MV | Modulationsverfahren

Modulationsverfahren

Mit der Hilfe von Modulationsverfahren werden Informations—Signale so aufbereitet, daR diese tUber grofiere
Distanzen Ubertragen werden kénnen. Dieser Vorgang, der auf der Senderseite stattfindet, wird mit Modulation
bezeichnet. Auf der Empféangerseite missen die Informations—Signale wieder zurickgewonnen werden, was als
Demodulation bezeichnet wird. Beide Vorgange — Modulation und Demodulation — sind somit Gegenstand der
Modulationsverfahren.

e Unter dem Modulationsvorgang soll die Beeinflussung der Parameter eines ,Tragersignals (z.B. hochfre-
guente Schwingung) durch das Informations—Signal verstanden werden.

Die Informations—Signale kdnnen analoger oder digitaler Natur sein. Entsprechend ist es Ublich von ana-
loger bzw. digitaler Modulation zu sprechen. Wie sich hieraus bereits erahnen laf3t, unterscheiden sich die zur
Modulation beeinfluBbaren Parameter des Tragersignals nicht durch die Natur der Informations—Signale. Da-
her kommen stets die gleichen Prinzipien zur Anwendung. Die praktische Ausformung wird sich allerdings
unterscheiden, wie nachfolgend im Einzelnen dargelegt wird.

In den Abschnitten 2 bis 5.1 wird zunachst ein Uberblick tiber die Themenstellung gegeben. Der Abschnitt
6 bringt eine kurze Auflistung der fur die Modulationsverfahren notwendigen Zusammenhange zwischen Zeit-
funktionen und Spektren, wie sie mit Hilfe der Fourier-Transformation beschrieben werden kénnen.
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1 Modulationsverfahren

Modulations—Verfahren werden in der Technik dazu verwendet, um (analoge oder digitale) Informations—Sig-
nale so umzuwandeln, dal? diese mdglichst verlustfrei Gber groRere Distanzen Ubertragen werden kdnnen.

e Das Informations—Signal wird hierbei einem Trager-Signal aufgedrickt, indem dessen Parameter gemaf
dem zeitlichen Verlauf des Informations—Signals verandert werden.

2 Informations-Signale

2.1 Analoge Signale

Informations-Signale Analoge Informations—Signale sind entweder akustischer (Sprache, Klange, Gerau-
sche) oder optischer (Bilder) Natur.

MeR-Signale Als Mel3—Signale finden cosinusformige, dreieckférmige oder maanderférmige Zeitfunktionen
Verwendung, da deren Verlauf mathematisch leicht beschreibbar ist, was ebenso auf den Verlauf des modulier-
ten Signals zutrifft. Damit ergibt sich eine einfache Mdglichkeit sowohl den Modulationsvorgang als auch den
Demodulationsvorgang mef3technisch zu Gberprufen.

2.2 Digitale Signale

Binar-Signale Digitale Signale werden als bindre Daten (Nullen & Einsen) angenommen. Die Form der
Datenbits ist dabei 1 formig. Im Zusammenhang mit digitaler Signalverarbeitung werden die Bits auch als Pin

[ ]
| zu den jeweiligen Abtastzeitpunkten n - T' dargestellt.

Digitale Symbole Zum Zwecke der Modulation muf} das digitale Signal als zeitlich kontinuierlich vorliegen,
wenn das Trager-Signal, dessen Parameter es beeinflussen soll, ebenfalls ein zeitlich kontinuierliches Signal

ist. Aus den.| werden dann 1 formige Symbole der Hohe 1 und mit zeitlicher Breite 7' gemall dem Abtastinter-
vall. Am Eingang des digitalen Modulators sollen sie bipolar als +1 vorliegen. 21

Hoherstufige Symbole werden erzeugt, indem jeweils mehrere (z.B. z = 2,3,4,--- N) Bits zusammengefal3t
werden und daraus (zunachst wieder) ein 1 formiges Symbol aber mit einer Héhe entsprechend zum Wert der
jeweiligen Bit-Kombination gebildet wird.?? Die Breite Ts dieser hoherstufigen Symbole entspricht dann der
Breite entsprechend der Anzahl z der zusammengefal3ten Bits. Entsprechend erniedrigt sich dann die Takt—
Frequenz fur die Symbole, Bild 2.1.

L = 23 Level Waveform

Binary Waveform 7
EHH e —

Bild 2.1: Beispiel fur die Bildung von 8—wertigen Symbolen (I bzw. @ (unverrundet) einer 64QAM)

21Bjpolare Daten benédtigen bei gleichem Unterschied 2U zwischen ,0* und ,1* im Mittel nur die halbe Leistung wie unipolare Daten.
(Poipotar ~ U%; Punipolar, = 05 Punipotar, ~ 4U? ~> Punipolar ~ 2U?) Bei Binartibertragung tber Leitungen wird daher stets das bipolare
Format benutzt.

22pje Bitfolge ist das Eingangssignal eines DAC (digital to analog converter), dessen Ausgangssignal dann die Symbole bilden.
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2.3 Die Bandbreite der Signale

Uber die Fourier-Transformation erhalt man die Spektraldichte F(w) einer Zeitfunktion f(t). Speziell fir
Symbole der Breite 7', die dann als kontinuierliche Zeitfunktion f(t) = Mg/ (t) heilBen, gilt:

sin(wT/2)
=1 Flw)=T———2 2.1

J) = Nayalt) o—e Flw)=T= 70 (2.)

Dall f(t) und F(w) Uber die Fourier—Transformation mit einander verknupft sind, wird durch das Symbol
., o—e “zum Ausdruck gebracht. Hierbei ist stets ,0* bei der Zeitfunktion und ,e“ bei der Spektralfunktion,
also f(t) o—e F(w). Entsprechend kann auch F(w) e—o f(t) stehen.

Wie aus der Gleichung (2.1) leicht zu erkennen ist, wird der siz = % erst im Unendlichen (w — +o0) zu
Null.

Theoretisch ist diese Aussage unabhangig von der zeitlichen Dauer T der Bits, also der Bit—Breite. Daraus
kann allgemein gefolgert werden:

e Eine Zeitfunktion kann praktisch keine ,scharfen Flanken“ haben, also die idealisierte 1 Form, weil an-
dernfalls ihre Spektralverteilung bis zu oo hohen Frequenzen gehen wiirde, was technisch nicht geht.

e Auch aus energetischen Grunden sind keine ,scharfen Flanken* mdoglich, weil sonst in unendlich kurz-
er Zeit eine Spannung und ein Strom springen mufRten, wofUr hierbei (kurzzeitig) eine unendlich hohe
Leistung erforderlich ware.

Wird die Gleichung fur unterschiedliche Bitbreite 27", T graphisch ausgewertet?3, Bild 2.2, so sieht man,
daf die Breite des Hauptmaximums in der Spektralverteilung Aw in gleichem Maf abnimmt, wie die Breite des
Rechtecks At zunimmt, also Aw - At = konstant.>*

Zeitfunktion f, (t)="1_(t) Spektrum Fl(w) von M
il ]f n ' 1 2 2T I P
H=1_(t r —
10=0 2Tsin(wT)/wT
1 1
151
0.8-
o)
é 0.6 g 1t
= ©
£ At g =T
& 0.4 3 osl T W=
a
M | o—e N\ A\
0 \//\ /\\/
0 S — A\ . \V N
-T T uT A W
-0.2 -0.5f ‘ 1
-2 -15 -1 -0.5 0 0.5 1 1.5 2 -6 -4 -2 0 2 4 6
Zeit (Kreis—) Frequenz
Zeitfunktion f,()=T1_ (1) Spektrum F(c) von M1, (t)
T T T T
L2 [f =M. 1 2r
P 7 ‘ F (w)=
1 1 ] Tsin(WT/2)/(wT/2)
1.5F
0.8r
2
) 5 L
3 0.6F £ 1 T
E <
= = _ =
£ oaf %05 20T @ =2nT
i—At 720
0.2r
0
0 E— \/ A W
-T2 T2 uT Oy
-0.2f -0.5
-2 -15 -1 -0.5 0 0.5 1 15 2 -6 -4 -2 0 2 4 6
Zeit (Kreis—) Frequenz

Bild 2.2: Nimmt die Breite der Zeitfunktion zu, nimmt die Breite des Hauptmaximums der Spekrtalverteilung
im gleichen MaR ab. (Ahnlichkeitssatz der Fourier—Transformation)

o o] oo
23Die Zentralordinate F(0) der Spektraldichte F(w) ist gleich der Flache unter der Zeitfunktion, F(0) = [ f(t)dt= [ eOf(t)dt.
— 00 — 00

24Djese Aussage ist eine spezielle Form des Zeit-Bandbreiten—Gesetzes der Nachrichtentechnik.
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2.4 Verrundung der Digital-Signale

Im spektralen Hauptmaximum, Bild 2.2, steckt die meiste Energie. Wenn also die Auslaufer des sixz vernach-
lassigt (zu Null gesetzt) werden kdonnten, ware so die erforderliche Bandbreite zu reduzieren, wenn breitere
Symbole verwendet werden. Allerdings sind dann keine 1 férmigen, sondern nur verrundete Symbole moglich,
Bild 2.3.

verrundeter Datenimpuls cos? Spektraldichte des verrundeten Datenimpulses
T T T 1.2 T T T T T
1.2+ 1
d() D(w)

1 11— 1 i

0.8r 0.8l
0.6F 2
[} =

E 1/2 — ) % 0.6F
s 0.4F ~ s
x

o 0.4r
< 02t 2

- SN -
of A = 0.2}
\ ) — o °
T‘ / yT
-0.2 % 1
_T 0 —
@
-0.4 % W,
; ; ; ; ; ; ~0.2 ; ; | | | |
-3 -2 -1 0 1 2 3 -2 -1.5 -1 -0.5 0 0.5 1 1.5 2
Zeit (Kreis—) Frequenz

Bild 2.3: Beispiel fur einen verrundeten Datenimpuls d(¢) mit endlicher Bandbreite; Verrundung im Spektrum
geman cos?, d.h. Roll-Off-Faktor p = 1. Datentakt: T’

Man erkennt, dal} bei endlicher Bandbreite die Symbole nun aber im Zeitbereich (theoretisch) oo lange
andauern. Gestrichelt ist in der Zeitfunktion angedeutet, dal sich in diesem speziellen Fall das verrundete
Datensymbol aus 3 zeitlich gegeneinander verschobenen sixz Verlaufen zusammensetzt. Weiterhin ist zu sehen,
dall nun die einzelnen Datenimpulse sich teilweise Uberlappen.

e Dadurch wird aus dem ursprunglich ,digitalen” Signal de facto ein Signal mit einem ,analogen Zeitver-
lauf.

Es ist aber ein ganz spezielles ,analoges Signal“. Dieses hat namlich exakt zu den Abtastzeitpunkten n-7T genau
die gleichen Werte wie die (urspriinglichen) unverrundeten Daten-Signale.

e Bei verrundeten Digital-Signalen ist daher der exakte Zeitpunkt fUr die Abtastung einzuhalten.

Bild 2.4 zeigt Beispiele fur eine Datenfolge mit unterschiedlich stark verrundeten Bindr—Symbolen.

"Nyquist 1" Datensymbole [Form: Cos Roll-Offp = 0.5] “Nyquist 1 & 2" Datensymbole [Form: Cos Roll-Offp=1]
T, =K+ T: Entscheidungs-Zeitpunkte T, =k T : Entscheidungs-Zeitpunkte
@ l k3]
T el
c c
2 2
5] 5]
> >
= =
? ?
3 5
14 o4
1%} 1%}
o [=}
o o
[} [}
=] e
2 2
= =
g g
_15F . Gesamt=Signal ' Roll-Off+Faktor p=05 | _;5l. . Gesamt-Signal ! Roll=Off-Faktor p = 1
7 6 5 4 3 -2-1 0 1 2 3 4 5 6 7 -7 6 -5 -4 -3 -2 -1 0 1 2 3 4 5 6 7
Zeit t/T - Zeit t/T -

Bild 2.4: Datenfolge verrundet mit Roll-Off—Faktor p = 0.5 (links) und p = 1 (rechts)
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Bei den weniger stark verrundeten Datensymbolen (p = 0.5) ist die Anforderung an die Genauigkeit des
Abtastzeitpunktes groRer als bei den maximal verrundeten Symbolen (p = 1). Je besser aber die Verrundung
der Datensymbole ist, um so groRer ist die notwendige Ubertragungsbandbreite.?®

e Zur Begrenzung der Bandbreite missen die digitalen Symbole ,verrundet* sein, diirfen also keine ,schar-
fen Flanken“ haben. Zusatzlich dauert jedes Symbol theoretisch co lange an, so dal die Symbole ,in ein-
ander flieRen“. Gunstig sind solche Formen, bei denen die (unvermeidlichen) Auslaufer moglichst schnell
verschwinden. Eine Symbolform, die eine cos? Form im Spektrum besitzt, Bild 2.3, ist in diesem Sinn eine
geeignete Wahl.

3 Trager-Signale

Im Laufe der Geschichte der Nachrichtentechnik wurden mehrere physikalischen Phdnomene und Prinzipi-
en entdeckt und Techniken erfunden, die grofRe Distanzen sehr schnell Gberwinden kénnen. Dies sind in der
Reihenfolge ihrer Erfindung bzw. Entdeckung

1. die Gleichspannung (bzw. der Gleichstrom), welche auf einer gut isolierten Leitung Gber mehrere hun-
dert Kilometern geftihrt werden kann.
Anwendungen: Morse—Telegraphie, Telephon

2. die elektromagnetischen Wellen, die sich mit Lichtgeschwindigkeit ausbreiten.
Anwendungen: Funken-Telegraphie, Funk—Ubertragung

3. die optische Faser, auf der Lichtsignale eines Lasers (ohne Zwischenverstarkung) Gber hunderte Kilo-
meter Ubertragen werden kénnen.
Anwendungen: Optische Ubertragungstechnik

Die Gleichspannung, die elektromagnetischen Wellen (allgemein) und die Lichtwellen (speziell) werden im

Rahmen der Modulations—Verfahren als Trager bezeichnet, denn ihnen kann die zu Ubertragende Information
aufgeburdet (aufmoduliert) werden, damit sie diese mit Lichtgeschwindigkeit an entfernte Orte tragen kdnnen.

3.1 Beeinflussung der Parameter der Tragersignale

Modulation bedeutet nun, die Parameter der Trager-Signale in Abhangigkeit der Informations—Signale zu be-
einflussen.
Folgende Gesichtspunkte sind dabei mafligeblich:

e Die Informations—Signale mussen in elektrischer Form vorliegen.

e Die hierfur notwendigen Verfahren zur Umwandlung akustischer oder optischer Signale in elektrische
Spannungen oder Stréme werden fur analoge Modulationen nicht zur Modulation gerechnet.

e Die digitalen Modulationen unterscheiden sich wesentlich durch die verwendeten Symbole, mit denen
das Informations—Signal codiert wird. Daher sind hier die Gewinnung un die Eigenschaften der Symbole
wesentlicher Teil der ,Modulation®.

e Die Beeinflussung der Parameter der Tréager (Modulation) soll proportional zu der informationstragen-
den Grol3e des Nachrichten—Signals sein.

¢ Die empfangsseitige Ruckgewinnung des Nachrichtensignals (Demodulation) muf? méglich sein.

e Die Auswirkung der Wahl eines zu beeinflussenden Parameters (also die Art des Modulationsverfahrens)
aus auf:

— den technischen Aufwand

— die notwendige Sendeleistung

— den empfangsseitigen Signhal-zu—Gerausch—Abstand
— die notwendige Bandbreite des Ubertragungskanals
— die Verzerrungen des Empfangssignals

Entsprechend zu den moglichen vielfaltigen Antworten gibt es verschiedene Modulationsverfahren.

251n der Praxis wird deswegen p ~ 0.3 - - - 0.5 verwendet.
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3.2 Die Parameter der Tragersignale
3.2.1 Gleichspannungs-Trager

Eine Gleichspannung kann man z.B. dadurch beeinflussen, daf’ diese ein— und aus—geschaltet wird. Dies stellt
die alteste Form der digitalen elektrischen Nachrichteniubermittlung dar. Das bekannteste Verfahren dazu ist
das Morsen,>! Bild 3.1 [2].

Bild 3.1: Prinzip der Morse—Telegraphie

Um diese (verhaltnismaBig primitive) Art der Ubermittlung anwenden zu konnen, ist zuerst eine Codie-
rung der Buchstaben und Zahlen notwendig. Auf der Empfangsseite ist daher eine Decodierung erforderlich.

3.2.2 Puls-Trager

Das (mehr oder weniger) periodische Ein— und Aus—Schalten einer Spannung beim Morsen stellt einen Zeit—
diskreten Vorgang dar. Dies kann weiter perfektioniert werden, indem diese Schaltvorgange so schnell hinter-
einander erfolgen, daR bezlglich eines Nachrichten-Signals uy (t) das Abtast-Theorem?®2 (Shannon) erfullt
ist. Man kommt so zu den analogen Puls-Modulationsverfahren, Bild 3.2.

Bild 3.2: Puls—Modulationsverfahren: Puls—Amplituden—Modulation (PAM), Puls—Dauer—Modulation (PDM),
Puls—Phasen—Modulation (PPM), T4 Abtast—Periode

Die Pulse konnen beeinflu3t werden in

e ihrer Hohe (Puls—Amplituden—Modulation, PAM)

e ihrer Breite (Puls—Dauer—Modulation, PDM)

e ihrer Verschiebung gegeniber einem festen Zeitraster (Puls—Position—Modulation, PPM)

e ihrer relativen Haufigkeit (Puls—Frequenz—Modulation, PFM)

31samuel Finley Breese Morse, * 27.04.1791 Charlestown, Mass., 1 02.04.1872 New York; urspriinglich Kunstmaler; 1840 erstes Patent
auf einen Telegraphenapparat
32Dje Abtastperiode 7' muR kleiner sein als die halbe Periode der hichsten im Signal enthaltenen Frequenz, T' < 1/(2fmax)-
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e Werden die Amplituden der dquidistanten Abtastwerte des Nachrichten—Signals (d.h. der PAM) quanti-
siert, erhalt man die (digitale) Puls-Code-Modulation (PCM).

PCM Signale dienen u.a. als Eingangssignale fUr einen digitalen Modulator.

3.2.3 Hochfrequenz-Trager

Elektromagnetische Wellen werden als Cosinus (oder Sinus) formige Schwingungen erzeugt. Ein solcher Hoch-
frequenz—Trager uc(t) kann beschrieben werden als

N U n .
uc(t) =Uc cos(Qe t+ ©) = U cos(¥(t)) (3.1)

Es gibt hierbei (maximal) 3 Parameter (markiert durch |) des Trégers, die durch das Nachrichten-Signal u (t)
beeinflukt werden kénnen, Bild 3.3.33 [1]

Bild 3.3: links: Hochfrequenz—Tréager—Schwingung (a), Modulations—Signal (b), rechts: (gewdhnliche) Amplitu-
den—Modulation AM (c), Phasen—Modulation PM (d), Frequenz—Modulation FM (e)

o Amplitude U = Uc(un(t)) (Amplituden—Modulation, AM: Amplitudenanderung ~ zur Nachricht)
e Frequenz Q¢ = Qc(un(t)) (Frequenz—Modulation, FM: Frequenzéanderung ~ zur Nachricht)

e Phase ¢ = p(un(t)) (Phasen—Modulation, PM: Phasenéanderung ~ zur Nachricht)

Tatsachlich jedoch sind Frequenz und Phase eines Cosinus—formigen Tragers nicht unabhangig von
einander, Bild 3.3, so dal Frequenz- und Phasen-Modulation nicht unabhangig von einander existie-
ren kdnnen. Man spricht daher allgemeiner von Winkel-Modulation.

o Winkel ¢y = ¢(un(t)) (Winkel-Modulation, WM)
e Esbleiben damit nur 2 Parameter U und ¢, die unabhangig von einander beeinfluRt werden kénnen.

e Andere Moglichkeiten gibt es hier nicht, unabhangig davon ob das Nachrichtensignal analog
oder digital ist. 34

3:3Als Nachrichtensignal ist hierbei ein cosinusformiges Zeitsignal angenommen, wie es auch fir die Zwecke der MeRtechnik verwendet
wird.

34Aus den Bezeichnungen bzw. Namen der digitalen Modulationen ist der beeinfluRte Parameter oft nicht erkennbar, da sich diese Namen
meistens aus den Eigenschaften der verwendeten Symbole herleiten.
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3.2.4 Zwei orthogonale Hochfrequenz-Trager (mit Phasendifferenz 90°)

Werden gleichzeitig ein Cosinus- und ein Sinus-Trager verwendet, die jeweils in ihrer Amplitude |I(t)]
bzw. |Q(t)| (geeignet) beeinflul3t werden (d.h. je 1 Parameter), kann dadurch (neben der Amplitude A(t)) auch die
Phase ®(t) des resultierenden Signals beeinflul3t werden. Die Ortskurve dieser (als ,komplex* [I(t) + jQ(¢)]
bezeichneten) Modulation liegt im Bereich —Imax < I(t) < Imax/ — Qmax < Q(t) < Qmax, Bild 3.4.

Im: T Quadratur-Phase:
~| Sin-Trager

:: Imax

) Re:
In-Phase:
Cos:Trager

Bild 3.4: Ortskurve (Ausschnitt) einer 1/Q Quadratur—Modulation

Derartige Quadratur-Modulationen finden ihre Anwendung insbesondere bei den digitalen Modulationen
und werden dort (irrefUhrenderweise) u.a. als Phase—Shift—-Keying (PSK) bezeichnet.

3.2.5 Optische Ubertragung

Licht ist eine elektromagnetische Schwingung sehr hoher Frequenz. Im Prinzip gelten daher alle Beeinflus-
sungsmdoglichkeiten wie bei einem (tiefer—frequenten) Hochfrequenz—Tré&ger. Das ist aber noch weitestgehend
ein Gegenstand der Forschung.

Bislang ist es mdglich, die Amplitude des Lichtes zu beeinflussen (ein — aus bzw. kontinuierlich). Als
Modulationsverfahren ergeben sich damit alle diejenigen, die auch bei einem Gleichspannungstrager moglich
sind (ein — aus).

Mit Hilfe von doppelbrechenden Prismen lassen sich aus dem (weitestgehend) monochromatischen Licht
eines Lasers zwei Lichtstrome mit Polarisationen von 0° und 90° erzeugen (entsprechend zu Cosinus— und
Sinus—Tragern). Werden diese in ihrer Amplitude (geeignet) beeinflult, kénnen damit optische Quadratur-
Modulationen erzeugt werden, womit sich dann digitale Informationen tbertragen lassen.

4 Modulatoren

e Im Folgenden wird nur noch die Modulation von einem (oder mehreren) hochfrequenten Trager betrachtet.

In diesem Abschnitt werden die Modulatoren zu den verschiedenen Modulationen als Blockschaltbilder be-
trachtet. Ausgangspunkt hierflr ist die Gleichung (3.1), bei der die Eingriffsmoglichkeiten durch Pfeile | ge-
kennzeichnet sind.

4.1 Amplituden-Modulatoren

Ausgehend von Gleichung (3.1) erhalt man als amplitudenmodulierte Schwingung upsg(t):

upss(t) = Uclun(t)) & cos(Qct + @) (4.1)

Da die Beeinflussung der Amplitude U. durch das Nachrichtensignal up (t) proportional erfolgen soll, wird

upsp(t) = Kpsp - un(t) . cos(Qet + ) = un(t) . cos(Qct + ) , (4.2)
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wobei die Modulatorkonstante vereinfachend Kpsp = UC/UN = 1 gesetzt wird.

Der (dicke) Punkt mit dem Pfeil darUber% in Gleichung (4.2) soll hervorheben, dal} hier das Nachrichten-
signal uy (¢) und das Tragersignal uc(t) multiplikativ mit einander zu verknupfen sind. Als Modulator wird
daher hier ein (idealer 4 Quadranten—) Multiplizierer benétigt, der im Blockschaltbild durch X (oder auch als

&) dargestellt wird, Bild 4.1 (links).
S
1

v

*{1/213 ©
Upsa(t)= Uc(w)
uy(t) un(t)cos(Qct) T T Tt
e i
NF DSB —Qc Qc
Upse(w)
HF uc()= NA 1/2{ LsB ]\ ] USB
Trager © cos(Qct) ~Qc ' Qc W

Bild 4.1: DSB—Modulator Blockschaltbild und (charakteristische) Spektren der DSB (double side band); (LSB:
lower side band, USB: upper side band)

Auf der rechten Seite in Bild 4.1 ist (symbolisch als ,,.Schmetterling“) das Spektrum des in dieser Art in seiner
Amplitude modulierten Signals dargestellt.*? Im Spektrum des modulierten Signals gibt es zwei Seitenbander,
jedoch keine Tragerlinie. Ubertragungstechnisch heiRt die Modulation deshalb Doppel-Seiten—-Band (DSB).*?

Waéahrend man im Frequenzbereich (symbolisch) die ,Schmetterlings—Form* zur Vereinfachung der Dar-
stellung gewdahlt hat, wird zur Darstellung des Sachverhaltes im Zeitbereich das Nachrichtensignal als cosi-
nusformige Schwingung*® gewahlt, Bild 4.2.

DSB Zeitfunktion
T

15
obere Hiillkurve
e f s
\ ‘ \\ N
\ l y
0.5 \\ // \
T / \
g LA \ W
R il M A
s A / \
13 / N
< \ 4 A\
~05 K % : | |
A !
Phasen— ,Phasen— Phasen-
sprung - “\ |f . sprung sprung
e I - T o V]
untere Hullkurve
15 | | | | | | |
0 1 2 3 4 5 6 7 8
Zeit -

Bild 4.2: Typische Zeitverlaufe einer DSB (normierte Darstellung mit Trager Ug = 1)

In der modulierten Zeitfunktion erscheint das Nachrichtensignal nur noch als (gedachte) Hullkurve (oben
bzw. unten). Weil das Nachrichtensignal einen Vorzeichenwechsel hat, hat auch das Produkt von Nachrich-
tensignal und Tragersignal an dieser Stelle einen Vorzeichenwechsel. Dieser Vorzeichenwechsel kann auch als

41Eine Multiplikation im Zeitbereich ergibt im Spektrum eine Faltung, hier mit 76(w + Q¢) und 7d(w — Q¢), den Trager—Linien.

