ordnung

Die Forderung aus Gleichung (4.1.5) wird schon recht gut durch eine analoge Laufzeitlei-

tung mit der Laufzeit 17, = ﬁ angenéhert f.
. i mf .. (7f
Hep(f) = 7T = ¢ = cos (—) — J sin <—> 4.1.6
sr(/f) on )~ o (4.1.6)

Der Realteil bei diesem System wird bei f = X f; 1dentisch Null und der Imaginérteil
ergibt sich bel f = % fo zu Im{Hsp(L fo)} = FJ.

Dieser Ansatz 148t sich leicht in den Digitalbereich transformieren, siehe Bild 4.1.8.

) e 1]

6(t —nT)
s(t) s(t) -
e SR () — o Qll
=11 5(t—nT+—£—)

(a) (b)

Bild 4.1.8 Analoge und digitale Realisierung des Hilbert—Transformators nullter Ordnung.

Der Verzégerung im Q-Zweig des analogen Hilbert-Transformators entspricht bei der
Abtastung im Digitalbereich eine um 77 voreilende Abtastung.

Da hier jeweils nur ein Abtastwert zur Realisierung des Hilbert-Transformators be-
nutzt wird, soll dieses System mit ,Hilbert—Abtaster nullter Ordnung® bezeichnet wer-
den. Da der Hilbert—Abtaster nullter Ordnung und der Quadraturabtastempfanger
nach [Wie88, S. 87-95] sehr ahnlich erscheinen, sei hier nochmals betont: Bei der
Hilbert-Abtastung nullter Ordnung wird eine um 90° zur Signalperiode verschobene Ab-
tastung vorgenommen, wiahrend bei der Quadratur-Abtastung eine zur Abtastperiode um
90° verschobene Abtastung vorgenommen wird.

! Dies 148t sich auch aus der zweiten Bezeichnung ,90°-Phasenschieber® fiir einen
Hilbert-Transformator ableiten.
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4.1.4.2 Hilbert—Abtaster hherer Ordnung

Der Hilbert—Abtaster nullter Ordnung liefert fiir sehr schmalbandige Signale recht gute
Ergebnisse, die durch Hinzunehmen weiterer Abtastwerte (und eventuelle Gewichtung)
noch verbessert werden kénnen. Prinzipiell sind zwei verschiedene Strategien denkbar:

a) Nimmt man noch Terme mit groferer Laufzeit, die gilinstigerweise ungerade
Vielfache der Verzogerung Tp sind, hinzu, siehe Bild 4.1.9(a), so wird eine
Art Fourier-Reihenentwicklung der Hilbert-Spektralfunktion in dem betrachteten
BandpafBi~Bereich durchgefiihrt. Diese Naherung soll als unsymmetrisch bezeichnet
werden. Betrachtet man die I-Abtastung als Nullpunkt der Impulsgruppe, so liegt
eine rein akausale Impulsgruppe vor.

1 1 1
@) 97 4] Q94 Q9] .
Qs Qo Qs Q. Qs Qo
- % PPN - T,
1 1 1
) es 1% as 19 Q- 119
*Qt Qa1 LR T on

Bild 4.1.9 Abtastsequenz des Hilbert-Abtasters fiir den (a) unsymmetrischen und (b) symme-
trischen Abtaster.

b) Man benutzt die Tatsache, daB eine ungerade reelle Zeitfunktion ein rein imaginéres
ungerades Spektrum besitzt. Da der Realteil gleich Null ist, wird auch der entspre-
chende Fehler identisch Null. Die durch Bild 4.1.9(b) realisierte Abtastfolge soll
als symmetrisch (sie ist genaugenommen schiefsymmetrisch) bezeichnet werden, da
jede Impulsgruppe auch symmetrisch ist.

Als Verfahren zur Optimierung der Koeffizienten wurde ein modifiziertes Gradienten-
abstiegsverfahren benutzt, wie es z. B. in [EMR87, S. 170] beschrieben ist.

Nun seien noch die Ergebnisse der Optimierung kurz erlautert. Die Optimierung
wurde fiir verschiedene Signalbandbreiten vorgenommen, wobei das Fehlermaf folgender-
maflen gewahlt wurde:

Minimum des maximalen Fehlers {|Hepa(f)F 7|}
:I:fo—% <f<:|:f0+%

Die Tabellen 4.1.3 bis 4.1.5 zeigen die Ergebnisse der Optimierung. Die verwendeten
Modell-Signale waren:

a) DCF77-Signal mit fo = 77,5 kHz und Af = 20 Hz
b) DCF77-Signal mit fo = 77,5 kHz und Af = 1 kHz ¥
¢) FAX-ZF-Signal mit fo = 455 kHz und Af = 6 kHz
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Signal (a) Signal (b) Signal (c)
;=0 Q,=1,0 Q,=10 Q1 =1,0
Max. Fehler in % : 2,027 - 1072 0,1097 0,8976
i=1] Q. =1,5029 Q_1 = 1,5023 Q_; = 1,5023
Q_s = 0,5029 Q_3 = 0,5024 Q_s = 0,5024

Max. Fehler in % : 1,2-1074 8,49 .1073 8,83-1073
i=2 [ Q_, =1,5000097 | Q_, =1,500046 | Q_, = 1,500048
Q_5 = 0,5000099 | Q_s = 0,500015 | Q_ = 0,500016
Q_s = 0,0000002 | Q_s = —0,000108 | Q_5 = —0,00011
Q_7 = 0,0000096 | Q_7 = —0,000076 | Q_» = —0, 00008
Max. Fehler in % : 3,08 -10°¢ 7,71 1073 8,06-103

Q-
Q-

Tabelle 4.1.3 Koeffizienten des unsymmetrischen Hilbert—Abtastempfingers.

Wihrend in den Tabellen 4.1.3 und 4.1.4 die Ergebnisse einer rechnergenauen Optimie-
rung dargestellt sind [MBH92], zeigt die Tabelle 4.1.5 das Resultat einer Vereinfachung fiir
eine technisch glinstige Realisierung§. Die Tabelle 4.1.5 enthalt auch die maximale Band-
breite A f in Hz fiir DCF77 Signale und das Verhaltnis A f/ f, fiir beliebige BandpaBsignale
fiir verschiedene Anforderungen an die Aufldsung in Bit. Ist eine n Bit Aufldsung gefor-
dert, so ergibt sich eine zu tolerierende Abweichung vom idealen Hilbert-Transformator
von E = 27" = 1076/20,

1 Fir die genate Sekundensynchronisation sollte die Bandbreite entsprechend B = %z 171”: 1 kHz
gewahlt werden [Hil83, S. 49].

§ Ein Koeffizient 0,5 1aBt sich im binaren Zahlensystem durch eine einfache Verschiebeoperation reali-
sieren und ein Koeffizient 1,5 benotigt lediglich eine Verschiebeoperation und eine Addition.

Signal (a) Signal (b) Signal (c)
=1 Q_; =0,50000 | Q_, =0,50001 | Q_;=0,50001
Q41 = —0,50000 | Q. = —0,50001 | Q. = —0,50001
Max. Fehler in % : 1,03 -107° 2,57-1073 2,68-1073
=21 Q_;=0,56500 | Q_; =0,56500 | Q_; =0,56500

Q41 = —0,56500 | Q1 = —0,56500 | Q41 = —0, 56500
Q_3=0,06500 | Q_3=0,06500 | Q_3 = —0,06500
Q43 = —0,06500 | Q43 = —0,06500 | Q15 = —0,06500
Max. Fehler in % : 4,11-1078 1,02-1074 1,07 -1074

Tabelle 4.1.4 Koeflizienten des symmetrischen Hilbert-Abtastempfangers.
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Koeffizienten Max. Fehler % | Auflésung/Bit | Af-DCF77 | Af/fo
Q-1 =10 3,98 -1073 8 392,8 0,005069
Q-1=1,0 2,51-107* 12 24,8 0,000320
Q-1=1,0 1,58 -107° 16 1,56 0,000020
Q-1=1,5Q_3=0,5 3,98.1073 8 25424 0,032805
Q-1=1,5Q_3=0,5 2,51 -10* 12 638,5 0,008238
Q-1=1,5Q_3=0,5 1,58 -107° 16 160,4 0,002069
Q1 =—-0,5Q_, =0,5 3,98 .1073 8 4403,9 0,056825
Q@ =-0,5;Q_1 =0,5 2,51 -10* 12 1105,9 0,014269
@, =-0,50_1 =0,5 1,58 -107° 16 277,8 0,003584
Tabelle 4.1.5 Koeflizienten einer technisch giinstigen Realisierung des
Hilbert-Abtastempfangers.

Es zeigt sich im oberen Teil von Tabelle 4.1.4, dafl bereits der symmetrische

Hilbert—Abtaster erster Ordnung, (d. h.

Quantisierung vollkommen ausreichend ist.

Fiir die technisch giinstigen Koeffizienten von Tabelle 4.1.5 sind in den Bildern
4.1.10 bis 4.1.12 die zugehorigen Spektralfunktionen und die Abweichung vom idealen
Hilbert-Transformator fiir Real- und Imaginarteil dargestellt. Ebenfall sind in den drei

15 1

H(D)
=1

T

Realteil ==~
Imaginaerteil —

ein [-Abtastwert mit Gewicht 1 und zwei
Q-Abtastwerte mit einem Gewicht von +0,5), bei allen Beispielsignalen fiir eine 12 Bit

o)
0.003 T T T T T
| Riler Realcil =
0.002 [ ! Fehler [maginaerteil —
0001 [ ‘: .
c Ea—— :
el 0 \
I ‘.
0.001 L |'. _
I ——J ! — 1ff)
000 T \
003 : B S
05 0% 0% 1 L5 100 1018

fifo

Bild 4.1.10 Hilbert—Transformator nullter Ordnung mit Koeffizient ¢)_; = 1,0. (a) Spektrum.
(b) Abweichung vom idealen Transformator.
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H(D

Bild 4.1.11 Unsymmetrischer

Hilbert—Transformator
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mator.

Teilbildern (b) jeweils I(f) und r(f) als linke und rechte Schranke der Bandbreite von

Modellsignal ¢) mit eingezeichnet.

Weiterhin ist interessant, dafl die Optimierung der Koeffizienten, die mit

1

1006 Genau-

igkeit dargestellt sind, fir alle drei Signaltypen (a) bis (c) identische Ergebnisse lieferten,

obwohl die Verhiltnisse A f/ fo um bis zu einem Faktor 50 differieren!
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Koeffizienten @, = —0,5; @_; = 0,5. (a) Spektrum. (b) Abweichung vom idealen

Transformator.
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A/D-Wandlung Kompressor digitaler Dezimator
“© D =il Farl hepln] | M, saarln]
sa[n] sad(n]
]fn(({ ) iseln] | M, hrp[n]—~ | M, jsadq(n]
A/D jsaq[n]

Hilbert—Abtaster
Bild 4.1.13 Hilbert—Abtastempfinger mit Unterabtastung.

4.1.4.3 Hilbert—Abtastempfianger mit Unterabtastung

Wie im letzten Abschnitt erldutert, 148t sich ein Hilbert-Abtastempfanger fiir Bandpaf-Signale
mit relativ geringem Fehler und wenig Aufwand realisieren. Setzen wir nun den

Realteil
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Bild 4.1.14 Spektrale Betrachtung zum Hilbert—-Abtastempfanger mit Unterabtastung um den
Faktor M = 2.
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Hilbert—Abtaster wie in Bild 4.1.13 ein, so ergibt sich ein komplexes analytisches Si-
gnal. Dieses Signal kann nun reduziert werden, ohne daf eine ,, Integer—-Band“—Verletzung
auftreten kann, da ja ein analytisches Signal vorliegt, siehe Bild 4.1.14. Da die
Hilbert—Transformation mit einem reinen Abtastempfanger (mit gewichteten Koeffizi-
enten) durchgefillrt wird, kann die Abtastratenreduktion | M; unmittelbar mit in die
Abtastung hineingenommen werden. Im einzelnen zeigt Bild 4.1.14(a) das (bandpafige-
filterte) Signal am Eingang des Empfangers. In Bild 4.1.14(b) ist die Summe aus der
Hilbert—Transformierten und dem Eingangssignal selbst dargestellt, wie sie aufgrund
der speziellen Lage der Abtastzeitpunkte des Hilbert—Abtasters entsteht. Da es durch
A /D-Wandlung und Abtastratenreduktion um | M; durch die Unterabtastung zu einer
periodischen Fortsetzung des analytischen Spektrums aus Bild 4.1.14(b) kommt, ist im
Spektralbereich eine Faltung mit Di(f) auszufiihren, was Bild 4.1.14(d) zeigt. Das nun
vorliegende digitale Signal sgi[n] + jsaq[r] = sa[nJo—e Sa(e?*) kann nun (nach einer
eventuell nétigen digitalen Filterung) im einer zweiten Dezimationsstufe um | M, weiter
dezimiert ¥ werden, bis die Wiederholspektren aneinandergrenzen, siehe Bild 4.1.14(e).
Insgesamt wurde somit eine Reduktion um | M = M, - M, vorgenommen. Am Aus-
gang des Empfiangers entsteht nun das digital dezimierte Signal sqq[n] mit zugehdrigem
Spektrum Saa(e’™).

Die Bilder 4.1.15(a) bzw. (b) zeigen zwei Alternativen des Hilbert—Abtasters erster
Ordnung, die in den Arbeiten [Sch92] bzw. [Die92] realisiert wurden. Der Unterabtast-
faktor kann bei den Empfangern (iiber einen DIP-Schalter) im Bereich | M = 2...256
variiert werden. Die Vorselektion wird im Antennenkreis durchgefiihrt. Hauptselektion
leistet ein DSP, siehe Tabelle 4.5.2.

S&H MPX
1 I L D A/D L
C C
S[t=(aT-T/4)} 0 S$[t-(nT-T/4)] }(%
o X 1
X H D H op o X o D
I I
$[t-nT] C 8[t-nT] C
q q
L{/ + | 41
; > A/D
H{i-{at+1/4)] HEEH olt-(aT+1/4)] HEEE

(a) (b)

Bild 4.1.15 (a) Hilbert—Abtastempfanger erster Ordnung mit einer mehrfach S&H-Stufe
und einem A/D-Wandler im Multiplex [Sch92] und (b) Alternative mit 3
A /D-Wandlern bei gleichzeitiger starker Unterabtastung.

Im Gegensatz zur Hilbert-Abtastung haben die Untersuchungen des Quadraturab-
tastempfangers bei Unterabtastung [MB91, S. 15-20] gezeigt, daB es in der ersten Reduk-

T Es kann natiirlich auch bereits durch den Hilbert—Abtaster eine grofBtmogliche Reduktion um
g
M = M, d. h. My = | realisiert sein. Dies erhdht allerdings die Anforderung an die analoge
Filterung des Eingangssignals eines Empfangers.
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tionsstufe M; sehr wohl zu einer ,Integer-Band“—Verletzung und damit zu nicht wieder
rekonstruierbaren Verzerrungen des Signals kommen kann, siehe Bild 4.1.6.

4.1.5 Vergleich der Abtastempfinger

Der Vergleich der Abtastempfanger 1488t sich folgendermafen zusammenfassen:

e Durch die Erzeugung einer [- und Q-Phase erhdlt man ein komplexes analytisches
Signal.

o Abtastempfanger sind geeigneter als der (analoge) Quadraturiiberlagerungs-
empfanger zur Erzeugung der I- und Q-Phase, da die Multiplikation durch einfache
Abtastung ersetzt wird.

o ,Integer-Band“—Abtastung und Quadraturabtastung erfordern eine sorgfaltige
Wahl der Parameter M,k und f4 bei Unterabtastung, damit es zu keiner
»Integer-Band“—Verletzung kommt.

e Der Hilbert-Transformator 148t sich sehr gut durch einen Hilbert~Abtaster
annahern.

o Der Hilbert—Abtastempfanger eignet sich besser als die Quadraturabtastung bei Un-
terabtastung, da keine weitere Filterung zur Erzeugung von I- und Q-Phase notig ist
und es auflerdem bei der Hilbert-Abtastung zu keiner , Integer-Band“—Verletzung
kommen kann.

4.2 Demodulation von Bandpaflsignalen mit Hilfe
des CORDIC—-Algorithmus

In den Abschnitten 4.1.1 bis 4.1.4 wurde ausfiihrlich dargestellt, wie aus einem
BandpaB-Signal durch Mischung oder Abtastung eine I- und Q-Phase erzeugt wird,
deren komplexe Summe [ £ 3@ ein analytisches Signal bildet. Ziel und Zweck einer
Demodulation ist es, mit Hilfe dieser I- und Q-Phase bei den jeweiligen Modulations-
arten das Sendesignal zuriickzugewinnen. Hier bietet der CORDIC-Algorithmus, wie
nachfolgend gezeigt wird, eine ideale Basis fiir die Demodulation sowohl von AM-, PM-
als auch FM-Signalen.

4.2.1 Grundlagen des COordinate Rotation DIgital Computer
(CORDIC)—Prinzips

Das COordinate Rotation DIgital Computer (CORDIC)-Prinzip wurde erstmals von
J. E. Volder [Vol59] im September 1959 vorgeschlagen und ist ein sehr universeller Al-
gorithmus zur Berechnung von trigonometrischen und hyperbolischen Funktionen und
deren Umkehrfunktionen [Sch74, S. 162-176, S. 181-193], [Wal71] (z. B.: sin, cos, tan,
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arctan, arcsin, arccos, sinh, cosh). Der Algorithmus ist sowohl im Binir- als auch im
Dezimalzahlensystem einsetzbar.

Von besonderem Interesse fiir den Einsatz als Demodulator ist die Bindrzahlen-Dar-
stellung, die das direkte Ergebnis der A/D-Wandlung ist. Weiterhin wird von der
Moglichkeit, das CORDIC-Prinzip zur Transformation von rechtwinkligen in polare Ko-
ordinaten (X,Y — R,0) einzusetzen, Gebrauch gemacht, da dies unmittelbar eine AM-
bzw. PM-Demodulation darstellt. Eine klassische Berechnung der polaren Koordinaten
mit B = VX% + Y? und 8 = arctan(Y/X) bedarf einer umfangreichen Berechnung und
wird durch den CORDIC-Algorithmus wesentlich vereinfacht [Hah91, S. 81-83].

4.2.2 Funktionale Beschreibung des Koordinatentransforma-
tors

Der CORDIC-Algorithmus ist eine iterative Prozedur, bei der ein Zeiger in der
X,Y-Ebene in jedem Schritt um einen bestimmten Winkel +«; rotiert wird. Hierbei

t s wird von HInsidern“ behauptet, dafl der dezimale CORDIC-Algorithmus in den wissenschaftlichen
Taschenrechnern von HP verwendet wird [Sch74].

a; = arctan(oo
1 (o0 L X
a, = arctan(2%) = 45° , , , ; 5(§
_ -1y _ o 65—
a3 = arctan(27) = 26,5 1.0 0.9 1.0
a; = arctan(27%) =14,0° o O
3

a = arctan(2_(i"2)) Vi>1

(a) (b)

Bild 4.2.1 (a) Zur Definition der Winkel ;. (b) Beispiel fiir die Vektorisierung
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i
, R; tan(a;)
i+1
Y; = R; tan(«a;)
R,
‘\
Vi T
T Ripy
(0,0) XL Xi Xip

Bild 4.2.2 Rotationsprinzip des CORDIC-Algorithmus.

unterscheidet man die Vektorisierung (X,Y — R, ), die der Demodulation entspricht,
und die Rotation (R,§ — X,Y), die einer Modulation entspricht.

Im folgenden soll nur die Vektorisierung betrachtet werden, da eine Berechnung von
(R, 0) zu realisieren ist. Anhand des Beispiels aus Bild 4.2.1 sei das prinzipielle Vorgehen
erlautert. Ausgangspunkt ist der Vektor ,,1%, der als X— und Y-Koordinatenwert gegeben
ist. Dieser Vektor wird nun in jedem Iterationsschritt um einen Winkel +c; so gedreht,
daB er letztendlich auf der X—-Achse zu liegen kommt. Der akkumulierte Winkel Y '—} o
stellt die gesuchte Phase dar, wihrend der Wert von X,, dem gesuchten Radius entspricht.

Die ausschlaggebende Idee von Volder [Vol59] fiir die Funktion und das Verstandnis
des Algorithmus liegt in der Wahl der Folge von Drehwinkeln (entweder im positiven oder
negativen Drehsinn), siehe Bild 4.2.1(a).

Da die arctan-Funktion im Bereich 0---45° immer oberhalb der Winkelhalbierenden
liegt, folgt, daBl immer a;y > ' erfiillt ist. Die Drehung um 90° im ersten Iterations-
schritt unter Beriicksichtigung des Vorzeichens von Y bewirkt dabei, dafl alle Vektoren
im 1. oder 4. Quadranten zu liegen kommen. Da die Summe ) |o;| gegen 180° strebt,
ist gewahrleistet, daB alle Winkel 1m1 Bereich —180° - - - 180° erreicht werden kénnen.

Anhand des Bildes 4.2.2 soll nun die Wirkungsweise der Rotation um einen Winkel
+a; erklart werden:

Der Vektor R;, §; mit den Koordinaten X;, Y; werde um den Winkel o; = arctan(2~(-2))
auf die neuen Koordinaten Xy, Y4, gedreht.

Mit Hilfe der ersten Iteration? (Drehung um 90°) wird erreichit, daB der Zeiger Xz, Y,
im 1. oder 4. Quadranten liegt. Bei X; > 0 miissen daher keine Operationen ausgefithrt
werden. Bei X; < 0 miissen Vertauschungen von X- und Y-Registerinhalten (X, = +Y;;
Y, = FX4; 0 = £) in Abhangigkeit des Vorzeichen des Y-Registers vorgenommen

werden, vergleiche Bild 4.2.1(b).

I Da die erste Iteration ein Ausnahme darstellt, kann es bei speziellen Hardware-Realisierungen (Zu-
standsmaschine, siehe die Bilder 4.2.4 und 4.2.5) giinstiger sein, vollstiandig auf die erste [terations-
chritt zu verzichten und nach der letzten Iteration ein Korrekturschritt durchzufiithren, siehe hierzu
[Hil92b, S. 33-34] oder [Tim90, S. 49].
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Fir die Iterationen ¢ > 1 ist die Drehung so definiert, dafi das Dreieck (0,0)(X;, Y;)
(Xit1,Yi41), das zu +a; (Rechtsdrehung) gehért, und das Dreieck (0,0) (X;,Y;)
(Xi;1,Y,), das zu —o; (Linksdrehung) gehort, rechtwinklig sind. Fir den neuen Ra-
dius R;4q ergibt sich:

R}, = R!+tan®(«) R? (4.2.1)

Mit der Wahl von o; zu o; = arctan(270?) folgt:

Rz‘+1 = 1+ 2_2(i_2) R,‘ (422)

Zu erkennen ist, dafl der Radius des Vektors R;;; um den Wurzel-Faktor grofler als
R; ist, was einer linearen Dehnung entspricht. Die neuen X, Y-Koordinaten ergeben sich
wie folgt:

Xi+1 = Ri+1 COS(@@ + (.Y,') (4.2.3)
= RiV1+42-2=2) [cos(6;) cos(c;) F sin(;) sin(e;)] (4.2.4)

Mit den trigonometrischen Beziehungen [BS84, S. 185]

1

cos [arctan()] = W (4.2.5)
sin [arctan(¢)] = _v (4.2.6)

V1t 2

folgt beim Einsetzen in Gleichung (4.2.4)

e 1
X‘i+1 = R‘i 1 + 2—‘2(1—2) COS(Q{)W F sin(0,~)

= R;cos(6;) F R;sin(;) 2702
X,' Y:
Xipn = XiFYi2 (-2 (4.2.7)

Die Berechnung fiir Y;;; erfolgt in analoger Weise:

Yis1 = Ripisin(0; + )
Yisp = Y4 X276 (4.2.8)
Mit Hilfe der Gleichungen (4.2.7) und (4.2.8) kann man fortgesetzt den Vektor (R;, 6;)

so um z¢; drehen, bis Y, = 0 wird. Welches Vorzeichen man nehmen muf}, entscheidet
sich durch das Vorzeichen von Y in folgender Weise:

Ist das Vorzeichen des Registers Y positiv (negativ), so mufl im Uhrzeigersinn (ge-
gen den Uhrzeiger), d. h. mathematisch negativ (positiv), gedreht werden, und in den
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Gleichungen (4.2.7) und (4.2.8) miissen die unteren (oberen) Vorzeichen benutzt werden.

Der akkumulierte Winkel Z:Z’f a; stellt die gesuchte Phase § dar, wihrend der Wert
von X, dem gesuchten Radius K entspricht. Dieser Radius ist allerdings um einen li-
nearen Faktor K verzerrt $ , was aber bei Verwendung des CORDIC-Algorithmus als
Demodulator nur insoweit berticksichtigt werden muf}, als das X-Register eventuell um
ein Bit grofer gewdhlt werden mu$f, als es dem maximalen Eingangswert des X-Registers
entspricht, damit es wihrend der Iteration zu keinem Uberlauf kommt.

Zusammenfassend ergeben sich die Iterationsgleichungen zu:

Xy = XiFye 2 (4.2.11)
Vi = Y+ X272 (4.2.12)
0;+1 = 0;:{:&; (4.2.13)

Man erkennt, daf} die Berechnung von Xj;; und Yy, schaltungstechnisch sehr einfach
(Verschiebe-Operation und Addition) durchzufiihren sind.

§ Bei Verwendung in einem Taschenrechner mufl der Korrekturfaktor

K = J4/1+tan*(a) (4.2.9)

=0

2

1
cos(a;)

Il
—

~1,6468 V n>8 (4.2.10)
=0

durch Multiplikation mit 1/K oder Division durch K beriicksichtigt werden.

11.5 T T T T
off. Bit <53~ - Hoehenlinie 14 Bit 1 LTI
> Hoehenlinie 12 Bit 1.5 ]
Hoehenlinie 10 Bit 10 F y 1
>~ 4-Hoehenlinie 8 Bit u AF [
br 2 =
¢ 8.5 " theo. [Hu92) —
g E mittlere ~----- i
mindest ~---+
7.5 | J
20

7 b 4

6.5 P T S R T T
Sequenzlaenge n 10 11 12 13 14 15 16 17 18

Z Registerbreite

(a) (b)

Bild 4.2.3 (a) Anzahl der effektiver Bit entsprechend der theoretischen Schranke entsprechend
Gleichung (4.2.14). (b) Einflul der Z-Register—Breite auf die effektive Z-Auflésung
bei 13 Bit X/Y-Auslésung und 8 Iterationen.
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Aussteuerung | Minimum | Durchschnitt | Varianz | nach [Hu92]
Betrag | 25% — 100% 10,160 11,160 0,470 9,648
Winkel || 25% — 100% 9,143 11,071 1,306 9,000
Betrag || 50% — 100% 10,160 11,121 0,453 9,648
Winkel || 50% — 100% 9,277 11,080 1,309 9,000
Betrag 100% 10,161 11,061 0,414 9,648
Winkel 100% 9,538 10,990 1,286 9,000

Tabelle 4.2.1 Effektive Bit—Breiten des CORDIC~Prozessors bei 13 Bit-Breite X/Y-Pfad, 15
Bit-Breite Z-Pfad und 8 Iterationen.

Frei ist die Wahl der Bit—Breiten und der Iterationstiefe. Diese Gréflen sind vom zu
akzeptierenden Hardware-Aufwand und der geforderten Genauigkeit abhangig. Fiir die
effektiven Bit in R liefert die theoretische Abschatzung nach [Hu92] brauchbare Ergebnisse

1
dg = log. —1 4.2.14
o= e (2—"+"' [5(0)] + 2749 (Gon(n)/ Ko + 1)) (4.2.14)

Diese Gleichung ist in Bild 4.2.3 fiir Sequenzlangen n im Bereich 8 bis 20 und Bit-Breiten
im X/Y-Pfad b von 8-20 bei Vollaussteuerung |9(0)|max veranschaulicht.

Die Untersuchungen in [Hil92b] haben jedoch gezeigt, dafi im Gegensatz zu bisheri-
gen Veroffentlichungen [Hu92] die Winkelauflosung (Z bzw. ) nicht ausschlielich von
der Anzahl der Iterationen, Betrag des Eingangswertes und Auflésung im X/Y-Pfad
abhangt, sondern zusétzlich die Rundungsfehler im Winkelregister selbst und Rundungs-
fehler in Z aufgrund der Rundungsfehler im X/Y-Pfad beriicksichtigt werden miissen.
Insbesondere konnten die Simulationen den Nachweis erbringen, dafl die Winkelauflésung
nur asymptotisch die Betragsauflésung erreicht, siehe Bild 4.2.3(Db).

Abschlieflend sei darauf hingewiesen, daf} die tatsachlich realisierte effektive Bit—Breite
bei Aussteuerung 25% — 100%, wie sie z. B. beim AM-Signalanteil von DCF77 auftritt,
nicht wesentlich schlechter ist als bei der reinen PM/FM (100% Aussteuerung). Die Rea-
lisierung in [Hil92b] besitzt effektive und mittlere Bit—Breiten entsprechend Tabelle 4.2.1.

4.2.3 Mogliche Hardware—Realisierung des CORDIC-Algo-
rithmus

Der CORDIC-Algorithmus a8t sich sowohl in einer Zustandsmaschine als auch in einer
vollstdndigen Pipeline-Struktur realisieren [Hil92h], [Nol91].

Beide Architekturen lassen sich vorteilhaft mit einem programmierbaren Gate ArraLy11
realisieren. Kommt es auf maximale Verarbeitungsgeschwindigkeit an, so wird jede Be-
rechnungsstufe des Algorithmus in Hardware realisiert, was bei einer Bit-Breite b bereits

1 Die angegeben CLB-Zahlen (Configurable Logic Block) beziehen sich auf die Serie XC3000 der Firma
Xilinx.
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Struktur Register | Multiplexer | Addierer | Shifter | > CLB | Takte
2BS+2Ak 2%7 0 2*%14 2*%19,5 81 12
2RS+2Ak 2*7 0 2*14 2%6,5 55 46
2LRS+2Ak 27 0 2*%14 2*8 58 39
1BS+2Ak 7 3%7 9%14 195 || 75,5 20
1RS+2Ak 7 3%7 9%14 6,5 62,5 56
1LRS+2Ak 7 3*7 2*%14 8 64 74
1BS+1Ak 3%7 9%7 14 195 || 68,5 20
1RS+1Ak 3%7 9%7 14 6,5 55,5 92
1LRS+1Ak 3*7 2%7 14 8 57 74

Tabelle 4.2.2 CLB-Aufwandsabschédtzung fiir 13 Bit plus Vorzeichen—Bit
X/Y-Pfad. (Abkiirzungen:Ak=Akkumulator; BS=Barrelshifter; RS=serieller
Rechts—Shifter; LRS=serieller Links/Rechts—Shifter)

auf ([b — 1]-Stufen der Pipeline x3 x b)-CLBs fithrt. Bei b = 8 Bit werden so 168 CLBs
benotigt, siehe Bild 4.2.7.

