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Einfihrung

1.1 Einleitung

Die heute eingesetzten analogen Modems mit einer Bitlibertragungsrate von 56kbs arbeiten nach dem
Puls Amplituden Modulationsverfahren (PAM). Bis ca. 1994 funktionierten die géngigen Modems
jedoch noch nach dem QAM-Verfahren, welches eine Ubertragungsrate von maximal 33kbs zuldsst.
Das QAM-Verfahren zeichnet sich dadurch aus, dass mit einer relativ hohen Geschwindigkeit aber
tiefen Bitfehler-Wahrscheinlichkeit, Daten Uber eine schmalbandige Leitung ausgetauscht werden
konnen.

Im Fach Digitale Signalverarbeitung wurde im Rahmen einer Studienarbeit ein QAM-Modem auf
MATLAB bzw. SIMULINK simuliert und auf DSP-Technologie basierend realisiert. Fur die reale
Verbindung wurden zwei DSP's eingesetzt, wovon einer als Sender und der andere als Empfanger
arbeitet. Fur den Test der Verbindung, wurden die Daten, statt wie Ublich tUber eine Telefonleitung,
Uber ein Koaxialkabel ibermittelt.

Die Modemverbindung aus der Studienarbeit funktioniert nur mit einer Zusatzleitung, tber welche ein
Synchronisationssignal zur Trager- bzw. Symbolsynchronisation Gbermittelt wird. In dieser Arbeit geht
es nun darum, mit Hilfe der bereits gewonnenen Erkenntnisse, eine Modemverbindung ohne
separates Synchronisationssignal zu simulieren und zu realisieren. Dabei mussen die
Taktinformationen fiir Trager und Symbole auf geeignete Weise aus dem Datensignal extrahiert
werden.
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1.2 Aufgabenstellung

[pIi]e[I]T[AJL]E] HOCHSCHULE
[S[tIGIN[ATL [VIETRIA[R[B]E]I [T]U[NTE] RAPPERSWIL
(0s] HSR

D-2000-01

Schuljahr 2000

Diplomarbeit fur Herrn Armin Husser und Herrn Andreas Zehnder

QAM-Modem 2. Teil: Synchronisation

Einleitung

Quadratur-Amplituden-Modulation (QAM) ist eine Modulationstechnik, die sich durch hohe
Bandbreiten-Effizienz bei gleichzeitig tiefer Bitfehler-Wahrscheinlichkeit auszeichnet [1]. QAM
eignet sich daher gut fir Anwendungen wo digitale Daten mit hoher Ubertragungs-
Geschwindigkeit tiber einen Kanal mit relativ kleiner Bandbreite iibertragen werden sollen. Den
erwihnten vorteilhaften Eigenschaften von QAM steht jedoch ein hoher Realisierungsaufwand
gegeniiber, welcher praktisch nur mit digitaler Signalverarbeitung bewiltigt werden kann. Damit
der Empfangsteil des Modems eine korrekte Demodulation des tibertragenen Signals durchfiih-
ren kann, muss gewéhrt leistet sein, dass er mit dem Sender synchronisiert arbeitet.

Aufgabe

In der dieser Diplomarbeit vorhergegangenen Studienarbeit wurde ein QAM.Modem realisiert
bei dem fiir die Synchronisation eine separate Verbindung zwischen Sender und Empfinger
verwendet wurde. Mit dieser Diplomarbeit soll nun dieses Ubertragungssystem dahingehend
erweitert werden, dass die Synchronisation des Empfangsteils ohne die erwéhnte separate Ver-
bindung erstellt werden kann.

Ziel der Arbeit

Das Ziel dieser Arbeit ist nicht unbedingt ein perfekt funktionierendes Gerit, vielmehr geht es
darum, die nétigen Kenntnisse und Erfahrungen zu erarbeiten. Wichtig ist auch eine Charakteri-
sierung der erzielten Resultate aufgrund von Messungen und Simulationen. Z.B. sollen Aussagen
tiber die Robustheit der realisierten Synchronisation bei gestorten Ubertragungen oder tiber die
Zeit die benotigt wird bis die Synchronisation erstellt ist, gemacht werden. Die gesamte Arbeit
soll umfassend dokumentiert und die erzielten Resultate (positive wie auch negative) sollen im
Bericht diskutiert werden.

Vorgehen

1. Einarbeitung in die Problematik.

2. Festlegung der groben Spezifikationen und eines Realisierungs-Konzepts.

3. Ausarbeitung der Algorithmen. Verifikation z.B. durch Simulation mit MATLAB und/oder
SIMULINK.

4. Implementierung der DSP-Software nach den Gesichtspunkten der strukturierten Program-
mierung (— hierarchischer Aufbau aus Modulen mit klaren Schnittstellen, einfach erweiter-
bar).

5. Durchfithrung von eingehenden Tests und Messungen zur Uberpriifung der korrekten Funkti-
onsweise sowie zur Charakterisierung der implementierten Algorithmen.

6. Vergleich der Messergebnisse mit der Theorie.

Ds-Studienarbeit D-2000-01 1

HOCH iigg II‘EER SWIL Autoren:  Andy Zehnder / Armin Hisser

HSR Datum:  12.12.00 Seite 5/ 121




Dokumentation DS-Diplomarbeit WS 2000

Version: 1.0 Nr.: D-2000-01
p[1]G r'.“."f' HOCHSCHULE
[STHTGINJAIL]VIEIRIAIRBIE] I JTJUIN]G] RAPPERSWIL
DS HSR
Literatur

[1] Steven A. Tretter, Communication System Design using DSP Algorithms
Plenum Press New York 1995, ISBN 0-306-45032-1
[2]  Erich Pehl, Digitale und analog Nachrichteniibertragung
Hiithig-Verlag Heidelberg 1998, ISBN 3-7785-2469-0
[3] Bernard Sklar, Digital Communication Systems,
Prentice Hall Englewood Cliffs 1988, ISBN 0-13-212713-X
[4]  Kaiser, Mitra, Handbook for Digital Signal Processing,
John Wiley & Sons 1993, ISBN 0-471-61995-7

Bericht

Uber die Arbeit ist ein Bericht zu verfassen. Dabei sind die Richtlinien der Abteilung fiir Elek-
trotechnik fiir das Erstellen von Berichten einzuhalten. Alle verwendeten Quellen sind im Lite-
raturverzeichnis des Berichts anzugeben (Hinweise im Text).Der Bericht ist in doppelter Ausfiih-
rung abzugeben; ein Exemplar verbleibt am Labor fiir digitale Signalverarbeitung der HSR, das
Doppel erhalten die Verfasser nach der Korrektur und der Bewertung zuriick. Die erstellten Pro-
gramme und der Text des Berichtes sind auf Diskette(n) (mit Nummer der Studienarbeit) beizu-
legen.

Termine, Bedingungen
Gemiss Vorgaben und Terminplan des Vorstandes der Abteilung fiir Elektrotechnik.

Ausgabe der Aufgabenstellung: 23. Oktober 2000

Abgabe des Berichts, Ende der Arbeit: 12. Dezember 2000

Miindliche Priifung: In der Woche vom 15. Januar 2001 bis 20. Januar
2001

Arbeitsplatz: DS-Labor (zustindig: P. Roffler, Laborassistent)

Assistenz: A. Riiegg

Betreuer:  A. Ehrensperger
Ascom Systec AG
Abt. DEU, H43407
CH-8634 Hombrechtikon

Tel. : 055 /254 6607
Fax.: 0557254 6764
E-Mail: Andreas.Ehrensperger@ascom.ch
Griit, 20.0ktober 2000
Ds-Studienarbeit D-2000-01 2

HOCHSCHULE L
RAPPERSW IL Autoren:  Andy Zehnder / Armin Husser

HSR Datum:  12.12.00 Seite 6 /121




Dokumentation DS-Diplomarbeit WS 2000
Version: 1.0 Nr.: D-2000-01

1.3 Zeitplan

1.3.1 1. Soll-Zeitplan

Zu Beginn einer Arbeit ist es meistens schwierig einen Zeitplan aufzustellen, der auch eingehalten
werden kann. Aufgrund der Erfahrungen, die wir wahrend der Semesterarbeit gewonnen haben, ist ein
Zeitplan nach Tabelle 2.3-1 entstanden. Da die einzelnen Schritte zu Beginn noch nicht genau
vorhersehbar waren, hat man nur die grobsten Punkte mit einbezogen. Man hatte sich auch
vorgenommen, einen besseren Einblick in die Arbeit des Kollegen zu gewinnen, indem man
bestimmte Phasen gemeinsam bearbeitet.

Woche|| 44 45 46 47 48 49 50

Arbeitsphase

Erarbeitung der Grundlagen und Theorie

Ausarbeitung verschiedener Prinzipien

Realisierung einer Variante auf Simulink

i
[T

DSP-Programmierung dieser Variante

Realisierung weiterer Varianten auf Simulink

.

Optimierung der DSP-Algorithmen u i
Testprogramme —
Messungen — —
Dokumentation H H

JI N NN N —— |
Ausgefuhrt durch A. Zehnder —/
Ausgefuhrt durch A. Hiisser [ ]

Tabelle 2.3-1 - Soll-Zeitplan (1. Version)

1.3.2 2. Soll-Zeitplan

Nach wenigen Wochen wurden weitere Teilschritte sichtbar, worauf ein zweiter Soll-Zeitplan mit einer
feineren Arbeitseinteilung (Tabelle 2.3-2) erstellt wurde. Dabei konnten Differenzen zum alten Zeitplan
wie z.B. neue Arbeitsaufteilung oder Zeitverschiebungen durch Auftreten unerwarteter Probleme,
nachgefiihrt werden. Im Gegensatz zum ersten Plan konnte jetzt z.B. gesagt werden, dass das
Testprogramm zur Durchfihrung der Qualittstests erweitert werden muss, um einigermassen
komfortable und reprasentierbare Messungen durchfiihren zu kénnen. Es wurden in der Zwischenzeit
auch neue Erfahrungswerte Uber Zeitaufwand und Ertrag gewonnen, die fur die Neuplanung genutzt
werden konnten.
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Woche
Arbeitsphase

43

44

45

46

47

48

49

50

Erarbeitung der Grundlagen und Theorie

Ausarbeitung verschiedener Prinzipien

Realisierung einer Variante auf Simulink

DSP-Programmierung dieser Variante

i
LN

Realisierung weiterer Varianten auf Simulink

Realisierung weiterer DSP-Algorithmen

IR

Optimierung der DSP-Algorithmen

Testprogramme erweitern

1]

Messungen

Dokumentation

[l

Ausgefuhrt durch A. Zehnder
Ausgefuhrt durch A. Hisser

Tabelle 2.3-2 - Soll-Zeitplan (2. Version)

1.3.3 Ist-Zeitplan

I

Der Ist-Zeitplan (Tabelle 2.3-3) sieht wie erwartet etwas anders aus als die Soll-Plane. Besonders den
Vorsatz, die Dokumentation laufend zu schreiben, schlug wesentlich fehl. Auch die Arbeitsaufteilung
weist zu den Vorhersagen leichte Differenzen auf.

Woche
Arbeitsphase

43

44

45

46

47

48

49

50

Erarbeitung der Grundlagen und Theorie

Ausarbeitung verschiedener Prinzipien

Realisierung einer Variante auf Simulink

DSP-Programmierung dieser Variante

i
LN

Realisierung weiterer Varianten auf Simulink

Realisierung weiterer DSP-Algorithmen

IR

Optimierung der DSP-Algorithmen

1

Testprogramme erweitern

Messungen

1

Dokumentation

Ausgefuhrt durch A. Zehnder
Ausgefuhrt durch A. Hisser

Tabelle 2.3-3 - Ist-Zeitplan

I
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1.4 Pflichtenheft

1.4.1 Einleitung

Es soll ein Modem beruhend auf dem Prinzip der Quadratur-Amplituden-Modulation realisiert werden.
Zum einen ist das Modem auf Matlab bzw. Simulink theoretisch zu simulieren und anhand
verschiedener Parameter zu charakterisieren. Zum anderen ist zwischen zwei SHARC-DSP's eine
unidirektionale, in echtzeit funktionierende QAM-Verbindung zu realisieren. Die Ubertragung soll im
Telefonieband (300Hz — 3.4kHz) erfolgen.

Im Gegensatz zur vorgangigen Studienarbeit muss das Modem ohne zusétzliche
Synchronisationsleitung auskommen, es muss also eine Einrichtung zur Rickgewinnung des Trager-
und Symboltaktes integriert sein.

1.4.2 Anforderungen an das zu bauende MODEM

Sender und Empfanger funktionieren nach dem Prinzip der QAM

Die Wertigkeit der zu Ubertragenden Symbole betragt 16

Die Baudrate betragt 2'400 Baud

Die Bitrate betragt 9'600bps

Das Ubertragungsband entspricht dem Telefonieband (300Hz...3.4kHz)

Die Verbindung ist unidirektional

Das Ubertragungssignal muss fiir die Synchronisation vollends ausreichen
Das Modem muss anhand eines Testprogrammes qualifiziert werden kénnen

1.4.3 Freiheitsgrade

Das bereits realisierte Modem (SS-2000-01) kann als Ausganglage benutzt werden.
Das Synchronisierverfahren ist frei wahlbar

Die Protokolle zur Synchronisierung und Dateniibermittlung wird nicht vorgeschrieben
Die Tragerfrequenz ist frei wahlbar

1.4.4 Softwareanforderungen

Modularer Aufbau z.B. durch Inline Funktionen
Effizientes Arbeiten der einzelnen Komponenten (Softwareblécke)

HOCH %i'; L,i II‘EER SWIL Autoren:  Andy Zehnder / Armin Hisser
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2 Grundlagen der QAM

Quadraturamplitudenmodulation ist eine weit verbreitete Methode um digitale Signale Uber
bandpassbegrenzte Kanéle zu Ubertragen.

Da zum Bsp. Telefonleitungen nur ein eng begrenztes Frequenzband Ubertragen, kdnnen die Bits
nicht direkt auf die Leitung gelegt werden. Daher wird ein permanentes Sinussignal Ubertragen,
dessen Amplitude und Phase durch Modulation stéandig verandert wird. Eine Amplituden-Phasen-
Kombination wird Symbol genannt. Die Menge aller Symbole nennt man Konstellation. Sie kann als
Punktmenge in der Ebene der komplexen Zahlen dargestellt werden. Enthélt eine Konstellation 16
Symbole, so werden pro Schritt 4 Bit Gbertragen.

2.1 Grundprinzip

Das Prinzip der QAM besteht darin, dass zwei zueinander orthogonale Tragerkomponenten separat in
ihrer Amplitude moduliert und dann addiert werden. Dies filhrt dazu, dass das resultierende Signal
sich in seiner Amplitude und Phasenlage andert. Auf diese Art und Weise kénnen mit einem einzigen
Ubertragenen Symbol mehrere Bits Ubermittelt werden. Am besten fiihrt man sich das ganze anhand
einer komplexen Ebene vor Augen (Abbildung 3-1).

Den realen Teil, a, eines sogenannten
Raumpunktes  bezeichnet man als
b Inphasen-Komponente, den imaginaren
1ot 1001 110 . Teil, b, als Quadratur-Komponente.
° o — 3 @ [ - R :
Ubertragt man nun einen Raumpunkt, so
sind dies wie hier gezeichnet bei der 16-
QAM vier Bits (2* = 16), die mit einem
Symbol ubertragen werden. Ein Symbol
1010 1000 1100 1101 . .
° ° L 1 o ° bzw. Zeichen setzt sich nun also
R . . . folgendermassen als ¢, = a, + |jb,
| | | | zusammen.
a Die Zuteilung der Bitmuster zu den
0001 0000 0100 0110 Ko_nst_ellatlonspunkten erfqlgt anhand _des
° ° . °® Kriteriums, dass sich innerhalb eines
Quadranten zZwei benachbarte
Raumpunkte um maximal ein Bit
unterscheiden. Die  hier  zugeteilte
o011 0010 o101 o111 Konstellation der Bitmuster entspricht der
® ® — 3 @ ® in vielen Bichern aufgefuhrten [7].

Abbildung 3-1 - Komplexe Ebene (Raumpunkte)

HOCH %i'; L,i II‘EER SWIL Autoren:  Andy Zehnder / Armin Hisser
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2.2 Sender

In Abbildung 3-8 ist das Prinzipschema eines QAM-Senders abgebildet. Die folgenden Uberlegungen
beziehen sich auf ein 16-QAM-Sender.
Am Eingang des Senders liegt ein serielles, bindres Datensignal an. Im Serie-Parallel-Konverter
werden nun vier seriell ankommende Bits zusammengenommen und parallel als Vektor mit der Tiefe 4
dem Mapper Ulbergeben. Dieser wandelt diesen Vektor in einen Real- und einen Imaginar-Teil um,
d.h. er ermittelt den zu tGbertragenden Raumpunkt.
In Abbildung 3-2 ist ein Raumpunkt dargestellt, der sich aus dem Signal in Abbildung 3-3 ergibt.

=i

¥

Abbildung 3-3 — 4 serielle Bits

1001
L]

Abbildung 3-2 — Raumpunkt aus

Abbildung 3-3

Abbildung 3-5 illustriert die ermittelten Raumpunkte 12 serieller Bits aus Abbildung 3-4.

=

=

Symbaol 2

Symbol 3

=
-

=
L=

0011
L ]

Abbildung 3-4 — 12 serielle Bits

Abbildung 3-5 — Raumpunkte
der Bits aus Abbildung 3-4

Hat man einmal die Inphasen- und die Quadratur-Symbolkomponenten anhand der vier Bits ermittelt,
so werden diese je durch ein Puls-Amplituden-Modulationsverfahren mit den zwei orthogonalen
Tragerkomponenten moduliert und danach voneinander subtrahiert. Zuvor jedoch missen diese

Komponenten Uber einen Impulsmodulator und ein Tiefpassfilter gelassen werden.

Der Pulsmodulator arbeitet so, dass er das am Eingang anliegende Signal nur wahrend einem
einzigen Taktimpuls am Ausgang erscheinen lasst und wahrend der restlichen Zeit, bis das nachste
Zeichen am Eingang erscheint, Nullen ausgibt.
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Die Ausgangssignale der beiden Pulsmodulatoren lassen sich folgendermassen beschreiben [7]:

¥
a*(t) = ax Xd(t - k XTsample)
k=-¥

¥
b*(t)=  bkxd(t- k Tsample)
k=-¥

Gleichung 3-1

Gleichung 3-2

Die zeitversetzten Impulse d(t-keTsym) werden mit den Zahlenwerten a, bzw. by gewichtet. a, und by
sind hierbei der Real- bzw. Imaginarteil des zu modulierenden Signals (ax bzw. b,  {-3, -1, 0, 1, 3}).
UTsample €Ntspricht der Samplefrequenz. Ein gesendeter Raumpunkt dauert 3 Tsampie an, resp. nach
den Pulsmodulatoren hat a, bzw. b, wahrend eines Samples die Amplitude des Raumpunktes und
wahrend den néchsten beiden Samples null.

Das anschliessende Tiefpassfilter mit der Ubertragungsfunktion gr(t) reagiert darauf mit seiner
Pulsantwort. Der nachste Zeichen-Puls (a* bzw. b*) erscheint dann am Eingang des TP-Filters, wenn
sich die Pulsantwort vom Filter des vorherigen Zeichens in einem Nulldurchgang befindet. Auf diese
Weise hat man keine Intersymbolinterferenz, d.h. die aufeinanderfolgenden Zeichen beeinflussen sich
gegenseitig nicht (siehe Abbildung 3-6).

Das Tiefpassfilter muss also so dimensioniert sein, dass seine Pulsantwort sich dann in einer
Nullstelle befindet, wenn das nachste zu Ubertragende Zeichen an seinem Eingang anliegt. Die
Ausgangssignale dieser Filter, d.h. die Inphasen- und die Quadratur-Komponente lassen sich
folgendermassen beschreiben:

¥
a(t) = axgr(t - K XTsample)
k=-¥

Stossantworten von 3
aufeinander folgenden Pulsen

Gleichung 3-3 e}

nicht relevantes Sample (Zwischenwert)

¥
b(t) = bk xgT (t - K XTsample)
k=-¥

. relevantes Sample (Symbol)

Gleichung 3-4

Abbildung 3-6 - - Stossantworten dreier Pulse

Nach dem Tiefpassfilter wird die Inphasen-Komponente a(t) mit einem Kosinus-Signal und die
Quadratur-Komponente b(t) mit einem Sinus-Signal multipliziert. Diese beiden Signale sind die
Tragersignale und haben die Frequenz f. , bzw.w,. Nach dieser Multiplikation wird, um das endgultige,
zu Ubertragende Zeichen zu erhalten, die Quadratur- von der Inphasen-Komponente subtrahiert.

s(t) = a(t) >cos(ue>t) - b(t) >sin(uct)

Gleichung 3-5
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Abbildung 3-7 veranschaulicht das Spektrum des zu senden Signals s(t).

| / >
fc'fwm/2 fc fc+f$/m // fsamplefc fsample fsample+fc f
Abbildung 3-7 - Spektrum des modulierten Signals
an a() , Inphasen-Komponente
Impuls Tiefpass a() A
» E——
Modulator at(t)
g t)
+
N Serie-Parallel I Mapper zur 2D Oszilator
Konverter Konstellation
dn 1 J S(t)
snuert) |
b¥(t) .
.| Impuls Tiefpass
b Modulator at(t) bt

Quadratur-Komponente

Abbildung 3-8 - — Prinzipschema eines QAM-Senders
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2.3 Empfanger

Der Empfanger ist so aufgebaut, dass das Empfangssignal nach einem Eingangsfilter, dessen
Aufgabe es ist, hochfrequente Storsignale und Rauschen ausserhalb des Empfangsbereiches
auszufiltern, in zwei Zweige aufgesplittet wird (Abbildung 3-9). Das Ausgangssignal, des oberen
Multiplikators, sieht folgendermassen aus:

[s(t) »2>cos(uet) = a(t) +a(t) >cos(2ne>t) - b(t) sin(2>uest) |

Gleichung 3-6

Dementsprechend berechnet sich das Ausgangssignal des unteren Multiplikators zu

|- s(t)>2>sin(uest) =bi(t) - bit) >cos(2>ne>t) - a(t) >sin(2>ueot) |

Gleichung 3-7

Geht man von der Annahme aus, dass im richtigen Moment abgetastet wird, so ist s(t) das
urspringlich gesendete Signal. Gleichung 3-6 und Gleichung 3-7 lassen sich demnach mit Gleichung
3-5 berechnen.

Der zweite und dritte Term der beiden Gleichungen haben die Mitte ihres Spektrums bei 2* uc. Sie
werden mit den nachgeschalteten Tiefpassfilter ausgefiltert, so dass dann an den Ausgangen nur
noch a(t) und b(t) vorhanden ist. a(t) ist die zuriickgewonnene Inphasen-Komponente,
dementsprechend b(t) die Quadratur-Komponente.

an a(t)
4>A4> Tiefpassfiter ——»

I 2* cog(me* t)
r(t) s(t)

—  » Empfangs-Filter » Oszillator

- 2*sin(uc* t)

b(t)
e — ——p| Tiefpassfiter ——»

Abbildung 3-9 - Prinzipschema eines QAM-Empféngers
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Simulationen

2.4 Ausgangslage

In der 2.Semesterarbeit wurde bereits ein unidirektionales Modem realisiert und simuliert. Damals
wurde jedoch bei der Realisation zur Vereinfachung eine separate Leitung als Abhilfe zur
Synchronisation verwendet. Bei dieser Diplomarbeit wird nun vom Stand am Ende der Semesterarbeit
ausgegangen. Diese Synchronisationsleitung soll nun weggelassen werden. Zentraler Punkt dieser
Diplomarbeit ist also das Synchronisieren des Empfangers auf den Sender. Es sollen verschiede
Konzepte zur Tragersynchronisation ausgearbeitet und simuliert werden. Die Variante, welche am
besten zu realisieren scheint, soll dann auf dem DSP implementiert werden.

2.4.1 Technische Daten

Das vorhandene Modem, arbeitet nach dem Prinzip der Quadratur-Amplituden-Modulation. Die
Wertigkeit der Ubertragenen Symbole betragt 16.

Bitrate: R, = 9600
Sampling Frequenz: f; = 7200
Tragerfrequenz: f. = 1800
Datenfrequenz: fg = 2400
Nyquistfrequenz fry = 3600

Diese Daten sind ebenfalls Bestandteil des popularen V.32 Modem-Standard [11].

Die Filter nach der Modulation, bzw. Demodulation im Sender, bzw. Empfanger haben ihre
Grenzfrequenz bei 1200 Hz. Es sind Root-Raised-Cosine-Filter mit der Ordnung 24.

2.4.2 Sender

InputBits

Q Mapper

Data
apper >

Q-Upsample

s

I-Upsample1  Gainl

[ircos
oam T Real
Mapper 3 -
Gain
L Product

Digital FIR Raised
Cosine Filter Designs
CosW: I+ tsen
t_nach_Filter o Wave OutSendesignal
fircos Sine Wave |
—_— |
1 Imag Productl

Digital FIR Raised

Cosine Filter Design7

Abbildung 4-1 - Sender

In Abbildung 4-1 ist der Sender, wie er als Ausgangslage dienen soll, abgebildet. So wie es aussieht
mussen beim Sender keine grossen Veranderungen vorgenommen werden.
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2.4.3 Empfanger

Wie schon zuvor erwahnt wird vom Schlussstand der 2. Semesterarbeit ausgegangen. In Abbildung
4-2 ist der Empfanger, wie er am Schluss in Simulink realisiert wurde, abgebildet. Diese Version soll

nun so erweitert

werden,

dass ein Phasenfehler
Koordinatensystems verhindert werden kann.

korrigiert,

hoon  accos [Pl

Sine Wave

?

Cos Wave

Empfangsignal -

ouzreal

Demodulator

Digital FIR Raised
Casine Filter Designé

Digital FIR Raised
Cosine Filter Designs

Variable
Integer Delayl

i o

Verzogerung

Variable
Integer Delay2

Hin
R I

Downsanplel

Bitektor

ik

Unbufferl

1]

Demap

Descrambler

Descrambler | o0

Abbildung 4-2 - Empfanger

und ein Verschieben des
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2.5 Synchronisationsmdglichkeiten

Um eine korrekte Demodulation zu gewadhrleisten, ist es °
notwendig, dass die Tragerfrequenz des Demodulators mit der o B
des Senders relativ genau Ubereinstimmt und in Phase ist. [o
Falls dies nicht der Fall ist, kann man sich die Konsequenzen o
anhand Abbildung 4-3 vor Augen fiihren. Die Empfangenen ° o \+ e " I
Raumpunkte im Koordinatensystem drehen sich langsam von o i
denen des Entscheiders im Empfanger weg. Dies fihrt zu ' { % .
einem Phasenfehler j.Je grésser die Tragerfrequenz- )
unterschiede sind, desto schneller wachst dieser Phasenfehler o
an. Wenn nun dieser Phasenfehler zu gross wird, kann das o
Ubertragene Zeichen Uber die Entscheidungsschwelle geraten, ©
es wird als falscher Raumpunkt interpretiert und verursacht ° ° L ‘e °
mindestens ein falsches Bit in der Ubertragung. o

Zum einen muss nach Varianten gesucht werden, mit denen es
maoglich ist wahrend einer sogenannten Synchronisationsphase
die Phase des Empfangers so abzugleichen, dass der
Phasenfehler j auf ein Minimum reduziert werden kann. Dieser wird dann aber wahrend der
Dateniibertragung wieder groésser, da sich die beiden Koordinatensysteme aufgrund des
Tragerfrequenzunterschiedes voneinander wegdrehen. Deshalb muss zum andern auch nach einer
Nachstelleinrichtung gesucht werden, mit der es mdglich ist, dieses Wegdrehen zu kompensieren.

Abbildung 4-3 — Phasenfehlerentstehung

2.5.1 Simulation eines Frequenzunterschiedes

Da in Matlab/Simulink alle Rechenschritte zusammen ausgefiihrt und die Tragerfrequenz im Sender
und Empfanger aufgrund der Samplingfrequenz, die ja Uberall die gleiche ist, nicht voneinander
abweichen kénnen, muss ein Frequenzunterschied mit einem Delay simuliert werden.

Um betrachten zu kénnen, wie sich aufgrund eines Delays die Frequenz &ndert, wird folgende
Simulation gemacht (Abbildung 4-1): Die Sinusquelle gibt einen Sinus mit der Frequenz von 1800 Hz
aus, was der Tragerfrequenz entspricht. Die Samplingrate dieses Sinussignals betragt 7200 Hz.
Dieses Signal wird nun 64-fach hochgesampelt und mit einem Tiefpassfilter interpoliert, um
sozusagen das analoge Signal zu erhalten, d.h. 64*7200=460.8e3 Sampels.

Der Variable Integer Delay verzégert nun das Signal. Bei dieser Simulation wird ein grosser Delay als
Startwert genommen. Mit dem Integrator unter dem Delay wird nun diese Verzégerung langsam
kleiner gemacht, was einer héheren Frequenz entspricht, da die Zeit bis ein neues Sample am
Delayausgang erscheint, immer kleiner wird.

e

[ UpsamplsgEeration

Sinus.

o —
64

Stansignal Upsample Delay

Sine Wave Digital w;m Varable  Downsam Empfangssgnat

Filter Design Integer Delay Downsamples

Speed
StartDelay
30720 B
nteger Dela;

EW

e FFTL Bufrerz

‘
&
v

Abbildung 4-4 - Simulink-Aufbau zur Simulation eines Frequenzunterschiedes
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Soll nun dieser Frequenzunterschied 1 Hz betragen, so sind dies bei 7200 Sampels pro sec. 4
Sampels mehr, die in einer Sekunde beim Empfanger ankommen missen. Upgesampelt ergibt das
4*64=256 Sampels, die der Integrator in einer Sekunde runterzdhlen muss. Seine Taktfrequenz ist
460.8e3. Wird nun am Integratoreingang immer 1/1800 subtrahiert, so gibt das in einer Sekunde, d.h.
in 460.8e3 Zyklen 256 Bits, die der Delay weniger verzogert. Das, wieder um den Faktor 64
downgesampelt, ergibt noch 256/64=4 Sampels, die in einer Sekunde mehr ankommen.

An das Interpolationsfilter werden einige Anforderungen gestellt. Die hochste, in der Ubertragung
vorkommende Frequenz betragt 3000 Hz (1800 Hz + 1200 Hz, siehe auch 4.2.3). Das Spektrum bei
der Samplefrequenz reicht hinunter bis 4200 Hz (7200 Hz — 1800 Hz — 1200 Hz). Dieses muss, um
keine Intersymbolinterferenz zu erhalten, herausgefiltert werden.

Nachfolgend wird ein, diesen Anforderungen gerecht werdendes FIR-Filter mit Hamming Fenster (mit
Filterflankenfaktor Kg = 3.3) dimensioniert:

Taktfrequenz: f. =64 7200 = 460800 Hz
Hdéchste Frequenz im Durchlassbereich: fna = 3000 Hz

Filter soll Sperren bei: fsp = 4200 Hz

Dadurch ergibt sich eine Ubergangsbandbreite von: B; = 4200 — 3000 = 1200 Hz
Die resultierende Fensterlange betragt: t =Kg/B;=2.75 ms

Daraus ergibt sich eine Filterordnung von: N+1 =t f. = 1267.

Diese Ordnung ist sehr gross und wird mit einem DSP nicht realisiert, denn das Filter wird bei der
Implementation gar nicht benétigt, da es hier dazu dient, das hochgesampelte Signal bei der
Erzeugung eines Tragerfrequenzunterschiedes interpolieren zu kdnnen.

Um nun zu sehen, dass das gesendete und das empfangene Signal sich auch wirklich in ihrer
Frequenz unterscheiden, wird mit dem Start- und dem Empfangssignal eine Short-Time-FFT gemacht,
die dann auf einem Frequency-Scope dargestellt wird. Wird der Speed jedoch auf -1/1800 gelassen,
so resultiert, wie oben beschrieben eine Frequenzdifferenz von 1 Hz. Um nun auch ein sichtbares
Resultat erzielen zu kdnnen, wird der Speed auf -1/18 gesetzt, was dann einer Frequenzdifferenz von
100 Hz entspricht.

|
4 reqditf/Frequency Frame Scope YorDelay M= E3 +# | freqdilf/Frequency Frame Scope NachDelay [_[O[x]

Abbildung 4-5 - Frequenzspektrum vor dem Abbildung 4-6 — Frequenzspektrum nach dem
Upsampling, x-Achse in kHz Downsampling, x-Achse in kHz

Vergleicht man Abbildung 4-5 mit Abbildung 4-6, so ist zu erkennen, dass die Frequenz nach dem
Delay grosser ist, als die vor dem Delay. Somit wére dies Klar.
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2.5.2 Tragerruckgewinnungs-Phase-Locked-Loop

25.2.1 Allgemeines

Bei dieser Art der Tragerrickgewinnung wird ein Oszillator, dessen Frequenz von der
Eingangsspannung abhangt (VCO), so verstellt, bis der Phasenfehler zwischen dem Empfangenen
Raumpunkt und dem, dem es zugeteilt wird, einen gewissen Betrag unterschreitet.

Das Blockschema des Empfangers mit Phase-Locked-Loop ist in Abbildung 4-7 abgebildet.

Decision Slicer Demapper
?—> Tiefpassfilter Real > RealRP N
Unbuffer
R Daten
2*cos(wt) oaten
Empfangs -
-Filter
Empfangssignal
Tiefpassfilter Imag | ImagRP 4,
90°
-2*sin(wt) - |
PEC
B ——
VCO < Loop-Filter 4—‘
Phasenfehler

Abbildung 4-7 — Prinzipschema des PLL

Das Eingangssignal wird nach einem Eingangsfilter, dessen Aufgabe es ist, Storsignale und
Rauschen ausserhalb des Empfangsbereiches auszufiltern, in zwei Zweige aufgesplittet. Nach der
Demodulation gelangen die Imaginar- und die Realkomponente Uber je ein Tiefpassfilter, welche die
Anteile mit der doppelten Frequenz ausfiltern. Der Decison Slicer entscheidet, zu welchem
Raumpunkt das empfangene Zeichen gehéren soll und gibt diese Koordinaten am Ausgang auf den
Demapper, der den eruierten Raumpunkt in die entsprechenden Bits umrechnet. Der Unbuffer gibt
dann die vier parallel kommenden Bits seriell aus. Soviel zum Prinzipiellen Empféanger.

Die Tragerfrequenz (sinus und cosinus) wird vom VCO erzeugt. Wenn sein Eingangssignal den Wert
null hat, ist seine Frequenz konstant f. (1800Hz). Steigt die Eingangsspannung an, erhdht sich die
Frequenz, geht sie wieder gegen null, kehrt auch die Ausgangsfrequenz zum urspringlichen Wert
zurtick. Konkret wird also die Phase der Tragerfrequenz geschoben.

Das Eingangssignal des VCO ist im Prinzip der, vom Loopfilter gefilterte Phasenfehler j . Die Aufgabe
des Loop-Filters besteht darin, den Phasenfehler so auszumitteln, dass nicht hin- und herkorrigiert
wird, und sich die ganze Regelung noch aufzuschwingen beginnt.

Ist j null, so muss auch an der Frequenz nichts geandert werden. Dieser Phasenfehler wird im PEC-
Block (Phase-Error-Calculation) berechnet. Er lasst sich durch eine Subtraktion zwischen dem
Empfangenen und dem, nach dem Decision Slicer eruierten Raumpunktwinkel berechnen. Um den
Winkel des Raumpunktes, von dem die x- und die y-Komponente bekannt ist, zu berechnen, bendtigt
man die Arkustangensfunktion. Diese ist jedoch nur zwischen + und -p/2 definiert. Es missen also
noch, falls sich der Raumpunkt in einem anderen Quadranten als dem ersten oder vierten befindet,
einige Uberprifungen gemacht werden.

Befindet sich ein Raumpunkt im zweiten oder dritten Quadranten, so muss noch p dazu addiert
werden. Befindet sich der Raumpunkt im vierten Quadranten, so muss man noch 2 p dazu addieren,
um von 0 bis 2 p rechnen zu kénnen. Formal ausgedriickt sieht es folgendermassen aus:

Real, Imag . Empfangene Raumpunkte
RealRP, ImagRP : Aus den Empfangenen Raumpunkten zugewiesene Raumpunkte
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J = arctan(lm—ag)+ﬂ - arctan(lmagRP)+d

Real RealRP
Gleichung 4-1

Folgende Unterscheidungen sind zu machen:

FallsReal <0 ® T=p
FallsRea >0 & Imag<0 ® T=2%
in alenanderen Fallen gilt ® =0
FallsRead RP< 0 ® d=p
FallsRealRP>0 & ImagRP <0 ® d=2%
in alenanderen Fallen gilt ® d=0
Gleichung 4-2

2.5.2.2 Simulation: Korrektur des Phasenfehlers mit PLL

Wie schon zu Beginn des Abschnitt 4.2.2 erwahnt, wird mit dieser Art PLL eigentlich nur die Phase
abgeglichen. Dies soll nachfolgend anhand einiger Simulationen genauer erlautert werden. Um
tatsachlich nur die Phase abgleichen zu missen, wird bei diesen Simulationen noch auf die
Tragerfrequenzdifferenz verzichtet.

Aufbau des Modems

In Abbildung 4-8 ist das Modem, so wie es in Simulink realisiert wurde, abgebildet. Auf die
Bandbegrenzung und den Rauschgenerator wird im Moment noch verzichtet, um das ganze wirklich
nur prinzipiell simulieren und analysieren zu kdnnen. Ganz links befindet sich eine Binare Datenquelle,
die eine definierte Symbolsequenz schickt (Abbildung 4-8). In unserem Fall soll dies der Punkt [3,3]
sein, was einem bindren Wert von [1;1;1;1;] entspricht. Diese Daten gelangen in den Sender, der in
Abbildung 4-9 zu sehen ist. Im Ubertragungskanal ist nun die Verzogerung eingesetzt, die in 4.2.1
bereits erlautert wurde. Sie ist in Abbildung 4-10 noch einmal abgebildet.