42F(r digitales Nachrichtensignal wird sie jedoch mit ,Phase Shift Keying* (2PSK) bezeichnet.

43Djese Cosinusform im Zeitbereich und die Schmetterlings—Form im Frequenzbereich sind jedoch kein Transformationspaar bzw. keine
Korrespondenz der Fourier—Transformation.
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,Phasen—Sprung" = aufgefallt werden.

Betrachtet man nun das Nachrichtensignal nicht als Cosinus—Schwingung, sondern als eine Folge von ent-
sprechend zu Bild 2.4 (Seite 3) ,schdn verrundeten“ Datensymbolen, so sieht man, da nun von Symbol zu
Symbol die Phase einen Sprung um 7= gemacht hat. Da in der Digitaltechnik die Zeitachse aus diskreten Ab-
tastpunkten besteht, ist somit von Abtastzeitpunkt zu Abtastzeitpunkt die Phase ,gesprungen”. Daher wird
die DSB in der Digitaltechnik mit PSK (phase shift keying) bezeichnet, genauer mit 2PSK, da genau 2 Phasen-
zustande vorkommen 44

e Charakteristisch fur eine Amplitudenmodulation bzw. DSB sind

— die aquidistanten Nulldurchgénge der modulierten hochfrequenten Schwingung.

Dies folgt daraus, weil per Definition hier nur in die Amplitude, nicht aber in die Frequenz oder in
die Phase des Hochfrequenz—Tréagers eingegriffen wird.

— dal’ die Bandbreite der Modulation bzw. des modulierten Signals nur exakt das doppelte der Grenz-
frequenz des modulierenden Signals ist.

4.2 Winkel-Modulatoren

Nach Gleichung (3.1) wird in das Argument des hochfrequenten Tragers, also in dessen Phase bzw. Frequenz,
eingegriffen.

Viele der fur analoge Winkelmodulationen Ublichen Schaltungen arbeiten fur digitale Anforderungen nicht
prazise genug, wie z.B. die Beeinflussung der Frequenz eines Schwingkreises Uber Kapazitats—Dioden, wie sie
bei Spannungs—gesteuerten Oszillatoren (VCO: voltage controlled oscillator) tblich sind.

Insgesamt gibt es 2 Mdéglichkeiten, mit der notwendigen Genauigkeit eine Winkelmodulation zu erzeugen.

e Numerisch gesteuerter Oszillator, NCO

e Quadratur—-DSB—Modulator mit Cos— und Sin—Vorverzerrung des Nachrichten—Signals (Phasen—Signals)

Bild 4.3 zeigt die Blockstruktur eines NCO (NCO: Numerically Controlled Oscillator). Herzstiick eines NCO
ist eine Look—Up Tabelle, in der die Stltzwerte der Cos— bzw. Sin—Schwingung mit gro3er Genauigkeit und in
ausreichender Anzahl abgelegt sind. Fur eine gewtinschte Frequenz wird im Phasenaccumulator eine entspre-
chende Schrittweite eingestellt. Uber das A—Phasen Register 143t sich die Phase modulieren.

A PHASE L Pl SINE [ouTPUT
REGISTER ADDER Ll " TR »{ LOOKUP [—>
> LATCH TABLE

cn.ocx__f

Bild 4.3: Blockschaltbild eines NCO

e Charakteristisch fur eine Winkelmodulation sind
— die absolut konstante Amplitude der modulierten Schwingung, denn es wird bei der Winkel-
modulation nur in den Winkel, aber nicht in die Amplitude der Trégerschwingung eingegriffen.

— dal} die Bandbreite der Modulation bzw. des modulierten Signals groRer als das doppelte der
Grenzfrequenz des modulierenden Signals ist.

4.3 Quadratur-Modulatoren

Quadratur—Modulatoren (oder 1/Q—Modulatoren) verwenden 2 zu einander orthogonale Hochfrequenztrager
cos(Q2ct) und sin(Qct), Bild 3.4 (Seite 7), deren Amplituden von 2 Nachrichtensignalen s;(t) bzw. sq(¢) mul-
tiplikativ beeinflu3t werden, Bild 4.4.

44Die Bezeichnung PSK ist insoweit irrefiihrend, als nicht in die Phase, sondern in die Amplitude des Trégers eingegriffen wurde.
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D e E I/Q

<—Modulator >< ~
! L > —>
: Demodulator ~

4 4 LPF
cos(Qct) cos(Qct+0)
-sin(Qct) -sin(Qct+0)

v

Bild 4.4: Blockschaltbild des 1/Q Modulators — Demodulators

Dieses Bild zeigt auch einen wesentlichen Grund, weshalb die 1/Q—Modulation angewendet wird. Im Uber-
tragungskanal (channel) belegen beide modulierten Signale das gleiche Frequenzband, wodurch sich die erfor-
derliche Ubertragungs—Bandbreite halbiert. Auf der Empfangsseite lassen sich die beiden Nachrichtensignale
wieder zuriickgewinnen, wenn eine synchrone Demodulation angewendet wird. Hierfir bendtigt man Multipli-
zierer und die auf der Empfangsseite regenerierten (Hilfs—) Trager (carrier recovery), was einen nicht unerheb-
lichen Aufwand im Empféanger bedeutet.

4.4 Digitale Modulatoren

Da man digital meist von der Bit—-Ebene kommt, wird i.a. die Symbolbildung (digital mapping) und die Symbol—
Verrundung (als digital interpolation), sowie die Digital/Analog—Wandlung (DAC digital to analog converter)
als ein Teil des digitalen Modulators aufgefalt. Danach kommt dann noch der Analoge 1/Q Modulator (der im
physikalischen Sinne eigentliche Modulator), Bild .#®

Digital Analog
Symbols Symbols

\

Data d, |Digital S1(t) Analog Modulated

— M[;igitfnl — 3| Inter- Modulator >
d(t) pping d, polator] S [ [ | 1/Q or A | |Digital Signal

DAC
vy

Bild 4.5: Blockschaltbild des Digitalen Modulators (digitaler Teil: gelb; analoger Teil: grin): Mapping der Daten,
Interpolation (und Verrundung), D/A—Wandlung und Analoge Modulation

4.5 Hierarchische Modulationen

Einstufiger Modulator Bei vielen technischen Anwendungen erfolgt die Modulation in einer Stufe, wobei
direkt der gewunschte Parameter des Tagersignals uc(t) moduliert wird, Bild 4.6.

45Dije kartesischen GroRen I(t) + jQ(t) lassen sich auch in die polaren GroRen A(t) - e7¢(*) umwandeln. Deshalb gibt es neben dem 1/Q
Modulator auch noch einen gleichwertigen A/¢ Modulator.
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Un(t)
o——Pp

u t
uc(t) | Modulator ool
—"»

Bild 4.6: Blockschaltung eines einstufigen Modulationsvorgangs

Mehrstufiger (hierarchischer) Modulator Bei hierarchischen Modulationen wird das Nachrichtensignal
zuerst einer ersten Modulationsart (Modulator 1) unterzogen und danach das so modulierte Signal als Ein-
gangssignal fur eine zweite (oft unterschiedliche) Modulationsart (Modulator 2) verwendet, Bild 4.7.

Un(t) Uniod 1(t)
Untod Z(t)
Uc 1(t) | Modulator 1 Uc,(t) | Modulator 2f——>
o——> o——>

Bild 4.7: Blockschaltung einer zweistufigen hierarchischen Modulation

In der Technik wird dieses hierarchische Prinzip haufig verwendet, weil sich damit optimierte Losungen
erzielen lassen. Beispiele sind:

e Pulsmodulations—Signale (mit Gleichstrom—Tréager) lassen sich nicht direkt per Funk Ubertragen. Viel-
mehr stellen diese Eingangs—Signale fir einen zweiten Modulator mit Hochfrequenz—Tréger der Frequenz
Q¢ dar.

e Beim UKW-Rundfunk wird z.B. das Radio—Daten-Signal (RDS) in einer ersten Modulationsstufe einer
(linearen) Amplitudenmodulation unterzogen (auf 57 kHz) und in einer zweiten Modulationsstufe (zusam-
men mit den Audio-Signalen) Frequenz—moduliert (UKW Bereich 87,5 — 107,9 MHz).

Hierarchische Modulation und Multiplex-Bildung Hierarchische Modulationen sind nicht (notwendi-
gerweise) auf zwei Hierarchiestufen beschrankt. Bei vielen Anwendungen werden mehrere Modulationen der 1.
Stufe gebiindelt (addiert) und dann der 2. Stufe zugefuhrt. Entsprechend wird in den hdheren Stufen gebtndelt.
Der Vorteil eines solchen Verfahrens liegt darin, daR insgesamt weniger unterschiedliche Modulatoren (und De-
modulatoren) notwendig sind. Bild 4.8 zeigt dazu ein Beispiel der Vorgruppen—Modulation (mit SSB Signalen)
[3], wie sie bei der analogen Telefon—Technik tblich war.

i
12kHz
A1 Cgnatviger 108Kz
16 kH %z =7 Vorgruppen-
A__-__j z //,/1 -7 1 triiger
A WkHy _--T7 BukMz- ’/ /
Kangl A T /,/”/1‘,/7 i
03...34kHz R s /

- /
- -
M’.,/ - -7 /
- —

ro
- P ,’Prim‘n‘rgrulppenpi[ot 84,08 kHz

ABA - -7 S
//’ / / /
. DB

12,26 kHz 60 Grundprimgrgruppe 108
1 - L 1 1 k. 1 1 L

~ \
~

1 1 4

0 0 20 30 40 SO 60 70 80 90 100 MO 120 khz

Bild 4.8: Frequenz—Plan einer Vorgruppen—Modulation der analogen Telefon—-Technik

Mehrtrager-Modulation OFDM OFDM (orthogonal frequency devision multiplex) wird als COFDM (coded
OFDM) z.B. beim terrestrischen digitalen Fernsehen DVB-T (digital video broadcast terrestrial) oder bei WLAN
angewendet. Hierbei werden viele Kanale mit digitalen Modulationen und kleiner Bandbreite zunachst fre-
guenzmaRig gestaffelt und gebundelt bzw. gemultiplext (1. Modulations—Stufe) und dann anschlieBend in einer
2. Stufe auf die Hochfrequenz—Ebene (RF radio frequency) umgesetzt, Bild 4.9.[4]
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Bitfolge
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Bild 4.9: Prinzipielles Blockschaltbild eines OFDM Modulators, wie er in analoger Technik realisiert werden
kdnnte. Benotigt werden 2N + 1 Multiplizierer und die zugehdrigen Oszillatoren.
5 Vergleich analoger und digitaler Modulationsverfahren

Physikalisch gesehen gibt es nur 3 Eingriffsmoglichkeiten fir den Eingriff in die Parameter eines Hochfre-
quenztragers, wobei tatsachlich nur zwei von einander unabhangig sind.

N 4 N 4 i
uc(t) =Uc cos{tp(t)} =Uc - cos(Qe t+ ¥) (5.1)

Es gibt somit genau 2 Méglichkeiten, die Parameter dieses Tragers durch ein Nachrichtensignal uy(t) zu
beeinflussen, egal ob dieses ,analog“ oder ,digital” ist:

Amplitude Uz = Uc{uy(t)} : Amplitudenmodulation (5.2)
Winkel () = v){un®)} : Winkel-Modulation '
Technisch unterscheidet man dagegen 3 grundsatzliche Modulationsarten:
Amplitude Uc = Uc{un(t)} : Amplitudenmodulation
Frequenz Q¢ = Qc{un(®)} : Frequenzmodulation (5.3)
Phase v =  ofun®)} Phasenmodulation

Alle Modulationen, analog oder digital, haben insgesamt nur diese 3 Moglichkeiten der Beeinflussung des
HF-Tragers. Wie das (analoge oder digitale) Nachrichtensignal im Detail auf den HF-Trager einwirkt, unter-
scheidet die unterschiedlichen Arten.

Analoge Modulationen Die analogen Modulationen sind:

e Amplituden—Modulation AM (wie DSB, aber mit Trager; wird im Rundfunk z.B. auf Mittel- und Kurzwelle
angewendet.)

e Doppel-Seitenband—Modulation DSB
e Quadratur—-DSB QDSB (1/Q DSB; wurde fur das Farbsignal beim analogen Fernsehen verwendet.)

e Einseitenband—Modulation SSB (single side band; nur eines der Seitenbander der DSB wird Ubertragen;
friher bei Telefonsystemen angewendet.)

¢ Restseitenband—Modulation VSB (vestigal side band; &hnlich wie SSB; friiher beim analogen Fernsehen
angewendet.)

e Frequenz—Modulation FM (Nachrichtensignal andert die Frequenz der Tragerschwingung; wird beim
UKW Rundfunk angewendet.)

e Phasen—Modulation PM (Nachrichtensignal éndert die Phase der Tragerschwingung)
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AM und DSB haben aquidistante Nulldurchgénge der HF-Schwingung. FM und PM haben konstante Ampli-
tude. Die anderen analogen Modulationen sind weder in der Amplitude noch in der Phase der HF Schwingung
konstant.

Digitale Modulationen Die Bezeichnungen fur digitale Modulationen stammen aus deren Eigenschaften
zu den Abtastzeitpunkten auf der Empféngerseite. Hierbei wird jeweils die Eigenschaft benannt, die sich
von Abtastzeitpunkt zu Abtastzeitpunkt im Empfangssignal geandert haben kann: Phase ¢, Frequenz Q¢c, Am-
plitude Uc bzw. Kombinationen daraus.

Digitale Modulationen, bei denen in die Amplitude des/der HF-Tréager eingegriffen wird, erzeugt z.B. durch
Multiplizierer (Bild 4.1, Seite 8) oder I/Q—Modulator (Bild 4.4, Seite 10):

Phase Shift Keying [PSK]

Amplitude Shift Keying [ASK]

Quadrature Amplitude Modulation [QAM]

Amplitude Phase Shift Keying [APSK]

Frequency Shift Keying [FSK]

Digitale Modulationen, bei denen in die Frequenz/Phase des HF-Tréagers eingegriffen wird, erzeugt z.B.
durch einen NCO (Bild 4.3, Seite 9):

e Continuous Phase Modulation [CPM]
e Minimum Shift Keying [MSK]

Gaussian Minimum Shift Keying [GMSK]
e Continuous Phase FSK [CPFSK]

Tamed Frequency Modulation [TFM]

Keying bedeutet (Um-) Tasten®? und dies ist damit ein deutlicher Hinweis darauf, daR die digitale Modu-
lation nur zu den Abtastzeitpunkten betrachtet wird. Daher geht aus diesen Bezeichnungen meist nicht
hervor, in welchen Parameter des Tragersignals eingegriffen wurde und was zwischenzeitlich d.h. zwischen den
Abtastzeitpunkten mit dem Signal passiert.>2

5.1 Semantische Einordnung digitaler Modulationen

Ganz zu Anfang waren die ,analoge Welten* véllig getrennt von den ,digitalen Welten“. Diese lassen sich fol-
gendermalien charakterisieren.

Analoge Signale sind fur alle Zeitpunkte definiert.

Digitale Signale sind nur zu den Abtast- oder Taktzeitpunkten definiert.

Ein wichtiges Kriterium fur analoge Signale ist deren Spektralverteilung und Bandbreite.

Wichtig fUr digitale Signale ist die eindeutige Zuordenbarkeit zu logischen ,1“ und ,0“ Zustanden.

Diese unterschiedlichen Blickwinkel fihrten dazu, daR sich in jeder dieser ,Welten praktisch unabhéangig
von einander Bezeichnungen herausbildeten, und in Folge dessen fur gleiche oder &hnliche physikalische Pro-
zesse unterschiedliche und damit in manchen Fallen auch widerspruchliche bzw. irrefihrende Namen verwen-
det werden. Dies trifft insbesondere flr die Modulationsverfahren zu.

Bei der Namensgebung fur die digitalen Modulationsverfahren wurde das Digitalsignal als nicht verrun-
det unterstellt. Dies druckt sich in der Bezeichnung Tastung aus.

In der Literatur finden sich z.T. daher folgende semantische Gleichsetzungen der Modulationsverfahren,
die bei unkritischer Anwendung eine Quelle von MifRverstandnissen sein kénnen.

51 Key" ist auch die Bezeichnung fur die Morse-Taste.
52Das geht oft sogar so weit, daR salopp davon gesprochen wird, daR die Amplitude ,springt* oder die Phase ,umspringt*. Aus physikali-
schen Grunden kdnnen aber Springe in modulierten Signalen nicht auftreten.
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Modulationsverfahren

Doppelseitenbandmodulation
Frequenzmodulation
Phasenmodulation

Diese unrichtigen Zuordnungen ergaben sich daraus, daR die Vergleiche mit unverrundeten,

DSB =— Amplitudentastung ASK
FM —=— Frequenzumtastung FSK
PM — Phasenumtastung PSK

N formigen,

Symbolen angestellt wurden. Hier kann man tatsachlich Spezialfalle finden, die diese Zuordnungen zu bestati-

gen scheinen.

Sobald jedoch, wie in der Praxis erforderlich, verrundete Datensymbole betrachtet werden, zeigt es sich, daly
diese Zuordnungen eben nicht stimmen.

6 Zeitbereich und Frequenzbereich

Es werden im Zusammenhang mit der Modulation folgende Zusammenhange der Fourier—Transformation an-

gewendet.

Satz Zeitbereich Frequenzbereich

f(®) F(w)
Zentralordinate 1(0) = T F(w)dw

T sy F(0)
Linearitat a-f(t)+0b-g(t) a-F(w)+b-Gw)
Symmetrie fe(t) F.(w)

fo(t) J-Fo(w)
Komplexe Zeitfunktionen | f(t) = fr(t) + jf1(t) F(w) = Fr(w) + jFr(w)

£ (1) F(-w)
Vertauschung g(t) = F(t) Gw) =2r- f(—w)
Ahnlichkeit f(at) F(w/a)
Zeitverschiebung f(t—to) e~dwto . F(w)
Frequenzverschiebung eti%et . f(t) F(w—Q¢)
Analytisches Signal f4(t) | f(t)cos(Qct) + 5 f(t) sin(Qct) F(w—Qc¢)
Modulation £(t) - cos(Qet) Flw=9c) ; iChatlo)
Differentiation 4 f(t) jw - F(w)

t-f(t) P (w)
Integration j f(r)dr L F(w) 4+ 7F(0)§(w)
Hilbert-Transformation | f(¢) x (2/jw) F(w) - sgn(w)
Faltung F(@) = g(t) F(w)-G(w)
Multiplikation f@) gt +=F(w) * G(w) = F(w) {f} G(w)
Energiesatz 70 |f(t)|2dt = 7’0 |F(w)|?dw
Abgetastete Zeitfunktion | f(t) - LLL7(¢) F(w) {% [Q- Ulgw)]; Q=27
Auto—Korrelation f) = f(t) |F(w)]?
Kreuz—Korrelation f(t) *g(t) F*(—w) - G(w)
Korrelation & Faltung f@)xg(t) = f(—t) * g(t) F*(w) - G(w)

Die allgemeinen Symmetriebeziehungen zwischen Zeitfunktionen und Spekrtaldichten sind in Gleichung

(6.1) angegeben.
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f@) = fe(t) + folt)
f@) = fr(t) +jfr(t)

R{fe®}r + S{f@®r + RSO + JS{f@®)}
ng(t) + jf%(t) + fRS(t) + jfloo(t)

i | | | | 6.1)
Flw)=Fw)+Fw) = REW} + S{EW) + S{FEW) + R{EW)
Flw) = Fpw) +jFiw) = Fa@W) + jF.@) + §FL@ + Fg()

6.1 Multiplikation und Faltung

Der Modulationsvorgang besteht haufig in der Multiplikation von zwei Signalen, z.B. dem Nachrichten-Signal
und dem Trager—Signal. Da zur Multiplikation im Zeitbereich die Faltung im Frequenzbereich gehért — und
nach dem Vertauschungs—Satz zur Multiplikation im Frequenzbereich die Faltung im Zeitbereich — soll hier
mit Hilfe von einfachen Beispielen erlautert werden, wie eine Faltung auf einfache Weise durchgefihrt werden
kann. 61

6.1.1 Herleitung der vereinfachten Faltung im Zeitbereich
Zur Faltung (symbolisch: Faltungs—Stern x) im Zeitbereich gehdrt die Multiplikation im Frequenzbereich.
fa(t) = fi(t) x h(t) o—e Fy(w)=Fi(w)  H(w) (6.2)

Den Ausdruck im Frequenzbereich kann man mit jw/jw auf 2 Arten erweitern. Beide Arten sind gleichwertig,
aber man wahlt schluf3endlich diejenige aus, die im Zeitbereich am einfachsten auf é—Funktionen fahrt.

Fi(w)
jw

H(w)

Fry(w) = jwH(w) = jwF (w) - o Erweiterung mit % (6.3)

Nach dem Zeit-Differentiationssatz, bzw. dem Zeit-Integrationssatz®2gilt:

JwX(w) o dfl(t) Zeit-Differentiation
X ) ) (6.4)
]E:u) +--- — o / x(7)dr Zeit-Integration

Das bedeutet aber, dal? man anstatt einer Faltung mit den urspriinglichen Funktionen f;(¢) und h(t) auch
eine Faltung mit dem gleichen Ergebnis durchfihren kann, wenn eine davon abgeleitet und die andere dafur
integriert wird:

t

) = 10 +n0) = L [ m—/ﬁ (ryar » 1100 ©5)

— 00

Symbolisch kann man fir die Ableitung einen ’ und fur die Integration einen Strich unter die betreffende
Funktion schreiben:

fo(t) = f1(2) % h(t) = fL(t) * h(t) (6.6)

Es gilt der Grundsatz:
e Es wird diejenige Funktion differenziert, die am einfachsten auf /—Funktionen fuhrt.
o Ggf. Approximation einer Funktion durch eine Treppenkurve und dann ableiten.

Ubungsbeispiel: Faltung zweier Rechteckimpulse Bild 6.1 zeigt ein Beispiel zur Durchfiihrung der ver-
einfachten Faltung. Hierbei sind auch die Einheiten der beteiligten Grolien bericksichtigt.

6.1Dije beiden Beispiele sind dem Skript ,Anwendungen der Fourier—Transformation® [5] entnommen.

62]m Zeit-Integrationssatz tritt noch ein Term 7(w) X (0) auf, hier mit - - - angedeutet, der sich aber bei der Vereinfachten Faltung wieder
weghebt. Die Vereinfachte Faltung 143t sich genauso auch bei der Laplace-Transformation anwenden, bei deren Transformierten keine
6—Funktionen auftreten. [6]
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Bild 6.2: Prinzip der Gewinnung der Uber-
tragungs—Funktion eines Verrundungs—Filters
A2BTL e

H,(w) (Nyquist Filter) fur digitale Symbole mit

Hilfe der vereinfachten Faltung H;(w) {f} G(w)
im Frequenzbereich

Bild 6.1: Beispiel zur Durchfuhrung der verein-
fachten Faltung u.(t) = h(t) im Zeitbereich

6.1.2 Faltung im Frequenzbereich

Eine Multiplikation im Zeitbereich bedeutet eine Faltung im Frequenzbereich. Nach dem Vertauschungssatz
gelten hier die gleichen Zusammenhénge wie bei der Faltung im Zeitbereich. Da das Faltungsintegral Giber der
Kreisfrequenz w = 2x f gebildet wird, muR hier vor dem betreffenden Integral % stehen.

f(8) - h(D) L m ) H(w = vy = %{Fl () Hw)) = Fuw) 5 H(w) 6.7)

Bei der graphischen Durchfihrung z.B. der vereinfachten Faltung im Frequenzbereich empfiehlt es sich, falls

1

die Funktionen graphisch vorliegen, den Faktor # z.B. Uber dem Faltungsstern {2>? zu schreiben, damit er
nicht vergessen wird. Bis auf den Faktor i ist die Faltung im Frequenzbereich identisch mit der Faltung im
Zeitbereich. Das gilt auch fur die vereinfachte Faltung.53

Formung von Daten-Symbolen: Roll-Off Die Gewinnung der Ubertragungsfunktion H,(w) eines allge-
meinen Roll-Off-Filters, das der Nyquist-Bedingung 1 gentgt, mit Hilfe der Faltung im Frequenzbereich
wird in Bild 6.2 gezeigt. )

Damit die Datensymbole die erste Nyquist—-Bedingung erfullen, mu3 die Ubertragungsfunktion H,(w) des
Formungs-Filters Symmetrie-Punkte auf ihren Flanken (Nyquist-Flanken) aufweisen. Wie die Konstruktion
erkennen lait, entstehen diese Symmetrie—Punkte dadurch, daR die Ubertragungsfunktion H;(w) eines idealen
Tiefpasses mit einer geraden Funktion G(w) gefaltet wird. Diese Bedingung ist hinreichend.

In der Praxis wird fur die gerade Funktion G(w) eine Cos-Kuppe genommen, weil durch diese Wahl die
Nebenmaxima der Datensymbole kleiner werden.

e Bei der Beschreibung der Modulationsverfahren wird wahlweise der Zeit- oder der Frequenzbereich be-
trachtet, abhangig davon, was

— einfacher zu beschreiben ist oder
— die Eigenschaften deutlicher darstellt.

Die Eigenschaften der Fourier-Transformation werden hierfur als bekannt vorausgesetzt. Das gilt insbe-
sondere fur die Faltung, die bei den Modulationen verschiedentlich zur Anwendung kommt.

6-3Bei vielen typischen Anwendungen wie Modulation und Abtastung ist mindestens eine periodische Zeitfunktion an dem Produkt im
Zeitbereich beteiligt.
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Die Modulationsverfahren im Detail
Es folgt im weiteren Verlauf eine ausfuhrliche Beschreibung der Modulationsverfahren. [13]
Analoge Modulationen :

¢ Amplituden—Modulationen
¢ Winkel-Modulationen (Frequenz— und Phasen—Modulationen)

Digitale Modulationen :

e Eingriff in die TrAger—Amplitude
e Eingriff in die Trager—Frequenz oder —Phase
e Vieltrager—Modulationen
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Die Amplituden-Modulationen

Die Amplituden—Modulation ist (als ,,gewodhnliche Amplituden—-Modulation* AM) die historisch alteste Art
der Modulation.