In Bild 4.2.4 wird eine Zustandsmaschine mit Register—-Rechenwerk vorgestellt, die
dann bevorzugt wird, wenn moglichst wenig Platz in dem PGA-Baustein verbraucht
werden soll. Fiir eine weitere Aufwandsverringerung kann die ,vollparallele Struktur®
[Tim90, S. 63] aus Bild 4.2.4 in eine ,schlanke Struktur® iberfiihrt werden (nur ein Shif-
ter und/oder nur ein Akkumulator, siehe Bild 4.2.5). Weiterhin besteht die Moglichkeit,
den aufwendigen Barrelshifter (BS) durch einen seriellen Rechts—Shifter (RS) bzw. einen

U U U

X-Register r Y-Register 6-Register
|

i—2) X Tabelle o,
N \J N \Z_ U
X; ¥ 2702y, ' Y £276-2X; 0: F o <—‘

S + | | +

Bild 4.2.4 Realisierung des CORDIC-Algorithmus als ,,vollparallele Zustandsmaschine.
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)2 0: F o «T
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Bild 4.2.5 Realisierung des CORDIC-Algorithmus in der ,schlanken Struktur“.

seriellen Links/Rechts—Shifter (LRS) zu ersetzen. Fiir die verschiedenen Architekturen

X/Y-Pfad

Aufwand in CLBs

Z-Pfad

Steuerwerk

Aufloesung Z

8 10 12 14 16

Bild 4.2.6 Aufwand bei verschiedener Anforderung an die Aufldsung im Z—-Register bei Reali-
sierung der ,schlanke Struktur® mit einem Barrelshifter und einem Akkumulator.
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kann man den Aufwand an CLBs flir den X/Y—-Pfad und die resultierende Latenzzeit bei
Realisierung mit einem Xilinx PGA der Tabelle 4.2.2 entnehmen. Als ein guter Kompro-
mifl zwischen kleiner Latenzzeit und geringem Aufwand erscheint hierbei die ,schlanke

Struktur® mit einem Barrelshifter und einem Akkumulator.

In Bild 4.2.6 ist der Aufwand veranschaulicht, der fiir die Realisierung in der ,schlan-
ken Struktur® (1BS+1Ak) bei geforderten effektiven 8-16 Bit notig ist. Deutlich wird, daB
mit linear steigender Anforderung an die Z-Auflésung lediglich ein linear anwachsender
Aufwand an CLBs entsteht. Der Sprung im Aufwand zwischen 14 und 16 Bit Auflésung
resultiert aus den auf 5 Eingangsvariablen beschrankten logischen Verkniipfungen in einem

»,Configurable Logic Block“ (CLB).

Bild 4.2.7 Realisierung des CORDIC-Algorithmus als vollstandige Pipeline-Struktur.
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4.2.4 Hilbert—-Integer—-Band—-Aufteilung fiir BP-XA—Wandler

Bandpal-X A-Wandler, Hilbert—Abtaster und der CORDIC-Algorithmus zusammen stel-
len eine effiziente Realisierung eines universellen Demodulators incl. schmalbandiger Se-
lektion dar, siehe Bild 4.2.8. Es sei nun betrachtet, wie diese Prinzipien effizient mitein-
ander kombiniert werden kénnen.

schwache Vorselektion Hilbert—Transformator 1. Ord. Hauptselektion
I A-BP-Wandler ! o5 T ]
i I
—2 Mz = 12 | R TP AM
| A/D | | : i 19 -
s(t) | LA —~ BP —|> 1=3] | | CORDIJI |
f | | |
FS¥ ! z~1 My=124+ ] § TP ~PM/FM
L I S ! [ —

Bild 4.2.8 Hilbert—Transformator mit CORDIC-Demodulation bei F = 12 und | M = 36
entsprechend Tabelle 4.2.3.

Im Kapitel 3 wurde gezeigt, dafl der Bandpafl-XA-Wandler eine effiziente Methode
zur A/D-Wandlung incl. schmalbandiger Selektion ist. Als Filter wurden hier Frequenz-
abtastfilter vorgeschlagen, da sie besonders effizient realisiert werden kénnen. Im letzten
Abschnitt haben wird das CORDIC-Verfahren als Koordinatenwandler [,Q— R, und
damit unmittelbar einen AM- bzw. PM-Demodulator kennengelernt. Ginstig fiir den
CORDIC-Implementierungsaufwand war es, wenn die Bit-Breite der Eingangsworte des
CORDIC-Prozessors relativ gering ist. Mit Hilfe des in Abschnitt 4.1.4 vorgestellten
Hilbert—Transformators besteht nun die Méglichkeit, beim Bandpaf-XA-Wandler die
Transformation I,Q— R,8 vor der Hauptselektion durchzufiihren, siehe Bild 4.2.8. Fir
den Aufwand der Hauptselektion ist es dabei unerheblich, ob zunichst I- und Q—Phase
schmalbandig gefiltert werden und dann transformiert wird, oder ob zunichst transfor-
miert wird und dann anschlieBend R und/oder @ gefiltert wird. Der Realisierungsaufwand
fiir den CORDIC—-Prozessor kann durch das Vorziehen erheblich reduziert werden. Weiter-
hin eréffnet sich bei frith im Signalpfad liegender Koordinatenwandlung die Moglichkeit,
daB, falls nur die AM- oder PM /FM-Demodulation gewiinscht ist, ein vollstandiges Filter
der Hauptselektion eingespart werden kann. Im folgenden sind einige Optimierungen fiir
eine glinstige Wahl der Parameter der FSF-Filter angegeben.

Es gelten fiir die Optimierung bei Hilbert-Aufteilung folgende Randbedingungen:

I) K-te und (K + 1)-te Nullstelle der Elementarfilter sollen symmetrisch zur Signal-
frequenz liegen — (K +0,5)/D = fo/fo = F mit K € N

IT) Die Signalfrequenz sollte mit der Grenze eines Integer-Bandes zusammenfallen

—1/M = fo/fo=1/F mitl e N

IIT) Die selektierte Bandbreite sollte im Bereich 5-10 kHz liegen — f,/D = 5 — 10 kHz
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IV) Die Multiplikationen mit cos(27 K /D) und cos(27(K + 1)/D) sind mit moglichst
wenig Operationen im pseudoterndren System auszufiihren und die resultierende
Abweichung der pseudoterniren Addition sollte moglichst klein sein.

V) Die fiir die Hilbert-Transformation giinstige (7'/4)-Abtastung sollte mdoglich sein
(— F modulo 4) =0

Die Optimierung der Parameter M, K und D fiir 2 bis 6 pseudoternire Operationen
zur Realisierung der Funktionen cos(27rK/D) und cos(2r(K + 1)/D) ergab dabei fir
fo=F 77,5 kHz; Af =5 — 20 kHz; M = 20--- 80 die Resultate aus der Tabelle 4.2.3.

F| D |K|M Af effektive Bit bei

2 Op. | 4 Op. | 6 Op.
40 | 2 | 32| 23250 Hz | 5,97
188 | 23 | 40 | 4947 Hz 13,02 | 20,44
121188 | 15 | 36 | 5000 Hz | 5,83 | 14,50 | 18,48
16 | 40 | 2 | 32| 23250 Hz | 5,97
16| 72 | 4 | 3212917 Hz 17,72 | 22,95

Tabelle 4.2.3 Optimierung der FSF-Parameter bel zwei bis sechs pseudoterniren Operationen
und Hilbert-Bandaufteilung.

4.2.5 Vergleich verschiedener Demodulationsprinzipien

In [Wie88, S. 111-118] wurde vorgeschlagen, die Demodulation fir AM-, PM- und
FM-Signale durch Lésen der algebraischen Gleichungen (1.1.13) bis (1.1.16) mit ei-
nem Signalprozessor durchzufiihren. Dieser Aufwand soll nun mit der Realisierung des
CORDIC-Algorithmus in einem programmierbaren Gate Array verglichen werden. Dabei
wird davon ausgegangen, dafl der DSP Multiplikation, Addition und Schiebeoperationen in
einem Zyklus ausfiihrt. Da die algebraischen Gleichungen nicht unmittelbar berechenbar
sind, muf} eine Taylor-Reihenentwicklung um zo benutzt [BS84, S. 269] werden:

LA GO
Zf (z0)

flz) = ' (@ - 20)' + Ry, (z) (4.2.15)
wobel
Rn(fll) — f(71+1)(fl'0 + /\(’L' - $0))(‘E _ xo)n+l (4.2.16)

(n+1)!

mit A € (0,1).

Eine konventionelle DSP-Lésung ist dann vorteilhaft, wenn die zu berechnende Funk-
tion in einer (kurzen) Taylor-Reihe entwickelbar ist und so der schnelle Hardware-Multi-
plizierer des DSPs vorteilhaft eingesetzt werden kann. FIR-Filter und Auto- bzw. Kreuz-
korrelationen sind Beispiele eines effizienten Einsatzes eines DSPs. Das DSP-Konzept ist
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aber nur schlecht geeignet, wenn Division oder die Berechnung trigonometrischer Funk-
tionen nétig sind. So konvergiert die Taylor—Reihe der arctan-Funktion nur linear mit
der Anzahl der Iterationen [BS84, S. 34|, d. h. bei einer Verdoppelung der Iterationszahl
gewinnt man ein Bit an Genauigkeit — anders hingegen bei dem CORDIC-Algorithmus,
wo pro Iteration ca. ein Bit an Aufldsung gewonnen wird. Eine detaillierte Untersuchung
der notwendigen Rechenzyklen wurde in [MB91, S. 33-37] durchgefiihrt.

Der Vergleich zwischen algebraischer Berechnung mittels DSP und CORDIC-FPGA-
-Realisierung als universelles Demodulationsprinzip 148t sich folgendermaBen zusammen-
fassen: Die direkte algebraische Umsetzung der 1/Q-Gleichungen (1.1.13) bis (1.1.16)
zur Demodulation von AM—, PM- und FM-Signalen mit einem DSP bereiten vor allem
Schwierigkeiten bei PM—, weniger bei FM—und AM-Signalen. Der CORDIC-Algorithmus
hingegen bendtigt bei der iterativen Verarbeitung von b-Bit Worten nur ca. b Zyklen, und
es ist moglich eine vollstandige Pipeline-Struktur zu realisieren, so daf}, abgesehen von ei-
ner konstanten Verzdgerung, eine Wandlung I/Q nach R/6 in einem Zyklus erfolgen kann
(AM- bzw. PM-Demodulation). Beim FM-Signal muff nach der CORDIC-Wandlung
lediglich eine Differenzierung erfolgen.

Abgesehen von zweistufigen ASK-Signalen zeigt sich, dal die CORDIC-Realisierung
mit Hilfe eines programmierbaren Gate Arrays bei allen Modulationsarten der direk-
ten algebraischen Berechnung mit dem DSP vorzuziehen ist, da diese Losung erhebliche
Rechen— bzw. Geschwindigkeitsvorteile besitzt.

4.3 Optimalstrategien zur inkohirenten FM-De-
modulation

Um verschiedene FM-Demodulatoren objektiv vergleichen zu kénnen, ist es zunichst
noétig, das im Kapitel 1 vorgestellte Signalmodell fiir die FM-Modulation zu verfeinern.
Mit digitale FM—Modulation (dFM) bezeichnet man dabei das Verfahren zur Ubertra-
gung von digitalen Signalen iiber eine (analoge) FM-Strecke. Das Bild 4.3.1 zeigt das
verwendete Modell der dFM-Ubertragungsstrecke.

Ein zweistufiger Sendevektor & gelangt auf einen Impulsgeber, an den sich ein Form-
filter mit der Impulsantwort des Frequenzgrundimpulses (FGI) anschlieBt. Nach der
Multiplikation mit dem 2r-fachen des Modulationsindex h gelangt dieses Signal auf den
FM-Modulator, der eine Mittenfrequenz wy und eine zufallige Anfangsphase ¢q besitzt.
Die Momentanfrequenz des Ausgangssignals des Modulators ergibt sich damit zu

w(t) = % (4.3.1)

= wo+27h Z a;g(t —T), (4.3.2)

=0
wobei «; aus dem M stufigen Alphabet: +£1,43...+ M gewdhlt ist und fir das gesamte
Ausgangssignal des Modulators folgt

s(t) = V2P cos |wot + 27h Z a;q(t —iT) + ¢o (4.3.3)

1==0
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27h
Daten- Impuls- Formfilter . :l FM-
quelle geber g(t) Modulator
; a;b(t — iT) s(t)
- - - - - 7 7 “Kanal — — — T !
| AWGN I
—  — — e e e |
FM- Daten-
Demodulator sinke

Bild 4.3.1 Typische Darstellung einer Ubertragungsstrecke fiir die digitale FM-Modulation.

wobei ¢(t) = ig_(:l gilt.

Ublich sind kausale Frequenzgrundimpulse mit endlicher Dauer von L Bit-Intervallen.
Gilt L = 1, so spricht man von ,Full Response* Frequenzgrundimpulsen, da die gesamte
Auswirkung des Symbols o;g(t — ¢T") innerhalb eines Bit-Intervalls liegt. Ist L > 2 so
bezeichnet man diesen FGI mit , Partial Response® SignalT. Bild 4.3.2 zeigt nochmals die
bei LW-Ubertragung iiblichen Frequenz— und Phasengrundimpulse.

Die zwei wichtigsten Parameter einer digitalen Ubertragung sind:

o Bitfehlerwahrscheinlichkeit (Storanfalligkeit bei gegebenem £).

t Eine ,Partial Response“ FGI wird bei der Ubertragung im Ton/Datenteil der D2MAC Satelliten-
fernsehnorm benutzt [Gro91].

PGI q(t) FGI g(t)
1/2 1/2T
PSK - .
1/2 1/2T
CPFSK |- -
| | | L
0 T 0 T

Zeit t

Bild 4.3.2 Phasengrundimpuls (linke Spalte) und Frequenzgrundimpuls (rechte Spalte) einiger
dFM-Modulationsverfahren [AASS86, S. 52].
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e belegte spektrale Bandbreite.

Fiir die belegte spektrale Bandbreite wurden bereits in Abschnitt 1.2 Simulationser-
gebnisse angegeben. Die Bestimmung der Bitfehlerwahrscheinlichkeit (BFW) gelingt iiber
die Berechnung der minimalen Euklidischen Distanz (siehe Abschnitt 4.3.1). Es wird sich
zeigen, dafl mittels der minimalen Euklidischen Distanz effizient verschiedene Empfanger
miteinander verglichen werden kénnen.

4.3.1 Abschitzung zur Bitfehlerwahrscheinlichkeit

Die Berechnung der BFW gelingt, vor allem bei grofien Werten von %, sehr gut mit Hilfe
folgender Abschitzung [AAS86, S. 20-22]

P.~Q (d,m-n{si(t),sk(t)} . «/E/N()) . (4.3.4)

wobei Q(z) die Fehlerfunktion ist

Q(z) = \/% /:o e dt = —;—erfc (\%) : (4.3.5)

si(t) und s,(t) sind zwei Signale entsprechend Gleichung (4.3.3), die in N Bit-Intervallen
differieren. Normiert man ||s;(t) — sx(¢)||* auf 2PT, so wird dies als Quadrat der Eukli-
discher Distanz (ED) bezeichnet.

Der Fehlervektor 7 ist die Differenz zwischen der Sendefolge & des Signals s;(¢) und
der geschitzten Sequenz & des Signals sk(t).

Y= o — Y € [——2,0, 2] (4.3.6)

Die Differenzsequenz ¥ = & — & mit dem geringsten Wert der ED wird als minimale
Euklidische Distanz (d,..) bezeichnet und liefert den grofSten Beitrag zur BFW, da
P, ~ e~®min gilt. Unter der Voraussetzung, daff die Modulationsfrequenz sehr viel grofier
als der Frequenzhub =/ ist, folgt fiir

/cos(wo + ¢:(t)) - cos(wo + ¢dr(t)) dt = /cos((/y(t) — $i(t)) dt. (4.3.7)
Somit ergibt sich fiir die Euklidische Distanz
= ol = sl = & [ 1~ cos (965,00 (433)
2PT T Jo ’
mit
M
#(q,t) = 27h Z 1.q(t —vT). (4.3.9)
v=0

Die obere Schranke der minimalen Euklidischen Distanz wird mit Hilfe des M-ten
Merger (Vernichters) bestimmt. Die Linge der Fehlersequenz betrigt M Bit-Intervalle,
so dafl nach der Zeit ¢t = (L + M)T die Fehlerphase ¢;(t) — ¢(¢t) Null wird. Fir die
Fehlersequenz 7 folgt deshalb
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F3aC FiC Modulationsindex h Bewag
WeFAX 200 Baud
Bild 4.3.3 Die minimale Euklidischen Distanz der verschiedener LW-Datensignalen.
{2,0,-2} 0<i<M u .
Vi € T d =0 (4.3.10)
{0} 1< 0,0 >M P
Da 4 und —4 die gleiche ED Dbesitzen, kann man ohne Einschrankung der Allge-
meinheit 7o = 2 ansetzen. Weiterhin a8t sich zeigen, daBl nur die M < L-Merger
Da beir LW-Signalen nur ,Full Re-

zur Abschidtzung untersucht werden miissen.
sponse“—Signale Verwendung finden, beschrankt sich somit die Analyse auf den ersten

2 . verschiedener Modulati-

min

ywMerger®.
In Bild 4.3.3 sind die Minimalen Euklidischen Distanzen d

onsarten {iber den Modulationsindex h aufgetragen. Als Referenzpunkte sind BPSK und
MPSK mit eingezeichnet, die fiir Empfanger, die nur ein Bit auswerten (Ged&chtnislange
N = 1, siehe Abschnitt 4.3.3), optimale Ergebnisse liefern [AAS8G, S. 92]. Fiir den
REC-Frequenzgrundimpuls des CPFSF-Signals (siehe Bild 4.3.2) ergibt sich fiir den Fall
L =1 die maximal erreichbare Distanz (Gedachtnislinge N = co) zu d% = 2(1 +si(27h),
und damit ergibt sich als optimaler Wert h,p,; = % = 0,71515, der oberhalb der Di-
stanzen von BPSK und MPSK liegt. Weiterhin ist dargestellt, welche Distanzen sich nach
endlich vielen Bit-Intervallen berechnen. Die obere Schranke d4 wird bereits fiir N = 2
erreicht. Auflerdem wurde versucht, die fiir WeFAX und Bewag gewédhlten Modulationen

ebenso wie die Distanzen fiir Funkuhrmodulation (PM- und AM-FU) entsprechend den
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Berechnungen aus [Wie88, S. 70-78] mit in das Diagramm aufzunehmen. Die fiir Funkuh-
ren gewahlte Modulationsart bleibt weit unter dem zuriick, was mittels LW Ausstrahlung
moglich wire, da die Verwendung als reiner Normalfrequenzsender sonst zu stark gestort
wiirde. Die FM-Modulationen (WeFAX und Bewag) ergeben bei Beriicksichtigung von
mindestens 2 Bit-Intervallen fir die gewdhlte Baud-Rate und 1REC-Modulation op-
timale Werte. Der Vergleich der Distanzen fir M = 2 und M = 16 zeigt, daB das
mehrstufige Verfahren bei gleichem maximalem Phasenhub (0,15) erheblich stérempfind-

licher wird als das F1C-Signal.

4.3.2 Strategien zur Optimaldemodulation fiir FM-LW-Signale

Es ist aus der Literatur bekannt [Li88, S. 134], [Sk188, S. 88], [Pap86, S. 298-300], dafB der
Matched-Filter-Empfanger derjenige Empfanger ist, der fur einen durch additives Gauf-
sches Rauschen gestorten (AWGN) Kanal ein Maximum des S/N-Verhaltnisses am De-
modulatorausgang bewirkt. Bild 4.3.4 zeigt die Realisierung der Korrelationsempfangers
[OL74] und eine Matched-Filter—-Anordnung fiir F1C modulierte Signale. Fiir das Korre-
lationsfilter gilt A(t) = so(t) — s1(t) und ® symbolisiert die Faltungsoperation.

In dieser wie auch den weiteren Betrachtungen in diesem Kapitel wird von (nahezu)
idealer Bit—-Synchronisation ausgegangen, die im allgemeinen bei der dF'M erst bei hohen
S/N-Verhaltnissen erreicht wird [SW92], [ACMS82]. Bei der LW-FAX-Ubertragung ist
aber keine Bit- bzw. Pixel-Synchronisation vorhanden, so dafl die Bit—-Synchronisation,
obwoll sie im allgemeinen bei der dFM sehr wichtig ist und nicht vernachlassigt werden
sollte, nicht weiter betrachtet wird [Fra92], [Gar88].

Wird zunichst eine Koordinatentransformation I, — R,6 durchgefiihrt und wird
dann nur die Phase @ fiir die PM/FM-Demodulation verwendet, so werden im allgemeinen
geringfiigig schlechtere Ergebnisse erwartet, da nur die Phase fiir den Korrelationsempfang
benutzt wird. Hingegen bei der sin/cos-Korrelation mit I- und Q-Phase wird implizit
die Amplitude ,R* auch ausgewertet. Vorteilhaft ist beim Phasen—Korrelationsempfang,

dafl das Optimalfilter fiir die Phase sich als einfache Differenz von Anfangsphasenwert
minus Endphasenwert darstellt (fng(t)dt = ¢(T) — q(0), I&D-Demodulator), so daB

So(t)

%%

s(t) — D— 207 [ & s(t) = T
'?—‘ fo
51(t)
(a) (b)

Bild 4.3.4 (a) Korrelationsempfanger. (b) Matched-Filter—Empfanger.
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letztlich nur eine Wandlung 1,Q— R,§ pro Bildpunkt fiir die fortlaufende optimale
FM-Demodulation mittels Phase nétig ist. Allerdings erscheint diese Losung anfallig
fir impulsférmige Stérungen im Bereich ¢(T") oder ¢(0).

Weniger anfallig bei Impulsstérungen erscheint die Demodulation mittels Geradenap-
proximation mehrere Phasenwerte eines Bildpunktes nach dem Verfahren der kleinsten
Quadrate (LMS-Geraden) zu sein. Die Phasenwerte 6 bei der FM-Demodulation zei-
gen innerhalb eines Bildpunktes einen linearen Verlauf, so dafl die Steigung der Geraden
proportional dem Sendesymbol «; ist.

Als vierte Alternative wurde eine Mittelung iber die Differenz benachbarter Pha-
senwerte untersucht. Hierbei ist es vorteilhaft, dal man fir die maximal zuldssige
(betragsmaBige) Phasendifferenz eine Schranke einfithren kann, so daff wiederum Im-
pulsstorungen herausgefiltert werden kénnen.

Im folgenden sollen fiir einen AWGN-Kanal Simulationsergebnisse dieser Prinzi-
pien diskutiert werdent. Die Verfahren »2LMS-Geraden“ und ,Mittelung® wurden
zur Verbesserung der Demodulationsergenisse in dem ,Hilbert—-Abtastempfanger mit
CORDIC-Demodulation“ [Sch92] implementiert.

Die allgemeine Aussage der Optimalitét des sin/cos—Korrelationsempfangs ist bei ei-
nem realen System nicht mehr immer giltig. So zeigen die Bilder 4.3.5(a) und (b) die
Bandbreitenoptimierung fiir WeFAX und Bewag LW-Signale. Deutlich wird, daf} fiir sehr
breitbandige Filterungen f, > 2, der sin/cos—Korrelationsempfanger optimal ist — hin-
gegen bei der ginstigen schmalbandigen Filterung erweist sich der /& D-Demodulator
beim WeFAX-Signal als vorteilhaft. Hier ist besonders interessant, dafl mit einer geeig-
neter Filterung sich bei der Berechnung der zu der Fehlerwahrscheinlichkeit gehdérenden
minimalen Euklidischen Distanz d,, = 0,106 ein dhnlich glinstiger Wert ergibt, wie far
die theoretische Obergrenze von 2(1 — sin(27h)/(27h)) = 0,283. Bei speziellen Modu-
lationsindizes und optimaler Filterung traten sogar Werte auf, welche die theoretische
Obergrenze d% ibertrafen. Dieser interessante Sachverhalt ist in [AAS86, S. 131] bereits
als Maglichkeit erwihnt. Plausibel wird dies durch folgende Uberlegung: Durch die Fil-

1 Bei der Simulation mit einem AWGN-Kanal ist das fiir impulsférmige Stérungen giinstige Verhalten
der Demodulatoren ,,LMS—Geraden® und ,Mittelung iiber Phasendifferenzwerte“ natiirlich nicht zu

beobachten.
Bandbreitenoptimierung h=0.15 Eb/N0=22dB Bandbreitenoptimierung h=1.5 Eb/N0=12dB
{ L 1 1 ] T ) I 1 L
1e-2 | ommmmmmmmmm e mm e =TT LMS-Geraden 1 Bit -o—
o -7 L o HF-Kclurelaltiom Bit —+--
5 ol 1 ittelung 1 Bit -~-- ]
2 g e 18D der FM-Werts 1 Bit ----
£ 1e8 § X
5 " LMS-Geraden 1 Bit o— 5 te2 1y .
£ ' HF-Korrelation 1 Bit —+-- £
g 5 Mittelung 1 Bit ---- g ,_
5 10-4 R 1&D der FM-Werte 1 Bit ----- i 5 103 | A s i
= = Y.
@ [} N,
E = %, . |
(] o 4(\ *A’M—G—*HHHHH
1 1 1 i 1 te4 - 1 Nf 1 1 i
0 0.5 2.5 3 0 0.5 2.5 3

1 1.5 2 1 1.5 2
Bandbreite f g/f_s Bandbreite f g/f_s
(a) (b)

Bild 4.3.5 Bandbreitenoptimierung bei Ubergangsbandbreite f; = f, fir den (a)
WeFAX-Empfinger & = 0,15 und (b) Bewag-Empfanger h = 1, 5.
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terung entsteht fir die minimale Differenzsequenz ein gréflerer Wert, wie sich z. B. auch
bei RC-FGI eine groflere Distanz entwickelt als bei dem 1REC-FGI. Durch die schmal-
bandige Filterung wird der Phasenverlauf so stark verdndert, dafl man im Prinzip gar
nicht mehr von einem 1REC-Phasenverlauf und den zugehérigen oberen Schranke fiir die
minimale Euklidische Distanz d% ausgehen darf.

4.3.3 Gedachtnisbehaftete Demodulation

Anders als bei AM— oder PM-Demodulation ist bei der FM-Demodulation die Beriick-
sichtigung benachbarter Bit-Intervalle zur Entscheidung des mittleren Bits vorteilhaft.
Dies 148t sich im Phasendiagramm folgendermaflen veranschaulichen: Bestimmt man die
optimalen Geraden (LMS-Demodulator siehe Gleichungen (4.3.11) bis (4.3.15)) fur &,
und &;41, so kann aus dem Endpunkt von &;_; und dem Anfangspunkt von der zu &;44
gehorenden Geraden auf das zu decodierende &; geschlossen werden. D. h. trotz einer
starken Stérung in einem Bereich, die bei Beriicksichtigung von nur einem Bit-Intervall
zu einer Fehlentscheidung fihrt, kann mittels einer ,Gerade mit Knickpunkten am
Bit-Intervallende“ von z. B. 3 Bit Lange doch noch eine richtige Decodierung erfol-
gen. In Bild 4.3.6 ist das Ergebnis einer Simulation fiir die AWGN-Strecke aus Bild
4.3.1 bei Verwendung von LMS—Geraden der Gedéchtnislinge N = 1 und N = 3 ge-
zeigt. Zu erkennen ist eine starke Stérung in Bereich des zu decodierenden Bits &;,
die bei Beriicksichtigung des Phasenverlaufs von nur einem Intervall (Linie — ) zu ei-
ner Falschentscheidung gefiihrt hatte. Die Beriicksichtigung der benachbarten Intervalle
(Linie &~ ) bewirkt hingegen, daf} die korrekte Entscheidung & = —1 getroffen wird.
Allerdings steigt der Berechnungsaufwand exponentiell mit der Linge der betrach-
teten Bit-Intervalls (~ 2V). Laut Diagramm 4.3.4 ist eine Beobachtung von N = 2
Bit-Intervallen bereits ausreichend, um die oberere Schranke der Euklidischen Distanz d%
fir A = 1,5 bzw. h = 0,15 zu erreichen. Da aber, wie in Bild 4.3.8 noch gezeigt wird,
das zu decodierende Bit in der Mitte liegen muf, ist es nur sinnvoll, ungerade Gedéacht-

hne Filterung
mit Filterung —
LMS Geraden N=1 ——

C o LMS Geraden N=3| ——
2mh ><\ — - '

U

@)

—7h —
;1 o, Q41 \)\

(i-1)T iT (+D)T  (i+2)T

Bild 4.3.6 Demodulation mittels LMS-Geraden iiber drei Bit.
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nislingen zu verwenden. Simulationen ergaben, dafl bei der Decodierung des ersten oder
zweiten Bits bei N = 2 eine wesentliche Verschlechterung gegeniiber einer Gedachtnislange
N = 3 auftritt. Wiirde man das zu beobachtende Intervall in die Mitte legen, so miifite
jeweils 1/2 Bit vor und nach dem zu decodierenden Bit auch beriicksichtigt werden, d. h.
es miissen trotzdem 2 = 8 verschiedene sin/cos—Korrelationen durchgefiihrt werden, so
dafl es einfacher erscheint, direkt mit einer Gedachtnislinge N = 3 zu arbeiten. Bei
vollstandiger Beriicksichtigung des Gedachtnisses von N = 3 miissen hier ebenso nur
23 = 8 verschiedene sin/cos—Korrelationen durchgefiihrt werden, wobei allerdings bei T
Abtastwerten pro Bit—Intervall fiir jede Korrelation 7" Multiplikationen mehr auftreten
als bei N = 2.