T~
Rd wksp InpuBits  OutSendesignal |

Emplangsignal Outputbits

Sampled read
from wksp

Sender

Empranger

StartDelay

[-0000e+000

Error-Rate

Error Bits

Transmited Bits

Error Rate Calculation

Abbildung 4-8 - Modem
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Der Sender (Abbildung 4-9) ist noch genau der Selbe, wie am Ende der 2. Studienarbeit [1]. Zur
Vereinfachung wird jedoch der Scrambler weggelassen. Es wird im folgenden nicht naher auf die
Funktionsweise des Senders eingegangen.

Sein Ausgangssignal lasst sich folgendermassen beschreiben [7]:

OutSendesignal = a(t) >cos(ue 1) - b(t) >sin(ue 1) |

Gleichung 4-3
0
Data T
Mapper 3 >
Q-Upsample  Gain
Q Mapper Digital FIR Broduct
Chsine Filter Design4.
CosW "
IputBis tx_nach_Filter 0os Wave OutSendesignal

Vec to sca|
Buffer Integer vector
toscalarl
Data
Mapper

\-Mapper

Q-Upsamplel  Gainl

e
\ b(t) Productl

Digital FIR
Casine Filter Design?

Abbildung 4-9 - Sender

ffirl
P os » ra—
-1 _> _»
Signal-In ) »|Delay 2 out ‘1'64
Upsample Gain | Signal-Out
Digital Variable Downsample
Fiter Design Integer Delay
2
Delay

Abbildung 4-10 — Delay zur Erzeugung eines Tragerfrequenzunterschiedes

Empfangsignal

ImagRP

Outputbits
Unbufferl

> Filer

VCO Demodulator

Digital FIR

Phase [ Filter Design Phase

] 1
Upsampled

Fiter/Downsample

Decison Sider Demap

ImagRP

ReaRP

PraseErcr Constant

3

Constant1

3

Abbildung 4-11 - Empféanger

In Abbildung 4-11 ist der Empfanger abgebildet, wie er in den nachfolgenden Simulationen verwendet
wird. Das Empfangssignal gelangt als erstes auf den Demodulator, welcher die Tragerfrequenz vom

VCO her gespiesen bekommt.
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Der Demodulator (Abbildung 4-12) arbeitet vom Prinzip her genau gleich, wie ein herkémmlicher QAM
Demodulator [7]. Die Ausgangssignale des Demodulators lassen sich folgenderweise beschreiben:

(ODr——,

Congtantl

D

Signal

Product2 Pro

2

Conglant

sinus
Product3 )
2 Product

H HF
cosinus j} X ——

Outreal = - signal(t) X >sin(ue %) = - Outsendesignal *X2>sin(ue x)
mit

OutSendesignal = a(t) >cos(uext) - b(t) >sin(uex)

ergibt das

Outreal =b(t) - b(t) >xcos(2xme %) - a(t) >sin(2x1¢ %)

*——(D

Outimag

X —(2) Outimag = signal (t) X2 >cos(1e %) = Outsendesignal »2 xcos(uc %)
ductl OutReal mit
OutSendesignal = a(t) >cos(uext) - b(t) >sin(uex)
ergibt das

Outimag = a(t) +a(t) >cos(2>me %) - b(t) >sin(2xc %)

Abbildung 4-12 - Demodulator

Gleichung 4-4

Diese beiden Ausgangssignale des Demodulators gelangen Uber den Filter/ownsampleblock zum
Decision Slicer. Dieser entscheidet zu welchem Raumpunkt das empfangene Zeichen nun gehéren

soll. Der Filter/Downsample-B

lock filtert jedoch zuvor noch die Frequenzanteile der doppelten

Tragerfrequenz und andere Stérsignale und Rauschen ausserhalb des Ubertragunsbereiches aus. In

diesem Block wird auch ein

Downsampling durchgefiihrt. Dies darum, weil nur jedes dritte

Ubertragene Zeichen von Bedeutung ist, d.h. es wird um den Faktor 3 downgesampelt. Der
Filter/Downsample-Block ist in Abbildung 4-13 abgebildet.

Digital FIR Raised
Cosne Filter Designs.

Variable
Integer Delay2

Dem Demodulator wird die Tragerfrequenz vom VCO
(Voltage-Controlled-Oszillator) (Abbildung 4-14) zugefihrt.
Um nun die Phase abgleichen zu kdnnen, muss diese
Frequenz kurzzeitig hoher, bzw. tiefer werden kdnnen. Der
VCO arbeitet nun so, dass er, je nachdem wie gross sein
Eingangssignal ist, seine Ausgangsfrequenz

Abbildung 4-13 - Filter/Downsample

dementsprechend erhéht, bzw. tiefer werden lasst. Der
Phasenfehler wird im PEC (PhaseErrorCalculation)-Block
berechnet. Dieser Phasenfehler wird nun im VCO gewichtet,
aufintegriert und zum Argument der Sinus, bzw. Cosinus-

ST

Productd

o
PhaseEmor X 002

Product3

———>
=

Funktion dazuaddiert. Das

] Argument der beiden
Funktionen wird von der

= = DigitalClock erzeugt und mit
%—'g megrarout dem  angefigten  Faktor

multipliziert, um so eine
Tragerfrequenz von 1800Hz

Fenll

zu erzielen.

Um nun nicht jeden einzelnen
Winkelfehler so stark ins
Gewicht fallen zu lassen, wird
das Ausgangssignal des
PEC, bzw. das
[25 Joa oo Eingangssignal des VCO
tiefpassgefiltert. Dieses Filter

Integer Delayl

Abbildung 4-14 — VCO (Voltage Cont

wird bei der Simulation noch

rolled Oszillator) naher erlautert
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Der PEC (Phase-Error-Calculator) berechnet den Fehlerwinkel aufgrund der Differenz des Winkels
zwischen dem empfangenen und dem ihm zugeteilten Raumpunkt nach dem Decision Slicer. Auf die
Berechnung wurde bereits in 4.2.2 eingegangen. Wie er in Simulink realisiert wurde, ist in Abbildung
4-15 zu sehen. Er funktioniert genau so, wie in Gleichung 4-1 und Gleichung 4-2 behandelt. Die
Matlab Funktionen fir den Nenner dienen lediglich dazu, eine Division durch null zu verhindern. Es
wird deshalb, wenn das Argument nahe null ist, eine ganz kleine Zahl anstelle von null fir die Division

verwendet.

imag

Fen3

E@

>

Product

[

Gainl

*

Logical
Operator3

Gain2

A 4

Trigonometric

Die Eingangssignale des PEC sind
also die Real- und Imaginarkompo-
nente nach dem Filter/Downsample-
Block, sowie die fixen Raumpunkte,
dem diese Real- und Imaginar-
komponente durch den Decision Slicer
zugeteilt worden sind.

Wirde nun die Phase mit der des
gerade zugeteilten Raumpunktes
verglichen, so wirde sie gerade auf
nachstgelegenen  Raumpunkt
abgeglichen werden. Wie jedoch schon
dieses  Abschnittes
beschrieben wurde, ist es der Punkt
[3;3] auf den die Phase abgeglichen
Deshalb sind, wie in
Abbildung 4-11 zu erkennen ist, die
Eingangssignale nicht vom Decision
Slicer her zum PEC gefiihrt, sondern
es wird mit Konstanten, namlich [3;3]

Die Eingangssignale des Decision
Slicers sind die beiden Signale, die
und die Imaginarkomponente
nach dem Filter/Downsample-Block.
Diese kdnnen im Prinzip irgendwo im
Koordinatensystem zu liegen kommen.
Die Aufgabe des Decision Slicers ist es
nun, diesen Punkt der irgendwo liegt,
einem festen Raumpunkt zuzuteilen.
Dies macht er mit einigen Vergleichen
und logischen Verknipfungen. Beim
genaueren betrachten von Abbildung
4-16 erkennt man bald, dass die
Entscheidungsschwellen bei -2, 0 und
2 liegen. Liegt nun ein Wert Uber 2, so
wird eine 3 ausgegeben, zwischen 0
und 2 eine 1, zwischen 0 und -2 eine -

Fi ti
Real PhaseError den
deciderl
—»  u<o h
Fen2 Gain3
am  Anfang
—»  wo
Fens
e
— Operators werden soll.
x >
ImagRP i atan v
AT Productl Trigonometric
Fi 1
R%.; unction ||
eal decider2
verglichen.
Abbildung 4-15 — PEC (Phase-Error-Calculation)
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1 und wenn der Wert kleiner ist als -2,
so wird eine -3 ausgegeben.

Abbildung 4-16 — Decison Slicer
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Die Ausgangssignale des Decision
e SN Slicers, d.h. die fixen Raumpunkte
insg — *».AND gelangen nun auf den Demapper.
o Seine Aufgabe besteht darin, aus dem
Fene " ihm zugefiihrten Raumpunkt ein vier
> w2 Logea or Bit langes Zeichen zu ,berechnen”. Er
AE ;@—* arbeitet.auch mit einigen Vergleichgn
- = und logischen Verknipfungen um die
AND . e . . .
e jeweiligen Bits bestimmen zu kénnen
o:‘;?;czau‘vz O“’Q":a‘ .
G Oo——» uwo perator Bitvektor ) )
Real P oo Der anschliessende Unbuffer (siehe
o > Abbildung 4-8) wandelt das parallele
Fens j@’—> vier-Bit-Zeichen in  ein  serielles
= l\ b@» or 1 Datensignal um.
Fenl0 »
s ‘ K

Logical
Operatord

Abbildung 4-17 - Demapper

Um eine Aussage uUber die Fehlerhaftigkeit der Ubertragenen Bits machen zu kdnnen, werden die
gesendeten mit den empfangenen Bits verglichen und die Fehler gezéhlt. Dies geschieht mit der Error
Rate Calculation (Abbildung 4-8).

Simulation des Phasenabgleichs

Es werden nun im folgenden einige Simulationen, mit dem zuvor beschriebenen Modem durchgefiihrt.
Es soll herausgefunden werden, wie schnell sich die Regelung eingeschwungen hat, ob sie
Uberschwinger hat und wie sich die Grenzfrequenz des Tiefpasses auf die Regelung auswirkt.

In Abbildung 4-18 ist nun der gesendete Raumpunkt zu sehen. Wo genau dieser XY-Schreiber plaziert
ist, ist aus Abbildung 4-9 ersichtlich. Durch die Konstante Verzégerung, die im Ubertragungskanal
eingebaut ist, ergibt sich schon von Anfang an eine Phasenverschiebung. Wie sich der empfangene
Raumpunkt wahrend der Korrektur verhalt, bzw. im Koordinatensystem bewegt ist aus Abbildung 4-19
ersichtlich. Mit dem Pfeil ist noch die Bewegungsrichtung gekennzeichnet.

4 |tx_nach_Filter = B #|rx_down M= B
HY Plot

XY Plot
B T

3 o § 1]
b =
A
2+ o
al
Al
Al
£ . 5
& 4 2 0 2 4 5 5 0 5
X Axis K Axis
Abbildung 4-18 — gesendeter Raumpunkt Abbildung 4-19 — Empfangener Raupunkt

mit dem Korrekturablauf (Pfeil: Richtung)
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Die Grenzfrequenz des Phasenfehlerfilters ist bei dieser Simulation auf 1200 Hz gesetzt. Wie man in
Abbildung 4-21 erkennt, erfolgt keine betrachtliche Filterung, ausser dass die Amplitude auf etwas
weniger als die Halfte reduziert wird.

+#|Phase Emor vF

ofp 2|t +) &)

+#|Phase Error nF

£lefe KB | &)

0.04 0.05 n.0s 0.1 0.02 0.04 0.06 0.08 01 012

Abbildung 4-20 — Winkelfehler vor dem Filter Abbildung 4-21 — Winkelfehler nach dem Filter,
fg=1200Hz, 28. Ordnung

Wird hingegen die Grenzfrequenz dieses Filters auf 600 Hz reduziert, resultiert der Verlauf in
Abbildung 4-22 dargestellt. Die Schwinger am Anfang, wéhrend den ersten 2/100 Sekunden sind
immer noch vorhanden. Sie werden dadurch verursacht, weil zu Beginn der Simulation noch keine
relevanten Werte an den Ausgangen der Filter vorhanden sind und der Delay im Ubertragungskanal
das ganze noch zusatzlich verzogert. Er ist jedoch konstant, was keinen Frequenzunterschied den
Tragerfrequenzen verursacht. Es dauert also seine Zeit, bis die Signale durch die Filter und den
Delay hindurch sind. Die Werte zu Beginn und, die daraus resultierenden Raumpunkte verursachen
eine Fehlkorrektur im VCO.

25 2| | - | @

olels aE | 8

12

0.06 0.08 01 012

Abbildung 4-22— Winkelfehler nach dem Filter, Abbildung 4-23 — Ausgangssignal des Integrators
fg=600Hz, 28. Ordnung

Der Verlauf des Ausgangssignals des Integrators im VCO ist in Abbildung 4-23 dargestellt. Man sieht
auch hier, dass wahrend den ersten 2/100 Sekunden falsch korrigiert wird, d.h. um genau zu sein
wahrend der 1. Hundertstelsekunde. Danach wird bereits auf die andere Seite korrigiert. Vergleicht
man nun den Winkelfehler mit dem Ausgang des Integrators im VCO, so erkennt man, dass wenn der
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Phasenfehler gegen null geht, auch der Integratorausgang nicht mehr ansteigt, resp. die daraus
resultierende Tragerfrequenz wieder konstant wird. Wenn dies der Fall ist, befindet sich der
empfangene Raumpunkt dort, wo man ihn gern hatte (siehe Abbildung 4-19). Die Phase ist also
abgeglichen.

2.5.2.3 Grobkorrektur

Um schneller synchronisieren zu konnen, ist es von Vorteil die Phase in grossen Schritten zu
korrigieren, wenn die Empfangenen Raumpunkte der Synchronisationssequenz noch nicht in dem
Quadranten liegen in dem sie sollten, bzw. noch besser wenn sie noch nicht als die Punkte erkannt
werden, die sie sein sollten. Aus diesem Grund soll eine Grobkorrektur realisiert werden. Solange die
gesendeten Punkte der Synchronisationssequenz noch nicht als die Punkte der Sequenz erkannt
werden, soll diese Grobkorrektur einen gewissen Betrag zur Phase des VCO dazuaddieren, bis die
empfangenen Punkte dann als die erkannt werden, die sie anhand der Synchronisationssequenz sein
mussen. Der restliche Fehlerwinkel soll dann mit dem im vorhergehenden Abschnitt beschriebenen
Verfahren abgeglichen werden.

Es muss also ganz einfach geprift werden, ob nach dem Decision Slicer die Punkte [3;3] vorhanden
sind. Falls dies nicht der Fall ist, wird auf den Integratoreingang im VCO ein Peak gegeben, der die
Phase der Tragerfrequenz ein bisschen schiebt. Danach wird eine Weile verhindert dass diese
Grobkorrektur mehrmals innerhalb kurzer Zeit die Tragerphase schieben kann, da die
Phasenanderung Zeit bendtigt um am Ausgang der Filter bzw. dann am Ausgang des Decision Slicers
etwas zu bewirken.

Der Aufbau des Empfangers mit der Grobkorrektur ist aus Abbildung 4-24 ersichtlich.

1 Signal

J
Empfangsignal

v

siver [ —()
= .

Ouputbits
Unouffert

vco Demodulator Filter/Downsample Decison Sider Demap

1y —emeor ““r

Upsamplel Grobtune

[Firt Real [g——

<«{1; Phaseerror
InagRP
Upsample2

Digital FIR
v g

Ph A Filter Design Ph
o] o |
" W =

Abbildung 4-24 - Empfanger mit Grobkorrektur

Dem Grobtune-Block werden die beiden Signale nach dem Decision
Slicer zugefuhrt. Wenn nun keines der beiden Signale den Wert 3
- hat, d.h. wenn das Signal vor dem Decison Slicer nicht innerhalb

der Entscheidungsschwellen fur diesen Raumpunkt ist, gibt der

\magRP

ot
saieor | Grobtuner eine 1 aus
- H—' Dieses Signal, dessen Frequenz auf 2400 Hz (Zeichenfrequenz fd)
R oo liegt, muss nun zur Ruckfihrung auf den VCO upgesampelt werden,
Operaod da dieser mit 7200 Hz (fs) arbeitet.

Abbildung 4-25 - Grobtune
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Um die Phase des
Tragersignals nur einmal ein
bisschen zu schieben und
dann abwarten zu koénnen
g., und beobachten, wie sich die

Korrektur auf die
l‘[w® Demodulation ausgewirkt hat,

PhaseErmor

wird mit der Matlab-Funktion
Hold16 der Schalter einen
Takt lang von 0 auf 0.2
(entspricht 11.5°) geschaltet.
Danach, egal was am
Eingang der Funktion vom
Grobtune her kommt, bleibt
der Ausgang der Funktion
bzw. auch der Schalter
wahrend 15 Zyklen auf 0.

Abbildung 4-26 - VCO (Voltage Controlled Oszillator)

Simulation der Grobkorrektur

Es soll nun die Phasensynchronisation mit der Grobkorrektur simuliert und auf deren Funktion
Uberpruft werden.

+ | Grobtunel 4 ra_down =] 3

X Pt

¥ Axis
ok W ML o = N w e

0.02 0.04 0.05 0.08 0 RE] 014 016 5 = -3 2 -1 [t} 1 2 3 4 5
X Axis

Abbildung 4-27 - Eingang des Integrators Abbildung 4-28 - Empfangener Raumpunkt
wahrend der Simulation

In Abbildung 4-28 ist der Verlauf des Raumpunktes wéahrend der Simulation dargestellt. Bei jedem
Sprung am Integratoreingang (Abbildung 4-27) vom Grobtune her erkennt man, wie am Ausgang des
Integrators (Abbildung 4-30) die Phase anwdchst. Die Steigung, bzw. das Abfallen der Kurve wéhrend
der Zeit, bis der nachste Sprung erscheint, kommt daher, dass der PEC den VCO auf den
nachstgelegenen Raumpunkt hin korrigieren will. Waren die Integrationskonstanten im VCO grésser
(in Abbildung 4-26 sind sie 0.02) so wirde der VCO bzw. der PEC wahrend den 15 restlichen
Taktzyklen viel starker korrigieren.

Wenn er auf einen Punkt in Drehrichtung hin korrigiert ist das in Ordnung. Korrigiert er aber auf einen
Punkt entgegen der Drehrichtung, so verlangsamt dies die Regelung ein wenig.

Betrachtet man den Phasenfehler in Abbildung 4-29 und vergleicht ihn mit dem aus der Simulation
zuvor (Abbildung 4-20), so er kennt man, dass diese Grobkorrektur nicht unbedingt viel schneller sein
muss.
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Es ist moglich sie noch schneller zum machen, indem man den Winkelsprung im VCO erhoht.
Hingegen lasst es sich schlecht die Integrationsskonstanten zu erhdhen, da die Regelung dann
irgendwann instabil wird und zu schwingen beginnt.

+# Phase Emor vF

205 2| 1o | &

< IntegratorOut

L 2l &l - S

0.06 0.08 0 01z 014 016 0.02 0.02 0. 012 014 016

et: 0

Abbildung 4-30 - Ausgang des Integrators Abbildung 4-29 - Phasenfehler vor dem Filter

2.5.2.4 Detektion einer Synchronisationssequenz

Es soll nun Gberlegt und simuliert werden, wie eine Synchronisationssequenz erkannt werden, und der
Empfanger darauf reagieren kann, um dann die Phase abzugleichen. Wie dann die Nachfiihrung
wahrend der Datentibertragung von sich gehen soll, darauf wird spéater ausfuhrlich eingegangen.

Detektion anhand der Leistung

Wird ein Raumpunkt als Synchronisationssequenz verwendet, z.B. wie zuvor der Punkt [3;3], so
erkennt man, wenn man den Sender in Abbildung 4-9 und Gleichung 4-3 studiert, dass das modulierte

b nach Filter —E| Ausgangssignal des Senders eine Sinusschwingung mit
. XY Plat konstanter Frequenz und Amplitude ist. Dies daher, da sich
a(t) und b(t) wahrend der Zeit nicht &ndern (konstant [3;3]).

4 Die Leistung eines solchen Signals ist dementsprechend

auch konstant.
Macht man nun ein solches Gedankenexperiment mit 2
Raumpunkten, z.B. [-3;3] und [3;-3] so misste die Leistung
eigentlich auch konstant bleiben, da sich ja lediglich die
Vorzeichen der beiden Komponenten andern.
-+ Uberlegt man sich dies im diskreten Bereich, so sieht es so
aus, dass ein gesendetes Zeichen 3 Samples andauert.
-6 A -2 XAﬂxiS 2 4 6 Danach wird das nachste gesendet, das wiederum 3
Samples andauert. (Eigentlich dauert ein Zeichen ja nicht 3
Samples an, sondern es wird alle drei Samples ein neues
Zeichen gesendet und nachher 2 Nullen eingefligt. Durch die
Sprungantwort der Sendefilter werden jedoch die beiden anderen Samples zu Zwischenwerten.)
Werden nun standig 2 Zeichen abwechslungsweise gesendet, so sollte doch jedes 6. Sample etwa
gleichgross sein. Wenn man nun jedes Sample der gemittelten Leistung von dem vor sechs
Taktzyklen subtrahiert, so sollte die Differenz doch in einer gewissen Toleranz um den Nullpunkt
herum liegen. Wenn dies Uber langere Zeit der Fall sein sollte, so ist eine Synchronisationssequenz
da und der Empfanger muss dies merken und mit dem Abgleich der Phase beginnen. Der Block, der
diese Funktion erfillt, ist in Abbildung 4-32 aufgefihrt.

2

Y Axis
o

Abbildung 4-31 - Synchronisationssequenz
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Das Eingangssignal des
»(1) Empféangers gelangt auf den Signin
Sigout Eingang des SyncDetetct. Dieses
::E R | . wird quadriert um die Leistung des
Sigh B o i Sy ’k Empfangssignals zu berechnen. Die
Productt Compare Leistung wird mit der
Mittelwertoildung gemitiele Mittelwertbildung gemittelt und im
Leisung Leisung Compare Block mit einer gewissen

E‘_ _,E Schwelle um den Nullpunkt herum
verglichen, um so nach einigen

Taktzyklen sagen zu koénnen, ob
eine Synchronisationssequenz
vorliegt oder nicht.

Abbildung 4-32 - SyncDetect

Die Mittelwertbildung ist ein Tiefpassfilter erster
Mot Ordnung. Es wurde bereits im AGC (Automatic
Gain Control) in der Studienarbeit eingesetzt. Seine
z-Ubertragungsfunktion ~ sieht folgendermassen
aus:

Integer Delay

MWin(z) _ c
MWout(z) 1- (1- ¢)z'*

Gainl H (Z) =

Abbildung 4-33 - Mittelwertbildung Gleichung 4-5

c ist eine Konstante, sie hat den Wert 0.1. Je kleiner ¢ gemacht wird, umso trager wird die
Mittelwertbildung, d.h. umso tiefer wird die Grenzfrequenz.

Die  Funktionsweise  des
005 Compare-Blocks sieht
‘ oo folgendermassen aus: Vom
Integer Delay _ linteger Delay2 . . .
T ’M—3H’°”2 Eingangssignal wird
i » dasjenige vor 6 Taktzyklen
fieaer bela3 ;‘;?;i:ia subtrahiert. Wenn eine
_ Synchronisgtionss_equenz
b [ocoos ] anliegt, sollte diese Differenz
Integer Delay4 ogical SyncOK . R
o UF;"’ Operstors Ao ™ sehr klein sein (genaue
N _s_“ AnD > Erlauterung siehe oben).
u<0.05 . . .
Integer Delays . Hoﬁ,"e?aiila E Diese Differenz und die der
e, ol - Iet"zten fanf . Taktzyklen
" m_r’og.ca\ missen alle zwischen 0.05
Integer Delay6 Fenll Operator6 ||egen, damlt der SynCOK'
-0.05<u
Font e Ausgang auf 1 geht.
Fents opermir?
Logical
Operatorl

Abbildung 4-34 - Compare

Ob diese Synchronisations-Detektionsschaltung auch funktioniert, soll anschliessend anhand einer
Messung herausgefunden werden.

Als Synchronisationssequenz sollen die beiden Punkte [-3;3] und [3;-3] dienen. Es wird auch die
Grobkorrektur verwendet, so wie im Empféanger aus Abbildung 4-35 ersichtlich. Die Grobkorrektur
kann jetzt nur wirksam sein, wenn auch eine Synchronisation detektiert wird.
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Abbildung 4-35 — Empfanger mit SyncErkennung anhand der Leistung
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Abbildung 4-36 - modifizierter Grobtune
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Abbildung 4-37 - Raumpunktdiagramm

Da jetzt aber zwei verschieden Punkte zur Synchronisation
verwendet werden, muss der Grobtune-Block ein wenig
modifiziert werden. Es kann nun nicht mehr einfach mit dem
Punkt [3;3] verglichen werden, da ja auch negative Werte
vorkommen. Konkret heisst das, dass im Grobtune-Block der
Vergleich statt nur mit dem Wert 3 mit dem Betrag gemacht
werden muss Abbildung 4-36.

Dies bedeutet wiederum, dass nun eine Phasenunsicherheit
von 90°, 180° oder 270° entstehen kann, da ja nur auf den
Betrag geachtet wird. Um diese Unsicherheit auszumerzen, gibt
es die Moglichkeit im Sender die zu senden Daten zu
Jdifferenzieren”. Genauer ausgedriickt heisst das, dass man die
Werte des zuvor gesendeten Zeichens (4Bit) in einem Speicher
behalt, um dann, mit den neu kommenden Bits eigentlich nur
die Differenz zum nachsten Quadranten anzugeben.

Diese Differerntation bezieht sich eigentlich nur auf die ersten
beiden Bits, die, wenn man das Raumpunktdiagramm in
Abbildung 4-37 betrachtet, den Quadranten des zu sendenden
Raumpunktes angeben.

Wie dies in einem Blockschaltbild aussieht, ist in Abbildung 4-38
zu erkennen. Die beiden Bits Q1, und Q2, werden dazu
benétigt um den relativen Wechsel zum Quadranten des zuvor
Ubermittelten Symbols anzugeben. Tabelle 5-3 zeigt den
Zusammenhang zwischen den momentanen Eingangsbits (Q1,
und Q2,), den zuvor absoluten Quadrant-Bits (Y1,,; und Y2,.),

und den neuen absoluten Quadrant-Bits (Y1, und Y2,). Diese Funktion ist in Matlab in einer Tabelle
implementiert und in einem DSP dann in einer Look-up-Table.

Serielle
Daten Serial to Parallel

Converter

Q4, Q4 a

Qs3, Q3

(32"4’_> L Y2 Kor llation
Q1, R Tabelle 1 | v, .
 EEE——

. A :

Mapper zur 2-D

Abbildung 4-38 - Zuordnungsablauf der Input-Bits zu den Raumpunkten
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Eingange vorherige Ausgange  Quadrant Phasen- Ausgange
an Q2n Yln-l Y2n-1 Wechsel Yln Y2n
0 0 0 0 +90° 0 1
0 0 0 1 +90° 1 1
0 0 1 0 +90° 0 0
0 0 1 1 +90° 1 0
0 1 0 0 0° 0 0
0 1 0 1 0° 0 1
0 1 1 0 0° 1 0
0 1 1 1 0° 1 1
1 0 0 0 180° 1 1
1 0 0 1 180° 1 0
1 0 1 0 180° 0 1
1 0 1 1 180° 0 0
1 1 0 0 270° 1 0
1 1 0 1 270° 0 0
1 1 1 0 270° 1 1
1 1 1 1 270° 0 1

Tabelle 4-1 - Differentielle Quadranten-Codierung

Beim Sender wird diese Funktion zwischen dem Buffer und dem Vector-to-Scalar-Converter
geschaltet. Sie arbeitet genau nach dieser Tabelle (siehe Anhang, encodertx.m). Im Empfanger wird
die Funktion, die genau das umgekehrte machen muss, nach dem Demapper vor dem Unbuffer
Platziert. Damit sie aber auch umgekehrt arbeitet, miissen die vorhergehenden Eingange statt der
vorherigen Ausgange zwischengespeichert werden. Mit ihnen lassen sich dann anhand der Tabelle
die neuen Ausgangswerte ermitteln (siehe Anhang, encoderrx.m).

Auf diese Art und Weise besteht keine Phasenunsicherheit mehr, es ist egal wie die Synchronisation
einrastet.

Zurick zur Simulation: Um eine
Synchronisationssequenz und danach
einen Datenstrom simulieren zu
kénnen, muss im Modem (Abbildung
4-8) noch eine zusatzliche
Datenquelle eingebaut werden. Diese
Datenquelle soll ein zufalliger binarer
Datenstrom ausgeben. Sie soll nach
der Synchronisationssequenz die zu

. Ubertragenden Daten erzeugen. Um
o cuan | 1 nun aber zuerst die Synchronisations-
= Sequenz und danach Daten senden

zu konnen, wird nach 1000 Samples
von der einen zur anderen Quelle
umgeschaltet.
Der momentane Aufbau des Modems
Abbildung 4-39 - Modem ist aus Abbildung 4-39 ersichtlich. Der
Speed, der den Delay zur Erzeugung
der Tragerfrequenzdifferenz benutzt werden kann, wird bei dieser Simulation wieder auf null gesetzt.
Es soll nur Simuliert werden ob die Idee prinzipiell funktioniert eine Phasendifferenz abgleichen zu
konnen.
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Abbildung 4-40 - SyncDetect Ausgang Abbildung 4-41 - Raumpunkte wéhrend der
SyncSequenz

Wahrend der Synchronisationssequenz sieht man in Abbildung 4-41 wie nun die Raumpunkte vom
anfénglich falschen, zum richtigen Wert hin korrigiert werden. Man erkennt auch, dass sich die beiden
Empfangenen Punkte tatséchlich um 90° von den gesendeten (Abbildung 4-31) unterscheiden. Fehler
treten aber, sobald mal die Grobkorrektur inaktiv wird und die Punkte als Eckpunkte erkannt werden,
keine mehr auf. Simuliert man langer als die Dauer der Synchronisationssequenz, erkennt man in
Abbildung 4-40, dass der SyncDetect Ausgang (SyncOK1) nach der Synchronisation tatsachlich auf
null geht.

+ | gemittelte Leistung + | gemittelte Leistung

L5 2| AE - | & L5 2| A - | S

153 0.0595

Abbildung 4-42 - Gemittelte Leistung Abbildung 4-43 - Zoom von Abbildung 4-42

Betrachtet man die gemittelte Leistung im SyncDetect (Abbildung 4-42) und den Zoom davon
(Abbildung 4-43), so erkennt man, warum der SyncDetect anspricht. Zahlt man namlich die Anzahl
Samples, die zwischen zwei Spitzenwerten liegen, so sind dies funf, d.h. jedes sechste Sample hat
den selben Wert.

Ist die Synchronisationsphase einmal beendet, so erkennt man in Abbildung 4-42, dass die gemittelte
Leistung markant zurtick geht und nicht mehr konstant ist.

Anhand der obigen Simulationsergebnisse kann man sagen, dass die Synchronisationserkennung
anhand der Signalleistung funktioniert.
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Detektion anhand Konstanter Raumpunkte

Wenn bei der Synchronisation die Leistung konstant ist, weil zwei verschiedene Raumpunkte
gesendet werden, so miussen doch die empfangenen Raumpunkte wahrend der Zeit in der nicht
korrigiert wird, auch konstant sein. Das heisst, wenn man die Empfangenen Raumpunkte tber eine
gewisse Zeitdauer, bzw. wahrend einer gewissen Anzahl Taktzyklen beobachtet, und nach einem
ahnlichen Prinzip wie beim Compare-Block in Abbildung 4-34, der ein Teil vom SyncDetect ist,
verfahrt, dann musste dieses Ausgangssignal auch zur Synchronisationsdetektion verwendet werden
konnen.

Um also eine Synchronisation detektieren zu kdnnen, muss man
von der Real- und Imaginarkomponente jedes Sample, das zwei
_ Taktzyklen zuriick liegt, subtrahieren. Wenn nun diese Differenz

ompare AND ) N . o,
SyeoK bei beiden Komponenten uber einige Taktzyklen um den
o Nullpunkt herum sein sollte, so ist eine Synchronisationssequenz

Comparel
Coge da.

Operatorl

Imag

Abbildung 4-44 - SyncDetectRP

In Abbildung 4-44 ist das Blockschaltbild dieses, oben beschriebenen Synchronisationsdetektors
abgebildet. Er beinhaltet zwei ,and" verknlipfte Compare-Blécke, die beide Uber eine gewisse Zeit
einen konstanten Real- bzw. Imaginarteil erhalten missen, um eine eins an den Ausgang geben zu
konnen.

In Abbildung 4-45 sieht man wie der Compare-Block der Imagindrkomponente aufgebaut ist. Der
Block der Realkomponente ist genau gleich aufgebaut wie der des Imaginarteils.

| -0.05<u
o 2 _ > 5 Fcn2 AND ||
| Integer Delay —[{Integer Delay2 Fen3 oLpOe%;:Irz
ImagIN ol W
d »’T‘——E Fend AND ___y|
Fcns Operator3
Lor T, |

-0.05<u h

| 2 Feng AND

0.05
oo +ea

Integer Delays
9 4 Fcno Operators

-0.05<u

SynclIMOK1
Fen10

e E
Logical
Integer Delay6 Fonll Operator6
[W]—_L,
Fcnl2 N———y
Logical

Feni3 Operator?

Logical
Operatorl

Abbildung 4-45 - Compare-Block der Imagindrkomponente

Der einzige Unterschied zum Compare-Block in Abbildung 4-34 besteht darin, dass vom momentanen
Eingangswert derjenige vor zwei Taktzyklen subtrahiert wird, und nicht derjenige vor 6. Nach dem
Filter/Downsample-Block ist die Taktfrequenz noch 1/3 der Frequenz am Eingang des Modems,
namlich 2400Hz und am Eingang 7200Hz. Jeder Wert vom Filter/Downsample-Block ist ein relevanter
Raumpunkt, es sind hier keine Zwischenwerte mehr vorhanden. Da die Synchronisationssequenz aus
zwei verschiedenen Raumpunkten besteht, wird in diesem Compare-Block der Wert vor zwei Zyklen
vom momentanen subtrahiert.

Es soll nun anhand einer Messung herausgefunden werden, ob diese Art der
Synchronisationserkennung auch funktioniert.

Es wird die selbe Synchronisationssequenz wie in der Messung zuvor verwendet. Was auch bleibt, ist
die Grobkorrektur, sowie die differentielle Quadrantencodierung.
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In Abbildung 4-46 erkennt man
den SyncDetectRP-Block
unterhalb des Filter/Downsample-
Blockes. Seine Eingangssignale
sind die Real- und die Imaginar-
Komponente nach dem
Filter/Downsample-Block.

Digial FIR
Filter Design

Abbildung 4-46 - Empfanger mit SyncErkennung aufgrund konstanter
Raumpunkte

Da das Signal nachher noch von 2400 auf 7200 Hz hochgesampelt
T — .l werden muss, und der Upsampler deshalb eine eins und dann zwei
Nullstellen einfligt, ist anschliessend noch der Hold-Block eingefiigt.
O o Dieser Hold-Block (Abbildung 4-47) arbeitet so, dass er jedes
“““““““ Eingangssignal gerade an den Ausgang weitergibt und das
Eingangssignal ein und zwei Taktzyklen davor dazuaddiert. Bei
einer eins am Eingang und den anschliessenden zwei Nullen

) erscheint wahrend drei Zyklen eine eins am Ausgang.
Abbildung 4-47 - Hold Fiihrt man die Simulation nun mit den Punkten [-3;3] und [3;-3] als
Synchronisationssequenz durch, so stellt man fest, dass der
Empfanger die Phase nicht abgleicht, der SyncDetectRP-Block spricht nicht an. Betrachtet man die
Synchronisationssequenz in bindrer Form, so sind dies 1011 und 0111. Bei der
Synchronisationserkennung anhand der Leistung spielt es keine Rolle was der Differentielle
Quadranten Codierer aus diesen Punkten macht. Betrachtet man die Raumpunkte im Empfanger bei
jener Simulation (Abbildung 4-41), so sieht es doch so aus, also ob wirklich die beide Punkte
abwechslungsweise gesendet werden. Nun, dem ist nicht so.
Startet man die Simulation, werden als erstes die vier Bits 1011 gesendet. Im Init-File (siehe Anhang
init.m) werden die beiden alten Bits auf 00 gesetzt. Zusammen mit der Tabelle 5-3 findet man den
Wert 1111, der gesendet wird. Nun erscheint am Eingang der Funktion der Wert 0111, die alten
Ausgangsbits sind 11. Mit der Tabelle ergibt das 1111 als zweiten Ausgangswert, d.h. wieder der
Selbe. Die ndchsten Eingangsbits der Funktion sind wieder 0111 und die alten Ausgangsbits sind 11,
was mit der Tabelle 0011 ergibt. Als vierter Eingangswert erscheint 0111, was mit den dritten
Ausgangsbits 00 wieder 0011 zum zweiten mal ergibt. Fihrt man dies fort, so stellt man fest, dass
tatsachlich zweimal hintereinander der selbe Raumpunkt gesendet wird. Deshalb kann der
SyncDetectRP-Block nicht ansprechen, da der Wert zwei Zyklen zurlick vom momentanen subtrahiert
wird und diese Differenz nicht null ist.
Es muss also entweder nach einem Punkt gesucht werden, aus dem es durch die Codierung zwei
gibt, oder man andert den SyncDetectRP-Block ab. Wirde man den Block abandern, so misste man
einfach den Delay von 2 auf 4 erh6hen. Sucht man nach einem Raumpunkt, aus dem dann zwei
resultieren, so findet man mit der Tabelle den Wert 1011, was dem Raumpunkt [-3;3] entspricht.
Dieser Raumpunkt wird dann im nachsten Schritt auf den Raumpunkt [-3;-3] abgebildet. So erhalt man
wieder die Sequenz, die man eigentlich am Anfang hatte.
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Die folgende Simulation wird nun mit dem Punkt [-3;3] als Synchronisationssequenz gestartet.