In einer anderen Form, als ,,Quadratur-Doppel-Seitenband-Modulation* (QDSB), ist sie jedoch die
wichtigste Modulationsform bei den digitalen Modulationen.

Zunachst werden die prinzipiellen Eigenschaften der verschiedenen Formen®4 der Amplituden—Modulatio-
nen vorgestellt:

e gewdhnliche Amplituden—-Modulation AM
e lineare Amplituden—Modulation, Doppel-Seitenband—Modulation DSB
e Quadratur—Doppel-Seitenband—Modulation QDSB

7 Die gewohnliche Amplituden-Modulation AM

7.1 Ildeale Amplituden-Modulation

In diesem Abschnitt wird zunachst betrachtet, wie eine Amplituden—Modulation im lIdealfall erzeugt werden
kdonnte und was demzufolge die Eigenschaften eines amplitudenmodulierten Signals im Zeit— und Frequenzbe-
reich sind.

Spektral bedeutet ,Modulation” eine Frequenz-Umsetzung vom Niederfrequenz—Bereich in den Hochfre-
guenz—Bereich.

e Da in einem linearen zeitinvarianten (LTI linear time invariant) Ubertragungs—System keine neuen Fre-
guenzen entstehen, sind diese fur Modulation und Demodulation nicht zu gebrauchen.

e Sowohl fur die Modulation (als auch ftr die Demodulation) sind deshalb nichtlineare Systeme erforder-
lich. Fir AM ist eine quadratische Nichtlinearitat oder ein Multiplizierer geeignet.

e Besonders geeignet fur eine Amplituden—-Modulation sind:

- ,.Knick-Kennlinien* (additive Modulation)
— quadratische Nichtlinearitaten, ,quadratische Kennlinie“ (additive Modulation)
— Multiplizierer (multiplikative Modulation)

Multiplikation von Nachricht mit Tragerschwingung ergibt ,ideale“ Modulation.

— Schalter oder Umpoler (multiplikative Modulation)

Schalter und Umpoler in Kombination mit entsprechenden Filtern arbeiten bezliglich Modulation wie (ideale)
Multiplizierer, haben aber einen besseren Wirkungsgrad. Beide kdnnen auch als Zeit-variante lineare Systeme
betrachtet werden.

7.2 Die AM im Zeitbereich

Der Hochfrequenz—Trager (carrier) uc(t) ist eine Cos—férmige Schwingung.

uc(t) = Ug cos(Qet) (7.2)

Das modulierende Signal ux(t) (analoges NF-Signal, Nachrichten—Signal) beeinflut die Amplitude Uc der
Tragerschwingung. Die (Hullkurve der) Amplitude der modulierten Schwingung soll proportional zum Zeit-
verlauf des Nachrichten—Signals sein. Der Proportionalitatsfaktor k 4, wird als Modulatorkonstante bezeich-
net. Die so definierte Hullkurve an den AM Zeitverlauf muf3 dabei stets > 0 sein.

U — Us(t) = Ug + kan -un(t) >0 Huallkurve bei AM (7.2)

Der Zeitverlauf der (gewohnlichen) Amplituden—Modulation (AM) wird dann:

64Eine weitere Art ist die Einseitenband-Modulation (SSB, single side band). Diese geht aus der Doppelseitenband—Modulation (DSB)
hervor, stellt aber genau genommen eine Mischform aus Amplituden— & Phasen—Modulation dar, ahnlich zur QDSB. SSB wird in einem
eigenen Kapitel ,Einseitenband— und Restseitenband—Modulation, SSB — VSB*“ [13] behandelt.
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uan (t) = [Uc + kans - un(t)] v cos(Qct + ) AM Zeitverlauf (7.3)

Bild 7.1 zeigt einen typischen Zeitverlauf fur die AM. Hier folgt die (obere) Hullkurve exakt dem Zeitverlauf des
Nachrichtensignals uy (t). Die Amplitude des Tragers ist normiert auf Ugx = 1.

AM Zeitfunktion Modulationsgrad m = 1

[
|
|
i

25
oL Obere Hullkurve SN ]
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1.5 AN UC \ s . .
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Bild 7.1: Typische Zeitverlaufe einer AM (normierte Darstellung mit Trager Uc = 1)

Bei den Amplituden—Modulationen ist es zur Darstellung des Zeitverlaufes Ublich, als typisches Nach-
richtensignal ux(t) eine Cosinus- (oder Sinus-) Schwingung anzunehmen. Dies hat den Vorteil, daR sich
mit dieser Wahl die Verhaltnisse im Zeitbereich recht einfach und klar darstellen lassen.

7.3 Blockschaltbild des AM Modulators

Die AM kann auch als multiplikative Modulation bezeichnet werden, da der Cos—Trager mit einem Amplitu-
denfaktor multipliziert wird, welcher vom modulierenden Signal uy (¢) abh&ngt, markiert durch | in Gleichung
(7.3). Diese Gleichung kann auch noch ausmultipliziert werden, was zu einem weiteren Blockschaltbild fuhrt.

wart(t) = [Uc + kanr - un(t)] * cos(Qet) = Ue cos(Qet) + [kans - un ()] * cos(Qct)  AM Zeitverlauf| (7.4)

Damit ergeben sich unmittelbar zwei Varianten flr das Blockschaltbild fiir eine Realisierung einer gewéhnlich-
en AM mittels eines Multiplizierers, Bild 7.2.7 kay ist die Modulator-Konstante (Verstarkungs—Faktor).

Kennzeichnend fur alle ,multiplikativen® Modulationen sind die absolut &quidistanten Nulldurchgan-
ge der modulierten Hochfrequenz-Schwingung (im Zeitbereich), vergleiche Bild 7.1.

7.4 Spektrum der AM

Mit Hilfe des Faltungs—Satzes oder des Modulations—Satzes der Fourier—Transformation’? erhalt man aus Glei-
chung (7.4) die Spektraldichte einer AM.

Uan(w) = 70c[5(w — Qc) + 6(w + Qc)] + '““TM[UN(W —Qc) + Un(w + Q)] (7.5)

Trager

DSB

71wird die Addition des Tragers (bzw. von U¢) fortgelassen, erhalt man eine Doppelseitenband—Modulation (DSB).

72Da diese Zusammenhange frither nicht allgemein bekannt waren, muflte an dieser Stelle das Nachrichtensignal als Cos—Schwingung
angesetzt werden. Eine Aussage Uber die dabei entstehenden Spektrallinien liel? sich dann mit Hilfe von trigonometrischen Umfor-
mungen gewinnen. In zahlreichen Fachbichern findet man das auch heute noch so dargestellt. Zur Fourier—Transformation siehe auch:
http://ww. diru-beze. de
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Uam(t)=[Uc+kamun(t)]cos(Qct)

Uam(t)=Uccos(Qct)+k apUpn(t)cos(Qct)

un(t) un(t)
O_>kAM _> >< _> kAM_> >< 4’@_>
NF _ AM NF DSB AM
Uc —
Uc
HF & uc(t)= HF 4 uc(t)=

Trager cos(Qct) Trager cos(Qct)

Bild 7.2: Blockschaltbilder des AM Modulators (entsprechend Gleichung (7.4))

Zur Darstellung der Spektren der Amplitudenmodulation ist es Ublich, symbolische Formen zu verwen-
den, aus denen die Umsetzung im Frequenzbereich deutlich zu ersehen ist, z.B. eine Art von ,Schmetterlings-
Form®“. Die Sektraldichte der AM ergibt sich dann entsprechend zur Blockstruktur rechts in Bild 7.2, wie es
Bild 7.3 zeigt.

NTAN«») A
TR TR
T Uc(w) TUC(U))
1 m m
-Qc o | Q. @
Upss(w) +
A ] s I\/IUSB R
_QC QC (*)'

UAM((D)

LSB N\ USB
Qc ®

NA /{
-

Bild 7.3: Typische Spektraldichten einer AM; Das AM Spektrum hat eine Tragerlinie und ein oberes (USB) und
ein unteres (LSB) Seitenband. (zweiseitige spektrale Darstellung)

Wie aus Bild 7.3 zu erkennen ist, besteht die AM im Spektrum aus folgenden Teilen:
e Trégerlinien bei £Q¢ (Hier wird die zweiseitige spektrale Darstellung verwendet.)

e (jeweils) einem oberen und einem unteren Seitenband (upper side band: USB, lower side band: LSB).

Beide Seitenbander enthalten die gleiche Information.”® Im USB ist die Information in Regellage, d.h.
in der gleichen relativen Frequenzlage wie im NF—Bereich. Im LSB ist die Information in Kehrlage, d.h.
die relative Frequenzlage ist gegeniiber dem NF-Bereich vertauscht.

Die HF-Bandbreite der Amplituden—Modulationen ist gleich der doppelten NF-Bandbreite. Damit ge-
horen diese Modulationsarten zu den Bandbreite-sparenden Arten. Diesem Vorteil steht jedoch der Nachteil
gegeniber, daB diese Modulationsarten einen héheren hochfrequenten Stérabstand benétigen, um zum gleichen

73Man kann daher (ohne Verlust an Information) auch nur ein Seitenband (ibertragen und kommt so zur Einseitenband—Modulation
(single side band, SSB)
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Stérabstand nach der Demodulation zu kommen wie eine Modulationsart mit gréf3erer HF—seitigen Bandbreite,

wie z.B. Frequenzmodulation.
Da bei der AM im Spektrum die Tragerfrequenz—Linie vorhanden ist, heil3t diese auch DSB-LC (double side

band - large carrier), im Unterschied zur Doppel-Seitenband-Modulation (DSB), bei der keine Tragerlinie
im Spektrum vorhanden ist, Bild 7.3 (linke Seite).

7.5 Modulations-Grad der AM

7.5.1 Kompatibilitat

Die Bedingung bei AM ist, dal} die Information aus der Abtastung der Hullkurve der modulierten Schwin-
gung zurtickgewonnen werden kann. Die Hullkurve der AM darf daher die Nullinie bestenfalls berthren, jedoch
nicht schneiden. Als MaR daftr wurde der Modulationsgrad m eingefuhrt. )

Diese Bedingung resultiert aus der Geschichte des Radios: Am Anfang der (Rund-) Funk-Ubertragung von
Musik und Sprache gab es als Demodulator nur den Detektor, mit dessen Hilfe die Hullkurve der AM abgetastet
werden konnte, Bild 7.4. Der Rohren—Detektor [7] ist alter (1904) als der Kristall-Detektor [8].

:

Bild 7.4: Typische Schaltbilder von Detektor—Apparaten aus den Anfangen des Radios

PR IMA&

T GROUND

'i!CONDA'nv

Die Bezeichnung Detektor bedeutet (heute) speziell: Kristall mit Drahtspitze zur HF-Gleichrichtung. Dies
kann als Vorlaufer der Halbleiter—-Diode aufgefal’it werden. Mit Detektor allgemein wird ein abstimmbarer
Schwingkreis mit HF—Gleichrichter, ein so genannter Detektor—Apparat bezeichnet.

Alle Verbesserungen und Verfeinerungen der Technik der Amplitudenmodulation muBten auf diese (einmal
getroffene) Festlegung Rlcksicht nehmen, damit die Kompatibilitat erhalten bleibt. Bei einer Umstellung
auf eine andere (und gunstigere) Modulationsart hatte es ansonsten schlagartig Millionen von nicht mehr zu
gebrauchenden Empfangern gegeben. Dies ist nicht durchsetzbar. Neue Ubertragunsverfahren im Rundfunk
(UKW-FM, DSR, DAB, DVB) erfordern daher i.a. auch neue Frequenzbereiche. Die alten Verfahren kdnnen
aber nicht einfach aufgegeben werden, sondern laufen meist noch jahrelang parallel, bis sie schliel3lich mangels
Nachfrage (eventuell) eingestellt werden kdénnen.

Der AM-Rundfunk auf Lang— Mittel- und Kurz—Wellen existiert z.B. nunmehr seit vielen Jahrzehnten
(Start: 1923). Mittlerweile wurde unter dem Namen ,DRM" (siehe: htt p: / / waww. dr m or g) ein digitales Uber-
tragungsverfahren entwickelt, das den AM—-Rundfunk langerfristig ablosen kdnnte. Hierfur werden neue Em-
pfanger bendtigt. Da die Umstellung von AM auf das DRM-Format schrittweise erfolgen soll, wurde DRM
kompatibel zur AM Kanalbandbreite (LW & MW 9 KHz; KW 10 KHz) gewahlt.

7.5.2 Definition des Modulationsgrades

Der Modulationsgrad m ist definiert als ein Verhaltnis, das aus den Maximal- und den Minimal-Werten der
(oberen) AM-HUullkurve gebildet wird.

. Umax - ﬁmin

== - Modulationsgrad allgemein (7.6)
Umax + Umin

m

Gleichung (7.6) gilt fur beliebige Kurvenformen der Nachricht. Mel3technisch benutzt man eine Cos—formige
Nachrichtenschwingung:

un(t) = Uy cos(wnt) (7.7)
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Mit Gleichung (7.6) wird dann:
. S . O . .
Unaz =Uc +Un ; Upin =Uc — Uy ; ~  |m= o Modulationsgrad mef3technisch (7.8)
c
In Bild 7.5 ist die Definition des Modulationsgrades dargestellt.
AM Zeitfunktion, Modulationsgrad m=0.7
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rt- ’\L*Jf‘" ’N’”ic’ NiNINE ”UC’UN
Sirecrilitinas
£ AR M
S IAd
sl
ol
2% 1 2 3 _z‘l 5 6 7 8
Zeit -
Bild 7.5: Zur Definition des Modulationsgrades
Wird der Modulationsgrad m > 1, so entsteht Ubermodulation.
Uy >Uc~m>1  Ubermodulation (7.9)

Bei AM muR Ubermodulation unbedingt vermieden werden. Bild 7.6 zeigt deren Auswirkung auf die (detektier-
te) Hullkurve. Ist die Amplitude der Hullkurve groR3er als die Amplitude des HF-Trégers (Ubermodulation), so
folgt daraus eine (nichtlineare) Verzerrung des demodulierten Signals.

AM Zeitfunktion, m=1.3,

Multiplizierer

AM Zeitfunktion, m=1.3, AM-Sender
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Bild 7.6: Auswirkung einer Ubermodulation m > 1 auf das demodulierte Signal in Abhangigkeit vom Modulator
(Multiplizierer (links) bzw. AM-Sender (rechts))

Ubermodulation in der Form von Bild 7.6 (links) entsteht auch auf dem Funkweg infolge von Reflexionen an

der lonosphéare (Mehrwege—Ausbreitung), was zu unangenehmen (selektiven) Verzerrungen des empfangenen
Signals fuhrt. Da sich die Reflexions—Eigenschaften der lonosphéare bestandig andern, wechselt sich, besonders
bei Nacht, guter und gestérter Empfang z.T. in rascher zeitlicher Folge ab.
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AM-Sender missen unbedingt eine Ubermodulation auch deswegen verhindern, da sonst die maximale
Amplitude des Sende-Signals den Aussteuerungs—Bereich (des Senders) Ubersteigen wirde, Bild 7.6 (rechts).
Dies erfolgt mit Hilfe eines Amplituden—Begrenzers (oder Clippers) fur das NF-Signal.

Zusatzlich ist es bei AM-Sendern Ublich, leise NF-Passagen in der Lautstarke anzuheben (Compander),
was zu einer Dynamik-Kompression fiihrt, die meist auch noch frequenzabhangig ausgefihrt wird (Prasenz—
Filter).”* Der Zweck ist ahnlich wie bei entsprechenden Kompressionsverfahren bei Tonbandaufnahmen (Dolby;,
HighCom etc.) und dient der Unterdriickung von Storgeréduschen, die auf dem HF-Weg entstehen (Stdrungen
auf dem Ubertragungskanal). Die AM—Empfanger haben jedoch keine Expander, weil es erstens fir die sen-
derseitige Kompression keine Norm gibt und zweitens, weil speziell fur die Wiedergabe mit Hintergrund—
Gerauschen, wie z.B. im Auto, eine komprimierte NF  besser” klingt.

7.6 Zeigerdarstellung der Amplitudenmodulation

Far die Zeigerdarstellung der Modulation wird eine Cos—férmige NF angesetzt. Man erhalt damit eine Spek-
traldarstellung fur die AM mit Linien gemaR Bild 7.7. Die Lange der Zeiger werden fur die Zeigerdarstellung
gleich den Amplituden der Teilschwingungen gewahlt’->. )

Die Zeigerdarstellung ist eine Mischform aus Zeit- und Frequenzbereich. Diese hat Ahnlichkeiten mit
der Zeigerdarstellung bei der symbolischen Berechnung (mit komplexer Rechnung) von elektrischen Netzwer-
ken. Dort haben alle Zeiger die gleiche Rotationsgeschwindigkeit, weil in allen Teilen des Netzwerkes die gleiche
Frequenz herrscht.

1{ Un(w)
Uam(t)= T 1 T >
AM\Y—
[Uct+kamUn(H)]cos(Qct) *{1/211 w
(®) ' TUc(w) '
Uy - .
: T >
NF >“< DSB T AM -Qc 0
HF ® T Un(®) I
u = .
Tl‘é.gero CSS(QCt) T T /2{ T T=
—Qc I Q. W

Bild 7.7: Amplituden—Modulation mit Cosinusformigem NF-Signal

Da die Frequenzen dieser Linien unterschiedlich sind, stellt man sich das resultierende Zeigerbild als
mit der Frequenz Q¢ des Tragers stroboskopisch angeleuchtet vor. Damit steht die Tréagerlinie still und die
Seitenlinien fuhren Relativ—Drehungen mit +wy aus. Bild 7.8 zeigt diese Zeigerbilder der AM (mit w, = wy).”®

Yamflt)

2 XN /T\\
m.Gq m.g; 0SB UsB
2 2

wrpws § wWyjug ws ) ws
ar r
T~
wy
a) b)

Bild 7.8: Zeigerbilder der AM: a) rotierender Trager—Zeiger, b) feststehender Trager—Zeiger

747ur Dynamik—Beeinflussung hat sich (speziell auch bei UKW FM) das ,Optimod* Verfahren eingebiirgert.

75Die Linien bei der zweiseitigen Darstellung tiber der Frequenz w stellen jeweils die Langen von rechts bzw. links herum laufenden
Zeigern dar, die der halben Amplitude der zugehdrigen Cos—Schwingung entsprechen.

76Etwas ungenau werden hier die Zeiger mit ,0SB" (oberes Seitenband) und ,USB“ (unteres Seitenband) — statt ,Seiten—Linien* —
bezeichnet.
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Bild 7.9 zeigt, wie man sich die Zeitpunkte, in denen die Amplituden—-modulierte HF die Hullkurve beruhrt,
durch die Zeigerdarstellung entstanden denken kann.

Bild 7.9: Beispiel fur die Konstruktion einer AM-Schwingung mit Hilfe der Zeigerdarstellung.

Bevor die Fouriertransformation zum allgemeinen Handwerkszeug des Ingenieurs gehorte, war die Zeiger-
methode eine sehr weit verbreitete und benutzte Methode um Modulationen zu beschreiben. Bei der linearen
Verzerrung der AM beim Durchgang durch Filter ist sie besonders anschaulich.

7.6.1 Leistung der AM

Far Cos—férmiges Nachrichtensignal ergeben sich im Zeit— und Frequenz—Bereich die Verhéaltnisse gemaf Bild
7.10. Man mul} dabei unterscheiden zwischen der momentanen Leistung und der mittleren Leistung. Beide
Werte sind bei der Dimensionierung der Senderendstufe zu bertcksichtigen. Bezogen wird auf die Trager—
Leistung Pc.

ulH m=1

T2 N | LV / -
Tr ﬂ\\ 7 \ \\ ~Us

_ (4

’ 0 ’\\ I\/Il\ R\ t ~ mUTI
1 /N 7y 2
/ / »

~Ug AH-MYe el A I

4 // 2,

117 \ So-wy Qotoy

-2 UY'_/ ~

Bild 7.10: Zur momentanen und mittleren Leistung der AM

Die momentane Leistung entnimmt man dem Zeitverlauf der AM. Sie schwankt zwischen einem maximalen
und einem minimalen Wert, der vom Modulationsgrad m abhangt. Fur die Dimensionierung ist der maximale
Wert der Leistung maf3geblich.

Prax(m) ~ [(1 +m)Uc]? ~ Prax(m) = (1 +m)? - Pe (7.10)
Fur m = 1 ergibt sich die Spitzen—Leistung P,

Psp = Prax(1) ~4-U2 ~ Py, =4Pc  AM Spitzen-Leistung (7.11)

Waurde die Spitzenleistung Uberschritten, kénnte der Sender beschadigt werden. Daher besteht auch sendersei-
tig ein wichtiger Grund um Ubermodulation m > 1 zu vermeiden.
Die mittlere Leistung P kann man nach dem Parseval’'schen Theorem der Spektralverteilung entnehmen.

P(m) ~ (1+ m;)ffg«»?(m) =(1+ %Q)PC (7.12)

Fur m = 1 ergibt sich ein Maximalwert der mittleren Leistung zu
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— 3~ — . . .
Prax ~ iU% ~ Pmax = 1,5 P maximale mittlere Leistung der AM (7.13)
Damit wird das Verhéltnis von Spitzenleistung zu maximaler mittlerer Leistung
P, 8
=% 292666 (7.14)
Pmax 3

Dies bedeutet einen maximalen Crestfaktor Cr,,, der AM, definiert als das Verhaltnis von Spitzenwert zu Ef-
fektivwert der Spannung, von

VP 2-Uc \/§

Crp = ———= = — =4/= =1,633 ~ 4,26dB Crestfaktor der AM (m = 1)
V Prax V 3/2 Uc 3

Aus der Spektralverteilung sieht man zudem, wie sich die mittlere Leistung auf die Trager—Leistung und die

Seitenband-Leistung aufteilt.

In den Seitenbandern steckt die Information. Die betreffende Leistung (Psg = %2 - Pc) muB3 vom Modu-
lations—Verstarker aufgebracht und der Senderendstufe (dem eigentlichen Modulator im engeren Sinne) zur
Verfugung gestellt werden, also maximal (m = 1) somit die halbe Tragerleistung Psg = % - Po.

Im Trager steckt eine viel groRere Leistung (Po ~ Ué) als in den Seitenbandern. Fur das Verhéltnis von
Trager—Leistung zu Seitenband-Leistung folgt in Abhéangigkeit vom Modulationsgrad:

(7.15)

Po_2 5,
Pgg  m?

Trager-Leistung
Seitenband-Leistung —

(7.16)

Bei AM steckt somit maximal 1/3 der gesamten abgestrahlten Leistung in den Seitenbandern, Bild 7.11.
Bei einem mittleren Modulationsgrad m = 30% betragt die Seitenband-Leistung nur wenige % der Trager—

Leistung. Auch aus diesem Grunde wird senderseitig das NF-Signal komprimiert, so daf} sich m vergrol3ert.

AM PC & PSB bezogen auf (Pc + PSB)

AM Seitenband-Leistung PSB & Wirkungsgrad n

1 L 2 e S o
Tréager—Leistung Pe=1 Gesamt-Leistung (PC + PSB)
0.8 0.8-
' = 067l relative Tréager-Leistung Pc/(Pc + PSB)
= L @ L
» 0.6 ;] 0.6
0] j=2)
o o5l a
o’ Seitenband-Leistung P, o
0.4 \ B 0.4 | band i )
L L relative Seitenband-Leistung P_ /(P +P_)) - n
033 Wirkungsgrad n 033 \Si ¢ S8
0.2 0.2
o i i i 0 T i i i
0 0.2 0.4 0.6 0.8 1 0 0.2 0.4 0.6 0.8 1

Modulationsgrad m — Modulationsgrad m —

Bild 7.11: Seitenband—, Trager—Leistung und Wirkungsgrad der AM, absolut und bezogen auf die (gesamte)
abgestrahlte Leistung als Funktion des Modulationsgrades m (normierte Darstellung)

Die abgestrahlte Tragerleistung tragt nichts zur Informationsuibertragung bei. Fur die Informationsuber-
tragung ist diese Leistung nutzlos. Die Tragerleistung muf jedoch fir AM zur Verfigung gestellt werden,
da man bei der AM (aus Grunden der Kompatibilitdt) die Hullkurven—-Demodulation anwendet. Der Betrieb
von AM-Sendern ist daher unnotig teuer. Im AM—-Empfanger wird jedoch die GrofRe des Tragers fur eine
Verstarkungsregelung (Schwund-Regelung) und zur ,Feldstarke—Anzeige“ genutzt’-’.

77Bei Roéhrenempfangern erfolgte diese Anzeige mit Hilfe eines (griin leuchtenden) magischen Auges.
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8 Ildeale AM Demodulation

Die hier betrachtete ideale Demodulation einer AM-Schwingung lasst sich mit heutiger Technik (Integrierte
Schaltkreise oder Digitale Signalverarbeitung) ziemlich exakt realisieren.

Mit der friheren Réhren—-Technik war man auf Kompromisse angewiesen. Die ,ideale® AM Demodulation
ist somit die Zielvorgabe fur das mit dem jeweiligen Stand der Technik erreichbare Ergebnis.

8.1 Hullkurven-Demodulator (asynchrone Demodulation)

Der Hullkurven—Demodulator (Spitzen—Detektor) tastet die Hullkurve der AM—Schwingung ab. Er ist als De-
modulator nur fur AM zu gebrauchen, weil nur hier die Hullkurve der modulierten Schwingung mit der Nach-
richtenschwingung tibereinstimmt, Bild 8.1. Es muR daher Ubermodulation m > 1 vermieden werden.®?

U‘m‘““‘“}“l“‘l\\]“‘m““w|HHW“W\|\\\|.“lplll\““"\l““““!uunu

R -'u‘}H
(gt |

Bild 8.1: AM—-Schwingung und ihre Hullkurve

Der konventionelle Hullkurven—Demodulator entspricht der Detektor-Schaltung aus den Anfangen des Ra-
dios (mit Ausnahme, daR der Schwingkreis fest auf die ZF abgestimmt ist), Bild 8.2.