[st die Anfangsphase bekannt und liegt ein rationaler Modulationindex h = 2K/D
vor, so kann man noch einen Vorteil dadurch erhalten, dafi der Phasenverlauf immer mo-
dulo 27 berechnet wird. Man geht dann von der Berechnung aller 2N-Kombinationen
(Maximum Likelihood Estimation Empfanger [AAS86, S. 241]) ab und verwendet einen
Sequenzschitzer (MLSE, Viterbi-Algorithmus) zur Bestimmung der Phasenpfades mit
der groften Wahrscheinlichkeit. Dies ist deshalb niitzlich, da so nur die D wahr-
scheinlichsten Pfade im Phasen—Trellis? weiterverfolgt werden miissen. Dies fithrt bei
groflen Gedachtnislangen zu einer erheblichen Auswandsreduktion. Die Anwendung des
MLSE-Empfingers auf inkohdrente Demodulation ist méglich, fiithrt aber zu einem er-
heblichen Verlust [MB89, S. 41}, [Gro91].

Bei kleiner Gedachtnislange und kleinem Modulationsindex d. h. grofles D (We-
FAX) aber bringt die MLSE-Berechnung mittels Viterbi-Algorithmus keinen Vorteil,
da hier noch keine ,,Doppelbelegung® von Knoten im Trellisdiagramm vorkommt. Fiir
Bewag—Modulation ist ein geringer Berechnungvorteil beim N = 3 Viterbi-Algorithmus
vorhanden.

Ein weitaus groferer Berechnungvorteil insbesondere bei mehrstufiger (z. B. M = 16)
Ubertragung ergibt sich bei der Realisierung einer Demodulation mit LMS-Geraden.
Statt der M - 2N verschiedenen Korrelationen kénnen hier auf direktem Weg die
LMS-Geraden berechnet werden. Die Schatzfunktion i)[n] fir den Phasenverlauf berech-
net sich aus den einzelnen Phasenwerten ¢[n] nach dem LMS-Verfahren folgendermafien

[SHY0, S. 11-15]:

N
dln] = Zciqﬁi[n] (4.3.11)
=0
wobei C = &7'.F (4.3.12)
N-T
S, = > ¢iln]- ¢sn] (4.3.13)
W
Fo= ) cgln] (4.3.14)
n=0

§ Zum Trellis-Diagramm siehe auch die entsprechende Darstellung bei Faltungscodes in Bild 5.2.6.
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0 : N-T>n<T

¢i[n] = 1 : +-T<n>N-T (4.3.15)
DT (1) T <n>i-TVi>1

Dabei ist jedes Bit-Intervall durch T' Abtastwerte dargestellt. Fir N = 3 zeigt das
Bild 4.3.7(a) eine Veranschaulichung der gewahlten Approximationsfunktionen ¢;[n]. Da-
bei sind die Approximationsfunktionen ¢;[n] so gewahlt worden, daB ¢y den Gleichanteil
der Knick-Gerade beschreibt, wahrend die ¢;Ve > 1 unmittelbar die Steigung der je-
weiligen Geradenstiicke angeben. Somit folgt fir die gesuchte Steigung des mittleren
Bildpunkts bei N = 3 Bit:

Cy = (1)3_11 FO + (I)B_QIFI + (1)531 F2 + (1)1;41 F3 (4316)

Vorteilhaft ist, daf die Matrix ®~! nur von den Musterfunktionen ¢;|n] abhingt und
somit nur einmal berechnet werden mufl und die (I>3_j1 in eine sehr kleinen Tabelle pas-
sen. Bei einer fortlaufenden Berechnung ist es vorteilhaft, zundchst intervallweise eine
Korrelation mit der linear ansteigenden Gerade und Summation tiber die 7" Werte durch-
zufithren (zwei Metrik-Werte pro Bit-Intervall). Dann kann die Bestimmung der F;
durch Summation jeweils von N Werten entsprechend dem Schema aus Bild 4.3.7(a)
erreicht werden. Dem Bild 4.3.7(b) entnehmen wir, dafi sich der Rechenaufwand durch
die Metrik—Berechnung nochmals erheblich reduziert. Dabei ist von Vorteil, dafl die De-
modulation mittels LMS—-Geraden unabhangig von der Anzahl der Graustufen ist, d. h. fiir
M =2 und M = 16 ergibt sich der gleiche Rechenaufwand. Bei der sin/cos—Korrelation
hingegen ergibt sich ein achtfacher Rechenaufwand bei Beriicksichtigung von 16 Grau-
stufen. Allerdings mufl berticksichtigt werden, dafl z. B. fiir das Bewag—Signal der
sin/cos-Korrelationsempfanger bei AWGN-Stérung erheblich bessere Ergebnisse liefert
als die Demodulation mittels LMS—Geraden, siche Bild 4.3.5, so dafl der erhohte Auf-
wand in diesem Fall gerechtfertigt erscheint.

Dieser 3 Bit Phasenkorrelationsdemodulator mit LMS-Geraden wurde, wie erwahnt,
im Empfanger [Sch92| realisiert und lieferte merkliche Verbesserungen. Dies wird auch

mh — IV P ira S v Rie S s S il
¢0 [n] sin/cos-Kor. M=2 i-o--
0 1 LMS:Geraden i-+--
7Th S-Metrik -8 -~
L e e - N
ok " . “¢1[7l] | 2 5000 L --------------------------- RS
h > 8000 et e e
Th /_I n 5 /
2N = p
0 ¢2[ ] — % 1000 | b g S o A
xh b . . & ol
0 b a s so o o0 a v« . i .¢3 [72'] 300 [’ [P SRR S
L 1 ] b
0 T 2T 3T 100 = :
4 8 16 32 64 128
n Abtastwerte T pro Intervall

(a) (b)

Bild 4.3.7 (a) Musterfunktionen fiir die LMS-Geradenapproximation iiber drei Bit.
(b) Berechnungsvorteil durch LMS-Geradenapproximation im Vergleich zur
sin/cos—Korrelationsempfang fiir einen DSP.
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P ueber Modulationsindex bei BB: Fg=1.0 Fue=1.0 E_b/N0O=12dB T T T T T
1.0 T T T T T T T h=1.50 Bewag N=3 -
LMS-Geraden 1 Bit 6— h=0.15 WeFAX N=5 -----
LMS 3/2 Bit —+-- h=1.50 Bewag N=7 —
1e1 | o O0BF . -
o .
kS ;
1e-2 [ g 1@ ; 4
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(b)

Bild 4.3.8 (a) Vergleich der Demodulation von LMS~Geraden bei Gedachtnisldnge/zu decodie-
rendes Bit: 1/1 und 3/2. (b) Optimale Position des zu decodierenden Bits.

aus den Simulationsergebnissen in Bild 4.3.8(a) deutlich. Fiir einen Modulationsindex
h < 0,7 bringt die Demodulation mit LMS-Geraden der Linge N = 3 ber Decodieren
des mittleren Bits erhebliche Verbesserung. Fiir das WeFAX-Signal (A = 0,15) ergeben
sich z. B. 2,95 dB Gewinn gegeniiber der Demodulation mit N = 1. Fiir & > 0,7 ist die
gewahlte Filterung zu schmalbandig, so daB hier sogar die Ergebnisse fiir Gedachtnislange
N =1 besser ausfallen als fur N = 3.

Zum Abschluf} sei noch in Bild 4.3.8(b) gezeigt, daff bei ,,Full Response“ Signalen wie
das IREC-WeFAX bzw. Bewag-I'SK immer das mittlere Bit zur Decodierung benutzt
werden sollte. Ein Verlust von bis zu 3 dB tritt auf, wenn ein anderes Bit als das mittlere
zur Decodierung benutzt wird.

4.4 Koharente Empfinger fiir Bandpaf3signale

Bereits im Abschnitt 1.1.2 wurde das Prinzip einer koharenten Demodulation kurz be-
schrieben: Ein synchroner bzw. kohdrenter Demodulator fiilhrt mittels einer Regelschleife
einen Oszillator (VCO) dem Eingangssignal nach, wobei der Gleichanteil dieses Regelsi-
gnals unmittelbar das FM—-demodulierte Signal darstellt, siehe Bild 4.4.1 und 4.4.2. Die
beim universellen Empfanger geforderte PM-Demodulation erreicht man durch Integra-
tion des Regelsignals und die AM-Demodulation kann durch Mischen mit einem um 90°
versetzten Oszillator mit anschlieBender TP-Filterung (Q-Zweig bei Bild 4.4.2) erreicht
werden.

Als grundlegende Realisierungsformen unterscheidet man die zwei Typen

o Phasenregelschleife (Phase-Locked Loop, PLL)

e Costas—Regelschleife (Costas Loop, CL)

Im Bild 4.4.1 und Bild 4.4.2 sind PLL und CL mit deren wichtigsten Parametern
dargestellt. Zu erkennen ist der nahezu doppelt so grofle Aufwand bei der Realisierung
der Costas—-Regelschleife gegentiber der PLL.

Beide Regelschleifen kénnen analog (lineare PLL/CL) oder auch vollstandig digital
(ADPLL/ADCL) aufgebaut werden. Auch Mischformen wie ,digitale PLL mit analo-
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Bandpafl Phasendetektor Tiefpal
S(t) I hBP(t) PD hTP(t) udem(t)
VCO

spannungsgesteuerter Oszillator

Bild 4.4.1 Phasenregelkreis (PLL) mit (obligatorischem) Eingangsbandpafl (hgp(t)), beste-
hend aus: Phasendetektor (PD), Tiefpal (hrp(t)) und spannungsgesteuertem Os-
zillator (VCO).

gen Zwischensignalen“ (DPLL) sind gebrauchlich und werden in Lehrbiichern ausfiihrlich
diskutiert, siehe z. B. [Vit66], [Gar79], [Ges84] oder [Bes87].

Da PLL und CL Regelschleifen sind, befassen sich Veréffentlichungen zu diesem The-
menkreis weniger mit dem Verhalten der Regelschleifen bei speziellen Eingangssignalen
[Osbh82] oder mit speziellen Storspektren [Dav82], [Wei85], sondern meist mit dem dyna-
mischen Stabilitatsverhalten [LC81], [SR64], [Ste88], [MT82], [MT81]. Die im folgenden
aufgezeigten Untersuchungen in [Bra90], [GS93], [RS93] und [Sch91a] befassen sich mit
Realisierungsaspekten von ADPLL und ADCL. Dabei wird sich zeigen, daf, wie vermutet,
die Signalselektion zu aufwendigeren Realisierungen fithrt als dies bei den im Abschnitt
4.1.4 beschriebenen inkohdrenten Empfangern der Fall ist. Die notwendigen Schaltungs-
teile fiir die kohdrente Demodulation benttigen hingegen wesentlich weniger Platz in einem
FPGA als die inkohdrenten Demodulatoren.

Ut
PD hTPl(t) II( ) udem(t)

s(t) —— hgp(t) PD
PD hrpa(t) I

i Uq(1)

90° ‘
V (/ O }ITPJ(t) —

U].Q(f,)

Bild 4.4.2 Costas Regelschleife mit (obligatorischem) Eingangsbandpafl (hpp(t)), bestehend
aus: drei Phasendetektoren (PD), drei Tiefpassen (hrp(t)) und einem spannungs-
gesteuerten Oszillator (VCO) mit 90° Phasenschieber.
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Als weiterer Vorteil der koharenten Empfanger kénnen die im allgemeinen um ca.
1 dB bessere S/N-Werte bei gleicher Bitfehlerwahrscheinlichkeit [Li88, S. 181] genannt
werden. Dies setzt allerdings einen standig eingerasteten Regelkreis voraus, was vor allem
bei schlechten S/N-Werten nicht gegeben ist. Dies kann bei einem starken Stérsender
in der Nahe des Nutzsignalfrequenz dazu fithren, dal der Empfanger auf das Storsignal
einrastet und die Demodulation unbrauchbar wird [Hil93, S. 118-124], [Wie88, S. 50].

Da in der Literatur teilweise Begriffe wie Halte- und Fangbereich etwas unterschiedlich
gefaBt sind, soll im folgenden kurz die verwendete Terminologie nach [Gar79] anhand der
linearen PLL beschrieben werden. Die Aufwandsbetrachtungen und eine Beschreibung des
dynamischen Verhaltens der realisierten Empfangerschaltungen beenden diesen Abschnitt.

4.4.1 Linearer Phasenregelkreis

Lineare und digitale Regelschleifen unterscheiden sich insbesondere durch die Wahl des
Phasendetektors (PD). Bei der linearen PLL/CL wird als PD ein Multiplizierer einge-
setzt; das Eingangssignal ist dabel mehrstufig oder analog — mit digitalen PLL/CL
kénnen nur bindre Eingangssignale verarbeitet werden. Die Bezeichnung ,digital“ be-
zieht sich demnach nicht auf die Realisierungsform, sondern auf die Beschaffenheit der
Eingangssignale.

Eine lineare PLL besteht aus den Hauptbldcken:

e Multiplizierer als Phasendetektor
o Schleifenfilter

e spannungsgesteuerter Oszillator (VCO)

Fiir ein Einrasten des Regelkreises ist es notwendig, dafl ein S/N > 4 = 6 dB am Aus-
gang vorhanden ist [Bes87, S. 35]. Da im allgemeinen die Selektion im Antennenkreis und
im Schleifenfilter der PLL dafiir nicht ausreichend ist, ist es zwingend notwendig, wie die
Untersuchungen in [GS93] bestdtigen, eingangsseitig eine zusitzliche schmalbandige Se-
lektion vorzusehen. Zur Verdeutlichung wurde deshalb, obwohl der BP nicht elementarer
Bestandteil von PLL/CL ist, ein BP in die Abbildungen 4.4.1 und 4.4.2 mit aufgenom-
men. Die Filterung wird wesentlich vereinfacht, wenn man ein feste Zwischenfrequenz
wahlt [Bra90]. Setzt man digital steuerbare Mischfrequenzerzeugung und S/C-Filter ein,
so ist es moglich, sehr flexibel eine optimale Anpassung an die jeweiligen Empfangsverhalt-
nisse vorzunehmen [Sch91a]. Bei einer vollstandig digitalen Realisierung der linearen PLL
spricht man dann von einem ,Digital Controlled Oscillator (DCO) statt von VCO.

Nach diesen grundséitzlichen Betrachtungen sollen im folgenden die wichtigsten
Kenngroflen des dynamischen Verhaltens der Regelschleifen beschrieben werden.

Der VCO/DCO schwingt mit der Kreisfrequenz w; = wo + Ky - Us(t), wobel wy die
Rubefrequenz und Iy dessen Verstarkungsfaktor bezeichnet. Liegen sinusférmige Signale
vor, so entsteht als TiefpaB—Ausgangssignal

Ud(t) = UTiefpafS = I&’d sin {A(f)(f)} (4.4.1)
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wobei A¢(t) die Phasendifferenz zwischen U;(t) und Uy(t) beschreibt. Fir kleine
Differenzen (,In Lock“) kann der Sinus durch sein Argument angendhert werden und
Uq(t) ist proportional Ag(t). '

Nun ist es leider nicht immer so, dafl der Phasenregelkreis bei einem Phasen— oder
Frequenzsprung des Eingangssignals in der Lage ist, diesen vollstdndig auszuregeln. So-
lange das System stabil ist, also der VCO dem Eingangssignal geniigend schnell folgen
kann, bezeichnet man die PLL/CL als ,eingerastet oder ,synchronisiert“. Bei zu grofien
oder zu schnellen Anderungen der Frequenz des Eingangssignals kann die Regelschleife
jedoch ,auBer Tritt“ geraten. Man sagt in diesem Fall, die Regelschleife ist ,,ausgerastet®
(,out of lock).

In Abbildung 4.4.3 sind die Betriebsbereiche dargestellt, in denen sich die PLL —
je nach Differenz w; — w, — befinden kann. Der Haltebereich wy + Awgy (,hold in
range“), auch statische Stabilitdtsgrenze genannt, ist derjenige Bereich, innerhalb dessen
die PLL bei sehr langsamem ,,Wobbeln“ der Eingangsfrequenz ein stabiles Arbeiten der
PLL auftritt; mefitechnische Bestimmung siehe z. B. [Ges84, S. 13]. Geht man jedoch von
einer nicht eingesrasteten PLL aus, so beschreibt der Fangbereich wy £ Awy, (,,Lock-in
range“) den Betriebsbereich, bei dem die PLL innerhalb einer Schwebung w; —w; einrastet;
meftechnische Bestimmung siehe z. B. [Bes87, S. 26]. _

Im sogenannten Ziehbereich wo+Awy, (,Pull-in range“) der PLL rastet die PLL nach
der Fangzeit T}, auf das Eingangssignal ein. Diese Fangzeit kann mehrere Schwebungsperi-
oden w; —wy umfassen. Auflerdem wird noch der Ausrastbereich wg+ Awpo (,,Pull-out
range“) als maximaler Frequenzsprung spezifiziert, der noch zu keinem Ausrasten der
PLL fiihrt und deshalb auch die dynamische Stabilititsgrenze bildet.

In zahlreichen Veréffentlichungen werden diese Betriebsbereiche fiir verschiedene Ty-
pen von PD, Schleifenfilter und VCO berechnet und optimiert, siehe z. B. [LC81], [SR64],
[Ste88], [MT82] oder [MT81].

Der Vorteil der linearen Regelkreises gegeniiber der digitalen PLL/CL liegt in der
Storbefreiung [Bes87, S. 34]. Gegeniiber der DPLL ergibt sich allerdings ein grofierer
Hardware—Aufwand insbesondere wegen des als Multiplizierer auszufilhrenden Phasende-
tektors. Auflerdem zeigt dieser PD eine labile Gleichgewichtslage bei 90° (stabil —90°),
was das Einrastverhalten der PLL erschwert [Ges84, S. 8]. Benutzt man die Funkti-

Statische Stabilitaetsgrenze

Dynamische Stabilitaetsgrenze Statische/Dynamische Stabilitaetsgrenze
¥ Awy Haltebereich TAmy = TAwp = TAw
Y Awp Ziehbereich ¥ 180 Hz Costas-Hub
£ Awpg "Pull-out Range" + 150 Hz Sender-Hub
T Aw;
Fangbereich
N

w, W

€

(a) (b)

Bild 4.4.3 (a) Mogliche Betriebshereiche einer PLL/CL (b) Tatsédchlich realisierte Betriebshe-
reiche der CL entsprechend Bild 4.4.6.
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onsbldcke entsprechend [AW91] fiir die Realisierung einer linearen PLL, so ergeben sich
fiir 8 Bit breite Eingangswerte die Abschatzungen entsprechend Tabelle 4.4.1 fir den Rea-
lisierungsaufwand in CLBs. Dabei ist in der rechten Spalte beriicksichtigt, dafl fiir einen
universellen AM-, PM—- und FM-Demodulator eine zweiter CIC-TP und ein zusatzli-
cher Multiplizierer ben6tigt wird, der durch Multiplexbetrieb des Array-Multiplizierers
realisiert ist.

Funktionsgruppe Nur FM | FM, AM und PM
Phasendetektor (Multiplizierer 8 - 8 Bit) 65 72
Schleifenfilter ( 2 stufiges CIC) 84 168
Abtast-Frequenzerzeugung 34 34

DCO (N/N + K-Teiler, sin/cos—Tabelle) 16 1642
Ablaufsteuerung und TMS—-Interface 15 15
Summe 214 307

Tabelle 4.4.1 Auswandsabschidtzung fiir die Realisierung eines linearen universellen
PLL-Demodulators mit Xilinx FPGAs.

Bei der Aufwandsbetrachtung im Vergleich zu dem inkohédrenten Null-ZF-Empfanger
(Bild 4.1.2 bzw. Tabelle 4.1.1) ist zu beriicksichtigen, dal mit dem hier vorgeschlagenen
PLL-Empfanger keine weiteren Demodulationschritte in einem nachgeschalteten DSP
ausgefiihrt werden miissen, sondern direkt die AM—, PM- bzw. FM-Demodulationswerte
vorliegen. Fiir reine PM /FM-Signale kann durch eine digitale PLL eine weitere deutliche
Aufwandsreduktion erreicht werden.

4.4.2 Die digitale PLL

Wie bereits im Abschnitt 4.4.1 erlautert wurde, spricht man von einer digitalen PLL, wenn
die Phasendetektoren nur binare Signale verarbeiten. Von den Phasendetektoren sind
EXOR-Gatter, flankengesteuertes JK-Flip—-Flop und ein Detektor aus einigen Gattern
und zwei RS-Flip-Flops bei PLL-ICs gebriuchlich [Bes87, PLL-IC-Ubersicht, S. 60-65].
Der Phasendetektor aus Abbildung 4.4.4 ist zwar der aufwendigste PD, jedoch ist nur
dieser PD frequenz— und phasensensitiv und besitzt zudem einen unendlich grofien Halte-
und Fangbereich.

Als volldigitale Schleifenfilter bei DPLLs kommen zumeist modifizierbare Teiler zum
Einsatz. Dies kénnen einzelne N/(N 4 K)-Teiler oder auch Mehrfachanordnungen, wie
z. B. der , N vor M“—Teiler sein, bei dem je ein Zahler fir UP und DOWN eingesetzt wird
und ein zusatzlicher Zahler fir die Summe der UP/DOWN-Impulse. Es wird so bewirkt,
dafl Steuerimpulse erst dann an den DCO weitergegeben werden, wenn der Phasenfehler
einen bestimmten Betrag tiberschritten hat.

Als digitale steuerbare Oszillatoren (DCO) kommen praktisch alle Frequenzge-
neratoren aus Kapitel 2 in Betracht. Einschriankend sind fiir die Auswahl der DCOs bei
LW-Demodulation folgende Gesichtspunkte:
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Vom DCO —L?:_[}JQOWN
=
]

Eingangsignal ——r‘:%;:ﬂ:}]lﬂ)

Bild 4.4.4 Phasendetektor nach [Xil93, S. 8-127].

geringer Frequenzhub des Modulationssignals/kleiner Modulationsindex, siehe auch
Bild 4.3.3

kurze Einschwingzeit (77, < 0,5 ms)
o wenige Tragerperioden pro Regelintervall
e hohe Frequenzauflosung (ca. 300/15 = 20 Hz bei Graustufenbildern)

wobei der Frequenz— bzw. Phasenfehler noch wesentlich unterhalb 20 Hz liegen sollte.

Die als DCO meist verwendete Variante stellt der veranderliche Teiler dar, da er ein
sehr geringes Phasenrauschen besitzt. Die oft ungeniigende Frequenzauflésung des Teilers
als DCO wird durch eine niedrig liegende ZF des Empfangers verbessert [RS93].

Die DPLLs mit dem geringsten Aufwand an CLBs arbeiten nach dem Verfahren der
,Pulse Steal® Technik. Eine solche DPLL wird im hochintegrieten Baustein 74LS297
eingesetzt [TG]. Hierbei liegt der EXOR-Phasendetektorausgang am Eingang des
UP/DOW N-Zéhlers, der das Schleifenfilter darstellt. Der Carry- bzw. Borrow—Ausgang
dieses Zahlers bewirkt ein Generieren bzw. Loschen von Impulsen eines [/ D-Zahlers. Der
zweite Teil des DCO besteht aus einem festen — /N Teiler, der die Regelschleife zum PD
hin schlieft. Das ,Stehlen“ von Impulsen des DCOs ist der Grund fir die Bezeichnung
diese PLL-Technik: ,Pulse Steal“ Technik.

Die Schaltungsidee des Bausteins 74LS297 1afit sich noch verbessern bzw. vereinfa-
chen. Zum einen wird der EXOR-PD durch ein phasen— und frequenzsensitives JK-FF
ersetzt, und die Teileranordnung kann weiter vereinfacht werden. Man gelangt dann zu
der Realisierung nach [McC92], siehe Bild 4.4.5. Die Schaltung arbeitet folgendermaBen:
Das Detektor-Flip-Flop ,Detect“ arbeitet bei einer Ruhefrequenz

Fin _ Fosc
N KM

Um auch bei hoher liegenden Eingangsfrequenzen einrasten zu kénnen, wird die Os-
zillatorfrequenz Fig.q etwas hoher als die Ruhefrequenz gewahlt

FCO’I?L]) (442)

1
Tcomp_Tcomp+ = ETosca (44-3)



4.4. KOHARENTE EMPFANGER FUR BANDPASSSIGNALE 119
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¢ Detect Deglitch  Delay
B
Fosc+ i D D D
— I+ =K =M
—b —> —b
Enable CLR CLR CLR
t Steal pulse t
Fpp — +N ——aA4

Bild 4.4.5 PLL in , Pulse Steal“ Technik [McC92].

so dafl das Signal am Punkt B um eine halbe Periode von F,,. weiter voreilt und bei
der Ruhefrequenz nach rund 2 Taktperioden eine ,1“ in das Detektor-FF eingeschrieben
wird. Diese durchlduft daraufhin die nachgeschaltete Flip-Flop-Kette und sorgt fiir das
Ausléschen eines Zahlimpulses im Teiler K (,,Pulse stealing®), so daf das Signal am Punkt
B wieder derart verzogert wird, dafl das Signal am Punkt A nacheilt und der ganze
Zyklus sich wiederholt und die PLL eingerastet bleibt. Die Ausgangsfrequenz lafit sich
auf einfache Weise durch die beiden Teiler ' und M variieren, was aber bei Verwendung
der PLL als Demodulator unerheblich ist. Der Fangbereich dieser PLL ist nach unten
quasi unbegrenzt Fi,|min=0 Hz. Nach oben ist er durch die maximale Ausgangsfrequenz
F,scr /| K begrenzt. Dies ergibt einen Fangbereich beziiglich des Eingangssignal von

tAwy, = £N - Four)(K - M) (4.4.4)

In [RS93] wurde eine DPLL in vereinfachter ,Pulse Steal“ Technik eingesetzt. Da-
bei wurde der Teiler N und M nicht realisiert und die zweite Zwischenfrequenz des
Doppelsuperhet-Empfangers so gewéhlt, dal dem Frequenzhub von 300 Hz genau 32
Stehlimpulse entsprechen. So konnte die sich anschlielende digitale Umsetzung in Grau-
stufen stark vereinfacht werden. Bei der realisierten Pixel-Rate von 1920 Baud und der
gewihlten ZF von 16,6 kHz werden jewelils vier ,Stehlwerte pro Bildpunkt ausgewertet,
so dafl pro Messung die addierten Stehlwerte letztlich um 1d(2-4)=3 Stellen binar skaliert
(entspricht Division durch 8) werden missen. Der Tabelle 4.4.2 kann man entnehmen,
dafB} die realisierte PLL relativ effizient in einem preisgiinstigen XC3042-FPGA realisiert
werden konnte. Die Empfangsqualitat erreicht durchaus die der besten inkoharenten
Verfahren, siehe Abschnitt 4.5.

4.4.3 Costas Regelschleife

Diese erweiterte Formi der Phasenregelschleife geht auf den Amerikaner John P. Co-
stas zuriick, der im Jahre 1956 diese Regelschleife erstmalig fiir die Tragerriickgewin-
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Funktionsgruppe | CLB-Aufwand
DCO 16
Phasendetektor

Schleifenfilter 6
Mittelwertbildung 11
PC-Interface 10
Frequenzsynthese 26
Ablaufsteuerung 10
Summe 84

Tabelle 4.4.2 Aufwandbetrachtung einer in ,Pulse Steal* Technik realisierten-DPLL [RS93].

nung [Cos56], [MG92, S. 025] einsetzte. Aus dem Blockschaltbild 4.4.2 entnimmt man,
daB eine Costas—Regelschleife im Prinzip aus zwel in Quadratur zueinander arbeitenden
PLL-Zweigen aufgebaut ist. Durch den zusatzlichen 90°-Phasenschieber sowie den dritten
Phasendetektor und Tiefpaf ergibt sich ein nahezu doppelt so grofier Schaltungsaufwand
im Vergleich zur herkémmlichen PLL. Dafiir bietet die CL, wie im folgenden gezeigt wird,
eine Verdoppelung der Einrastgeschwindigkeit gegeniiber der PLL.

Zum Verstandnis soll die Funktionsweise der linearen Costas Loop anhand von si-
nusférmigen Eingangssignalen der Form U(t) = A(t) sin(wot+ A¢(t)) veranschaulicht wer-
den. Allerdings zeigt sich hierbei, dafl die CL besonders empfindlich auf nicht vollstandig
identische 1/Q-Zweige reagiert. Deshalb sollte in jedem Fall die CL wvolldigital realisiert
werden [Hol82], [Cho87].

Die Tiefpafisignale Ur(t) und Uq(t) entstehen durch Mischen des Eingangssignals mit
dem sinusformigen Oszillatorsignal sin(wot) bzw. dem um 90° verschobenen Oszillatorsi-
gnal cos(wot) und anschlieBender Tiefpabildung. Fir die TiefpaBsignale ergibt sich:

Ur(t) = KqA(t)cos (Ag(t)) (4.4.5)
Ug(t) = KuA(t)sin(Ag(t)) (4.4.6)
wobei 2Ky die Verstarkung der Phasendetektoren darstellt. Nun werden noch U(t) und

Uq(t) im dritten Phasendetektor miteinander multipliziert und die TP-Filterung schliefit
die Regelschleife zum DCO. Als Ansteuerung fiir den DCO ergibt sich:

Uro(t) ~ Kysin(2A¢(1)) (4.4.7)

Es wird deutlich, dafl bei vorhandener AM-Modulation zwingend notwendig ist, daf
der Phasendetektor PD;.g in der Ubersteuerung arbeitet, wahrend der Phasendetektor
PDy ,linear“ arbeiten muf}. Liegen reine PM- oder FM-Signale vor, so kénnen alle Pha-

sendetektoren als digitaleJr Phasendetektoren ausgefiihrt werden. Eine konkrete Realisie-

t »Digital“ bedeutet in diesem Zusammenhang wie bei der PLL, dafl der PD nur bindre Eingangssignale
verarbeiten kann.
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rung einer digitalen Costas Regelschleife ist z. B. in [Bla] beschrieben, wo eine digitale
CL fiir die Demodulation von RDS-Signalen (1 kBaud BPSK-Signale bei einer Mitten-
frequenz von 57 kHz im UKW-FM-Basisband) eingesetzt wird.