4 |x_down M=l B +|SyncREOK1

X1 Pl Llp o ¢z 2| 8|

Y Aoxis
=]

X Axis 0.06

Abbildung 4-48 - Raumpunkte wéhrend der

Synchronisation Abbildung 4-49— Ausgang SyncREOK

In Abbildung 4-48 erkennt man, dass die Raumpunkte zu Beginn eigentlich schon in der Diagonale
liegen wirden. Trotzdem erkennt man in Abbildung 4-51 einige Spriinge, die vom Grobtune her
kommen. Dies kommt daher, dass zu Beginn vom Decision Slicer noch nicht die Raumpunkte [-3;-3]
kommen. Aus diesem Grund wird vom eigentlich richtigen Wert wieder wegkorrigiert. Betrachtet man
Abbildung 4-49 und Abbildung 4-50, so erkennt man, dass jedesmal wenn ein Sprung stattfindet
(Grobtune, Abbildung 4-51) die beiden SyncOK Ausgange kurz aus der Synchronisation fallen. Dies
darum, weil die Eingange Uber 6 Taktzyklen konstant sein miissten, findet ein Sprung statt, so ist dies
nicht der Fall.

+4| SynciMOK1

£I7 2| KlE - | 8| e

0.06

Abbildung 4-50 — Ausgang SyncIMOK Abbildung 4-51 — Integratoreingang vom Grobtune her

In Abbildung 4-46 erkennt man, dass der Phasenerror auch nur dann korrigiert werden kann, wenn
eine Synchronisationssequenz detektiert wird. Vergleicht man Abbildung 4-49, Abbildung 4-50, und
Abbildung 4-51 mit Abbildung 4-52, so stellt man fest, dass jedesmal nach einem Sprung, wenn die
beiden SyncOK-Ausgange wieder auf 1 sind, der Phasenfehler wieder auf den Integrator geschaltet
wird. Die Folgen sieht man in Abbildung 4-53. Nachdem ein Sprung stattgefunden hat, und von der
Hold Funktion im VCO her gewartet wird, beginnt der Integrator den Phasenfehler auf zu integrieren.
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Man erkennt dies am Integratorausgang daran, dass nach den Spriingen die Kurve zum Teil nicht
ganz gerade verlauft, sondern entweder ein bisschen ansteigt oder abfallt. Da die Spriinge aber relativ
schnell aufeinander folgen, fallt dies kaum ins Gewicht und beeinflusst die Regelung nicht.

+ |Integratorln + |IntegratorOut

Lfe 2| sl - | s

Abbildung 4-52 — Integratoreingang vom PEC her Abbildung 4-53 - Integratorausgang

Liegen dann einmal die Raumpunkte in der richtigen Lage und die Grobkorrektur fallt weg, so fangt
der Integrator an, den vom PEC eruierten Phasenfehler weg zu integrieren (Abbildung 4-52 und
Abbildung 4-53).

Nach der Synchronisationssequenz wird vor dem Sender auf die bindre Datenquelle umgeschaltet, die
nun zuféllige Daten sendet. Dies erkennt man daran, dass dann beide SyncOK Ausgange auf null
gehen (Abbildung 4-49 und Abbildung 4-50 kurz vor 0.12sec). Dies macht dann die
Phasenfehlerkorrektur und den Grobtune endguiltig inaktiv.

Das bis hier behandelte Verfahren zum Abgleich der Phase funktioniert einwandfrei. Bei der
Synchronisationsdetektion anhand der Leistung kénnten, sobald dem Nachrichtensignal Rauschen
Uberlagert wird, Probleme auftreten. D.h. das Rauschen kdnnte unter Umstéanden dazu fuhren, dass
die Leistung wahrend der Synchronisationssequenz nicht mehr genug konstant ist, um eine
Synchronisation detektieren zu kénnen.

Bei der Detektion anhand der konstanten Raumpunkte konnte dieser Effekt auch auftreten. Hier kann
jedoch Abhilfe geboten werden, indem man statt der Raumpunkte vor dem Decision Slicer, die fest
zugeteilten Raumpunkte nach dem Decision Slicer verwendet. Diese sind so lange konstant, bis das
Eingangssignal des Decision Slicers die Entscheidungsgrenze Uberschreitet.
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2.5.3 Kompensation des Frequenzunterschiedes

2.5.3.1 Prinzip: Abtastsynchronisation

Da im Realen die Quarze des Senders und des Empfangers Streuungen aufweisen und dadurch die
Tragerfrequenzen voneinander abweichen, muss dieser Frequenzunterschied irgendwie kompensiert
werden. Wie schon am Anfang dieses Kapitels beschrieben, verursacht dieser Frequenzunterschied
ein Wegdrehen der beiden Koordinatensysteme.

Im folgenden Abschnitt geht es nun darum, diesen Frequenzunterschied zu kompensieren. Die
Tragerfrequenz kann im realen schlecht abgeglichen werden, da die Quarzfrequenz nur durch
ganzzahlige Werte dividiert werden kann.

4—’ Abbildung 4-54 veranschaulicht, dass sich aufgrund

1 eines Frequenzunterschiedes der Taktfrequenzen
die Abtastpunkte langsam vom Maximum des

Signals wegbewegen. Bewegen sich nun im

und Imaginarkomponente in ihrer Amplitude andern,
d.h. kleiner werden.
Um dies zu veranschaulichen platziert man im
Abbildung 4-54 — Verschiebung der Abtastzeitpunkte ~ Empféanger aus Abbildung 4-46 nach dem
Filter/Downsample-Block je einen Scope zur
Messung des Real- und Imaginarteils. Der Frequenzunterschied der beiden Tragerfrequenzen wird
auf 1 Hz gesetzt (siehe Abbildung 4-10 in 4.2.1, Speed auf —1/1800). Zusatzlich schaltet man den
Grobtune-Block inaktiv, indem im VCO (Abbildung 4-26) den Winkel, den er bei jedem Peak vom
Grobtune macht (JumpAngle), von 0.2 auf null setzt.

» | Empfanger die Abtastpunkte vom Maximum weg, so
/ \u/ “| hatdies zur Folge, dass sich im Empfanger die Real-

/

+|rx_down [_[O]x] + Raeal
Y Flot L» 2| &l -] s
5 —
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} y
-
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3
4
5 L L L L L L L L L . : :
5 4 3 2 4 0 1 2 3 4 5 004
X Axis
Abbildung 4-55 - Raumpunkte bei einer Abbildung 4-56 - Realteil bei einer
Tragerfrequenzdifferenz Tragerfrequenzdifferenz

Beim Betrachten der Raumpunkte wéhrend der Synchronisationssequenz (Abbildung 4-55) erkennt
man ein langsames Wegdrehen der empfangenen Werte. Wie sich die Real- und
Imaginarkomponente nach dem Filter/Downsample-Block verhalten, kann zum einen auch aus dem
Raumpunktdiagramm herausgelesen werden, Abbildung 4-56 und Abbildung 4-57 veranschaulichen
jedoch besser, wie sich die Amplituden der einzelnen Komponenten andern
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Es muss also eine Stelleinrichtung geben, mit der

man diese Verschiebung der Abtastzeitpunkte und die
daraus resultierende Abnahme der Amplituden
kompensieren kann. Nach dem Nyquistkriterium
mussten eigentlich zwei Abtastwerte pro Periode
reichen um ein Signal zu rekonstruieren. Aufgrund der
obigen Messung hingegen, lasst dies Fragen offen.

2 2| alE| )| &)

0.04 0.06

Abbildung 4-57 - Imaginarteil bei einer
Tragerfrequenzdifferenz

Hatte man im Zeitbereich mehr Werte (Samples) zur Verfiigung, so kénnte immer das Sample
ausgewertet werden, welches sich im Maximum befindet. Um dies zu erreichen gibt es mehrere
Varianten.

Zum einen kann das Signal weiterhin mit der doppelten, maximal vorkommenden Frequenz abgetastet
werden (was zur Erflllung des Nyquistkriteriums erforderlich ist). Um nun eine feinere Auflésung im
Zeitbereich zu erhalten, kann das Signal upgesampelt werden, d.h. man fligt zwischen den einzelnen
Samples Nullwerte ein. Dies andert am Frequenzspektrum noch nichts. Diese Nullwerte werden nun
mit einem Interpolationsfilter in Signalwerte umgerechnet. Die Anforderungen an dieses
Interpolationsfilter sind in diesem Fall recht hoch. Das Frequenzspektrum vor dem Interpolationsfilter
ist in Abbildung 4-58 dargestellt. Es misste ein sehr steiles Filter, im idealen Fall ein Rechteckfilter
sein. Ein solches Filter hat jedoch eine unendlich lange sin(x)/x Sprungantwort, die unméglich zu
realisieren ist. Verwendet man ein Filter mit der Fenstertechnik, so wird die Ordnung sehr hohe, d.h.
das Filter wird sehr lange und damit steigt auch die Rechenzeit. Nach dem Filter wiirde sich dann das
Spektrum, das sich vor dem Filter noch bei der Abtastfrequenz befand, um den Upsampelfaktor und
dessen Vielfachen verschieben

Eine weitere Mdglichkeit ware das Signal 16-fach Uberabzutasten, was jedoch in der Industrie aus
Kostengriinden nicht gemacht wird, da die bendétigte Hardware zu teuer werden wirde.

Idealer Rekonstruktionstiefpass X .
Maglicher Rekonstruktionstiefpass

()

ANANAN 2N

4 T t t

fs fg=fs/2 fs f -4Hs Hs fs s f

Abbildung 4-58 - Spektrum bei Normaler Abtastung Abbildung 4-59 - Spektrum bei 4-facher
Abtastfrequenz

Ein guter Kompromiss ist in Abbildung 4-59 zu sehen.
Das Signal wird 4-fach Uberabgetastet, wodurch das
abgebildete Spektrum entsteht. Nun wird das Signal
N\ /V\ und um den Faktor vier upgesampelt, was am

H(f)

Spektrum noch nichts andert. Die Anforderungen an

o pa— das anschliessende Interpolationsfilter sind nun nicht
-16*s S

mehr so gross wie bei normaler Abtastung, da sich die
Abbildung 4-60 - Spektrum nach dem Interpolator  Periode des Spektrums aufgrund der Uberabtastung

um den Faktor vier vergrossert hat. Das Spektrum
nach dem Interpolationsfilter ist in Abbildung 4-60 dargestellt. Die Spektralperiode wird nun aufgrund
des Upsamplings nochmals um den Faktor vier vergrossert.
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2.5.3.2 Simulation

Simulationsaufbau

Bis auf den Delay im Ubertragungskanal und den Empfanger ist der Grundaufbau der Ubertragung
noch immer der Selbe wie bei den Simulationen zuvor.

Die Ordnung des Interpolationsfilters
betragt 1267. Da das ursprungliche Signal

oS vor dem Upsample mit 7200 Hz
G ] -—> abgetastet ist, was der minimal
Upsample Gain - e r Downsamme?'g”a'o“‘ erforderlichen Abtastfrequenz entspricht

Cosine Filter Fractional Delay . . .
(Nyquistkriterium), entsteht vor dem

(€D . -
Defay Interpolationsfilter das selbe Spektrum,
wie in Abbildung 4-58 dargestellt. Aus
Abbildung 4-61 - Delay zur Erzeugung der Frequenzdifferenz diesem Grund werden in diesem Fall sehr

hohe Anspriche an das Filter gestellt.
Die Spektralperiode nach dem Interpolationsfilter wird aufgrund des 64fachen Upsamplings und der
anschliessenden Interpolation auf das 64fache vergréssert. Der anschliessende Downsampling
reduziert diese hingegen wieder um den Faktor vier, was schlussendlich das Spektrum in Abbildung
4-60 ergibt. Auf diese Art und Weise erreicht man eine Auflosung von 16 Werten pro urspringlichem
Abtastwert. Diese 16 Abtastwerte werden deshalb so erzeugt, weil das Signal ja nie wirklich in
analoger Form vorliegt und vierfach abgetastet werden kann.

Betrachtet man den Empfanger in
Abbildung 4-62, so sind einige
Anderungen zum Empfinger des
) letzten Abschnittes festzustellen.

‘ o [ o Das Eingangssignal, das nun eine

encodern

()—»emisg “
»|sig
Outlmag—p» Filterinl FilterOut!

Fopssll I

Sine Wavel
OutRed—p» FilterinR ~ FilterOy Real RealRR—__ | Real Gnbufer

- WJ um den Faktor 16 hohere
e o | | cenep Samplerate als ursprunglich
(7200Hz) hat, gelangt als erstes auf
den SampleShift/Downsample-
o o Block. Die Aufgabe dieses Blocks
besteht darin, aufgrund des Signals
vom Counter her, den
entsprechenden  Abtastwert  zur
Weiterverarbeitung zu bestimmen
und das Signal dann um den Faktor
16 downzusampeln. Sein Ausgangs-
Signal gelangt nach dem Demodulator, dessen Trégerfrequenzen nun konstant sind, auf den
Filter/Downsample Block. Dieser Block Filtert das demodulierte Signal und flihrt wieder ein
Downsampel um den Faktor 3 durch, um auf die Signalfrequenz von 2400 Hz zu gelangen. Seine
Ausgangssignale werden nun auf den Decision Slicer gefiihrt, der entscheidet, zu welchem
Raumpunkt im Koordinatensystem das Zeichen gehoéren soll. Der anschliessende Demapper wandelt
den Raumpunkt dann in sein entsprechendes 4Bit Zeichen um. Dieses 4Bit Zeichen wird dann in der
.encoderrx“-Funktion wieder decodiert (siehe 4.2.2.4  Detektion anhand Konstanter Raumpunkte).
Aufgrund der Signale vor und nach dem Decision Slicer gibt die Fehlerdetektion einen positiven oder
negativen Peak aus, der im Counter aufaddiert wird. Dieser Peak gibt an, zu welcher Seite hin der
SampleShift/Downsample korrigieren muss.

Der genaue Aufbau des Demodulators, des Filter/Downsample, des Decision Slicers und des
Demappers ist in Abbildung 4-12, Abbildung 4-13, Abbildung 4-16 und Abbildung 4-17 abgebildet.

Demodulator FilterDonnsamp

Abbildung 4-62 - Empféanger
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Die Fehlerdetektion (Abbildung 4-63)
funktioniert so, dass sie zuerst den
Phasenfehler mit dem PEC (siehe

Abbildung 4-15) berechnet. Zudem wird

der Betrag des Raumpunktes berechnet,

= a um mit einem maximalen Fehlerradius den
maximal zulassigen Phasenfehler

7T (Abbildung 4-64) zu berechnen. Dieser
" | wird dann mit dem aktuellen verglichen,

& > um sagen zu konnen, der empfangene
Punkt eilt voraus, bzw. hinterher. Das

© Ausgangssignal dieses Blockes ist dann

— entweder eins, null oder minus eins.
S
—

e

Prodcs Furcken

Abbildung 4-63 - Fehlerdetektion

Um die Auswirkung der Korrektur des Abtastzeitpunktes abwarten zu koénnen, wird das
Ausgangssignal der Fehlerdetektion, was eigentlich der Korrekturrichtung entspricht, zuerst um den
Faktor 3 hochgesampelt, um dann mit der Hold16 Funktion wahrend eines Taktes die Korrektur und
wahrend den néchsten 15 Taktzyklen dem Counter Nullen weiterzugeben. 16 Taktzyklen sind etwas
mehr als die halbe Filterlange (Filterordnung=24). Auf diese Weise ist sichergestellt, dass sich die
Korrektur des Abtastzeitpunktes auf die Demodulation und die anschliessende Filterung ausgewirkt
hat.

Rmax
Ogerung|

Ve E o
Gewichtung Vorzeichen| L
APl X CountOut
z I
e i i
Inte Del oduct?
feger Delay "” Productl Integer Delay?| Pr

Abbildung 4-64 - j max Abbildung 4-65 - Counter

Das Ausgangssignal der Hold16 Funktion, welches die Korrekturrichtung angibt, wird im Counter
(Abbildung 4-65) zuerst um den Faktor 16 upgesampelt. Dies muss deshalb gemacht werden, um
dann nachher wieder die selbe Taktrate wie das Eingangssignal zu erreichen. Die Peaks werden
zuerst mit einem Filter zweiter Ordnung gefiltert. Die Gewichtung ist ein einstellbarer
Schlaufenparameter und ist iterativ ermittelt worden. So wie das Filter eingestellt ist, werden die
Peaks eigentlich nur aufintegriert und der Multiplikationsfaktor gibt die Steilheit an. Die Konstante
Verzégerung dient als Startwert und hat zur Folge, dass Sender und Empfanger von Anfang an
Phasengleich sind. Das Ausgangssignal des Counters gelangt dann zum Shiftin am
SampleShift/Downsample-Block.

Die Samplefrequenz des Ausgangssignals vom

Varicble SampleShift/Downsample (Abbildung 4-66) ist 16 mal

ntecer DelayS tiefer als die der Samples am Eingang. Konkret heisst

G it J{ —>(1) das, der Downsample-Block bekommt 16 Eingangswerte
EnpfSig ooy 2 16 \ 1 . . . . .

SiftetSig und reduziert diese auf einen, indem er im Takt der

Dowrsapie3 Ausgangssample gerade den anliegenden Eingangswert

Delayin an den Ausgang weitergibt. Die restlichen 15 Werte

Abbildung 4-66 — SampleShift-Downsample gehen ,verloren“. Verzogert nun der Variable Integer

Delay aufgrund seines Eingangssignals am Shiftin um
einen Takt weniger, so hat dies zur Folge, dass diesmal
nicht der 16te Wert an den Ausgang gegeben wird,
sondern der 15te.
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# | Korrektur
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Abbildung 4-67 - Ausgang Fehlerdetektion

# | Countinl
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Abbildung 4-68 - Eingang des Count
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Abbildung 4-69 - Ausgang des Count Abbildung 4-70 - Raumpunktdiagramm mit Rmax=0.6

Die Simulation beginnt ohne eine

nun
Synchronisationssequenz, da alle Verzégerungen und

=] B

| ru_down

X7 Plot

Delays so konfiguriert sind, dass Sender- und
Empfangerfrequenzen zu Beginn nur minimale
Phasenverschiebungen aufweisen. Betrachtet man den
Ausgang der Fehlerdetektion (Abbildung 4-67), und
vergleicht ihn mit dem Eingang des Count (Abbildung
4-68), so erkennt man, dass einige male zwei oder drei 4

¥ Axis
o

Peaks von der Fehlerdetektion kommen, und die 2
Hold16 Funktion nur einen einzigen daraus macht. a
Dies hat zur Folge, dass der Ausgang des Count 4 ]
(Abbildung 4-69) relativ konstant ansteigt. Wirde man T R S S

X Mg

jeden Peak der Fehlerdetektion gleich durchschalten
(weglassen der Hold16 Funktion) und nicht abwarten
wie sich die Korrektur auswirkt, so wirde der Ausgang
des Counts sicherlich nicht konstant sein, sondern ansteigen und wieder abfallen. Dies wéare auch der
Fall, wenn die Gewichtung im Count grésser gewahlt werden wirde.

Diese Simulation wurde mit einem maximalen Fehlerradius Rmax von 0.6 gemacht. D.h. sobald die
Abweichung des Phasenfehlers grésser wird, als der mit Rmax berechnete maximale Phasenfehler,
gibt die Fehlerdetektion eine Eins an den Ausgang. Betrachtet man nun das Raumpunktdiagramm
(Abbildung 4-70) und vergleicht dies mit einer Vergleichssimulation bei der der Fehlerradius Rmax 0.3
betragt (Abbildung 4-71), so stellt man fest, dass aufgrund des kleineren maximal zuldssigen
Phasenfehlers, die empfangenen Raumpunkte bei der Messung mit Rmax=0.6 mehr vom eigentlichen
Punkt abweichen als die bei der Messung mit R=0.3.

Anhand dieser Messung kann gesagt werden, dass diese Variante zur Kompensation eines
Frequenzunterschiedes funktioniert. Wéahrend einer Simulation Gber langere Zeit und mit einem
simulierten Tragerfrequenzunterschied von 1 Hz treten keine Fehler auf.

Abbildung 4-71 - Raumpunktdiagramm mit Rmax=0.3
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2.5.4 Simulation: Phasenabgleich und Abtastsynchronisation

Die beiden verschiedenen Prinzipien, das zum Abgleich der Phase (4.2.2) wahrend der
Synchronisationsphase und das der Abtastsynchronisation zur Kompensation des
Tragerfrequenzunterschiedes, sollen nun zusammengefiihrt werden. Die Datenibertragung beginnt
dann mit eine Synchronisationssequenz, wahrend der PLL den Phasenunterschied abgleicht und geht
dann uber in die eigentliche Datenlbertragung, wahrend der nach dem Prinzip der
Abtastsynchronisation (4.2.3) der Frequenzunterschied kompensiert werden soll.

(T}—-» Empf Sig

Empfangsignal shiftetsig signal

shiftin Outimag —»|Filterlnim ~ FiterOutim »(Imag ImagRP >
Sampleshift/
Downsample

PhaseError

v

MATLAB
Bitv ekt 1
o> Ve [ B _ 0

encodermx
Unbuffer

Counter OutReal —»|FilterinRe  Filtert »[Real RealRP >

Countl

vco D Filter/D Decison Slider Demap

X
Imag €¢—

X
NOT Holdout Holdin [@—| T 3 ——|Syncok D
Real ¢
Hold
X SyncDetectRP
ImagRP
13 EnableGT
RealRP <¢
Grobtune
imag {4—

PhaseError
Real

(]

ImagRP
MATLAB | o orDelay
Function [« Y
RealRP
Hold16
| ~Fenierdetexion

Korrektur

Abbildung 4-72 - Empfénger mit Phasenabgleich und Abtastsynchronisation

Betrachtet man Abbildung 4-72, so ist zu erkennen, dass die Blocke Fehlerdetektion, Hold16, Counter
und Delay zur Abtastsynchronisation und die Blocke Grobtune Fehlerdetektion und VCO zum
Phasenabgleich dienen. Der Block SyncDetectRP schaltet zwischen den beiden verschiedenen
Abgleichsystemen um.

+ | Grobtunel

215 ) hlE] 1 &l

| Integrator0 ut

25 2| AR £ 8]

0.0 0.0z 0.04 0.08 o.o7

Abbildung 4-73 — Eingang des Integrators im VCO Abbildung 4-74 — Integratorausgang im VCO

vom Grobtune her

Wahrend den ersten 0.1 Sekunden findet der Phasenabgleich statt. Am Eingang des Integrators im
VCO (Abbildung 4-73) erkennt man wahrend den ersten 2/100 Sekunden ein paar Peaks, die zum
Grobabgleich der Phase dienen. Wie sich der Integratorausgang verhalt, ist in Abbildung 4-74 zu
erkennen.
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Diese Peaks wahrend der ersten hundertstel Sekunde

werden eigentlich nicht dadurch verursacht, weil die

empfangenen Raumpunkte noch nicht dort liegen wo sie

sein sollten. Sie kommen daher, weil zu Beginn die Filter

nach dem Demodulator noch nicht durchgerechnet sind

und wahrend dieser Zeit, bis die ersten richtigen

Ausgangswerte berechnet sind, als Ausgangssignal null

liefern. Der SyncDetect hingegen erkennt dies als

Synchronisationssequenz, weil ja wahrend dieser Zeit

ein konstantes Signal an seinem Eingang anliegt.

Wahrend der Zeit, bis dann wirklich ausschlaggebende

Signale zum Eingang des Grobtune Blockes gelangen, apbildung 4-75 - Ausgang des SyncOK
erhélt dieser auch Werte, die nicht dem entsprechen,
was sie eigentlich sollten. Aufgrund dessen beginnt
dieser die Phase zu schieben. Das ganze ist aber nicht
weiter tragisch, da er die Phase sowieso nur auf eine
Seite schiebt. Waren die Punkte schon zu Beginn richtig
mit der Phase, dann wirde er einfach um 90°
weiterdrehen.

Zur Veranschaulichung der oben beschriebenen
Tatsachen sind in dem Abbildung 4-75 und Abbildung
4-76 der Ausgang des SyncOK Blockes und der Realteil
zwischen dem Filter/Downsample und Decision Slicer
aufgefuhrt. Abbildung 4-76 - Realteil am Ausgang der Filter
Befindet sich dann die Empfangene Synchronisationssequenz in der Diagonale, d.h. der Decision
Slicer erkennt die Punkte als Eckpunkte, so beginnt der Feinabgleich der Phase vom PEC her. Dieser
ist im Block Fehlerdetektion untergebracht (siehe Abbildung 4-63). Am Integratorausgang (Abbildung
4-74) ist aufgrund dieses Feinabgleichs noch ein leichter Anstieg der Kurve zu erkennen.

Abbildung 4-77 — Eingang des Counters Abbildung 4-78 — Ausgang des Counters

Den Abgleich der Phase wahrend der

Synchronisationssequenz erkennt man auch anhand

des Raumpunktdiagramms in Abbildung 4-79. Die

Synchronisationssequenz dauert bei dieser Simulation

900 Bits an. Nach dieser Synchronisationsphase /

beginnt die eigentliche Datenlbertragung. Betrachtet

man den Eingang und den Ausgang des Counters

(Abbildung 4-77 und Abbildung 4-78), so erkannt man,

dass wahrend der SyncPhase nur am Anfang kurz zwei

Samples geschoben wird. Dies, weil der SyncDetectRP

Block zu diesem Zeitpunkt noch keine relevanten /
Signale zur Verfigung hat und deshalb noch nicht

merkt, dass eigentlich eine Synchronisation stattfindet.

Nach der SyncPhase steigt der Ausgang des Counters

relativ konstant an (siehe Abbildung 4-78 ab 0.1sec).

Im Raumpunktdiagramm (Abbildung 4-79) ist zu Abbildung 4-79 - Raumpunktdiagramm
erkennen, dass die empfangenen Raumpunkte nicht
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sehr stark von ihrem Sollwert abweichen. Dies auch darum, weil der maximale Fehlerradius Rmax auf
0.3 gesetzt ist. Ware er auf 0.6 gesetzt, so wirden die Raumpunkte mehr vom Sollwert abweichen.

25.4.1 Automatic-Gain-Control (AGC)

Prinzip des AGC

Verwendet man nun ein Modem im Realen, so wird aufgrund des Ubertragungsweges das Signal
abgeschwacht und es wird dem Signal Rauschen dazu addiert, bzw. Giberlagert.

Um nun am Empfanger immer mit den selben Pegeln arbeiten zu kénnen, d.h. um nicht die
Entscheidungsschwellen beim Demapper und Decision Slicer dem jeweiligen Signallevel anpassen zu
mussen, verwendet man am Eingang des Empfangers einen Automatic-Gain-Control, der das Signal
auf einen bestimmten Mittelwert reguliert.

Prinzipiell arbeitet dieser AGC so, dass
er das Eingangssignal In(z) zuerst

= guadriert und dann daraus den zeitlichen
peg—<El ] P Mittelwert bildet, um so eine mittlere
. poass Leistung des Signals Pm(z) zu erhalten.
Dieses Pm(z) wird nun von einem

— Sollwert, der empirisch ermittelt wurde,

Ko o0 subtrahiert. Diese Differenz D(z) wird nun

noch mit einer Verstarkungskonstante a
multipliziert und dann aufintegriert. Die
R Verstarkungskonstante a muss sehr klein
gewahlt werden. Je grosser sie ist, um so
e flinker reagiert die ganze Regelung und
@ @ das ganze koénnte zu schwingen

anfangen. Das Ausgangssignal des
Integrators  K(z) ist die Korrektur-
verstarkung und  wird mit  dem
Abbildung 4-80 - AGC Eingangssignal multipliziert, um das

Ausgangssignal des AGC zu erhalten.

Die Mittelwertbildung erfolgt eigentlich Uber einen
Tiefpass erster Ordnung mit der Ubertragungsfunktion
wout beschrieben in Gleichung 4-6.

Mittelverthildung

Verstérkungs
441
Konstante: E Satvert .

P @)

H(2) = MWout (z) _ c .
MWin(z) 1- (1- ¢)xz
Abbildung 4-81 - Mittelwertbildung Gleichung 4-6
out(2) = In(2) K (2) Das Ausgangssignal des AGC lasst sich wie folgt beschreiben

leich 1):
K(z) =Dm(2) +K(z'}) (Gleichung 4-1)

Dm(2) = a{Sollwert - Pm(2))

Pm(z) = Out(z)?

1- (1- o)xz’t

Gleichung 4-7

Dieser AGC wurde bereits in der Studienarbeit eingesetzt und hat sich auch bewahrt. Es wurden
dabei fur die Konstanten a 0.005 und fir ¢ 0.5 ermittelt.

Da jedoch das Prinzip der QAM verschiedene Signalleistungen aufgrund der verschiedenen
Symbolamplituden aufweist, soll nach einer anderen Variante des AGC gesucht werden.
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Abanderung des AGC

Der bestehende AGC soll nun so erweitert und modifiziert werden, dass nicht das ganze empfangene
Signal zur Leistungsmessung verwendet wird, sondern nur diejenigen Werte, die auf den ausseren
Ecken des Koordinatensystems zu liegen kommen. Wie dies geschehen soll, illustriert Abbildung 4-82
und Abbildung 4-83

Fu
Hola16

13 I
VATLAB
inction

Abbildung 4-82 - — Empfanger mit modifiziertem AGC
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Abbildung 4-83 - Modifizierter AGC

Im Empfanger in Abbildung 4-82 werden die Signale vor und nach dem Decision Slicer auf den AGC
(Abbildung 4-83) geflhrt. Ist die Imaginar- und die Realkomponente im Betrag 3, so werden die Werte
vor dem Decision Slicer im AGC quadriert, addiert und auf ein Sample and Hold Glied geschaltet. Es
sollen wirklich nur die Werte im AGC verwendet werden, die auch wirklich auf den Eckpunkten liegen,
deshalb auch die Uberpriifung ob der Betrag 3 ist. Das Sample and Hold dient dazu, um den
guadrierten Betrag so lange an die Mittelwertbildung anzulegen, bis das néchste mal ein Wert an den
Eckpunkten liegt. Die Mittelwertbildung besteht aus dem Gainl und 2, dem Addierer und dem Integer
Delay (siehe dazu auch Abbildung 4-81). Das Signal nach der Mittelwertbildung entspricht der
gemittelten Leistung des empfangenen Raumpunktes. Dieses Signal wird nun um den Faktor 3
hochgesampelt, um auf mit der selben Taktfrequenz wie nach dem Delay zu arbeiten (fs=7200Hz).
Das Upsampling fugt zwei Nullen hinter den eigentlichen Signalwert. Aus diesem Grund werden ein
Addierer und zwei Delays angefiigt, die den Signalwert wahrend drei Taktzyklen ausgeben. Diese, mit
7200 Hz getaktete und gemittelte Signalleistung (eigentlich ,Raumpunktleistung) wird nun vom
Sollwert subtrahiert, um den momentanen Fehler zu erhalten. Dieser Fehler wird nun einer
Verstarkungskonstante multipliziert und integriert. Auf diese Weise entsteht ein Korrektursignal, mit
dem der Multiplikator vor dem Demodulator angesteuert wird.

Was als Nachteil dieses AGC betrachtet werden kann, ist dass die Regelung erst wirksam wird,
nachdem das erste mal ein Eckpunkt erkannt worden ist. Solange dies nicht der Fall ist, gibt die
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Mittelwertbildung als Ausgangssignal null weiter. Die Differenz zum Sollwert betragt dann 18, was mit
der Konstante multipliziert und dann aufintegriert wird.

Wie sich dieser modifizierte AGC wéahrend der Synchronisation und der Datenibertragung verhalt, ist
in den folgenden Abbildungen zu erkennen. Um eine geringe Signalamplitude zu simulieren, wurde im
Ubertragungskanal der Gain von 60 auf 40 reduziert.

Abbildung 4-84 - Raumpunkte wahrend der Abbildung 4-85 - Gemittelte Leistung
Synchronisation

Betrachtet man nun die Raumpunkte wahrend der
Synchronisationsphase (Abbildung 4-84), so erkennt
man (mit Pfeilen gekennzeichnet), dass die Amplitude
zu Beginn kleiner ist, dann aber hochgeregelt wird. In
Abbildung 4-85 ist zu erkennen, dass ungefahr
wahrend den ersten 0.04 Sekunden die Leistung auf
null bleibt, weil noch keine Eckpunkte detektiert
werden. Der Integrator des AGC fangt deshalb mit der
maximal mdglichen Steigung an zu integrieren und
fahrt den Gain hoch. Wird dann einmal ein Eckpunkt
detektiert, steigt auch die gemittelte Leistung an, und
der Ausgang des AGC wird dementsprechend nicht
mehr so stark ansteigen. Wie in Abbildung 4-86 auch
zu erkennen ist, steigt der Ausgang des AGC auf
knapp 1.9 an und sinkt dann wieder auf ungefahr 1.7
ab. Dies kommt daher, dass sich die Korrektur der
Verstarkung durch die Filter hindurch auswirken muss.
Der AGC funktioniert also soweit.

Abbildung 4-86 - Ausgang des AGC

Interessant zu beobachten ist auch, wie sich der Grobtune mit dem VCO und der Delay mit dem
SampleShift/Downsample Block gegenseitig beeinflussen.

Abbildung 4-87 - Ausgang des Count Abbildung 4-88 - Integratoreingang vom Grobtune her
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Der Ausgang des Grobtune Blockes, der den Integrator
im VCO ansteuert gibt zwischendurch immer wieder
Pulse ab (Abbildung 4-88), wahrend dem aber auch
von der Fehlerdetektion Signale zum Count gelangen,
wie in Abbildung 4-87 zu erkennen ist. Das Problem
besteht darin, dass aufgrund der Frequenzdifferenz die
beiden Koordinatesysteme sich voneinander
wegdrehen und dadurch der SyncDetectRP Block aus
der Synchronisation fallt.

Ein weiterer Grund, warum er auch aus der Synchroni-
sation fallt, ist auch, dass jedesmal wenn aufgrund
eines Pulses vom Grobtune her die Phase geschoben
wird, die Eingdnge am SyncDetectRP zu stark
voneinander abweichen.

Eine Mdglichkeit, dies zu verhindern wére, die Vergleichsschwellen im SyncdetectRP Block, in denen
sich die Raumpunkte befinden dirfen um eine Synchronisation detektieren zu kdnnen (siehe
Abbildung 4-44 und Abbildung 4-45), grésser zu machen. Eine bessere Alternative ist jedoch, statt der
Verwendung der Eingdnge des Decision Slicers, die Ausgange des Decision Slicers zur
Synchronisationsdetektion zu verwenden, da dort die zugewiesenen Raumpunkte vorhanden sind.
Zudem wird, um die Synchronisation noch ein bisschen zu beschleunigen die Verstarkungskonstante
im AGC verdoppelt, d.h. auf 0.0002 gesetzt.

Wie sich der Integratorausgang im VCO, der vom Grobtune her angesteuert wird und der Ausgang
des Count nun verhalten, veranschaulichen Abbildung 4-90, Abbildung 4-91 und Abbildung 4-92

Abbildung 4-89 - Integratorausgang im VCO

Abbildung 4-90 - Ausgang des Count Abbildung 4-91 - Integratoreingang vom Grobtune her

Abbildung 4-92 - Integratorausgang im VCO Abbildung 4-93 - Ausgang des AGC

Der Grobtune (Abbildung 4-91) schiebt nun nur noch ca. wahrend den ersten 3/100 Sekunden, dann
rastet die Sequenz in der Diagonalen ein. Der Count (Abbildung 4-90) korrigiert nicht mehr so stark
hin und her, da er nun, wahrend dem der SyncDetectRP Block eine Synchronisation detektiert, nicht
mehr schieben kann. Bemerkenswert ist auch, dass die ganze Synchronisation nun bedeutend
weniger lang andauert als zuvor. Dies kommt zum einen daher, weil der Einfluss des Count minimiert
und zum anderen, weil die Verstarkungskonstante im AGC doppelt so gross gegeniber der Simulation
zuvor ist.
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Betrachtet man noch den Ausgang des AGC (Abbildung 4-93), so stellt man fest, dass dieser sichtbar
schneller ansteigt, als zuvor in Abbildung 4-86.

Er ist jedoch ein bisschen unruhiger als bei der Simulation zuvor, was jedoch, solange sich der AGC
dadurch nicht aufzuschwingen beginnt, nicht schlimm ist.

2.5.4.2 Scrambler (Verwiirfler)

Grundprinzip eines Scramblers/Descramblers

Da bei einem realen Modem das Taktsignal irgendwie aus den Ubertragenen Zeichen herausgefunden
werden muss, verhindert man mit einem Scrambler (Verwdirfler) das Auftreten von bestimmten
Bitmustern, die wenig Taktinformationen enthalten. Das Prinzip eines Scramblers besteht darin, dass
er eine Datenfolge in eine Pseudozufallsfolge umwandelt [4].

Der Scrambler (Abbildung 4-94) besteht aus einem n-
stufigen Schieberegister mit Rickkopplung an
wenigstens zwei Stellen, von denen aus eine ExKkluiv-
ODER-Verknupfung mit dem bindren Sendesignal
erfolgt. Bei geeigneten  Anzapfungen des
Schieberegisters wird der abgehende Datenstrom
hinreichend statistisch verteilt sein. Insbesondere wird
jede sich in kurzen Abstdnden wiederholende
Bitmusterfolge ein Ausgangsmuster erzeugen, dessen
Wiederholperiode um den Faktor 2"-1 langer ist
gegeniiber dem Eingangsmuster. Der Faktor 2"-1
sollte eine Primzahl sein. Schieberegisterlangen von
n=7,9,11,13,15,.... sind typisch.

Der Descrambler im Empfanger wandelt diese
Pseudozufallsfolge wieder in die urspringlich
gesendete Bitfolge um, d.h. auf der Empfangsseite
lauft der umgekehrte Vorgang ab. Das System ist
Abbildung 4-94 - Grundprinzip des Scramblers & selbstsynchronisierend und bendtigt keinen Abgleich,
Descramblers weil dem vom Scrambler erzeugten Bitmuster ein
eindeutiges Bildungsgesetz zugrunde liegt

Realisierung in Simulink

Matlab/Simulink besitzt in seiner Bibliothek einen Scrambler und einen Descrambler. In deren Block-
Parameter kénnen die jeweiligen Stellen vom Schieberegister angegeben werden, die fiir die EXOR-
Verkniupfung verwendet werden sollen. Zudem kann auch der Initialisierungsvektor angegeben
werden.