Linduktiv’ angekoppelte

Antenne
Bt T HF NF
ot
/™ == ; e c= bjwc -LL
j 1;}21

.

=
ZF Detextor

Bild 8.2: Hullkurven—Demodulator: AM—Demodulator im Super (links), Detektorschaltung (rechts)

Jldeal” arbeitet der Hullkurven—Demodulator dann, wenn die Diode eine ,Knick—Kennlinie“ hat, die Zeit-
konstante T' = RC richtig dimensioniert und die Amplitude der AM-Schwingung gentigend groR ist.

Diese Bedingungen lassen sich mit Halbleiterdioden naherungsweise erflillen, solange der Modulationsgrad
m < 100% bleibt.

Die Gleichrichter—Diode trennt den HF-Teil (links) vom NF-Teil (rechts) des Detektors, Bild 8.2.

e Der HF-Teil muf3 dabei so ausgefuhrt sein, dal? an ihm keine NF-Spannung und keine Gleichspan-
nung abfallt. Dies erreicht man durch die Spule des Schwingkreises, die Gleichstrom— und NF-mafig
kurzschlief3t.

e Andererseits mul? der NF-Teil so ausgelegt sein, dal an ihm keine HF-Spannung abfallt. Dies erreicht
man durch den Kondensator C. Die NF muf} andererseits an diesem C' abzugreifen sein. Daher bendtigt
man einen Entlade—Widerstand R parallel zu C.

Die Zeitkonstante 7' = RC mufB so gewahlt sein, daB die Entladung der NF folgen kann, Bild 8.3 [9]. Andern-
falls ergibt sich ,Diagonales Clippen®, Bild 8.4 [10]. Dieses fuhrt auf starke nichtlineare Verzerrungen des
demodulierten Signals.

81Bej AM—Fernempfang laRt sich (empfangsseitig) Ubermodulation praktisch nicht vermeiden, da infolge von selektivem Fading der
Trager zeitweise mehr oder weniger geschwacht bis geldéscht werden kann.
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vi(f)

R-F
envelope

Voltage

Diagonal
clipping

(a) (b)

ve (1) vol(l) vo (1)

(¢c) Correct RC (d) RC too large (e) RC too small
Bild 8.4: Diagonales
Bild 8.3: Der EinfluRl der Entlade—Zeitkonstante auf das demodulierte Sig-  Clippen bei zu groBer
nal Zeitkonstante

Die Zeitkonstante des RC-Gliedes laRt sich (vereinfacht) wie folgt dimensionieren. Die NF-Spannung ent-
spricht der Hullkurve der AM und ist (ohne den Gleichanteil):

un(t) = m - Ug cos(wnt) (8.1)

An der Stelle ihrer gréRten negativen Steigung hat die Hiillkurve den Wert U.. Das RC—Glied wird bei jeder
Halbwelle wieder aufgeladen und entladt sich dann exponentiell bis zur nachsten. Die exponentielle Entlade-
kurve des RC—Gliedes kann dabei durch eine Tangente ersetzt werden, weil die Krummung der e—Funktion
noch vernachlassigbar ist. Damit ergibt sich als Bedingung:

durc(t) Uc _ -
— . 2
i T > U - mwy (8.2)

max

Damit die Entladung der NF-Spannung folgen kann, muR also die Entladung schneller erfolgen, als es der
maximalen Steilheit der Hullkurve und damit von uy (¢) entspricht. Daraus folgt fur die GroRe der Zeitkonstan-
ten T bzw. flr den zuldssigen Modulationsgrad m:

1 1
T=RC<—— ~ m<— (8.3)
mwy wnT
Eine genauere Betrachtungsweise, Bild 8.4, liefert das gegeniber Gleichung (8.3) leicht modifizierte Ergeb-
nis.
1

N AE ©9

e Dadiese Art der Demodulation ohne empfangsseitigen Hilfs-Trager auskommt, wird sie asynchrone
Demodulation genannt.

8.2 Synchrone Demodulation von AM

Die synchrone Demodulation benétigt einen Frequenz— und Phasen-richtigen Hilfstrager. Dieser mul3 aus
dem empfangenen Signal gewonnen werden.

Ist der Modulationsgrad der AM m < 1 (wie es ordnungsgeman sein soll), so erkennt man aus dem Zeit-
verlauf der AM, siehe Bild 7.5 (Seite 22), daR man den Trager ganz einfach dadurch zurickgewinnen kann,
dall man die AM-Schwingung durch einen Begrenzer—Verstarker (limiter) schickt, Bild 8.5. Da bei AM die
Nulldurchgénge der Zeitfunktion &quidistant sind, hat man anschlieend den wiedergewonnenen Trager in
Rechteckform vorliegen, womit er sich direkt zur Steuerung eines Multiplizierers eignet, der in diesem Fall
eine maanderformige Tragerschwingung erhalit.

© Prof. Dr.—Ing. Dietmar & Matthias Rudolph 12. April 2011 BTU Cottbus



MV 28 Modulationsverfahren

Uam(t) Upem(t)

o—= I A -
L Tragerfilter Limiter : :

N > uc(t)
~

Bild 8.5: Synchron—Demodulator von AM; Das Tragerfilter ist optional.

Diese Schaltung (Begrenzer & Multiplizierer) eignet sich zur Realisierung in einem IC. 82 Bei der Reali-
sierung als IC wird — allerdings ohne das (optionale) Tragerfilter — nur ein Begrenzer—Verstarker eingesetzt.
Die Trager—Riickgewinnung arbeitet somit breitbandig. Geht nun infolge (ausbreitungsbedingter) Ubermo-
dulation die Hullkurve der modulierten Schwingung durch 0, so hat die ausfullende HF-Schwingung einen
Phasensprung. Dieser Phasensprung tritt dann auch im amplituden-begrenzten Signal auf. Dies hat zur
Folge, dal3 der Synchron—Demodulator bei dieser Art der Trager—Rickgewinnung genau wie ein Hullkurven—
Demodulator arbeitet. Das demodulierte Signal hat damit die (prinzipielle) Form der detektierten Hullkurve
links in Bild 7.6 (Seite 22). Also ist bei den IC-Demodulatoren (ohne Trager—Filter) auch keine Ubermodulation
zulassig, weil dies auf nichtlineare Verzerrungen des demodulierten Signals fahrt.

Eine wesentliche Verbesserung in Bezug auf Ubermodulation bringt das in Bild 8.5 vorgesehene (optionale)
schmale BandpaR-Filter fur den Trager. Wird tatséchlich nur der Tréager (und praktisch nichts von den
Seitenbdndern) durchgelassen, so erhdlt man immer einen phasenrichtigen Hilfstrager, also auch bei einem
~1rager—Rest* in Folge von Fading. Ausnahme davon ist nur ein Totalschwund des Tragers bei Fading. Mit dem
schmalbandigen Tréagerfilter arbeitet der Synchron—-Demodulator auch bei Ubermodulation m > 1 richtig®2.

Statt eines schmalen Filters fur den Trager wird in moderner Technik ein Phasen-Regelkreis (PLL, phase
locked loop) verwendet, Bild 8.6 [11].

90° phase- :

shift network | v.C.O.
! .CO.}e
|

]

|
I
l
|
|
[ - —_ —t
——d Multiplier L
AM. signal _l_ Demodulated

input Filter output
capacitor |

Bild 8.6: PLL Demodulator fur AM (PD: phase detector, LPF: low pass filter, A: amplifier, VCO: voltage controlled
oscillator, PLL: phase locked loop)

8.2.1 Zeitsignale bei Synchroner Demodulation von AM

In Bild 8.7 sind die zeitlichen Verlaufe der Signale dargestellt, die sich bei synchroner Demodulation (,lineare"
Demodulation, ideale Demodulation) eines AM Signals ergeben.

In Bild 8.7 ist die AM-Schwingung mit Modulationsgrad m = 0,7 in der Farbe magenta gezeichnet. Das
Produkt der AM-Schwingung mit der (empfangsseitigen) HilfstrAger—Schwingung ist grin gezeichnet. Dies
ist das Ausgangssignal des Multiplizierers und hat nur positive Werte. Es enthalt daher einen Gleichanteil
(blau, gestichelt), der porportional zur Amplitude des Tragrs ist. Diese Spannung ucc Wird zur Verstarkungs—
Regelung (automatischer Schwundausgleich, AGC: automatic gain control) des Empfangers verwendet. Dieser
Uberlagert ist die demodulierte Nachrichtenspannung uy (t) (NF-Spannung), hier blau gezeichnet.

82Dje AM-IC’s enthalten diese Funktionsblécke, zusammen mit HF-Vorstufe, Transistor-Ring—Mischer, ZF-Verstarker, Regelspan-
nungs—Erzeugung, NF-Vorverstérker: also ein komplettes Empfangs—IC. Als auflere Beschaltung verbleiben i.w. noch: HF-Spulen, Ka-
pazitats—Dioden & (Keramik-) ZF-Filter. IC's fur Rundfunkempfanger enthalten zusatzlich die fur UKW FM notwendigen Stufen.

8:3Nicht jedoch bei DSB (DSB-SC), weil hier der Trager identisch Null ist: m — co. Fiir DSB (digital: PSK, phase shift keying) kann der
,Costas* PLL—-Demodulator verwendet werden.
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Synchrone Demodulation von AM; m=0.7
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Bild 8.7: Die zeitlichen Verlaufe der Signale bei Synchron—-Demodulaton von AM (,lineare* Demodulation)

Die Spannungen u scc und uy (t) stehen hinter dem Tiefpal3 (LPF: low pass filter), der auf den Multiplizierer
folgt, als upem(t) zur Verfugung, Bild 8.5.

e Wie aus Bild 8.7 erkennbar ist, gewinnt man die NF-Spannung hier nicht durch Spitzengleichrichtung,
sondern durch zeitliche Mittelwertbildung. Ein ,Diagonal Clipping* kann daher hier nicht auftreten.

8.2.2 Spektren bei Synchroner AM-Demodulation

Zur Multiplikation im Zeitbereich gehort im Spektrum die Faltung. Diese ist in dem Falle, dalR eine dieser
Funktionen aus é—Linien (Dirac—Impulse) besteht, sehr einfach durchzufihren: Die zu faltende Funktion, hier

das AM-Spektrum, wird an die Position von jedem der beiden §—Linien geschoben und addiert.®4 Man erhalt
1

damit die Darstellung in Bild 8.8. Die Faltungsoperation wird hier durch {T} dargestellt.

Unu(w) *{1/21% Uc()
I\/] ]/2{ LSB l\/] LiSB T THilfstrager T -
-Qc ' Qe W -Qc ' Q. W
UN((*))LPF
i [INAY na,
-2Qc 2Q0; W

Bild 8.8: Die Spektren der Signale bei Synchron—Demodulaton von AM; LPF: low pass filter

Das TiefpalB—Filter (LPF: low pass filter) nach dem Multiplizierer 1aRt nur den Gleichanteil (AGC Span-
nung) und das Spektrum des demodulierten Signals passieren. Hoherfrequente Anteile (auf der zweifachen
Tragerfrequenz 2€)¢) werden unterdruckt.

9 Lineare Amplituden-Modulation DSB

Bei der linearen Amplituden—Modulation oder Doppel-Seitenband—Modulation (DSB) ist der Hochfrequenz—
Tréager (carrier) uc(t) (ebenfalls) eine Cos—férmige Schwingung.

uc(t) = Ug cos(Qet) (9.1)

847ur Faltung und zu deren Vereinfachung ,vereinfachte Faltung* siehe das Vorlesungsskript ,Die Fourier—Transformation und ihre
Anwendungen, Teil 4. [5]
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Die Amplitude Uc der Tragerschwingung wird proportional (und damit linear) zum Nachrichten-Signal
un (t) beeinflult. Das Nachrichten—Signal kann dabei (je nach Anwendung) analog oder digital sein.

Uo — Uc(t) =kpsp-un(t) =un(t); kpsp=1 Amplitude bei DSB, linearer AM (9.2)

Der Zeitverlauf der linearen Amplituden—Modulation (DSB) wird damit:

uDSB(t) = kDSBuN(t) ~COS(Qct) = UN(f) l}COS(Qct); kDSB =1 Zeitverlauf DSB (93)

DSB Zeitfunktion
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Bild 9.1: Typische Zeitverlaufe einer DSB (normierte Darstellung mit Trager Ug = 1)

Bild 9.1 zeigt den typischen Zeitverlauf einer DSB. Bei der DSB uberschneiden sich untere und obere
Hullkurve. Bei diesen Uberschneidungspunkten tritt jeweils ein Phasensprung von = in der Tragerschwin-
gung auf.

Kennzeichnend fur die ,multiplikativen* Modulationen sind die absolut &quidistanten Nulldurchgéange
der modulierten Hochfrequenz-Schwingung. Zusatzliche Nulldurchgédnge entstehen bei der DSB bei den
Nulldurchgéangen der Hullkurve, die in diesen Fallen mit einem Phasensprung von +x fir die Tragerschwin-
gung einhergehen.

9.1 Blockschaltbild und Spektrum der DSB

Da bei der DSB eine Nachrichten—Spannung uy (t) mit dem (cos—férmigen) HF-Trager uc (t) multipliziert wird,
siehe Gleichung (9.3), erhalt man das zugehorige Spektrum mit Hilfe des Modulationssatzes oder des Fal-
tungssatzes der Fourier—Transformation, Gleichung (9.4).
{z=1} 1
UDSB(W) = UN(W) * Uc(w) = i{UN(w — Qc) + UN(LU + Qc)} (9.4)
Hierbei interessiert, wie die NF-Spektren in den HF-Bereich verschoben werden (Frequenz— & Phasen—Lage,
Grenzfrequenzen), weniger jedoch die genaue Form der tatséchlich auftretenden Spektren.

Daher wahlt man zur zeichnerischen Darstellung symbolische Formen fur die Spektren, wie z.B. die ,,Schmet-
terlings—Form" in Bild 4.1. Dieses Bild zeigt auch das Blockschaltbild eines DSB Modulators.

Wie aus Bild 9.2 zu erkennen ist, hat die DSB ein oberes und ein unteres Seitenband (upper side band: USB,
lower side band: LSB). Daher der Name ,Doppel-Seitenband—Modulation* (DSB).

Beide Seitenbander enthalten die gleiche Information. Im USB ist die Information in Regellage, d.h. in der
gleichen relativen Frequenzlage wie im NF—Bereich. Im LSB ist die Information in Kehrlage, d.h. die relative
Frequenzlage ist gegeniiber dem NF-Bereich vertauscht.®! Die HF—Bandbreite By ist doppelt so groR wie
die obere Grenzfrequenz f,. der NF. Bezuglich der beiden Seitenbander besteht somit kein Unterschied zur
gewodhnlichen AM.

9-1Durch einen weiteren Modulationsvorgang, in Verbindung mit einer Filterung, kann man auch die NF in Kehrlage erzeugen. Dies ist
eine primitive Form der Sprachverschleierung.
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% {1/213 w
Upss(t)= Uc(w)
Un(t) un(t)cos(Qct) r[ T r[
o—» >< — 1 O
NF DSB —Qc Qc
Upsa(w)
HF uc()= [\/] 1/4 LSB [\/] UsB
Trager © cos(Qct) -Qc ' Qc W

Bild 9.2: DSB—Modulator Blockschaltbild und Spektren der DSB

9.2 Demodulation der DSB

Da bei DSB das Nachrichtensignal nicht durch eine Hullkurven—Gleichrichtung wieder gewonnen wrden kann,
ist nur eine synchrone Demodulation mit einem Frequenz- und Phasen-richtigen Hilfstrager moglich,
wobei Frequenz und Phase mit den Werten im Sender (Modulator) tibereinstimmen miissen.®? Zun&chst wird
vorausgesetzt, dal? dieser Hilfstréger vorhanden sein soll.

Wird eine AM oder eine DSB mit einem in der Frequenz & Phase richtigen (empfangsseitigen) Hilfstrager
up(t) = Uy cos(Qe + ) multipliziert, so 1aRt sich aus dem Produkt mittels eines TiefpaR—Filters (LPF low pass
filter) wieder die NF herausfiltern, Bild 9.3. Diese Art der Demodulation heilt Synchrone Demodulation.
Fur DSB ist dies die einzig mdgliche Demodulationsart.

Upsp(t)=
un(t)cos(Qct) Un()[COS(Qct)]? | s | Y2un(D)
o > >< > AT | ——>
DSB ~/ NE
Hilfs- I Uc(t)= LPF
Tréger o cos(Qct)

Bild 9.3: Blockschaltbild des multiplikativen Demodulators

Die Darstellung in Bild 9.3 entspricht einer direkten Demodulation der Hochfrequenz—Schwingung (Syn-
chrodyn—-Empféanger).®2 Bei traditionellen Empfangern ist dieser Multiplizierer hinter der letzten ZF-Stufe.
Die Bedingungen fir den Hilfstrager beziehen sich dann auf die Verhaltnisse in der ZF.

Synchrone Demodulation von DSB Synchrone Demodulation von DSB; Trager of Phasendrehung
15 T T T T T T 15 T T T T T T T
Upga®M@ (D) = '
b UN(I)EECOS(QCY)] uy® b uDSB(t)mq(t) = uN(t)cos(Q Ct)sin(Q%;t) )
S ' N [ i i
Il | Iy I S i
I uinl f 11 Nl
0.5 0541 Y YT ‘N oY i 1Tl
. G et
\ A | w4
g . £ UL A MU p AT A UL
= £ T iy STy SV
2 5 ERR LT
£ g U{IHE MUY \ T
= < UV TR VY Y R
\ y/
o 1T 178 R 1 L R S
| I Rl Vi N
IV | NI ' N
o “J v \ Ly L R _l,“v“ \U‘/ |} L U‘/
DSB Zeitfunktion DSB Signal
_15 . . . . . . . _15 .
0 1 2 3 4 5 6 7 8 0 1 2 3 4 5 6 7 8
Zeit - Zeit -

Bild 9.4: Zeitverlaufe bei der multiplikativen Demodulation von DSB: (links) Hilfstrager ist phasenrichtig;
(rechts) Hilfstrager ist 90° phasenverschoben: es gibt kein demoduliertes Nachrichtensignal uy (t)

921n der Praxis wird dies mit Hilfe eines Phasen—Regelkreises (phase locked loop, PLL) erreicht.
93Diese Art wird heute zunehmend bei Mobilfunk—Empfangern angewendet, wobei dann allerdings eine Quadratur-Demodulation erfolgt.

© Prof. Dr.—Ing. Dietmar & Matthias Rudolph 12. April 2011 BTU Cottbus



MV 32 Modulationsverfahren

Hier sind die Zeitfunktionen dargestellt, die bei der synchronen Demodulation einer DSB entstehen, Bild
9.4. Man erkennt die Auswirkung des Phasenwinkels des Hilfstragers.

Die Wichtigkeit der Bedingungen fur den Hilfstrager u,(t), namlich frequenz— und phasenrichtig zu sein,
sieht man auch, wenn man den Demodulations—Vorgang im Frequenzbereich betrachtet. Aus der Multiplikation
des Zeitbereichs wird dann eine Faltung, Bild 9.5. Wie man erkennt, setzt sich die demodulierte Nachricht aus 2
spektralen Anteilen zusammen, welche sich addieren. Durch eine Tiefpall—Filterung (LPF low pass filter) erhalt
man dann die Nachricht zurtck.

) Upsa(0) *{1/21% Uc(w)
NA %] LseNAyss _ 4T i
_QC I QC (A)' _QC I QC (5
AUn(W)
l.
~ 1 / \ LPF [
-20. 20, W

Bild 9.5: Der multiplikative Demodulator im Frequenzbereich: Der Hilfstrager ist in der Frequenz und Phase
richtig.

Als Gegenbeispiel soll der Fall betrachtet werden, bei dem der empfangsseitige Hilfstrager zwar Frequenz—
richtig ist, aber um 90° in der Phase gedreht ist, Bild 9.6. Es entsteht kein demoduliertes Signal.

Upss(®) *{1218  Uyg()d M
NA %] LsBN]usB Wl Qc
-Qc ' QW —Qc T Ow o
j Un(w)
N @ il =k 4

-2

Bild 9.6: Der multiplikative Demodulator im Frequenzbereich; Der Hilfstrager ist Frequenz—richtig, aber um
90° in der Phase gedreht. Dadurch wird das Ausgangssignal zu Null.

Die beiden Anteile der demodulierten Nachricht ergeben sich hier mit gegenséatzlichem Vorzeichen, wodurch
es zu einer Loschung kommt. Damit erhélt man kein demoduliertes Signal uy (¢). Diese Orthogonalitat ist
der Schlussel zur Quadratur-DSB (QDSB), bei welcher sowohl ein Cosinus— als auch ein Sinus—Trager zum
Einsatz kommt. Die Orthogonalitat gestattet die empfangsseitige Trennung der Modulationsanteile. Hiervon
machen insbesondere die digitalen Modulationen Gebrauch.

9.3 Trager-Ruckgewinnung fur DSB
9.3.1 Frequenz-Verdopplung

Im DSB-Signal ist kein Trager vorhanden, der ausgefiltert werden kdnnte. Abhilfe schafft hier, das DSB—Signal
auf einen Quadrierer zu geben. Ein Quadrierer ist technisch ein Multiplizierer, der an beiden Eingédngen das
gleiche Signal erhalt. Am Ausgang des Quadrierers erhalt man:

2

[ (t) cos(Qot)]? = UNT(t){l + cos(2Qct)} (9.5)
Mit Hilfe eines schmalen Filters auf 2Q2 143t sich nun eine Cos—Schwingung auf der doppelten Trager-
frequenz ausfiltern, z.B. mit einem BandpaR-Filter oder einer PLL (phase locked loop, Phasen—Regelschleife).
Die Frequenz 2~ dieser Schwingung muf} halbiert werden (z.B. binarer Teiler 2:1), wodurch sich eine
maanderférmige Tragerschwingung ergibt, Bild 9.7. [12] Wird diese Kurvenform durch ein Filter verrundet,

muR die dadurch entstehende Phasendrehung wieder ausgeglichen werden.
Aufgrund des Binar-Teilers besteht fur den riickgewonnenen Hilfstrager eine Phasen-Unsicherheit von
180° = . Bei einer NF als Nachrichtensignal ist dies unerheblich, da man dies nicht hort. Ist das Nachrich-
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Bild 9.7: Trager—Ruckgewinnung durch Frequenz—Verdopplung und synchrone Demodulation von DSB

tensignal ein Datensignal, ergdbe sich dann 100% Fehler. Das ist jedoch kein Problem, weil mit Hilfe eines
Synchronwortes auf die richtige Phasenlage umgeschaltet werden kann.

9.3.2 Costas-Loop

Sind die beiden Seitenbénder der DSB identisch, kann der Trager mittels einer Phasen—Regelschleife zurtck-
gewonnen werden, Bild 9.8.

up(t)cos(@r)/2
> ><—> A~ i

Loop

oSQ D) Filter
uN(t)cos(QCt): c Uo :
e <25 X
: -sin(Qct+) 3

A

-un (t)sin(et)/2

Bild 9.8: Costas Loop zur Trager—Ruckgewinnung und synchroner Demodulation von DSB

Die Costas—Loop (Regelschleife) enthalt einen ,In-Phasen Demodulator* und einen ,Quadratur Demodu-
lator“. Der I-Demodulator liefert das demodulierte Signal. Der Q—Demodulator bildet zusammen mit dem
Spannungs—gesteuerten Oszillator (VCO voltage controlled oscillator) eine Phasen—Regelschleife (PLL phase
locked loop).

Stimmen Frequenz und Phasenwinkel Gberein, d.h. ¢ = 0, so wird im Q—-Demodulator eine Cos—Schwin-
gung mit einer Sin—-Schwingung multipliziert. Dabei entsteht kein Gleichanteil, weil der sin (0) = 0 ist, vergl.
Bild 9.4 (rechts). Daher entsteht auch keine Nachstimmspannung (U; = 0). Diese entsteht, im Vorzeichen
abhéangig vom Vorzeichen von ¢, wenn sich der Phasenwinkel ¢ &ndert. Nun ist aber die Ausgangsspannung
des Q—-Demodulators auch noch durch das Nachrichtensignal uy (t) beeinflult und damit eine WechselgroRe, die
nicht unmittelbar als Nachstimmspannung geeignet ist. Abhilfe schafft hier, diese Ausgangsspannung mit der
Ausgangsspannung des I-Demodulators zu multiplizieren. Damit erhalt man die quadrierte Spannung, uy (t)2,
die einen Gleichanteil U, enthalt, der durch das Loop—Filter (Regler) noch von dem verbleibenden Wechselanteil
befreit wird. Damit steht eine vorzeichenrichtige Nachstimmspannung zur Verfigung.

Die Costas—Loop hat ebenfalls eine Phasenunsicherheit von =. Ist die Phase um = falsch, wechseln die
Spannungen in beiden Zweigen das Vorzeichen. Das Vorzeichen von U, andert sich dadurch nicht, weshalb
die Costas—Loop auch dann einrasten kann.

10 Quadratur-Doppel-Seitenband-Modulation QDSB

Bei QDSB werden 2 zu einander orthogonale Tragerschwingungen (cos(Qc¢t);sin(Q2¢t)) verwendet und jede
dieser Tragerschwingung DSB moduliert. Die Nachricht uy, (t) im 1-Zweig (I: in Phase) wird auf den Cosinus—
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Trager cos(2ct) und die Nachricht uy, () im Q-Zweig (Q: Quadratur—Phase 90°) auf den Sinus—Trager sin(Qct)
moduliert. 1&Q beziehen sich somit auf die Phasen der jeweiligen Tréger.

10.1 QDSB Blockschaltung

Bild 10.1 ist das Blockschaltbild fur eine QDSB Modulation und Demodulation sowie das Prinzipschaltbild sehr
vieler Digitalen Ubertragungen.t0?

T . QDSB

<—Modulator >< ~ |
i L — > Ny ——>
' Demodulator_:>

.| cos(Qct) »‘U'-fférei‘;raguﬁngS- cos(Qct+@)
L | sin(@Qct) T Kapal=. | . -sin(Qct+g) 5

Bild 10.1: Blockschaltbild fiir eine QDSB-Ubertragung. 1/Q Modulator (links) & Demodulator (rechts). @ ist der
Fehlerwinkel bei der Trager—Ruckgewinnung. Ideal ist & = 0.