Der Vergleich von Gleichung (4.4.1) mit Gleichung (4.4.7) zeigt, daB fiir kleine Werte
von Ad(t) die Steilheit des Einrastsignals Urg(t) im eingerasteten Zustand fiir eine
Costas—Loop doppelt so grof} ist wie fiir die PLL.

Es sei noch angemerkt, dafl hierbei eine Aufspaltung in I- und Q-Phase erfolgt, wie
es vom inkohdrenten Empfanger bekannt ist. Da eine I- und Q-Phase bereits vorliegt,
kann also die CL direkt als universeller Demodulator fiir AM—, FM— und PM-Signale ein-
gesetzt werden. Andererseits zeigt diese I/Q-Darstellung deutlich, daff es ebenso méglich
ist, statt dem Multiplizierer mit Tiefpal eine tragerkoharente Hilbert—Abtastung und
CORDIC-Wandlung, wie sie im Abschnitt 4.1.4 vorgestellt wurde, durchzufiihren, um so
den Phasenverlauf des Empfangssignals zu bestimmen und gegebenenfalls die Abtastzeit-
punkte ,nachzuregeln“. Allerdings scheint diese Art des Phasendetektors der Zielsetzung,
einen Demodulator mit geringem Aufwand zu realisieren, gegensatzlich zu sein, und soll
deshalb an dieser Stelle nicht weiter untersucht werden. Fiur kompliziertere Signalkon-
stellationen, wie z. B. 16QAM, die allerdings z. Z. noch nicht bei der LW-Ausstrahlung
eingesetzt werden, ergibt die CORDIC-PD Variante durchaus einen akzeptablen Aufwand
[ACMS2, S. 361], [MG92, S. Q61].

Bei einer volldigitalen Lésung sind prinzipiell fir PD, Schleifenfilter und DCO alle Va-
rianten, die im letzten Abschnitt fir PLLs beschrieben wurden, moglich. Die folgenden
Betrachtungen sind auf die in [GS93] realisierte volldigitale CL beschrankt. Abbildung
4.4.6 zeigt das Blockschaltbild der realisierten Schaltung. Das Eingangssignal ist, wie in
Bild 4.4.2 veranschaulicht, ein mit einem analogen Butterworth—-Bandpafl vierter Ord-

Nulldurchgang

l Ein
Aus up/

]—I— PDI DOWN;

\LBP+A/DL 0
PC

Akku mit PLL o
siehe Bild 2.3.2 —DCO Z DSP

y Ll H HI H | | [l.liq] || l” ” “ Schleifenfilter

—

Maximum 90°
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1k Aus ! h D%F\’,V/N
S e R P =

Bild 4.4.6 Struktur der Costas—Loop.
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Akkumulator
Unterlauf | Uberlauf Sumine DCO-IN | Graustufe | frger £ 6f

Ja Nein s< —(213 - 1) 3 0 +180 Hz
Nein Nein —(213 — 1) <s< —2048 2 0 +120 Hz
Nein Nein -2048<s< —512 1 4 460 Hz
Nein Nein - 512<s< 512 0 ] 40 Hz
Nein Nein 512<s< 2048 -1 12 -60 Hz
Nein Nein 2048 <s< 213 —1 -2 15 -120 Hz
Nein Ja s> 213 ] -3 15 -180 Hz

Tabelle 4.4.3 Ausgangssignale des Schleifenfilter und Stellinformation des DCO bei 32-facher
Uberabtastung von DCF37 oder DCF54.

nung (3 dB Bandbreite ca. 2 kHz) gefiltertes und verstarktes LW-Antennensignal. Dieses
Signal wird in einem 8 Bit Wandler bei 32— oder 64—facher Nyquist—Frequenz digitali-
siert. Das Digitalsignal wird aufgespalten und einem Nullstellendurchgangsdetektor bzw.
einer Extremwerterkennung zugefiihrt, siehe Bild 4.4.6. Die Phasendetektoren verglei-
chen nun diese Signale mit den Signalen DCO-0° und DCO-90°. Dabei bestehen die
Phasendetektoren aus jeweils 2 Flankendemodulatoren entsprechend Bild 4.4.4, so daf}
insgesamt 4 UP und 4 DOWN-Signale erzeugt werden. Die Phasendetektoren erzeugen
dabei UP-Informationen, wenn das Referenzsignal eine zu kleine Frequenz aufweist und
DOWN-Informationen, wenn das Referenzsignal mit einer zu grofien Frequenz schwingt.
Die Differenz der UP/DOWN-Informationen wird im Schleifenfilter iiber die Dauer eines
Pixels in einem 13 Bit Akkumulator (= Schleifenfilter) aufsummiert. Diesem Schleifenfil-
ter ist ein Pixel-Converter nachgeschaltet, der die Stellinformation fiir den DCO liefert,
siehe Tabelle 4.4.3. Diese Stellinformation wird ebenso an den DSP iibergeben, da die-
ser Wert unmittelbar dem FM-Demodulationswert entspricht. Der DSP fiihrt dann bei
64—facher Uberabtastung noch eine Mittelung iiber zwei Werte durch und schickt diese
Grauwerte seriell an den PC, der zur graphischen Darstellung der WeFA X—Bilder dient.

Aufgrund der festen Uberabtastung ergibt sich eine begrenzte Frequenzauflésung die-
ser CL-Realisierung. Die detektierbare Phasenverschiebung ist bei 32-facher Uberabta-
stung fir DCF37-Signale t,37 = 1/(32 - 117 kHz)=266 ns. Fiir die am nachsten zur
Tragerfrequenz liegende Frequenz ergibt sich bei 2 kBaud Pixel-Rate

1
1/fTréiger — Tpnar - 2 kB““d/fTré;ger

Frviger+1 = 117,46 kHz (4.4.8)

und es ergibt sich emne Frequenzauflésung von (117,46-117,4) kHz = 60 Hz. Bei einem
Frequenzhub von 300 Hz, siche Tabelle 1.2.1, sind somit 5 Graustufen unterscheidbar.
Entsprechende Rechnungen fiir das DCF54-Signal ergaben ebenfalls 5 Graustufen [GS93,
S. 42-43]. Aufgrund des eingeschriankten Arbeitsbereichs (£3 Abtastwerte) rastet die CL
nur im Bereich des Modulationshubs fy & 180 Hz ein, obwohl der PD eigentlich einen
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CLBs bet
Abtastrate

Funktionsgruppe 32 64
Frequenzerzeugung 33 36
Nullstellenerkennung | 42 42
Extremwerterkennung | 16 16
4 Phasendektoren 8 8
Schleifenfilter 51 51
DCO 12 15
TMS-Interface 11 11
Summe 173 | 179

Tabelle 4.4.4 Aufwandsbetrachtung zur volldigitalen Costas Regelschleife [GS93, S. 60].

unendlich groBen Fang— und Haltebereich besitzt. Bei 32—facher Uberabtastung kénnen
5 Graustufen und bei 64-facher Uberabtastung 10 Graustufen aufgelést werden. Eine
weitere Geschwindigkeitssteigerung war mit dem eingesetzten XC3164-4ns FPGA nicht
méglich. Um eine 128 oder 256-fache Uberabtastung zu realisieren, miiBte man auf die
X(C4000 Bausteine ausweichen, da diese mittels ,Fast Carry“ die Realisierung des Akku-
mulators (Schleifenfilter) bis 50 MHz erlauben wiirden. Auflerdem miifite ein schnellerer
A /D-Wandler eingesetzt werden.

Eine weitere wichtige charakteristische Gréfe ist die in Abschnitt 4.4.1 beschriebene
maximale Einrastzeit Ty. Fir diese Realisierung der CL ergibt sich im ungiinstigsten Fall
eine Phasenverschiebung von 180° (= 16 Abtastperioden bei 32-facher Uberabtastung),
so dafl die CL spatestens nach [16/3] = 6 Abtasttakten einrastet. Dies entspricht einer
Einrastzeit von Ty, =~ 1, 5us. Fiir 64-fache Uberabtastung ergibt sich bei Verdoppelung der
maximalen Phasenverschiebung auf 32 Abtasttakte und Verdoppelung der Stellimpulse 2-3
ebenfalls T =~ 1, 5us.

AbschlieBend zeigt Tabelle 4.4.4 den Realisierungsaufwand dieser Costas Regelschleife
fiir die 32— und 64-fache Uberabtastung in CLBs.

Es bleibt festzuhalten, dafl die kohdrente Costas—Regelschleife bei erhohtem Aufwand ein
besseres Fangverhalten zeigt als die PLL.

4.5 Vergleich der realisierten Empfiangerschaltun-
gen

Im letzten Abschnitt dieses Kapitels sollen die realisierten Empfangerkonzepte miteinan-
der verglichen werden. Es erfolgt eine Kurzbeschreibung der Intention der mit Hilfe von
jeweils 1-5 Studien/Diplomarbeitern realisierten 9 Empfangerkonzepte. Es wurden dabei
(mit einer Ausnahme) Universalempfanger realisiert, die mindestens zwei Demodulations-
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arten oder Signalfrequenzen verarbeiten kénnen. Die Mehrzahl dieser Empfanger wurde
bereits wahrend der Poster—Ausstellung der Funkuhrtagung [Hil93] in Braunschweig vor-
gestellt., Zunichst soll aber, sofern dies noch nicht in den vorangegangenen Kapiteln
bzw. Abschnitten geschehen ist, die in den Tabellen 4.5.1 und 4.5.2 verwendeten wesent-
lichen Unterscheidungskriterien kurz erlautert werden.

Der Antennenkreis kann entweder auf die magnetische oder elektrische Feldkom-
ponente der Langwelle sensitiv sein. Bei der Realisierung von elektrischen LW-Antennen
ergibt sich aber anders als bei den magnetischen Antennen nicht die Moglichkeit einer
Resonanzanpassung. Wie in [Lin74] gezeigt, sollte die Eingangsstufe kapazitiv hochoh-
mig arbeiten, damit die prinzipiell stdrkeren und rauschidrmeren Signale der elektrischen
Antenne nicht degradieren. Mit einer elektrischen Antenne ist ein Rundumempfang,
d. h. die Antenne besitzt keine besondere Vorzugsrichtung, méglich. Da die Antenne breit-
bandigen Empfang ermdglicht, ist ohne zusatzliche Mafinahmen eine Universalantenne
vorhanden [Ber85, S. 10], [Hil88, S. 163-178] und [Wie88, S. 119-135]. Magnetische Anten-
nen kénnen und sollten bei LW-Empfang in Resonanz betrieben werden. Aufgrund von
Temperaturanderungen und Alterung der Bauteile sind aber Giiten @ grofer als 50 tech-
nisch nicht sinnvoll. Fir eine Universalantenne fiir den Frequenzbereich 50-150 kHz kann
entweder die Empfangskreisgiite (durch einen Dampfungswiderstand) reduziert werden,
oder man verwendet Kapazitatsdioden (Varaktor-Dioden) in Verbindung mit einem digi-
tal einstellbaren D/ A-Wandler, um die Mittenfrequenz des Kreises verschieben zu kénnen,
wobei eine hdhere Giite und damit bessere Storsignalunterdriickung erreicht wird. Um
mit der magnetischen Antenne Rundumempfang zu erméglichen, sind zwei Stabantennen
zu koppeln. Es bieten sich die drei Moglichkeiten der elektrischen, magnetischen oder
induktiven Kopplung [Hil88, S. 193-200] an, siehe Bild 4.5.1. Die Untersuchungen in
[BB92] zeigten, dafl sich als Universalantenne lediglich die magnetische Kopplung eig-

Bild 4.5.1 Zur Koppelung zweier Ferritstibe (a) elektrisch (b) magnetisch (¢) induktiv.
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net. Bei der elektrischen Kopplung bestehen Schwierigkeiten bei der Potentialtrennung
fiur die mit einem D/A-Wandler anzusteuernde Koppelkapazitat Cr = 1/(2Q) und bei
der induktiven Kopplung miite die Koppelinduktivitat variabel sein, was ebenfalls zu
Realisierungsproblemen fiihrt.

Da die Empfangspegel im Bereich 20-2000 km der Sendeanlagen um ca. 80 dB variieren
[Hil88, S. 257], ist eine automatische Verstirkungsregelung (AGC) vorzusehen. Auf-
grund der zu realisierenden groflen Zeitkonstanten fir das Funkuhrsignal kommen hierbei
nahezu ausnahmslos 1 bis 2 multiplizierende D/A-Wandler (MDAC) zum Einsatz. Ledig-
lich beim reinen FM-Empfanger fiir DCF37/54 ([Bra90], [Tam91] und [RS93]), konnte eine
(schnellere) analoge AGC verwendet werden, die im allgemeinen preisgiinstiger realisierbar
ist.

Bei der Frequenzerzeugung kam eines der Verfahren aus Kapitel 2 zum Einsatz.
Fiir Festfrequenzerzeugung (z. B. fiir eine Umsetzung erste ZF nach zweite ZF) konnten
Quarzoszillatoren (mit Teiler) eingesetzt werden. Fir verschiedene, aber bereits fest-
liegende Frequenzen konnte meist eine Teiler—-Kombination fiir Quarz und PLL, siehe
Abschnitt 2.3.1, gefunden werden, welche die geforderten Frequenzen liefert, wobei der
Teiler in der PLL-Rickfiihrung, um Stabilitdt zu garantieren, nicht zu groff (< 1000)
werden durfte. Lag das Schwergewicht der Empfangerrealisierung in der Universalitat,
so wurden der verlustleistungsarme und aufwandsglinstige Akkumulator—-Synthesizer als
PLL-Referenz eingesetzt. Das neue hybride Frequenzsyntheseverfahren (Synthesizer mit
Akkumulator—Rest-Division, siehe Abschnitt 2.3.3) wurde hier nicht eingesetzt, da der

Realisierungsaufwand etwas grofier ist und die exzellent kurze Einschwingzeit t nicht
unbedingt gefordert ist.

Die Wahl von Zwischenfrequenzlage und Hauptselektion hangen unmittelbar
mit dem Demodulationsprinzip zusammen. So zeigt sich bei kohdrenten Demodula-
toren, dafl bereits vor dem Demodulator die Hauptselektion durchgefiihrt werden muf,
um einen ausreichenden Signal/Rauschabstand fiir das Einrasten des Phasenregelkrei-
ses zu erreichen. Bei hoher als die Signalfrequenz liegender ZFT entfallt die Spie-
gelfrequenzproblematik und es koénnen keramische Filter eingesetzt werden, die eine
hohe Ordnung besitzen und so eine gute Nachbarkanalselektion erméglichen. Der ge-
ringe Frequenzhub der LW-FM-Signale ist bei hochliegender ZF schwierig zu handha-
ben [Brag0]. Wird eine zweite, tieferliegende ZF verwendet, so zeigt sich, daf§ sich
wesentliche Vereinfachungen bei der Realisierung der Regelschleife ergeben. Beim in-
kohdrenten Empfanger hat man die Wahl, die Hauptselektion vor oder hinter den De-
modulator zu plazieren. Entscheidet man sich far eine frithe Hauptselektion, so muf,
da steuerbare schmalbandige HF-Bandpaffilter in S/C-Technik oder konventioneller
MDA C-Realisierung (siehe Abschnitt 3.1) die geforderten Filterordnung bzw. Nachbar-
kanalselektion nicht erreichen, mindestens eine ZF vorgesehen werden. Iiir eine digitale
Hauptselektion ist eine HF-Filterung (Antennenkreis oder MDAC-Filter) zur Dampfung
der Aliasing-Frequenzen vorzusehen.

Als Anzeige der portablen Empfanger kommen alphanumerische und graphische
LCD-Displays zum Einsatz. Im Hinblick auf einen geringen Stromverbrauch werden
VGA-Graustufen—Displays ohne Hintergrundbeleuchtung fiir graphische Darstellungen

t Fiir einen Omega-Navigationsempfanger ist fiir die Gewinnung der vollstandigen Orts—Information
ein schnelles Umschalten zwischen verschiedenen Langstwellen im Bereich 10 kHz nétig, so daf§ hier
das neue hybride Verfahren wesentliche Vorteile besitzen wiirde.
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Bild 4.5.2 Um 812 UTC ausgesendetes Originaltestbild von DCF 37 (117,4 kHz).

verwendet. Fiir einen nicht portablen Empfanger wurden fiir verschiedene Rechnersysteme
Software-Programme zur Darstellung von Funkuhrdaten und Wetterbildern entwickelt.

Ein geringer Leistungsverbrauch stand insbesondere bei der Entwicklung der por-
tablen Empfanger 1m Vordergrund. Hier ist, soweit moglich, eine Untergliederung —
zwischen analogem Eingangskreis bis hin zum A/D-Wandler auf der einen Seite und
Digitalteil auf der anderen Seite — vorgenommien worden.

Als letztes Unterscheidungskriterium ist die erzielte Bitfehlerwahrscheinlichkeit
(BFW) fir Funkuhr bzw. Bildempfang zu nennen. Fir das FU-Signal ergab sich mit
allen Empfangern fiir den Testempfang in der Nahe von Kassel (rund 200 km vom Sen-
der entfernt) eine BFW besser 1072, so daB mit der im nichsten Kapitel beschriebenen
FehlerkorrekturmaBnahmen leicht BEW kleiner 10~¢ erreicht werden kénnen. Fiir die Be-
stimmung der BFW fiir den Bildempfang wurde in [H&93] eigens ein Programm erstellt,
daBl ein empfangenes Bild mit dem zur Ausstrahlung benutzten Originalbild des DWD
vergleicht. Dazu wird das Originalbild mit einem ,,Scanner® in einen Computer eingelesen.
Giinstig ist, daB um 82 UTC vom Sender DCF 37 recht regelmaBig eine Testkarte, siehe
Bild 4.5.2, ausgestrahlt wird. Die Bilder 4.5.3(a)-(d) zeigen den gewahlten Ausschnitt fir
den Empfangervergleich der angegeben Empfangertypen.

Leider konnten fiir die als erstes realisierten zwei Empfanger ([Tam90], [Bra90]
bzw. [Sch91a], [Bur91]) keine vergleichenden Messungen mehr durchgefiihrt werden, da die
Bauteile in sich anschlieBenden Projekten wiederverwendet wurden und die Auswertesoft-
ware zum damaligen Zeitpunkt noch nicht zur Verfligung stand. Eine qualitative Bewer-
tung anhand der vorliegenden empfangenen Wetterbilder ergaben, dafl diese Empfanger
mit BFW noch unterhalb des CL-Empfangers anzusetzen sind.

Der Vergleich der prozentualen Ubereinstimmung mit dem Originalbild ist in den
Tabellen 4.5.1 und 4.5.2 angegeben. Dies ist nur als relatives Mafl und nicht als BFW
anzusehen, da ein wesentlicher Beitrag dadurch entsteht, daf im Ubertragungsprotokoll
keine Pixelsynchronisation (siehe Abschnitt 1.2.2) vorhanden ist und deshalb insbeson-
dere bei s/w-Ubergangen (Kanten) immer ein zusatzlicher Fehler auftritt, obwohl der

Empfanger qualitativ hochwertige Bilder liefert, wie z. B. der Typ @ .
Die Ergebnisse des Bildvergleichs zeigen, dal der hohe Realisierungsaufwand

bei volldigitalen Quadraturiiberlagerungsemptanger @ in eine ansprechende Bildqua-

litdit umgesetzt wurde. PLL-Empfinger @ mit guter analoger Selektion und der
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()

Bild 4.5.3 Ausschnittsvergleich empfangener Bilder in Darmstadt, d.
0 ZF Quadraturiiberlagerungs-
(c) FPGA-PLL. (d)

vomn

Sender

entfernt.

(a) Volldigitaler
empfinger (b) Costas-Loop 64-fache Uberabtastung.
Hilbert~Abtastempfinger 1. Ordnung mit CORDIC-Demodulation durch DSP.
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(d)

h. rund 30 km

Hilbert—Abtastempfanger mit CORDIC-Demodulation durch DSP @ erzielen mittlere

Empfangsergebnisse. Der direkt umsetzende CL-Empféanger @ besitzt noch eine unzu-
reichende Analogselektion und erreicht daher nicht die BFW der anderen Empfanger.
Im folgenden werden die verschiedenen Intentionen der durchgefiihrten Empfangerrea-
lisierungen stichwortartig erlautert. In den Tabellen 4.5.1 und 4.5.2 sind die realisierten
Empfanger anhand der genannten Entwurfsmerkmale gegentibergestellt. Detailliertere In-

Nr. Antenne | Frequenz— | ZF Haupt- Dem.— Anzeige P %
erzeugung selektion Typ % gleich
(1) | Breitband | PLL mit | 1ZF] | 455kHz | PLL PC atd: | <93
Ferrit Teiler Keramisch | s.A.4.4.1 0,80 W

(2) | Femit+ | PLLmit | 1ZF| | S/C-Filter | PLL PC | al,185W | <93
Varaktor Teiler 2 x4. Ord. | s.A4.4.1 | 2x16 LCD | d:0,135 W

@ elektr. Akku als | 1ZF7 | keramisch PLL PC a:1,32 W 95,4
Langdraht | PLL-Ref. | 2ZF] OP-BP s.A.4.4.2 d:0,85 W

(4) | Breitband | Akkuals | 0ZF | HF-BP CL PC: 212,566 W | 93,1
Ferrit PLL-Ref. 4. Ord. s.A.4.4.3 (d:3,65 W)

Tabelle 4.5.1 Liste der realisierten kohdrenten Empfangerkonzepte.
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formationen sind in den zugehorigen Studien/Diplomarbeiten selbst nachzulesen. In den

Projekten @ bis

@ werden zunachst die koharenten, dann in@ bis@ die inkohéaren-

ten Empfanger beschrieben.

®

Der rein analoge PLL-Empfénger mit keramischer ZF-Filterung ([Tam90],
[Bra90]) diente als Referenz, welche BEW mit konventionellen einfachen analogen
Empfangsprinzipien bei FM-Empfang erreicht werden kann. Ein hoher Abgleich-
aufwand und maéaflige Empfangsqualitdt bei zugleich kostengiinstiger Realisierung
charakterisieren diesen Empféanger.

Der digital steuerbare Analogempfinger mit PLL-Demodulation ([Sch9la],
[Bur91]) ermdglicht eine flexible digitale Einstellung von Bandbreiten, Demodulati-
onsart und Signalfrequenzen. Ein MC steuert den Empfanger und dient gleichzeitig
zur Ubertragung der AM, FM bzw. PM demodulierten und A/D gewandelten Si-
gnale zum PC. Mehrere S/C-Filter und MDACs in Reihe ermdéglichen einen grofien
Dynamikbereich (ca. 100 dB) und sorgen gleichzeitig fiir gute Aussteuerung und
damit geringes Phasenrauschen der S/C-Filterbausteine. Trotz der hohen Univer-
salitit war die Empfangsqualitit aufgrund von Eigenstérungen durch die digitale
PLL-Frequenzerzeugung fiir die Mischfrequenzen und S/C-Filter nicht so gut wie
erwartet. Die Empfangsqualitdt war nicht zufriedenstellend — kénnte durch andere
Baugruppenplazierung noch wesentlich verbessert werden.

Bei der Realisierung der volldigitalen PLL mittels FPGA ([RS93]) wurde die
Vermutung bestatigt, daB auf Kosten eines erhéhten Aufwands in der analogen Fil-
terung (zweite ZF) der Aufwand fir den eigentlichen Demodulator geringer ausfallt,
siche auch Abschnitt 4.4.2, als beim inkohirenten Demodulator. Der Einsatz der
elektrischen Langdrahtantenne (ca. 10 m) ermdglicht zudem ein etwas verbessertes

Nr. Antenne Frequenz— ZF Haupt- Dem.—- Anzeige P %
erzeugung selektion Typ %;ilt%% gleich
@ Breitband Akku als 0ZF | dig. 2 Stufen QU PC a:2,43 W | 95,7
Ferrit PLL-Ref. CIC-TP s.A4.1.1 d:3,65 W
@ Schmalband + | Quarz mit | ~0ZF analog HAO 2% 16 a+d: —
Ferrit Teiler OP-BP s.A.4.1.4 | Stellen LCD 0,06 W
(1) | 2xFemit+ | Akkumit | 1ZF| | HF:MDAC | HAL | 200x600VGA | 2:0,35 W | —
2D/A+Varaktor | PLL-Ref. S/C-ZF-BP | s.A4.1.4 | +2x16 LCD | d:0,7W
Ferrit+ PLLmit | 0ZF | dig. IR | HAI PC 20,61 W | 95,4
Varaktor Teiler 10 Biquads | s.A.4.14 d:1,09 W
@ Schmalband PLL mit 0ZF dig.. FIR HA1 280125 mm | a:0,28 W —
Ferrit Teiler 62 Tap s.A.4.1.4 LCD d:0,87 W

Tabelle 4.5.2 Liste der realisierten inkohdrenten Empfingerkonzepte.
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S/N-Verhéaltnis am Empfangereingang. Die akustische Ausgabe des Signals (zusatz-
liche zweite ZF bei ~ 2 kHz) iiber einen Lautsprecher erlaubt zudem eine Veran-
schaulichung der FM-Modulation — insbesondere kénnen Start— und Stop-Ton gut
»gehort® werden.

Der volldigitale Costas—Loop—Empfianger ([GS93]) wurde als Null-ZF-Empfan-
ger realisiert, der somit einen steuerbaren Eingangsbandpaf bendétigt. Das im all-
gemeinen doppelt so schnelle Einrasten der CL gegeniiber der PLL bei ungefahr der
doppelten Realisierungsaufwand ergab noch einigermaflen zufriedenstellende Em-
pfangsergebnisse.

Der in der Arbeit [AW91] realisierte volldigitale 0ZF Quadraturiiberlagerungs-
empfanger ist aufgrund der Anordnung FPGA mit Fliefkomma-DSP der flexibel-
ste aller Empfanger. Durch kleine Programménderungen konnte z. B. von Wet-
terbildempfang DCF37/54 auf die andere Empfangsfrequenz und Modulationsart
des Textsenders DCF49 umgestellt werden. Die Flexibilitdt des Empfangers zeigt
sich auflerdem darin, dafi die Analysen in Bild 1.2.1(b) und 1.2.3(b) mit diesem
Empfanger durchgefiithrt werden konnten. Der Empfanger erreicht die beste Emp-
fangsqualitidt aller Projekte. Die Qualitdt der empfangenen Bilder in Darmstadt
(rund 20 km vom Sender) fiir S/W-Bilder ist so gut, dafl diese Bilder unmittelbar
auch als Originalbild fiir den ,,Bildvergleich“ verwendet werden kénnten, siehe Bild
4.5.2.

Der portable analoge Hilbert—Abtastempfianger nullter Ordnung mit
indirekter Zeitauswertung ([Die91a]) ist der einzige Empfanger, der nur
FU-AM-Demodulation durchfiihren kann. Neben einer kostengiinstigen Realisie-
rung der Hilbert—Abtastung war das Hauptziel des Projektes die indirekte Datu-
mauswertung. Sie wird zur Bestimmung von Sonnen/Mond-Auf/Untergangszeiten
benutzt. Uber Tastatur erfolgt die Eingabe der eigenen Position (Lingen und Brei-
tengrad) und die zugehdrigen Auf- bzw. Untergangszeiten kénnen mittels Tabellen-
interpolation fur die nachsten rund 20 Jahre bestimmt werden, wobei die maximale
Abweichung ca. 2 Minuten betragt. Probeempfang ist mit dem eingebauten Akku-
mulator fiir ca. 3 Stunden méglich. Die eingebaute Uhrenmodul lauft ohne erneute
Akkuladung rund 1/2 Jahr.

Dies umfangreichste aller Projekte des portablen Hilbert—Abtastempfingers
mit CORDIC-Demodulation und LCD-VGA-Display ([HK92], [BB92] und
[Hil92b]) ermdglicht rund 40 Stunden netzunabhéngigen Empfang und Anzeige von
Funkuhr und/oder Wetterbildern. Die Konzepte fiir Analog— und Digitalteil wurden
besonders in Hinblick auf geringen Stromverbrauch optimiert. Dies reicht von der
Auswahl der Operationsverstirker iiber das Demodulationsprinzip bis hin zur Ar-
chitektur von CORDIC-Prozessor und VGA-FPGA-Controller. Der 1 MBit Bilds-
peicher ermdglicht die Darstellung von 500 mal 1000 Bildpunkten bei 4 Graustufen.

Diese Projekte dienten der Verifikation der in der Patentschrift [MBH92] genannten
Vorziige des Hilbert—Abtastempfingers mit CORDIC-Demodulation durch
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digitalen Signalprozessor. Hierbei wurden als Alternativen der Hilbert—Abtastem-
pfanger erster Ordnung mit einer mehrfach S&H-Stufe und einem A/D-Wandler

im Multiplex [Sch92] und die Alternative mit 3 A/D-Wandlern @ [Die92]
bei gleichzeitiger starker Unterabtastung beziglich Realisierungsaufwand, Strom-
verbrauch und Empfangsqualitdt untersucht, siehe Bild 4.1.15. Dabei wurde der
Empfanger [Sch92] zur gedachtnisbehafteten Demodulation von FM-Signalen, siehe
Abschnitt 4.3.3, verwendet, wahrend der Empfanger [Die92] fiir die kombinierte
AM/PM-Demodulation des FU-Signals zur Detektion des genauen Sekundenbe-
ginns benutzt wurde. Beide Realisierung konnten auf einer ,Europa-Karte“ (100
mal 160 mm) untergebracht werden und lieferten gute Empfangsergebnisse.