Beim Sender(Abbildung 4-95) wird der Scrambler beim Dateneingang vor dem Buffer platziert. Beim
Empfanger (Abbildung 4-96) wird der Descrambler nach dem Unbuffer, dort wo wieder der
kontinuierliche Bitstrom vorhanden ist, platziert.

005

Il
Data »
eyt il g
Gall
QMeapper A e &an Digl FIR R 7
Cosine Filter Designd
InputBits OutSendesignal

x_nach_Filter Cos Wave

% 1 )| Va8 | [ vectosca
o Function converter
500]
5 . enooae
v BUfel Integer vector
Scrambler| Switch toscalarl

Vapp ed
Cosine Filter Design?

Imcos
- Deta e x
e —» > i >
samplel Gainl
J QUman o

Abbildung 4-95 - Sender mit Scrambler
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Abbildung 4-96 - Empfénger mit Scrambler

Damit der Scrambler wahrend der Synchronisationsphase den einen Raumpunkt nicht verwirfelt und
der Empfanger dadurch nicht mehr synchronisieren kann, wird im Sender der Scrambler und im
Empfanger der Descrambler wahrend der Synchronisationsphase einfach umgangen. Dieser
Scrambler wurde bereits in der Studienarbeit erfolgreich eingesetzt. Auf eine separate Simulation zur
Uberpriifung der Funktion wird hier verzichtet.
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2.5.5 Costas-Schleife

2.5.5.1 Grundprinzip und Simulation

Diese Art der Tragerrickgewinnung [4] wird bei der Vierphasenumtastung (4-PSK), oder auch QPSK
verwendet. Bei 16-QAM sind jedoch nicht alle Winkelabstande gleich gross, schon gar nicht 90°.
Deshalb missen, um dieses Verfahren auf QAM anwenden zu kodnnen, spater einige
Einschréankungen gemacht werden.

Die Costas-Schleife hat als
Eingangssignale den Real- und

Or——*m Imaginarteil nach dem
Hiaae b T R Filter/Downsample-Block. Das

[ fone m* Ziel ist es, den VCO so lange zu

MATLA Fon

| [ verstellen, bis die beiden
Eingangssignale die gleiche
i o Amplitude haben. Das bedeutet,
dass sich die empfangen
Raumpunkte in der Diagonale
befinden.

»
Plred  reare

Filer

Abbildung 4-97 - Empfénger mit Costas-Schleife

Den beiden Multiplizierern wird am Eingang
das Demodulationsprodukt des In-Phase-
bzw. Quadratur-Demodulators nach der
Tiefpassfilterung (das sind dann FilteredReal
bzw. Filteredlmag) und am anderen Eingang
Uber Kreuz das mittels einer Signum-Funktion
auf das Vorzeichen begrenzte Demodulations-
produkt zugefiihrt. Aus der Differenz der
beiden Multipliziererausgangssignale erhalt
man eine Korrekturspannung (CorrVCO) zur
Steuerung des VCO

Fltered
Real

[T

Signt Ei Sign =~

Fltered
Imag

Abbildung 4-98 - Costas-Block

Die Ausgangsspannung des Costas-Blockes wird anschliessend Uber ein digitales Filter erster
Ordnung gelassen. Es dient zur Mittelwertbildung der Ausgangsspannung. Nach der Filterung wird
das Signal noch um den Faktor drei
hochgesampelt. Dies um von den 2400 Hz,
o) der Symbolfrequenz zur Samplefrequenz von
7200 Hz zu gelangen. Dieses Signal wird
anschliessend nicht mehr interpoliert, da es
reicht um den Integrator im VCO anzusteuern.
Der VCO ist noch der Selbe wie in Abbildung
4-14, einzig der Gain am Eingang des VCO
wurde von 1 auf 0.5 reduziert, da die
Regelung sonst instabil werden wirde.

FilterQut

Flterin

Abbildung 4-99 - Filter

Um nun das Beschriebene simulieren zu kodnnen, wird in der folgenden Simulation nur die
Synchronisationssequenz, wie sie schon im Kapitel zuvor verwendet wurde, eingesetzt. Der Aufbau
des Empféangers ist aus Abbildung 4-97 ersichtlich. Der tbrige Aufbau des Modems ist der Selbe, wie
in 4.2.2.2. Um simulieren zu kdnnen, ob die Phase abgeglichen werden kann, wird der Speed im
Ubertragungskanal, resp. Delay auf null gesetzt (siehe Abbildung 4-8). Auf diese Art und Weise
betragt die Tragerfrequenzdifferenz null.
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Abbildung 4-100 — Raumpunkte wéhrend der Abbildung 4-101 - Multiplikatorausgang Imaginéarteil
Synchronisation

Abbildung 4-102 - Multiplikatorausgang Realteil Abbildung 4-103 - Ausgang Costas-Block

Beim Betrachten der empfangenen Raumpunkte in Abbildung 4-100 sieht man, wie sich die Punkte
zur Diagonalen hin bewegen. Die Ausgange der Multiplikatoren (Abbildung 4-101 und Abbildung
4-102) sind wahrend der ersten hundertstel Sekunde auf null (Filterverzégerung) und néhern sich
dann aufgrund des Abgleichs des VCO’s dem Wert —3. Je naher sie dem Wert —3 kommen, desto
geringer ist auch die Ausgangsspannung des Costas-Blockes (Abbildung 4-103) und des
Integratoreingangs im VCO (Abbildung 4-104). Dementsprechend wird auch die Ausgangsspannung
des Integrators konstant werden (Abbildung 4-105).

Abbildung 4-104 - Integratoreingang im VCO Abbildung 4-105 - Integratorausgang im VCO

Der Phasenabgleich mittels eines Costas-Loops funktioniert also soweit.
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2.5.5.2 Erweiterung des Empfangers mit Costas-Schleife

Es stellt sich nun die Frage, wie die Synchronisationserkennung, und dann die Kompensation der
Tragerfrequenzdifferenz von sich gehen soll. Um die beiden Sachen realisieren zu kdnnen, soll hier
aus den Erkenntnissen der vorangegangenen Kapiteln profitiert werden.
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Abbildung 4-106 - Empfanger mit Costas-Loop
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Abbildung 4-107 - Fehlerdetektion
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Abbildung 4-108 - Costas mit "Einschréankung "

Betrachtet man den nun
entstandenen Empfanger o]
erkennt man im wesentlichen
keinen Unterschied zu dem in 4.2.4
entwickelten  (siehe  Abbildung
Abbildung 4-96).

Der Unterschied liegt in der

Fehlerwinkelberrechnung im
Fehlerdetektions-Block (Abbildung
4-107). Dieser scheint jedoch auch
genau gleich aufgebaut zu sein, wie
im  Abschnitt zuvor (Abbildung
4-63). Das einzige was sich vom
Empféanger des vorherigen Kapitel
unterscheidet, ist dass der PEC
(Abbildung 4-15) nun durch den
Costas (Abbildung 4-108) ersetzt
wurde.

Beim Costas muss nun jedoch die
Einschrankung gemacht werden,
dass er den Winkelfehler nur
ausgibt, wenn es sich um Punkte,
die in der Diagonale liegen, handelt.
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Simulation

N~

Abbildung 4-109 - Raumpunkte wé&hrend der Abbildung 4-110 - Integratoreingang wahrend der
Synchronisation Synchronisation

Betrachtet den Verlauf der Raumpunkte wahrend der
Synchronisation in Abbildung 4-109, so erkennt man,
dass die einzelnen Winkelschritte, die vom Grobtune
her kommen, kleiner sind (vergleiche mit Abbildung
4-48). Dies kommt daher, dass der Winkelschritt
(JumpAngle) im VCO auf 0.1 reduziert wurde, da die
Regelung sonst instabil wéare. Betrachtet man den
Integratoreingang und seinen Ausgang (Abbildung
4-110 und Abbildung 4-111), so stellt man fest, dass
die Regelung sehr schnell, und die Phase nach ca.
0.05 Sekunden sozusagen abgeglichen ist.

Abbildung 4-111 - Integratorausgang wahrend der
Synchronisation

Abbildung 4-112 — Raumpunkte wahrend der Abbildung 4-113 - Ausgang des Count wéahrend der
Dateniibertragung Dateniibertragung

Betrachtet man die Raumpunkte und den Ausgang des Count (Abbildung 4-112 und Abbildung 4-113)
wahrend der Datenlbertragung, so kann man sagen, dass die Fehlerdetektion mit Costas funktioniert.
Der Ausgang des Count zahlt relativ konstant hoch, wobei er zwischendurch ein paar
Unregelmassigkeiten hat. Im grossen und ganzen kann gesagt werden, dass die Fehlerdetektion mit
dem Costas-Block gut funktioniert.
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2.5.6 Auswertung

Die in den Kapiteln 4.2.2 und 4.2.5 simulierten Verfahren zur Korrektur der Tragerphasendifferenz
funktionieren beide einwandfrei. Die Zeit, welche die beiden Verfahren benétigen eine
Phasendifferenz abzugleichen, liegt etwa im gleichen Rahmen.

Der 4.2.4.1 weiterentwickelte AGC funktioniert auch, solange der Verstarkungsfaktor nicht zu gross
gewahlt wird. Falls dies der Fall ist, wird die Regelung instabil und beginnt sich aufzuschwingen.

Das in 4.2.3 beschriebene Verfahren zur Kompensation des Tragerfrequenzunterschiedes funktioniert
einwandfrei.

Bei den Simulationen, bei denen auf eine Synchronisation eine Datenibertragung folgte, musste das
Prinzip zur Kompensation des Tragerfrequenzunterschiedes mit einer der beiden Varianten zur
Korrektur der Tragerphasendifferenz kombiniert werden. Diese Kombination funktioniert mit beiden
Varianten. Befindet sich dann der Empfanger in einer Synchronisationsphase, so ist die
Abtastsynchronisation inaktiv. Falls nun die Synchronisationsphase zu lange andauert, ist es mdglich,
dass sich der ideale Abtastzeitpunkt soweit vom wirklichen Abtastwert entfernt, dass die
Abtastsynchronisation ausserhalb des noch abgleichbaren Bereiches wirksam wird und dadurch nie
richtig zu wirken anfangen kann. Der Empfanger féallt dann irgendwann aus der Synchronisation. Es
muss deshalb darauf geachtet werden, dass die Synchronisationsphase so kurz wie mdglich gehalten
wird.

Die Variante, die zur Kompensation der Tragerfrequenzdifferenz dient, scheint auf einem DSP gut
realisierbar zu sein, wobei dort von einer vierfachen Uberabtastung ausgegangen werden wird. Da die
erste Variante zur Kompensation der Tragerphasendifferenz, diejenige mit PLL, sozusagen
gleichzeitig auf dem DSP realisiert wurde und auf anhieb funktionierte, wurde diejenige mit Costas-
Loop nicht auf dem DSP implementiert, obwohl sie eigentlich weniger Rechenaufwand erfordert.

Die Weiterentwicklung des bereits vorhandenen AGC erwies sich als weniger Rechenaufwendig, da
dieser zum einen auf einer niedrigeren Taktfrequenz arbeitet und zum anderen ohne
Quadratwurzelberechnung, im Gegensatz zum urspringlichen AGC, auskommt.

Die Synchronisationsdetektion anhand der Leistung des Empfangssignal erweist sich bei
aufaddiertem Rauschen als problematisch, weshalb dasjenige verwendet wird, welches die
Raumpunkte nach dem Decision Slicer betrachtet (in 4.2.4.1 beschrieben).

Bei den im nachsten Kapitel folgenden Messungen wird nun vom Empféanger am ende des Kapitels
4.2.4 ausgegangen. D.h. die Synchronisationsdetektion erfolgt anhand der Raumpunkte, die
Phasendifferenz wird mit PLL abgeglichen, als AGC wird der weiterentwickelte verwendet und zur
Kompensation der Differenz der Tragerfrequenzen dient das der Abtastsynchronisation (4.2.3).

HOCH %i'; L,i II‘EER SWIL Autoren:  Andy Zehnder / Armin Hisser

HSR Datum:  12.12.00 Seite 54 /121




Dokumentation
Version: 1.0

DS-Diplomarbeit WS 2000
Nr.: D-2000-01

2.6 Messungen
2.6.1 Augendiagramme

Es soll nun anhand dreier Messungen herausgefunden werden, wie sich der Roll-Off-Faktor der
Impulsformer im Sender und Empfanger auf die Ubertragung auswirkt. Um dies (liberpriifen zu
kénnen, wird im Empféanger mit dem Realteil nach dem Filter/Downsample-Block ein Augendiagramm

Uber 3 ,Raumpunktperioden” gemacht.

Die horizontale Augenéffnung stellt ein Mass fiir die erforderliche Genauigkeit des Abtastzeitpunktes
dar. Sie ist um so geringer, je ndher der Impulsformer dem idealen Tiefpass kommt, je geringer also

der Roll-Off-Faktor wird.

Abbildung 4-114 — Roll-off = 0.25, S/N = 20dB

Abbildung 4-116 — Roll-off = 0.75, S/N = 20dB

Abbildung 4-117 - Frequenzgang eines Root-
Raised-Cosine-Filters

Abbildung 4-115 — Roll-off = 0.5, S/N = 20dB

Vergleicht man die drei Augendiagramme bei einem
S/N von 20dB miteinander, so stellt sich heraus, dass
die Augenoffnung bei der Messung mit Roll-Off-Faktor
von 0.5 am grdssten ist. Eigentlich hatte man erwartet,
dass die Messung mit einem Roll-Off-Faktor von 0.75
die grosste horizontale Offnung hat. Dem scheint nun
aber nicht so zu sein.

Fuhrt man sich den Frequenzgang eines Root-Raised-
Cosine-Filters vor Augen, so erkennt man, dass bei
einem Roll-Off-Faktor von 1 die Frequenzen unterhalb
der Grenzfrequenz schon wesentlich mehr gedampft
werden, wie bei einem Roll-Off-Faktor von 0.5. Die
Kurve mit einem Roll-Off-Faktor von 0.75 liegt
irgendwo in der Mitte. Diese Dampfung der
Frequenzen unterhalb der Grenzfrequenz fiuhrt
wahrscheinlich dazu, dass das Augendiagramm in
Abbildung 4-116 wesentlich schlechter ausfallt als die
beiden anderen Messungen.
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2.6.2 Bitfehlerhaufigkeit in der Ubertragung

2.6.2.1 Allgemeines

Um eine qualitative Aussage (ber die Bitfehlerhaufigkeit einer Ubertragung machen zu kénnen, wird in
Bichern vielfach ein Diagramm dargestellt, in welchem die Bit-Error-Rate, sprich die
Bitfehlerhaufigkeit als Funktion des Signal/Rauschabstandes im Ubertragungskanal aufgetragen ist.
Es sollen nun in einigen Messungen solche Kurven aufgenommen, bzw. ermittelt werden.

Da es schwierig ist in der Literatur solche Kurven zu finden, sollen die aus den Messungen
gewonnenen Kurven mit der auf einer theoretischen Betrachtung basierenden Kurve verglichen
werden.

2.6.2.2 Theoretische Betrachtung.

Wird ein Zeichen beim Empfanger
ausgewertet, so muss entschieden
werden zu welchem Raumpunkt dieses
Zeichen nun gehdéren soll.  Wir
betrachten nun im folgenden die beiden
Raumpunkte (1;1) und (1;-1). Soll nun
zwischen diesen beiden Zeichen
entschieden werden, so muss eine
Entscheidungsschwelle festgelegt
werden, da ja dem Signal aufaddiertes
Rauschen zu einer Verschiebung des
Punktes fuhren kann. In Abbildung
4-118 sind nun diese beiden Punkte
links im Koordinatensystem
aufgetragen. Rechts davon ist die
Wahrscheinlichkeitsdichteverteilung der
beiden Zustdande 1 und -1 mit der
Uberlagerten Rauschspannung
aufgezeichnet. Die  Entscheidungs-
schwelle liegt in diesem Fall bei null, d.h.
dort wo der Imaginarteil null ist. Es wird nun also nur der Imaginérteil des Signals betrachtet, um
einige grundlegende Uberlegungen anzustellen, mit welchen man auf die Fehlerwahrscheinlichkeit
schliessen kann.

Wird nun z.B. der Punkt (1;-1) Ubertragen und kommt im Empféanger durch aufaddiertes Rauschen
oberhalb der x-Achse zu liegen, so entscheidet man falsch, ndmlich dass der Punkt (1;1) Ubertragen
worden ist. Die schraffierte Flache oberhalb der x-Achse bei der Wahrscheinlichkeitsverteilung
entspricht genau der Fehlerwahrscheinlichkeit ein falsches Zeichen zu interpretieren.

Abbildung 4-118 - 2 Raumpunkte und durch Wahrscheinlichkeits-
dichte der Uiberlagerten Rauschspannung bei den Zustanden 1 und -1

Da in [4] aber ein Ubertragenes Zeichen auch nur ein Bit ist, muss man fur die Berechnung bei der 16-
QAM einige Uberlegungen anstellen um auf die tatsachliche theoretische Bitfehlerhaufigkeit
schliessen zu kénnen. Jedoch mit der in [4, S. 157] beschriebenen Methode, lasst sich hier auf die
Zeichenfehlerhaufigkeit in Abhangigkeit vom Signal/Rauschabstand im Ubertragungskanal schliessen.

Die Zeichenfehlerhaufigkeit p,, berechnet sich aus Gleichung 4-8 [4]. (g ist in unserem Fall der
Abstand zweier Raumpunkte, d.h. (45=2, und Ug entspricht dem Effektivwert der Rauschspannung.

Gleichung 4-8

Anstelle des Verhaltnisses Uig/2x/2%Ur soll nun der auf einen solchen Punkt bezogene
Signal/Rauschabstand zur Berechnung der Bitfehlerhaufigkeit herangezogen werden. Dazu bendtigt
man die durchschnittliche Signalleistung. Sie lasst sich bei unserem Raumpunktdiagramm Abbildung
4-119 folgendermassen berechnen:
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Punkt x Px=d?/2+d?/2=d?| " p
[ ] L -3 e o
Gleichung 4-9
adig
X y
Punkt y: Py=0d2/2+d?/2=5d°| . Iy .
Gleichung 4-10 : : : I 2
° ° -1 @ °
Punkt z: Pz=Py=5d?
Gleichung 4-11 ° ° 5 o °
Abbild 4-119 - R ktdi
Punkt q: Pq=9d2/2+9d?/2=9d? neung aumprnidiagramm

Gleichung 4-12

l’.]dig 2_5,\ 2

Signalleistung: [Ps= (Px+Py+Pz+Pq)/4=5d° = 5><(7) 7 00

Gleichung 4-13

Erklarung: d ist ja der Peak-Wert der Spannung. Will man die Leistung berechnen, so muss man den
Effektivwert haben. Die Leistung des Punktes (1;1) berechnet sich demnach zu (d/+/2)2+(d 1+/2)2

an einem Einheitswiderstand von 1W, der hier fir alle Leistungen gelten soll.
Die Leistung des Rauschens berechnet sich zu

Gleichung 4-14

Der Signal/Rauschabstand linear dargestellt, ist definiert als

A2
S/ N :E = 5 *dig
PN 45UR?

Gleichung 4-15

A~ 2
Ur = 5 Xdig
4xS/N

Gleichung 4-16

Nach der Rauschspannung aufgeldst erhélt man

Setzt man Gleichung 4-16 in Gleichung 4-8 ein und kirzt was gekirzt werden kann, dann erhéalt man
die Endformel

1 S/N
=—xerfc(,|——
Pw 2 ( 10 )

Gleichung 4-17

Mit Gleichung 4-17 lasst sich nun eine Aussage Uber die theoretische Signalfehlerhaufigkeit in
Abhéangigkeit des Signal/Rauschabstandes machen.

Das Ziel jedoch ist es, eine Aussage Uber die theoretische Bitfehlerhaufigkeit machen zu kénnen.
Betrachtet man das Raumpunktdiagramm, und nimmt die bestmdgliche Verteilung der vier Bits auf die
Raumpunkte an, so ware es doch mdglich, dass sich je zwei benachbarte Raumpunkte in ihren
Bitmustern um maximal ein Bit unterscheiden. Dies ware der optimale Fall und von ihm aus soll bei
der folgenden Uberlegung gegangen werden.

Gelangt ein Zeichen durch Rauschen auf die andere Seite der Entscheidungsschwelle, so wird es als
den benachbarten Raumpunkt interpretiert. Dieser jedoch unterscheidet sich aufgrund unserer
vorangegangenen Voraussetzung um nur ein Bit vom urspringlich gesendeten Raumpunkt. Die drei
restlichen Bits werden richtig Ubertragen.
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Dem ganzen muss natirlich vorausgesetzt werden, dass es sich hier um sehr wenig Rauschen
handelt, so dass der lbertragene Raumpunkt wirklich nur zu einem der benachbarten Punkte hin
gelangen kann und nicht weiter, d.h. das S/N relativ gross ist.

Wird also bei der Zeichenibertragung ein Fehler gemacht, so verursacht dies bei nur einem von vier
im Zeichen enthaltenen Bits einen Bitfehler. Diese Erkenntnis lasst darauf schliessen, dass die
Bitfehlerhaufigkeit viermal kleiner ist, als die Signalfehlerhaufigkeit.

Die Bitfehlerhaufigkeit in Abhangigkeit des Signal/Rauschabstandes im Ubertragungskanal lasst sich
also folgendermassen berechnen:

S/N

e:ﬂ:lxerfc( 2L
4 8 10

Gleichung 4-18

Wird ein S/Ngg von 0 (S/N;i, = 1) in diese Gleichung eingesetzt, so ergibt das p.= 0.0818. Wenn aber
die Storgrosse wirklich sehr gross ist, wird maximal jedes zweite Ubertragene Bit falsch sein,
schlechter kann es ja nicht werden, d.h. p, wére dann 0.5

In dieser theoretischen Betrachtung wurden die Punkte am Rand und an den Ecken ausser acht
gelassen. Gelangt ein empfangener Raumpunkt nun ausserhalb der Ecken zu liegen, so wird er
trotzdem als dieser interpretiert. Dies wird in [17, seite197] in die Herleitung der BER-Kurve
miteinbezogen. Es wird auf die Signalfehlerhdufigkeit bezlglich der einzelnen Raumpunkte
eingegangen und dann auf die Bitfehlerh&ufigkeit geschlossen.

2| In Gleichung 4-19 ist die Formel zur Berechnung der

pe = 1.5%erfc /_S/N - 2.25x% 0.5%erfc /S/N Bitfehlerrate  in Funktion. des Signal/Rausch-

10 10 abstandes angegeben. Es ist noch zu bemerken

dass auch in Gleichung 4-19 das Verhdaltnis S/N
Gleichung 4-19 linear eingesetzt werden muss.

Wird in Gleichung 4-19 ein S/N;, von eins eingesetzt, so resultiert ein pe von 0.7410, was dem Wert
von 0.5 schon ein bisschen naher kommt, jedoch auch nicht stimmen kann. Die beiden Gleichungen
zur Berechnung der Bitfehlerwahrscheinlichkeit stimmen erst bei grosserem, in der Realitat
vorkommenden S/N.

Bitfehlerrate = f(S/N)
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Abbildung 4-120 - Bitfehlerhaufigkeit in Abhéngigkeit vom S/N

In Abbildung 4-120 sind nun die beiden Bit-Error-Rate-Kurven von Gleichung 4-18 und Gleichung 4-19
in Abhangigkeit des Signal-Storverhéltnisses aufgetragen. Wie zu erkennen ist, scheint die
theoretische Betrachtung der aus der Literatur ,relativ nahe zu kommen. Der Grund der Abweichung,
liegt, wie oben schon beschrieben daran, dass bei der hier gemachten theoretischen Betrachtung die
Eckpunkte und die Punkte, die am Rand des Koordinatensystems liegen, gleich behandelt werden wie
alle anderen Raumpunkte. In [17, Seite197] werden diese Punkte in die Analyse miteinbezogen.

HOCH %i'; L,i II‘EER SWIL Autoren:  Andy Zehnder / Armin Hisser

HSR Datum:  12.12.00 Seite 58/ 121




Dokumentation DS-Diplomarbeit WS 2000
Version: 1.0 Nr.: D-2000-01

2.6.2.3 Messung

Berechnung der Rauschleistung

Die Gleichungen zur Berechnung bzw. Herleitung der Bit-Error-Rate (Gleichung 4-8 bis Gleichung
4-19) beziehen die Rausch- und Signalleistung auf die jeweilige Bandbreite nach der Demodulation
und Filterung. Die beiden Filter nach der Demodulation haben eine Grenzfrequenz von 1200 Hz. Uber
das ganze Spektrum (positive, wie auch negative Frequenzen) betrachtet, ergibt das eine Bandbreite
von 2400 Hz, auf die sich die Rauschspannung, bzw. Rausch- und Signalleistungen beziehen.

Bei der nun anschliessenden Simulation bzw. Messung wird ein sogenannter AWGN-Channel zur
Rauschiberlagerung verwendet. Die Eingangsgrosse, die bei ihm die Rauschgrésse angibt, ist die
Varianz s? und entspricht dem Quadrat der Standardabweichung. Die Varianz entspricht der Leistung
des Rauschens und bezieht sich auf die Nyquistbandbreite. Im verwendeten Block (Abbildung 4-122)
betragt die Sample-Rate 16*7200 Hz, da das urspriingliche Signal im Delay 64fach upgesampelt,
verzogert und danach wieder 4fach downgesampelt wird. Die Nyquistbandbreite betragt also
16 3600=57600 Hz. Setzt man die beiden Bandbreiten ins Verhéaltnis, so ergibt sich der Faktor k.

Um diesen Faktor k muss die Rauschleistung (Varianz s?)

K= upsampleFaktor > Bnyquist _ 1633600 _ on im ,Rauschgenerator* grosser sein, als die, die man nach
- Brilter T o400 dem Demodulator und der Filterung erhalten will.
Gleichung 4-20
> > Aus Gleichung 4-14 und Gleichung 4-16 erhélt man
py . 2Udg” _ 5xig :§>ﬁdigz*1oo.1ysmdb Gleichung 4-21. Zieht man den Faktor k hinzu
4>S/Nin  4xQ0¥S/Ndb 4 (Gleichung 4-20), so ergibt sich fur die, am AWGN-
Gleichung 4-21 Channel einzustellende Varianz Gleichung 4-22.
2 = KxPu - 24% g2 * 10PES/NID — 4 oy 2 %708/ Nl

Gleichung 4-22

Messaufbau in Simulink

Wie das Modem bei dieser
Messung aufgebaut ist, erkennt

b reets ™" o - man in Abbildung 4-121. Links sind

- N e die beiden Datenquellen zu

batasourcez s speed oRERCHE erkennen. Die obere dient zur
T Synchronisation, die untere danach

SIN(B)S

fur die zufélligen Daten. Der Delay
simuliert einen  Tragerfrequenz-
unterschied von 1Hz. Der
anschliessende Block ,Noise-

send 4 Machine* Uberlagert dem
— Nachrichtensignal das Rauschen,
welches anhand der Konstante
unterhalb des Blockes berechnet

sept7 wird. Die dann vom Empfanger
o Rate zuriickgewonnenen bindren Daten

fipaa. Erorvec werden anschliessend im Error-
] i | Rate-Calculation Blo_ck mit den
= \—‘mes gesendeten verglichen und
Abbildung 4-121 - Aufbau der Modemverbindung zur BER-Messung ausgewertet. Die Blocke um diesen
Block herum verursachen, dass die
Fehlermessung erst nach der

Synchronisation beginnt.
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In Abbildung 4-122 ist der Delay zur

G Sl awen ™ — Tragerfrequenzdifferenzerzeugung abgebil-

— v
-
2475 > D’:ZV'G"':‘ Digital FIR
onstan x " Filter Design1

Productl

sigout

det. Er berechnet aufgrund seines
Eingangswertes (siehe Abbildung 4-121) die
notige Varianz, die der AWGN-Channel
erzeugen und dem Nachrichtensignal
Uberlagern muss, um dann im Empfanger
das eingestellte S/N zu erhalten. Diese
Berechnung beruht auf Gleichung 4-22. Das
anschliessende Tiefpassfilter stellt

das Eingangsfilter des Empféangers
dar. Die Grenzfrequenz liegt bei
3600 Hz. Die Ubergangsbandbreite
betrdgt 1200 Hz. Daraus resultiert
bei der hier 16fachen
Sampelfrequenz (das 16fache der
urspriinglichen Samplefrequenz,
16 7200 Hz) eine Filterordnung von
317. Eingestellt ist eine Ordnung
von 512.

Der Empfanger ist so aufgebaut,
wie er im Abschnitt 4.2.2 bis und
mit 4.2.4 entwickelt wurde.

Da der Scrambler aufgrund seiner
Struktur bei jedem vorkommenden

Abbildung 4-123 - Empfanger

Fehler noch einige dazu erzeugt,
wird er weggelassen, weil er das
Resultat  verschlechtern  wirde.

Auch die Differentielle Quadrantencodierung (in 4.2.2.4 beschrieben) wird bei der Messung
weggelassen, da auch sie bei jedem Fehler noch einige dazu erzeugt.

Messergebnisse

Die Messung wird erst gestartet, nachdem sich der Empfanger auf den Sender einsynchronisiert hat,
d.h. nachdem die Synchronisationssequenz beendet worden ist.

S/N[dB] Messzeit [s] Ubertragene Bits Fehler Bit-Error-Rate
15 2.8 2.69E+04 560 2.08E-02
16 5.8 5.57E+04 431 7.74E-03
17 4.8 4.61E+04 129 2.80E-03
18 14 1.34E+05 83 6.18E-04
19 14 1.34E+05 54 4.02E-04
20 12 1.15E+05 30 2.60E-04

Tabelle 4-2 - Messresultate
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Bitfehlerrate = f(S/N)

—&— Gemessen —l— Literatur —&— Theoretisch
1.E-01

1.E-04

BER pe

1.E-05 -

1.E-06

1.E-07
15 15.5 16 16.5 17 17.5 18 18.5 19 19.5 20

Abbildung 4-124 - Bitfehlerwahrscheinickeit in Abhéngigkeit vom S/N, gemessene Werte

Betrachtet man die gemessene Kurve und vergleicht sie mit der theoretischen, bzw. der aus der
Literatur, so ist zu erkennen, dass die gemessenen Werte bei kleinerem S/N nahe, sozusagen auf der
Kurve aus der Literatur zu liegen kommt. Bei grosserem S/N hingegen entfernt sie sich von der aus
der Literatur und wird bedeutend schlechter.

Es fragt sich wie Aussagekréftig die Resultate bei einem grésseren S/N nun sind. Eigentlich muss
eine einzelne Messung fir einen Punkt im Diagramm, um ein reprasentatives Ergebnis zu erhalten,
mindestens so lange andauern, bis ca. 100 Fehler in der Ubertragung gemacht werden. Angenommen
das hier realisierte Modem ist von der Bitfehlerwahrscheinlichkeit her so gut, wie es von der Literatur
her sein kdnnte, so misste, um bei einem S/N von 20 dB hundert Bitfehler zu machen, ca. tausend
Sekunden lang simuliert werden ( (1e5 / 9600) 100). Bei der hier gemachten Simulation mit 20 dB
ereigneten sich diese 30 Bitfehler wahrend den ersten 5 Sekunden, danach lief die Ubertragung
fehlerlos. Eigentlich héatte man ja einfach viel langer messen kdnnen, um ein reprasentativeres
Resultat erhalten zu kénnen. Das Problem bei Simulink liegt jedoch daran, dass je langer eine
Simulation andauert, desto langsamer sie aufgrund der langsamer werdenden Rechengeschwindigkeit
vonstatten geht.
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3 Realisierung

3.1 Ausgangslage

3.1.1 Vorgangige Studienarbeit

Die Realisierung eines Modems ohne separate Synchronisationsleitung basiert grundsatzlich auf den
bestehenden Komponenten des bereits realisierten Modems mit zusétzlicher Synchronisationsleitung
(siehe DS-Studienarbeit Nr. SS-2000-01). Der Sender wurde praktisch komplett tbernommen und
musste nur infolge Anderung des Synchronisations-Protokolls geringfiigig geandert werden. Beim
Empfanger hingegen, wurden die Synchronisationsblécke vollstandig neu geschrieben. Zudem wurde
der Code von Sender und Empfanger neu strukturiert und einzelne Blécke soweit mdglich in "Inline-
Functions" realisiert.

Auch das auf Java basierende Testprogramm findet weiterhin Verwendung. Das Austauschprotokoll
zwischen PC und DSP ist nach wie vor das Gleiche. Der Sender wurde mit einer
Messautomatisierung erweitert.

Der Nachfolgende Text nimmt teilweise Bezug auf die vorgangige Studienarbeit (SS-2000-01). Darum
ist es ratsam bei Unklarheiten die Dokumentation "QAM - Modem" beizuziehen.

3.1.2 Problematik

Zwischen Sender (MOdulator) und Empfanger (DEModulator) einer MODEM-Verbindung besteht eine
standige Phasenungenauigkeit, die durch Streuung der verwendeten Quarze verursacht wird. Die
Abtastrate variiert dabei bis zu +7Hz, was zur Folge hat, dass das Empfangssignal nicht immer im
optimalen Zeitpunkt abgetastet wird und je nach Abweichung der Abtastfrequenz zu viele, zu wenig,
oder falsche Symbole interpretiert werden. Durch geeignete Verfahren kann dieser Mangel
kompensiert oder verbessert werden.

3.1.3 Verfahren

Die in der Regel verwendeten Verfahren arbeiten mit Trainingssequenzen, die periodisch
zwischen den Nutzdaten Ubertragen werden. Trager- und Symbolsynchronisation erfolgen dabei
separat in voneinander getrennten Blocken. Das Empfangssignal wird mit der initialisierten
Abtastrate des Empféangers abgetastet und die Tragerphase z.B. mittels DDS angeglichen.
Danach erfolgt die Symbolsynchronisation.

Das Verwendete Verfahren benétigt nur zu Beginn einer Ubertragung eine
Synchronisationssequenz, wodurch mehr Nutzdaten Ubertragen werden kdnnen. Es ist jedoch
wesentlich unsicherer, da im Falle eines Verwurfs keine Synchronisation mehr erfolgt und eine
Ubertragung verunmoglicht wird. Pro regularem Abtastwert werden dabei zuséatzliche
Zwischenwerte erzeugt um eine geniigend hohe Auflésung der Korrektur zu erreichen. Je nach
Phasenversatz wird dabei der ideale Zwischenwert fiir die Verarbeitung gewéhlt. Die Generierung
der Zwischenwerte wurde durch verschiedene Mdglichkeiten realisiert, welche nachfolgend naher
erlautert werden.
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3.2 Aufbau

Bei der Modemverbindung (Abbildung 5.2-1) darf nun nur noch eine Datenleitung verwendet werden,
wodurch die Synchronisationsleitung wegféllt. Beim Kanal werden zwei Tiefpassfilter in Serie
eingesetzt, wobei das erste als Vorfilter zum Glatten des Treppenstufensignals am Senderausgang
und das zweite als Empfangsfilter zur Bandbegrenzung (Telefonieband) verwendet wird. Fir die
Messung wird das Rauschsignal zwischen den beiden Filter eingespiesen.

50 Ohm BNC-Kabel

Flachband-Kabel

)
——)

Netzwerkverbindung

2xTiefpass Filter
fg = 8.0/3.4KHz

—)

DSP-Board
mit SHARC
AD-21060

PC1
DELL
Pentium Il - 300MHz

SENDER

1l

DSP
Schnittstelle

17

DSP
Schnittstelle

(;Hl" che [ cha [ cHa

Tektronix TDS 3054
4-Kanal KO

Pentium Il - 300MHz

DSP-Board
mit SHARC
AD-21060

PC2
DELL

EMPFANGER

Abbildung 5.2-1 - Systemanordnung

Datenriickfihrung via LAN

PC1 bildet zusammen mit der eingebauten DSP-Karte und deren externem Anschluss-Adapter die
QAM-Sende-Einheit. Das Gegenstiick, der QAM-Empféanger wird mit einem identisch ausgestatteten
PC (PC2) realisiert. Die Verbindungen erfolgen Uber 50 Ohm Koax-Kabel. Beim Sender wird nur ein
Ausgang zur Ubertragung des Datensignals verwendet. Beim Empfanger hingegen, werden neben
dem Eingang fur den Empfang des Datensignals zwei Ausgange fir die Visualisierung der
aufgesplitteten Inphasen- (real) und Quadratur- (imag) Signale auf einen KO gefuihrt. Die Datensignale
zwischen und nach den Filterkomponenten werden ebenfalls auf dem KO dargestellt. Zuséatzlich
kénnen Inphasen- und Quadratur-Signale des Empfangers auf einem zweiten KO (nicht aus Bild
ersichtlich) im XY-Modus dargestellt werden, wodurch die Komponenten direkt als Raumpunkt
dargestellt und interpretiert werden kénnen.
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3.3 Entwicklungsumgebung

3.3.1 Hardware

Die Realisierung erfolgte auf der von der HSR zur Verfligung gestellten Infrastruktur, welche sich aus
folgenden Komponenten zusammensetzt:

2 Personalcomputer der Firma DELL mit Pentium Il — 300MHz Prozessor

2 DSP-Boards mit SHARC AD-21060 DSP von Analog Devices und Bitsi-AD-/DA-Converter-
Board von Bittware (1 Board/PC)

Programmierumgebung: MATLAB-DLL / SHARC-C-Compiler (Assembler)

Variables Multi-Analodfilter (Butterworth 24dB/okt.) fur die Bandbegrenzung und Verstarkung von
Daten- und Rauschsignal (KROHN-HITE 3905B Einschub 34 und 35)

4 Kanal Kathodenstrahl Oszilloskop fir Messaufnahmen (TEKTRONIX TDS 3054)

2 Kanal Kathodenstrahl Oszilloskop fur Raumpunktdarstellung (HP 54600B)

3.3.2 Software

Die DSP-Algorithmen fur Sender und Empfanger wurden in C implementiert. Fir die Compilierung des
Source-Codes wurde der g21k Compiler fir die Prozessoren der ADSP-21k-Reihe eingesetzt.