Das Signal am Ausgang des QDSB-Modulators ist:

’ ugpss(t) = un, (t) - cos(Qcot) +un, (t) - sin(Qct) = A(t) cos[Qct + o(t)] QDSB Modulation (10.1)

Hierbei sind:

qu (t)

UN; (t)

At) = \/[uNi ()% + [un, (1)]> Amplitude; o(t) = — arctan{ } Phase (10.2)

Das QDSB-Signal ugpsg(t) ist also sowohl in seiner Amplitude A(t), als auch in seiner Phase ¢(t) moduliert.
Der Zeitverlauf der Phase ¢(t) ist jedoch nicht proportional zu uy, (t) noch zu uy, (t). SchlieBlich wurde bei
der Modulation nicht in die Winkel, sondern in die Amplituden von Cosinus— und Sinus—Trager eingegriffen.
QDSB und die daraus abgeleiteten Digitalen Modulationen sind deswegen keine Phasen-Modulationen (im
Ubertragungstechnischen Sinn)!%2 und werden deshalb auch nicht mit Hilfe von Phasen—Modulatoren erzeugt.

Auf der Empfanger-Seite mussen die beiden Hilfstrager Frequenz— und Phasen-richtig aus dem emp-
fangenen QDSB-Signal zuriickgewonnen werden: Trager-Ruckgewinnung (carrier recovery).'%3 Bei einer
praktischen Realisierung ist das ein erheblicher Aufwand. Hier soll zun&achst wieder angenommen werden, dal
die Ruckgewinnung erfolgt sei.

Es wird angenommen, daf} die Frequenz Q¢ exakt zurickgewonnen wird, jedoch beim Phasenwinkel ein
(kleiner) Fehler ® besteht.194

10.1per QDSB-Modulator ist die universellste Form eines Modulators. In Abhangigkeit von der Vor—Verarbeitung der Eingangs—Signale
up, () und up, (t) kann mit ihm jede Art von Modulation erzeugt werden.

1021n der Literatur wird oftmals von ,phase modulation“ gesprochen, was zu MiRverstandnissen fihren kann.

103 Achtung: Auf der Modulator—Seite wird bei manchen Anwendungen statt sin(Qct) auch — sin(Q¢ct) verwendet. Auf der Demodulator—
Seite ist dann dieses Vorzeichen zu beachten! Manche Autoren verwenden sogar (im Sender) den Sinus—Trager im I-Zweig und den
Cosinus-Trager im Q-Zweig. Auch das ist dann fur den Demodulator zu berucksichtigen! Insbesondere bei der Einfuhrung neuer Sy-
steme (z.B. DAB, DVB-T, DRM) kénnen sonst entsprechende Probleme entstehen: Empfénger der Firma F funktioniert nur mit Sender der
Firma F, nicht jedoch mit Sendern der Firmen D oder G. Und jeder glaubt, sich genau an die Vorgaben von ITU bzw. ETSI gehalten zu
haben, aber die Anderen hatten ja wohl einen Fehler gemacht...

104Djes entspricht den praktischen Verhaltnissen unter Verwendung einer PLL.
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Nach dem Multiplizierer im 1-Zweig des Empféngers entsteht das Signal:

ugpsg(t) - cos(Qct + @) = [un,(t) - cos(Qot) + un, (t) - sin(Qct)] - cos(Qct + @)
= uN (t) cos(Qct) - cos(Qot + @) + un, (t) - sin(Qct) - cos(Qct + P)
= Luy,(t)[cos(®) + cos(2Qct + )] + Lun, (£)[sin(®) + sin (200t + )] (10.3)
—_—— —_———

hochfrequent hochfrequent

Die beiden hochfrequenten Anteile werden durch das Tiefpal—Filter unterdrickt und erscheinen nicht im
Ausgangs-Signal u 4, (t) des I-Zweiges.

1 1 1
ug,(t) = FUN; (t) cos(®) + ZUN, (t)sin(P) =~ SUN; (t) +0.5uy, (1)@ far & <1 (10.4)
—_———
Fehlersignal

Im Q—Zweig ergeben sich gleichartige Verhaltnisse.

1 1 1
ua,(t) = SUN; (t) sin(®) + S UN, (t) cos(®) =~ 0.5up;, ()P +§qu (t) fur <1 (10.5)

Fehlersignal

Haben die empfangsseitigen Hilfstrager einen Phasenfehler & +# 0, ergeben sich dadurch Ubersprechen zwi-
schen dem |- und dem Q-Zweig. Fur & = 0 erhalt man:

uq,(t) = %uN (t); ua,(t) = %qu (t) ideale QDSB-Demodulation (10.6)

10.2 Ortskurve der QDSB

Die beiden Nachrichtensignale uy, (t) und uy, (t) kdnnen (innerhalb eines Aussteuerbereichs) beliebige Werte
annehmen. Als Zeiger—Darstellung, wobei uy, (t) in reller Richtung und uy, (¢) in imaginarer Richtung aufge-
tragen wird, erhalt man die Ortskurve, wenn der Ort der Spitze des Betrags—Zeigers aufgetragen wird, Abb.
10.2. Der Zusammenhang zwischen Amplitude A(t) / Phase ¢(t) und In—-Phasen—Komponente I(t) = un;,(t) /
Quadratur-Phasen—Komponente Q(t) = uy, (t) ist durch Gl. (10.2) gegeben.

Im: AQuadratur-Phase:
Qs | Sin-Trager

o

:' Imax

> >
I(t) Re:
In-Phase:
Cos-Trager

Bild 10.2: Ortskurve (Ausschnitt) der I/Q—Modulation; komplexe Einhillende der Modulation — Vektor-
Diagramm

Diese Ortskurve wird auch als komplexe Einhiillende* der QDSB—Modulation bezeichnet.10-5

10.5Bej einer Digitalen Modulation ergibt sich aus dieser Ortskurve das ,Vektor-Diagramm®.
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Winkelmodulationen

Bei dieser Modulationsart beeinfluBt das Nachrichtensignal den Phasen—Winkel des hochfrequenten Trager-
signals. Je nachdem, ob dabei die Frequenz—Anderung oder die Phasen—Anderung proportional zur Nachricht
ist, entsteht eine Frequenz— bzw. eine Phasen—Modulation. Beide Winkelmodulationen sind eng miteinander
verwandt und treten daher stets gleichzeitig auf. Jedoch erfolgt die Namensgebung entprechend zu der Grofe
(Frequenz bzw. Phase), die proportional zum Nachrichtensignal ist. Die Amplitude des Tragersignals bleibt bei
der Winkelmodulation konstant.

11 Die Winkelmodulation im Zeitbereich

Der hochfrequente Tréager (carrier) ist eine Cos—formige Schwingung der Form

u(t) = Ug cos(Qet+ 32 ) =Uc cos[f/i (t)] = R{Uge? Qetre®) (11.1)

Je nach der Art, wie das Nachrichtensignal uy (t) in den Winkel ¥ (t) eingreift, unterscheidet man zwischen
Frequenzmodulation (FM) oder Phasenmodulation (PM).

FM : Die Frequenz-Anderung (der modulierten Schwingung) ist proportional zum Nachrichten—Signal un (t)

PM : Die Phasen—Anderung (der modulierten Schwingung) ist proportional zum Nachrichten—Signal uy (t)
In komplexer Schreibweise wird der Cosinus durch e/(@ct+¢(®) ersetzt, wodurch die (alternative) Bezeich-

nung Exponentialmodulation fur die Winkelmodulation verstandlich wird.

11.1 Eingriff in den Winkel des Hochfrequenztragers

Das Nachrichtensignal uy(¢) beeinflult den Winkel ¢ (¢) des Tragers. Die Amplitude der Tragerschwingung
bleibt dabei unverandert.

UN(I) : Cosinus u;\‘(t) ;= Sinus u,, : Rechteck u,, : Dreieck
1
1 1 ! - 2 P
P 1 <
05 05 ok S —
o=
0 0
-1 -1
_ _ -5 0 5
0.5 0.5 M
1 1
-1 -1
-6 -4 -2 0 2 4 6 -6 -4 -2 0 2 4 6
0 0
FM PM
1 1
-1 -1
0.5 0.5 s pOM 5 a:Nlent - PM
1 1
0 0
-05 -05 0 0
-1 -1 1 1
-6 -4 2 0 2 4 6 -6 -4 2 0 2 4 6 5 o s 5 o 5
Zeit - Zeit - Zeit Zeit -

Bild 11.1: FM und PM flr Cos—férmiges Nachrich-
tensignal; die Frequenz—Anderung der FM-Schwin-
gung ist proportional zu uy(t), die Frequenz—Ande-
rung der PM—Schwingung ist proportional zu u},(t)

Bild 11.2: FM und PM fur rechteckformiges und drei-
eckformiges Nachrichtensignal, erzeugt mit einem
Frequenz—Modulator. Integriertes Nachrichten-Sig-
nal (gestrichelt) fur eine Erzeugung mittels eines
Phasen—Modulators.

Die zeitlichen Verlaufe von Phasen— und Frequenzmodulation stellen sich damit wie in den Bilder 11.1 und
11.2 dar, wenn als Nachrichtensignal v (t) eine sinusformige bzw. eine rechteckformige und eine dreieckférmige
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Spannung verwendet wird. Man beachte, dal? die Amplitude der winkel-modulierten Schwingung absolut
konstant ist.
Die Amplitude des Nachrichtensignals bestimmt die Lage der Nulldurchgédnge der winkelmodulierten

Schwingung — nicht jedoch in ihre Amplitude, wie Bild 11.3 [24] am Beispiel eines frequenzmodulierten Signals
zeigt.

O=NW

Bild 11.3: Die Auswirkung der Amplitude des Nachrichtensignals auf den Zeitverlauf eines frequenzmodulier-
ten Signals: Die Nulldurchgange der FM andern sich, die Amplitude der FM bleibt konstant.

11.1.1 Beeinflussung des Winkels ¢(t)

Zur Beeinflussung des Winkels o(t) einer Tragerschwingung Uc cos(Qet+ & (t)) gibt es folgende Moglichkeiten:

o(1) = kpar - un(t) ~ Phasen-Modulation PM

I

>
A

I

kpa - un(t) ~ Frequenz—Modulation FM (11.2)

¢
©
=

I

t
k:FM-/ un(T)dr ~ Frequenz-Modulation FM
0

kpy und kgps sind die zugehorigen Modulatorkonstanten. Wie aus dieser Gleichung (11.2) hervorgeht,
sind PM und FM eng mit einander verwandt, siehe auch Bilder 11.1 und 11.2.

e Ist die Phasen—Anderung proportional zum Nachrichten-Signal, so ist die Frequenz—Anderung propor-
tional zum integrierten Nachrichtensignal.

e Ist die Frequenz—Anderung proportional zum Nachrichten-Signal, so ist die Phasen—Anderung propor-
tional zum differenzierten Nachrichten-Signal.

11.2 Verwandtschaft von Phasen- und Frequenzmodulation

Die Analyse der Zeitverlaufe in den Bildern 11.1 11.2 und 11.3 zeigt folgendes:
e Positives Nachrichten—Signal uy (t) ergibt héhere ,Frequenz* bei der FM; negatives Nachrichten-Signal
ergibt eine niedrigere ,Frequenz” bei der FM.

LJFrequenz” soll hier als Anzahl der Nulldurchgange pro Zeiteinheit verstanden werden. Da sich diese
JFrequenz” zeitlich &ndert, wird sie als ,Momentan“-Frequenz w(t) bezeichnet,

e Bei der PM hat man ein gleichartiges Verhalten bezogen auf die zeitliche Ableitung des Nachrichten—
Signals up(t).
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¢ Eine ein Nachrichten-Signal uy, (t) in Rechteck—Form ergibt eine FM, die genau so aussieht, wie eine PM
mit einem dreieckférmignen Nachrichten—Signal ux, (¢).

Das Rechteck wuy, (t) ergibt sich als Ableitung des Dreiecks un, (t). Also liegen die gleichen Verhaltnissse
vor wie im vorigen Fall.

11.2.1 Phasenmodulation

Mit den Definitionen, Gleichungen (11.1, 11.2), gilt fir einen phasenmodulierten Trager up,/(¢):

’u,pM(t) = UC COS[Qct + gO(t)} = ﬁc COS[Qct +kpnm - ’U,N(t)] PM (113)

Die Modulatorkonstante kp); hat die Einheit [Grad/Volt] oder [rad/Volt], bzw. [1/Volt], da Grad und Ra-
diant Pseudoeinheiten sind.

11.2.2 Frequenzmodulation

Fur einen frequenzmodulierten Trager ugy,(t) gilt mit Gleichung (11.2):

¢
uppm(t) = Uc cos[Qot + o(t)] = Uc cos {Qct +krum / uN(T)dT} FM (11.4)
0

Die Modulatorkonstante kr;; hat die Einheit [1/(Volt Sekunde)] (bzw. [KHz/Volt] fur naturliche Fre-
quenz).

11.2.3 Phasenmodulation mit einem Frequenzmodulator

Da PM und FM eng miteinander verwandt sind, kann eine PM auch mit Hilfe eines FM Modulators erzeugt wer-
den. Um mit Hilfe eines Frequenzmodulators eine Phasenmodulation zu erzeugen, muf? das Nachrichtensignal
uy (t) differenziert werden. Die geschieht mittels eines Differenziergliedes (D—Glied). Fur das Differenzier-
glied gilt**!:

daz.(t)

za(t) =T 5

o—e X,(w)=T-jwXe(w) ~  Hp(w) =juwT (11.5)

Bild 11.4 zeigt das Bodediagramm eines Differenziergliedes. Wie man daraus erkennt, ist das Differenzieren
der Nachrichtenspannung gleichbedeutend mit einer Hohen-Anhebung (und Tiefen—-Absenkung).

A 20Ig{|H|/dB}

Steigung:
20 dB/Dek
>
Hohen lg{c/(1/s)}
Anhebung
/

Bild 11.4: Bodediagramm des Differenziergliedes Hp(w)

Differenziert man also das Nachrichtensignal uy (¢), so erhéalt man T -uy (¢)’. Mit Gleichung (11.2) wird dann
bei Benutzung eines Frequenzmodulators:

do(t) dun (t)
S ke, TN
dt M dt

1L1vergleiche hierzu den Zeit-Differentiationssatz der Fourier-Transformation. Aus der Regelungstechnik ist die Schreibweise Hp(s) =
sT fur das D-Glied bekannt.

(11.6)
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Bezogen auf das Nachrichtensignal uy(¢) mu3 Gleichung (11.6) integriert werden, wodurch man zu einer
Phasenmodulation kommt:

o(t) =kpym - T -un(t) =kpym - un(t) (11.7)
Die Modulatorkonstante dieses mit Hilfe eines Frequenzmodulators erzeugten Phasenmodulators ist somit:

’kp]y[ =kpy - T Modulatorkonstante‘ (11.8)

Bild 11.5 zeigt links die zugehorige Struktur fur diesen Modulator und rechts den entsprechenden Demodu-
lator.

Bild 11.5: Erzeugung einer Phasenmodulation mit einem Frequenzmodulator (links) und Demodulation einer
PM mit einem F—Demodulator (rechts)

11.2.4 Erzeugung von FM mit einem Phasenmodulator

Um eine Frequenzmodulation mit einem Phasenmodulator zu erzeugen, muB das Nachrichtensignal uy(¢) in-
tegriert werden. Dies geschieht mittels eines Integriergliedes. Fur das Integrierglied gilt*!2:

t
xa(t):% /0 2o(r)dr o—e Xa(w);~X;f:J) - Hf(w):WLT (11.9)

Bild 11.6 zeigt das Bodediagramm eines Integriergliedes. Wie man daraus erkennt, ist das Integrieren eines
Nachrichtensignals gleichbedeutend mit einer Hohen-Absenkung (und Tiefen—Anhebung).

A 20Ig{|H|/dB}

™~ Steigung:

- 20 dB/Dek

>
Hohen lg{w/(1/s)}
Absenkung

Bild 11.6: Bodediagramm des Integrierergliedes H;(w)

Integriert man nun das Nachrichtensignal uy(¢), so erhalt man %fot un (7)dr. Mit Gleichung (11.2) wird
dann bei Benutzung eines Phasenmodulators:

1

t
o(t) =kpu - T /0 un(7)dr (11.10)

Bezogen auf das Nachrichtensignal uy () mufl Gleichung (11.10) differenziert werden:

11-2vergleiche hierzu den Zeit—Integrationssatz der Fourier-Transformation. Aus der Regelungstechnik ist die Schreibweise H;(s) = 5
fur das Integrierglied bekannt.
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do(t 1 1
% =kpur - ? ~uN(t) =kpry - UN(t) ~> kry = f ~kpm Modulatorkonstante (1111)

Das Blockschaltbild zur Erzeugung einer FM mittels eines Phasenmodulators zeigt Bild 11.7 links. We-
gen der Quarz-Stabilitat der Tragerschwingung wurde diese Modulator-Stuktur zu Beginn des UKW-FM-
Rundfunks gerne verwendet.

Bild 11.7: Erzeugung einer Frequenzmodulation mit einem Phasenmodulator (links) und Demodulation einer
FM mit einem P—-Demodulator (rechts)

e Die Demodulation einer FM mit Hilfe eines Phasen—Demodulators und nachfolgendem Differenzieren ist
in der Praxis ungunstig, weil durch das Differenzieren die Storungen (Rauschen usw.) gegeniiber dem
Nutzsignal angehoben werden.

Aufgrund der engen Verwandtschaft von PM und FM ist es somit mdglich, die zugehdrigen Modulatoren und
Demodulatoren wechselseitig zu verwenden.

12 Modulation und Demodulation von PM und FM

Von den zahlreichen technischen Mdoglichkeiten werden nur diejenigen betrachtet, die
e cine exakte bzw. prazise Modulation und Demodulation ergeben und die
e sowohl digital in Hardware als auch in Software (und im Prinzip auch analog) realisierbar sind.

Diese Verfahren sind daher sowohl fur analoge als auch fur digitale Nachrichtensignale geeignet.
12.1 Erzeugung von Phasenmodulation mit I/Q Phasenmodulator
Gemal Gleichungen (11.3,11.4) kann man flr eine winkelmodulierte Schwingung schreiben:

uwar (t) = Ug cos[Qct + o(t)] (12.1)
Mit dem Additionstheorem wird Gleichung (12.1) wie folgt umgeformt.

uw s () = Ucleos o(t) cos(Qet) — sin o(t) sin(Qet)] (12.2)

Diese Gleichung (12.2) liefert die Grundlage fur den 1/Q Phasen—Modulator. Sie kann direkt in eine Blockstruk-
tur Uberfuhrt werden, Bild 12.1. Die EingangsgrofRe o(t) ist hierbei direkt proportional zum Nachrichten—Signal
uN(t).

Wird eine Integration des Nachrichtensignals vorgenommen, kann auch eine FM erzeugt werden. Diese
Art der Realisierung hat speziell fur Modulationen fur Digitale Signale eine groflie Bedeutung erlangt, da sich
die Bildung von cos(¢) und sin(yp) digital sehr exakt realisieren 1a3t. Es wird dann mit Hilfe von 2 orthogonal
(cos(Qct) bzw. sin(Q2ct)) angesteuerten Multiplizierern (DSB—Modulatoren!) eine Winkelmodulation erzeugt.
Technisch l1af3t sich diese Art der Modulation vollig digital realisieren. Hierin liegt die gro3e Bedeutung dieser
Methode.

Die Realisierung einer PM nach dem 1/Q—Verfahren hat folgende Eigenschaften, die fur eine digitale Modu-
lation unverzichtbar sind:
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»>| cos(9) P, X
T_ 1Y |IPM (9)
o) [Phase Modulator| glc;ls((éict;) é )
l_ 5 |IFM (d@)
>{ sin(¢) b, X T

Bild 12.1: 1/Q Phasenmodulator fur beliebige Werte von ¢(t)

1. Die Tragerfrequenz Q¢ ist quarzstabil.
2. Die untere Grenzfrequenz fur das Nachrichtensignal ist 0.
3. Auch bei beliebig groBem Wert des Phasenwinkels ¢ ist der Modulator nicht Ubersteuert.

4. Der Zusammenhang zwischen Nachrichtensignal und Phasenwinkelanderung ist linear.

12.1.1 Schmalband Phasen-Modulator

Beschrankt man sich auf kleine Werte des Phasenwinkels, erhéalt man eine Schmalband Winkelmodulation und
die Struktur in Bild 12.1 148t sich sehr stark vereinfachen. Nach diesem Prinzip arbeiteten die ersten FM—
Sender auf UKW.

Schmalband-Winkelmodulation ist dadurch definiert, daf3 gilt:

’ lo(t)] < 1 ~  cosp(t) =1 ; sine(t) = @(t) ‘ (12.3)

Fur den Spezialfall eines cos—férmigen Nachrichtensignals ux(t) = @y coswyt kann man zusétzlich die
Bedingung

de(t)

7dt = Aw(t) <LK wWN (12-4)

angeben. Damit erhalt man ftr das winkelmodulierte Signal

uwn (t) =~ Ucleos(Qot) — o(t) - sin(Qet)] (12.5)

Die Struktur, die zu dieser Gleichung gehort, zeigt Bild 12.2.

cos(Qct)

l_ sin(Qct)
X

d(t) PM

Bild 12.2: Phasenmodulator fur kleine Werte von ¢(t) < 1

Dem Nachteil dal die Phasenanderung nur sehr klein sein darf, steht der Vorteil gegentiber, dall keine
nichtlinearen Ubertragungsblécke (cos(- - - ), sin(---)) erforderlich sind. Der Nachteil der geringen Phasenaus-
lenkung (und damit des kleinen Frequenzhubes) lalit sich mittels Frequenz—Vervielfachung Uberwinden. (s.
Kapitel 14.6.1, Seite 64 )
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12.1.2 Demodulation einer Phasenmodulation

Direkte Phasen-Demodulation : Ein Phasendemodulator benétigt eine Referenzphase ¢, (z.B. g2 = 0),
da per Defintion der Phase diese nur als Unterschied zwischen zwei Schwingungen angegeben werden kann.
Bei der Demodulation von phasenmodulierten Daten muf3 diese Referenzphasenlage z.B. mit Hilfe einer Schal-
tung zur Tragerriuckgewinnung erzeugt werden. FUr die Demodulation digitaler Nachrichten-Signale ist
dies die einzige Mdglichkeit. Dies ist eine praktische Schwierigkeit bei der direkten Demodulation einer Pha-
senmodulation fir analoges Nachrichtensignal.

g o),
Ucos(Qt+¢,(t Uy(t)=
_ f(d.(D) - ¢2)
uref(t)_

U,cos(Qt+¢-) f

~ Udem (t)
T~

Bild 12.3: Zur Demodulation einer PM ist eine Schwingung mit einer Referenz—Phase ¢, notwendig.

Indirekte Phasen-Demodulation : Ein Frequenzdemodulator bendtigt eine Referenzfrequenz, die aber
bequem z.B. mit Hilfe eines Resonanzkreises dargestellt werden kann, was technisch viel einfacher ist.*?1 Da
Phasenmodulation als Frequenzmodulation mit Hohenanhebung (D—-Glied) aufgefal3t werden kann, folgt sofort,
dal’ nach einem Frequenzdemodulator eine Hohenabsenkung (I-Glied) folgen muR, Bild 11.5 rechte Seite.

12.2 Erzeugung einer Frequenzmodulation

Die direkte Erzeugung einer Frequenzmodulation erfolgt mit Hilfe eines Spannungs— oder Strom—gesteuerten
Oszillators (VCO bzw. CCO). Das Nachrichtensignal greift also unmittelbar in den frequenzbestimmenden Teil
des Oszillators ein, Bild 12.4. )

Ein Frequenzmodulator ist daher ein Oszillator mit Frequenz—Steuereingang. Eine analoge Anderung der
Schwingkreiskapazitat Uber die Vorspannung einer Kapazitatsdiode fuhrt nur fur kleine Aussteuerung néhe-
rungsweise zu einer proportionalen (linearen) Frequenzdnderung. Die Frequenzstabilitat der Tragerfrequenz
kann bei einer analogen Realisierung des Oszillators nur mit Hilfe einer Frequenz—Regelung sichergestellt
werden.

Cy: high impedance for
message, low
impedance at f_

G and G : short circuit
for f,

1

Jes 27rVLch
Cs C.
Ceq=Cdiode +C§_S+C4_4

Bild 12.4: Erzeugung von Frequenzmodulation mit spannungsgesteuertem Oszillator

Die digitale Variante ist der numerisch gesteuerte Oszillator (NCO), welcher eine quarzstabile Mitten-
frequenz hat und dessen Frequenzanderung exakt proportional zum Nachrichtensignal ist.

Bild 12.5 zeigt die Blockstruktur eines NCO (NCO: numerically controlled oscillator). Herzstiick eines NCO
ist eine Look—Up Tabelle, in der die Stutzwerte der Cos— bzw. Sin—Schwingung mit groBer Genauigkeit und in
ausreichender Anzahl abgelegt sind. Fur eine gewlnschte Frequenz wird im Phasen—Accumulator eine entspre-
chende Schrittweite eingestellt. Uber das A—Phasen Register 143t sich die Phase modulieren.

1211m analogen UKW-Rundfunk werden deshalb FM—Demodulatoren verwendet, obwohl die dort benutzte Winkelmodulation fiir héhere
NF-Frequenzen (aufgrund der dabei verwendeten Pre—-Emphase) eine PM ist. Die im Empfanger deshalb notwendige Hohenabsenkung
wird ,De—-Emphase* genannt.
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A -PHASE L AZ%SMEU‘ SINE |OUTPUT
REGISTER ADDER > AToR » LOOKUP |—>
> LATCH TABLE

cn_ocx__f

Bild 12.5: Blockschaltbild eines NCO

12.2.1 Demodulation einer Frequenzmodulation

Eine der Mdglichkeiten zur Demodulation einer FM besteht darin, die Frequenzanderung eines FM-Signals
mittels eines Differenzierers in eine (zusatzliche) Amplitudenanderung zu Uberfiihren, Bild 12.6 [1]*22.
Diese Amplitudenédnderung laft sich dann mit Hilfe eines Hullkurven-Demodulators demodulieren, wie es
Bild 12.7 (Seite 43) [15] zeigt.