Kapitel 5

Codierung zur Verschliisselung und
Fehlerkorrektur

Moderne Ubertragungsverfahren, wie Pagingsysteme, Mobilfunk oder Satelliteniibertra-
gung, verwenden fast ausnahmslos Algorithmen zur Korrektur von Ubertragungsfehlern
(Codierung zur Fehlerkorrektur [Dor93]), da es bei bandberenzter Ubertragung Codie-
rungsverfahren besser als speziellen Modulationsverfahren gelingt, die Kanalkapazitat
auszuschopfen [Lii88, S. 181]. Sicherheitsrelevante Ubertragungen werden zumeist mit
Verschlisselungsverfahren versehen, um sie gegen unbefugtes Abhoren und eine leichte
Verdnderung/Falschaussendung zu schiitzen. Fehlerkorrekturmafnahmen und kryptogra-
phische Algorithmen sind sender— und empfangsseitig zwischen der Datenquelle und der
Kanal(de)codierung (Demodulator/Modulator) plaziert, siehe Bild 5.0.1. In diesem Kapi-

Stérungen

|

Encoder—+ Mod. + Kanal |—{Demod.l—{Decode —-.: Senke

----------------

Bild 5.0.1 Ubertragungsstrecke mit Fehlerkorrektur und/oder Verschliisselung.

tel soll untersucht werden, welche Algorithmen zur Fehlerkorrektur und Verschlisselung
besonders effizient mit FPGAs realisiert werden konnen. Die Untersuchungen werden an-
hand zweier Anwendungen durchgefiihrt, die sich mit zukiinftigen Ubertragungsformaten
bei der LW-Dateniibertragung befassen. Es werden zugehorige Datenformate entwickelt,
ginstige Algorithmen bestimmt und Systeme mit Hilfe einer FPGA-Universalplatine in
Hardware realisiert [Tam91]. Die zwei Anwendungen sind:

a) Zum bisherigen Ubertragungsformat kompatible Fehlerkorrektur fiir DCF77-Signale

b) Realisierung eines Personenrufsystems mit Datenverschliisselung und Fehlerkorrek-
tur

Im folgenden werden zunéchst die Ergebnisse der Untersuchungen zu a) behandelt
[Her91al], die bereits teilweise in [GHMB93] verdffentlicht wurden. Danach wird auf
die Resultate zu b) eingegangen, wo Ergebnisse der Untersuchungen aus [Wat93] und
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[MS93] prisentiert werden. An dieser Stelle soll das besondere Augenmerk auf den je-
weiligen Aufwand der Algorithmen in CLBs gelegt werden, wahrend die umfangreiche
Theorie zu den Algorithmen nur insoweit erortert wird, dafl die verwendeten Begriffe und
Formelzeichen deutlich werden. Zu der Theorie existiert eine Reihe guter Lehrbiicher,
deren Kenntnis an dieser Stelle aus Platzgriinden vorausgesetzt wird, wie z. B. [Bla84],

[Wig88], [Swe9l], [Dor93] oder [FR&S|.

5.1 Ubertragungsprotokoll kompatible, FPGA-Im-
plementierung einer Fehlerkorrektur fir DCF77
Signale

Es werden verschiedene formatkompatible Fehlerkorrekturmafinahmen fur das bestehende
Minutenprotokoll des DCF77 Senders besprochen. Das sehr robuste Protokollfeldverfah-
ren und ein t-Fehler korrigierender Code werden gegeniibergestellt. Es wird sich zeigen,
daf} bei einer systematischen Codierung von 44 Bits Informationsldnge mit zusatzlichen 13
Parity—Bits lediglich 2 Fehler und eine weitere Ausléschung korrigiert werden kénnen. Feh-
lerschranken und die Konstruktion des (57,44,6)-BCH—Codes werden besprochen. Einfa-
che Schaltungen fiir Coder und Decoder werden angegeben, und der Realisierungsaufwand
verschiedener FPGA-Implementierungen besprochen [Her91a], [dR93]. Da mit der Feh-
lerkorrektur die Empfangsdauer eines Empfangers bei gleicher Zuverlassigkeit wesentlich
verringert wird, ist es nun moglich, den Leistungsverbrauch gegeniiber der Protokoll-
feldauswertung erheblich zu senken. Abschliefend werden noch die Kombination von
Protokollfeldverfahren und Codierung zur Fehlerkorrektur besprochen.

Grundsitzliche Betrachtungen

Fiir Entfernungen ab ca. 1000 km ist der Einsatz von Fehlerkorrekturmafinahmen unab-
dingbar, da sonst die angezeigte Zeitinformation nicht zuverldssig genug ist. Es wird im
folgenden gezeigt, wie das bisherige Ubertragungsformat fiir Korrekturmafnahmen aus-
genutzt werden konnte, welche Vorteile der Einsatz einer zusatzlichen Codierung erwarten
148t und welche Fehlerkorrekturschaltungen fiir die PGA-Technik besonders geeignet sind.

Das Codierschema fiir DCF77-Signale wurde bereits in Abschnitt 1.2.1 erlautert und
soll hier nicht nochmals im Detail erklart werden. Fir Codierzwecke erscheinen folgende
Anmerkungen zum Codierschema sofort einsichtig:

a) Zwei aufeinanderfolgende (fehlerfreie) Minutentelegramme kénnen durch Inkre-
ment/Dekrement der untersten Minutenstelle ineinander iiberfiithrt werden.

b) Die Bits 28, 35 und 58 sind Parity—Bits, die eine gerade Paritdt der Bits 21-27, 29-34
bzw. 36-57 bilden mit deren Hilfe eine Fehlererkennung moglich ist.

¢) Die Bits 0-14 sind im Codierschema des Minutentelegramms nicht belegtf und
kénnen somit zur Fehlerkorrektur eingesetzt werden.

f Da in Ausnahmefallen Bit 5 und 6 bei Wartungsarbeiten an der Antenne gesetzt werden ([Bel89,
S. 7]), sollten moglichst nur 13 Bit zur Fehlerkorrektur benutzt werden.
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Zunachst bleibt die Frage offen, warum nicht schon von Beginn der Ubertragung
an (1971) eine Fehlerkorrektur vorgesehen wurde, da die Bits 0-14 bislang ,ungenutzt®
ibertragen werden und der Fehlerschutz somit ,nichts gekostet“ hatte.

Im folgenden sollen die Punkte a) bis ¢) aus Codierungssicht genauer betrachtet wer-
den. Die Codierungstheorie ist hierbei ein leicht und zugleich auch schwer verstandliches
Themengebiet — leicht, wenn plausible und anschauliche Lésungen betrachtet werden
wie: ,Durch Hinzufiigen von Priifstellen konnen Fehler korrigiert werden“ — schwierig
dann, wenn die komplexe Algebra der endlichen Felder im Detail betrachtet wird, um
Codes zu konstruieren und Eigenschaften von Codes zu belegen.

Wir wollen uns auf die pragmatische Seite der Anwender von existierenden Codes
stellen und anschauliche Losungen angeben — wollen jedoch bei Code-Konstruktionen
exakte Formalismen durchfilhren, zu deren Verstdndnis die Kenntnis eines der oben ge-
nannten zahlreichen guten einfilhrenden Biicher der Codierungstheorie vorausgesetzt wird.
Zur Anwendung der angegebenen Codierschemas sind jedoch elementare Kenntnisse der
digitalen Schaltungstechnik ausreichend.

5.1.1 Protokollfeldauswertung als Wiederholungscode

Die in Punkt a) der Einleitung genannte Vorgehensweise wurde von Hilberg [Hil92a]
vorgeschlagen und in [Bel89, Kap. 6.1] ausfilhrlich diskutiert. Das sogenannte Proto-
kollfeldverfahren entspricht der Auswertung eines Wiederholungscodes, da aufeinander-
folgende (fehlerfreie) Minutentelegramme ineinander iberfilhrt werden kénnen und daher
vollig redundant sind. Fiir ein Protokollfeld iiber 5 Minuten ergibt sich die Notation
(Information < Codewort) fiir den Wiederholungscode zu

(<2

0 < 00000 (
1 & 1111 (

1.1)
1.2)

ot

Bei n—facher Wiederholung (Protokoll iiber n Minuten) entsteht so ein (n, 1,n)—C0dei
mit dem bis zu |(n—1)/2] zufallig auftretende Fehler (Random—Fehler) korrigiert werden
konnen. Das Protokollfeldverfahren ist deshalb sehr robust. Die Fehlerkorrektur ist durch
einen einfachen Mehrheitsentscheid durchzufiihren.

Von Nachteil ist allerdings, dafl der Empfangsteil des FU-Empfangers n Minuten
lang ,auf Empfang“ sein mufl. Da der Leistungsbedarf einer FU nahezu ausschlielich
durch die Empfangsdauer bestimmt ist, geht die Batterielebensdauer somit um einen
Faktor n zuriick. Dies kann bei portablen Systemen zu nicht akzeptablen Leistungsver-
brauch/Batterielebensdauern fiihren, so dafi die Protokollfeldanswertung nicht eingesetzt
werden kann.

5.1.2 Erweiterung der Fehlererkennung zu einem
Hamming—-Code

Die vorhandenen Parity-Bits lassen eine Erweiterung zu einem 1-Fehler korrigieren-
den gekiirzten Hamming—Code zu. Die zum Schutz der Minuteninformation zusatzlich

! Die Notation (n,k,d*) bedeutet: n = Codewortlange; & = Anzahl der Informationsstellen; d* =
Mindest—-Hamming-Distanz, d. h. minimale Differenz zweier beliebiger Codewérter,
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benotigten Parity—Bits lassen sich mit der in Bild 5.1.1(a) dargestellten Codier-Schaltung
einfach ergédnzen.

Py m— —1i%4 i21 7’“‘ 1121
- . ey i.22 D I
122 ~i22| =5 ) 1 =
- — 123 S i23
i Ll s oy .
23N 23 24— Y 124
DY »1i%4 125 — rL i2s
25— -|i%s i26 CA i26
- . i27 p—=1127
i ol A
.26 Y .,25 s
127 P ™27 o Korrektur—Logik
1,0 " [
_’@ '28 : P o S$1,0|S1,1[S1,2 [S1,3
. , &
P. |
o "0 1'1 P
° ; P2 Y o4
— P "1 ; T
@ I ! Lot I'O ivz P1 vs A Py
: J?LPLZ .y Pro Pr,1 P2 TR .3
—p 5 ®| |@ Eﬂ ®
(b)

(a)

Bild 5.1.1 (a) Coder und (b) Decoder zur Fehlerkorrektur fiir die Minuteninformation.

Fir die Parititen Pyio, Py, P> und P;3 sind folgende Additionen modulo 2,
d. h. EXOR-Verkniipfung, durchzufiihren:

Pilo=121 & 222 @ a3 D 4 ;D i35 D 5 D 37

’

Py =1n D i3 D s B 127

Pio=1a & iy D s DB 26
Pig=13 @ 1222 @ 123 D 14

Neben dem Parity-Bit t55(= P, o) sind so weitere drei Paritidten notig, um mit Hilfe der in
Bild 5.1.1(b) angegeben Schaltung die Korrektur fiir einen Fehler durchfiihren zu kénnen.

Die im Decoder realisierten Paritaten (Pyo--- P 3) sind mit denen im Coder iden-
tisch. Nach der Verkniipfung mit den empfangenen Paritdten entsteht das ,Syndrom*
(S10--S13). Jedem Syndrommuster ist genau ein Fehlermuster zugeordnet. Tritt
z. B. das Muster (1,0,0,1) auf, so ist das Bit 4, d. h. 754, bei der Ubertragung gestort
und kann korrigiert werden.
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Wird die Schaltung in Software in einem MC/DSP realisiert, so bietet sich die Ver-
wendung der Matrixschreibweise an, aus der ebenso die verschiedenen Syndrommuster
abgelesen werden konnen. Fiir die Parity-Check—Matrix ergibt sich

11111111000
: 101010107100

H = [PT:I]: (5.1.3)
11001100010
11110000001

Nun erkennt man sofort, dafl die Spalte des Syndrommusters mit der Position des gestérten
Bits identisch ist. Im allgemeinen reicht es aus, die ersten 7 Syndrommuster zu speichern,
da es nicht sinnvoll erscheint, die Parity—Bits einer Fehlerkorrektur zu unterwerfen.

Da bei Hamming—-Codes prinzipiell die Anordnung der Syndrommuster P (Spalten der
H-Matrix) beliebig ist, wurde sie hier so gewahlt, daB fiir die 7 zu korrigierenden Fehler-
muster S p = 1 gilt und so mit Hilfe der Syndromwerte (51 - - - 51 3) die ,,Korrekturlogik*
mit einem einfachen 3 — 7-Decoder realisiert werden kann.

Natiirlich kann auch die Codier—Vorschrift in Form einer Generatormatrix formuliert
werden. Hier ergibt sich G = [I:P], d. h. die fiir systematische Codierung zwingend not-
wendige Einheitsmatrix gefolgt von den Verkniipfungen fir die 4 notwendigen Paritaten.
Ein Codewort v ergibt sich nun aus der Multiplikation des Informationsworts ¢ mit der
Generatormatrix Gt

v = -G (5.1.4)

Die hier fiir die Minuteninformation durchgefiihrte Code-Kirzung eines (15,11,3)
Hamming—Codes auf einen (11,7,3) gekiirzten Hamming-Code kann ebenso fiir die Stun-
deninformation durchgefiihrt werden. Hier entsteht ein (10,6,3)-Code, der einfach durch

Streichen der letzten ,, PT-Spalte der H = [PT:I] Matrix konstruiert wird.

Fiir das Datum (22 Bits) wird ein binrer (31,26,3) Hamming-Code zu einem (27,22,3)
1-Fehler korrigierenden Code gekiirzt. Hier kann leider die vorhandene Paritat (Bit 58)
nicht benutzt werden, so daBl 5 zusétzliche Stellen bendtigt werden. Es ergibt sich folgende
Parity—Check-Matrix:

1 o1010101010101010101010000
1 1001100110011 00110©01101000
H = 1 1110060O6G1111¢00O0O0T1T1T1T1TQO0O0O0O0OTL1O0TGCO0
1 111111100O0OGGO0OOOOCI1IT1T1T1T1T1OU0O0O0T10
1111111111 11111 10¢0O0O0CO0O0CO0O0CO0O01

Wiederum wurde die Syndromtabelle so sortiert, dafy die Korrekturlogik durch einen ein-
fachen 5 — 22-Decoder realisiert werden kann.

In der Tabelle 5.1.1 ist der fiir diesen ersten Ansatz zur Fehlerkorrektur nétige Reali-
sierungsaufwand angegeben. Zuséitzlich miifiten fiir eine konkrete Realisierung noch einige
CLBs fiir das MC/DSP~Interface und eine Ablaufsteuerung beriicksichtigt werden.



136 KAPITEL 5. VERSCHLUSSELUNG UND FEHLERKORREKTUR

Insgesamt 1488t sich festhalten, dafl es durch 34+345=11 zusitzliche Parity-Bits bei
einem Realisierungsaufwand von ca. 100 CLBs moglich ist, in dem Schema fiir Minute,
Stunde und Datum/Wochentag jeweils ein fehlerhaftes Bit zu korrigieren.  Nachteilig

bleibt:

o Korrektur von héchstens einem Fehler in den jeweiligen Bereichen (z. B. 22 Bits
Datum !) moglich

o Kein Schutz fiir Bit 15-20 (z. B. Sommerzeit !)

5.1.3 Entwurf eines Fehlerschutzes fiir das gesamte Minuten-
telegramm '

Theoretische Uberlegungen in [Hil88, S. 67] ergaben, daB statt der mdglichen (2°°
= 3,44-10'%) praktisch (nur) 2,1-108 verschiedene Minutentelegramme auftreten. Nimmt
man die Informationen Zeitzone, Sommerzeit usw. (Bit 15-19) hinzu, so ergeben sich
6,73 - 10° verschiedene Informationsworte. Fiir den zu entwerfenden Fehlerschutz stehen
bis zu 15 Bit d. h. 2!® = 3,27-10* verschiedene Priifworte zur Verfiigung. Da fiir einen be-
liebigen Code mittels Codetabelle Informationsworte und Priifworte beliebig miteinander
kombiniert werden kénnen, stehen somit 3,27-10%%6,73-10° = 2,2-10' verschiedene Co-
des zur Verfligung! Aus dieser immensen Anzahl soll nun ein geeigneter Code ausgewahlt
werden.

Da die Auswahl auf existierende Codes beschrankt werden soll, sei zunachst eine
Ubersicht von gebrauchlichen Decodern angegeben. Dabei ist leicht einsichtig, daB opti-
male Techniken mittels ,,Look—-Up-Tables“ bei der nétigen Tabellengrofie (im Bereich von
mehreren Gigabyte) fiir einen kompakten Empfanger sofort ausscheiden. Die Abbildung
5.1.2 beschrankt sich daher auf Decodieralgorithmen, die auf kompakte mathematische
Berechnungsverfahren zuriickgreifen. Der Unterschied zwischen Block— und Baum—-Codes
ist das speichernde bzw. nicht speichernde Verhalten bei der Codeerzeugung. Beiden
Codes wird eine Coderate R = k/n als Quotient aus der Anzahl der Informationsbits
zu Gesamt-Bits (Informationsstellen 4+ Priifstellen) zugeordnet. Zusétzlich ist bei den

CLB-Aufwand fiir

Funktionsblock Minute | Stunde | Datum
Register 6 6 14
Sydromberechnung 5 5 16
Korrektur-Logik 4 4 22
Ausgangsregister 4 4 11
Summe 19 19 63
Gesamtzahl 101

Tabelle 5.1.1 Aufwandsbetrachtung zur Korrektur mit Hamming-Code.
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Decoder
Blockdecoder Faltungsdecoder
algebraische Decoder fiir ML Sequence sequentielle algebraische
Verfahren ryklische Coded Decoder Verfahren Verfahren
k Euklid-Alg. Meggitt L Viterbi L Fano \: Syndrom
Berlekamp-Alg. Majority—Logic Stack Majority
Error Trapping

Kasami
Permutationsdecoder

Bild 5.1.2 Ubersicht der gebriuchlichen Decoder zur Fehlerkorrektur.

speichernden Baumcodes das n Bit Ausgangswort nicht nur von den k& aktuellen Ein-
gangswerten, sondern auch von den m vorherigen Zeichen abhingig. Charakteristisch
fiir Faltungscodes sind die Einflullange v = m - k, sowie das Distanzprofil, die freie Di-
stanz d; und die minimale Distanz d,,, siehe z. B. [Dor93, S. 142-4]. Wihrend Blockcodes
meist mittels der linearen Algebra von Galoisfeldern bestimmt werden kénnen, lassen sich
giinstige Baumcodes meist nur per Computersimulation bestimmen.

Die Betrachtungen sollen auf lineare Codes beschrankt werden, da die Decoder auf-
grund der Tatsache, dafl bei linearen Codes die Summe zweier Codewérter wieder ein
Codewort ergibt, zu wesentlich einfacheren Schaltungen fiihrt. Auflerdem kann bei einem
linearen Code die Hamming-Distanz allein durch die Distanz zum Nullwort berechnet
werden, was eine einfache qualitative Beurteilung erlaubt. Lineare Baumcodes werden
auch als Faltungscodes bezeichnet, da diese durch Faltung der Informationsbits mit ei-
nem FIR-Filter gebildet werden kénnen. Systematische Codes liegen dann vor, wenn
die Eingangsfolge unverdndert in die Ausgangsfolge {ibernommen wird. Auflerdem wird
zwischen katastrophalen und nichtkatastrophalen Faltungscodes unterschieden, wo-
bei sich bei katastrophalen Faltungscodes Falschkorrekturen endlos fortpflanzen konnen.
Es 148t sich zeigen, dafl systematische Faltungscodes immer nichtkatastrophal sind.

Um die Auswahl weiter einzuschranken, werden, neben der Beschrankung auf die aus
der Literatur bekannte linearen Codes, folgende plausible Annahmen getroffen:

a) Der Codierungsaufwand — aber vor allem die Decodierungs-Hardware oder eine
aquivalente Software-Realisation — ist mit geringem Aufwand durchzufiihren.
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b) Es ist ein systematischer Blockcode auszuwdahlen, da einerseits das bisherige Format
in den Stellen 15-59 nicht beeintrachtigt werden soll und zum anderen Faltungscodes
speziell fiir diese Anwendung einen zu komplexen Decoder erfordern (siehe a)).

c) Biindelfehler (mehrere aufeinanderfolgende Bits sind gest6rt) sind, wegen der gerin-
gen Bitrate und da kein ,schnelles Fading® vorliegt, nicht zu erwarten. Deshalb ist
ein Code zu wahlen, der an zufélligen Positionen im Minutenprotokoll auftretende
Fehler korrigiert (Random—Error-Correcting-Code).

d) Keine gute Fehlererkennung, sondern eine moglichst grofie Anzahl an korrigierbaren
Fehlern ist zu wiinschen.

e) Es sind minimal 32, aber moglichst 44 Bits zu schiitzen. Es stehen fiir die Korrektur
13-15 Bit zur Verfiigung.

5.1.3.1 Codierungsschranken

Bevor geeignete Code im Detail beschrieben werden, soll zundchst noch untersucht werden,
welche Schranken fiir die maximal korrigierbare Fehlerzahl bestehen.

Einfache aber zugleich gut zutreffende Schranken sind die ,,Singleton-Schranke® und
die ,Hamming-Schranke®. _

Die Singleton—Schranke sagt aus, da die minimale Hamming-Distanz d* nach
oben durch die Anzahl der Priifstellen (n — k) begrenzt ist. Allgemein bekannt [Bla84,
S. 256] ist auch, dafl die Anzahl der zu korrigierenden Fehler ¢ und die Anzahl der kor-
rigierbaren Ausléschungen e fiir einen Code durch die minimale Hamming-Distanz nach
oben beschrankt ist. Dies verbunden mit der Singleton-Schranke fithrt zu folgender Be-
schrankung:

e+2t+1<d"<n—-k+1 (5.1.5)

Die Schranke besagt somit, dafl bei 15 bzw. 13 Priifstellen maximal 7 bzw. 6 Fehler
korrigierbar sind. Angemerkt sei hier, daff fir d* = n — k + 1 von einem Maximum
Distance Separable Code gesprochen wird. Zugleich sei bemerkt, daf es, abgesehen von
dem trivialen Repetition-Code und dem Parity-Check-Code, keinen bindren ,,Maximum
Distance Separable“ Code gibt [Bla84, S. 431].

Fiir einen t—Fehler korrigierenden bindren Code liefert die Hamming—Schranke eine
enge Beschrankung.

(5.1.6)

t
>z 32()

m=0
Die Gleichung (5.1.6) besagt, daB die Anzahl der verschiedenen Parity—Check—Muster
(2"=*) gréfer oder gleich der Anzahl der verschiedenen Fehlermuster sein muf. Gilt in
Gleichung (5.1.6) das Gleichheitszeichen, so spricht man von einem perfekten Code.
Ein perfekter Code ist z. B. der in Abschnitt 5.1.2 benutzte Hamming-Code. Fiir die
geforderten Randbedingung e) ergibt die Hamming-Schranke:

n—k = 15 _
k = 44 — 1=2
n—k = 13  ke32-441=2 (5.1.8)

) {k € 32...43 o t=23
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Diese einfache Abschatzung zeigt, dal bei diesem Verhaltnis von Informations— zu
Prif-Bits 2 bis hochstens 3 Fehler korrigierbar sind. Hier zeigt sich, dafl das Minu-
tenprotokoll beziiglich Fehlerkorrektur recht unginstig gewahlt ist. Durch eine binare
Codierung der Darstellung der Zeitdaten und mit Hilfe der Parity—Bits konnen leicht
8 Bits eingespart werden. Dann kénnte ein (59,36,9)-BCH-Code benutzt werden, mit
dem 4 Fehler (statt der jetzt moglichen 2 Fehler) korrigiert werden kénnten.

5.1.3.2 Auswahl des Codes fiir das gesamte Minutentelegramm

Wie eingangs erwdhnt, sollten moglichst nur 13 Priifbits zur Fehlerkorrektur benutzt
werden, da Bit 5 und 6 ausnahmsweise belegt sein konnen. Weiterhin sollten méglichst
alle 44 Bit geschiitzt werden. Die Fehlerkorrektur kann bei diesen Randbedingungen
maximal 2 Fehler beheben. Da mit den linearen zyklischen binidren BCH-Codes eine
groBe Klasse an Codes existiert, fiir die verschiedene einfache Decodiervarianten im Zeit—
und Frequenzbereich aus der Literatur bekannt sind und diese Codes gute Korrekturei-
genschaften besitzen, wurde ein gekiirzter (57,44,6) bindrer BCH-Code ausgewahlt. Im
folgenden wird nun kurz die Konstruktion eines (63,50,6)-BCH-Code mit anschlieflender
Codekiirzung zum (57,44,6) Code beschrieben. Der Algorithmus ist in [Bla84, S. 162-6]
beschrieben.

Der Code wird durch Transformation von GF(2°) nach GF(2) entworfen. Eine einfache
Darstellung der Codier— und Decodier-Vorschrift gelingt mittels Polynomen. Dazu wird
das sogenannte Generatorpolynom benétigt, das als kleinstes gemeinsames Vielfaches der
ersten d — 1 = 5 minimalen Polynome in GF(2°) definiert ist. « sei primitives Element in
GF(29), und die Konstruktion der Elemente o' und der zugehdrigen minimalen Polynome
gelingt mit Hilfe des primitiven Polynoms P(z) = 2% + 2 + 1. Fiir das erste Element
o = 1 ergibt sich my() = = — 1 als minimales Polynom. Die minimalen Polynome zu
a,a? und o* sind identisch:

Ma) = 4z 41 (5.1.9)
Das minimale Polynom zu «® lautet:
Moy = 2°+az'+z°+a+1 (5.1.10)
Daraus folgt fiir das Generatorpolynom g(x):

g(z) = Mi(z) * Ma(z) * Mad(z) (5.1.11)
I N o A A S A L o (5.1.12)

Mit Hilfe dieses Generatorpolynoms ist es nun leicht moglich, eine Codierung- und De-
codierungsvorschrift anzugeben.

5.1.3.3 Codierung

Es sei an dieser Stelle nochimals betont, daB eine systematische Codierung betrachtet wird.
Deshalb wird zunachst das Informationswort unverdndert ins Codewort iibernommen. Die
Erzeugung der Parity—Bits wird durch die Modulo-Division des Informationswortes i(z)
mit dem Generatorpolynom g(z) erreicht.

p(z) = i(z)-2""* mod g(z) (5.1.13)
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Bild 5.1.3 Encoder fiir (57,44,6)-BCH-Code.

Eine derartige Division 18t sich leicht durch ein riickgekoppeltes Schieberegister mit
Exklusiv—Oder—Gliedern realisieren. Die EXOR-Verkniipfung entspricht einer Addition
modulo 2. Das Bild 5.1.3 zeigt den schematischen Aufbau eines solchen Schieberegisters.

Die Schaltung funktioniert folgendermafilen: Am Anfang sind die Schalter A und
B geschlossen und C ist offen. Das Informationswort wird nun Bit fiir Bit (MSB zu-
erst) ins Codewort geschoben. Gleichzeitig wird mit dem riickgekoppelten Schieberegister
das Priifwort gebildet. Nachdem das Informationswort durchgeschoben ist, werden die
Schalter A und B gedffnet und Schalter C geschlossen, so dafl nun das Prifwort zum In-
formationswort ins Codewort geschoben werden kann. Das Codewort ist nun vollstandig
erstellt.

5.1.3.4 Decodierung

Die Decodierung ist auf Grund der Fehlerkorrektur aufwendiger als die Codierung. Die
Decodierung soll hier exemplarisch an einem Meggitt—-Decoder gezeigt werden. Es exi-
stieren eine Vielzahl von Varianten des Meggitt—Decoders, siehe z. B. [Bla84, S. 140-158].
Wiederum kommen riickgekoppelte Schieberegister zur Division modulo g(z) zun Einsatz.

Der Meggitt—Decoder ist bei wenigen zu korrigierenden Fehlern sehr aufwandsoptimal,
da er die zyklische Eigenschaft des Codes nutzt, so dafl nur die Fehlermuster zu der
obersten Bit—Stelle (MSB) gespeichert werden miissen.

Da ein gekiirzter Code vorliegt und somit die zyklischen Eigenschaften des Codes
zunichst verloren sind, muf} eine vorwéarts gerichtete Einkopplung (z) der empfangenen
Daten-Bits vorgenommen werden, damit der Meggitt—-Decoder wieder verwendet werden
kann. Diese Einkopplung berechnet sich bei Kiirzung um b Bit aus der Bedingung

s(z) = a(x)i(z)mod g(z) = z" ***i(z)mod g(z) (5.1.14)

Damit berechnet sich die Vorwartseinkopplung fiir den gekiirzten (57,44,6) Code zu

a(z) = z%7mod g(z) = 2"mod g(x) (5.

1.1
= ¥%mod P + a2+ a2 a2+ 2% + a2t + 2%+ 2P+ x4+ 1 (5.1.16)
R NP LR LR R L L R S| 5.1.17)

5)

Der hier verwendete Code kann maximal 2 Fehler korrigieren. Da nur die Fehler in
der hochsten Bit-Position detektiert werden, treten maximal 1 + (516) =14 56 = 57
verschiedene Fehlermuster auf, siehe Tabelle 5.1.2. Die 57 zugehérigen Syndrom-Werte
sind einfach durch die Decodierung der zugehérigen Fehlermuster zu bestimmen und in

[Her91a, B.3] aufgelistet.
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Bild 5.1.4 Schematische Darstellung eines Meggitt—Decoders.

d

Damit sind die Voraussetzungen zur Konstruktion des Meggitt—Decoder erklart. Bild
5.1.5 zeigt den Aufbau des Meggitt—-Decoders fir den vorgeschlagenen (57,44,6)-BCH-
Code.

Der Meggitt—-Decoder lauft in zwei Phasen ab. In der Initialisierungsphase wird das
Codewort gleichzeitig im Syndromregister modulo g(z) dividiert und in das untere Schie-
beregister geschoben. Dazu werden 57 Taktzyklen ben6tigt. Nun beginnt die eigentliche
Fehlerkorrektur.

Der Inhalt des Syndromregisters wird in jedem Schritt mit der Syndromtabelle ver-
glichen. Ist das aktuelle Syndrom in der Tabelle vorhanden, so liefert der Ausgang eine 1,
ansonsten eine 0. Dieses , Treffer-Bit“ wird mit der unteren Schieberegisterfolge EXOR
verknlipft, so dafl bei detektiertem Fehler in der obersten Stelle eine Korrektur durch-
gefiihrt wird. Gleichzeitig wird das Treffer-Bit dem Syndromregister zugefiihrt, damit
der gerade korrigierte Fehler aus dem Syndromregister entfernt wird.