Bei der Durchfuhrung von Grobtests wahrend der Implementation der DSP-Algorithmen, wurde
MATLAB mit der SHARC-DLL fur die Kommunikation zwischen DSP und PC verwendet.

Die Realisierung des Testprogrammes erfolgte in JAVA. Hierzu wurde ein JDK-Interpreter (V 1.2.2)
mit KAWA-Benutzerorberflache (V 3.21) fur die Projektverwaltung verwendet. Dabei wird Uber das
JAVA-Native-Interface auf die Sharc C++-Library zugegriffen, welche Befehle zum Austausch von
Daten zwischen DSP und PC zur Verfigung stellt. Fir die Kompilation der Native-Files wurde ein
Visual-C++-Compiler von Microsoft eingesetzt.

DSP-Algorithmen in C Compiler: g21k.exe

MATLAB mit SHARC-DLL

Testprogramm mit GUI in JAVA Interpreter: JDK V122
Editor: KAWA Vv 3.21

Native C++: Visual C++
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3.4 Definitionen und Protokoll

3.4.1 Taktraten

3.4.1.1 Samplingfrequenz

Der Sender arbeitet mit einer Takt-, bzw. Samplingfrequenz (fs) von 7'200 Hz. Der Empféanger
hingegen, wird je nach Synchronisationsverfahren mit einem Vielfachen dieser Taktfrequenz
betrieben. Die Verarbeitung jedoch erfolgt mit der Rate von 7'200 Hz.

3.4.1.2 Symbolfrequenz

Die Symbolrate (fp) von 2'400 Baud bzw. 2'400 Hz betragt somit ein Drittel der Taktfrequenz, was
bedeutet, dass nur jedes 3. Sample eine Information enthalt.

3.4.1.3 Tragerfrequenz (Carrier)

Die Frequenz des Tragersignals (fc) betréagt 1'800 Hz, was einem Viertel der Taktfrequenz entspricht.
Daraus folgt, dass eine Periode des Sinus-, bzw. Cosinus-Tragers , wie aus Gleichung 5.4-1
ersichtlich, viermal (N=4) abgetastet wird.

Teaie _ 1/fc _ 1/1'800Hz 4 fe: Tragerfrequenz

N = = : .
T 1/f,  1/7'200Hz fs: Samplingrate

Sample

Gleichung 5.4-1

3.4.1.4 Bitrate

Die 16-QAM Modulation erméglicht eine Ubermittlung von 4 Datenbit pro Raumpunkt bzw. pro Symbol
(Gleichung 5.4-2). Bei einer Symbolrate von 2'400 Hz ergibt dies eine Bitrate von 4 x2'400 = 9'600 Hz
bzw. 9'600 Bit/s.

_ IOg 10 (nRaumpunkte )

= 2 Mis N,. = =4
o log 4, (2)

n

Raumpunkte

Gleichung 5.4-2

3.4.2 Synchronisation

3.4.2.1 Abtastsynchronisation

Alle Softwareversionen mit integrierter Synchronisation arbeiten nach dem gleichen Prinzip. Statt einer
separaten Trager- und Symbolsynchronisation erfolgt dabei eine Art Abgleich des Abtastzeitpunktes.
Pro Samplewert mit einer Intervall-Rate von 7'200 Hz werden dabei 16 Zwischenwerte erzeugt, von
denen der ideale (richtiger Zeitpunkt) zur Weiterverarbeitung verwendet wird. Eine Entscheidungsstufe
ordnet das jeweils gewéhlte Sample einem Raumpunkt zu. Weichen Eingans- und Ausgangssignal am
Entscheider zu stark voneinander ab, wird der Abtastzeitpunkt verschoben, indem beim néchsten Takt
ein anderer Zwischenwert verarbeitet wird.
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Dieses Vorgehen st weitaus selbstsynchronisierend und bedarf keiner speziellen
Synchronisationsmechanismen. Es besteht jedoch das Problem der Phasenunsicherheit, d.h. es ist
nicht bekannt, ob das Koordinatensystem phasenrichtig, 90°, 180°, oder 270° verschoben ist. Diese
Unsicherheit wird durch die differentielle Quadrantenkodierung beseitigt.

3.4.2.2 Synchronisationsdetektion

Beim Start einer Ubertragung oder beim Reset des Senders erfolgt eine Integersynchronisation. Um
den Empfanger in den Synchronisationsmodus zu versetzen, wird vorgangig eine kurze Zeit lang ein
Detektionssignal gesendet.

Zur Detektion wird fortlaufend der Raumpunkt 1011g;, bzw. 11p., (Abbildung i opo | oo un
5.4-1) gesendet. Durch die differentielle Kodierung (siehe Abschnitt Sender)

entstehen zwei diagonale Eckpunkte, die abwechlsungsweise gesendet oo wo | o un
werden. Je nach vorhergegangenem Zeichen werden entweder die Punkte s : : :
00:I-]-Bin[?’Dez] und llllBin[lsDez] oder die Punkte 101lBin[llDez] und 0001 0000 0100 o110 :

0111gin[7pe;] abwechslungsweise an den Empfanger geschickt. Die
jeweiligen zwei Eckpunkte kdénnen so vom Empfanger gut erkannt und

interpretiert werden. o o a0
Abbildung 5.4-1

3.4.2.3 Integersynchronisation

Nach der Synchronisationsdetektion erfolgt die Integersynchronisation. Dabei wird eine vordefinierte
Symbolfolge gesendet, die sich nach 8 Symbolen (Lange eines Integers) wiederholt. Wurde diese
Folge vom Empféanger einmal vollstandig erkannt, ist der Startpunkt der Integerverarbeitung festgelegt

im

Als Symbolfolge zur Integersynchronisation wurde die kreuzweise Ausgabe R P
der vier ausseren Eckpunkte und der 4 inneren Mittelpunkte gewahlt (siehe
Abblldung 54'2) 010 0 | ot
1100]0000|1000|0100|1111|0011|1011]|0111|g;y I I :
12| 0| 8| 4|15| 3|11] 7|pe:
Abbildung 5.4-2 ¢ °© [*° ¥

3.4.2.4 Rahmensynchronisation

Die Datenibertragung erfolgt in Paketen, was heisst, dass eine gewisse Anzahl Symbole
zusammengefasst und mit einem Kopf (Header) versehen werden. Der Kopf beinhaltet in diesem
Anwendungsfall eine ebenfalls frei gewahlte, Uber 8 Symbole andauernde Startsequenz zur
Erkennung und eine Langeninformation zur Anzahl der nachfolgenden Zeichen. Im Unterschied zu
den vorherigen Vorgehen wird hier die Startsequenz nur ein einziges Mal pro Paket gesendet.

Als Rahmensynchronisationsfolge wurde die Ausgabe der acht kreisférmig on we | e
angeordneten Raumpunkte mit gleichem Abstand vom Mittelpunkt der R B
Ebene gewahlt (Abbildung 5.4-3).

1100 1101
10 o
3 1 1 3
1 1 1 1

|0001|0010|0101]0110|1101|1110]1001|1010|gin - - - -
| 11 2/ 5| 6/13|14] 9|10|pe; S A

0011 0010 0101 o111
o ° -3 e o

Abbildung 5.4-3
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3.4.3 Datentbertragung

3.4.3.1 Datenpakete

Die Datenlibertragung zwischen Sender und Empfanger erfolgt blockweise. Ein Block beinhaltet
jeweils einen Header von 16 Symbolen und 400 Nutzzeichen bzw. 800 Symbole. Die ersten 8
Symbole im Header bilden dabei die Blockerkennungssequenz, auch
Rahmensynchronisationssequenz genannt, die restlichen 8 Symbole die Anzahl der nachfolgenden
glltigen Nutzzeichen im Block.

Die Grosse eines Nutzdatenblocks wurde so gewahlt, dass ein Kommunikationsbuffer (Abbildung
5.4-4) von 400 Zeichen auf einmal in kompakter Weise Uibertragen werden kann.

Wichtig zu erwdhnen ist, dass auch bei einer Nutzdaten-Zahl von weniger als 400 Zeichen pro Block,
der ganze Kommunikationsbuffer ubertragen bzw. gelesen wird. Damit also die maximale
Bitlbertragungsrate ausgeschopft werden kann, sollte daher der ganze Block von 400 Zeichen bzw.
der ganze Kommunikationsbuffer ausgenutzt werden. Abbildung 5.4-4 zeigt den Aufbau eines
Datenblocks oder Pakets.

Datenblock

| Header (4+4 Zeichen) | Nutzdaten (400 Zeichen) |

Erkennungssequenz Anzabhl gliltige Zeichen Zeichen Zeichen
(Rahmensynchronisation) (0..400) 0 399

—_—————— = = = — = ———_————————— |/ ————— -

| ‘ ‘ ‘ | | 1 Integer --> 4 Zeichen : |:| | 1 Zeichen --> 2 Symbole : |:| (1 Symbol |

e e e L

Abbildung 5.4-4 - Datenblock zwischen Sender und Empféanger

3.4.3.2 Ubertragungsrate

Die implementierte QAM-Verbindung erreicht eine theoretische Ubertragungsrate von 9'600 Bit/s,
welche sich nach Gleichung 5.4-3 errechnen lasst.

Bitrate, o «is, = 4Bit: f, = 4:2'400Hz = 9'600Bit/ s

Gleichung 5.4-3

Da aber zu den 400 Nutzzeichen zusatzlich noch ein Header einer Lange von 8 Zeichen hinzugefugt
wird, reduziert sich die Ubertragungsrate bei Vollauslastung des Kommunikationsbuffers nach
Gleichung 5.4-4 auf 9'411.76 Bit/s.

ANZ \taichemax = 4>Q'400Hzxﬂ =9411.76Bit/ s
8+400

Bitratg,,,imy = 4Bit xf, x

Z'Headerzei(hen +Anz NutzzeichexMax

Gleichung 5.4-4

Im schlechtesten Falle, mit einer Bufferauslastung von einem Zeichen, kame man mit der Rechnung
nach Gleichung 5.4-5 auf eine Ubertragungsrate von 23.52 Bit/s.

Bitrate,,. , = 4Bit xf, ANZ yyssicrani = 4400HZ%—L = 2352Bit/s
nZ'Headerzeimen + AnZ'NutzzeichmMax 8+ 400

Gleichung 5.4-5
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3.4.4 Softwareschnittstellen

Beim SHARC DSP-Board besteht die Mdglichkeit, von Seite der PC-Applikation, globale Variablen
oder Arrays direkt zu beschreiben bzw. auszulesen. Kommunikationsvariablen miissen global definiert
werden, da deren Speicheradressen im DSP-Memory vom Start des Programms an fix sein mussen.
Lokale Variablen (Funktionsvariablen) werden im Stack abgelegt und haben daher keine feste
Adresse.

Fir die Kommunikation zwischen dem PC und dem DSP stehen folgende zwei Interfaces zur
Verflgung, die im Lieferumfang eines SHARC-Boards enthalten sind:

MATLAB-DLL

Die Matlab-DLL enthalt Befehle, um verschiedene Datentypen einzeln oder in Arrayform auf den
DSP zu schreiben bzw. vom DSP zu lesen. Dabei kann der Name der gewiinschten globalen
DSP-Variable direkt angegeben werden.

C++-Library
Die C++-Library umfasst die identischen Befehle in Form von Funktionen. Hier ist aber jeweils die
Adresse einer gewilnschten DSP-Variable mit einer zuséatzlichen Funktion zu ermitteln.

Fir den Grobtest des Senders und Empfangers wurde MATLAB verwendet. Die endgultige

Testanwendung, welche in Java realisiert ist, braucht hingegen die C++-Library, welche Uber das
JAVA-Native-Interface (plattformgebunden) angesprochen wird.

3.4.4.1 Sender

Aus Effizienzgrinden werden auf dem DSP (Sender & Empfanger) 4 Zeichen in einen Integer
gepackt, wodurch sich die Buffergrosse der Nutzdaten von 400 auf 100 reduziert.

Fir den Daten-Download (PC DSP) stellt der Sender einen Datenbuffer mit der maximalen Lange
von 100 Integerwerten, sowie eine zugehorige Langenvariable zur Verfiigung. Da die Verarbeitung im
Sender dank DMA-Ausgabe (siehe Abschnitt Sender) blockweise erfolgt, reicht ein Datenbuffer aus.
Der Download muss jedoch innerhalb einer bestimmten Zeit erfolgen, um ein effizientes Arbeiten des
Senders zu ermoglichen.

Bevor der Sendebuffer des DSP von der Anwendung (PC) beschrieben werden kann, muss die
Langenvariable zuriickgelesen werden. Betrdgt deren Inhalt —1, so ist der Buffer bereit und kann
beschrieben werden. Ist sie hingegen grosser oder gleich null, ist der Buffer mdglicherweise in
Verarbeitung und darf nicht beschrieben werden. Nach dem Beschreiben muss die Langenvariable
gesetzt werden (0...400), wodurch der Buffer DSP-seitig zur Verarbeitung freigegeben wird.
Unmittelbar nach der Verarbeitung wird die Langenvariable vom DSP-Programm jeweils wieder auf —1
gesetzt und der Buffer somit fir den nachsten Download freigegeben.

Schreibvorgang:

1. Zuricklesen von dataCount -1 Buffer kann beschrieben werden

0..400 Buffer in Verarbeitung (anz. Zeichen)
2. Schreiben des Buffers dataBuf 0..400 Zeichen bzw. 0..100 Integer moglich
3. Setzen der Bufferlange dataCount Zahl der geschriebenen Zeichen
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Fir die Tests in MATLAB wurden folgende m-Files (Tabelle 5.4-1) verwendet:

File Aufruf Bereich (x) Auswirkungen
send.m send(x) 0..4294967296 Buffer fullen mit x
x=Integerwert des Buffers 8 Symbole/Integerwert
sendl.m sendl1(x) 0..15 Buffer fullen mit XxXxxxxxx
x=Symbol bzw. Raumpunkt 8 Symbole/Integerwert
send2.m send?2(x) 0..4294967296 1. Element mit x beschreiben (Integer)
Rest mit 0 beschreiben (Integer)
send3.m send3(x) X -> keine Buffer wird mit Integerwerten von 100..0 in absteigender
Bedeutung Reihenfolge geflllt 8 Symbole/Integerwert
Tabelle 5.4-1

3.4.4.2 Empfanger

Beim Empfanger werden ebenfalls 4 Zeichen (8 Symbole) in einem Integer vereint. Im Gegensatz zum
Sender werden hier jedoch zwei Buffer mit zugehoriger L&ngenvariable fur den Daten-Upload
bendétigt, da die Verarbeitung sampleweise (einzeln) vonstatten geht. So wird gewahrleistet, dass der
eine Buffer ausgelesen werden kann, wahrend der andere vom DSP bearbeitet wird. Die maximale
Grosse der beiden Buffer betragt ebenfalls 400 Zeichen bzw. 100 Integerwerte.

Vor dem Uploaden eines Buffers muss zuerst die zugehérige Langenvariable abgefragt werden.
Betragt deren Wert -1, so ist der Buffer leer oder gerade in Bearbeitung. Liegt der Wert jedoch
zwischen 0 und 400, kann der Upload erfolgen. Nach Abschluss des Lesevorgangs, muss die
Langenvariable auf —1 gesetzt werden, wodurch der jeweilige Buffer zuriickgesetzt wird.

Lesevorgang

1. Zurlicklesen von dataCountx

2. Lesen des Buffers dataBufx

3. Setzen der Bufferlange dataCount

0..400 Buffer kann gelesen werden (anz. Z.)
-1 Buffer in Verarbeitung

0..400 Zeichen bzw. 0..100 Integer mdglich
-1 Buffer Freigabe

Folgende MATLAB-Befehle wurden zum Auslesen der Daten beim Empfanger verwendet:

c0 = sharc('ulint','dataCount0') | d0 = sharc('ulints','dataBuf0',100) | sharc(‘dlint','dataCount0',-1)
cl =sharc('ulint','dataCountl1’) | d1 = sharc('ulints','dataBuf1',100) | sharc(‘'dlint','dataCount1',-1)

3.4.4.3 Kommunikations-Variablen

Tabelle 5.4-2 erlautert zusammenfassend die Bezeichnungen der Variablen bzw. Adressen fir die
DSP) auf den verschiedenen Software-Ebenen.

Datenkommunikation (PC

globale DSP-Variable (C-Code) | MATLAB Variablen (Adresse) | DLL Variablen (Adressen)
Sender (1 Buffer)
dataBuf[100] 'dataBuf' ' dataBuf'
dataCount 'dataCount' ' _dataCount'
Empfanger (2 Buffer)
dataBuf0[100] 'dataBufQ’ ' _dataBuf(Q'
dataCount0 'dataCount0Q’ ' _dataCount0'
dataBuf1[100] 'dataBufl’ ' dataBufl'
dataCountl 'dataCount' ' dataCountl'
Tabelle 5.4-2
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3.5 Sender

Der Sender basiert auf der bereits in der Studienarbeit realisierten Software. Es wurde lediglich der
Synchronisierablauf beim Start oder Reset des Senders den neuen Gegebenheiten angepasst. Das
ganze Programm wurde aber vollstdndig Uberarbeitet und einzelne Funktionsblécke in "Inline-
Functions" realisiert.

Nach Definition arbeitet der Sender mit einer Takt- bzw. Samplingfrequenz von 7'200 Hz und einer

Symbolrate von 2'400 Baud. Die Frequenz des Tragersignals betragt 1'800 Hz. Die 16-QAM
Modulation ermdglicht eine Ubermittlung von 4 Datenbit pro Raumpunkt, bzw. pro Symbol.

3.5.1 Datenorganisation

3.5.1.1 Zeichengrosse

Die Datenlbermittlung zwischen Anwendung und Modem erfolgt grundsatzlich in Form von ASCII-
Werten. Da sich mit 8 Bit alle géngigen Zeichen (Charakter) darstellen lassen, hat man sich fir eine
Zeichengrosse bzw. Wortbreite von 8 Bit entschieden. Mit 4 Datenbits pro Raumpunkt kann also ein
Zeichen mit zwei Raumpunkten tibertragen werden.

3.5.1.2 Speichernutzung

Die Datenverarbeitung auf dem ADSP-21060 erfolgt unabhéngig vom Datentyp mit Ausnahme von
Float mit einer Breite von 32-Bit.

Um nun den Speicher auf dem DSP-Chip besser auszunutzen und eine effizientere
Echtzeitverarbeitung zu gewéhrleisten, werden nun 4 Zeichen in einen 32-bit Integerwert verpackt.
Somit kénnen gleichzeitig 8 Symbole untergebracht werden. Wichtig zu erwéhnen ist dabei, dass die
Verarbeitung eines solchen Integers von links nach rechts ablauft. Das Zeichen oder Symbol ganz
links wird also zuerst gesendet.

DSP-Integer 32-Bit

| ]
31 ol

1. Zeichen 2. Zeichen 3. Zeichen 4. Zeichen

4 L
7 o|7 o|7 o7 0]
S L

Abbildung 5.5-1 - Speicherausnutzung

3.5.1.3 DMA-Betrieb

Um garantiert genug Rechenleistung fir die Datenverarbeitung zur Verfigung zu haben, erfolgt das
Aussenden der Symbole bzw. Samples mittels DMA (Direct Memory Access). Durch diese Methode
wird die Ausgabe der Samples im Hintergrund Uber einen separaten, aber im DSP-Chip integrierten,
DMA-Controller abgewickelt, wodurch der Prozessor fir andere Aufgaben freigehalten wird.

Beim DMA-Betrieb ist es notwendig, mindestens zwei DMA-Buffer zu installieren, um eine fehlerfreie
und fliessende Sampleausgabe zu gewadhrleisten. In dieser Anwendung wurden zwei Buffer
implementiert, die abwechslungsweise ausgegeben werden (Abbildung 5.5-2). Beim automatischen
Wechsel des DMA-Buffers wird ein Interrupt ausgeldst, wodurch die Verarbeitung der Daten und die
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Neubeschreibung des freien Buffers gestartet wird. Dieser Vorgang darf die Dauer einer Buffer-
Ausgabe nicht Ubersteigen. Zudem muss zwischen der Verarbeitung mit dem Beschreiben des freien
DMA-Buffers und dem nachsten DMA-Interrupt noch geniigend Zeit fir das Neubeschreiben des
Datenbuffers Ubrig bleiben. Das heisst, das Downloaden der Sendedaten zum DSP sollte nach der
Verarbeitung und vor dem nachsten DMA-Interrupt erfolgen.

Nach (n)-tem DMA Interrupt

Ausgabe

Daten Echtzeit
Buffer

»

DMA
Buffer 1

Daten Echtzeit
Buffer

DMA
Buffer 0

Nach (n+1)-tem DMA Interrupt

DMA
Buffer 1

DMA

‘ Ausgabe

Abbildung 5.5-2 - DMA-Ausgabe und Neubeschreibung

3.5.1.4 Buffergrossen

Wie bereits beschrieben, werden die Daten in Blocken von maximal 400 Nutzzeichen oder 800
Symbolen Ubertragen. Ein Buffer fir die Kommunikation zwischen PC und DSP kann 100 Integer und
somit einen ganzen Block von 400 Nutzzeichen aufnehmen.

Der DMA-Buffer fur die Sampleausgabe ist rund 24 mal grosser als der Kommunikations-Buffer, da fir
jeden Raumpunkt und jeden nichtrelevanten Zwischenwert ein Sample ausgegeben werden muss. Die
genaue Grésse eines DMA-Buffers errechnet sich nach Gleichung 5.5-1.

Folgende Zusammenhange werden miteinberechnet:

. Anzahl Zeichen pro Integerwert :
Anzahl Raumpunkte (Symbole) pro Zeichen:

Anzahl Samples pro Raumpunkt (nur 1. ist relevant):
400 Zeichen / 100 Integer / 800 Symb.
8 Zeichen / 2 Integer / 16 Symbole

Nzeichen/integer :
Nsymbolizeichen :
Nsamples/symbol :
NBiock -
NHeader

Maximale Blockgrosse:
Headergrosse:

4
2
3

I\IDMA = (NBIock(Int) + NHeader(Int)) 2 NZeiohen/Integer 2 Ns/mboI/Zeichm ) NSarrpIe/S/nbol = 24OO+ 48

Gleichung 5.5-1
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3.5.2 Synchronisation

3.5.2.1 Tragerphasen-und Symbolsynchronisation

Das verwendete Grundverfahren erfordert von Seite des Senders keine speziellen Sequenzen zur
Synchronisation von Trager und Symbolen. Es wird lediglich beim Start und Reset des Senders ein
sogenannter Integerabgleich vorgenommen, um beim Empfénger eine effiziente Verarbeitung der
Daten zu erméglichen.

3.5.2.2 Detektionssignal

Das Detektionssignal dient hauptséchlich dazu, die Integersynchronisation, welche nachfolgend
beschrieben ist, zu aktivieren. Zusatzlich erleichtert es das Einrasten des Empfangers auf den
richtigen Abtastzeitpunkt (siehe Empfanger). Zur Detektion missen mindestens zwei verschiedene
Raumpunkte hintereinander gesendet werden, damit die nichtrelevanten Symbole (zwei
Zwischenwerte pro Symbol) nicht als relevante Symbole interpretiert werden. Wird fortlaufend
derselbe Punkt gesendet, haben relevante und nichtrelevante Symbole die gleichen Raumkoordinaten
und kénnen nicht von einander unterschieden werden.

Um eine einfache Detektion im Empfanger zu ermdglichen, hat man sich fur zwei diagonale
Eckpunkte entschieden, die abwechslungsweise geschickt werden. Da der Differentielle Quadranten
Kodierer das Raumpunktbild auf der Leitung und am Detektor des Empféngers, der sich vor der
Enkodierung befindet, anders aussehen lasst, musste ein Symbol oder eine Symbolfolge gefunden
werden, welche kodiert die gewilnschten Eigenschaften erflllt. Das Permanente senden des
Raumpunktes 1011g;, bzw. 11, erfillt diese Kriterien, da der Quadranten Kodierer beim Quadranten
10gi, (Obere zwei Bits) einen Phasensprung von +180° bewirkt.

Zur Festlegung der Synchronisationszeit wurde ein Zahler (initCnt) eingebaut, der inkrementiert wird,
sobald eine DMA-Buffer-Verarbeitung abgeschlossen ist. Gleichung 5.5-2 zeigt die Berechnung der
effektiven Synchronisationsdauer.

1 Npua: Lénge eines DMA Buffers (2'400+48)
tone = tompie *Nowa *Scu = f—XN oma “Scnt fs: Samplingfrequenz (7'200 Hz)
s Scnt: Counterschwelle (4)

Gleichung 5.5-2

Mit den bekannten Gréssen ergibt sich fir die Tragerphasensynchronisation eine Dauer von 1.36
Sekunden und eine Symbolzahl von 3264.

3.5.2.3 Integersynchronisation

Um die Datenverarbeitung so effizient wie moglich zu halten, werden in gewissen Sektionen beim
Sender und Empfénger einzelne Symbolwerte aneinander gereiht und in einen Integerwert gepackt.
Dabei lassen sich bei der 16 QAM 8 Symbole mit je 4 Bit in einem 32-Bit breiten Integer unterbringen.
Beim Start oder Reset des Senders wird jeweils eine Integersynchronisation vorgenommen, um den
Startpunkt der Verpackung bzw. der Entpackung abzugleichen. Die Integersynchronisation folgt
unmittelbar nach dem Detektionssignal. Das Synchronisationswort hat die Léange eines Integers (8
Symbole) und wiederholt sich fortlaufend. Die Erkennung des Integerwortes liegt im Empfanger nach
der differentiellen Enkodierung, wodurch dieser nicht wie bei der Detektion einbezogen werden muss.
Die festgelegte Sequenz ist aus Abschnitt Definitionen ersichtlich.

Fur die Sendedauer wird die Differenz dieser und der letzten Counterschwelle eingesetzt. Die
Synchronisationsdauer lasst sich schliesslich aus Gleichung 5.5-3 berechnen. Spéatestens nach Ablauf
dieser Zeit, sollte der Empfanger integersynchron sein.
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1 Npwa: Lénge eines DMA Buffers (2'400+48)
tome = toampe Nowa %S = — XNpya ey fs: Samplingfrequenz (7'200 Hz)
fs dsce  Schwellendifferenz (8-4=4)

Gleichung 5.5-3

In obige Gleichung eingesetzt, erhalten wir flr die Integersynchronisation eine Dauer von 1.36
Sekunden und eine Symbolzahl von 3264.

3.5.2.4 Rahmensynchronisation

Nach den oben erwdhnten einmaligen Synchronisationsphasen erfolgt die eigentliche
Datenverarbeitung, worin die Rahmensynchronisation eingebettet ist. Mit der Rahmensynchronisation
ist die Datenblockerkennung gemeint, die zusammen mit der Blockgrésse als Header den Nutzdaten
vorausgeschickt wird. Wie im Kapitel 5.4.2 bereits erwdhnt, besteht ein Header aus einer
vordefinierten Erkennungssequenz von 8 Symbolen und der Anzahl der nachfolgenden Nutzzeichen.
Fur die Anzahl sind ebenfalls 8 Symbole reserviert, die jedoch fur eine maximale Zeichenzahl von 400
nicht vollstandig ausgenutzt werden.

Die Daten zur Rahmensynchronisation (48 Elemente) werden jeweils vor den Nutzdaten (2'400
Elemente) in den DMA-Buffer eingetragen.

3.5.3 Datenverarbeitung

Unter der Datenverarbeitung ist die Verarbeitung eines Datenblocks zu verstehen. Die Daten des
aktuellen Interfacebuffers (PC DSP) werden hierbei verwirfelt (Scrambler) und in die einzelnen
Symbole (Raumpunkte) aufgesplittet (1 Integer 8 Symbole). Diese werden neu nach dem
differentiellen Quadrantenprinzip verschlisselt und anhand einer Tabelle dekodiert, wodurch die zwei
zugehorigen Koordinatenpunkte ihrer Position in der komplexen Ebene resultieren. Jeder der beiden
Koordinatenpunkte (Realteil/lmaginarteil) wird nun mit dem entsprechenden Tréager (Cos/Sin)
moduliert und gefiltert. Die so erhaltene Quadraturkomponente (Imaginarteil) wird von der
Inphasenkomponente (Realteil) subtrahiert und das erhaltene Resultat als Sample in den freien DMA-
Buffer geschrieben. Zu beachten ist dabei, dass aufgrund des Symbol-/Samplingratenverhéltnisses
nur bei jedem dritten Element des DMA-Buffers ein Symbol aus dem Interface-Buffer verarbeitet wird.
Abbildung 5.5-3 zeigt, wie die Verarbeitung im Programmablauf integriert ist und Abbildung 5.5-4
liefert eine Ubersicht tiber den Verarbeitungsablauf.

Main

init Loop Flagabfrage

startet Blockverarbeitung global
sobald Flag gesetzt

DMA-Ready-Flag
MATLAB-/DLL-Interface SendFunktion DMA

setzt Ready Flag

DMA-Interrupt
wechselt DMA-Buffer
DMA Buffer 0
giba b | owaeuero |
Daten schreiben, dataBuf DMA- —
wenn dataCount = -1 DMA-Pointer Ausgabe
Anzahl schreiben, sobald dataCount l

Daten geschrieben
DMA Buffer 1 es wird jeweils

der DMA-Buffer
gefillt, der gerade
nicht ausgegeben
wird

Abbildung 5.5-3 - Integration der Blockverarbeitung im Sender-Algorithmus
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Integer mit
|1011]1011/1011[1011]
|1011[1011]1011[1011]

Dateninput
\ Synchronisati I
v Detektion

Integer mit Symbolen
11100/0000[1000]0100]
|1111/0011[1011/0111]

(beim 1..3. Interupt)

onisation

Integer mit Symbolen
10001/0010/0101/0110]
]1101]1110[1001]1010]

Vom Dateninterface
(MATLAB/DLL)
dataCount
dataBuf

Integer mit Langeninfo
10000]0000]0000|0000]
10000]0000|000x]xxxX|

Integersy
V (beim 4..7. Interupt)

Scrambler

Daten
Entpackung
(Integer -> 8 Symbole)

Integer mit je 4 Zeichen

° (ab dem 8. Interupt)
Header
R ronisation
i
Langeni ion
Nutzdaten....

|ccec|ccec|dddd|dddd|

Decodierung
(Raumpunkt-
Koordinaten)

Ringbuffer mit 4
Abtastwerten fur
Cosinus Trager

Nullwerte

y FilterCoeff
‘ [N+2=26] [N+1=25]

Zahler|
=12

Modulation der

Pulsmodulator /

Root Raised Cosine

Integer Verarbeitung
(jedes 24. Sample)

Inphasenkomponente Switch FIR-Tiefpassfilter
(Multiplikation mit Cosinus) (Repetitiver mit Hamming Window +
Zéhler 0..2) [N+1 = 25] )
Subtraktion
Modulation der Pulsmodulator / Root Raised Cosine
Quadraturkomponente Switch FIR-Tiefpassfilter _
(Multiplikation mit Sinus) (Repetitiver mit Hamming Window
Zéhler 0..2) [N+1 = 25]
Zahler|
0
Ringbuffer mit 4 StatusArray FilterCoeff
Aostern mery | e

Abbildung 5.5-4 - Ablauf der Blockverarbeitung
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3.5.3.1 Scrambler

Der Scrambler sorgt dafur, dass nie zwei gleiche Symbole unmittelbar nacheinander Uber die
Datenleitung geschickt werden. So kénnen langere periodische Sequenzen ohne Taktinformationen
vermieden werden. Fir den gegenwartigen Fall ist der Scrambler nicht von grosser Bedeutung, da die
Synchronisation auch mit periodischen Signalen mdglich ist. Da die Trager(phasen)synchronisation
beim Empfanger jedoch auf Periodische Signale (diagonale Eckpunkte) anspricht, ist der Scrambler
das ideale Instrument, um ein Ansprechen der Tragerdetektion wahrend der Datenibermittiung
auszuschliessen.

Fir den Scramblevorgang wurde eine Struktur gewahlt, die selbstsynchronisierend ist. Dadurch wird
gewdhrleistet, dass der Aktivierungszeitpunkt und die Initialisierungswerte beim Sender und
Empfanger verschieden sein kénnen und sich Scrambler (Sender) und Descrambler (Empfanger)
nach kurzer Zeit in den selben Zustand ,eingeschwungen“ haben. Der verwendete Scrambler
(Abbildung 5.5-5) ist als Schieberegister mit 17 Bit-Elementen anzusehen, von dem bestimmte
Elemente exorverknUpft und Exor Exor

rickgefuhrt werden. Die Abgriffe
sollten jeweils bei einem
Speicherelement erfolgen, dessen Gersbgering
Stelle vom Eingang her gezéhlt (@ Bi)
einer Primzahl entspricht (z.B. "
7.13.,17.,... Element). Wird nun

eine periodische Bitfolge auf den = “ nach7. | “nach13. | L nach 17.
Eingang gegeben, wiederholt sich Slement . Element Element
die Ausgangssequenz nach 2"-1
Bits. ,n“ ist dabei die Anzahl der
Speicherelemente. In  unserem
Falle ware n=17.

Verzogerung
(6 Bit)

Verzogerung
(4 Bit)

Z7 Z-6 Z-4

Ausgang

Abbildung 5.5-5 - Blockschaltbild Scrambler

Aus Effizienzgrinden erfolgt das Scrambling vor der Aufteilung eines Integerwertes (32-Bit) in die
Bestandteile von 8 Symbolen. Wegen der Abhéangigkeit des jeweils errechneten Bits vom vorherigen
Resultat (Rekursion), ist jedoch keine blockartige Verarbeitung des Integers moglich und es muss
jedes Bit einzeln durch aufwendiges Maskieren verarbeitet werden, was relativ rechenintensiv ist.
Abbildung 5.5-6 zeigt, wie ein Integerwert verwirfelt (scrambling) wird.

Eingangs-Integer

untere Bits vom letzten Ausgangs- Bitwise EXOR obere Bits vom aktuellen Ausgangs-Integer
\ Integer (wird nach jedem Schritt aktualisiert)
\ -
untere Bits vom letzten Ausgangs- Bitwise EXOR obere Bits vom aktuellen Ausgangs-Integer
N Integer (wird nach jedem Schritt aktualisiert)
\
untere Bits vom letzten Ausgangs- Bitwise EXOR obere Bits vom aktuellen Ausgangs-Integer
\ Integer (wird nach jedem Schritt aktualisiert)
\ P
Bitwise AND

Einzelbit-Maskierung (wird nach jedem Schritt um 1
nach rechts verschoben)

[t]ofe]o]o

0

oJofofojofofojofojofojofojofofajofojafo]o]o]ojofo]o]

Bitwise OR mit aktuellem Ausgangs-Integer

—

aktueller Ausgangs-Integer (nach 32 Schritten vollstandig)

Abbildung 5.5-6 - Bitverarbeitung im Scrambler
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3.5.3.2 Differentieller Quadranten Kodierer

Der Differentielle Quadrantenkodierer bestimmt den
neuen Quadranten anhand des Quadranten des

bito,
bitd,,

bit*0,

vy

bit*1.,

bit=2,

vy

bit*3,

letzen und des zu verarbeitenden Symbols. Die _

. . . . . . bit2, ———»
Bedingung dazu ist, dass sich die zwei unteren Bits .5’ , '
eines Symbols bei einer Drehung des it ﬁgg;ﬁ;
Koordinatensystems um 90°, 180°, oder 270° nicht bm:j
unterscheiden. Die Symbole missen also in einer
gewissen Konstellation angeordnet sein. Bei der e
Kodierung werden die zwei oberen Bits, welche den ul

Quadranten kodieren manipuliert. Der Vorteil besteht

da_rin, dass "vvéhrend _der Synchronisationspha_\se Abbildung 55-7 - Diff. Quadranten Kodierung

beim Empfanger die Quadrantenlage nicht

bericksichtigt werden muss. Die Kodierung erfolgt wie im Simulationsabschnitt bereits erwéhnt nach

Tabelle 5-3.

Eingénge vorherige Ausgange Quadrant Phasen- Ausgange
bit3, bit2, bit3n-1 bit2n1 Wechsel bit*3n bit*3,
0 0 0 0 +90° 0 1
0 0 1 +90° 1 1

0 0 1 0 +90° 0 0
0 0 1 1 +90° 1 0
0 1 0 0 0° 0 0
0 1 0 1 0° 0 1
0 1 1 0 0° 1 0
0 1 1 1 0° 1 1
1 0 0 0 +180° 1 1
1 0 0 1 +180° 1 0
1 0 1 0 +180° 0 1
1 0 1 1 +180° 0 0
1 1 0 0 +270° 1 0
1 1 0 1 +270° 0 0
1 1 1 0 +270° 1 1
1 1 1 1 +270° 0 1

Tabelle 5-3 — Differentielle Quadranten-Kodierung

3.5.3.3 Raumpunkt-Kodierung

Bei der Raumpunktkodierung werden die Werte des Realteils und des o o ' omo

Imaginarteils mittels einer Tabelle nach Abbildung 5.5-8 ermittelt. Die
Tabelle basiert auf einem zweidimensionalen Array von 2*16 Elementen.
Mit dem ersten Index wird die Koordinatenachse bestimmt und mit dem
zweiten Index der jeweilige Symbolwert angegeben. Der Rickgabewert
entspricht dann der gewlnschten Koordinate (Real oder Imag) des
Ubergebenen Symbolwertes. Die dadurch erhaltenen Koordinaten mit den
moglichen Werten -3, -1 ,1 und 3 bilden die Ausgangslage fir die weiteren
Verarbeitungsschritte. Tabelle 5-4 zeigt die Inhalte des verwendeten
Arrays rpv[2][16].