Ein winkelmoduliertes Signal hat per Definition eine konstante Einhullende. Im praktischen Fall muf dies
(empfangsseitig) mit Hilfe eines Begrenzerverstarkers zuvor erzwungen werden.

i j/”’”ﬂ\ﬂ\/\‘wﬂbﬂ/ﬂnﬂﬂ\

A

Ac
b
Ac(1 - P) ( )
0
0(w)
eem(?) d @rml(t) Envelo Alw, + kem(1)]
a pe
] dt detector —

0

(c)

Bild 12.6: Differenzier zur FM — AM Bild 12.7: Hullkurven—Demodulation eines
Wandlung differenzierten FM-Signals

Wird zur Demodulation einer FM—Schwingung ein Phasen—Demodulator verwendet, so muf} das Ausgangs-
signal dieses Phasendemodulators differenziert werden, Bild 11.7 rechts. Dies kann als Umkehrung des Modu-
lationsprozesses zur Erzeugung einer FM mittels eines Phasenmodulators gesehen werden. Ein solcher Demo-
dulator ist fur eine praktische Anwendung in aller Regel ungeeignet, da durch das Differenzieren (Hohenanhe-
bung) das Rauschen und sonstige Stérungen verstarkt werden.

13 Spektren winkelmodulierter Schwingungen

Das Spektraldichte F(w) einer Zeitfuktion f(t) berechnet sich mit Hilfe des Fourier—Integrals.

Fw)= / f(t)-e9“tdt Fourier-Transformation: Spektraldichte von f(t) (13.1)

Ein (idealisiertes) MeRgerat fur eine Spektraldichte stellt eine Filterbank dar, bestehend aus oo vielen LC—
Kreisen oo hoher Gute und damit mit Bandbreiten — 0, Bild 13.1.

Die FM- und PM-Schwingungen der Bilder 11.1, 11.2 und 11.3 sind offensichtlich periodisch entsprechend
zur Periode der Nachrichten-Signale. Periodische Zeitsignale haben Spektraldichten, die aus aquidistanten
Linien bestehen. Es gilt allgemein:

periodische Zeitfunktion o—e Spektraldichte: aquidistante Linien

12.2\\eitere Informationen zur FM—Demodulation im Skript ,,Demodulation frequenzmodulierter Signale*.[13]
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“Filterbank”

s(t) s()
Fourier-Analyse Fourier-Synthese
F-Zerlegung

v W Frequenzachse

Bild 13.1: Filterbank zur Veranschaulichung der Frequenz

Die Berechnung der Spektralverteilung einer winkelmodulierten Schwingung ist fur beliebiges Nachrich-
tensignal nicht allgemein mdglich, da der Eingriff in das Argument einer cos—Schwingung einen nichtlinearen
Zusammenhang ergibt.

Aufgrund des nichtlinearen Zusammenhangs werden nur verschiedene Naherungen betrachtet, mit deren
Hilfe man fir praktische Falle eine ausreichende Aussage Uber die zu erwartende Spektralverteilung eines
winkelmodulierten Signals erhalt.

13.1 Die ,Momentan“-Frequenz

Die ,Momentan“—Frequenz ist eine zeitabhangige GrolRe und damit keine Frequenz im Sinne von Fourier! Die
Vorstellung, die der ,Momentan“—Frequenz zugrunde liegt, ist die eines rotierenden Zeigers, dessen Projektion
auf die reelle Achse eine Cosinus—Schwingung ergibt, Bild 13.2.

t

-wo
Projektion
auf >
Im-Achse +m§e

Projektion auf
Re-Achse

Bild 13.2: Cosinus—Schwingung aus der Projektion eines rotierenden Zeigers auf die reelle Achse

Die (Umlauf-)Frequenz des Zeigers (hier wy) bestimmt sich aus der GréRe der Phasen-Anderung (des
Zeigers) pro Zeiteinheit. Lauft der Zeiger gleichmagRig um, erhalt man (als Projektion) eine reine Cosi-
nus—-Schwingung. Lauft der Zeiger dagegen ungleichmalig um, erhalt man (als Projektion) eine winkel-
modulierte Cosinus—Schwingung.

Die Ableitung der Phase 1 (t) des modulierten Tragers Uc cos[ql/i (t)], Gleichung (11.1), nach der Zeit, die Pha-
senanderungs—Geschwindigkeit, ist dimensionsmafig eine Frequenz, welche Momentan-Frequenz w(t)
genannt wird. Diese Momentan-Frequenz w(t) ist zeitabhangig, da sie physikalisch eine Anderungsge-
schwindigkeit darstellt.

Im Unterschied dazu ist die bei der Fourieranalyse auftretende Frequenz w, die physikalisch mit Hilfe einer
Filterbank definiert werden kann, nicht zeitabhangig. 31

131Achtung: in der Literatur wird die Momentan—Frequenz meist ebenfalls mit w(t) bezeichnet, was zu MiRverstiandnissen filhren kann.
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dlgit) = difo .ctl: wlt)} =Qc + dZ—it) = w(t) ;. w(t) : Momentan-Frequenz (13.2)

13.1.1 Der Frequenz-Hub

Die zeitliche Frequenzanderung betragt mit Gleichung (13.2)

Aw(t) =w(t) — Qo = d%t) mit  |[Aw(t)max] = AQ < Q¢;  AQ: Frequenzhub (13.3)

Die maximale (zeitliche) Frequenzanderung |Aw(t)|max = AQ wird Frequenz-Hub genannt.

AQ = |Aw(t)max = ‘d“”(t)

i = kpar|un (t)|max Frequenzhub (13.4)

max

Der Frequenz—Hub ist im Fourier—Spektrum der FM somit kein Wert, wo sich notwendigerweise eine Spek-
trallinie befindet! Wie aus Gleichung (13.4) hervorgeht ist der Frequenz-Hub vielmehr ein Maf fur die ma-
ximale Amplitude des Nachrichten-Signals uy (t). FUr praktische Falle zeigt sich jedoch:

e Die Bandbreite B, einer winkelmodulierten Schwingung ist B, > 2AQ.

AQ) ist meist sehr klein, bezogen auf den Wert der Tragerfrequenz Q¢. Insofern sind die Darstellungen in den
Bildern 11.1 bis 11.3 (aus didaktischen Gruinden) stark Ubertrieben. Die Momentanfrequenz w(t) kann zudem
nie negativ werden, weil das physikalisch eine negative Frequenz bedeuten wirde. Der Frequenz—Hub
A kann also nie groRer werden als die Tragerfrequenz Qc.

Die in Gleichung (13.3) definierte zeitliche Anderung der Momentanfrequenz Aw(t) ist also die zeit-
liche Anderung der Winkelgeschwindigkeit eines rotierenden Zeigers. Der Zeiger entspricht der kom-
plexen Schreibweise einer Cos—formigen Schwingung. Diese fuhrt auf das bei den Winkelmodulationen ge-
brauchliche Bild des Pendelzeigers. Wie man sofort erkennt, gilt stets:

e Eine Phasenanderung bewirkt immer eine Frequenzanderung.

e Eine Frequenzadnderung bewirkt immer eine Phasenanderung.

Frequenz— und Phasen—Anderung treten also stets gemeinsam auf. Ob demnach eine Winkelmodulation
als Phasenmodulation (PM) oder als Frequenzmodulation (FM) bezeichnet wird, hdngt nur davon ab, welche
der beiden GroRen Phasenanderung oder Frequenzanderung dem Nachrichtensignal uy (¢) proportional
ist.

Mit Gleichungen (13.3, 11.2) erhalt man folgenden Zusammenhang, der die Bezeichnung Frequenzmodu-
lation (FM) verstandlich macht:

Aw(t) = d(fl—it) = kry - un(t) (13.5)

Daraus folgt: Die zeitliche Anderung der Momentanfrequenz Aw(t) ist bei einer FM proportional zum
Nachrichtensignal.

13.2 Spektrum der Schmalband-Modulationen

Gleichung (12.5) (Seite 41) 1af3t sich direkt Fourier—transformieren, wodurch sich die Spektralverteilung einer
Schmalband—-Winkelmodulation ergibt. Dabei werden die Korrespondenzen

o(t) o—e Ow) ; un(t) o—e Un(w)

und der Modulationssatz verwendet.

Uw i (w) = %[5((.0 — Q)+ 0w+ Qe)+jP(w — Qc) — jP(w + Q)] (13.6)

Mit den Gleichungen (11.2, 11.4) gilt
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plt) = kPMf‘“N(t) o—e ®(w) = kpy Un(w) PM
<P(t) = k’FM/OuN(T)dT c—e q)(w) — kFM'U];Lw) EM (13.7)

Mit Gleichungen (13.6, 13.7) folgt nun fur die Spektralverteilung von Schmalband-PM und Schmalband—
FM, Bild 13.3:

U . .
Up]u(w) ~ 70[(5(0.}—90)+(5(W+Qc)+jk‘pMUN(w—Qc) —]kpMUN(w+Qc)] PM (138)

U, Un(w—9 U Q0
Upnr(w) ~ TC [5@; —Qc) + 6w+ Qc) + fpy W =0) _p Unlwt o)

FM 13.9
0220 e wmc} (13.9)

13.2.1 Bandbreite der Schmalband-WM

Bei Schmalband-Winkelmodulation ist also die HF-Bandbreite (im Wesentlichen) durch die NF-Bandbreite
bestimmt, und es gilt

Bup~2 Byp  Schmalband-WM| (13.10)
A Un(w)
A 4 @ A
|Upm(w)|
_QC QC (:)
A
r/ AI\\ o r/ “I\V

_QC Qc ()]

Bild 13.3: Spektralverteilung von Schmalband-PM und Schmalband—-FM

Wie man aus Bild 13.3 erkennt, sind im Spektrum der Schmalband-FM die zu den hoheren Nachrichten-
frequenzen gehdrenden Spektralanteile mit geringerer Amplitude vertreten als diejenigen, die zu tieferfrequen-
ten Signalanteilen gehdren. Bezuglich der Tragerfrequenz ergibt sich ein hyperbolischer Verlauf, wenn die
Spektraldichte der Nachricht konstant ist.

Hier erkennt man bereits, dal die Signalamplituden mit héherer Nachrichten—Frequenz bezlglich des Rau-
schens (und anderer Stérungen) benachteiligt sind, weshalb in der Praxis flr analoge Ubertragung eine Preem-
phase angewendet wird.

13.3 Breitband-Frequenzmodulation

Wegen der engen Verwandtschaft von FM und PM einerseits und der Tatsache andererseits, daf} bei praktischen
(analogen) Systemen stets eine FM mit Preemphase Verwendung findet, geniigt es fur analoges Nachrichtensig-
nal, vorwiegend die FM zu betrachten.
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13.3.1 Breitband-FM mit tieffrequentem Nachrichtensignal

Bei Breitband—FM ist die Anderung des Phasenwinkels:

l¢(t)] > 1 Breitband-FM (13.11)

Eine N&herung wie bei der Schmalband—-WM ist damit nicht mehr mdéglich. Man geht nunmehr von der
zeitlichen Frequenzanderung aus, Gleichung (13.5), und betrachtet zusatzlich den Fall, daf3 sich das Nachrich-
tensignal zeitlich nur sehr langsam andert und deshalb innerhalb eines Zeitintervalls t; < ¢t < t; + At als
praktisch konstant (ux(t) ~ 4y) angesehen werden darf.

Aw(t) = dﬂziit) =kpur - 'LLN(t) ~> Aw(t) — kpy -y = AQ FrequenZ—Hub (1312)

o AQ ist hierbei die maximale Frequenzablage von der Tragerfrequenz Q¢ (maximale Frequenzablage =
Frequenzhub) und ist eine Frequenz — im Unterschied zur Momentanfrequenz w(t).

e AQ ist hier zeitunabhangig und damit eine echte Frequenz.

Man kann sich das auch anhand der Realisierung des FM—Modulators klar machen: Da das Nachrichten-
signal den Wert der Schwingkreis—Kapazitat beeinflu3t, erhalt man durch Anlegen einer Konstantspan-
nung eine andere Schwingfrequenz. Bei langsamer Anderung der Nachrichtenspannung andert sich die
Schwingfrequenz entsprechend langsam: Wobbelbetrieb. In diesem Fall entspricht die mathematische
Grole w(t) der physikalischen Grolie w.

13.3.2 HF-Bandbreite der Breitband-FM

Bei Breitband-FM (mit niederfrequentem Nachrichtensignal) ist die HF-Bandbreite daher proportional zur
Amplitude 4y des Nachrichtensignals.

’BHF =2 -kpy - Un Breitband-FM (fur niederfrequentes Nachrichtensignal)‘ (13.13)

Die ndherungsweise Bestimmung des Spektralverlaufes der Breitband—FM ist an die folgenden Bedingun-
gen gebunden. )

Es sei wieder ein Nachrichtensignal mit sehr langsamer Anderung seines Zeitverlaufes angenommen,
Bild 13.4. T sei die Periode des Nachrichtensignals und Aw = AQ die maximale Frequenzanderung (Frequenz-
hub).

Bild 13.4: Zur Definition des Dispersions—Index

Eine charakteristische GroRe ist hierbei der Dispersions—Index 9.

~AQ

v 2

-T Dispersions-Index (13.14)

Fir T — oo wird 9 — oo und uy (t) = const. (bezogen auf ein gegebenes Zeitintervall.)
Fur den Fall eines cos—formigen Nachrichtensignals ux (t) = 4y cos(wnt) wird dieser Dispersions—Index
als Modulations-Index (n = 8 = Ayp) bezeichnet.3

AQ AF .
n=p=Ap=—=—— Modulations-Index (13.15)
wy  IN

13.21n der Literatur sind fiir den Modulations—Index die Bezeichnungen n = 3 = Ay gebrauchlich.

© Prof. Dr.—Ing. Dietmar & Matthias Rudolph 12. April 2011 BTU Cottbus



MV 48 Modulationsverfahren

e Der Ansatz zur Gewinnung der Spektralverteilung des FM-Signals geht von der Uberlegung aus, daR
die GroRRe der Spektraldichte proportional zur Zeitspanne ist, die bei der jeweiligen Frequenz
verbracht wird.

Das Nachrichtensignal v (t) wird hierftr durch seine Amplituden-Wahrscheinlichkeits-Dichte-Funk-
tion p(uy) beschrieben. Die zugehdrigen Uberlegungen sind dabei die folgenden:

1. Zeitspanne fUr uy(t) zwischen uy, und uy, + duy, ist ~ zur Wahrscheinlichkeit, daR uy(¢) zwischen
UN, und un, + dUNl Ilegt

2. Mit der Momentanfrequenz w(t) = kras - un(t) folgt, dal diese zwischen w; und w; + dw liegt. (w; =
kram S UN, und dw = ke - duNl)

3. Da jedoch die Frequenzanderung relativ langsam erfolgt, kann w; ndherungsweise durch w; ersetzt
werden, d.h., die mathematische Groélie w; ist = der physikalische Grolie w;.

4. Die in das Intervall w; - - - w; 4 dw fallende Teil-Leistung der FM-Schwingung ist proportional zu der
Zeit, in der uy(¢t) im Bereich uy, - - - un, + duy, liegt.

5. Sei G(w) die spektrale Leistungsdichte der FM-Schwingung, so folgt: G(wy)dw ~ p(un, )duy,. Und, da
dw ~ duy, ist, gilt G(w) ~ p(un, ).

6. Die spektrale Leistungsdichte der Breitband-FM ist daher von der gleichen Form wie die
Wahrscheinlichkeits-Dichte-Funktion des modulierenden Nachrichtensignals.

Die praktische Vorgehensweise zur Gewinnung der Spektralverteilung des FM-Signals wird anhand von 2
Beispielen gezeigt.

13.3.3 Beispiel 1: FM-Spektrum fur Cos-formiges Nachrichtensignal
un(t) =a-cos(wnyt) ; wy=2x/T (13.16)
Die Momentanfrequenz wird dann:

Aw(t) = kpy - a - cos(wnt) = AQ - cos(wpt) (13.17)
Gleichung (13.17) wird nun wie folgt umgeformt, wodurch die Spektralverteilung geman Bild 13.5 entsteht:

VAR G/ T

Harmonics,
. I if periodic

we —dl—wn
A

Bild 13.5: Der naherungsweise Verlauf der Spektralverteilung der FM-Schwingung fur cos—férmiges Nachrich-
tensignal (sehr niediger Frequenz)

‘ 27rt B Aw(t)
wnt = T = arccos AQ
(13.18)
1 dt 1/(27) .
—. = Spektralverteilung der FM
T dAw(t)] AQV/T - [Aw(t)/AQ?
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13.3.4 Beispiel 2: FM-Spektrum fur Sagezahnférmiges Nachrichtensignal

un(t) = a% _T/2<t<T)2
/2 . (13.19)
A = rea—— = AQ——
@ () hrar - T/2
Daraus folgt fur die Spektralverteilung, siehe Bild 13.6:
; _ Am)T
Lo d 1 2k tant  Spektralverteilung der FM (320
T dde® — A0 onstan pektralverteilung der
. A1)
(a)[ Tl’
‘ wc/i 1F(w)]
i
™
S N .

T, 0 A We- 8w we wetAw
(b) (©)

Bild 13.6: Der naherungsweise Verlauf der Spektralverteilung der FM-Schwingung fur sdgezahnférmiges Nach-
richtensignal (sehr niediger Frequenz)

13.3.5 Spektralverteilung und Bandbreite des FM-Spektrums fur den allgemeinen Fall des Nach-
richtensignals

Zur Abschéatzung der Bandbreite des FM-Spektrums fur ein allgemeines Nachrichtensignal uy (t) wird dieses
nadherungsweise durch eine Treppenkurve beschrieben, Bild 13.7. [15]

m(l,l,) .
| l l l —

(a)

w; = w, + kem(t)

()

——

(b)

Bild 13.7: Anndherung der FM durch Bursts unterschiedlicher Frequenz zur Abschatzung der Bandbreite

Die Breite der Treppenstufen wird dabei gemaf der Abtastbedingung gewahlt:

27 2 1
Th=—<—=— 13.21
AT w4 T 2w, 2B (13.21)
Die Hohe der Treppenstufe (Amplitude) bestimmt die momentane Frequenz w(t), die jedoch als Frequenz
w; angesetzt werden darf, da sich innerhalb jeder Treppenstufe keine Frequenzanderung ergibt. Dadurch kann
das FM-Signal aus Bursts der jeweiligen Frequenz zusammengesetzt werden.
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Die Spektralanalyse eines jeden Bursts liefert einen an die jeweilige Stelle w; verschobenen (sinx/x)-Impuls,
dessen Abstand der 1. Nullstellen (ndherungsweise) den gesuchten Wert der Bandbreite ergibt.

2
2°" _ 94, = 818 (13.22)
Ta
Da die momentane Frequenz w(t) = kpas - un(t) betrégt, liegt die Spektralverteilung fur die Treppennéhe-
rung des Nachrichtensignals in folgendem Frequenzbereich, wobei uy,, das Maximum von |uy(¢)| bedeuten
soll:

Q0 — ket Uy — 4TB < w < Q0 + kpar - Uy, +47B (13.23)

13.3.6 FM-Bandbreite mit der Carson-Formel

Die erforderliche HF-Bandbreite Bpr,; fur das FM-Signal wird gemaR dieser Abschatzung demnach fur die
NF-Bandbreite B:

27T-BF]W%2]{3}7]\1-uNmax+87TB:2AQ+87TB (1324)

In naturlichen Frequenzen ergibt sich damit:

Bru 2AF +2B 2(AF + B)  Abschatzung nach Carson (13.25)

Speziell fur Cosinus—formiges Nachrichtensignal uy(t) = 4y cos(wnt) ergibt sich daraus unter BerUcksichti-
gung des Modulations—Index n = 3, Gleichung (13.15):

1
Bpy = 2AF +2fny =2(AF + fy) =2AF(1 + 5) Carson-Formel flr uy(t) = iy cos(wnt) (13.26)

Die graphische Auswertung der Gleichung (13.26) liefert eine universelle Kurve fur die Bandbreite innerhalb
der 99% der Spektralanteile einer FM—Schwingung liegen (99%—Bandbreite Byg), Bild 13.8. [1]

I
N

N
: ~

0 LoLri RERET (I tog it
0.1 ! 10 100 1,000

Modulation index [B " gudio signal frequency]

Bondwidth occupied by significant sidebends
Corrier frequency swing
(2]
"

Bild 13.8: Universelle Kurve fur die erforderliche 99%—Bandbreite Byy einer FM-Schwingung; 5 =n

Typische Spektralverteilungen fur Breitband—-FM-Signale zeigt Bild 13.9.

Viele technisch interessante Signale uy(¢t) haben zumindest ndherungsweise eine GauB—férmige Wahr-
scheinlichkeits—Dichtefunktion p(uy) fUr die auftretenden Amplitudenwerte. Mef3technisch kdnnen solche Si-
gnale durch Rauschen nachgebildet werden. Da die spektrale Leistungsdichte G(w) der FM die gleiche Form
wie die Wahrscheinlichkeits—Dichte p(uy) hat, folgt fur diesen Fall eine Spektralverteilung gemaf Bild 13.10.
[15]

Fuar die 98%—Bandbreite eines Signals mit GaulR-féormiger Amplitudenverteilung kann daraus folgender
Wert gewonnen werden:
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Amplitude der
Qft) Teilschwingungen

w

uul-l-hmml-l-l”ilh(u
Loy

Bild 13.9: Typische FM—Spektren fur Breitband—FM

G(f)

EEY
~N

Bild 13.10: Spektralverteilung einer FM mit einem Nachrichtensignal mit Gaul3—formiger Amplitudenvertei-
lung

Bog = 2v/2 - 1.645A frms = 4.68A frms  rms : Effektivwert (root mean square) (13.27)

Far rechteckférmiges Nachrichtensignal ergibt sich die folgende Spektralverteilung fur das FM-Signal,
Bild 13.11 [1],[22], wobei (linke Bildhalfte) der Dispersionsindex ¢ = Tw - T (und damit die Periode T des

Rechtecks) verandert wird, wahrend fur die rechte Bildhalfte die Periode Izrkonstant bleibt, aber die Amplitude
der Rechteckschwingung geandert wird.

Aus diesen Beispielen sieht man die Linien—Form des FM-Spektrums fur periodische Signale.

=
o
P
¥
B
€
>
2
™
e

r—E-Z(Aﬁ- "”;el)_'
|

rll [Mrm

——t
P
-

-~
3
S
——t
f—t

B=25
Al ] eV o Gn o R B e f B
B=45 ,III' 1“: ~./L. f 1 ¥
Baos I Vit 1 Vet |7 e
' ];z//z
B=205 " " e~ — 4fy —1dfy —
i, il
-
fmo | | :l et
[
T A~y r dp-7ilz  Of-sf, ' Ap-3n
a t b el ¢ 4

Bild 13.11: Linien—Spektrum eines FM-Signals mit rechteckférmigem (periodischem) Nachrichtensignal
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14 Klassische Analyse der FM

Im klassischen Fall wird ein Cos—formiges Nachrichtensignal fur die Bestimmung des Spektrums einer Win-
kelmodulation zugrunde gelegt. Seine Bedeutung ergibt sich zudem daraus, daR es fur meftechnische Zwecke
verwendet wird.

Nach der Beziehung

Periodizitat im Zeitbereich o—e &quidistante Linien im Frequenzbereich

wird sich in diesem Fall ein Linienspektrum ergeben.
14.1 Das FM-Signal im Zeitbereich
Das Nachrichtensignal ist jetzt!4!

un (t) =ty cos(wnt) ;i 4n : NF-=Amplitude (14.2)
Bei FM benotigt man nach Gleichung (11.2) das Integral von Gleichung (14.1)

t .
/ un (7)dr = iy V) (14.2)
0 WN
Das FM-Zeitsignal ergibt sich hieraus mit Gleichung (11.4) zu:
~ (I
upp(t) = Ug-cos[Qct + kpas - oy sin(wnt)]
N
A AQ
= Ug-cos[Qct + — sin(wnt)] (14.3)
N wN
uppm(t) = Ug-cos[Qet + Bsin(wyt)]

In Gleichung (14.3) sind folgende Abkurzungen eingefuhrt, die fur mef3technische Zwecke eine grol3e Bedeu-
tung haben:

AQ = kry-an @ (Kreis-) Frequenzhub
AQ  AF .

B=n = —=— Modulations-Index (14.4)
wWN fn

Der Modulations—Index ist der Phasenhub der FM, also gilt (mit verschiedenen in der Literatur Ublichen
Bezeichnungen):

B=n=Ap=Ad= kea N ppasenhub = Modulations—Index (14.5)
wN

14.2 Die Pendelzeigerdarstellung der FM

In komplexer Schreibweise wird aus Gleichung (14.3):

uppy(t) = Uc - ejﬂct' ) ﬁjﬁsm(wm) (14.6)
Drehung Pendelbewegung

Man denkt sich dabei die Ebene mit der Frequenz Q¢ rotierend, entsprechend zu einem stroboskopi-
schen Bild einer rotierenden Scheibe mit einer Pfeilmarkierung, und erhalt dann das Bild einer Sin—
formigen Pendelbewegung des Zeigers, Bild 14.1.[22] Die Zeigerlange entspricht der Amplitude Us der FM—
Schwingung.

Da der maximale Phasenwinkel Ay = g ~ 4y ist, erhalt man fur feste NF-Frequenz wy = const Pendelzei-
gerausschlage proportional zur NF-Amplitude.

14.1Es ist genauso gut moglich, das Nachrichtensignal als sin(wyt) anzusetzen; schlieRlich kénnte man auch das Tragersignal Sin—férmig
annehmen. Somit ergeben sich insgesamt 4 Kombinationsmdglichkeiten. Bei FM—-Spektren, die in der Literatur angegeben werden, ist das
zu beachten.
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4
dpidy
74 0%
langsom langsom
kleiner Phasentub mittlerer Phosentub groBer Phasenbub
Ap=1 Ap=24 Ap-snf
(57°) (135°) 225°%)

Bild 14.1: Pendelzeigerdiagramme fur verschiedene maximale Phasenauslenkung

Da aber auch Ay ~ 1/wy ist, kann man genauso fur feste NF-Amplitude zu den verschiedenen Pendelzei-
gerdiagrammen des Bildes 14.1 kommen, wenn die NF-Frequenz entsprechend verandert wird. Ein Pendel-
zeigerdiagramm ist ja auch nur eine Momentaufnahme aus welcher die tatsachliche Bewegung nicht ohne
weiteres entnommen werden kann.