Nun wird das Syndromregister 1 Bit geschoben und modulo g(z) berechnet. Ebenso
wird das untere Schieberegister um eine Stelle geschoben. Mit dem so neu berechneten

Nr. Fehlermuster
1 {0 0 O 0 0 1
2 10 0 0 0 1 1
3 |0 0 0 1 0 1
5 |0 1 0 1
5711 0 0 0 0 1

Tabelle 5.1.2 Tabelle der moglichen Fehlermuster
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Bild 5.1.5 Meggitt—Decoder fiir (57,44,6)-BCH-Code.

Syndrom beginnt die oben beschriebene Auswertung der Syndromtabelle und Korrektur
von vorne. Dieser Korrekturvorgang wird 57 mal wiederholt. Bei erfolgreicher Fehlerkor-
rektur enthilt das Syndromregister zum Schlufl nur Nullen. Ist das Syndromregister nicht
Null, so sind mehr als 2 Fehler im Codewort vorhanden gewesen, die aber nicht korrigiert
werden kénnen.

Bei der Realisierung des Meggitt—Decoders bereitete nur die FPGA-Implementierung
der Syndrom-Tabellen Schwierigkeiten, da die CLBs nur LUT mit 5 Eingangsvariablen
besitzen. In einer ersten Implementierung wurden die 57 Produkterme in einer Tabelle
realisiert. Hierzu wurde ein externes EPROM der Kapazitit 2'3 x 1 Bit benétigt. Der
Syndromwert wird als 13 Bit breite Adresse an den Speicherbaustein angelegt und lie-
fert bei den 57 Produkttermen (,Treffern“) eine 1, ansonsten eine Null zuriick. Fir
die Iimplementierung der Syndromtabellen mittels FPGA ergaben sich mit dem vom
Xilinx-Schaltungsoptimierer (Xnfopt) durchgefiihrten Tests von 300 verschiedenen Kom-
primierungsstrategien bei 4 zu 2 bzw. 5 zu 1 LUT-Konfiguration der CLBs 163 bzw. 132
benstigte Elementarblocke. Die in [dR93, Uni FFM, FB Informatik| durchgefiihrten Op-
timierungen mittels den ,Binary Decision Diagrams®, welche die Bindrfunktionen mittels
eines Entscheidungsbaum darstellen, diesen Baum besonders gut komprimieren kénnen
und zuletzt optimal auf die konkrete Hardware abbilden, erbrachten wesentliche Ver-
besserungen bezliglich des CLB-Aufwands. Hier ergaben sich 50 bzw. 58 CLBs fir die
LUT-Konfigurationen 4 zu 2 bzw. 5 zu 1. Dies steht im Einklang mit den in [SVGR93]
veroffentlichten Ergebnissen, bei denen ebenfalls eine BDD-Optimierung von zufallig ver-
teilter Logik (Random-Logik) wesentliche Verbesserungen erbrachte. Bleibt zu hoffen,
dafl diese machtigen BDD-Optimierungen in naher Zukunft auch in allen kommerziellen
Produkten zur Optimierung von FPGA-Random-Logik eingesetzt werden.

Tabelle 5.1.3 zeigt den gesamten Realisierungsaufwand der untersuchten Decoder-
schaltungen.

Der (57,44,6)-BCH-Code kann auf Grund der Distanz 6 = (2-t+1)+1 neben den zwei
Korrekturen auch eine weitere Ausléschung beheben. Ist von Seiten des Empfangers eine
Angabe der Zuverlassigkeit (Fehlerwahrscheinlichkeit) einzeluner Bits moglich, so kann
fiir das Bit mit der grofiten Fehlerwahrscheinlichkeit eine Ausléschung markiert wer-
den. Somit ist eine Korrektur von 3 Bit moglich. Eventuell kann es bei vorhandener
Zuverldssigkeitsangabe der Bits von Vorteil sein, wenn statt der Korrektur der Fehler

nur Ausléschungen korrigiert werden. Mit dem vorgeschlagenen Code koénnen dann 5
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Syndromtabellen—Realisierung
Funktionsgruppe EPROM Xilinx (Xnfopt) | [dR93, Uni FFM]
PC-Interface 36 36 36
EPROM-Ansteuerung | (13+1 I/OB) - -
Syndromtabelle - 132 50
64 Bit FIFO 32 32 32
Meggitt-Decoder 12 12 12
Ablaufsteuerung 21 21 21
Summe 101 233 151

Tabelle 5.1.3 Realisierungsaufwand in CLBs fiir die in drei Varianten des Meggitt—Decoders.

Ausloschungen korrigiert werden. Diese ,,Soft—Decision“ kann durch systematisches Aus-
testen aller Méglichkeiten mittels des Meggitt-Decoders erreicht werden. Ublicherweise
kommt hier aber eine Korrektur im Spektralbereich zur Anwendung, deren Behandlung
aber den Rahmen dieser Betrachtungen sprengen wiirde. Deshalb soll an dieser Stelle nur

auf die umfangreiche Literatur zu diesem Thema verwiesen werden ([Bla84, S. 166-200],
[Swe91, S. 81-107], [Wig88, S. 65-73]).

5.1.4 Vergleich der verschiedenen Verfahren

Im folgenden soll nun das Protokollfeldverfahren und die vorgeschlagenen Fehlercodes
verglichen werden. Bei bekannter Einzelbitfehlerwahrscheinlichkeit Pg ergibt sich, falls in
k Informationsstellen genau t-Fehler auftreten, fiir die Gesamtfehlerwahrscheinlichkeit:

Pe) = (})r0 - Fo)

) (5.1.18)
Die Wahrscheinlichkeit fiir ein fehlerfreies Minutenprotokoll ohne Fehlerkorrektur ergibt
sich zu

Pu(0) = (1—Pg)" (5.1.19)

Vernachlassigt man die Mehrdeutigkeit bei Stunden/Datumswechsel, so wird durch die
Protokollfeldauswertung, wie in Abschnitt 5.1.1 gezeigt, bei L miniitiger Auswertung,
wobei L méglichst ungerade sein sollte, eine Korrektur von |L/2| Felhlern erreicht. Die
Einzelbitfehlerwahrscheinlichkeit verbessert sich somit auf Ppg:

L

Pep(L) = Y (]L_)Pg(l—PB)L-J'

i>[L/2]

(5.1.20)

Die Wahrscheinlichkeit fiir ein richtiges Minutenprotokoll bei Auswertung von L Minuten
ergibt sich zu

Pup = (1= Ppg(L))* = (1 — Ppe(L))™ (5.1.21)
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Fiir einen t-Fehler korrigierenden Code ergibt sich dann ein korrektes Minutentelegramm,
wenn weniger als ¢t Fehler im Protokoll auftreten. Fiir die Wahrscheinlichkeit eines feh-
lerfreien Minutentelegramms Pyc folgt

Puc = iP(j) (5.1.22)

wobei
PG) = (’]?)Pgu — Pg)" (5.1.23)

gilt. Es ist zu beachten, dafl im Gegensatz zu Gleichung (5.1.18) nun als Anzahl die
gesamte Codewortlange n d. h. 44+13=57 benutzt werden muf.

Bild 5.1.6 zeigt den Vergleich der Fehlerwahrscheinlichkeiten von Protokollfeldverfah-
ren und t—Fehlerkorrektur. Da fiir das Protokollfeldverfahren nur 44 Bit — hingegen fiir
die t-Fehlerkorrektur 57 Bit — beriicksichtigt werden miissen, erfolgt eine Umrechnung
iiber die Wahrscheinlichkeit fiir ein fehlerfreies Minutenprotokoll (Pvyp bzw. Pyc). Ge-
zeigt sind jeweils die zu erwartenden Einzelbitfehlerwahrscheinlichkeiten vor bzw. nach der
durchgefithrten Korrekturmafinahme. Bild 5.1.6 macht deutlich, daf§ fiir grofle Werte der

10ty

Chne Fehlerkorrektur

2 bzw 3 Fehler-
korrektur

Protokollfeld:
3bzw.5 Mi”UteN ‘\E\Kombinatiion 2 Fehler

: ------+3-M+'n-.--P;rotokoII ------------ .

Bitfelherwahrscheinlichkeit mit Fehlerkorretur P

-4 2
Bitfehlerwahrscheinlichkeit ohne Fehlerkorrekur P=10x

Bild 5.1.6 Vergleich der Bitfehlerwahrscheinlichkeiten.
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Einzelbitfehlerwahrscheinlichkeit die ¢-Fehlerkorrektur eine geringfiigige Verschlechterung
bedeutet, hingegen bei kleineren Werten von Pg eine (¢t = 2)-Fehlerkorrektur erheblich
bessere Ergebnisse liefert als eine 3 miniitige Protokollfeldauswertung. So ergibt sich
z. B. bei Pg = 1072 ohne Korrektur mit der vorgeschlagenen (¢ = 2)-Fehlerkorrektur
einen Vergleichswert von Pg = 1075, d. h. eine Verbesserung um den Faktor 1000 ge-
geniiber der Auswertung ohne Fehlerkorrektur.

Zum Vergleich von Protokollfeldauswertung und ¢-Fehlerkorrektur ergibt sich aus
Bild 5.1.6, da§ fiir 3 bzw. 5 Minuten Protokollfeldauswertung und 2 bzw. 3 Fehlerkor-
rektur vergleichbare Codierungsgewinne gegeniiber der Auswertung ohne Fehlerkorrektur
erreicht werden. Da, wie in Abschnitt 5.1.3 gezeigt, bei der t—Fehlerkorrektur fiir die
zu realisierende Hardware (oder Software in einem MC/DSP) nur wenige und einfache
logische Verkniipfungen berechnet werden miissen, ist der anzusetzende Komplexitatszu-
wachs, Zeit— und Leistungsverbrauch minimal. Wird die Zeitverzégerung beim Einschal-
ten des Gerdts zum Aufbau des Protokollfeldes vernachlassigt, so ist der Komplexitats—
und Zeitbedarf fiir die Korrekturmafinahme durch Protokollfeldauswertung dhnlich gering
anzusetzen wie fiir die t-Fehlerkorrektur. Hingegen benétigt man fir 3 bzw. 5 Minuten
Protokollfeld die 3 bzw. 5 fache Leistung, da im allgemeinen der Leistungsverbrauch des
Analogteils weit hoher liegt als der des Digitalteils. Zusammenfassend kann man fest-
halten, daB8 die t—Fehlerkorrektur bei vergleichbaren Codierungsgewinnen beziglich des
Leistungsbedarfs wesentliche Vorteile gegeniiber der Protokollfeldauswertung besitzt.

Ausblickend sei noch kurz die Kombination von Protokollfeldverfahren und ¢-Fehler-
korrektur angesprochen. Tragt man die empfangenen Minutenprotokolle in eine Matrix
ein, so erhalt man fiir die 44 Bit Zeitinformation einen Produktcode. Aufgrund des
Minuteninkrements kann leider in den Priifstellen 0-14 iber die Minuten kein Wiederho-
lungscode angesetzt werden, so dafl die gesamte Produktcodematrix iiber alle Bits nicht
vollstindig ist. Besitzen die Codes minimale Distanzen d; bzw. d; und treten nur Fehler
im Bereich der 44 Zeit-Bits auf, so kénnen mit einem geeigneten Algorithmus§ bis zu
| (dy-dy —1)/2] Fehler korrigiert werden, siehe z. B. [Swed1, S. 144], [Bla84, S. 293]. Bei 3
Minuten Protokollfeld (d; = 3) und dem vorgeschlagenen (57,44,6)-BCH-Code (d; = 6)
kénnen so bis zu |(3 -6 —1)/2| = 8 Fehler korrigiert werden.

Ein stark vereinfachter Algorithmus wiirde zunédchst eine Protokollfeldauswertung
durchfiihren und danach die Fehlerkorrektur mit dem BCH-Code benutzten. Fir die-
sen einfachen Algorithmus bei 3 Minuten Protokollfeld und (¢ = 2)-Fehlerkorrektur ist
die resultierende Bitfehlerwahrscheinlichkeit ebenfalls in Bild 5.1.6 eingetragen.

Eine weitere Verbesserung konnte, wie bereits im Abschnitt 5.1.3.4 fir eindimensio-
nale Codes angesprochen, durch die Auswertung einer eventuell vorhandenen Zuverlassig-
keitsangabe der einzelnen Bits der Produkt-Code-Matrix erreicht werden. Dabei wiirde
allerdings der Decodierungsaufwand durch ,Soft-Decision—Decoding” gegeniiber der De-
codierung ohne Soft—Decision weiter ansteigen. Eine Aussage iber den Codierungsgewinn
ist bei ,Soft—Decision-Decoding® dann nur mit Hilfe von Rechnersimulationen moglich.

§ Hier ist ein mehrfach durchzufiihrende Fehler— und Ausléschungskorrektur nétig, die eine vereinfachte
Form des ,,Generalized Minimum Distance Decoding® (GMD) [Bla84, S. 466] darstellt.
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5.2 Personenrufsystem fiir Langwelle

Als Zusatzgerdt zu mobilen oder festinstallierten Telefonen sind , Personenrufsysteme“
(Paging—Systeme) ideal. Ein solch kleiner, stift— oder armbandulrgroffer Empfanger zeigt
an, daf} ein Teilnehmer telefonisch erreicht werden soll [Ker89].

Eins der ersten in Deutschland, Frankreich und der Schweiz verfiigbaren Personenruf-
systemen ist das ,, Eurosignal®. Hier kann einer Person eine Nachricht in Form einer Num-
mer tibermittelt werden. Der Personenruf wird durch das Anwihlen einer bestimmten Te-
lefonnummer ausgeldst. Eine komfortablere Ubertragung ist mit dem ,,Cityruf-System®
der Telekom mdoglich. Hier kénnen verschiedene Tone, rein numerische oder auch bis zu 80
alphanumerische Zeichen ausgesendet werden. Die gewdhlte Tragerfrequenz (466 MHz)
bedingt, daf3 die Aussendung einer Sendeanlage auf Ballungszentren von Grofistidten
beschrankt ist.

Weitere geplante bzw. im Aufbau befindliche Systeme verwenden Satellitentechnik
(Inmarsat), oder mobile Datenkommunikationsnetze (Modacom), die allerdings weitaus
aufwendigere Empfangstechnik benotigen. Das einzige fiir LW verfiigbare Personenrufsy-
stem der Schweiz (HBG-Sender) gestattet nur einen Personenruf alle zwei Minuten [Hil93,
S. 49].

In dem im folgenden beschriebenen Personenrufsystem wurden konsequent die Vorteile
der LW-Technik bei unidirektionaler Ubertragung eingesetzt. Der ,Cityruf* ist auf kleine
Bereiche (ca. 50 km von der Sendeanlage) beschrankt, wohingegen mittels Langwelle mit
einem Sender weite Teile Mitteleuropas abgedeckt werden kénnen. Zudem besitzen LW
beim Eindringen in Gebauden (und Kleidung) wesentlich bessere Ausbreitungseigenschaf-
ten als UHF-Wellen [Hil93, S. 26-39]. Auflerdem miissen bei Cityruf Sender innerhalb
einer Zone genau synchron laufen, damit es zu keinen Ausléschungen durch Interferenz
kommt. Zahlreiche Sendestationen sind fiir eine flichendeckende Versorgung nétig, so
z. B. ca. 1000 Sendeanlagen bei Modacom—System fiir Deutschland. Dariiber hinaus ist
beim ,,Cityruf keine Nachrichtenverschliisselung vorhanden, so dal Nachrichten leicht
abgehort oder sogar falsche Nachrichten ausgesendet werden kénnen. Weiterhin erscheint
die Wahl eines Blockcodes zur Fehlerkorrektur, wie er beim Cityruf verwendet wurde, fiir
eine kontinuierliche Datenverarbeitung hinderlich [Dru89], [Tel91].

Das entworfene Pagingsystem ist durch folgendes Pflichtenheft gekennzeichnet:

e Teilnehmerzahl ca. 4000000

e Maximale Wartezeit je Funkruf 15 min

e im Mittel 1 Anruf pro Teilnehmer je Tag

e geringe Leistungsaufnahme des Empfangers
e Mafnahmen zur Fehlerkorrektur

o Ubertragung alphanumerischer Nachrichten
e Datenverschliisselung

Neben der vollstindigen Erfilllung des Pflichtenheftes sind folgende erzielte Leistungs-
merkmale zu nennen:
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e Reichweite des Senders gréfler als 1000 km (LW-Sender, 50 kW, 3000 Baud)
e 3 Nachrichtentypen

Ubertragung von Datum und Uhrzeit

o Adressierung von 144 Gruppen & 2'¢ Teilnehmern

Systematischer Faltungscode (J = 8 Trial-and-Error—-Code mit Majority—Decoder)

o DES basierte Strom—Chiffre zur Verschliisselung

Im folgenden wird zundchst das entworfene Datenformat vorgestellt. Danach erfolgt die
Beschreibung der Fehlerkorrekturschaltung und des verwendeten Verschliisselungsalgo-
rithmus. Abschliefend wird noch das realisierte Gesamtsystem kurz erlautert.

5.2.1 Beschreibung des Datenformats

5.2.2 Das Minutenintervall

Durch einen festen Zeitbezug des verwendeten Datenformats ist es zuin einen moglich, die
Teilnehmer in Gruppen zu unterteilen, so dafl ein Empfanger nur einen kleinen Teil der
gesamten Ubertragungszeit ,auf Empfang® sein muB. Zum anderen ermoglicht es durch
wenige zusatzliche Bits die Ubertragung von Datum und Uhrzeit.

1010---01 0001101 N Bit (faltungscodiert) | --- 1010- - -
N — N——
Barker-Code Abschluf}
moglichst
kurz
Fehler—
korrektur
Block 0 | Block 1 Block 2 | Block 3 e Block N
je 25 Bit

Bild 5.2.1 Aufbau des Sekundenintervalls.
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Den prinzipiellen Aufbau des Datenformats zeigt Bild 5.2.1. Zun&chst sind einige
wenige Bit zur Synchronisation vorgesehen. Danach folgen die mit einem systemati-
schen Faltungscode zur Fehlerkorrektur versehenen eigentlichen Daten— und Adreblécke
a 25 Bit. Zum Abschluf} sind einige Stopf-Bits zur Vervollstandigung des Rahmens vor-
gesehen.

Zur Synchronisation wurde anders als bei ,,Cityruf* keine 512 Bit lange Sequenz be-
nutzt, sondern eine kurze 01- - - Folge, um die Laufzeitunterschiede innerhalb Deutschland
auszugleichen. Eine kurze Barker-Sequenz dient zur Kennzeichnung des Blockanfangs.
Diese kurze Synchronisationssequenz wird im Sekundentakt des DCF77 Signals ausge-
strahlt. Dem etwas erhéhten Aufwand fiir die Realisierung der zweiten Empfangsfre-
quenz steht der Vorteil einer nicht benétigten, fortwahrenden 512-Bit Korrelation zur
Synchronisation gegeniiber. Wegen der geringeren Verlustleistung erscheint die gewahlte
Synchronisation der Synchronisation des ,,Cityrufs tiberlegen.

Die Gruppeneinteilung wurde hierarchisch durchgefiilhrt. Die oberste Gruppeneintei-
lung findet auf Minutenebene statt. Es gibt 12 Gruppen, so dafl jede dieser 12 Gruppen
genau 5 mal pro Stunde angesprochen wird, siehe Pflichtenheft. Diese Minutengruppen
sind wiederum in 12 Gruppen eingeteilt, so dafl ingesamt 144 Gruppen durch den Zeit-
bezug unterschieden werden kénnen, ohne dafy zusatzliche Adre—Bits iibertragen werden
miussen. Weiterhin bietet eine Gruppeneinteilung die Méglichkeit, die Adressen einzelner
Gruppen nicht vollstandig zu vergeben, so dafl (bei erhéhten Kosten fiir den Funkruf)
Teilnehmer haufiger erreichbar sind als andere Teilnehmer niedrigerer Prioritat.

Die Nachrichten selbst sind folgendermaflen aufgebaut: Zunéchst einmal sind 2 Bit
fur 3 Typen der ,,Art der Nachricht® vorgesehen. Dies sind Adresse mit Status—Bits,
numerische oder alphanumerische Nachrichten. Ein Adrewort besitzt dabei in der ersten
Bit-Stelle eine Eins, dann 16 Bits fiir die Adresse, zwei Bits fiir ,,Art der Nachricht® und 6
Status—BitsT, siehe Bild 5.2.2. Die Datenworte ihrerseits beginnen mit einer Null, gefolgt
von 6 numerischen oder 4 alphanumerischen Zeichen, siehe Bild 5.2.3 und 5.2.4.

Auflerdem ist die Verschlisselung der Datenworte vorgesehen. Es liegt in der Natur
des Systems, dafl anders als bei vielen Kryptosystemen der Schliissel nachtraglich nicht
verandert werden kann, ohne dafl die Veranderung im voraus bestimmt ist oder iiber den
Kanal iibertragen wird. Die Ubertragung eines Schliissels iiber den Kanal kann nicht in
verschlisselter Form geschehen, da nicht sichergestellt werden kann, dafl jeder Empfanger

t Die Status-Bits sind als minimale Zusatzinformation vorgesehen, wenn der Ubertragungskanal stark
ausgelastet ist und keine zusatzlichen Datenworte ilibertragen werden kdnnen. Von den 6 Bit dienen
4 Bit der Kennzeichnung des Riickrufs iiber die Wahlspeichertasten auf dem eigenen Telefon und
2 Bits der Dringlichkeit der Nachricht bzw. des Riickrufs.

1 A15 AO tlto Sts Sto

24 23 5 0

Bild 5.2.2 Aufbau des Adreflworts.
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1] Ziffer 0 Ziffer 1 Ziffer 2 Ziffer 3 Ziffer 4 Ziffer 5

24 23 20 19 16 15 12 11 8 7 4 3 0

Bild 5.2.3 Das numerische Datenwort.

0 Zeichen 0 Zeichen 1 Zeichen 2 Zeichen 3

24 23 18 17 12 11 6 5 0

Bild 5.2.4 Das alphanumerisches Datenwort.

zum Zeitpunkt der Schlisseldnderung betriebsbereit ist. Da aber alle invarianten Teile
des Verschliisselungsverfahrens potentiell einem Angreifer zuganglich sind (durch Kryp-
toanalyse), wird hier fir jeden Empfanger ein individueller Schliissel vorgesehen, der vom
Sender in einer Tabelle gespeichert wird und in jedem Empfanger fest codiert ist. Die-
ser Schlissel wird durch einen weiteren Teilschliissel ergénzt, der aus der {ibertragenen
Zeitinformation besteht.

Gesamtschliissel: Zeit—Teil | Adrefiteil

5.2.3 Fehlerkorrekturschaltung

Greift man die ausfiihrliche Diskussion der Unterschiede zwischen Faltungs— und Block-
codes aus Abschnitt 5.1.3 auf, so erscheint es unmittelbar einsichtig, dafi fur eine
kontinuierliche Verarbeitung des Bit-Stroms und den damit verbundenen geringen
Hardware-Aufwand und Leistungsbedarf eine Faltungscode geeigneter erscheint. Im fol-
genden sollen daher leistungsfahige und aufwandsgilinstige Decoderschaltungen untersucht
werden, da die senderseitige Encoderschaltung lediglich einen einmaligen Aufwand bedeu-
tet. Es wird dabei kein Wert auf eine vollstindige Darstellung und Erlauterung aller
moglichen Decoderschaltungen gelegt — sondern es wird lediglich eine Suche nach glinsti-
gen Verfahren durchgefiihrt, so dafi Decoderschaltungen, die unmittelbar ungiinstig fiir
eine Paging-Empfangerrealisierung erscheinen, nicht untersucht werden.

Bild 5.2.5 zeigt eine iibliche Darstellung fiir Faltungscoder, an der nochmals die Be-
griffe Informationsblocklinge bzw. Symbollange k, Codewortlange n und EinfluBlinge
v =m - k deutlich hervortreten. Im speziellen zeigt Abbildung 5.2.5 einen Faltungscoder
mit k = 3, n =5, m =7 und » = 21. Fir diesen (n,k)-Baumcode ergibt sich eine
Coderate von R = k/n = 0,6.

Ublicherweise werden vier grundlegende Kriterien zur Klassifizierung verschiedener
Baumcodes benutzt. Dies sind die endliche Einflufilinge, die Zeitinvarianz, die Li-
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Einflulainge |

Informationsblock - -
/)

|||||||||}—|—-|||||l||||||||1||||x|| |
2K | AN v“vl AN |
4|—| Logik | |

Codewort

L _ _Encoder __ _|

Bild 5.2.5 Veranschaulichung eines Schieberegister—Encoders.

nearitit und die Frage, ob der Code systematisch ist. Die Begriffe wurden bereits im
Abschnitt 5.1.3 erlautert. Abbildung 5.2.7 zeigt eine systematische Darstellung gebrauch-
licher Baumcodes anhand dieser vier Kriterien [Bla84, S. 351].

5.2.3.1 Der Maximum Likelihood Sequence Decoder — Viterbi—Decoder

Bereits bei der gedachtnisbehafteten Demodulation von FM-Signalen im Abschnitt
4.3.3 wurde die Sequenzschatzung mittels Viterbi-Decoder kurz angesprochen. Der
Viterbi-Decoder liefert bei einer (fehlerbehafteten) Empfangssequenz die zugehorige
Sendesequenz mit der geringsten Hamming-Distanz. Da er somit den optimalen Weg
durch ein Trellis-Diagramm findet, ist der Viterbi-Algorithmus bei einer gedachtnislosen
Rauschstdrung ein optimaler Sequenzschatzer (MLSE). Als Vorteile des Viterbi-Decoders

sind die konstante Decodierzeit und das MLSE-Prinzip zu nennen — als Nachteile
der grofle Speicherbedarf und damit die Einschrankung auf Cocdes mit kleiner Gedacht-
nislange.

Da die im Abschnitt 5.2.3.2 beschriebenen sequenziellen Decoder auf dem MLSE—-Prin-
zip des Viterbi—Algorithmus aufbauen, erfolgen an dieser Stelle noch einige Grundiberle-
gungen. Lineare Baum-Codes kénnen durch ein Trellis—Diagramm dargestellt werden,
da sich die einzelnen Zustinde im Code-Baum zyklisch wiederholen. Ein Baum-Code
mit der EinfluBlange v = m - k kann durch die 2” verschiedenen Zustande des Schie-
beregisters, siehe Bild 5.2. 6 cha,la,ktelmelt werden. Das Trellis-Diagramm besitzt bei
einer Code-Rate R = k/n je Zustand bzw. Knoten 2% ankommende und 2* wegfiihrende
Aste. An den Asten werden die Codesymbole der Linge n notiert. Bei biniren Trellis
(k = 1) ist es {blich, eine Verzweigung nach oben einer {ibertragenen Null und eine Ver-

Codewert,

4
Eingangswert 1]
Y

N
A} VAV

Bild 5.2.6 Encoder fiir einen R = 1/2-Faltungscode.
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Bawmncodes
linear endliche Einflullinge
Lineare .
Baumcodes Trellis-Codes
systematisch zeitinvariant systematisch
endliche
Systfamatisdle E;::lﬂ;g};?::\g/aeriant Systematische
lineare Trellis-Codes
Baumcodes
zeitinvariant
endliche —
Einfluilinge Sliding
und zeitinvariant Block-Codes
linear systematisch
Systematische
Faltungscodes sliding
Block-Codes
systematisch linear

Systematische
Faltungscodes

Bild 5.2.7 Hierarchische Einteilung von Baumcodes.

zweigung nach unten einer tibertragenen Eins zuzuordnen. Dem Encoder aus Bild 5.2.6
ist das Trellisdiagramm aus Abbildung 5.2.8 zuzuordnen.

Zustand

Bild 5.2.8 Trellisdiagramm fiir R = 1/2-Faltungscodes.
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Fir die MLSE-Decodierung reicht es vollig aus, immer nur die 2“—Pfade und de-
ren Metriken, die an den Knoten einer Stufe ankommen, zu speichern, da letztendlich
der MLSE-Pfad einen dieser Knoten beinhaltet. Alle Pfade, die bei einem Knoten an-
kommen und eine kleinere Metrik als die des ,,Survivor“ besitzen, brauchen nicht mehr
gespeichert zu werden, da diese Pfadstiicke niemals zum MLSE-Pfad gehoren kénnen
und man gewohnlich nur den Pfad durch das Netz bestimmen will, der zuletzt die grofite
Metrik besitzt. Dennoch kann es natiirlich vorkommen, dafl der Knoten, der zu einem
gewissen Zeitpunkt als Endpunkt des maximalen Pfades gilt, spiter nicht mehr zum
MLSE-Pfad gehort. Dieses ,Uberstimmen® einer lokalen Falschdetektion ist eine Ana-
logie zu der im Abschnitt 4.3.3 beschriebenen gedachtnisbehafteten Demodulation mit
grofien lokalen Stérimpulsen. Decodierungbeispiele zum Viterbi-Algorithmus sind z. B.
in [Dor93, S. 152], [Bla84, S. 381] oder [Swe91, S. 120-3] zu finden.

Aufgrund der Forderung eines endlichen Pfadspeichers und der Verzégerungszeit durch
das Decodieren kénnen die 2 Pfade nicht beliebig lang untersucht werden. Simulationser-
gebnisse zeigen, daf die Beriicksichtigung der 4-5 fachen Gedéchtnislange im Pfadspeicher
nur zu einer unerheblichen Degradation gegeniiber einem unendlich langen Pfadspeicher
fithrt [Dor93, S. 151]. Decodiert wird iiblicherweise durch Riickverfolgung zum Pfadan-
fang des Pfades, der zu einem bestimmten Zeitpunkt die maximale Metrik besitzt. Der
notige Schaltungsaufwand ist in den Bildern 5.2.9 und 5.2.10 veranschaulicht.