1100
10
-3 -1 1
1 1 1

1010 1000
o o

1101

0100

0001
o 10

0000
o

0101

0011
[} -3 o

0010
[}

Abbildung 5.5-8
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Realteil  rpv[0][symbolpe7] Imaginarteil  rpv[1][symbolpez]

Symbolwert  Inhalt Symbolwert Inhalt Symbolwert Inhalt Symbolwert Inhalt
0 -1 8 -1 0 -1 8 1
1 -3 9 -1 1 -1 9 3
2 -1 10 -3 2 -3 10 1
3 -3 11 -3 3 -3 11 3
4 1 12 1 4 -1 12 1
5 1 13 3 5 -3 13 1
6 3 14 1 6 -1 14 3
7 3 15 3 7 -3 15 3

Tabelle 5-4 - Raumpunkt-Tabelle

3.5.3.4 Pulsmodulator

Der Pulsmodulator sorgt dafir, dass ein Symbol nur
wahrend einer Sampleperiode Einfluss auf das

Ausgangssignal hat. Da die Symbolrate ein Drittel - fomed
der Samplefrequenz betragt, wird nur bei jedem

dritten Sample ein Symbol

hervorgegangenen Koordinatenwerte verarbeitet.
Dazwischen werden Nullwerte eingefiigt, wodurch  ° T T
schliesslich pro Symbol ein Puls resultiert (Abbildung .
5.5-9). Der Pulsmodulator befindet sich unmittelbar
nach der Raumpunktkodierung in doppelter
Ausfihrung einmal im Inphasen- und einmal im

Quadraturkanal.

3.5.3.5 Modulator

tsample

bzw. die daraus

Symbol

Null | Nl Null | il
wert wert | wert wert | wert

Symbol

Nul | Nl
wert | wert

Symbol

3 S

Abbildung 5.5-9 - Pulsmodulator

Symbol
N

Nach der Pulsformung folgt die Tragermodulation. Dabei wird die Inphasenkomponente mit einem
Cosinustrager und die Quadraturkomponente mit einem Sinustrager multipliziert. Aufgrund des
Sampling-/Tragerfrequenzverhéltnisses (N = 7'200Hz / 1'‘800Hz = 4), wird ein Tragersignal mit 4

Abtastwerten konstruiert.

Cosinustrager (N = 4)

Mit dem SHARC-Prozessor lassen sich maximal

Sinustrager (N = 4)

?

drei Ringbuffer auf einfache Weise bilden. Der

1 1

0 0
t

1 1

zyklischen Wiederholung der 4 Abtastpunkte

wegen, wird fir beide Tragerkomponenten je

einer dieser Ringbuffer verwendet.

Beide Buffer

haben die Lange 4, wobei der eine mit den

Abbildung 5.5-10

erfolgt mit jedem Sample.

Werten 1,0,-1,0 fir den Cosinustrager und der
andere mit den Werten 0,1,0,
Sinustrager initialisiert wird. Die Modulation

-1 fir den

HOCHSCHULE
RAPPERSWIL
HSR

Autoren:  Andy Zehnder / Armin Hisser
Datum: 12.12.00

Seite 77 /121




Dokumentation DS-Diplomarbeit WS 2000
Version: 1.0 Nr.: D-2000-01

3.5.3.6 Tiefpass-Filter

Das FIR-Tiefpassfilter hat in erster Linie die Aufgabe, das theoretisch unendliche Spektrum eines
modulierten Symbolpulses auf seine Grundwelle zu begrenzen. Dabei besteht zusétzlich das Problem
der Uberschneidung zweier aufeinander folgender Impulse, der sogenannten Intersymbolinterferenz.
Um diese so gering wie mdglich zu halten, fiel die Entscheidung auf ein Raised-Cosine Tiefpassfilter.
Wie im Simulationsteil bereits behandelt, konnen beim Raised-Cosine Filter die Nullstellen
(Nulldurchgénge der Stossantwort) durch das Sampling-/Grenzfrequenzverhaltnis so gelegt werden,
dass der néachste Puls, also jedes 3. Sample auf eine Nullstelle zu liegen kommt (Abbildung 5.5-11).
So werden die relevanten Samples nicht durch benachbarte Pulse beeintrachtigt. Da diese
Eigenschaft Uber die ganze Strecke,
also Sender mit Empfanger
zusammen, gelten soll, muss beim
Sender, wie beim Empfénger ein
Root-Raised-Cosine Filter eingesetzt
werden. Beide Filter zusammen
(Faltung der Stossantworten) haben
dann diese Eigenschaft eines
normalen Raised-Cosine-Filters.

Die Berechnung der Stossantwort
bzw. der FIR-Koeffizienten erfolgt im
Programm nach Gleichung 5.5-4 und Gleichung 5.5-6. Um keine Division durch NULL zu erhalten,
muss der Peakwert des Mainlobe (mittlerer Wert) separat behandelt werden. Dazu wird bei i=N/2 die
Hilfsvariable Kk[i] auf 0.00000001 gesetzt (Gleichung 5.5-7). Zur spektralen Begrenzung der
Stossantwort wird zusétzlich ein Hamming-Fenster (Gleichung 5.5-5) eingesetzt. Die Filterlange wurde
zuerst nach Theorie (siehe Skript FIR-Filter) berechnet und nachtréaglich empirisch (Upload der FIR-
Koeffizienten vom DSP) gekirzt, um keine unnétigen Rechenschritte durchfiihren zu missen. Die
Filterlange N+1 betrdgt nun 25. Die Koeffizienten bleiben wahrend der Echtzeitverarbeitung
unverandert und werden beim Programmestart berechnet (Initialisierung in Mainfunktion).

Stossantworten von 3
aufeinander folgenden Pulsen

Q nicht relevantes Sample (Zwischenwert)

@ relevantes Sample (Symbol)

Abbildung 5.5-11 - Stossantworten dreier Pulse

a: Rolloff-Faktor (Flankensteilheit von 0.5)

N: Filterordnung (N+1) -1  immer gerade Zahl
T: Periodendauer eines Samples (1/fs)

fy Grenzfrequenz 1'200 Hz (halbe Symbolrate)
k: Substitutionsvariable

i Index von 0...N (0...24)

c_buffil: FIR-Filterkoeffizienten

c_hamlil: Koeffizienten des Hammingfensters

c_buf{i] _ J4:a kli]>cos( >[1+a]oK[il)[+[sin( >[1- a]>ki])]

1- [4xa x[i]]? [x ofi - N/2]<T el

Gleichung 5.5-4 - Berechnung der Filterkoeffizienten

c_ham[i] = 0.54 - 0.46 xcos ZX%Xi

Gleichung 5.5-5 - Hamming-Window

Ki] =T 2> f, o[i- [N/2]] k[ N /2] = 0.00000001

Gleichung 5.5-6 - Substitution Gleichung 5.5-7 - Division mit NULL
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Abbildung 5.5-12 zeigt die errechnete Stossantwort bzw. die Koeffizienten eines Root-Raised-Cosine-
Filters mit Hammingfenster. Fiir die derzeitige Ubertragung wurde jedoch das Hammingfenster
weggelassen, da mit Hammingfenster keine Qualitdtsverbesserung festgestellt werden kann
(Abbildung 5.5-13).

Abbildung 5.5-12 - Stossantwort mit Hammingfenster Abbildung 5.5-13 - Stossantwort ohne Hammingfenster

3.5.3.7 Subtraktion und Anpassung

Haben Inphasen- und Quadraturwert die FIR-Filter passiert, wird die Quadraturkomponente von der
Inphasenkomponente subtrahiert, wodurch ein einzelnes moduliertes Datensample entsteht. Um eine
optimale Aussteuerung des D-/A-Wandlers erzielen zu kénnen, wird das Signal nun noch einer
Denormierung und Gain-Anpassung unterzogen. Durch Verkniipfungen und Schiebevorgange wird
das Signal mit der richtigen Bitposition im DMA-Buffer abgelegt. Die Verknipfung ist notwendig, da die
Ausgabe beider Ausgangskanéle (Chl und Ch2) uber ein 32-Bit Wort erfolgt. Die oberen 16 Bit bilden
dabei das Sample fur Kanal 1 und die unteren 16 Bit das Sample fur Kanal 2. Mit der Implementierten
Verknipfung erfolgt die Ausgabe des Datensamples auf Kanal 1. Der 2. Ausgabekanal bleibt
unbenutzt.
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3.6 Empféanger

Der Empfanger erfordert gegenuber dem Sender einen wesentlich héheren Aufwand in der
Implementation. Die Synchronisation alleine, nimmt einen grossen Teil des Codeumfanges in
Anspruch. Datenorganisation und die Grundverarbeitungsblécke haben sich im Vergleich zur Version
der Studienarbeit nicht oder nur wenig geandert. Es mussten aber einige neue Zwischenbldcke
eingefugt werden, um eine Synchronisation des Abtastzeitpunktes zu ermdglichen. Die Abtastung des
Datensignals erfolgt je nach Ausfiihrung mit einer wesentlich hdheren Rate als 7'200 Hz, um einen
genauen Abgleich des Abtastzeitpunktes zu erreichen.

3.6.1 Datenorganisation

3.6.1.1 Zeichengrosse

Die Zeichengrésse muss zwangslaufig der des Sender entsprechen, um eine korrekte Decodierung zu
gewdhrleisten. Die Datentbermittlung zwischen Empfanger und PC-Anwendung erfolgt somit
ebenfalls im ASCII-Format mit einer Zeichengrdosse von 8 Bit. Dies entspricht zwei Raumpunkten (4
Bit pro Raumpunkt) pro Zeichen.

3.6.1.2 Speichernutzung

Aus gleichen Grinden wie beim Empfanger beschrieben, erfolgt die Verarbeitung der Daten wo
moglich integerweise. So werden ebenfalls 4 Zeichen bzw. 8 Symbole in einem 32-bit Integerwert
untergebracht (Abbildung 5.6-1). Auch hier lauft dabei die Verarbeitung eines Integers von links nach
rechts ab. Das Zeichen oder Symbol ganz links wird also zuerst empfangen. Die Datenibertragung
vom Empféanger zum Anwendungsprogramm (DSP  PC) erfolgt ebenfalls mit Integerwerten.

DSP-Integer 32-Bit

| ]
31 ol

1. Zeichen 2. Zeichen 3. Zeichen 4. Zeichen

4 L
7 o|7 o|7 o7 0]
4 L

Abbildung 5.6-1 - Speicherausnutzung

3.6.1.3 Sample-Interrupt

Beim Empféanger lauft die Verarbeitung im Gegensatz zum Empféanger voll umféanglich in Echtzeit ab.
Die Sampling-Interrupts erfolgen aufgrund eines Timeruberlaufs in periodischen Zeitabstanden
(Sampleperiode) mit einer Frequenz von einigen Vielfachen der eigentlichen Samplingfrequenz von
7200 Hz. Die dadurch erreichte Uberabtastung zwingt sich mit dem gewahlten
Synchronisationsverfahren auf. Im normalen Betrieb (Datenibertragung) findet nicht bei jedem
ausgeldsten Sampleinterrupt eine Verarbeitung von Daten statt.
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3.6.1.4 Buffergrossen

Der Empfanger muss die Blocke von maximal 400 Nutzzeichen oder 800 Symbolen und dem
zusatzlichen Header verarbeiten kénnen. Ein Buffer fir die Kommunikation zwischen DSP und PC
kann 100 Integer und somit einen ganzen Block von 400 Nutzzeichen aufnehmen. Um einen
gleitenden Datenaustausch zu ermdglichen, werden zwei Kommunikations-Buffer zur Verfligung
gestellt.

3.6.2 Synchronisation

3.6.2.1 Abtastsynchronisation

Um das Problem der laufenden Phasenverschiebung, welche durch die Streuung der Quarze von
Sender und Empféanger hervorgerufen wird, in den Griff zu bekommen, werden pro relevantem
Sample (fs » 7'200Hz) 16 Zwischenwerte erzeugt. Das Signal wird also Uberabgetastet, wodurch sich
eine genligend genaue Korrektur des Abtastzeitpunktes erzielen lasst (siehe Abbildung 5.6-2).

keine Abweichung zwischen Sende- und Empfangsquarz

PY Verarbeitungswert
(Wiederholrate: 7'200 Hz)

Zwischenwerte
(Wiederholrate: 16*7'200 Hz)

Tragersignal (Cosinus-Sinus)

Verarbeitungswert
L) korrigiert
(Wiederholrate: 7°200+df Hz)

Verarbeitungswert
L J unkorrigiert
(Wiederholrate: 7200 Hz)

Zwischenwerte
(Wiederholrate: 16*7'200 Hz)

Tragersignal (Cosinus-Sinus)

A Empfanger gegeniiber Sender zu schnell

,,,,,,,,,,,,, Verarbeitungswert
3 @ Korrigiert
(Wiederholrate: 7°200-df Hz)

Verarbeitungswert

unkorrigier
(Wiederholrate: 7200 Hz)

Zwischenwerte
(Wiederholrate: 16*7'200 Hz)

J .
Tragersignal (Cosinus-Sinus)

Abbildung 5.6-2 - Korrektur des Abtastzeitpunktes

Je nach Softwareversion werden die 16 Werte durch physisches, rechnerisches oder kombiniertes
Oversampling gewonnen. Mit physischem Oversampling ist dabei eine héhere Taktrate des A/D-
Wandlers, mit rechnerischem Oversampling ein Upsampling und anschliessende Interpolation
gemeint. Das kombinierte Oversampling verwendet beide Verfahren. Die Auswahl des "richtigen"
Sample aus den 16 zur Verfigung stehenden Samples geschieht wie folgt: Die nach der
Demodulation und Filterung erhaltenen Raumpunkte werden durch eine Entscheider-Matrix
guantisiert. Eine Fehlerwinkelauswertung vergleicht den Winkel zwischen quantisiertem und
nichtquanitisiertem Raumpunktvektor. Uberschreitet die Winkeldifferenz eine maximale Toleranz,
werden beim néchsten Verarbeitungsdurchgang nicht 15 Samples, sondern je nach Vorzeichen des
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Fehlerwinkels nur 14 oder sogar 16 Samples ausgelassen. Durch Uberschreiten der
Winkelfehlertoleranz wird eine Inkrementvariable, die normalerweise den Wert 16 (jedes 16. Zeichen)
beinhaltet um 1 vergrdssert oder reduziert.

Der Symboltakt (jedes 3. Sample) bleibt dabei fest an den Tragertakt (4 Samples pro Periode)
gebunden, wodurch sich die Symbol-/Tragerzustéande alle 12 (3*4) Zyklen (7'200Hz) wiederholen.
Wahrend des Einsynchronisierens beim Start des Empfangers, wird der Sample-Wahlindex solange
zuféllig herumgeschoben, bis sich das richtige Symbol-/Tragerverhdltnis eingestellt hat. Dieser
Synchronisationsvorgang geschieht fortwahrend, solange das Programm lauft. Auf diese Weise kann
auf eine getrennte Trager- und Symbolsynchronisation verzichtet werden.

3.6.2.2 Oversampling

Wie bereits erwdhnt, wurden verschiedene Arten von Oversampling angeschaut, realisiert und
getestet, wobei die einen mit mehr, die anderen mit weniger Erfolg funktionierten. Bei jedem Verfahren
gilt es aus einem Sample mit der normalen Taktrate von 7200 Hz 16 Samples zu erzeugen, von
welchen jeweils durch die Synchronisiereinrichtung das geeignetste fur die Weiterverarbeitung
ausgewahlt wird.

Oversampling durch héhere Taktrate am A-/D-Wandler

Beim Oversampling durch hdhere Taktrate am A-/D-Wandler wird das Signal mit dem 16-fachen
Verarbeitungstakt abgetastet, wodurch die Werte nach einer bestimmten Zeit ohne erhdhten
Rechenaufwand, automatisch zur Verfigung stehen. Diese Variante stellt keine grésseren
Rechenanforderungen an den DSP. Es wird jedoch ein schneller A-/D-Wandler verlangt, was sich auf
die Kosten eines Modems negativ auswirkt.

Grundlegend wird bei dieser Variante mit 16x7'200Hz=115'200Hz abgetastet und dabei ein Zahler
inkrementiert. Erreicht der Zahlerstand den Schwellwert 16, wird dieser zurlckgesetzt und das
Aktuelle Sample an den Verarbeitungsblock weitergegeben. Wird dort eine zu grosse
Phasenabweichung, d.h. eine zu grosse Winkeldifferenz zwischen den Werten vor und nach dem
Entscheider festgestellt, so wird je nach Vorzeichen des Fehlers der Samplezdhler um eins
inkrementiert oder dekrementiert. Dies fihrt dazu, dass bei einer Korrektur zwischen zwei zu
verarbeitenden Samples nicht mehr 15 Zwischenwerte, sondern 14 oder 16 Werte zu liegen kommen.

Vorteil: kein ausserordentlicher Rechenaufwand geringe Kosten beim DSP
Nachteil: hohe Taktrate am A-/D-Wandler hohe Kosten beim A-/D-Wandler

Diese Variante wurde als erste realisiert und liefert sehr gute Ergebnisse in Bezug auf
Ubertragungsqualitat.

Oversampling durch Upsampling und Interpolation

Neben obiger Methode wurde auch versucht, das Signal nur so haufig abzutasten, wie es das
Abtasttheorem vorschreibt. Die Taktrate des A-/D-Wandlers entspricht dabei gerade der
Samplingfrequenz von 7'200 Hz. Um fiir jeden Abtastwert 16 Werte zu erhalten, wird das Signal einem
Upsampling unterzogen. Dabei werden zwischen den Abtastwerten jeweils 15 Nullen eingefiigt und
das Ganze durch ein FIR-Interpolationsfilter geschickt. Das Filter erfahrt bei jedem Sampleinterrupt
(7'200Hz) 16 Taktschritte, woraus 16 interpolierte Werte resultieren. Die Zwischenwerte werden in
einem Array[16] abgelegt, aus welchem der zu verarbeitende Wert gelesen und weiterverarbeitet wird.

Das 16x-Upsample bewirkt, dass dem eingelesenen Sample 15 Nullen angehéngt werden, womit die
Samplingrate nun das 16-fache betrdgt. Dies hat aber noch keine sichtbare Anderung im
Frequenzspektrum zur Folge, es wird lediglich die Samplingrate neu definiert. Die Abtastfrequenz und
ihre vielfachen mit den Seitenbandern sind nach wie vor sichtbar. Um nun die unerwinschten
Frequenzanteile der "alten" Samplingfrequenz und deren Vielfache zu entfernen, missen diese
weggefiltert werden. Dies wird durch das Interpolationsfilter bewerkstelligt, welches eine sehr steile
Flanke aufweisen muss, da der tiefen Taktrate des A-/D-Wandlers wegen, die oberste Nutzfrequenz
(fc+fd/2 = 3kHz) und die unterste Spiegelfrequenz des urspringlichen fs (fs-(fc+fd/2) = 4.2kHz) sehr
nahe beieinander liegen (siehe Simulation - Kompensation des Frequenzunterschiedes).
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Knapp berechnet betragt somit die Ubergangsbandbreite B, des Interpolationsfilters ca. 1.2kHz. Mit
einem Hammingfenster (Kg = 3.3) gewichtet, ergibt sich somit eine Ordnung von N+1 = 317 (siehe
Abbildung 5.6-3)

Filterflankenfaktor: |Kg =3.3 Taktfrequenz: | f, =16* 7'200Hz =115200Hz
Grenzfrequenz: | f, = |4.2kHz + 3kHz]/2 = 3.6kHz
Ubergangsbandbreite:  |B, =4.2kHz- 3kHz = 1.2kHZ‘

Clock/Grenzfrequenzfaktor: |K, = f ./ f; Fensterlange: ‘1‘ =Ky/B, =2.75ms |
Filterlange (Ordnung): t/IT=¢t>f,=3168 N+1=317
Filterkoeff.: c_buf[i] = sinj2>p _){I - N/2J/K] xc_ham[i] i=0..N
[2p i - N/2J/K ]
Hammingfenster: c_ham[i] =0.54- 0.46>C042>p Ji/N]J
in[2 0.000000001/ K
Division durch Null: c_buf[N/2] = sm[ >$0>{ ] C] xc_ham[N/2]
[20 40.000000001]/ K. |

Abbildung 5.6-3 - Berechnung des Interpolationsfilters (16x Interpolation)

Da die Gefahr zu gross ist, dass wichtige Frequenzanteile um 3kHz schon gedampft werden, ist es
besser, die Ubergangsbandbreite auf die Halfte, also 600Hz, zu reduzieren. Dies hat zur Folge, dass
sich Fenster- und somit auch Filterlange verdoppeln. Die Filterlange wirde dann N+1=633 betragen,
was fur den DSP einen viel zu hohen Rechenaufwand bedeutet. Schon beim Test des einfachen
Filters mit der Ordnung von N+1=317 (siehe Abbildung 5.6-3) musste festgestellt werden, dass der
DSP diesen Anforderungen nicht nachkommt, also zu "langsam" ist. Empirische Ermittlungen
ergaben, dass die maximale, noch verarbeitbare Ordnung bei etwa N+1=129 liegt, womit sich nicht
einmal die Minimalanforderungen an die Filtersteilheit erfullen lassen.

Vorteil: Entlastung des A-/D-Wandlers niedrige Kosten beim A-/D-Wandler
Nachteil: ausserordentlicher Rechenaufwand hohe Kosten beim DSP

Kurz gesagt, lasst sich diese Variante auf einem kostengiinstigen System nicht verwirklichen und ist
deshalb hochst ungeeignet. Auch auf unserem System konnten damit keine befriedigenden Resultate
erzielt werden.

Oversampling durch Kombination von hoherem Wandlertakt und Interpolation

Eine gute Alternative bietet die Kombination der zwei obigen Verfahren. Die (15+1) Zwischenwerte
kénnen auch erreicht werden, indem der A-/D-Wandler z.B. 4 mal so hoch getaktet und die so
erhaltenen Werte nochmals 4-fach interpoliert werden. Dabei werden die Anforderungen an DSP und
A-/D-Wandler besser verteilt. Mit einer hoéheren Taktrate des A-/D-Konverters, kann im
Frequenzspektrum eine grdssere Distanz zwischen Nutzfrequenzband (600Hz...3kHz) und an der
Taktfrequenz gespiegelten Nutzband erreicht werden, wodurch die Anspriche an das
Interpolationsfilter wesentlich geringer ausfallen, als es beim 16-fachen Interpolationsfilter der Fall
war.

Beim vierfachen Upsampling werden zwischen jedem Abtastwert (4x7'200Hz) 3 Nullen eingefigt,
wodurch die Abtastrate nun auf 16x7'200Hz definiert ist. Die Zwischenfrequenzen der urspriinglichen
Abtastfrequenz und ihre Vielfachen werden danach mit dem Interpolationsfilter aus dem
Frequenzspektrum entfernt. Bei jedem Sampleinterrupt (A-/D-Wandler-Takt) entstehen vier
interpolierte Werte, welche im Array[16] zur Samplewahl abgelegt werden. Das Array ist jeweils nach
4 Wandler-Zyklen komplett, wonach die Verarbeitung des idealen Samples gestartet wird.
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Wie oben angesprochen, reicht bei dieser Variante ein Interpolationsfilter mit relativ flacher
Flankensteilheit im Frequenzbereich aus. Die Ubergangsbandbreite fiir die Minimalanforderung
betragt etwa B; = (4x7'200Hz-3'000Hz)-3000Hz = 22.8kHz, wodurch die Ordnung relativ gering
ausfallen durfte. Abbildung 5.6-4 zeigt die Dimensionierung des Interpolationsfilters mit
Hammingfenster (Kg=3.3).

Filterflankenfaktor: |Kg =3.3|  Taktfrequenz: f. =16* 7200Hz =115200Hz
Grenzfrequenz: fy = [25.8kHZ + 3kHZ]/ 2=14.4kHz
Ubergangsbandbreite: B, =25.8kHz- 3kHz = 22.8kHz
Clock/Grenzfrequenzfaktor: K, = f ./ f; Fensterlange: ‘[ =K, /B, =144 .7ms‘
Filterlange (Ordnung): tIT=t>f,=16.67 N+1=17

Filterkosft e butfi]= SN2 NAlIK]

[2>$0’{i 3 N/Z]/Kc]

Hammingfenster: ¢_ham[i]=0.54- 0.46>C0423,0 >i/N]>
Division durch Null: c_buf[N/2] = sm[2>;0 ){0'0000000011/ KC] xc_ham[N/2]
[2>p 40.000000001]/ K . ]

Abbildung 5.6-4 - Berechnung des Interpolationsfilters (4x Interpolation)

Aus den Berechnungen in Abbildung 5.6-4 geht hervor,
dass die Filterordnung bei den Minimalanforderungen auf
17 zu liegen kommt. Damit aber mit grosser Sicherheit
davon ausgegangen werden kann, dass das Nutzband
nicht gedampft wird, wurde bei der Implementation die
Ubergangsbandbreite auf die Halfte, also 11.4kHz
reduziert. Dadurch verdoppelt sich die Filterordnung auf
N+1 = 33. Abbildung 5.6-5 veranschaulicht die errechneten
Filter-Koeffizienten bzw. die Stossantwort bei einer
Ordnung von N+1 = 33. Es ist zu erkennen, dass die
Sidelobes sehr schnell abflachen, was durch die Hamming
Fensterfunktion bewirkt wird.

Abbildung 5.6-5 - Stossantwort

Vorteile: geringe Mehrbelastung des A-/D-Wandlers mittlere Kosten beim A-/D-Wandler
geringe Mehrbelastung des DSP mittlere Kosten beim DSP

Diese Variante der Interpolation hat sich in Bezug auf Ressourcen und Qualitat sehr bewahrt. Sie
bietet darum die Grundlage fir alle weiteren Entwicklungen. Auch die nachfolgenden Messungen
wurden mit diesem Typ durchgefihrt.

Optimierungsmaoglichkeiten

Beim Upsampling kann einiges an Rechenleistung eingespart werden, indem das Interpolationsfilter in
einzelne Subfilter aufgeteilt wird. Die Anzahl der Teilfilter entspricht dabei dem Upsampling-Faktor. Bei
16-facher Interpolation wiirden also 16 Subfilter benétigt. Die Lange dieser Filter berechnet sich aus
der Lange des nichtoptimierten Filters dividiert mit dem Upsampling-Faktor. Bei einer Gesamtlange
von 257 (N+1=256+1) wirden bei einem Upsamplingfaktor von 16 ebenso viele Filter mit der
Ordnungszahl 16 bzw. 17 (N/16=256/16 bzw. N/16+1=256/16+1) entstehen.
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Jedes dieser Filter liefert pro Grundtakt einen Ausgangswert, womit gleichzeitig 16 neue Werte
erzeugt werden (Upsampling). Die Eingange der Subfilter werden jeweils nur mit dem aktuellen und je
nach Ordnung von mehreren vorhergehenden Grundsamples versorgt. Die eingeschobenen Nullwerte
enthalten keine Informationen und werden nicht verarbeitet (siehe [2] DS-Skript Kapitel 10.3
Interpolation).

Die Optimierung wurde nicht implementiert, da bei der 4-fach Interpolation geniigend Ressourcen zur
Verflgung stehen. Bei der 16-fach Interpolation wére es sicher einen Versuch wert, das Filter auf
diese Art zu realisieren. Abzuklaren wére zuvor, ob so die Mindestanforderungen an die Filtersteilheit
erfullt werden konnten. Nach Theorie wirde sich der Rechenaufwand um den Upsamplingfaktor (16)
reduzieren.

Qualitatsvergleich zwischen den Upsampling-Varianten

In den nachfolgenden Abbildungen wird die Qualitat der einzelnen Upsampling-Verfahren in Bezug zu
der Raumpunktstreuung mit idealem Ubertragungskanal dargestellt. Es ist schnell zu erkennen, dass
die Methode mit der 16-fachen Interpolation (Abbildung 5.6-6) nicht ausreicht, um einen akzeptablen
Empfang der Daten zu gewébhrleisten. Die Ordnung des Interpolationsfilters liegt bei N+1 = 129, was
weit unter der errechneten Minimallange von N+1 = 317 liegt. Zwischen dem ersten Verfahren mit
dem 16-fachen Konvertertakt (Abbildung 5.6-7) und dem zuletzt behandelten, kombinierten Verfahren
(Abbildung 5.6-8), ist kein wesentlicher Unterschied in Bezug auf die Empfangsqualitat festzustellen.

Abbildung 5.6-6 - 16x A-/D-Wandler-Takt Abbildung 5.6-7 - 16x Interpolation

Abbildung 5.6-8 - 4x A-/D-Wandler-Takt — 4x Interpolation
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3.6.2.3 Sampleshifter (Korrektur des Abtastzeitpunktes)

Die Berechnung des jeweiligen Indexwertes wird durch die Winkeldifferenz zwischen Ein- und
Ausgangswert am Entscheider beeinflusst. Im Normalfall wird genau ein Wert aus dem Array
weiterverarbeitet. Es gibt aber auch Falle wo kein oder sogar zwei Werte verarbeitet werden

(Abbildung 5.6-9).

Keine Korrektur - Empfanger synchron

1 Wert pro Sample - Empfénger zu schnell

1 Wert pro Sample - Empfénger zu langsam
- Empfanger zu schnell
2 Werte pro Sample - Empfanger zu langsam

kein Wert pro Sample

Index(.y) = 15
Index, =0

Index(.) = 0..15 | Inkrement = (16-16) = 0 | Index,
Index(.y) = 0..14 | Inkrement = (17-16) = 1 | Indexy
Index(.y) = 1..15 | Inkrement = (15-16) = -1 | Index,
| Inkrement = (17-16) = 1 | IndeXs+1
| Inkrement = (15-16) = -1 | Index,

____________________ ———|—_—_—_—_—_——— e
Inkrement = 16-16=0 |
Array (n-1) | Array (n) | Array (n+1)
)
/|10|11|12|13|14|15 O S I I I B B B N I BT T BT EEE I 0|1|2|3|4|5|/
e mmmmmm——_
{ Empfanger synchron )
... Samplevarabeitung - -— - - - oo c--—ooToTTlo L Samplevarabeitung ...
/ | Inkrement = 17-16=1 | 7/
Array (n-1) | Array (n) | Array (n+1)
| T T T G O S I N I N B 2 B B O S EE S T I O S B N A

Array (n-1) |

Inkrement = 15-16=-1 |
Array (n) |

| T S

I S N N B G B A B B O T N SN T

FI N A S

Array (n-1) |

Inkrement = 17-16=1
Array (n)

Array (n+1)

[ == [ =]

s il ] Tl [l [wvlaolels]e]s

[ 2] =sT+Ts

Inkrement = 15-16=-1 |

!

|
Array (n-1) | Array (n) : Array (n+1)
|
/|10|11|12|13|14|15 I B N B B G A G B ECH T TN EEE T I B S RN N A
e mm e -
i { Ausnahmefall - Empféanger zu langsam )

Abbildung 5.6-9 - Wahl des zu verarbeitenden Samples

3.6.2.4

Integersynchronisation

Sind Trager und Symbole einmal synchronisiert, kann die Integersynchronisation erfolgen. Dabei wird
vom Sender eine repetitive Sequenz von 8 definierten Symbolen (siehe Sender) Ubertragen. wahrend
der Integersynchronisation arbeitet der Empfanger bereits mit einer Verarbeitungsrate von 2'400 Hz.
Es wird dabei also nur jedes 3. Symbol interpretiert. Sobald nun die bekannte Symbolsequenz erkannt
worden ist, ist dem Empfanger der Startpunkt der Integerverarbeitung bekannt. Nun werden jeweils 8
Integer gepackt, wobei dieser ohne Symbolversatz weiterverarbeitet und
schlussendlich weitergeleitet werden kann. Die Integersynchronisation ist nur beim Start bzw. Reset
des DSP-Algorithmus aktiv. D.h. nach einer erfolgreichen Synchronisation wird dieser Block
umgangen. Um jetzt ohne Reset oder Neustart eine erneute Synchronisation zu ermdglichen, muss
vor der Erkennungssequenz ein Detektionssignal an den Empfanger gesendet werden, wodurch der

Symbole in einen

Integersynchronisations-Block wieder aktiviert wird.
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3.6.2.5 Rahmensynchronisation

Mit Rahmensynchronisation ist die Blockerkennung gemeint. Sie ist im Gegensatz zu den oben
erwahnten Synchronisationsphasen fester Bestandteil der Datenverarbeitung und erfolgt jeweils zu
Beginn einer Blockverarbeitung. Wie bereits mehrmals angesprochen (siehe Sender, bzw
Definitionen), wird jedem Nutzdatenblock ein Header mit der Erkennungssequenz und der Blocklange
vorangestellt. Wichtig zu erwéhnen ist, dass das ganze mit aktiviertem Scrambler am Sender bzw.
Descrambler am Empfanger vonstatten geht. Die Ubertragung der Bits erfolgt jetzt also verwiirfelt.
Aufgrund dieser Tatsache ist die Blockerkennung nach dem Descrambler Implementiert.

3.6.3 Datenverarbeitung

Unter der Datenverarbeitung ist der Empfang eines vom Sender Ubertragenen Datenblocks zu
verstehen. Im Gegensatz zum Sender wird ein Block beim Empfanger Symbol fir Symbol verarbeitet.
Das heisst, dass jedes empfangene Symbol sofort verarbeitet und zwischengespeichert wird. Die
Verarbeitungszeit muss wesentlich kiirzer sein, als eine Taktperiode von 1 / 7'200 Hz, damit die 16-
fache Uberabtastung des Signals in der Zwischenzeit erfolgen kann.

Ein digitaler AGC (Auto Gain Control) sorgt dafir, dass unabhangig vom Signalpegel auf der
Datenleitung der erforderliche Wertebereich nach dem A-/D-Wandler ausgenutzt wird. Danach folgt
ein fixer Entzerrer (Equalizer EQ), der die Phasenverzerrungen der Analogfilter zwischen Sender und
Empfanger kompensiert. Dieser Block wurde jedoch erst versuchsweise eingefuhrt und hat sich bisher
noch nicht bewdahrt. Aus diesem Grunde wird das Signal Uberbrickt und direkt zum Modulator gefihrt.

Durch Modulieren (multiplizieren) des geregelten Eingangssignals mit den jeweiligen Tragern werden
die diskretisierten Raumkomponenten zurlickgewonnen. Die Multiplikation mit dem Cosinustrager
ergibt dabei die Inphasen- und die Multiplikation mit dem inversen Sinustrager die
Quadraturkomponente. Uber mehrere Samples betrachtet, weisen beide Signale einen pulsartigen
Verlauf auf und werden nun durch ein Root-Raised-Cosine FIR-Filter gegléattet, wodurch zusétzlich die
Uberlappung zweier benachbarter Symbole an den relevanten Punkten minimiert wird. Danach wird
jede Komponente fiir sich durch einen Entscheider quantisiert, wo eine Auswertung nach Pegel und
Vorzeichen erfolgt. Ein Winkelfehlerblock ermittelt jeweils den Winkelfehler zwischen Ein- und
Ausgangssignal des Quantisierers. Wird dieser Fehler zu gross, d.h. weichen Ein- und Ausgang des
Quantisierers zu stark voneinander ab, bewirkt ein Pseudo-VCO beim nédchsten Verarbeitungszyklus
ein Schieben der Sampleposition um einen Zwischenwert.

Anhand einer Decodiertabelle werden nachfolgend die Raumpunkte oder Symbole ermittelt. Diese
zwei Schritte der Signalauswertung geschehen unabhangig vom Zustand des Empfangers nur bei
jedem dritten Sample mit der Symbolrate von 2'400 Hz. Um eine effizientere Datenverarbeitung zu
ermoglichen, wird das Symbol mit weiteren Symbolen in einen Integer (8 Symbole) verpackt und in
dieser Form durch den Descrambler geschickt. Dieser wandelt den vorliegenden Integer bzw. die 32-
Bits in die eigentlichen unverschlisselten Bits um, wodurch ein anderer Integerwert resultiert. Der
erhaltene Integer wird darauf im aktuellen Kommunikationsbuffer fir den Datenupload (DSP PC)
abgelegt. Ist der ganze Block verarbeitet, wird die zum Kommunikationsbuffer gehérende
Langenvariable geschrieben und somit der Buffer fir den Upload freigegeben.

Abbildung 5.6-10 zeigt den Verarbeitungsablauf und Abbildung 5.6-11 liefert eine Ubersicht liber
dessen Integration im Programm.