14.2.1 Pendel-Zeiger bei Breitband-FM

Bei Breitband—FM ist Ay > 1. Daher sind dann in dem Pendelzeigerbild mehrfache volle Umdrehungen des
Pendelzeigers mdglich. In einem solchen Fall kann man annehmen, dal pro Umdrehung sich die Winkelge-
schwindigkeit nicht merklich &ndert. Damit hat man dann zu diesen Zeitpunkten praktisch eine konstante
Winkelgeschwindigkeit und damit eine konstante Frequenz. In diesen Fallen kann man dann die Momentan-
frequenz w(t) durch die entsprechende Frequenz w ersetzen. Diese Annahmen wurden bei der Bestimmung der
Spektralverteilung einer Breitband-FM angewendet.

14.2.2 Zerlegung des Pendelzeigerdiagramms in seine Inphasen- und Quadratur-Komponente

Entsprechend zur Gleichung (12.2) lat sich auch der Pendelzeiger in eine Inphasen—Komponente I(t) und eine
Quadratur—Komponente Q(t) aufspalten, Bild 14.2. (Amplitude der WM—Schwingung: A = U¢)

Q Aim

Asin[¢ ()]
o |

Acos[d (1)] re

Bild 14.2: Zerlegung eines Pendelzeigers in seine Inphasen— und Quadratur—Komponente. A = U

Aus Bild 14.2 liest man ab:

I(t) = Uccoslp(t)] Inphase-Komponente

Q(t) = Uegsin[p(t)] Quadratur-Komponente (14.7)

Wird in Gleichung (14.7) ¢(t) ~ un(t) gewahlt, so erh&lt man eine Phasenmodulation. Fur den Zeiger erhalt
man hiermit:

upy(t) = [I(t) +jQ(t)] - 79 (14.8)
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Die Zerlegung in die beiden orthogonalen Komponenten gilt fur beliebige Werte des Phasenwinkels
(= Modulationsindex) Ay = 3. Die Projektionen des I1-Zeigers bzw. Q—Zeigers liefern die zugehdrenden Zeit-
verlaufe der I- bzw. Q—Komponente, Bild 14.3. [22]

A'lwg) Alwg ) Aot

Bild 14.3: Der zeitliche Verlauf der I- und Q—-Komponenten fur Winkelmodulationen mit unterschiedlichen
Phasenhtben.

Die Zeitverlaufe der I-Komponenten und der Q—Komponenten sind typische Beispiele fur die | und Q Signale
im Phasenmodulator nach Bild 12.1, falls ¢(t) einen cos—férmigen Zeitverlauf hat.

14.3 Die Spektralverteilung des FM-Signals fur Cos-formiges Nachrichtensignal

Die Gleichung fur das FM-Zeitsignal, Gleichung (14.3), wird hierzu mit Hilfe der trigonometrischen Beziehung
cos(x +y) = cos(z) cos(y) — sin(z) sin(y) aufgespalten. Diese Aufspaltung ist identisch zu der in Gleichung (12.2),
in welcher aber noch allgemein ¢(t) steht.

upnm(t) = Uo-cos[Qct + Bsin(wnt)] (14.9)
= Ug cos(Q¢t) cos[Bsin(wnt)] — Ue sin(Qet) sin[ G sin(wpt)] '
Diese Aufspaltung liefert wieder die Inpasen— und Quadratur—Komponenten.
I(t) = Ugcos|Bsin(wyt)] Inphase-Komponente (14.10)
Q(t) = Ucsin[Bsin(wyt)]  Quadratur-Komponente '

Die Inphase— und Quadratur—-Komponenten werden nun in komplexer Schreibweise zu der komplexen
Einhullenden E,,(¢) der Winkelmodulation zusammengefaf3t, woraus sich auch sofort wieder der Zeitverlauf
der modulierten Schwingung gewinnen laft.

Epyt) = I()+7Q(1) komplexe Einhullende
_ UC . ejﬁ sin(wnt) (14_11)
upm(t) = R{Epp(t) -/}

Aus Gleichung (14.11) entnimmt man unmittelbar:

e L, enthalt die vollstandige Information Gber den Modulationsprozess, denn ugy, (t) 1aBt sich aus E 5, (t)
eindeutig rickgewinnen.

o |Epy (1) = Uo = const., wie es fur eine winkelmodulierte Schwingung sein muR.
e Geometisch ist die komplexe Einhiillende E 1., (¢) die Ortskurve des Amplitudenzeigers A(t) in Bild 14.2.

e Die komplexe Einhullende hat die Periodizitat des Nachrichtensignals, hier einer Cos—Schwin-
gung, wie man auch aus der Pendelzeigerdarstellung, Bild 14.3, sieht.

e Damit ist E,,(¢) periodisch und a3t sich daher in eine Fourier-Reihe zerlegen.
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Die Entwicklung in eine (komplexe) Fourier—Reihe lautet:

Epy(t) = Ug - P5ment) = Z Cp - "N (14.12)

n=—oo

Die Koeffizienten C,, dieser Reihenentwicklung mussen jedoch nicht extra berechnet werden, weil aus der
Theorie der Besselschen Funktionen folgende Beziehung bekannt ist (J,,(3): Besselfunktion 1. Art, n. Ord-
nung):

(05inE) 3 g () el (14.13)

n=—oo

Damit sind die Koeffizienten C,, der Reihenentwicklung:

Cp=Uc - Ju(B) (14.14)
Folglich gilt fur die komplexe Einhillende:

Epy(t) =Uc Z Tn(B) - ment (14.15)

n=—oo

Aus Gleichung (14.11) erhalt man somit fur die Zeitfunktion der FM-Schwingung

upp(t) = UC%{ i Jn(ﬁ)ejant_ejQCt}

n=—oo

Uc § Jn(B) cos[(Qc +n - wy)t]

n=—oo

(14.16)

Der 2. Ausdruck in Gleichung (14.16) 1af3t sich direkt Fourier-transformieren, wodurch man die Spektralver-
teilung der Cos-formig modulierten FM erhalt.

U o0
Upm(w) == > Ju(B) {6(w —Qc —nwy) +6(w+ Qe +n-wy)} (14.17)

n=—oo

Eine Analyse der Gleichung (14.17) zeigt, daf’ das FM-Spektrum einer mit Cos—formigem Signal modulier-
ten FM-Schwingung (in Abhéngigkeit von g und damit von der NF-Amplitude und/oder der NF-Frequenz) aus
einer Tragerlinie und vielen Seitenlinienpaaren besteht. Die GroRRe dieser Linien wird (auf3er durch
Uc) wie folgt festgelegt:

e Tragerlinie : durch Jy(5)
e 1. Seitenlinienpaar : durch J;(5)
e 2. Seitenlinienpaar : durch J,(5)

e usw. fur alle weitern Seitenlinienpaare

Aus Gleichung (14.17) scheint zunéachst zu folgen, dal das mit Hilfe der Besselfunktionen gewonnene FM—
Spektrum theoretisch aus co vielen Linien besteht. Dal3 dem praktisch nicht so ist, geht aber bereits aus den
vorausgegangenen Abschatzungen fur die Spektralverteilung der Winkelmodulationen hervor. Der scheinbare
Widerspruch I8st sich auf, wenn man die Besselfunktionen naher betrachtet.

14.3.1 Die Besselfunktionen

Die Besselfunktionen (Zylinderfunktionen) dienten urspriinglich der Beschreibung mechanischer Schwingungs-
formen, wie sie z.B. entstehen, wenn eine kreisrunde Scheibe, die zuvor bestaubt wurde, z.B. mittels eines
Geigenbogens zu akustischen Schwingungen angeregt wird.'*? In den Knotenlinien der Schwingung bleibt der
Staub liegen, Bild 14.4. Diese ,Chladni’'schen Klangfiguren* wurden bereits 1787 entdeckt.

142 Ahnliche Figuren ergeben sich fur die Feldverteilung in einem runden Hohlleiter fur Mikrowellen.
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Bild 14.4: Beispiele fur Chladni’'sche Klangfiguren

Die fur die Winkelmodulationen interessante 1. Art der Besselfunktionen (J,, : 1. Art, n. Ordnung) kann z.B.
wie folgt berechnet werden.

o) ﬁ n+2k
kz Hn + k (2) (14.18)
=0

Mit .
B =kry-Un/wn
geht die NF-Amplitude Uy direkt und die NF-Frequenz wy reziprok in den Wert von £ ein.
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Bild 14.5: Besselfunktionen 1. Art als Funktion des Arguments (3

Den Verlauf der Besselfunktionen kann man Bild 14.5 [1] entnehmen. Ein negativer Wert der Besselfunk-
tionen bedeutet, dal} die zugehdrigen Linien gegenphasig fur diese Werte von S sind. Auf die Phasenbezie-
hungen der Linien untereinander wird spater eingegangen. Bei der Ublichen Spektraldarstellung werden nur
Betrage gezeichnet. Dies geschieht in Ubereinstimmung mit der Anzeige eines Spektrumanalyzers.

Bild 14.6: Dreidimensionale Darstellung der Besselfunktionen

Aus der 3—-dimensionalen Darstellung der Besselfunktionen in Bild 14.6 [21] sieht man deutlich, dai die
Besselfunktionen mit hoherer Ordnungszahl n erst bei grolReren Werten des Modulationsindexes g = n = A®
wesentlich von 0 verschiedene Werte haben.

In einer weiteren Darstellung, Bild 14.7, kann man schlie3lich erkennen, daR die Besselfunktionen der Ord-
nung n erst ab g > n/2 merkbare Werte annehmen. Somit wird klar, daf} das FM-Spektrum geméaR Gleichung
(14.17) praktisch aus einer endlichen Anzahl von Linien besteht.
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Anfangsbereich Jl bis J10

0.06

0.05f

0.01

Bild 14.7: Anfangsbereiche der Besselfunktionen fur kleine Werte bis 0, 06

Da der Modulationsindex 3 von der Signalamplitude Uy abhangt, hat das FM-Spektrum mit steigender
Signalamplitude immer mehr Seitenlinien, da dann immer mehr Besselfunktionen héherer Ordnung n von 0
verschieden sind.

Andererseits hat die Zeitfunktion der FM-Schwingung eine konstante Amplitude und damit eine kon-
stante Leistung.

Da nach dem Parseval’'schen Theorem die Leistung im Zeitbereich gleich der Leistung im Frequenz-
bereich ist, kann die GroRRe der (vorhandenen) Linien nicht unverandert bleiben, wenn neue Linien hinzukom-
men. Fur die Gesamtheit aller Linien eines FM-Spektrums gilt die Beziehung:

P~ UZ f: J2(B) = const. ~» i J2(B) = J2(B) + i 2J2(B) =1 (14.19)
n=1

n=—oo n=—oo

Daraus erklart sich qualitativ, daf’ sich — mit wachsendem 5 — die Grole aller Linien andert und insbeson-
dere auch zu 0 werden kann (Nullstellen der Besselfunktionen). Diese Nullstellen der Besselfunktionen, Bild
14.8, sind insbesondere meltechnisch von Interesse, da sich die Nullstelle einer Linie (in Abhangigkeit von j3)
mit Hilfe eines selektiven Voltmeters (Pegelempfanger) oder eines Spektrumanalyzers sehr exakt bestimmen

lant.

=0 n=1 n=2 n=3 n=4 n=5 n=6
2.4048 3.8317 - 5.1356 6.3802 7.5883 B.7715 9.9361 -
5.5201 7.0156 8.4172 9.7610 11.0647 . 12.3386 13.5893
@)= ° 8.6537 10.1735 11.6198 13.0152 14.3725 15.7002 17.0038
- 117915 13.3237 14.7960 16.2235 17.6160 18.9801. 20.3208
Nzli‘; 14.9309 16.4706 17.9598 19.4094 20.8269 22.2178 .- 23.5861
ste en 18.0711 19.6159 21.1170 22.5827 24.0190 25.4303 26.8202
-0.0000 1.8412 3.0542 4.2012 5.3176 6.4156 7.5013
3.8317 5.3314 6.7061 8.0152 9.2824 10.5199 11.7349
J.'(z) =0 7.0156 8.5363 9.9695 11.3459. 12.6819 13.9872 15.2682
10.1735 11,7060 13.1704 - 14.5859 15.9641 17.3128 18.6374
Extrema
13.3237 14.8636 16.3475 17.7888 19.1960 20.5755 21.9317
16.4706 18.0155 19.5129 20.9725 22,4010 23.8036 25.1839

Bild 14.8: Nullstellen und Extrema der Besselfunktionen

Da die Information bei einer Modulation nicht im Trager, sondern in den Seitenlinien steckt, ist das Verhalt-
nis von Tragerleistung zu Seitenbandleistung interessant, Bild 14.9. [21] Die Nullstellen der Tréagerleistung
fur 8 = 2,4048; 8 = 5,5201; 8 = 8,6537 sind mefltechnisch zur Bestimmung der Modulatorkonstante kg, von
Interesse,

Die FM hat also ein gunstiges Verhéltnis von Seitenbandleistung zu Tragerleistung, besonders da ( bei
analogen Frequenzmodulationen meist grol? ist. Im Unterschied dazu hat ein AM-Sender bei m = 1 (100%
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Amplituden—Modulation) ein Verhaltnis von Tragerleistung / Seitenbandleistung von 1:(0,5). Im Unterschied
zu einem AM-Sender gibt es bei einem FM—-Sender keine ,Ubermodulation” in diesem Sinne. Es darf allerdings

der vorgeschriebene maximale Frequenzhub AQmax bzw. A Fiax Nicht Gberschritten werden, damit es zu keinen
Nachbarkanalstérungen kommt.

P Trigerleistung
100
%
80
70
60
50
40
30
20

Seiten frequenzlei stung

L_A‘
c—a

L tL4 5 141 1 1 n
01 213 4 516 7 819
5 7

Bild 14.9: Tragerleistung zu Seitenbandleistung in Abhangigkeit vom Phasenhub (Modulationsindex)

14.3.2 Bestimmung des FM-Spektrums aus den Besselfunktionen

Aufgrund der Eigenschaften des Modulators: kzy; und des Signals: Uy und wy gewinnt man den zugehérigen
Phasenhub 3

ﬁ_k:FM-UN_AQ_AF

_af (14.20)
W wy  fn

Mit dem so erhaltenen Wert fur 5 geht man in die Besselkurven und liest (betragsmafig) die Grolie der
Linien aus, Bild 14.10. Bei der Darstellung des Bildes 14.10 wurde die Eigenschaft der Besselfunktionen:
J_n(x) = —Jn(x) fur n ungerade, was zu negativen Linien fihrt, sowie der Faktor 1/2 aus der Spektralzer-
legung, Gleichung (14.17) berucksichtigt. In Ubereinstimmung mit der Anzeige eines Spektumanalyzers wird
jedoch meist der Betrag des FM-Spektrums aufgezeichnet. Das gleiche Spektrum fir g = 5, jetzt betragsmaRig
gezeichnet, daftir aber in der zweiseitigen Darstellung (negative Frequenzen), zeigt Bild 14.11. [23]

5
l —15® e —h— e} ——

autf
_J L’l o “fo+fy

Bild 14.11: Betrag des FM-Spek-
Bild 14.10: Die GroRe der Spektralli- ~ trums fur g = 5 in zweiseitiger Dar-
nien aus den Besselkurven fur g =5 stellung

In der Modulationstechnik beschrankt man sich allerdings h&ufig auch noch auf eine einseitge Darstellung
(ohne die negativen Frequenzen)3.
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B =28+ 1),
{a) 1.0
=02
1 1
U =fe) & (f +lm) f
10 +
(b 61
1
! ‘ 1 y
- 1 i
‘o 8=-5 | i | | #.M‘_ML“_'
) ' s‘pﬁu 1.000 Mz
..IIII.I I.IIII.
’ Bild 14.13: FM-Spektrum eines UKW-Senders
B=-10

mit Programm (Jazzmusik), KVOD, Denver, Co-
lorado USA, Region 2 [28]. Der Spektrum-—
Analyser zeigt ein gemitteltes Spektrum. Man
NI kann dies auffassen als Mittelwert aus ver-
¢ schiedenen Bessel-Spektren mit unterschiedli-
chen Werten fur f,, und g. Bei leisen Passagen
Bild 14.12: FM-Spektren fur Cosinus Signal bei  ist 5 — 0.
unterschiedlicher Amplitude; 8 = ks - G/ fm

(d)

.lllll lll

14.3.3 FM Spektrum eines UKW-Senders

Die Form eines FM—-Spektrums bei Modulation mit ,Programm®, Bild 14.13 [28], kann man naherungsweise
erklaren, wenn man die FM—-Spektren fiir eine Cosinus—Schwingung'## bei unterschiedlicher Amplitude be-
trachtet, Bild 14.12 [9], und berucksichtigt, dal? die Amplitude zwischen Null und einem Maximalwert da-
bei schwankt. Mittelt man die einzelnen Spektren fur die unterschiedlichen Amplituden, was ein Spektral—
Analysator auch tut, erhalt man naherungsweise eine dreiecksformige Spektralverteilung der FM. Linien sind
dabei keine zu sehen, weil das Nachrichtensignal hier nicht Cosinus—férmig ist, sondern das gesamte NF Fre-
guenzband umfafit.

Der Frequenzhub AQ Iaf3t sich in Bild 14.12 recht bequem bestimmen. Mit Gleichung (14.20) wird durch
einfache Umstellung:

[AQ=8 wy~ AF =8 fu| (14.21)

Da der Modulationsindex 8 und der Linienabstand wx bekannt sind, hat man sofort den Frequenzhub ASQ.

14.4 Das Zeigerdiagramm der FM

Im Unterschied zum Pendelzeiger der FM, Bild 14.1, bei dem die zeitliche Bewegung des komplexen FM—
Zeigers betrachtet wird!*®, setzt sich das Drehzeigerdiagramm der FM aus den Zeigern des Tragers (~
Jo()), sowie samtlichen Seitenbandzeigern (~ J,(5),n = 1,2,---) zusammen, also aus den Bestandteilen des
FM-Spektrums. Da die Seitenlinien jeweils unterschiedliche Frequenzen haben, ergeben sich Relativdre-
hungen der Zeiger zueinander. Das Drehzeigerdiagramm FM entspricht insofern dem Zeigerdiagramm der
AM. Es entspricht einer Darstellung im Frequenzbereich, da sich in ihm die Eigenschaften des FM-Spektrums
widerspiegeln. Wegen der zeitlichen Bewegung der Zeiger gestattet das Drehzeigerdiagramm auch einen Uber-
gang vom Frequenzbereich in den Zeitbereich.

14.3Beim Problem der Frequenzumsetzung tritt eine Faltung auf. Hierfir ist dann aber in jedem Fall mit zweiseitiger Darstellung zu
arbeiten!

144F0r Cosinus—formige Nachricht w, (t) = Unm cos(wmt) und Modulatorkonstante krjys wird der Frequenzhub Af = kpays - U, und der
Modulations-Index g = %. Es ergibt sich die FM-Bandbreite (Carson—-Bandbreite) B ~ 2(8 + 1) - fm, die damit von der Amplitude der

Nachricht U,, abhéngt.
145Der Pendelzeiger entspricht einer Darstellung der FM im Zeitbereich.
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14.4.1 Das Drehzeigerdiagramm fur Schmalband-FM
Bei Schmalband—FM ist § <« 1. Damit wird aus Gleichung (14.10) entsprechend zu Gleichung (12.3)

It) ~ Uc
- ) 14.22
Q) =~ Uc - Bsin(wnt) ( )
Hieraus bestimmt sich die komplexe Einhillende zu:
Epp(t) = 1(t) + jQ(t) = Uo[l + jBsin(wn1)] (14.23)
Fur die Zeitfunktion berechnet sich damit:
upp(t) ~ Ugleos(Qct) — Bsin(Qet) - sin(wyt)] (14.24)
~ Uc {cos(QCt) — gcos[(QC —wpy)t] + gcos[(Qc + wN)t}} ’
Aus der Zeitfunktion erhalt man das zugehdérige Zeigerdiagramm.
QF]W(t) — UC’ {ejﬂct _ gej(ﬂc—wjv)t + gej(Qc-‘rUJN)t} (1425)

Gegentber dem Zeigerdiagramm der AM hat ein Seitenbandzeiger negatives Vorzeichen. Die Schwin-
gungsebene der 1. Seitenbandzeiger ist also um 90° gegentiber dem Tragerzeiger gedreht, so daR sich folgendes
Bild ergibt, Bild 14.14.

Bild 14.14: Das Zeigerdiagramm der Schmalband-FM/PM

Mit nur einem Seitenband—Zeigerpaar lauft der Summenzeiger nicht auf einer Kreislinie, sondern nur noch
tangential dazu. Hierdurch entstehen Amplituden— und Phasen—Fehler. Fir FM ist der Phasenfehler ent-
scheidend, da der Amplitudenfehler mittels eines Begrenzerverstarkers beseitigt werden kann.

Die Blockschaltung, mit deren Hilfe eine Schmalband—PM erzeugt werden kann, wurde bereits in Bild 12.2
auf Seite 41 vorgestellt. Um eine Schmalband—FM zu erzeugen, muf? zuvor noch das Nachrichtensignal in-
tegriert werden, siehe Bild 11.5 auf Seite 39. Dies kann man auch aus dem Zeigerdiagramm in Bild 14.14
erkennen, bei dem die Phasenauslenkung unabhangig von der Umlaufgeschwindigkeit der Seitenband-Zeiger
ist.

14.4.2 Das Drehzeigerdiagramm der Breitband-FM

Bei Breitband—FM ist 5 > 1. Man geht wieder von der komplexen Einhullenden aus, Gleichungen (14.11, 14.12)
und wahlt zur Abkirzung Gsin(wnt) = x :

Epp(t) = UpedPsiment) = ggei® (14.26)

Den Ausdruck e/ kann man in eine Reihe entwickeln und wie folgt interpretieren:

T = 1+ gz + j%?%/2 + 323/6 +
T 7 7 T _ (14.27)
0% 90° 180° 2700 <= Drehung der Schwingungsebene '
Jo J1 Jo J3 < Zeigerlangen gemal Bessel

Die Schwingungsebene der einzelnen Seitenbandzeiger dreht also jeweils um 90° weiter. Hierbei ist folgendes
zu beachten:
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e Die Lange der Zeiger ist aus den Besselfunktionen fur den betreffenden Modulationsindex g zu entneh-
men.

e Der Tréagerzeiger ist einmal zu nehmen, alle Seitenbandzeiger aber doppelt.

e Negatives Vorzeichen einer Besselfunktion fuhrt zu negativem Vorzeichen fur den Winkel der
Schwingungsebene fir das betreffendende Zeigerpaar. Also ist hierfur die Richtung umzudrehen.

e GUnstig ist es, die Drehzeiger in einer Extremlage zu zeichnen.

Die Richtungen der Schwingungsebenen werden besonders deutlich, wenn man die rechtsseitige (oder
linksseitige) Maximalauslenkung +£3 = +A® betrachtet. In dieser Art sind die Drehzeigerdiagramme
Ublicherweise gezeichnet.

Den Zusamenhang zwischen Bessel-Spektrum und Drehzeigerdiagramm (rechtsseitige Extremlage) zeigt
Bild 14.15. [26] Der resultierende Zeiger entspricht dem Pendelzeiger. Dies kann als Kontrolle fur die fehlerfreie
Konstruktion des Drehzeigerdiagramms verwendet werden.

ty helty T
-t l.

Bild 14.15: Besselspektrum und Drehzeigerdiagramm

Beispiele fur andere Werte des Modulationsindex ( zeigt Bild 14.16. [21] Man beachte die Umkehrung der
jeweiligen Schwingungsrichtung, falls die zugehorige Besselfunktion eine negativen Wert hat.

Bild 14.16: Beispiele fur Drehzeigerdiagramme

14.5 Verzerrungen der FM bei der Ubertragung

Die linearen Verzerrungen, die eine FM-Schwingung beim Durchgang durch ein lineares Ubertragungssy-
stem (Filter usw.) erleidet, wirken sich nach der Demodulation als nichtlineare Verzerrungen der Nach-
richt aus. Diesen Zusammenhang kann man mit Hilfe des Drehzeigerdiagramms finden, denn es ist moglich,
das Drehzeigerdiagramm nicht nur far Extremwerte, sondern auch fur alle Zwischenwerte zu konstruieren,
siehe Bild 14.17 [26] fur verschiedene Zeiten des Diagramms Bild 14.15.

/'/'—i?z.;,\'\_ w /,/' '\.\.

CTRETIN L S
/ E 2t Y ]
| " '
! :
0 : ) .

Bild 14.17: Das Drehzeigerdiagramm zu verschiedenen Zeiten

© Prof. Dr.—Ing. Dietmar & Matthias Rudolph 12. April 2011 BTU Cottbus



MV 62 Modulationsverfahren

Die Ubertragung Uber ein Filter bewirkt fur die Frequenzen einer jeden Linie im Besselspektrum eine ent-
sprechende Anderung der Lange und des Winkels der betreffenden Seitenbandzeiger. Damit setzt sich das Dreh-
zeigerdiagramm am Ausgang des Ubertragungssystems anders zusammen als es am Eingang war. Da aber der
zeitliche Verlauf des resultierenden Summenzeigers (= Pendelzeiger) der Nachricht entspricht, kann man so
die Verzerrung des demodulierten FM-Signals berechnen. Bild 14.18 zeigt fir eine FM mit g = 3 wie sich eine
harte Bandbegrenzung der 4. und aller weiteren Linien auswirkt.