Die Hardware des Viterbi-Decoder 1a8t sich entsprechend den Abbildungen 5.2.9
und 5.2.10 in drei Teile untergliedern: Pfadspeicher mit Decoderausgang,
Survivor—-Berechnung und Maximumbestimmung . Als Pfadspeicher werden
4 -y -2¥ Bit und halbsoviele CLBs benétigt. Fiir den Decoder zum Ausgang werden

Pfadspeicher und Ausgangsdecoder

{ I ! ]
| IR e e K |
Gl x Gl x G| x G| x =0
I MPX01 R M R M R M R M I
Ef P -EP-J-EP ce. |E}P !
I Gl x ] x ] x gl x =1 I
- I t 1 1 t Vi
| ouT ~—MPX 20 |
| I I I I |7
I UM B I ] el ] slF o
| Gl x Gl x cf x Gl x =0 |
1
I 2 1PX11 Rl M Rl M Rl M Rl M I
el p E|l P El P elp !
Gl x ol x G|l x Gl x -1
| ' I f i I Vi |

Bild 5.2.9 Viterbi-Decoder mit Pfadlinge 4 - » und 2“=2? Knoten. (a) Pfadspeicher und Aus-
gangsdecoder.
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Bild 5.2.10 Viterbi-Decoder mit Pfadlinge 4 - » und 2“=2? Knoten. (b) Metrikberechnung des
Viterbi-Decoder.

(1+2+...2") an 2 zu 1 MPX benotigt. Fir die Survivor-Berechnung sind Metrik-
additiv und Metrikclear, Metriksumme, Vergleicher je mit ([log,(v * n)] + 1) Bit Breite
und der Metrikspeicher mit vorgeschaltetem 2 zu 1 Multiplexer vorzusehen. Fiir die
Mazimumbestimmung werden Vergleicher, 2 zu 1 Multiplexer und ein Decoder (der die
MPX-Ansteuerung der Maximumbestimmung in die Ansteuerung fir den Ausgangsdeco-
der umsetzt) benotigt.

Andere Werte als £k = 1 erscheinen fiir eine FPGA-Implementierung noch zu auf-
wendig. Fir n > 2 wire die Informationsmenge pro Zeiteinheit zu gering, so dafi im
folgenden nur Codes der Rate R = 1/2 betrachtet werden. Die Tabelle 5.2.1 zeigt den
Realisierungsaufwand fiir die Einfluilangen v = 2 bis 4 und beliebige v bei R = 1/2.

Die Ergebnisse aus Tabelle 5.2.1 zeigen, dafl aufgrund des exponentiellen Anstiegs des
Aufwandes mit der Einflullange, » moglichst klein gehalten werden mufl. Da aber eine
MLSE-Decodierung erfolgt, ist zu erwarten, dafl trotz der geringen Anzahl an Fehlern,
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Funktionsgruppe v=2|v=3|v=4 v

Pfadspeicher 16 48 128 4.p-2v-1

Decoder zum Ausgang || 1,5 3,5 6,5 1424... 2072
Metrikadditiv 4 4 4 4

Metrikclear 1 2 4 [(2+4+...+2"71)/4]
Metriksumme 24 64 128 ([logy(nv)] +1) - 2v+1
Survivor-MPX 6 24 48 ([logy(n)] +1) - 2v71
Metrikvergleicher 6 24 48 ([logy(n)] +1) - 2¢71
Maximumvergleich 4.5 14 30 | ([logy(mnv)] +1) -3- (1 +2+...2°71)
MPX 3 12 28 (24...+2°71) -3 ([logy(nw)] +1)
Decoder 1 2 4 [(2+44...+2v71)/4]
Steuerwerk 4 4

Summe: 67 197,5 | 428,5

Tabelle 5.2.1 Realisierungsaufwand in CLBs von R = 1/2 Viterbi-Decodern fiir beliebige v
und berechnete Werte fiir » = 2 bis 4.

die in einem kleinen Fenster korrigierbar ist, sich insgesamt doch akzeptable Korrektur-
leistungen ergeben.

Die Auswahl geeigneter Generatorpolynome gestaltet sich folgendermaflen: Vergleicht
man die in der Literatur genannten Korrektureigenschaften von systematischen und nicht-
systematischen Faltungscodes, so zeigt sich, dafl bei gleicher Einflullange nichtsystema-
tische Faltungscodes bessere Korrektureigenschaften besitzen als systematische Faltungs-
codes, siehe z. B. [Pro83, S. 306-8], [Joh75, S. 465], [CC88, S. 402-7] [Bla84, S. 367]
oder [Dor93, S. 162-4]. Die Verwendung eines nichtsystematischen Codes widerspricht
aber der Forderung nach geringem Stromverbrauch. Dies entstammt folgender Idee: Der
Empfanger soll ohne Fehlerkorrektur das eigene Adrefiwort (mit bis zu ¢ Fehlern) im Da-
tenstrom erkennen kdénnen und erst dann die Fehlerkorrektur hinzuschalten, um etwaige
Fehler (Anzahl kleiner ¢) zu korrigieren.

»Quick Look In“ (QLI) Codes [MCT71] sind eine Klasse von nichtsystematischen Fal-
tungscodern der Rate R = 1/2 dergestalt, dafl hier die fiir den Viterbi-Decoder bedeut-
same freie Distanz ebensogute Werte liefert, wie die besten bekannten Faltungscodes mit
gleicher Einflufilange » = 2 bis 4. Vorteilhaft ist, dafl die Informationsfolge durch einfa-
che EXOR-Verkniipfung rekonstruiert werden kann. Die freie Distanz der verwendeten
QLI-Codes ergibt sich fiir » = 2,3 und 4 zu dy = 5,6 bzw. 7 [JohT75, S. 465].

Dieser gute Kompromifi zwischen geringem Aufwand fiir die Riickgewinnung der Infor-
mationsfolge und den guten Korrektureigenschaften der QLI-Codes lassen einen Einsatz
dieser Codes im Paging-System sinnvoll erscheinen. Daher sind in der Tabelle 5.2.2
genannten Generatorpolynome fiir QLI-Codes angegeben.

Fiir die Berechnung der Bitfehlerwahrscheinlichkeit des MLSE-Decoders sind aus
der Literatur zwei Verfahren bekannt:



5.2. PERSONENRUFSYSTEM FUR LANGWELLE 155

Code Ol1=7|01=174|01 =66
02=5|02=54|02 =46
Einflufitiefe | v =2 v=3 v=4
Distanz Gewichtskoeflizienten w;
0-4 0 0 0
5 1 0 0
6 4 2 0
7 12 7 4
8 32 18 12
9 80 49 26
10 192 130 74
11 448 333 205
12 1024 836 530
13 2304 2069 1369
14 5120 5060 3476
15 11264 | 12255 | 8470
16 24576 29444 19772
17 53079 64183 43062
18 109396 | 126260 83346
19 103665 | 223980 147474
20 262144 | 351956 244458

Tabelle 5.2.2 Gewichtskoeffizienten fiir das ,,Union Bound“ des Viterbi-Decodern mit v = 2

bis 4 fiir den QLI-Faltungsdecoder.

a) Berechnung mittels FSM-Darstellung und SignalsfluBgraphfunktion T(D, L, N)
[Bla84, S. 442-4]

b) Berechnung mittels Union Bound [CC88, S. 24 und S. 244]

Das Verfahren nach a) ist weniger empfehlenswert, da die Bestimmung von T(D, L, N)
per Hand aus dem SignalfluBgraphen, selbst bei kurzen Einflufilangen, recht mithsam ist.
Das Verfahren nach b) erlaubt den Einsatz eines Digitalrechners.

Ohne Einschrinkung der Allgemeinheit kann man zur Bestimmung des ,,Union
Bounds“ nur die Distanz zum Nullwort betrachten, da lineare Faltungscodes vorliegen.
Beim MLSE-Decoder wird dann eine falsche Entscheidung getroffen, wenn eine Sequenz,
die im Nullzustand startet und in 7 Stellen zum Nullwort differiert, mindestens j/2 Einsen

besitzt. Fir diese Wahrscheinlichkeit gilt:
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Eg=(j+1)/2 (Z.')p"qj"' bei ] ungerade
P; = R . o (5.2.1)
%(j}Q)pJ/2q]/2 + Ez]'=j/2+1 (Z)qu‘]_2 bei j gerade
Berechnet man nun fiir einen Code die Anzahl w; solcher Pfade mit dem Gewicht 7, so
kann fiir einen Code der Rate R = 1/2 die resultierende Einzelbitfehlerwahrscheinlichkeit
mit Korrektur mittels eines kurzen Programms [MS93, Anhang C.4] zur Bestimmung der
Gesamtgewichte der Eingangssequenzen w;, berechnet werden, wobei gilt

1 o]
P < ; w, P; (5.2.2)

Die Tabelle 5.2.2 zeigt die berechneten Gewichtskoeflizienten w;. Da P; exponentiell fir
grofle 7 gegen Null strebt, missen nur wenige w; berechnet werden. Die zugehorigen
Kurven fiir die Bitfehlerwahrscheinlichkeit (Bild 5.2.13) werden in Abschnitt 5.2.3.4 noch
néher erldutert.

5.2.3.2 Sequentielle Decoder

Der wesentliche Nachteil einer FPGA-Implementierung des Viterbi-Decoders liegt in dem
exponentiell mit der Einfluflange v wachsenden Speicheraufwand. Ziel der sequentiel-
len Decoder ist es nun, gerade diesen Speicheraufwand stark zu reduzieren, ohne daf
ein wesentlicher Decodierungsverlust entsteht. Dies wird dadurch erreicht, daf} nur ein
Pfad (Fano-Decoder) oder einige wenige Pfade (Stack-Decoder) in einem Kellerspeicher
abgelegt werden.

Beim Fano—Decoder wird nur ein Pfad in begrenzter Pfadlange gespeichert. Die
Suche des MLSE-Pfads wird dadurch gesteuert, dafl die Metrik fortwahrend mit einem
laufenden Schwellwert T verglichen wird. Tritt nun aufgrund eines Ubertragungsfeh-
lers der Fall auf, dafl der Metrikwert unter den Schwellwert T fallt, so wird ein neuer Pfad
mit groferer Metrik gesucht. Dabei wird einen oder mehrere Knoten im Trellis zuriick-
gegangen und versucht, mit einer anders gewahlten Verzweigung eine grofiere Metrik zu
erhalten.

Der Vorteil des Fano-Decoders ist darin zu sehen, dafl auch Faltungscodes groflerer
Lange verwendet werden kénnen, die iiblicherweise bessere Korrektureigenschaften bieten
als Decoder kurzer Einflulingen. Obwohl der Fano-Decoder kein MLSE-Decoder ist und
folglich eigentlich schlechter in der Codeausnutzung als ein Viterbi-Decoder ist, so ist es
in einer praktischen Realisierung dennoch maéglich, bessere Korrekturwerte zu erbringen,
da ja bedeutend gréofiere EinfluBlangen verarbeitet werden kénnen.

In Tabelle 5.2.3 ist eine CLB-Aufwandsabschatzung fiir den Fano-Decoder fiir ver-
schiedene EinfluBlangen v gezeigt.

Als Nachteile des Fano-Decoders sind zu nennen:

e Muf} im Fehlerfall mehr Knoten zuriickgegangen werden als der Pfadspeicher lang
ist, so sind die im Pfadspeicher stehenden Daten unbrauchbar

e Der Decoder ist nicht in der Lage, auf einen beliebigen Anfangszustand zu synchro-
nisieren
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Funktionsgruppe | v =2 |v=3 |v=4|v=5|v=06|v=7|v=8|v=9|v=10
Pfadspeicher 10 15 20 25 30 35 40 45 50
Metrik 7 8 8 8 9 9 9 9 9
Encoder 6 9 12 15 18 21 24 27 30
Addierer 14 16 16 16 18 18 18 18 18
Vergleicher 7 8 8 8 9 9 9 9 9
Steuerwerk 5 5 5 5 5 5 5 5 5
Summe 49 61 69 76 89 97 105 113 121

Tabelle 5.2.3 Aufwandsabschdtzung in CLBs fiir den Fano-Decodern mit v = 2 bis 10 [MS93,
S. 26].

o Die Decodierzeit ist von der Anzahl der Ubertragungsfehler abhangig

e Aufgrund méglicher Ubertragungsfehler muf die Decoderschaltung wesentlich hdher
getaktet sein, als es die ankommende Bit-Rate vorgibt

Wesentlich unkritischer im Fehlerfall verhilt sich der Stack—Decoder. Dieser Decoder
verwendet einen Kellerspeicher fiir [ Pfade sowie deren Metriken. Der Kellerspeicher ist
nach MetrikgroBe sortiert. In jedem Schritt werden fiir die 2¢ Verzweigungen des groften
Metrikwertes die neuen Metriken berechnet und im Stapel einsortiert. Ein Decodierungs-
beispiel ist z. B. in [Dor93, S. 156] dargestellt. Zum Ende der Decodierung befindet sich
der optimale Pfad an oberster Stelle im Kellerspeicher.

Das Hauptproblem bei einer FPGA-Realisierung ist das Sortieren und Ordnen des
Kellerspeichers. Dies ist in ,Software“ relativ unproblematisch — hingegen in ,Hard-
ware“ sind insbesondere die durchzufiihrenden Vergleichsoperation recht aufwendig, siehe
Tabelle 5.2.4.

Im Vergleich zum Fano-Decoder 1ifit sich festhalten: Es treten &ahnliche Rea-
lisierungsprobleme auf. Der Stack-Decoder besitzt einen erhdhten Speicheraufwand

Funktionsgruppe | v =2 |v =3 |v=4|v=>5
Kellerspeicher 48 84 128 190
Vergleicher 21 40 56 72
Encoder 6 9 12 15
Multiplexer 6 8 10 12
Addierer 14 16 16 16
Steuerwerk 6 7 7 8
Summe 101 164 229 313

Tabelle 5.2.4 Aufwandsabschdtzung in CLBs fiir den Stack—Decoder fiir » = 2 bis 5 [MS93,
S. 28].
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gegeniiber dem Fano-Decoder — die nétigen Rechenoperationen sind aber wesent-
lich geringer. Der Stack-Decoder liegt beziiglich dem Realisierungsaufwand fir eine
FPGA-Implementierung zwischen Viterbi— und Fano—Decoder.

Aufgrund des moglichen Fehlverhaltens und der nicht vorhersehbaren Decodierzeit
erscheinen sequentielle Decoder weniger fiir die Verwendung in einem Paging—-Empfanger
geeignet und werden daher im folgenden nicht weiter beriicksichtig.

5.2.3.3 Algebraische Decoder

Algebraische Decoder werten, ebenso wie es in Abschnitt 5.1 bei Blockcodes erlautert
wurde, das Fehlersyndrom aus. Im Decoder werden ebenso wie im Encoder (siehe Bild
5.2.11 und 5.2.12) aus den Informations-Bits die Parity-Bits berechnet. Diese werden
mit den empfangenen Paritdten EXOR verkniipft und bilden nun das Syndrom. Ist das
Syndrom ein Nullvektor, so trat kein Fehler auf — anderenfalls kann aufgrund des Syn-
drommusters auf die Fehlerstelle geschlossen werden. Im Gegensatz zu Blockcodes, die
sich durch ein einziges Generatorpolynom beschreiben lassen, werden fiir Faltungscodes
der Rate R = k/n genau k + 1 Generatorpolynome benétigt. Diese Generatorpolynome
werden fir eine kompakte Darstellung zur (n x k)-Generatorpolynom-Matrix zusam-
mengefafit. Fir den systematischen Faltungscoder aus Abbildung 5.2.11 ergibt sich die
Generatormatrix zu

G(z) = 1 221 4 20 4 19 4 17 4 g16 4 213 4 p11 (5.2.3)

Es ergibt sich die fiir den systematischen Code zwingende Form fiir G(z) = [I:P(z)]
aus Einheitsmatrix gefolgt von der Polynommatrix. Die Parity—Check—Matrix lautet so-

mit H(z) = [-P(z)T:I], da G(z) - H(z)T = 0 erfiillt sein mufl. Damit berechnet sich der
gesuchte Syndromvektor zu S(z) = v(z) - H(z)T, wobei v(z) die empfangene Bit-Folge
reprasentiert.

Die Syndrome entsprechen jeweils dem Produkt aus einem speziellen Fehlervektor und
der Parity—Check-Matrix. Der Syndrom—Decoder erkennt nun anhand der berechneten
Syndrome und einer (kleinen) Tabelle, ob dieses Fehlermuster korrigiert werden kann.
Um die Tabelle klein zu halten, werden dabei nur Fehler korrigiert, die in der ersten
Bit—Position auftreten. Kann ein Code mehrere Fehler korrigieren, so reicht es nicht aus,
das Syndromregister zu 16schen, sondern der Syndromwert mufl vom Syndromregister
subtrahiert werden, vergleiche Bild 5.2.12.

Code-Bits

<—————— Gedichtnislinge v= 22

HNEEEEEEEEER I||II||%
YRR

Bild 5.2.11 Systematischer (44,22)-Encoder der Rate R = 1/2 und der Einflullinge v = 22.

Informations—Bits

i
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Nun wurde aber bereits im Abschnitt 5.1 gezeigt, dal mit FPGAs Tabellen mit mehr
als 5 Eingangsvariablen schlecht realisierbar sind. Hier bieten eine spezielle Klasse von
syndrom-decodierbaren Codes, die sogenannten ,,Majority—Codes“, eine wesentliche Ver-
einfachung. Bei den ,kanonisch selbstorthogonalen Codes“ (CSOC) besitzen diejenigen
J Spalten {Ax} der Paritycheckmatrix, die als orthogonale Schitzwerte benutzt werden,
lediglich in der ersten Zeile eine gemeinsame 1, siehe z. B. [CC88, S. 284]. Bei einem
Auftreten eines Fehlers in der obersten Stelle sind somit mindestens [J/2] Einsen im
Syndromregister vorhanden. Fiir die Decodierregel ergibt sich so:

(5.2.4)

60———

i {1 fir Y27, Ae > [J/2]

0 sonst

Nun wird unmittelbar die Bezeichnung ,Majority—Code"“ einsichtig. Statt der auf-
wendigen Syndromtabelle wird lediglich ein Mehrheitsentscheider bendtigt. Eine ,Ma-
jority* decodierbare Klasse von Codes stellt Massey in [CC88, S. 289] unter der Be-
zeichnung , Trial and Error Codes“ vor. Bei den zugehérigen Decodern werden nicht die
Syndrome direkt ausgewertet, sondern die Syndrom-Bits werden so miteinander kombi-
niert, dafl der resultierende Vektor orthogonal auf e}, steht. Diesem geringen zusatzlichen
Hardware—Aufwand steht der Vorteil gegeniiber, daf , Trial and Error Codes® im allgemei-
nen bei gleicher EinfluBlinge etwas bessere Korrektureigenschaften als die CSOC-Codes
besitzen. In Tabelle 5.2.3.3 sind einige ,, Trial and Error Codes“ fiir die Rate 1/2 angege-
ben.

Tabelle 5.2.6 zeigt eine CLB-Aufwandsabschitzung fiir den Majority—Decoder fiir
verschiedene J.

Zur Berechnung der Korrekturfdhigkeit dieser Codes wird die vereinfachte Annahme
getroffen, dafl, ebenso bei Blockcodes (siehe Abschnitt 5.1.4), im Bereich der doppelten
EinfluBlange der Code |J/2] Fehler korrigieren kann [Bla84, S. 440].

seriell/parallel

¥Wandlung
serielle Informalions—Bits
'IIIIIIIIIIIIIIIQ!Iing—O
D —* \NZ (N>
Syndromregister
=
g [TITITTT]
RS |
AE S
=3 \uwa
2'a ae— | — N
AN ¥ ) AN W i
D
S1+55+58+515+521 S17 sie S13 |11 SZ+S(1+SG+SIQ 0
S4+5)14+520
J1 32 3 J4 J5 16 7 I8
Majority - Logic
IF Iil I; > 4 THEN Majority = 1 ELSE Najority = 0
Majority

Bild 5.2.12 J = 8 Trial-and-Error Majority—Decoder.
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J |tup | v Generatorpolynom Orthogonalitatsgleichungen
2 1 2 142 So, S1
4|1 2 |6 14+ 23+ 2+ 2° S0, 83, 84, 81 + S5
6 12| 1428 427 4+ 2° 4 2% 4 2 | s0, 56, 57, S9, 51 + 53 + S10,

S4+ Ss + s11
8| 4 |22 (142" + 2B+ 2%+ 2"+ 2" 50,511,513, S16, 517, 82 + 83 + Se+

+2%0 + ¢ $19, 84 + S14 1 S20, 51 + S5 + Sz +

S15 1+ S21

10| 5 |36|1 428421+ 22" 4 228 4 22° | 50, 513, S19, S27, 51 + Sg + S28, S10-+

+$30 + $32 + $33 + $35

S20 + S29, 11 + S30 + S31,
813 + 821 + S23 + 832, 814+
833 + 834,92 + 83 + S16 + S2a+

S26 -+ S35

Tabelle 5.2.5 Liste einiger Majority decodierbaren ,,Trial and Error Codes“ Faltungscodes
[CC88, S. 406].

L7z 2v . .
P(J) = Z( , >p1(1—p)2u_1 (5.2.5)

=0 ¢

Dabei ist das Fenster, in dem die |J/2| Fehler auftreten dirfen, ,gleitend“. Im
Vergleich zu einem Blockcode gleicher Linge und gleicher Korrekturfahigkeiten ist
dann dieser Faltungscode, geringfiigig schlechter zu bewerten. Ab BFW kleiner 1073
diirfte dies aber kaum noch einen Unterschied bedeuten. Anhand der durchgefiihrten
Computer—-Simulation iber 106 Bit ergibt sich eine akzeptable Ubereinstimmung mit den
theoretisch berechneten Werten, siehe Bild 5.2.13.

Da die resultierende Einzelbitfehlerwahrscheinlichkeit berechnet werden soll, wird wie-
derum, wie im Abschnitt 5.1.4, die Blockfehlerwahrscheinlichkeit P(J) mit der Blockfeh-
lerwahrscheinlichkeit eines dquivalenten fehlerfreien Informationsblocks des (n, k) Codes

Funktionsgruppe J=4|J=6|J=8|J=10
Register 6 12 22 36
EXOR-Gatter 2 4 7 11
Majority—-Schaltung 1 5 7 15
Summe 9 22 36 62

Tabelle 5.2.6 Aufwandsabschidtzung in CLBs fir Majority-Decodern mit ./ = 4 bis 10.
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gleichgesetzt. Fiir einen Code der Rate R = 1/2 ergibt sich so eine Blocklinge von
n — k = k und die zu berechnende Einzelbitfehlerwahrscheinlichkeit Pg ergibt sich aus

P(J) = P(0)=(1- Pg)* (5.2.6)
— Pg = 1—nPUN/E (5.2.7)

5.2.3.4 Abschlieflender Vergleich

Nachdem sich bereits in der Vorauswahl die sequentiellen Decoder als ungiinstig fiir
einen Paging—Empfanger erwiesen haben, bleiben Viterbi-Decoder und Majority—Decoder
{ibrig. In Abbildung 5.2.13 sind Viterbi-Decoder und Majority-Decoder unterschiedlicher
Einfluflange gegeniibergestellt. Es wurde dabei die bereits im Abschnitt 5.1.4 erlauterte
Darstellung von Bitfehlerwahrscheinlichkeit mit und ohne Fehlerkorrektur gewéhlt.

Das Bild 5.2.13 in Verbindung mit den Tabellen 5.2.1 und 5.2.6 macht deutlich, daf
bei gleichem CLB-Aufwand die Majority-Decoder aufgrund der wesentlich gréBeren Ein-
flullange erheblich bessere Ergebnisse erzielen, als Viterbi-Decoder gleichen Aufwands.

Der fiir die Fehlerkorrekturschaltung im Paging—Decoder verfiigbare Platz wurde mit
ca. 50 CLB angegeben [Wat93], so daB letztlich der Majority-Decoder fiir den J = 8
» Irial-and—Error® Code, entsprechend Bild 5.2.12, realisiert wurde.

uncodiert

=10y

................. Codierungs-|

.................... : gewinn

1=5 (72,36)

1=4 (44,22)

1=3 (24,12)

Bitfehlerwahrscheinlichkeit mit Fehlerkorretur P

-4 -2
Bitfehlerwahrscheinlichkeit ochne Fehlerkorrekur P=10*x

Bild 5.2.13 Vergleich von Viterbi~ und Majority—Decoder.
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5.2.4 Verschliisselungsverfahren fiir FPGAs

Wie zu Beginn dieses Kapitels erldutert, wurden bei den hier vorgestellten Untersuchungen
lediglich diejenigen Kryptographie-Algorithmen betrachtet und ausgewéahlt, die giinstig
in einem FPGA realisiert werden koénnen. Giinstig fiir den Implementierungsaufwand
erscheinen hierbei Algorithmen, die ein riickgekoppeltes Schieberegister bei der Schliisse-
lerzeugung benutzen, und/oder mittels kleiner Tabellen (sogenannter Substitutionsbo-
xen, S-Boxen) eine Verschliisselung realisieren. Im folgenden wird kurz auf die prin-
zipiellen Unterschiede zwischen Strom-Chiffren und Block-Chiffren eingegangen, wobei
Strom—Chiffren ebenso wie Faltungscode bei der Fehlerkorrektur fiir die kontinuierliche
Datenbearbeitung bevorzugt werden.

5.2.4.1 Strom—Chiffren

Bei einer Strom-Chiffre wird die Nachricht, nachdem sie in einen seriellen Bit—Strom
tberfiihrt wurde, mit einer Schlisselfolge EXOR verkniipft, siehe Bild 5.2.14. Im
Empfanger wird der Chiffre-Text erneut mit der gleichen Schlisselfolge verkniipft. Bei
der doppelt angewendeten EXOR-Verkniipfung entsteht wieder die Originalfolge:

KeSpS = K=K (5.2.8)

Riickgekoppelte Schieberegister maximaler Lange sind kryptographisch recht gute
Anndherungen an einen idealen Schliissel, da die von den Schieberegistern erzeugte Folge
statisch giinstige Eigenschaften besitzt, siehe [MST76], [LP73] oder [Sta73]. D. h. fiir
einen kryptographischen Angriff sind die erzeugten Folgen schwierig zu analysieren. Ein
vollstandiger Zyklus dieser Folgen erfiillt die von Golomb formulierten drei Kriterien an
eine Zufallsfolgen [BFS83, S. 188], [FR88, S. 132]:

1) Die Anzahl der Einsen und Nullen in einem Zyklus der Pseudozufallsfolge unter-
scheidet sich hochstens um eins.

2) Runs der Lange ¢ (1—F91gen, 0-Folgen) haben an der Gesamtheit aller Runs in einem
Zyklus den Anteil 1/2¢.

Schlisselfolge Schlisselfolge

Chiffre-Text —I—- Klartext

Bild 5.2.14 Prinzip einer Strom—Chiffre.
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3) Die Autokorrelationsfunktion C(7) ist konstant fir 7 € [1,n — 1]. Dabei ist C(7)
folgendermafBen definiert:

Dabei ist n die Lange des Zyklus. A(7) ist die Anzahl der tibereinstimmenden
Bit-Stellen zweier Zyklen, die um 7 Stellen gegeneinander verschoben sind. D(7)
ist die Anzahl der nicht ibereinstimmenden Bit-Stellen.

Eine weitere Verbesserung der kryptographischen Sicherheit wird durch die Verkniipfung
mehrerer Schieberegisterausgéange zu einem Schliissel erreicht. Hierbei gibt es eine Reihe
von linearen und nichtlinearen Verkniipfungsmoglichkeiten [FR88, S. 150-173]. Giinstig
fur den Realisierungsaufwand und die kryptographische Sicherheit haben sich die nicht-
linearen Verkniipfungen mit Schwellenentscheid erwiesen. Bei einer Verkniipfung von
3 Schieberegister mit unterschiedlicher Lange L;, L, und L3 ergibt sich eine lineare
Komplexitat? zu Lyey = L1+ Ly + Ly - L + Ly - Ls.

Es soll nun eine konkrete Realisierung mit der Verkniipfung von 3 Schieberegistern
durch einen Mehrheitsentscheider untersuchen werden. Abbildung 5.2.15(b) zeigt die
zugehorige Schaltung. Als Riickkopplungspolynome wurden gewéhlt:

a(z) = 224+2% 4+ 241
ax(z) = ¥ +2°+1
az(z) = 224+ 2°+25 41

Alle Riickkopplungspolynome sind primitiv. Dies garantiert, dafl jedes Schieberegister
eine Folge maximaler Lange erzeugt. Fur die linearen Komplexitaten gilt:

L, = 33
L2 == 29
L3 = 38

Lges = 33-29+33-38+29-38 =3313

Da der Anfangszustand (der Schliissel) bei jeder Verschlisselung verloren geht, wird
er in einem zusatzlichen Register gespeichert und zu Beginn in das Schieberegister ge-
laden. Der Schliissel ist 50 Bit breit und wird beim Laden der 100 Flip-Flops zweimal
benutzt. Eine Hardware—Variante mit weniger Aufwand kénnte den Schliissel seriell in
das Schieberegister laden. Er kénnte dann von auffen (uController, siehe Abschnitt 5.2.5)
geladen werden. Dies wiirde jedoch den Ablauf komplizierter gestalten und soll an dieser
Stelle nicht weiter betrachtet werden.

Fiir die Hardware-Realisierung sei nun noch eine Abschiatzung fiir den CLB-Aufwand
angegeben, siehe Bild 5.2.15(a).

1 Unter linearer Komplexitat versehit man hierbei die mit Hilfe z. B. des BerlekampMassey-Algorithmus
bestimmte minimale dquivalente Schieberegisterlange mit nur einem Schieberegister.
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ko

I
Funktionsgruppe CLBs H—-> ]
50 Bit Schliisselregister | 25 LU L A 4l§|0| CLLLLLLLLL
100 Bit Schieberegister | 50 & ]
Riickkopplungen 3 STTTITITITITT I I T INTI TN IT I iN
Mehrheitsentscheider 0,5 NI N T
EXOR mit Nachricht 0 enable

T

Summe 79 [« ]
(a)

(b)

Bild 5.2.15 (a) Aufwand in CLB. (b) Realisierung des Strom—-Chiffre mit 3 Schieberegistern.

5.2.4.2 Block—Chiffren

Ebenso wie riickgekoppelte Schieberegister kénnen die sogenannten Substitutionsboxen
mit bis zu 5 Variablen giinstig mit den vorhanden LUT in einem CLB der Xilinx~-FPGA
realisiert werden, siche Abschnitt 1.3. Im folgenden soll insbesondere betrachtet werden,
wie der ,Data Encription Standard“ (DES) fiir eine glinstige FPGA-Implementierung
modifiziert werden sollte.