Die einzelnen Funktionsblocke wurden soweit mdglich als "Inline-Functions" realisiert, wodurch die
Ubersichtlichkeit verbessert und eine gewisse Modularitat geschaffen werden soll. Da vielerorts
mehrere Variablen Ubergeben und zuriickgegeben werden missen, wurden die meistbendtigten
Parameter in einer Datenstruktur untergebracht.
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Main
startet Sampleverarbeitung -
Loop Flagabirage sobald Flag gesetzt init

M global

Sample- L
Interrupt Ready-Flag \%‘ ReceiverFunktion MATLAB-/DLL-Interface

setzt Ready global

Flag bei
jedem Daten lesen, wenn
Abtastwert parameter dataBuf0 F———— dataCountO nicht -1 ist
sample , dataCount0 l————] Zuriicksetzen, sobald
A/D . Daten gelesen (-1)
Converter global
lobal Daten lesen, wenn
globa dataBufl ) dataCount1 nicht -1 ist
Zwischenwerte mit je nach Korrektur i
Ausfuhrungl bei zu syncinc dataCountl Zuriicksetzen, sobald
1..16 facher Uberabtastung grossem Daten gelesen (-1)
(1..16 mal 7'200 Hz) Fehlerwinkel

Abbildung 5.6-10 - Ablauf der Sampleverarbeitung bzw. Synchronisation

Ringbuffer mit 4 StatusArray FilterCoeff | {21400 Hz .
. Abtastwerten fiir [N+2=26] [N+1=25]
Cosinus Trager
Normierung Demodulation des Root Raised Cosine
l Datensignals zur i FIR-Tiefpassfilter
Inphasenkomponente mit Hamming Window
L = -
& (Multiplikation mit Cosinus) [N+1 = 25] Raumpunkt Rale;"rnp[;J;kl
| 16 x 7'200 Hz Demodulation des Root Raised Cosine Entscheider Demapper
Datensignals zur i FIR-Tiefpassfilter
| Quadraturkomponente mit Hamming Window ]
Maskierung & | Samplishlﬂer (Multiplikation mit Sinus) [N+1 = 25] |
Aufsplittung von | D
Ch1 und Ch2 | | |
Ringbuffer mit 4 | -
: : Abtastwerten fil StatusArray FilterCoeff | ‘;?::ZI [g.zj;:::-:l
| | Sinus Tréger [N+2=26] [N+1=25] | _Berechnung Encoder
A-/D-Wandler | | |
| Pseudo
| } T vCco

Integer mit Symbolen
11100/0000]1000]0100]
|1111]0011[1011]0111]

i 1L

|
[
| R hi i ktiviert .
| !
| .
|
| D Datenblockverarbeitung
b Integer ) 8Symbole D
T > Linteger
| Header
|
| Integer mit Symbolen Zum Dateninterface
| (MATLAB/DLL)
|
|
|
|
|
|
|

Vv 1 oder 2 oder

Langenvariable dataCountl
dataBufl

Integer mit Langeninfo
10000]0000/0000]0000]
|0000|0000]|000X|XxxXX|

|00010010|0101|0110]| Rahmensynchronisation
|1101/1110/1001]1010] Datenbuffer || d:t:gg:g)lo
—

Integer mit je 4 Zeichen
|aaaalaaaalbbbb|bbbb]| Nutzdaten

Datenverarbeitung
2'400 Hz

getrennte Verarbeitung fur
Real- und Imaginarteil

Datenverarbeitung
7'200 Hz

Datenverarbeitung
115200 kHz

Abbildung 5.6-11 - Integration der Blockverarbeitung im Sender-Algorithmus
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3.6.3.1 Auto Gain Control (AGC)

Der AGC befindet sich am Anfang des Verarbeitungsflusses. Er hat die Aufgabe, Pegelabweichungen
des gesendeten Datensignals auszugleichen. Normalerweise erfolgt die Pegelkorrektur vor dem A-/D-
Konverter in analoger Weise, um eine optimale Aussteuerung des Wandlers und somit eine moglichst
grosse Auflésung des Signals zu erreichen.

Im gegenwartigen Falle ist der AGC rein digital, also nach dem Konverter implementiert. Dabei wird
der jeweilige Fliesskomma-Zahlenwert eines Samples mit einem laufend neu errechneten Faktor
multipliziert, wodurch Amplitudenschwankungen auf dem Ubertragungskanal auf digitaler Ebene
kompensiert werden. Das Ganze ist hauptsachlich notwendig, damit die vielerorts verwendeten
Vergleiche der Signalwerte mit Schwellwerten, zuverlassig arbeiten. Der implementierte AGC
(Abbildung 5.6-12) weist die selbe Struktur wie in der Simulation auf.

Quadrierung
ij
i
al

X

Verstarkung

+

A A
+
A A
+ +

z-1 z-1

a os
Integrator

Empfindlichkeit Sollwert (Betrag”2)

| Mittelwert | Gewichtung

Abbildung 5.6-12 - Blockschema des AGC

Der AGC multipliziert das Eingangssignal mit einem Faktor, welcher nach dem nachfolgenden
Algorithmus berechnet wird. Als Eingangsgrésse dient dabei die Leistung des, mit dem zuletzt
errechneten Faktor multiplizierten Eingangssignals. Dazu wird das Signal quadriert und durch eine
sehr trage Mittelung geglattet, danach mit einem Sollwert verglichen und die Abweichung, mit einem
Faktor gewichtet, aufintegriert. Das Ergebnis am Ausgang des Integrators entspricht schliesslich dem
Verstarkungsfaktor, mit welchem das Eingangssignal multipliziert wird. Um nun die Regelung etwas
ruhiger zu halten, wird der Faktor nur berechnet, wenn ein &ausserer Eckpunkt (|real|=3/]imag|=3)
detektiert wird. Es existiert darum eine Ruckfihrung vom Entscheider zum AGC. Die Werte der
Parameter ¢ und d wurden empirisch ermittelt. Der Sollwert os entspricht dem quadratischen Betrag
eines ausseren Eckpunktes und errechnet sich nach Gleichung 5.6-1.

05 =[real cygume]” +[IMaGeyna]® =[(-)3)° +[(-)3]* =18

Gleichung 5.6-1 - Quadratischer Betrag eines Eckpunktes

c Mittelungsgewichtung 0.001 sehr tradge Mittelung
a Reaktionsgewichtung 0.00001 sehr trage Reaktion
0s Offset (Sollwert) 18.0 guadratischer Betrag eines Eckpunktes
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3.6.3.2 Leitungsentzerrer (FIR-EQ)

Der Leitungsentzerrer, Equalizer, oder EQ genannt hat die Aufgabe, Verzerrungen, die durch den
Ubertragungskanal verursacht werden, so gut wie moglich zu kompensieren. Im vorliegenden Falle
verursachen nur die zwei analogen Leitungsfilter eine gewisse Verzerrung. Da fiur die
Dimensionierung des EQ's die Analogfilter genau analysiert werden missen, und diese erst im
nachsten Kapitel ndher beschrieben werden, wird auch erst dort auf die Entzerrung eingegangen. Die
dort beschriebenen Versuche und Analysen haben schlussendlich zu keiner wesentlichen
Qualitatsverbesserung des Signals gefilhrt. Aus diesem Grund ist der EQ bei der Endversion des
Algorithmus deaktiviert.

3.6.3.3 Demodulator

Die Demodulation erfolgt am Anfang des Signalpfades nach dem AGC bzw. dem Tragerdetektor.
Dabei wird das Datensignal einmal mit dem invertierten Sinus- und einmal mit dem Cosinustrager
multipliziert, wodurch die Inphasen- und die

Quadraturkomponente  zuriickgewonnen wird. Die Cosinustrager (N = 4) Sinustrager (N = 4)
Tragersignale werden auf gleiche Weise generiert, wie 1

es im Sender der Fall ist. Es stehen dazu ebenfalls je
ein Ringbuffer mit N=4 Abtastwerten (Abbildung
5.6-13) zur Verfigung. In unserem Falle liegen beide
Komponenten nach der Demodulation in gepulster
Form vor. Die Ringbuffer sind identisch dem Sender 1
mit den Werten 1,0,-1,0 fur den Cosinustrdger und
0,1,0,-1 fur den Sinustréger initialisiert. Die Modulation )
erfolgt mit der regularen Taktrate von 7'200 Hz. Abbildung 5.6-13

3.6.3.4 Tiefpass-Filter

Das FIR-Tiefpassfilter hat primér die Aufgabe, den Trageranteil in einem demodulierten Signal zu
unterdriicken. Dadurch werden die Pulse der Inphasen- und Quadraturkomponente geglattet. Gleich
wie im Sender, wird pro Komponente je ein Root-Raised-Cosine-Filter mit einer Grenzfrequenz von
1'200 Hz eingesetzt. Beide Filter zusammen (Sender und Empféanger) bilden nun ein Raised-Cosine-
Filter, bei welchen die Nullstellen gezielt positioniert werden kénnen. Diese Eigenschaft wird wie beim
Sender beschrieben, zur Vermeidung von Symboliberlappungen (Symbolinterferenz) ausgenutzt.
Abbildung 5.6-14 zeigt nochmals, wie die Nullstellen des gesamten Raised-Cosine-Filters fiir unseren
Anwendungsfall zur Vermeidung
von Intersymbolinterferenzen
positioniert werden. Da nur jedes
dritte Sample ein relevantes
Zeichen liefert, miussen auch die
Nullstellen bei jedem dritten
Sample zu liegen kommen, was
durch das Verhdltnis fs/2fg
g e e bestimmt wird. fs ist dabei die
regulare  Samplefrequenz  von
7'200 Hz und fg die
Abbildung 5.6-14 - Stossantworten dreier Pulse Grenzfrequenz der beiden Filter
mit einer Grésse von 1'200 Hz.

Stossantworten von 3
aufeinander folgenden Pulsen

Q nicht relevantes Sample (Zwischenwert)

@ relevantes Sample (Symbol)

Die Berechnung der Filterkoeffizienten erfolgt beim Programmstart (Initialisierung) nach dem gleichen
Muster wie beim Sender. Die dazu notwendigen Formeln sind im Abschnitt Tiefpass-Filter des
Senders (Kapitel 5.5.3) zu finden.
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3.6.3.5 Entscheider (Decision Slicer)

Das durch den AGC normierte Signal, welches nun als Inphasen- und Quadraturkomponente vorliegt,
wird durch den Entscheider quantisiert, d.h. es wird festgestellt (Abbildung 5.6-15), welcher
Raumpunkt vorliegt. Dabei werden beide Komponenten fir sich nach Vorzeichen und Wertebereich
ausgewertet und der zugehdrige Raumpunkt nach unten aufgefuhrten Kriterien in Koordinatenform
zugewiesen. Gleichzeitig wird der Arrayindex fur die Symbolzuweisung bestimmt.

InphaseData grosser 2 RealKoordinate = 3 Reallndex =0
InphaseData grosser 0 und Kkleiner 2 RealKoordinate =1 Reallndex = 1
InphaseData kleiner 0 und grosser -2 RealKoordinate = -1 Reallndex = 2
InphaseData kleiner -2 RealKoordinate = -3 Reallndex = 3
QuadraturData grosser 2 ImagKoordinate = 3 Imagindex = 0
QuadraturData grosser 0 und kleiner 2 ImagKoordinate = 1 Imagindex = 1
QuadraturData kleiner O und grosser -2 ImagKoordinate = -1 Imagindex = 2
QuadraturData kleiner -2 ImagKoordinate = -3 Imagindex = 3

3.6.3.6 Raumpunkt-Dekodierung (Demapper)

1011 1110

30

1111

Mit den neu erhaltenen ganzzahligen Arrayindizes kann nun die Ermittlung
des zugehorigen Symbols anhand einer Tabelle erfolgen. Die Tabelle ist
dabei als zweidimensionaler Array einer Grésse von 4*4 Elementen oo | wo | mo | uo
(rpv[4][4]) realisiert, wobei der erste Index die Realkoordinate und der NERERE
zweite Index die Imaginarkoordinate in der Punktebene (Abbildung 5.6-15) °

darstellt. Zusammenfassend werden in Tabelle 5.6-1 die Zusammenhéange

1001
o

0001 0000 0100 0110
o o 10 o

zwischen Raumpunkkoordinate,  Array-Index  und Raumpunkt -
veranschaulicht. IR IR TP
Abbildung 5.6-15
real imag real imag | Symbol |real imag real imag | Symbol
Koordinate Koordinate |Index Index Koordinate Koordinate |Index Index
1 1 0 0 12 -1 1 2 0 8
1 3 0 1 14 -1 3 2 1 9
1 -1 0 2 4 -1 -1 2 2 0
1 -3 0 3 5 -1 -3 2 3 2
3 1 1 0 13 -3 1 3 0 10
3 3 1 1 15 -3 3 3 1 11
3 -1 1 2 6 -3 -1 3 2 1
3 -3 1 3 7 -3 -3 3 3 3

Tabelle 5.6-1 - Raumpunkt-Index-Abhéangigkeits-Tabelle
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3.6.3.7 Fehlerwinkel Berechnung

Der Fehlerwinkel-Block berechnet die Differenz zwischen dem Argument der Raumpunkte vor und
nach dem Entscheider. Fur die Berechnung der Argumente wird jeweils der Arkustangens aus dem
Verhéltnis von Imaginarteil zu Realteil berechnet und das Resultat wie folgt in einen Winkel von 0..2p

umgewandelt:
WinkelEntscheiderEingang = arctan(ImagEntscheiderEingang/RealEntscheiderEingang)
RealEntscheiderEingang < 0 WinkelEntscheiderEingang = WinkelEntscheiderEingang + p
ImagEntscheiderEingang < 0 WinkelEntscheiderEingang = WinkelEntscheiderEingang + 2*p
WinkelEntscheiderAusgang = arctan(ImagEntscheiderAusgang/RealEntscheiderAusgang)
RealEntscheiderAusgang < 0 WinkelEntscheiderAusgang = WinkelEntscheiderAusgang + p
ImagEntscheiderAusgang < 0 WinkelEntscheiderAusgang = WinkelEntscheiderAusgang + 2*p
Fehlerwinkel = WinkelEntscheiderAusgang — WinkelEntscheiderEingang

Die Winkeldifferenz, also der Fehlerwinkel wird

emittelter

anschliessend durch einen Mittelwertbildner ooy * gFéh'er
(Rekursiver Tiefpass 1. Ordnung mit Faktor Addierer Winkel
[0.4/0.6]) geglattet (siehe Abbildung 5.6-16). >W +
Somit haben einzelne, stark vom Sollwert
abweichende Raumpunkte, welche zum . 21
Beispiel durch starkes Rauschen zustande
kommen, noch keinen grossen Einfluss auf die ) i )
Abtastkorrektur. Abbildung 5.6-16 - Filterung des Fehlerwinkels
3.6.3.8 Differentieller Quadranten Enkodierer
Der differentielle Quadranten Enkodierer (Abbildung
5.6-17) bildet das Gegenstiick zum differentiellen E:g EEH
Quadranten Kodierer des Senders. Er speichert jeweils " "
den Quadranten des letzten Raumpunktes und biz, I

it3, > bit*3,

berechnet aufgrund der Quadrantendifferenz des
aktuellen und des letzten Punktes den tatsachlich
Ubermittelten Quadranten. Die Dekodierung erfolgt
anhand der gleichen Tabelle (Tabelle 5.6-2) wie beim
Kodierer im Sender.

bit2,
Z-l - n-1
-: bit3, ,

Dekodier
Tabelle

Abbildung 5.6-17 - Diff. Quadranten Enkoder

Eingange vorherige Eingange Quadrant Phasen- Ausgange
bit3n bit2, bit3n.1 bit2n.1 Wechsel bit3n bit2,
0 0 0 0 +90° 0 1
0 0 0 1 +90° 1 1
0 0 1 0 +90° 0 0
0 0 1 1 +90° 1 0
0 1 0 0 0° 0 0
0 1 0 1 0° 0 1
0 1 1 0 0° 1 0
0 1 1 1 0° 1 1
1 0 0 0 +180° 1 1
1 0 0 1 +180° 1 0
1 0 1 0 +180° 0 1
1 0 1 1 +180° 0 0
1 1 0 0 +270° 1 0
1 1 0 1 +270° 0 0
1 1 1 0 +270° 1 1
1 1 1 1 +270° 0 1

Tabelle 5.6-2 - Differentielle Quadranten-Codierung
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3.6.3.9 Pseudo VCO

Der Pseudo VCO oder besser VCS (Voltage Controlled Sample-
Shifter) bewirkt eine Samplekorrektur, sobald der Fehlerwinkel eine ' r
definierte Grenze anax Uberschreitet. Die Grenze wird dabei wie im
Simulationsabschnitt je nach Lage des aktuellen Raumpunktes
(Abbildung 5.6-18) nach Gleichung 5.6-2 festgelegt, damit immer
moglichst der gleiche zulassige Unscharfekreis mit Radius Rpax

erreicht wird. Die Korrekturrichtung (ein Zwischensample vor bzw. Amax
zuriick) ist abhangig vom Vorzeichen des Fehlerwinkels a und wie — !
folgt definiert: 1 3
] e
a<0unda < -amax 14 Samples Gibergehen
a>0unda> ama 16 Samples Ubergehen
a > -amax und a < amax 15 Samples iibergehen Abbildung 5.6-18

Im Normalfall, ohne Korrektureinfluss, werden
a,, = arcsin( [real? +imagz/r) jeweils beim Sampleshifter (siehe Synchronisation)
: 15 Zwischenwerte ausgelassen. Da der Frequenz-

amex Winkelgrenze . . .
real Realkomponente des Idealpunktes unterschied zwischen Sender- und Empfanger nur
imag Imagindrkomponente des Idealpunktes gering ist, wird nach jeder Manipulation durch den
r Abweichradius (Unscharfekreis) VCO, der Inkrementwert automatisch wieder auf den
Normwert von 16 zuriickgesetzt. Dies ist notwendig
Gleichung 5.6-2 da der VCO nur mit einer Taktrate von 2'400 Hz

betrieben wird und nur bei jedem 3. Sample Einfluss
auf die Korrektur nehmen kann. Zudem wird der VCO nach einer Manipulation erst nach einer Pause
von 12 Takten wieder aktiviert. Eine sofortige Gegenkorrektur wirde also zu spat erfolgen. Das
Warten von 12 Samples nach einer Manipulation zwingt sich durch die Lange N = 24 der beiden Root-
Raised-Cosine-Filter auf, da das Resultat einer Korrektur erst nach N/2 = 12 Zyklen (halbe Filterlange)
am Ausgang anliegt.

3.6.3.10 Descrambler

Der Descrambler wird erst nach der Trager- und Symbolsynchronisation aktiviert. Seine Aufgabe
besteht darin, die durch den Scrambler des Senders verwirfelten Bits in die Ausgangsposition
zuriickzuwandeln. Der Descrambler ist wie der Scrambler selbstsynchronisierend, wodurch die
Initialisierungswerte und der Zeitpunkt der Aktivierung verschieden sein dirfen. Nach einer
bestimmten Angleichszeit erscheint am Ausgang des Descramblers der gleiche Bitstrom wie am
Eingang des Scramblers beim

Sender _ Eingang

nach 7. nach 13. nach 17.
Der Descrambler weist eine dem | asgang @ 5 Element Element Element

Scrambler &hnliche Struktur mit 17
Verzdgerungs-Gliedern und drei
Abgriffen nach dem 7., 13. und 17. Verzogerung
Element auf. Die Abgriffe werden @8
jeweils untereinander und mit dem
Eingangssignal exorverknipft,
wodurch  das  Ausgangssignal
gebildet wird (Abbildung 5.6-19).

Z7

Z6 Z-4

Verzogerung
(6 Bit)

Verzégerung
(4 Bit)

Exor Exor

Abbildung 5.6-19

Wie beim Sender, erfolgt das Descrambling aus Effizienzgrinden mit einer Breite von 32-Bit. Dabei
werden die verwendeten Integerwerte so zurechtgeschoben, damit pro Integerwert nur eine Bitweise-
EXOR-Verknipfung erfolgen muss. Dies ist hier im Gegensatz zum Scrambler moglich, da ein
errechnetes Bit nicht vom Resultat der vorherigen Verknipfung abhangig ist. Abbildung 5.6-20 zeigt
erganzend den Descramblevorgang eines einzelnen Integerwertes.
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Eingangs-Integer

. Bitwise EXOR !
untere Bits volrrwlﬁléeglseﬂ Eingangs: obere Bits vom aktuellen Eingangs-Integer
P 55 5 5 5 5 5 s
\
. Bitwise EXOR
untere Bits vom letzten Eingangs- obere Bits vom aktuellen Eingangs-Integer
\ Integer | )
\
untere Bits volr:t;tez:en Eingangs- Bitwise EXOR | obere Bits vom aktuellen Eingangs-Integer
; m
\

Abbildung 5.6-20 - Bitverarbeitung im Descrambler

3.6.3.11 Datenbuffer

Ein Datenbuffer kann einen Datenblock der maximalen L&ange von 400 Zeichen bzw. 100
Integerwerten aufnehmen. Um einen reibungslosen Ablauf garantieren zu kdnnen, wurden zwei
Datenbuffer implementiert. So kann vom einen Buffer gelesen werden, wéhrend der andere durch den
DSP-Algorithmus beschrieben wird.

In der Datenblockverarbeitung werden die Nutzdaten, die in Form von Integerwerten vorliegen, an den
aktiven Datenbuffer weitergegeben. Sind 100 Integerwerte (400 Nutzzeichen des Datenblocks)
geschrieben worden, ist der Buffer voll und die Langenvariable aus dem Header des Datenblocks wird
in die Langenvariable des jeweiligen Buffers geschrieben. Damit ist der Kommunikationsbuffer bereit
fur den Upload (DSP-PC).

Die Wahl des jeweiligen Kommunikationsbuffers erfolgt nach folgenden Kriterien:

Buffer0 bereit (Langenvariable gleich -1) ?

Daten in BufferO schreiben und zugehdrige Langenvariable setzen.
Buffer0O nicht bereit (Langenvariable nicht gleich -1) ?

Daten in Bufferl schreiben und zugehdrige Léangenvariable setzen.

Beim Lesen der Kommunikationsbuffer durch die PC-Anwendung missen immer beide Buffer nach folgenden
Kriterien abgefragt werden:

Buffer0 bereit (Langenvariable grosser als -1) ?

Daten von BufferO lesen und zugehdrige Langenvariable zurticksetzen (-1).
Buffer0O nicht bereit (Langenvariable nicht gleich -1) ?

Buffer leer oder nicht bereit  keine Beachtung
Bufferl bereit (Langenvariable grosser als -1) ?

Daten von Bufferl lesen und zugehdrige Langenvariable zurticksetzen (-1).
Bufferl nicht bereit (Langenvariable nicht gleich -1) ?

Buffer leer oder nicht bereit  keine Beachtung
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3.7 Kanal

Normalerweise werden QAM-Modem's zur Datenubertragung Uber das analoge Telefonnetz
eingesetzt. Die Bandbreite eines analogen Telefonkanals reicht von 300 Hz bis 3.4 kHz und lasst
heute durch erweiterte QAM-Verfahren eine maximale Bitlibertragungsrate von ca. 33 kBit/s zu.

3.7.1 Kanalnachbildung

3.7.1.1 Aufbau

Abbildung 5.7-1 zeigt die Anordnung der einzelnen Komponenten zur Nachbildung der
Ubertragungsstrecke. Fiir die Qualititsmessung wird dem vorgefilterten Sendesignal spéter
bandbegrenztes Rauschen zugefiihrt. Durch das Empfangsfilter wird ein Aliasing beim Abtasten des
Signals vermieden.

SENDER KANAL EMPFANGER
Einschub 35
Butterworth
Analogtiefpass Rausgenerator
Filter (24dB/Okt) b = 10MHz
fg = 10 KHz
Gain 26dB
Einschub 34/Ch1 T Einschub 34/Ch2
Butterworth Butterworth
Sender : Analogtiefpass Addierer (+) Analogtiefpass Empfanger
Filter (24dB/Okt) N Filter (24dB/Okt)
fg = 8.0KHz ! fg = 3.4KHz
" Sendesignal | mmm=) L Rauschsignal - ) " Empfangssignal  mm———)
Abbildung 5.7-1 - Kanalnachbildung
3.7.1.2 Verwendete Komponenten
Rauschgenerator Funktionsgenerator HP 33120A
Modus: NOISE Pegel: 0...1.2mVgums
Bandbreite: 10 MHz
Vorfilter Sender KH 3905B — Einschub 34/Ch1
Type: Butterworth 24dB/Okt gainin: 0dB
fg: 8 kHz gain out: 0dB
Antialiasingfilter Empfanger KH 3905B — Einschub 34/Ch2
Type: Butterworth 24dB/Okt gain in: 0dB
fg: 3.4 kHz gain out: 0dB
Antialiasingfilter Empfanger KH 3905B — Einschub 35
Type: Butterworth 24dB/Okt gain in: 0dB
fy: 10 kHz gain out: +26dB
lin: 50W
Addierer Versuchs-Rack aus DS-Praktikum
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3.7.2 Kanalfilter

3.7.2.1 Bandbegrenzung Treppensignal beim Sender  Einschub 34/Ch1

Das Ausgangssignal des Senders wird ungefiltert in Treppenstufenform auf die Leitung geschickt, was
sehr hohe Spektralanteile zur Folge hat. Um nun der Bandbreite einer Telefonleitung naher zu
kommen, wurde vor dem Einspeispunkt des Rauschsignals ein Vorfilter zur Dezimierung der hohen
Frequenzanteile zwischengeschaltet. Die Grenzfrequenz wurde so gewahlt, dass noch keine sichtbare
Verschlechterung des Empfangssignals festzustellen ist. Die Kombination mit dem Empfangsfilter
(Serieschaltung), welches auf eine Grenzfrequenz von 3.4kHz eingestellt ist, erfordert eine wesentlich
héhere Grenzfrequenz, da sonst die Frequenzanteile um 3000Hz zu stark gedampft wirden. Das
Butterworth-Filter mit einer Steilheit von 24dB/Okt wurde auf eine Grenzfrequenz von 8kHz eingestellt,
womit sehr gute Resultate in der Ubertragung erzielt werden.

3.7.2.2 Anti-Aliasingfilter vor Empfanger  Einschub 34/Ch2

Das Empfangsfilter hat die Aufgabe, hohe Frequenz- und Storanteile aus dem Signal zu entfernen, um
ein Aliasing beim Abtasten zu verhindern. Die Grenzfrequenz des Filters sollte darum so tief wie
maoglich angesetzt werden. Da die hdchsten erwiinschten Frequenzanteile bei 3kHz liegen, wurde das
Filter auf 3.4kHz eingestellt, womit eine optimale Ubertragung maglich ist.

3.7.3 Rauschen (Noise)

3.7.3.1 Rauschgenerator

Der verwendete Generator liefert ein Gauss'sches Rauschen mit der maximalen Spannung von ca.
1.2mVRus Uber eine Bandbreite von 10MHz. Bei der Maximalaussteuerung entstehen Peakwerte von
bis zu + 5V, wodurch der Addierer und jedes folgende Filter Ubersteuert werden wirden. Da diese
Peakwerte durch die Gaussverteilung nur bei den obersten Frequenzen (L0MHz), also kurz auftreten,
muss das Signal vor dem Addierer bandbegrenzt werden. Um nun auch das Bandbegrenzungsfilter
am Eingang nicht zu Ubersteuern, musste die hochstzuldssige Rauschspannung ermittelt werden.
Dabei stellte sich heraus, dass Spitzenwerte von * 2.1Vp vom Filter noch verarbeitet werden kénnen.
Dies entspricht einem RMS-Wert von ca. 508mVgns (b=10MH2z).

3.7.3.2 Bandbegrenzungsfilter und Verstarkung Einschub 35

Das Filter mit einer Flankensteilheit von 24dB/Okt. begrenzt das verbleibende Rauschsignal auf eine
Bandbreite von 10kHz, womit die Spitzenwerte nun bei 10kHz liegen und einen wesentlich tieferen
Pegel aufweisen als urspriinglich bei 10MHz. Um im effektiv benétigten Band (300Hz...3.4kHz) noch
geniigend Rauschpegel zu haben, muss der Signalpegel wieder angehoben werden. Dies Ubernimmt
ebenfalls das Filter, welches das Signal mit einer Verstarkung von +26db, also Faktor 20 ausgibt.

3.7.3.3 Addierer

Der Addierer hat die Aufgabe, das angepasste Rauschsignal dem gesendeten Datensignal zu
Uberlagern. Die Vorfilterung auf 10kHz war auch notwendig, um die Bandbreite des Addierers
einzuhalten, denn ohne Bandbegrenzung machte sich eine Ubersteuerung des Addierers durch Peaks
ausserhalb der verarbeitbaren Bandbreite, durch abrupte Abschwachung des Datensignals
bemerkbar.
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3.7.4 Kanalentzerrung (EQ)

3.7.4.1 Alte Ubertragungsstrecke

Zu Beginn dieser Arbeit wurde als Vor- und Anti-Aliasing-Filter je ein Butterworth-Filter mit einer
Steilheit von 48dB/Okt (KH 3343) verwendet. Das Anti-Aliasing-Filter musste dabei auf eine
Grenzfrequenz von 3.8kHz und das Vorfilter auf 8.8kHz eingestellt werden, um eine akzeptable
Ubertragung zu erreichen. Wurde die Grenzfrequenz des Vorfilters tiefer gewéhlt, vergrosserte sich
die Streuung der Raumpunkte massiv. Es wurde damals angenommen, dass dieser Effekt durch die
Phasenverzerrung der analogen Filter zustande kommt. Um die Annahme zu bestatigen, versuchte
man einen Entzerrer im Empféanger zu implementieren.

Fur die kinstliche Nachbildung der analogen Kanalfilter verwendete man die Matlab-Funktion
"butter(order,fg)", welche Zahler- und Nennerpolynom fiir ein aquivalentes IIR-Filter zurlickgibt. Dabei
wurde 8 (48dB/Okt. / 6dB/Okt) fur die Ordnung eines der Analogfilter eingegeben und eine
Grenzfrequenz von 3.8kHz eingesetzt. Um nun das inverse Filter zu erhalten, vertauschte man Zahler
und Nenner. Dabei wurde schnell klar, dass die Entzerrung aus Stabilitdtsgrinden nicht mit einer
rekursiven Struktur bewdltigt werden kann. Also blieb nur noch die Mdglichkeit, den EQ mit einer FIR-
Struktur zu realisieren. Dazu wurde die inverse Polynomdivision mit Hilfe eines selbstgeschriebenen
m-Files "polydiv.m" durchgefuhrt und nach dem 13-ten Element abgebrochen. Die erhaltenen 13
Koeffizienten wurden danach in die FIR-Entzerr-Struktur GUbernommen.

Mit Einsatz dieses "Entzerrers" konnte eine sichtbare Verbesserung erreicht werden, indem das

Vorfilter ebenfalls auf 3.8kHz eingestellt werden konnte, ohne dass sich die Punktstreuung
vergrosserte.

3.7.4.2 Neue Ubertragungsstrecke

Wenige Tage spater wurden die damaligen Analodfilter ersetzt. Die neuen Filter (s.o.
Kanalnachbildung) weisen nur noch die halbe Steilheit, also 24dB/Okt auf. Dadurch konnte die
Grenzfrequenz des Empfangsfilters auf 3.4kHz und die des Vorfilters auf 8kHz abgesenkt werden. Der
Equalizer funktionierte von diesem Zeitpunkt an nicht mehr und musste neu Uberarbeitet werden.
Dabei stellte sich heraus, dass bei der alten Version, welche erstaunlicherweise eine Verbesserung
bewirkt hatte, das inverse Filter eingesetzt wurde und die Leitung also noch mehr verzerrt wurde.
Dieser Fehler ereignete sich aufgrund der eingesetzten Grenzfrequenz von 3.8kHz in der "butter"-
Funktion, denn bei der verwendeten Abtastrate von 7.2kHz liegt diese Grenzfrequenz Uber der
Nyquistfrequenz. Bei der Nachbildung der neuen Analodfilter wurde die neue Grenzfrequenz von
3.4kHz eingesetzt. Die erhaltenen Nenner- und Zahlerpolynome wurden ebenfalls vertauscht und mit
der Funktion "polydiv" bis zum 13. Koeffizienten ausdividiert. Die entstandenen Koeffizienten wurden
darauf wiederum in die FIR-Entzerrer-Struktur Gbernommen. Nachfolgende MATLAB-Zeilen zeigen
die Entstehung der Koeffizienten zur Kanalentzerrung. Auf der nachsten Seite sind einige Abbildungen
mit den Koeffizienten von Filternachbildung (Abbildung 5.7-2 / Abbildung 5.7-4) und Entzerrer
(Abbildung 5.7-3 / Abbildung 5.7-5) zu finden. Auch das positive Kontrollergebnis, die Faltung der
beiden Stossantworten ist in Abbildung 5.7-6 zu sehen.

» [B,A] = butter(8,2*3400/7200); % Bestimmung von Nenner- und Z&hlerpolynom

» C = polydiv(B,A,100); % FIR-Koeffizienten fir Analogfilter-Nachbildung 100 Werte
» D = polydiv(A,B,100); % FIR-Koeffizienten fir Analogfilter-Entzerrung 100 Werte
» stem(C); % Abbildung - Filterkoeffizienten

» stem(D); % Abbildung - Entzerrerkoeffizienten

» C10 = C(1:10); % FIR-Koeffizienten fir Analogfilter-Nachbildung 10 Werte
» D10 = D(1:10); % FIR-Koeffizienten fir Analogfilter-Entzerrung 10 Werte
» stem(C10); % Abbildung - Filterkoeffizienten

» stem(D10); % Abbildung - Entzerrerkoeffizienten

» E10 = CONV(C10,D10); % Faltung der Stossantworten bzw. Koeffizientenvektoren
» stem(E10); % Abbildung — Ergebnis der Faltung
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Abbildung 5.7-2 - Stossantwort Analogdfilter

Abbildung 5.7-3 - Stossantwort Entzerrfilter

Abbildung 5.7-4 - Stossantwort Analogfilter (Zoom) Abbildung 5.7-5 - Stossantwort Entzerrfilter (Zoom)

Abbildung 5.7-6 - Stossantwort gesamt (Faltung)

Beim Test der neuen EQ-Struktur, konnte keine
sichtbare Verbesserung festgestellt werden,
worauf sich  schliessen lasst, dass die
Vergrosserung der Punktstreuung bei tiefer
Grenzfrequenz hauptsachlich nicht von der
Phasenverzerrung der Filter herrihrt. Vielmehr ist
nun anzunehmen, dass die oberen Frequenzen
des Nutzbandes durch eine Absenkung der
Grenzfrequenzen zu stark gedampft werden.
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3.8 Messungen

3.8.1 Messaufbau

3.8.1.1 Anforderungen

Ein Modem sollte auch bei schlechten Kanalbedingungen, wie zum Beispiel verrauschter
Telefonleitung, Netzbrumm u.a., noch bis zu einem gewissen Grad effizient arbeiten kénnen. Das
heisst, dass die Fehler bei Fremdeinfliissen nicht beliebig zunehmen durfen.

Um Aussagen Uber die Gite eines MODEMS machen zu kénnen, muss das Verhaltnis zwischen der
Bitfehlerzahl und der insgesamt Ubertragenen Bitzahl bei verschiedenen Signal-/Gerauschabstanden
gemessen werden. Zur Nachbildung eines gestorten Kanals, wird dem Sendesignal ein gauss'sches
Rauschsignal Uberlagert (addiert).

3.8.1.2 Anordnung

Abbildung 5.8-1 zeigt die Anordnung der Verwendeten Gerdte zur Aufnahme der Bitfehler-Kurve.
Zusétzlich wurden die Signale zwischen den einzelnen Komponenten mit Hilfe von KO's (nicht aus
Bild ersichtlich) Gberprift und festgehalten. Auf die Funktion der einzelnen Filter im Kanalblock wird im
vorhergehenden Kapitel ausfiihrlich eingegangen.

SENDER P KANAL f EMPFANGER
Butterworth :
Analogtiefpass :
Rausgenerator | e (24dB/Ok) ‘
b = 10MHz f9 =10 KH v
DSP-Board | |1 ki DSP-Board
mit SHARC |\ g alll — \ mit SHARC
AD-21060 Schnittstelle AD-21060
Addierer (+)
PC1 PC 2
DELL TT ll DELL
Pentium Il - 300MHz Butterworth Butterworth Pentium Il - 300MHz
Analogtiefpass Analogtiefpass
Filter (24dB/Okt) Filter (24dB/Okt)
fg = 8.0KHz fg = 3.4KHz

Datenriickfiihrung via LAN

Abbildung 5.8-1 - Messanordnung

3.8.1.3 Verwendete Gerate

Wie im Kapitel Kanal:

Sender DELL-PC mit integriertem SHARC-Board und erweiterter Testsoftware fir
Messautomation und Bitfehlerauswertung.

Empfanger DELL-PC mit integriertem SHARC-Board und gering erweiterter Testsoftware

Rauschgenerator Multi-Funktions-Generator HP 33120A
Einstellungen: NOISE (b=10MHz) max. 508.3mVgzus

Addierer Multifunktions-Rack aus DS-Praktikum

Filter Multifilter-Rack KH 3905B mit 3 Einschiiben (34A/35/38)

XY Darstellung: 2 Kanal KO, HP 54600 XY-Modus (Raumpunktdarstellung)

Signaldarstellung: 4 Kanal KO, Tektronix TDS 3054 (Diverse Bilderfassungen)
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3.8.2 Bitfehler-Messungen

Die Bitfehlermessung wurde mit Hilfe des nachfolgend beschriebenen Testprogramms durchgefihrt.
Dabei wurden pro Messpunkt mehrere Messungen mit dem selben Signal/Rauschabstand
durchgefiihrt um eine verniinftige Aussage machen zu kénnen.

3.8.2.1 Umrechung der Rauschspannungen

Wie im Abschnitt Kanal bereits beschrieben, darf der Pegel des Rauschgenerators einen gewissen
Wert nicht Ubersteigen, damit das Bandbegrenzungsfilter nicht Ubersteuert wird. Mit der
Bandbegrenzung und dem nachgeschalteten Verstarker lasst sich damit ein minimales Signal-
/Gerauschverhéltnis von 15dB erzielen. Fur die Messungen wurde aufgrund obiger Voraussetzung ein
Messbereich von 15dB bis ca. 24dB mit einem Intervall von 1dB festgelegt.

Den Zusammenhang zwischen Signal-/Geréauschverhéltnis und Rauschpegel liefert Gleichung 5.8-1,
welche im Messabschnitt der Simulation hergeleitet wird. Durp ist dabei die Spannungsdifferenz
zwischen zwei Raumpunkten (horizontal oder vertikal) und uy entspricht dem RMS-Wert der
Rauschspannung. Zur Riickrechnung auf die Rauschspannung muss die Formel umgestellt werden
(Gleichung 5.8-2).

P, 50U, _
S/NIog :10>409 S :10>409 —RPZ Un(rus) =
I:)N 4>UN(RMS)
Gleichung 5.8-1 - Berechnung des S/N Gleichung 5.8-2 - Berechnung Rauschspg.
Die vertikale bzw. horizontale Punkt- zu Punkt-Spannung Dugp m
kann aus den nachfolgenden KO-Bildern abgeleitet werden. Dazu 3
wird der maximale Peakwert Upaapeaky des Ubertragungssignals
herausgelesen. Dieser Wert von ca. 2Vp entspricht dem Betrag
eines ausseren Eckpunktes und kann nun mit Gleichung 5.8-3 zu 2 0@* &
Dugrp umgerechnet werden (siehe Abbildung 5.8-2). N7 3
1

Du = EM eak ) Aus KO-Bild: Upaagpeak) » 2Vep
3

\/E re

Gleichung 5.8-3 Abbildung 5.8-2 - Dugrp

Um nun zu wissen, welche Spannung am Rauschgenerator fir das gewiinschte S/N einzustellen ist,
muss die Rauschspannung auf dem Kanal mit Gleichung 5.8-4 zuriickgerechnet werden. Dabei muss
das Verhéltnis zwischen Rauschbandbreite des Generators und des Kanals mit einbezogen werden.
Die +26dB Verstarkung bzw. Abschwéachung bei Rickwartsrechnung kommt durch das Filter nach
dem Generator zustande.