Block-Chiffren arbeiten, wie der Name schon sagt, mit Nachrichtenblécken. Diese
Blocke werden nach gewissen Algorithmen substituiert. Bild 5.2.16 zeigt einen typischen
Zustandsautomaten fiir Block-Chiffren. Der zu substituierende Block wird zunéchst
in das Zustandsregister geladen und danach expandiert. Nach der Substitution in den
S-Boxen werden noch Permutationen der einzelnen Bits durchgefiihrt. Dieser Zyklus
kann mehrere Male wiederholt werden, wobei auch ein Wechsel des Schliissels méglich ist.

Eine effiziente Sonderform der Block—Chiffren stellt die sogenannte Feistel-Chiffre dar,
siehe Bild 5.2.17. Der Klartext wird in zwei Blocke L; und R; zerlegt. R; wird zusammen
mit dem Schlissel K; tiber die Abbildung F; verknipft. Bei geeigneter Wahl der F; wird
der Code nach mehreren Schritten vollstdndig, d. h. jedes Ouput-Bit hangt von jedem
Input-Bit ab. Zur Entschliisselung wendet man sdmtliche Operationen in umgekehrter
Reihenfolge an.

Der DES ist eine iterative Anwendung der Feistel-Chiffre. Er ist in [FR88, S. 216-246]
ausfithrlich beschrieben. Bei ihm werden die F; folgendermaflen gebildet: Die 32 Bit des
Registers R werden auf 48 Bit erweitert und zu einem Teilschliissel K; derselben Breite
addiert. Das Ergebnis wird in 8 S—Boxen mit 6 Bit Breite substituiert und gleichzeitig
wieder auf 32 Bit verkirzt. Eine abschlieBende Permutation bildet das Ergebnis der
Funktion F;. Die im DES verwendeten 6 Bit breiten S—Boxen sind fiir eine FPGA-Im-
plementierung ungiinstig. Daher wurde der DES leicht modifiziert, um mit 5 Bit breiten
S—-Boxen auszukommen. Allerdings mufiten hierzu, siehe Tabelle 5.2.7, neue S-Boxen
entworfen werden.
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0

Expansion

S1 S2 S3 S4 S5 S6
Permutation

7

Zustandsregister

Bild 5.2.16 Zustandsautomat einer Block—Chiffre.

Schliissel
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K;

7

—l\ N
R; F; R

L; ¥ Lipa

Bild 5.2.17 Prinzip der Feistel-Chiffre.

Die Betriebsarten ECB, CBC und CFB des DES kommen fiir das Pagingsystem nicht
in Frage, da dabei die Nachricht direkt substituiert wird, siche [FR88, S. 247-267] oder
[Wat93, S. 18-20]. Aufgrund des Avalanche-Effekts [FR88, S. 196-203] wiirde ein ein-
zelner Ubertragungsfehler die gesamte Information des Blocks zerstoren, da im Mittel
50% der Bits invertiert werden. Beim ,Output Feedback Modus“ (OFB) hingegen wird

Subs@itt_ltion
i\> _wie in K Schlussel
Abbildung 5.2.14

Zustands— < : )
register Initalwert

®

Bild 5.2.18 Block-Chiffre im OFB-Modus als Strom—Chiffre.
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der Chiffrieralgorithmus als Pseudozufallsgenerator in einer Strom—Chiffre benutzt, siehe
Bild 5.2.18. Der Ausgabeblock wird auf die Eingabe zuriickgefiihrt, so da$ eine pseudo-
zufallige Folge von Ausgangsblocken entsteht. Eine Auswahl von Bits des Ausgangs wird
mit dem Klartext seriell EXOR~verkniipft. Im ersten Schritt besteht die Eingabe des
Zufallsgenerators aus einen Initialisierungsvektor.

Im Abschnitt 5.2.4.3 werden sich die Vorteile des modifizierten DES im Bezug auf die
kryptographische Sicherheit zeigen.

Das Zustandsregister habe hier eine Breite von 25 Bit. Eine Expansion findet hier
nicht statt. Zur Substitution werden 5 S—Boxen verwendet, siche Tabelle 5.2.7. Eine
notwendige Bedingung fiir Block—Chiffren ist, dafl die Substitution eindeutig umkehrbar
ist. Da die Schaltung hier jedoch im OFB-Modus als Strom—Chiffre verwendet wird,
muf} diese Bedingung nicht unbedingt eingehalten werden. Trotzdem sind die gewahlten
S—Boxen alle eindeutig umkehrbar, so dafl man sie auch fir eine Block-Chiffre einsetzen
kénnte.

Eingang || Box 1 | Box2 | Box3 | Box4 | Box 5
0 1E F 14 19 6
1 13 1 1D 14 E
2 14 13 16 D 1A
3 1 1F B 4 3
4 1A 19 5 1C B
5 1B 1C E 1A 1E
6 E 12 8 1E 0
7 B 11 F 1 2
8 D 4 C 1D
9 10 7 C F C
A 3 1B 1E 1B 18
B 0 0 13 1D 17
C 4 1A 10 5 1
D 6 C 1 15 15
E A 1D 18 E 1B
F 17 2 17 13 9
10 19 B 1C 17 19
11 16 1E A
12 7 18 1B 3 4
13 1C D 3 10 14
14 1D 5 19 A 13
15 5 14 D 16 11
16 2 15 0 12 10
17 1F 9 2 1F 12
18 F 3 15 B 5
19 11 10 6 2 F
1A C 6 7 6 8
1B 18 17 12 18 16
1C 9 4 1F 11 1C
1D 15 16 1A 8 7
1E 8 E 9 7 D
1F 12 A 11 1F

Tabelle 5.2.7 Die 5 Substitutionsboxen.
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Box 1 Box 2 Box 3
20 12 20 20 20({20 16 20 12 20|20 12 16 16 16
12 20 12 16 16|20 20 20 16 16|16 20 16 16 16
12 16 16 12 8 |12 20 20 16 8 [16 16 20 12 12
16 16 20 12 16|16 24 12 16 12|16 8 12 16 20
20 16 20 12 1216 20 16 20 20]20 12 12 20 12

Box 4 Box 5
20 16 20 20 16|12 20 8 12 20
12 16 12 16 20|20 12 16 24 20
20 16 16 20 16 |16 12 12 20 16
20 16 16 20 24|16 20 16 20 12
16 12 28 20 16|12 16 16 12 24

Tabelle 5.2.8 Abhingigkeitsmatrizen der S-Boxen (Idealwert 16).

Ein wichtiges Instrument zur Beurteilung der kryptographischen Sicherheit der
S—Boxen stellt die sogenannte Abhangigkeitsmatrix dar. Sie enthalt fir jede Kombina-
tion von Eingangs— und Ausgangs—Bit die Wahrscheinlichkeit, daB sich das Ausgangs—Bit
andert, wenn sich das Eingangs-Bit dndert. Im Idealfall betragt die Wahrscheinlichkeit
1/2 (Avalanche-Effekt, [FR88][S. 196-203]). Tabelle 5.2.8 zeigt die Abhangigkeitsmatrizen
der S-Boxen. Statt der Wahrscheinlichkeiten wird die absolute Anzahl der Anderungen
eingetragen. Da es insgesamt 2° = 32 mdgliche Eingangsvektoren fiir jede S-Box gibt,
betragt der Idealwert 16. Zur Erzeugung der S-Boxen wurde ein Zufallsgenerator einge-
setzt. Die Iteration wurde dann abgebrochen, als die Abhangigkeitsmatrizen brauchbar
erschienen. Daf} einige Eintrége trotzdem stark vom Idealwert abweichen, ist eine Folge
davon, dafl die Forderung nach der eindeutigen Umkehrbarkeit die Auswahl einschrankt.

Tabelle 5.2.9 zeigt die Permutationsvorschrift. = Man beachte, dafl sich alle
Ausgangs—Bits einer S-Box im néchsten Zyklus auf alle anderen S-Boxen verteilen. Bei
der Wahl der Permutation ist insbesondere darauf zu achten, dafl die Bits von Schritt
zu Schritt in andere S-Boxen hineingehen. Sonst kénnte das Zustandsregister in Teile

vonBitNr. [0 1 2 3 4|5 6 7 8 9|10 11 12 13 14
nach Bit Nr. {20 4 5 10 15|21 0 6 11 16|22 1 7 12 17
von Bit Nr. |15 16 17 18 19|20 21 22 23 24
nach Bit Nr. |23 2 8 13 1824 3 9 14 19

Tabelle 5.2.9 Permutationstabelle.
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zerfallen, die unabhangig voneinander Zyklen verschiedener Lange durchlaufen, und nicht
alle dieser Zyklen wéaren fiir die Schlisselfolge relevant.

Der Schliissel wird von einem Zyklus zum néchsten nicht verdndert. Zur Verkniipfung
mit dem Klartext werden nur 2 Bits des Zustandsregisters verwendet. Da am Anfang
des Verschliisselungsvorgangs das Zustandsregister mit einem Initialisierungsvektor gela-
den werden mu$, ist fiir den Initialisierungsvektor ein eigenes Register vorgesehen. Als
Abschatzung fir den Hardware-Aufwand (Anzahl der CLBs) ergibt sich:

Funktionsgruppe CLBs
25 Bit Schliisselregister 12,5
25 Bit Addition 12,5
25 Bit Zustandsregister 12,5
5 S—Boxen 5:5 25
Permutation 0
25 Bit Initialisierungsvektor 12,5
Multiplexer zur Auswahl: Initialisierungsvektor/S-Box | 12,5
Verkniipfung mit der Nachricht 1
Summe 87,5

5.2.4.3 Vergleich der Verfahren beziiglich der kryptographischen Sicherheit

In [Wat93] wurden sechs verschiedene Vergleichskriterien entworfen und auf die zwei
FPGA-Implementierungen (3SR, DES-OFB) angewendet. Von diesen Ergebnissen sollen
hier die zwei aussagekraftigsten Kriterien 4 und 5 aufgefiilhrt werden.

4) Wenn sich zwei Schliissel in genau einem Bit unterscheiden, so werden sich auch die
erzeugten Ausgangsfolgen unterscheiden. Dabei sollte sich im Mittel die Halfte aller
Bits der Ausgangsfolge dndern (Avalanche-Effekt).

5) Wie bei Kriterium 4 wird auch hier untersucht, wie sich eine Anderung in einem Bit
des Schliissels auf die Ausgangsfolge auswirkt. Hier wird jedoch fir jede Stelle der
Ausgangsfolge iiber alle moglichen Schliissel-Bit—-Anderungen aufsummiert. Nimmt
man vereinfachend an, das alle Schlisseldnderungen gleich wahrscheinlich sind,
so sollte sich jedes Ausgangs-Bit mit der Wahrscheinlichkeit 1/2 &ndern (strik-
tes Avalanche-Kriterium).

Fiir die Kriterien 4 und 5 wird mit einem Schliissel eine Master—Schlisselfolge der
Liange 64 Bit erzeugt, siehe Bild 5.2.14. Der Klartext ist dabei beliebig. Anschlieflend
wird der zuféllig ausgewdhlte Schliissel in jedem seiner 50 Bits variiert und wieder zur
Erzeugung einer Schliissel-Folge verwendet. Die Unterschiede zur Master-Folge werden
fiir jede Variation iiber alle 64 Bit-Stellen aufsummiert (Kriterium 4). Auflerdem werden
fiir jede Bit-Stelle die Anderungen iiber alle Variationen aufsummiert (Kriterium 5).
Diese Untersuchung wird mit 100 zuféllig ausgewdhlten Schliisseln durchgefiihrt und die
Ergebnisse aufsummiert. Daraus ergibt sich fir Kriterium 4 ein Idealwert von 64- 0,5-
100 = 3200 und fir Kriterium 5 von 50- 0,5 100 = 2500. Die Abbildungen 5.2.19 und
5.2.20 zeigen die Testergebuisse.
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Die Ergebnisse nach Kriterium 4 zeigen deutlich, dal die DES-OFB-Version viel
empfindlicher auf Schliisselinderungen reagiert als die SR-Version. Dariiberhinaus kommt
die OFB-Version dem Idealwert sehr viel ndher als die SR-Version.

Betrachtet man die Auswertung zu Kriterium 5, so wird es offensichtlich, dafl sich
Anderungen einzelner Schliissel-Bits bei der SR-Version erst sehr spit (hier nach 32
Schritten) auf die Ausgangsfolge auswirken. Bei der DES-OFB-Version dagegen wirken
sie sich sehr schnell aus. Nur die ersten 4 Ausgangs—Bits weichen vom Idealverhalten
merklich ab. Alle anderen Bits werden sehr gleichmaflig beeinflufit. Bei der SR—Version
sind auch nach dem 32. Schritt noch gréfiere Schwankungen erkennbar.

Im folgenden wird erklart, warum die DES-OFB-Variante kryptographisch bessere
Eigenschaften besitzt als die 3SR—-Variante:

Die Schieberegister sind vor allem deshalb so einfach zu beschreiben, weil in jedem
Schritt nur 1 Bit durch das Riickkopplungspolynom berechnet wird, wahrend alle anderen
Bits lediglich geschoben werden. Die maximale Lange, nachdem eine Wiederholung des
Zyklus fiir die 3 Schieberegister auftritt, ergibt sich mit L = )" L; zu:

[[e-1) ~ 22k =2k (5.2.9)

Fir die gewahlte Registerlange ergibt sich mit L = 33 + 29 + 38 = 100 eine Zy-
kluslange von 2'%. Auch bei Verkniipfung von 3 Schieberegistern bleibt die Anzahl
der Zustandsiibergdnge beschrankt. Nimmt man vereinfachend an, dal man in je-
dem Zustandsiibergang 3 neue Bits fre1 wahlen kann, so ergeben sich 8 moégliche Zu-
standsiibergdnge und als maximale Anzahl der moéglichen Zyklen maximaler Lange ergibt
sich Z; = 82", Verwendet man in den 3 Teil-Schieberegistern primitive Rickkopplungspo-
lynome, so kommt, bedingt durch die beschrankte Anzahl primitiver Polynome, auflerdem

6000 T T T T T T T T T
3SR —
5000 3200 —
DES-OFB —
4000 -
Anzahl
} der 3000 F —_— T o e T e W
Anderungen
2000 -
1000 -
0 | | | | | | | | |

0 5 10 i5 20 25 30 35 40 45 50
Nummer des gednderten Schliisselbits

Bild 5.2.19 Untersuchung von Kriterium 4.
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3500 - 3SR —— _
2500 —
3000 DES-OFB — -

Anzahl
der 2000

Anderungen
1500

1000

K

500

0 1 | | | | |
0 10 20 30 40 50 60
Nummer des betrachteten Ausgangsbits

Bild 5.2.20 Untersuchung von Kriterium 5.

nur eine geringe Anzahl von Zyklen in Betracht. Der wesentliche Teil des kryptographi-
schen Schutzes liegt also in der (geheimen) Wahl des Startzustands der Schieberegister.
Die Einfachheit der Schieberegister 1a8t vermuten, dafl die kryptographische Sicherheit
dieser Chiffren nicht optimal ist.

Konnte man in jedem Zustand einen Folgezustand derart frei wahlen, daf} sich kein
Zyklus kiirzer als 27 ergibt, so kénnte man rund (2L)! verschiedene Zyklen maximaler
Lange erzeugen. Mit Hilfe der ,Stirlingschen Formel“ [BS84, S. 103] 1af}t sich die Fakultét
fiir grole Argumente folgendermaflen abschatzen:

In(2k) = (28 40,5)- L -In(2) — 2% +0,5In(27) (5.2.10)

Wird die Anzahl der méglichen Zyklen maximaler Lange der zwei Verfahren vergli-
chen, so ergibt sich

7, = e3-2L1n(2) — e2,6-1030 &£ Z,= e(‘ZL+0,5)~L-111(2)—2L+0,5ln(27r) — e8,7-1031 (5_2'11)

Aus dem Quotient Z,/Z; ergibt sich, daff es beim zweiten Verfahren um einen Faktor
e3419% mehr Moglichkeiten bei der freien Wahl der Ubergange gibt. Die Sicherheit ist so-
mit wesentlich besser und ein Kryptoanalytiker, der einen Teil eines solchen Zyklus kennt,
hat erheblich mehr Schwierigkeiten, daraus auf die allgemeine Berechnungsvorschrift fir
Folgezustinde (und damit auf den Schliissel) zu schlieen. Ein solches Verkniipfungsnetz
ist jedoch nur mit grofem Aufwand realisierbar, z. B. mit einer Tabelle zur Bestimmung
der Folgezustande.

Bei der DES-OFB-Schaltung entsprechend Abbildung 5.2.16 entsteht zwar keine
vollstandige Freiheit in der Wahl des Folgezustands, dennoch ist die Freiheit wesent-
lich grofer als bei der 3SR-Variante. Die Komplexitat der Schliisselfolge 1aBt sich weiter
steigern, indem man von einem Verschliisselungsvorgang zum nachsten mehrere Schritte
durchfihrt.
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> 1Controller % Display

Empfanger/

Demodulator Decoder

Bild 5.2.21 Blockdiagramm des Empfingers.

5.2.5 Hardware—Struktur des gesamten Decoders

Der Empfanger 1483t sich gemafl Abbildung 5.2.21 zundchst grob in vier Blécke aufteilen:

e den Empfangsteil mit Demodulator
o den Decoder, der in einem FPGA implementiert wurde
e einen pController zur allgemeinen Steuerung des Empfangers

e ein Display, auf dem der pController die empfangenen Nachrichten anzeigt

uController

State-Control K

Bitsynchro- Sync-
nisation Detect

I [

Signal Sample-FF Error-Ctrl Pattern- Crypt
—g—l/ |/ detect

Bild 5.2.22 Blockdiagramm des FPGAs.



5.2. PERSONENRUFSYSTEM FUR LANGWELLE 173

5.2.5.1 Blockstruktur des Decoder-FPGAs

Das Blockschaltbild des Decoders ist in Bild 5.2.22 dargestellt und soll im folgenden
stichwortartig erlautert werden. Das FPGA tastet das vom Empfangsteil gelieferte Signal
mit einem D-Flipflop ab. Dazu beobachtet der Block ,Synchronisation® das Signal und
steuert den zeitlichen Ablauf der Abtastung und des restlichen FPGAs auf Bit-Ebene.
Der Block ,,Sync—Detect” dient dazu, das Auftreten der zur Synchronisation verwen-
deten Barker-Folge anzuzeigen. In ,Error-Ctrl“ findet die Fehlerkorrektur statt. , Pat-
terndetect® zeigt das Auftreten der Empfangeradresse und des Zeit—Tokens an. ,Crypt“
entschliisselt die Daten, bevor sie zum pController iibertragen werden. State—Control
steuert die Ablaufe im FPGA und die Signale zum gController, siehe Bild 5.2.23.

Melde—

signale

Wortzéahler

Verkniipfungs— |
Netzwerk

Bitzahler

—
L

Zustand
4’\ Ansteuer-
—|/ gleichungen —> Ausgabe

Bild 5.2.23 Struktur der Ablaufsteuerung.

Bei der Schaltung handelt es sich um ein Zweiphasensystem. Die Dateniibernahme
samtlicher Datenregister findet mitten zwischen den Abtastzeitpunkten statt, die durch
die Bit-Synchronisation vorgegeben sind. Die Zustandsibergange cder Ablaufsteuerung
dagegen finden gleichzeitig mit der Abtastung statt, so daBl der neue Zustand die An-
steuerung flir die nachste Dateniibernahme bestimmt.

Eine Abschatzung fiir die Verteilung der CLBs auf die einzelnen Funktionsbl6cke
wird in der Tabelle 5.2.10 dargestellt (vgl. hierzu auch Abbildung 5.2.22). Diese
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Funktionsgruppe CLBs
Bit-Synchronisation 4
Sample-Flipflop 0,5
Sync—Detect 3,5
Error-Ctrl 36
Crypt (OFB-Version) 87,5

16 Bit Register Zeit—-Token 8

Patterndetect 16 Bit Adrefiregister 8

16 Bit Schieberegister 8

2 x 16 Bit Komparator 16

Verkniipfungsnetzwerk 50

5 Bit Zustandsregister 2.5

State Control (siehe Bild 5.2.23) Ansteuernetzwerk 5

Wortzihler 10

Bit-Zahler 12
Summe 250

Tabelle 5.2.10 Aufwandabschétzung fiir die Realisierung des Decoder mit FPGA.

Decoder-Schaltung konnte in einem XC3090-FPGA mit 320 CLBs relativ problemlos
plaziert und verdrahtet werden.



Kapitel 6

Zusammenfassung

In der vorliegenden Arbeit werden komplexe Algorithmen der Empfangertechnik auf de-
ren Implementierbarkeit in PGA-Technik hin untersucht. Dazu gehéren die Bereiche
Frequenzerzeugung, Selektion, A/D-Wandlung, Demodulation und Codierung fiir eine
Langwelleniibertragung.

Im Bereich der Frequenzerzeugung zeigte sich, daBl fiir einen in weiten Berei-
chen durchstimmbaren Frequenzsynthesizer bei geringem Leistungsverbrauch und kleinem
Phasen— bzw. Frequenzfehler weder rein digitale noch rein analoge Verfahren geeignet
sind. Hier wurde ein neues hybrides Verfahren gefunden [MB92b], das sich durch ge-
ringen Leistungsverbrauch, kleine Schaltungskomplexitat und eine auflerordentlich kurze
Einschwingzeit auszeichnet. Die mefitechnische Verifikation der PGA-Realisierung konnte
die iiberlegenen Eigenschaften des neuen Verfahrens bestatigen [MBW94b], [MBW94a).

Im Bereich der Selektion und A/D—Wandlung wurde ein speziell auf Langwel-
lenabtastempfinger hin ausgelegter Entwurfsalgorithmus fiir BandpaB-XA-A /D-Wandler
entwickelt, der eine Unterdriickung niederfrequenter Stérungen und ein verbessertes
Aliasing—Verhalten ohne zusétzlichen Schaltungsaufwand erméglicht [MB92a], [MBH94a).
Bei der Selektion wurde eine neue Klasse von Frequenzabtastfiltern zur digitalen Filte-
rung von BandpaBsignalen entwickelt [MB93a], die eine wesentliche Aufwandsreduktion
von iiber 90% erreicht, und dadurch eine PGA-Realisierung erst ermdoglicht. Mittels ei-
ner parallelen DSP/FPGA-Struktur konnte gezeigt werden, dafl dieses Filter fiir beliebige
Eingangssignale stabil arbeitet (Force Response Stability).

Die Untersuchung der verschiedenen Demodulatoren zeigte, dafl das neu ent-
wickelte, inzwischen patentierte Verfahren der Hilbert—-Abtastung mit CORDIC-Demodu-
lation eine wesentliche Leistungssteigerung gegeniiber der Quadraturabtastung und auch
gegeniiber der algebraischen Demodulation erlaubt [MB91], [MBH92], [MB93b] und
[HMBY94]. Liegen FM-modulierte Signale mit sehr kleinem Modulationsindex vor, wie
z. B. bei der WeFAX-LW-Ubertragung, und ist eine sehr gute Bit-Synchronisation
vorhanden, so ist es eine neue Erkenntnis, dal bei der fortlaufenden inkohéren-
ten I1&D-Demodulation und geeigneter Filterung mit nur zwei CORDIC-Wandlungen
X,Y — R, 0 pro Bit-Intervall sich eine bessere Bitfehlerwahrscheinlichkeit ergibt als bei
allen anderen Demodulatoren. AuBerdem konnte gezeigt werden, daBl das erstmals auf
CORDIC-gewandelte Phasenwerte angewendete LMS-Verfahren mittels ,Knickgeraden“
fiir eine geddchtnisbehaftete schmalbandige FM-Demodulation bei geringfiigig erhohtem
Aufwand wesentlich kleinere Bitfehlerwahrscheinlichkeiten erreicht, als bei Berticksichti-
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gung nur des aktuellen Bit-Intervalls. Gegeniiber bisherigen Veréffentlichungen ist es
ebenso eine neue Erkenntnis, dal die CORDIC-Phasenwerte  bei Koordinatenwandlun-
gen X,Y — R,0 nur asymptotisch die Betragsauflésung erreichen [MB93b], [MB*94].
Der abschliefende Vergleich der verschiedenen Demodulatoren ergab fiir die realisierten
kohédrenten Empfanger, daf bei erhohtem Aufwand fiir die Selektion in der analogen Ein-
gangsstufe die eigentliche Demodulatorschaltung mit weniger Silizium-Fliche in einem
PGA realisiert werden kann als die inkohdrenten Demodulatoren. Fiir die realisierten
koharenten und inkohdrenten Empfanger ergab sich eine vergleichbare Empfangsqualitét
[MB389].

In Bezug auf zukiinftige Codierschemata fiir die Langwellendateniibertra-
gung konnte gezeigt werden, wie das Funkuhr-Codierschema zum bisherigen Format
kompatibel erginzt werden kann, so daBl bei einem angenommenen maximalen Fehlver-
halten des Empfangers ein Fehlverhalten bei Vorhandensein der vorgeschlagenen Fehler-
korrektur nur einmal in drei Jahren auftritt. Dabei ist besonders interessant, dafl die Feh-
lerkorrektur ,,nichts kostet“, da die fiir die Fehlerkorrektur vorgesehenen Bit—-Positionen im
I"Jbertragungsprotokoll z. Z. ungenutzt ibertragen werden. Die FPGA-Implementierung
der Fehlerkorrekturschaltung fand in einem der kleinsten FPGAs Platz [GHMB93].

Beim Entwurf eines Paging—Systems konnte von den Vorteilen der LW-Technik bei
unidirektionaler Datenilibertragung Gebrauch gemacht werden [MBH94b]. Neben den
ginstigen Ausstrahlungs— und Durchdringungseigenschaften der Langwelle erscheint ge-
geniiber hoherfrequenten Systemen vor allem die Tatsache vorteilhaft, dal nur eine einzige
Sendeantenne benétigt wird. Hierfiir wurde ein vollstandiges Protokoll zur Ansteuerung
von bis zu 9-10° Empfiangern entworfen und die zugehérige FPGA-Schaltung einschliefllich
der Fehlerkorrektur durch einen Faltungsdecoder und eine Verschliisselung der Nachrich-
ten mit einem modifizierten DES—Algorithmus realisiert. Es konnte gezeigt werden, daf
selbst sehr komplexe Algorithmen zur Fehlerkorrektur und Verschliisselung vorteilhaft mit
einem PGA realisiert werden kénnen.

Zusammenfassend bleibt festzuhalten, da es mit den vorgeschlagenen Algorithmen
moglich ist, auch in PGA-Technik — schnell und kostengiinstig — leistungsfahige, flexible
und universelle Abtastempfanger zu realisieren.
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ADC
ADPLL
AGC
ASIC
ASK
AWGN
BCD
BCH
BDD
BFW
BP
BPSK
BS
CBPC
CLB
CPLD
CSD
C50C
CTPC
DAC
DCF
DCO
DDS
DPLL
DSP
DWD
EPROM
F1C
F3C
FGI
FIFO
FPGA
FRS
FSF
FSK
FSM
FU
GRP
HAO
HA1
HBG
IC
LCD
LMS

Analog to Digital Converter

vollstandig digitale PLL

Automatische Verstarkungsregelung
Anwender spezifischer Schaltkreis
Amplitude Shift Keying

Additives weifles Gaufiches Rauschen
Binary Coded Decimal
Bose-Chaudhuri-Hocquenghem (Code)
Binary Decision Diagramm
Bitfehlerwahrscheinlichkeit

Bandpaf}

Binary PSK

Barrel Shifter

Cascaded BP Comb

Configurable Logic Block

Komplexe Programmierbare Logikbausteine
Canonical Signed Digit, quasiternares Zahlensystem
kanonische selbstorthogonale Codes
Cascaded TP Comb

Digital to Analog Converter
D=Deutschland; F=Nahe zu Frankfurt a. M.;C=Langwelle
digital steuerbarer Oszillatoren

Direkter Digitaler Synthesizer

Digitale PLL mit analogen Zwischensignalen
Digitaler Signalprozessor

Deutscher Wetter-Dienst

Erasable PROM

LW-FSK-Modulation Hub =+150 Hz
LW-MFSK-Modulation Hub =4150 Hz
Frequenzgrundimpuls

First In — First Out (Modus)

Field Programmable Gate Array

Forced Response Stability
Frequenzabtastfilter

Frequency Shift Keying

Finite State Machine

Funkuhr

Global Routing Pool

Hilbert—Abtaster nullter Ordnung
Hilbert-Abtaster erster Ordnung
schweizer Funkuhrsender

integrierter Schaltkreis

Liquid Crystal Devices (Anzeige)
(Verfahren der) kleinsten Quadrate
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LRS Links/Rechts—Shifter

LSB Least Significant Bit

LUT Look-Up Table

LW Langwelle (30-300 kHz)

MC Mikrocontroller

MDAC Multiplizierender DAC

MFSK Mehrstufige FSK

MLSE Maximum Likelihood Sequence Estimation
MNF Minimum Norm Filter

MPSK Multiple PSK

MPX Multiplexer

MSB Most Significant Bit

NTF Rauschiibertragungsfunktion

PAM Pulse Amplitude Modulation

PD Phasendetektor

PDM Pulsedauermodulation

PGA Programmable Gate Array

PIA Programmable Interconnect Array
PLIC Programmierbare Logik 1C

PLL Phase-Locked Loop

PN Pseudonoise (Sequence)

PREP Programmable Electronics Performance Corporation
PROM Programmable Read Only Memory
PSK Phase Shift Keying

QAM Quadraturamplitudenmodulation
QLI Quick Look In (Codes)

RDS Radio—Daten—System

RS Rechts—Shifter

SPLD einfache programmierbare Logikbausteine
SRAM Static Random Access Memory

STF Signaliibertragungsfunktion

TFF Toggle Flip—Flop

TP Tiefpafl

TTL Transistor-Transistor-Logik

UHF Ultra High Frequencies (0,3-3 GHz)
UTC Universal Time Coordinated

VCO spannungsgesteuerter Oszillator
VGA Video Graphics Adapter

VHDL VHSIC Hardware Desription Language
VHF Very High Frequencies (30-300 MHz)
VLF Very Low Frequencies (3-30 kHz)
WD Wellendigitalfilter

ZF Zwischenfrequenz

ZIOLC Zero Input Overflow Limit Cycle
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