— bGenarator «@ 1 _ 10000kHz o 1
Usen(rms) = Un(rus) * b, 10787 Unrvs "3 k7 107®0

Gleichung 5.8-4 - Ruckwartsberechnung der Generatorspannung

Obige Umrechnung der Rauschspannung bezieht sich auf die Ubertragungbandbreite von 3.4 kHz.
Samtliche Zahlen und Berechnungen in Tabelle 5.8-1 beruhen auf den behandelten Berechnungen.
Es ist festzustellen, dass bei kleinem S/N viele Messungen mit wenigen Zeichen pro Messung und
zunehmendem S/N wenig Messdurchgange mit vielen Zeichen pro Messung durchgefuhrt werden
mussen, um aussagekraftige Resultate zu erhalten.
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3.8.2.2 Bitfehler-Messung

Bei tiefem S/N ist die Fehlerrate so hoch, dass nach wenigen Zeichen ein Paket infolge Headerverlust
verloren gehen kann, und der Zeichen- bzw. Bitvergleich nicht mehr weitergefiihrt werden kann. Das
Testprogramm ist so konzipiert, dass Messungen mit Paketverlusten verworfen und wiederholt
werden. Eine Ubertragung von zu vielen Zeichen wiirde also bei jeder Messung zu einem Paketverlust
fihren, wodurch keine Messung vollendet werden kdnnte. Dies kann umgangen werden, indem die
Zeichenzahl pro Messdurchgang relativ klein gehalten wird.

Bei grossem S/N hingegen besteht das Problem, dass sehr lange gemessen werden muss, um
Uberhaupt einen Fehler zu erhalten. Es kann aber auch sein, dass nur gerade kurz nach Beginn der
Messung durch irgendwelche Fremdeinflisse Fehler auftreten, wodurch die Frage auftaucht, wie
lange nun gemessen werden muss, bis der ndchste Fehler auftreten kénnte. Ein zu baldiger Abbruch
der Messung wirde dabei das Resultat enorm verfélschen.

S/N (dB) [S/N (lin) [Vioise (MV) [Vgeni (MV) [Messg. [Char/Messg. [|Bitzahl Fehlerbit |[BER BER Theor. |BER Literatur
15.0 31.62 187.45 508.3 20 4000] 6.40E+05 5726] 8.95E-03 1.49E-03 5.00E-03
16.0 39.81 167.06 453.0 20 4000] 6.40E+05 1778] 2.78E-03 5.97E-04 1.80E-03
17.0 50.12 148.89 403.7 20 20000] 3.20E+06 2634 8.23E-04 1.93E-04 6.00E-04
18.0 63.10 132.70 359.8 20 20000] 3.20E+06 707 2.21E-04 4.77E-05 1.50E-04
19.0 79.43 118.27 320.7 20 200000] 3.20E+07 1101] 3.44E-05 8.41E-06 2.50E-05
20.0] 100.00 105.41 285.8 20 200000y 3.20E+07 160] 5.00E-06 9.68E-07 3.00E-06
21.0] 125.89 93.95 254.7 20 200000] 3.20E+07 20] 6.25E-07 6.53E-08 2.50E-07
22.0] 158.49 83.73 227.0 10 10000000] 8.00E+08 36] 4.50E-08 2.25E-09 7.00E-09
23.0] 199.53 74.62 202.4 10 10000000] 8.00E+08 0] 0.00E+00 3.33E-11 1.00E-10
24.0] 251.19 66.51 180.3 10 10000000] 8.00E+08 0] 0.00E+00 1.70E-13 8.00E-13
Tabelle 5.8-1 - Bitfehlermessung mit Theoretischen Vergleichswerten
Bitfehler - Diagramm
Lo %
100E-03 —
e
1.00E-04
1.00E-05
1.00E-06 -
1.00E-07 N
| N Y
L0008 {o | —— Bifehierkurve gemessen %
i i | —8— Bitfehlerkurve theoretisch || i ; i |
1.00E-09 Jé% —— Bitfehlerkurve Literatur |
1.00E-10 N
1.00E-11 i\
1.00E-12 D
N\
1.00E-13 . ) |
150 16.0 170 180 190 200 210 20 230 24,0
SIN(dB)

Abbildung 5.8-3 - Bitfehler-Diagramm (Messung / Literatur / Theorie)
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3.8.2.3 Interpretation und Vergleich der Messresultate

Die durch die Messung erhaltene Messkurve (Abbildung 5.8-3) liegt ziemlich nahe bei der Kurve,
welche der Literatur [31] entnommen wurde. Die gemessenen Werte weisen einen @hnlichen Verlauf
mit einem kleinen Versatz auf. Das heisst, dass die Bitfehlerrate ca. um den Faktor 1.5 Uber dem
Literaturwert liegt und somit schlechter ist. Mit abnehmendem S/N ist ein Abdriften der Messkurve zu
erkennen. Dies kann folgende Ursachen haben:

Es kann zum Beispiel sein, dass zu wenig Messungen durchgefuhrt, bzw. zu wenig Zeichen
Ubertragen wurden, um ein reprasentatives Ergebnis zu erhalten.

Zudem kommt das Problem, dass bei schwachen Rauschen, zuféllige Fremdeinfliisse, welche
zum Beispiel durch Filter oder Rauschgenerator (z.B. Stdrspitzen vom Netz) in die Ubertragung
einbracht werden, Fehler gezéhlt werden, die eigentlich nicht bewertet werden durften.

Weiter kdnnte es auch daran liegen, dass das sehr grosse Fehlerintervall nicht ausgenutzt wird.
D.h. es musste z.B. nur vom Zeitpunkt des ersten Fehlers (inkl. Fehler) bis kurz vor den Zeitpunkt
des néchsten Fehlers gemessen werden. Dabei misste die Dauer dieses Intervalls dem Mittelwert
Uber mehrere Intervalle nahe kommen.

Die Verschiebung der Kurve um einen Bitfehlerfaktor von ca. 1.5 kann folgende Griinde haben:

Die differentielle Quadranten-Entkodierung im Empféanger verwendet jeweils den vorhergehenden
Raumpunkt (bzw. die oberen zwei Bits davon) zur Berechnung des neuen Quadranten. Wird nun
ein falscher Raumpunkt detektiert, welcher ausserhalb des Sollquadranten liegt, so pflanzt sich
der Fehler Giber zwei Symbole fort.

Der Descrambler des Empféangers ist rekursiv aufgebaut, d.h. das Eingangssignal der
Speicherkette ist von mehreren Abgriffen derselben Speicherkette abhéngig, wodurch sich ein
einzelner Bitfehler vervierfacht. Dabei kdnnen sich jedoch einzelne aufeinanderfolgende Bitfehler
ausloschen. D.h. zwei falsche Bits an der selben Stelle ergeben ein richtiges Bit.

Aus der Beschreibung in der Literatur geht nicht hervor, ob obige Kodierblocke verwendet werden.
Ware dies nicht der Fall, wirden die Messresultate enorm an Qualitdt gewinnen, d.h. wenn Scrambler
bzw. Descrambler und die Differentielle Kodierung bzw. Encodierung aus Sender und Empfanger
entfernt werden, wirde sich die Messkurve nach unten verschieben und unter Umstanden besser als
die literarische Messung ausfallen.

Die Ruckwartsberechnung der Rauschspannung am Generator wurde auf die Ubertragungsbandbreite
des Anti-Aliasing-Filters mit fg = 3.4kHz bezogen. Nun ist es sehr wohl méglich, dass die Umrechnung
in Bezug auf die effektive Signalbandbreite von 2.4kHz, also der Baudrate erfolgen muss. Um in
diesem Band noch das gleiche S/N wie vorher bei 3.4kHz zu erhalten, misste die Generatorspannung
hoher eingestellt werden, was nur bedingt méglich ist (Ubersteuerung des Filters bzw. Addierers).
Durch diese Anpassung der Rechnung, wirde sich die Kurve nach rechts verschieben, und sich damit
rapide verschlechtern. Aus der Literatur kann keine Bezugsbandbreite entnommen werden, wodurch
4 anzunehmen ist, dass die Bandbreite
(600Hz...3kHz) des Signals nach den
S S Detektionsfilter —am  Empfanger als
Bezugsbandbreite angenommen  wird.
Abbildung 5.8-4 zeigt den Ausschnitt aus
dem Frequenzspektrum, welcher fir die
Berechnung des Rauschpegels relevant
wére. Um nach der Demodulation und
Filterung das richtige S/N zu erhalten,
musste der Signalanteil mit der sin(x)/x-
Funktion im Basisband (-1.2kHz...1.2kHz)
. und der Rauschanteil des Modulierten
o200 ] Signals von (600Hz..3kHz) berechnet
werden.

1 :
df2 A A2 fAy2 T fH2 fiHz

Abbildung 5.8-4 - Moduliertes Frequenzspektrum
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3.8.3 KO-Messungen

3.8.3.1 Signale im Kanal

Abbildung 5.8-5 zeigt die Signale am Addierer. Kanal 1 stellt dabei das Rauschsignal, Kanal 2 das
Vorgefilterte Datensignal und Kanal 3 das Empfangssignal nach dem Anti-Aliasing-Filter dar.
Abbildung 5.8-6, Abbildung 5.8-7 und Abbildung 5.8-8 zeigen die Signale jeweils am Ausgang des
Senders, zwischen den Kanalfiltern und am Eingang des Empfangers wahrend der Detektions-, der
Synchronisations- und der Dateniibertragungsphase (Scrambler). Dabei ist die Verzdogerung durch die
einzelnen Filter gut zu erkennen.

Abbildung 5.8-5 - Addierer Abbildung 5.8-6 - Kanalfilter = Detektionssignal

Abbildung 5.8-7 - Kanalfilter  Integersynchronisation Abbildung 5.8-8 - Kanalfilter =~ Datenubertragung
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3.8.3.2 Systemzustéande

Die folgenden Bilder liefern eine Ubersicht (iber die verschiedenen Systemzustinde des Empfangers.
Das Signal zwischen den beiden Kanalfiltern, das Eingangssignal nach dem Anti-Aliasingfilter und die
Komplexen Komponenten nach dem Detektionsfilter des Empféangers werden jeweils wahrend der
Detektion (Abbildung 5.8-9), der Integersynchronisation (Abbildung 5.8-10) und schliesslich der
Dateniibertragung (Abbildung 5.8-11) dargestellt. Die Kanalzuteilung ist dabei fur alle Bilder die selbe.

Ch1l Ubertragungssignal zwischen Vor- und Anti-Aliasing-Filter

Ch2 Ubertragungssignal nach dem Anti-Aliasing-Filter

Ch3 Realkomponente nach dem Detektionsfilter des Empfangers

Ch4 Imaginarkomponente nach dem Detektionsfilter des Empfangers
Abbildung 5.8-9 - Detektionsphase Abbildung 5.8-10 - Integersynchronisation

Abbildung 5.8-11 - Datenubermittlung (Scrambler)
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3.8.3.3 Komponentendarstellungen des Empfangers (Raumpunkt-Diagramme)

Die folgenden Bilder veranschaulichen die Raumpunkte mit und ohne Rauschen wéahrend den drei
verschiedenen Systemzustéanden. Dabei wurde von jedem Zustand eine Momentan- und eine
Nachleuchtaufnahme gemacht, um die Streukreise besser darstellen zu kénnen. Die Raumpunkte
lassen sich relativ einfach mit den komplexen Ausgangssignalen des Empfangers im X/Y-Modus auf
einem KO darstellen. Bedingt durch die differentielle Quadranten Kodierung, kann die Lage der
Raumpunkte wahrend der Detektions- bzw. Synch-Phase verschieden sein.

Detektionssignal ohne Rauschen (Abbildung 5.8-12 und Abbildung 5.8-13)

Abbildung 5.8-12 - Detektion - Momentan Abbildung 5.8-13 - Detektion - Umkreise

Detektionssignal mit Rauschen (Abbildung 5.8-14 und Abbildung 5.8-15)

Abbildung 5.8-14 - Detektion - Momentan Abbildung 5.8-15 - Detektion - Umkreise
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Integer-Synchronisationssignal ohne Rauschen (Abbildung 5.8-16 und Abbildung 5.8-17)

Abbildung 5.8-16 - Synch. - Momentan Abbildung 5.8-17 - Synch. - Umkreise

Integer-Synchronisation mit Rauschen (Abbildung 5.8-18 und Abbildung 5.8-19)

Abbildung 5.8-18 - Synch. - Momentan Abbildung 5.8-19 - Synch. - Umkreise

Datentbermittlung ohne Rauschen (Abbildung 5.8-20 und Abbildung 5.8-21)

Abbildung 5.8-20 - Datenverkehr - Momentan Abbildung 5.8-21 - Datenverkehr - Umkreise
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Datentbermittlung mit Rauschen (Abbildung 5.8-22 und Abbildung 5.8-23)

Abbildung 5.8-22 - Datenverkehr - Momentan Abbildung 5.8-23 - Datenverkehr - Umkreise

3.8.3.4 Augendiagramme des Empfangers

Folgende KO-Bilder veranschaulichen eine Art "Augendiagramme" der Real- und
Imaginarkomponente nach den Detektionsfilern des Empfangers. Jede der Komponenten wurde
einmal mit und einmal ohne Rauschen aufgenommen. Dabei ist festzustellen, dass die Augendffnung
mit zunehmendem Rauschpegel kleiner wird. Die Grésse der Augendffnung (= Bereich zwischen zwei
"Strichen") ist ein Mass fiir die Giite der jeweiligen Ubertragung.

Momentanaufnahme beider Komponenten ohne Rauschen

Abbildung 5.8-24 - Realkomponente Abbildung 5.8-25 - Imagindrkomponente
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Nachleuchtaufnahme beider Komponenten ohne Rauschen

Abbildung 5.8-26 - Realkomponente Abbildung 5.8-27 - Imaginarkomponente

Momentanaufnahme beider Komponenten mit Rauschen

Abbildung 5.8-28 - Realkomponente Abbildung 5.8-29 - Imaginarkomponente

Nachleuchtaufnahme beider Komponenten mit Rauschen

Abbildung 5.8-30 - Realkomponente Abbildung 5.8-31 - Imaginarkomponente
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3.9 Testprogramm

3.9.1 Hardwareanordnung

Fir die Ausfuhrung der Testprogramme ist die in Abbildung 5.9-1 dargestellte Anordnung der
Komponenten zu empfehlen. Der KO ist dabei nicht notwendiger Bestandteil des Tests, sondern dient
lediglich der Visualisierung der Ubertragungssignale und der Kontrolle des Empfangers (Real-
/Imagindarkomponente).

50 Ohm BNC-Kabel ) KANAL : Netzwerkverbindung )
2xTiefpass Filter |
Flachband-Kabel —— fg=80/34KHz | |

DSP-Board | /N /=N DSP-Board
mit SHARC \ 7 / DSP - DSP \ — / mit SHARC
AD-21060 Schnittstelle Schnittstelle AD-21060
i
PC1 PC 2
DELL DELL
Pentium Il - 300MHz Pentium Il - 300MHz

C<Hl>‘ 2 I o3 [ cHa

Tektronix TDS 3054
4-Kanal KO

SENDER EMPFANGER

Datenrickfiihrung via LAN

Abbildung 5.9-1 - Testanordnung

3.9.2 Programmiersprachen

Aufgrund der einfachen GUI-Programmierung erfolgte die Implementation des Testprogrammes in
JAVA. Dabei wurde der JDK-Interpreter Version 1.2.2 verwendet, der von Sun-Microsystems
(http://java.sun.com) als Freeware zur Verfigung gestellt wird. Als Editor und Projektmanager wurde
KAWA 3.21 eingesetzt, welcher als 40 Tages Free-Version zur Verfliigung steht.

Die Kommunikation mit dem DSP-Board geschieht mittels bereitgestellter C++-Funktionen. Fur die
Einbettung dieser Funktionen in das JAVA-Programm, musste ein JAVA-Native-Interface in C++
realisiert werden, welches im Gegensatz zu JAVA plattformspezifisch, also Maschinen- und
Betriebssystemabhéngig ist.

Dieses Native-Interface wird mit einem Microsoft Visual-C++ Compiler zu einer DLL-Datei (Dynamic
Link Library) kompiliert, auf welche dann bei Ausfihrung der JAVA-Anwendung, im Falle einer
Kommunikation mit dem DSP, zugegriffen wird.
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3.9.3 Erweiterungen

Das grundlegende Testprogramm fir Sender und Empfanger besteht seit der Studienarbeit SS-2000-
01. Um die Messungen besser durchfihren zu kdnnen, mussten einige Ergdnzungen vorgenommen
werden.

3.9.3.1 Sender (Sendeanwendung)

Implementierung einer Messautomation, welche mehrere Messdurchgange selbststandig
durchfihrt und die Resultate in einem Lodfile ablegt

3.9.3.2 Empfanger (Empfangeranwendung)

Vergrésserung des Time-Out's fur die Netzwerkkontrolle (LAN).

Vor jedem Messdurchgang wird der Empféanger (DSP) jeweils neu synchronisiert. Da dies einige
Sekunden dauert und wahrend dieser Zeit nicht auf Netzkontroll-Anfragen der
Empféangeranwendung eingegangen werden kann, muss der Time-Out beim Empfanger grésser
als die Synchronisierzeit gewahlt werden, um einen Verbindungsabbruch zu vermeiden.

3.9.4 Sendeanwendung

Die Sendeanwendung (Abbildung 5.9-2) hat in erster Linie die Aufgabe, Uber den Sender (DSP-
Board) einen kontinuierlichen Datenstrom an den Empfanger zu schicken. Das Empfangerprogramm
retourniert die empfangenen Daten Uber das HSR-interne LAN (Netzwerk) an die Sendeanwendung
zuriick, worauf diese die gesendeten mit den erhaltenen Daten vergleicht. Die voneinander
abweichenden Zeichen werden dabei gezahlt und auf dem Benutzerinterface angezeigt.

Abbildung 5.9-2 - GUI der Sendeanwendung
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Wahrend der Datentubertragung wird laufend ein Logbuch gefuhrt, worin die verglichenen Daten
zeichenweise unmittelbar hintereinander dargestellt und fortlaufend im Logfile [send.log] ablegt
werden. Alle Zeichen sollten immer Paarweise im Logfile dargestellt werden. Ist dies nicht der Fall, so
liegt an dieser Stelle ein Fehler vor. Neu verfugt das Programm Uber einen Block fir die
Messautomation, womit ganze Messserien automatisch durchgefiihrt und ausgewertet werden kénnen

3.9.4.1 Netzwerkverbindung

Bevor eine Netzwerkverbindung entstehen kann, muss die Porthummer [1024...65535 sind frei verfug
bar] bestimmt werden, Uber die kommuniziert werden soll. Weiter muss der Zielrechner mit dem
Serverprogramm angegeben werden. Dieser Name wird jeweils in die entsprechende IP-Nummer des
Rechners umgewandelt. Im vorliegenden Fall wird eine sogenannte Socketverbindung zwischen dem
Empfanger (Server) und dem Sender (Client) hergestellt. Dabei werden die Daten mit UDP, dem
unsicheren Protokoll verschickt. UDP/IP ist im Gegensatz zum bekannten TCP/IP nicht gegen Verlust
von Datenpaketen abgesichert, da keine Bestéatigungen erfolgen.

In unserem Falle kommuniziert der Empfanger (Server) Uber die fixe Porthummer 5555. Der
Rechnername ist allenfalls auf die Bezeichnung des Zielrechners anzupassen, auf dem die
Empfangeranwendung lauft. Sind die Eingaben korrekt und ist der Empfanger betriebsbereit, kann die
Verbindung mit dem Button NetzVerbindung hergestellt werden.

Es ist nicht zwingend eine Ruckfihrung der Daten Uber das LAN notwendig, wenn auf eine
Fehlerauswertung verzichtet werden kann. Sender und Empfanger kénnen auch zum Datenaustausch
eingesetzt werden, wobei die gesendeten Daten beim Empfanger im Lodfile mit Zeitstempel abgelegt
werden.

3.9.4.2 Datenquelle

Die Datenlibertragung kann von den folgenden drei Datenquellen erfolgen:
Zyklische Ausgabe einer Textzeile
Zyklische Ausgabe eines einzelnen Files
Zufallswerte zwischen 0 und 127

Bei allen Quellen werden Blocke einer Lange von 400 Zeichen zusammengestellt um die
Kommunikations-Buffer optimal auszunutzen.

3.9.4.3 Loginformation

In der Loginformation wird der gerade gesendete Block in ASCIl Schreibweise dargestellt.

3.9.4.4 Auswertung

Die Auswertung beinhaltet folgende vier Bereiche:

Gesendet: Anzahl der seit dem letzten Reset gesendeten Zeichen
Empfangen: Anzahl der seit dem letzten Reset empfangenen Zeichen
Zeichenfehler: Anzahl der abweichenden ASCII-Werte (Gesendet/Empfangen)
Bitfehler: Anzahl der abweichenden Bits

3.9.4.5 Lodfile

Wie bereits erwéahnt, wird Gber den Vergleich der ASCII-Zeichen ein Logbuch gefuhrt. Das laufend
erganzte Lodfile [send.log] kann Uber den Button Logfile Ansicht angeschaut werden. Der Button
Logfile Loschen erstellt ein neues leeres File mit dem selben Namen. Es empfiehlt sich zur Zeit,
keinen Button ausser Stop zu betatigen, wahrend der Sendevorgang lauft, da die Echtzeitverarbeitung
dadurch ins Stocken geraten kann.
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3.9.4.6 Start/Stop -- Info -- Beenden

Uber den Button Start/Stop lasst sich der Sendevorgang starten bzw. stoppen
Info zeigt einen Kurzbeschrieb des Programms
Beenden schliesst das Programm

3.9.4.7 Messautomation

Bei Aktivierung der Messautomation kénnen mehrere Messungen, also eine ganze Messserie
automatisch durchgefuhrt werden. Dazu lassen sich die Anzahl der Messdurchgénge und die Anzahl
der Zeichen pro Messdurchgang eingeben. Bei Vollendung eines einzelnen Messdurchgangs werden
die Anzahl der Ubertragenen, der empfangenen und der fehlerhaften Zeichen in ein Logfile mit dem
Namen "measure.log" abgelegt. Auch die Anzahl der Bitfehler und die dazugehdrende Bitfehler-Zahl
wird abgespeichert. Ist eine Messserie vollendet, werden die Daten aufsummiert, die totale
Bitfehlerzahl errechnet und ebenfalls abgespeichert. Das "measure-File" wird jeweils beim Start des
Programms geldscht.

Es blieb leider keine Zeit mehr, die Buttons je nach Betriebszustand zu sperren. So ist es zur Zeit
noch mdoglich, in jedem Betriebszustand alle Buttons zu betatigen, was im schlimmsten Falle zu einem
Programmabsturz fihrt. Es empfiehlt sich, vor der Betétigung eines Buttons, den Sendeablauf zu
stoppen. Das Programm ist gestoppt, wenn der Startbutton sichtbar ist.

3.9.5 Empféangeranwendung

Die Empfangeranwendung (Abbildung 5.9-3) hat die Hauptaufgabe, die empfangenen Daten
blockweise mit Zeitstempel im Logfile abzulegen. Falls eine Netzwerkverbindung zum Sender-PC
steht, werden die Daten dorthin fir den Vergleich weitergeleitet. Die Anzahl der empfangenen Zeichen
wird dabei laufend auf dem GUI angezeigt.

Abbildung 5.9-3 - GUI der Empféangeranwendung
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3.9.5.1 Netzwerkverbindung

Bei der Netzwerkverbindung nimmt der Empfanger den Serverstatus ein. Fir diese Aufgabe wurde ein
zusatzlicher Thread (Teilprozess) implementiert, der standig auf eine Netzverbindung wartet und diese
im Falle einer Anfrage des Senders (Client) bewerkstelligt. Der Netzstatus (Connected/not Connected)
wird jeweils auf dem GUI dargestellt. Die Portnummer hat den fixen Wert von 5555. Sie muss beim
Sender (Client) identisch gewahlt werden.

3.9.5.2 Loginformation

In der Loginformation wird ein gerade empfangener Block in ASCII Schreibweise dargestellt.

3.9.5.3 Zeichen- und Bitauswertung

Die Zeichenauswertung umfasst lediglich die Anzahl der empfangenen Zeichen. Ein Zeichen
beinhaltet dabei 8 Bits. Fehlerhafte Zeichen werden anschliessend auf Bitfehler untersucht.

3.9.5.4 Logfile

Beim Empfanger wird jeder empfangene Block mit einem Zeitstempel in ein Lodfile [receive.log]
eingetragen. Dieses File kann wie beim Sender mit dem Button Logfile Ansicht angeschaut oder mit
Logfile I6schen zuriickgesetzt werden.

3.9.5.5 Info-Beenden

Info zeigt einen Kurzbeschrieb des Programms
Beenden schliesst das Programm

Die Empfangeranwendung bzw. der Empfanger-Algorithmus ist sehr Anféllig auf Fremdeinflisse. Es
empfiehlt sich daher, keinerlei Manipulationen wéahrend einer Messung vorzunehmen. Es sollten wenn
moglich auch keine Fremdanwendungen gleichzeitig auf dem selben Rechner betrieben werden. Jede
kleinste Verzogerung, kann ein zu spates Auslesen des DSP-Buffers und somit Datenverlust
bewirken.
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WS 2000

3.10Software

3.10.1 Verzeichnis- und File-Struktur

3.10.1.1 DSP-Software (C)

.\Software\Sharc
SourceCode fir Sender-Algorithmus (DSP) QAMsend.c
SourceCode fiir Empfanger-Algorithmus (DSP) QAMrecv.c
Header-Files (Bitsiboard) bitsi.h
bitsibb.h

SHARC-Architektur-File

sharc6xc.ach

Konfigurationsfiles fir Comptool-Anwendung
(Kompilation und Download in MATLAB)

QAMsend.mat

QAMrecv.mat

Batchdatei zur Kompilation der Algorithmen

make.bat

Ausflhrbarer Code fir DSP-Download (Sender)

QAMsend.21k

Ausflihrbarer Code fir DSP-Download (Empfanger)

QAMrecv.21k

m-Files flr Test

send.m

sendl.m

send2.m

send3.m

3.10.1.2 Testanwendung (JAVA)

.\Software\Java\QAMSender

Hauptprogramm Sender

SendMain.java

GUI SendWindow.java
Fensterfunktionen SendWindowListener.java
Sendeschleife mit Zusatzfunktionen Send.java
Datenquelle DataSource.java
Lodfile LogFile.java
Logausgabe LogOut.java
Netzwerkverbindung NetConnect.java
DSP-Zugriff (Native) DSP.java
Projektfile (Kawa Editor) QAMSend.kawa
DSP-Headerfile (wird aus DSP.java erstellt) DSP.h
DSP-Native-Interface (in Visual C++ implementiert) DSP.c
DSP-Algorithmus (gleiche Datei wie im Sharc-Verzeichnis) QAMSend.21k
Diverse Include- und Library-Dateien *lib/*h /..
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.\Software\Java\QAMReceiver

Hauptprogramm Receiver RecMain.java

GUI RecWindow.java
Fensterfunktionen RecWindowListener.java
Empfangsschleife mit Zusatzfunktionen Rec.java

Logfile LogFile.java
Logausgabe LogOut.java
Netzwerkverbindung NetConnect.java
DSP-Zugriff (Native) DSP.java

Projektfile (Kawa Editor) QAMReceiver.kawa
DSP-Headerfile (wird aus DSP.java erstellt) DSP.h
DSP-Native-Interface (in Visual C++ implementiert) DSP.c
DSP-Algorithmus (gleiche Datei wie im Sharc-Verzeichnis) QAMRecv.21k
Diverse Include- und Library-Dateien *lib/*h /..

3.10.2 Kompilation und Ausfihrung der Programme

Die Kompilation und der Start der Programme erfolgt am besten von der Befehlszeile aus. Dabei sollte
man sich immer im Verzeichnis befinden, wo der Sourcecode, bzw. die Anwendung abgelegt ist.

3.10.2.1 Kompilieren

DSP-Algorithmen

Sender make QAMSend.c QAMSend.21k
Empfanger make QAMRecv.c QAMRecv.21k
Sender-Anwendung aktualisieren QAMSender.21k kopieren  Java\QAMSender
Empfanger-Anwendung aktualisieren | QAMEmpféanger.21k kopieren  Java\QAMReceiver
Testprogramm

Sender-Anwendung aktualisieren javac *.java *.class
Empfanger-Anwendung aktualisieren javac *.java *.class

DSP.h aktualisieren (aus DSP.java) makedsph.bat zuvor Pfad mit setpath.bat setzen
DSP.c zu DSP.dIl kompilieren makedIl.bat zuvor Pfad mit setpath.bat setzen

3.10.2.2 Ausfihren

Testprogramm

Sender-Anwendung java SendMain im Verzeichnis QAMSender
Empfanger-Anwendung java RecMain im Verzeichnis QAMReceiver
Anmerkung: Damit die Testprogramme ausgefiihrt werden kénnen, muss auf beiden Rechnern der

Java2 (JDK 1.2.2) Interpreter installiert sein.
Im Falle einer Fehlerauswertung missen beide PC's tiber ein LAN miteinander verbunden
werden. Dazu wird der Rechnername des Empfangers benétigt.

Abbildung 5.10-1 auf der nachsten Seite, gibt eine Ubersicht iiber den Zusammenhang der einzelnen
Programmdateien und die einzelnen Ubersetzungsschritte.
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bitsibb.h
DSP.java xMain.java bitsi.h
g source H g source H g header H
javac DSP.java javac *java Include
*.class
Y
DSP.class xMain.class
H o10101 H H 01010 H H source H

Java Bytecode

makedsph.bat

Applikation Java Bytecode

N
DSP.h DSP.c dsp21k.h
gizzrda;?d H source H H header H
Include Include
N
makedll.bat
Include
jni.h DSP.dIl i hil32m.lib
H header H H 01010 | H library H
Windows DLL
Java 2 (JDK 1.2.2) Visual C++

make.bat

QAMX.21k

H 01010 H

DSP Maschinencode

» Kompilieren/Linken/
Generierung

—{> Include Richtung

GNU C 21k

Sourcecode Headerfile Ausfiihrbarer Code
(zur Erstellung des (wird bei Ubersetzung in (wird zur Programmausfiihrung
Programms notwendig) Sourcecode eingebunden) bendtigt)
Abbildung 5.10-1 - Zusammenhange der verwendeten Dateien
Bemerkung: Anstelle von x ist entweder Send oder Rec bzw. Sender oder Receiver einzusetzen.
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4 Zusammenfassung

4.1 Was realisiert wurde

Simulation zweier Varianten zum Abgleich der Phasendifferenz zwischen Sender und Empfanger
Simulation einer Teilvariante mit Costas-Loop zur Kompensation des Frequenzunterschiedes
Simulation einer zweiten Teilvariante mit PLL zur Kompensation des Frequenzunterschiedes
Entwicklung zweier Varianten zur Detektion einer Synchronisationssequenz
Weiterentwicklung und Optimierung des bestehenden AGC's

Aufnahme von Augendiagrammen bei verschiedenen Roll-Off-Faktoren (Simulation)
Erfassung einer Bitfehlerkurve in Abhangigkeit des Signal-/Geraduschabstandes (Simulation)
Auswertung und Vergleich der Messergebnisse mit Literatur und Theorie (Simulation)
Realisierung einer differentiellen Quadranten Kodierung (Simulation & DSP)

Realisierung einer DSP-Grundvariante, basierend auf Uberabtastung des Signals
Gewinnung von Zwischenwerten durch 16x ADC-Rate

Gewinnung von Zwischenwerten durch 16x Upsampling mit Interpolation (ohne Erfolg)
Gewinnung von Zwischenwerten durch 4x ADC-Rate und 4x Upsampling

Implementation des Uberarbeiteten AGC's

Equalizer (Kanalfilterentzerrung) (ohne Erfolg)

Aufnahme von Augendiagrammen mit und ohne Rauschen (DSP)

Erfassung einer Bitfehlerkurve in Abhangigkeit des Signal-/Gerauschabstandes (DSP)
Erweiterung des Testprogrammes zur automatischen Messdurchfiihrung

Auswertung und Vergleich der Messergebnisse mit der Literatur

4.2 Was nicht realisiert wurde

Einwandfreie Synchronisation bei kleinem Signal-/Geréduschabstand (S/N=15) (Simulation)
Messungen bei S/N ab 22dB (DSP & Simulation)

Optimierung des Interpolationsfilters bezlglich Rechenaufwand

Optimierung des Testprogramms

Detalillierter Vergleich der einzelnen Synchronisationsvarianten

Vergleich der Messungen von Simulation und DSP-Verbindung

4.3 Probleme

Microsoft Word. Kein Tag ohne Komplettabsturz des Rechners bzw. Dokumentverlust

Messungen bei Simulationen ab S/N von 18dB praktisch nicht reprasentativ, da sehr lange
simuliert werden musste

Zunehmende Reduktion der Rechengeschwindigkeit in SIMULINK bei langer Simulationsdauer
Virtueller Speicher auf Festplatte wird enorm gross

Simulation einer Differenz der Tragerfrequenzen zwischen Sender und Empfénger.

Einspeisung eines genlgend hohen Rauschpegels bei der DSP-Messung.
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5 Schlusswort / Fazit

Wie bei manchen Diplomarbeiten, konnte auch bei dieser die Lésung nicht einfach einem Buch
entnommen werden. Es brauchte viel Zeit, sich in die Theorie zur Trager-bzw. Symbolsynchronisation
einzuarbeiten. In einigen Buchern waren Grundprinzipien beschrieben, die aber selten auf QAM
zugeschnitten waren. Vielerorts mussten Verfahren aus anderen Ubertragungstechniken auf QAM
zugeschnitten werden. Dazu mussten kleine Teilprinzipien aus verschiedenen Bicher
zusammengetragen und kombiniert werden. Dies war teilweise mit einem hohen Suchaufwand
verbunden. Nur schon das Finden der richtigen Literatur nahm viel Zeit in Anspruch. Nach einigen
Tagen jedoch wurde klar, wonach genau gesucht werden musste. Eine erneute Suche in der HSR-
Bibliothek erwies sich danach als sehr Aufschlussreich. Es standen schlussendlich etwa zehn Bucher
zur Verfugung, in welchen die gleichen Teilgebiete auf verschiedene Arten erlautert werden, was
schlussendlich zu einem besseren Versténdnis der Materie gefuhrt hat.

Da in keinerlei Literatur auf die Details der Modem-Synchronisation eingegangen wird, beruht das
realisierte und simulierte Synchronisationsverfahren weitgehend auf eigenen Ideen.

Beim Vergleich der Messergebnisse zwischen Simulation, DSP-Realisierung und Literatur sind einige
Abweichungen festzustellen. Die Ursachen fir diese Gegebenheit zu finden ist relativ schwierig, da
besonders in der Literatur keine Angaben zu Bezugsgrdssen wie z.B. Bandbreite, Messdauer bzw.
Anzahl der Bitfehler gemacht werden.

Bezlglich der DS-Kenntnisse wurde bei dieser Diplomarbeit wesentlich mehr gefordert, als dies bei
der vorgéngigen Studienarbeit der Fall war. Nicht selten musste das DS-Skript des dritten
Studienjahres beigezogen werden, um theoretische Grundlagen aufzufrischen. Hierbei ist ein grosses
Kompliment an Herrn Schiieli zu richten, dessen Autografie gerade in Sachen Verstandlichkeit grosse
Qualitaten aufweist.

Die Diplomarbeit erwies sich im Grossen und Ganzen wesentlich angenehmer als die Semesterarbeit.
Es mussten dabei nicht immer Vorlesungen besucht und auf Klausuren gelernt werden. Gerade die
kurzfristige Umstellung zwischen Studienarbeit und Vorlesung erwies sich damals als anstrengend.
Der Nachteil bei dieser Arbeit war jedoch, dass man sich sehr schnell aufgrund des fehlenden
Abstandes zur Materie in Problemen verlieren konnte.

Unser Betreuer A. Ehrensperger wendete viel Zeit auf, uns zuséatzliche Literatur zu beschaffen. Bei
Problemen stand er uns nahezu jederzeit zur Verfigung, was nicht selbstverstandlich ist. Fur seinen
grosszigigen Betreuungseinsatz mdchten wir Herrn Ehrensperger an dieser Stelle unseren Dank
aussprechen. A. Riegg, dem DS-Assistenten und P. Roffler, dem Laborassistenten mdchten wir
ebenfalls fur ihre Bemiihungen danken.

Die Diplomarbeit hat uns im Grossen und Ganzen Spass bereitet, obwohl es zwischendurch auch
Rickschlage zu bewdltigen gab. Auch im kommunikativen und zwischenmenschlichen Bereich haben
wir dabei viel gelernt.

Rapperswil, 12. Dezember 2000

Andy Zehnder

Armin Hlsser
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7 Anhang

Nachstehende Zusatzinformationen werden in der selben Reihenfolge als Anhang folgen.

7.1 Simulation

Files zur Simulation
init.m
decider.m
decodertx.m

decoderrx.m
hold15.m

7.2 Realisierung

Files zur Realisierung
polydiv.m (Polynomdivision fiir EQ-Nachbildung)
mxxdB.log (Messergebnisse)

DSP-Algorithmus des Senders

QAMSend.c

DSP-Algorithmus des Empfangers
QAMRecv.c  (4x Oversampling / 4x Interpolation)
QAMRecv.c  (16x Interpolation)
QAMRecv.c  (16x Oversampling)
Java Sourcecode der Sender-Testanwendung mit Visual C++ File
SendMain.java (Testanwendung)
dsp.c (Java Native File)

Java Sourcecode der Empfanger-Testanwendung mit Visual C++ File

RecMain.java (Testanwendung)
dsp.c (Java Native File)
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