Ortskurve der
Spitze des
Pendelzeigers

Wit = 450

Wit = 900

mit Bandbegrenzung

=

, \ohne Bandbegrenzung
7 Ysinusférmig)

N

. ——
900 1so'€\ Wyt

gestrichelt:
Pendelzeiger, wenn
keine Bandbegrenzung
vorliegt

Bild 14.18: Beispiel fir Drehzeigerdiagramm und demoduliertes Signal bei harter Bandbegrenzung

In Bild 14.19 sind zwei weitere Beispiele fur die Verzerrung des Drehzeigerdiagramms dargestellt.

Im Im|

amplitudenverzerrt phasenverzerrt

unverzerrt

Bild 14.19: Beispiele fur die Verzerrung des Drehzeigerdiagramms

Die in diesen Drehzeigerbildern augenfallige Amplitudenverzerrungen der FM sind jedoch unerheblich,
da diese in der Praxis mit Hilfe eines Begrenzer-Verstarkers beseitigt werden.

Wesentlich sind nur die Phasen-Verzerrungen bzw. die Laufzeit—Verzerrungen, wobei sich die (Grup-
pen-) Laufzeit ¢, eines Systems aus der Ableitung der Phase © nach der Frequenz ergibt:

]tgr(w) = dO(w)/dw \ (14.28)

Es zeigt sich, daR ein Filter, welches minimale Verzerrungen fur ein FM-Signal ergibt, einen gauR—formi-
gen Amplitudengang und eine lineare Phase bzw. eine konstante Gruppenlaufzeit haben sollte.

Far sehr groRen Modulationsindex 3 >> 1 gibt es viele Seitenbandzeiger. Der Endpunkt des Summenzeigers
wird dabei schneckenférmig erreicht, wie in Bild 14.17 fur 8 = 7 erkennbar wird. Die GauB—Form des Filters'#®
in Verbindung mit der linearen Phase, Bild 14.20, fuhrt dazu, dal? sich die Schnecke zusammenzieht, ohne die
Lage des Endpunktes zu verandern.

14.6 Amplitudenbegrenzung der FM-Schwingung

Infolge von zeitlich veranderlichen Ausbreitungsbedingungen (Mehrwege—Empfang und Echos bei Mobilfunk,
Rundfunk, Richtfunk usw.) entsteht u.a. eine Amplitudenschwankung des winkelmodulierten Signals. Diese

14.6 Als Dampfung, Bild 14.20, wird aus der GauR-Glocke eine Parabel.
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a8

AN /

- \ ®
20 \ / 0
) \ / -
\ j b \ﬂ) \\

400 300 200 100 kHz 100 200 300 400 1uv 2 5 10 20 $0 100 200 500 1mv 2 s 10
Uant. 80 13

Bild 14.20: Dampfungsverlauf und Gruppen-Laufzeit ¢,.(f) eines FM ZF-Filters fur minimale Verzerrungen
des demodulierten Nachrichtensignals und Signal-zu—Gerausch—Abstand des demodulierten Signals

Amplitudenschwankungen sind (im Prinzip) ohne EinfluR auf auf den Informationsgehalt, da die Information
in der Phase — und damit in der Lage der Nulldurchgange des winkelmodulierten Zeitsignals — liegt. Da die
Amplitudenschwankungen i.a. zu Stérungen des demodulierten Signals fuhren, werden sie mittels Begrenzer-
verstarker beseitigt. Daraus ergeben sich zugleich folgende Vorteile im praktischen Betrieb:

e Alle Amplitudenstérungen (Mehrwege—Storungen) werden beseitigt, wenn keine Notches auftreten, die
bis unterhalb der Begrenzerschwelle reichen. Fur digitale Modulation ist dann kein Entzerrer erforder-
lich. (Anwendung bei Bluetooth)

e Alle (analogen FM-)Sender sind gleich laut, unabhangig von der Empfangsfeldstéarke.

e Der Empfanger benétigt keine Verstarkungsregelung im Zwischenfrequenzteil.

Betrachtet man die Nulldurchgange der FM-Schwingung als Abtastwerte flUr das Nachrichtensignal, so
erhalt man einen Abtastfaktor von Q¢ /wy > 2. Die Abtastbedingung ist somit tibererfullt (Oversampling).t4’

Der Begrenzerverstarker wird als Kettenschaltung von Differenzverstarkern realisiert. Wegen der
Stromquelle im Differenzverstarker ist hiermit eine Begrenzung ohne Sattigung maoglich, wodurch eine
hohe Grenzfrequenz des Begrenzers erreichbar wird. Der groBe Amplitudenbereich kommt dadurch zustande,
dal’ bei kleinen Eingangssignalen zunachst nur der letzte Differenzverstarker begrenzt, bei steigenden Ein-
gangsamplituden der Reihe nach alle davorliegenden. Hieraus lait sich auch noch bequem eine logarithmische
Pegelanzeige gewinnen. Die dabei zuldssigen Amplitudenwerte fur das Eingangssignal liegen im Verhéltnis
von ca. 3uV ---0,3V d.h. (1 : 10°). Wird am Ausgang des Begrenzerverstarkers gefiltert, so liegt wieder eine
FM-Schwingung mit konstanter Amplitude vor, Bild 14.21.

in () / FM with envelope

variations

AV, H(w) o
o—p P ‘ —0
‘ Vln | us (&) /Constant envelope FM

I QC W
Hard - Limiter BP - Filter V V UU VAN

Bild 14.21: Amplitudenbegrenzung einer FM-Schwingung: Blockstruktur und Signale

147Djes zeigt eine weitere Methode fiir die Demodulation eines winkelmodulierten Signals auf, bei welcher keine FM = AM — Wandlung
notig ist.
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14.6.1 HubvergroRerung durch Frequenzvervielfachung

Filtert man eine amplitudenbegrenzte FM—-Schwingung nicht auf der Frequenz Qs sondern auf einer ihrer
ungeradzahligen Vielfachen (2n + 1) - Q¢, so erhalt man auRer der entsprechenden Frequenzvervielfachung
auch noch eine gleichartige Frequenzhub— und Phasenhub—Vervielfachung, Bild 14.22.

1 1Amplitude]

entspricht
4 urspriinglichem

| Spektrum

Q, 30, 50, w
A =1 AQ=3 A5

Bild 14.22: Spektrum der amplitudenbegrenzten FM-Schwingung: Der Hub A® ist proportional zur Vielfachen
der Tragerfrequenz.

Die Hubvervielfachung um den Faktor 2n+1 sieht man am Einfachsten, wenn man die komplexe Darstellung
der FM, Gleichung (14.6), betrachtet. Danach wird fur das Eingangssignal w,(t) bzw. fir das Ausgangssignal
uq,s(t) des Begrenzerverstarkers:

in(t) ~ echt . ej,@sin(th)
t) ~ Zej(zn+1)9ct.ej<2n+1>6sin<wwt) C n=0,1,2, - (14.29)

Diese Art der Hubvervielfachung wird z.B. bei FM—-Sendern angewendet, speziell wenn die FM mittels eines
Phasenmodulators erzeugt wurde und daher zunachst nur ein sehr kleiner Frequenzhub mdglich ist.

Ein entsprechender Effekt kann auch als Storung in FM-Empfangern auftreten, wenn die HF—-Eingangs-
stufen Nichtlinearitaten aufweisen. Wird dann z.B. eine entsprechende Vielfache der Empfangsfrequenz mit
einer Oberschwingung des Oszillators in die ZF umgesetzt, so hat diese FM einen entsprechend vervielfachten
Hub. Nach der Demodulation erscheint dadurch ein Sender mit der entsprechenden vielfachen Lautstarke.

FF
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Die Digitalen Modulationen

Ein wesentlicher oder prinzipieller Unterschied zwischen analogen und digitalen Modulationen zeigt sich am
Beispiel einer Informationsubertragung unter Berucksichtigung der Stérungen im Ubertragungskanal.

15 Informations-Ubertragung analog und digital

Die analoge Ubertragung berlcksichtigt insbesondere die Signalformen im Zeit— und Frequenzbereich. Hinge-
gen werden die Stérungen auf dem Ubertragungsweg (Kanal) nur in zweiter Linie betrachtet. Es gibt dabei nur
wenige Mdoglichkeiten, dagegen etwas zu unternehmen, wie z.B. die VergrofRerung der Sendeleistung, oder der
Einsatz exponentieller Modulationen (FM, PM). ) )

Prinzipiell ganz anders verhélt es sich bei digitaler Ubertragung. Hierbei werden zur Ubertragung Sym-
bole verwendet, die optimal an die Stérungen durch den Kanal angepaf3t werden konnen. Die ausgesendeten
Zeitverlaufe der Symbole haben keinerlei Ahnlichkeiten mit den Zeitverlaufen der zu Ubertragen-
den Nachricht.

Die Vorteile einer Digitalen Ubertragung werden dann besonders deutlich, wenn diese mit einer Analogen
Ubertragung verglichen wird. Hierfir wird als Beispiel eine Ubertragung von Audio-Signalen betrachtet, wie
sie z.B. als Musikubertragung im Rundfunk vorkommt.

15.1 Analoge Ubertragung

Bild 15.1 zeigt das Blockschaltbild eines Analogen Ubertragungs—Systems mit einer Stérung auf dem Uber-
tragungskanal. Q) ist die Nachrichten—Quelle, welche das Signal s(t) abgibt. Sy ist die Nachrichten—Senke,
die das Signal ¢(t) empfangt, das aus s(¢) und der Stérung besteht. Bei einer analogen Ubertragung geht diese
Stérung auf direktem Wege (voll oder teilweise, abhangig von der Modulationsart) in das empfangene Signal
ein.

Storung

t t
Sender 5 i Empfanger%

Bild 15.1: Analoges Ubertragungs—System mit Storung im Kanal

Y

Das Signal s(t) wird an den Kanal angepalit beztglich
e Frequenzbereich (durch Modulation),
e Bandbreite (durch Filterung).

e Stdrungen des Kanals (durch Wahl der Sendeleistung und der Modulations—Art).

15.1.1 Aufgabe des analogen Empfangers

e Aufgabe des analogen Empfangers ist es, das gesendete Nachrichten-Signal s(¢) empfangsseitig
moglichst originalgetreu zu rekonstruieren.

Gewdlnscht ist also g(t) = s(t), was jedoch grundsatzlich nicht exakt mdglich ist, da die analoge (modulierte)
Zeitfunktion auf dem Kanal Uber das verwendete (analoge) Modulationsverfahren eng mit s(t) verwandt ist.
Erleidet das empfangene Signal eine Stérung, so wirkt sich diese auch auf das demodulierte Signal g(¢) aus.

e Bei Modulationen mit geringer Bandbreite (AM, DSB, QDSB, SSB) wirkt sich die Stérung stark aus.

e Modulationen mit vergroRerter Bandbreite (FM, PM) werden um so weniger gestort, je groRer die
Bandbreite des modulierten Signals (entspricht der Kanal-Bandbreite Bgg) gewéhlt wird.
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e Dieser Zusammenhang wird durch den ,Nachrichten—Quader“ ausgedrickt, fir welchen gilt:

| Ty - Bre - D = const | (15.1)

Hierbei ist T, die Zeitdauer der Ubertragung (hier: Echt—Zeit), Bge die Bandbreite der Ubertragung und
D die Dynamik des Kanals.

Die Dynamik D des Kanals ist gegeben durch

o, (25 2) i ()} o

wobei Pg die Signal-Energie und P, die Energie der Stérung (noise) und (PS

n

10-1g(SNR) 1

0. 1g2 ~ §SNR/dB Kanal-Dynamik (15.2)

) = SNR das Signal-zu-

Gerausch-Verhaltnis ist.

e Erhéht man die Bandbreite Bge der Ubertragung, so wird (fur gleiche Storwirkung bezogen auf das demo-
dulierte Signal) eine geringere Dynamik Dyana im Kanal bendtigt. Man kann dann bei gegebener Signal—
Energie Pg eine grollere Stor—Energie P, zulassen oder bei gegebenem P, die Signal-Energie Ps entspre-
chend verringern.

15.1.2 Beispiel AM-Ubertragung

Zur Veranschaulichung dieses Sachverhaltes wird ein Beispiel einer amplitudenmodulierten Schwingung ge-
wahlt, Bild 15.2.

Nachricht (Zeitfunktion)

AN N ik il

AM (Zeitfunktion)

Amplitude
=)

E\VARVER VAR _: W ‘WU\W‘” HMM

Zeit
AM + Noise (Zeitfunktion)

5

Zeit

10

Nachricht + Noise (Zeitfunktion)

ANN
NV V

o 5 10 15 0 5 10 15
Zeit Zeit

|
|
m‘ |

Amplitude

Bild 15.2: Ubertragung einer Cos—formigen Nachricht mittels AM tiber einen Kanal, der durch weilRes Rauschen
gestort ist.

Bei der AM gehen die Sorungen des Kanals voll in das demodulierte Signal ein. Andererseits kommt diese
(historisch gesehen: alte) Modulationsart mit einen minimalen technischen Aufwand aus. Dies betrifft insbeson-
dere den Empféanger. Die Philosophie zu Beginn der Rundfunkibertragung bestand darin, dal im Empfanger
nur ein minimaler Aufwand nétig sein sollte. Unter den Gesichtspunkten des Marketings war dies bei der
Einfihrung eines neuen Systems (anno 1923) sicherlich kein schlechter Ansatz. Demzufolge ist das Block-
schaltbild des AM—Senders und des AM—Empfangers recht einfach, Bild 15.3.
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Uam(t)= ™
UN(t) X [UC+kAMuN(t)]COS(QCt) HF Det. NF
S X |-
AM DSB AM = | ..". L ~_ _Eﬂ

NF "
+—>{Uc |

HF Trager o uc(t)=cos(Qct)

Bild 15.3: Blockschaltbild eines analogen Ubertragunssystems (AM Sender und Empfanger)

15.2 Digitale Ubertragung

Die zu Ubertragenden Nachrichtensignale werden in digitale Symbole umgewandelt. Damit sind die Zeit-
verlaufe auf dem Ubertragungskanal total verschieden von den Nachrichtensignalen am Ein— und Ausgang des
Digitalen Ubertragungs—Systems. Es besteht keinerlei Ahnlichkeit zwischen beiden Signalformen (Nachricht
bzw. Symbole). Am Ausgang des Digitalen Senders erfolgt eine D/A Wandlung und am Eingang des Digitalen
Empfangers eine A/D Wandlung der Symbole, Bild 15.4.

¢ Die Digitalen Symbole haben im Kanal analoge Zeitverlaufe (in Form einer modulierten Schwingung).

Storung *

|

s(t) [A/| Digitaler | D J LA | Digitaler |[D/] 9(®) =
Q DI| Sender A D |Empféanger||/A N
Digitaler Teil

\ 4

Bild 15.4: Digitales Ubertragungs—System mit Stérung im Kanal. Uber den Kanal werden digitale Symbole
Ubertragen, welche aber analoge Zeitverlaufe haben.

Die Digitale Symbole werden so ausgewahlt, daf3 sie optimal an die Eigenschaften des Kanals angepalit
sind hinsichtlich

e Frequenzbereich (als Digitale Modulation)
e Bandbreite (durch Symbol-Verrundung, daher analoge Zeitverlaufe)

e Stérungen (durch die Art der Digitalen Modulation und der Fehlerschutz—Codierung)
Die Storungen (im Kanal) sind z.B.:

Rauschen (thermisch)
- Echos (Mehrwege—Ausbreitung)

Doppler-Verschiebungen (bewegte Sender, Empfénger, Reflektoren)

Interferenzen (fremde Sender)

Man-made-Noise (elektromagnetische Storungen durch Funkenbildung)

Statics (elektrische Entladungen in der Atmosphére)
— Jammer (absichtliche Stérsender)
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15.2.1 Aufgabe des Digitalen Empfangers

Die Aufgabe des Digitalen Empfangers ist es, die gesendeten Symbole zu erkennen. Im Unterschied zum
analogen Empfanger muassen die digitalen Symbole im Empfanger nicht rekonstruiert werden. Das ist ein
Vorteil, denn ein digitales Symbol kann auch noch dann richtig erkannt werden, wenn es durch Stérungen auf
dem Ubertragungsweg seine Form (leicht) verandert hat. Werden die empfangenen Symbole richtig erkannt,
weist ihnen der digitale Empféanger die dafur verabredeten Bitkombinationen zu und es entsteht (trotz
gestorter Symbolform) keine empfangsseitige Stérung im wiedergegebenen Signal.

e Die gesendeten und im Kanal Ubertragenen Symbole sind analoge Zeitfunktionen. Dies ist not-
wendig, weil sie als bandbegrenztes moduliertes Signal tbertragen werden mussen.

Aufgrund der Notwendigkeit der optimalen Anpassung der Symbole an die verschiedenartigsten Stérungen
im Kanal hat sich eine ,bunte Palette” von Digitalen Modulationsverfahren, Fehlerschutz—Codierungen und
Kombinationen aus beiden herausgebildet.

Als typische Vor— und Nachteile einer Digitalen Ubertragung lassen sich angeben:

e Wiedererkennen von (bekannten) Symbolen ist (bis zu einer systembedingten Schwelle) fehlerfrei mog-
lich. Im Unterschied dazu ist eine exakte Rekonstruktion eines (gestérten analogen) Empfangssignales
praktisch nicht moglich.

e Werden die Storungen zu grof3, werden zu viele Symbole nicht richtig erkannt, die Fehlerrate steigt und
die Ubertragung bricht zusammen.

e Nicht kompatibel mit analogen Ubertragungsverfahren (z.B. im Rundfunk sind neue Empfanger erforder-
lich.)

e Hohere technische Komplexitat (Fallt nicht ins Gewicht, da kundenspezifische digitale Schaltkreise bei
grolRen Stiickzahlen preiswert sind und die Funktion softwaremafig realisiert wird.)

e Bandbreitenbedarf (bei Digitalubertragung aufgrund von Quellen—Codierung geringer als bei Analoguber-
tragung, z.B. 4 DVB-T Fernsehkanale statt 1 analogem Kanal)

e Quantisierungsgerausch (Kann immer geringer gemacht werden als es im analogen Fall die Kanalstérun-
gen sind.)

15.3 Eigenschaften der Signale im physikalischen Ubertragungs-Kanal
15.3.1 Analoge Signale

Bei einer analogen Ubertragung sind im Prinzip alle Zeitverlaufe zulassig, die spektral innerhalb der (vom
jeweiligen analogen System) zugelassenen Grenzfrequenzen liegen. Es gibt in diesem Sinne keine unzulassi-
gen Zeitverlaufe. Daher ist ein gesendeter Zeitverlauf, dem im Kanal eine Stdérung (Rauschen, Echos, usw.)
Uberlagert wurde, ebenfalls ein ,zuléssiger® Zeitverlauf. Der Empfanger hat keine Moglichkeit, diesen als ,un-
zulassig“ zu erkennen und die Stérung zu beseitigen. Mit diesem Problem kampft der analoge Rundfunk seit
seinen Kindertagen. Ein Beispiel hierzu ist in Bild 15.2 gezeigt.

15.3.2 Digitale Signale

Bei einer Digitalen Ubertragung werden ,nur“ exakt zwischen Sender und Empfanger verabredete (ana-
loge) Zeitverlaufe Ubertragen. Diese setzen sich aus genau definierten Symbolen zusammen, und nur diese
sind ,zulassige” Zeitverlaufe. Die Wahl der Symbole geschieht dabei jeweils so, dal die Ubertragung optimiert
wird, d.h. maximale Ubertragungs—Rate bei minimaler Fehler—Rate.

Der Empfanger kennt alle ,,zulassigen”“ Symbolformen. Er vergleicht die empfangene Zeitfunktion
mit allen ihm bekannten Symbolformen. Dieser Vergleich geschieht mittels Korrelation (im Zeitbereich) oder
mittels Matched Filterung (im Frequenzbereich). Aufgrund der Uberlagerten Stérungen sind die empfan-
genen Symbole nie 100%ig gleich zu den im Empfanger gespeicherten Symbolen. Vielmehr ergibt sich i.a.
eine gute Ubereinstimmung mit einer Symbolform und eine schlechte mit allen anderen. Es muB also eine
Entscheidungs-Schwelle definiert sein, oberhalb dieser auf eine ,gute Ubereinstimmung“ entschieden wird.
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Ist die Energie in den empfangenen Symbolen grof3er als die Energie der Stérungen, so wird diese Vor-
gehensweise mit ganz wenigen Ausnahmen zu einer richtigen Entscheidung fuhren. Dem im Empfanger er-
kannten Symbol wird die verabredete Bit—Folge zugeordnet und man erhélt so den empfangsseitigen Bitstrom.
Dieser ist dann fehlerfrei und von den Stérungen im Kanal ist dann nichts mehr zu merken.

Stoérungen sind ZufallsgroRen. Diese kdnnen in einzelnen Fallen sehr wohl so grof3 werden, dal3 der
Empfanger auf eine falsche Symbolform entscheidet. Dann entsteht ein Symbolfehler. Je nach zugeordneter
Bit—Folge kdnnen daraus ein oder mehrere Bit—Fehler folgen.

Bit—Fehler kénnen durch Fehlerschutz-Codierung (teilweise oder ganz) korrigiert werden. Je nach der
Struktur der Bit—Fehler werden unterschiedliche Codierverfahren angewendet.
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Basisband-Signale

Die Auf— und Abbereitung der Signale fiir Digitale Ubertragungs—Systeme geschieht weitestgehend im Basis—
Band. Unter dem Basis—Band wird ein Frequenzbereich verstanden, der von der Frequenz w = 0 bis zu einer
(maximalen) Grenzfrequenz w, reicht, welche z.B. durch die dabei angewendete Digitale Signalverarbeitung
bzw. deren Rechner—Technik festgelegt ist.

Die Einschrankung der Verarbeitungs—Geschwindigkeit durch die digitale Hardware fuhrt dazu, dafR die
Digitalen Modulationen zunachst im Basis—Band durchgefihrt und dann auf eine digital noch bequem reali-
sierbare Zwischenfrequenz (ZF) umgesetzt werden. Erst daran anschlieRend erfolgt eine analoge Mischung auf
die Sende—Frequenz und die notwendige Verstarkung. Nur dieser letzte Schritt ist der analogen Hochfrequenz—
Technik vorbehalten. Was fur den Sender gilt, trifft umgekehrt entsprechend auch fur den Empféanger zu. Hier
wird mit Methoden der Hochfrequenz—Technik das Empfangssignal in eine Zwischenfrequenz—Lage oder ggf.
direkt (mit einem 1/Q Mischer) in die Basisband—Lage heruntergemischt (frequency down-conversion) und dann
als Basiband-Signal weiterverarbeitet.

16 Digital-Ubertragung im Basisband

In diesem Kapitel wird das Prinzip einer Binartubertragung im Basisband anhand von Beispielen einer Binar—
Ubertragung vorgestellt. Das betrachtete Ubertragungssystem soll dabei maglichst einfach sein, damit die we-
sentlichen Prinzipien der digitalen Ubertragung klar erkennbar werden.

16.1 Der Basisband-Kanal

Der Basisband—Kanal hat als Eingangs—Groflien die Symbole im |- und Q-Kanal und entsprechende | und Q
Ausgangs—Signale, Bild 16.1. Der I- und Q- Kanal sind orthogonal zueinander und kénnen daher im gleichen
Frequenzbereich Ubertragen werden, was auf die halbe Bandbreite im Funk—Kanal fuhrt.

2 Transmission Paths: | & Q

i Channel i
Data | Symbols i | Symbols Data
T E EE—
— T RX| | 2
— "
Symbols'! ' 1 Q Symbols
QSy ; Modulator Receiver EQ y
; Transmitter Demodulatori

Bild 16.1: Blockschaltbild des 1/Q Basisband—Kanals

Da im Basisband 2 Symbolstrome (I & Q) simultan verarbeitet werden mussen, werden diese als komplexe
GroRen behandelt und demzufolge mit komplexer Rechnung berechnet.

e Um aber die wichtigen Prinzipien deutlicher herauszustellen, wird volaufig nur der (reelle) 1-Zweig be-
trachtet. Weiterhin werden die Symbole als Bindr—-Symbole angenommen. Die Bldocke Splitter (Mapper)
und Combiner (Demapper) kénnen deshalb vorlaufig entsprechend vereinfacht werden.

16.2 Die Sender-Seite

Zunachst erfolgt auf der Senderseite die Symbolbildung. Die Ubertragenen (und gestérten) Symbole mussen
im Empfanger wieder erkannt und decodiert werden. Zur Erkennung dient die Korrelation (im Zeitbereich)
oder die ,,Matched Filterung” (im Frequenzbereich). Daran anschliel3end erfolgt eine Entscheidung, mit der
die digitale Information zurickgewonnen wird.
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Die bindren Daten werden dazu auf den Eingang eines Impulsgenerators gegeben. Dieser erzeugt aus einer
logischen ,L* einen é—Impuls ,1* und aus einer logischen ,0" einen é—Impuls ,|“. Damit entsteht zunachst eine
Folge d(t) von é—Impulsen.

= i bid(t —iT) (16.1)

i=—00

b; wird durch das Datenbit i bestimmt. Es soll gelten

- { +1: das Datenbit i ist 1 (16.2)

—1: das Datenbit : ist 0

In diesem Beispiel hat man pro Bit ein Symbol bzw. jedes Symbol reprasentiert (nur) ein Bit. Damit handelt es
sich um Binar-Symbole.

Daten-
Daten Impuls- 6—Impu|se> Symbol- Symbole

o—> A
a, Generator () Filter: s(t) c(t)

tt ¢t ¢,
I_Dl_alltentl;it:l: > vy v t

>

Bild 16.2: Modell der Sender—Seite einer binaren DatenUbertragung im Basisband

FUr das nachgeschaltete Formungsfilter fur Symbole ist (in diesem Beispiel) die Impulsantwort so gewahlt,
daf aus jedem Eingangs—Impuls ein verrundetes Daten—Symbol s(¢) in der Form einer sin Kuppe entsteht. Ins-
gesamt entsteht so ein analoges (Zeit— & Wert-kontinuierliches) bipolares Signal ¢(¢), das aus den verrundeten
Daten—Symbolen s;(t) besteht.

= { > bid(t— z‘T)} xs(t) =d(t) = s(t) =Y _ si(t) (16.3)

1=—00

Die binaren Daten, die jeweils nur zu den Takt-Zeitpunkten i - T' definiert und damit zeitdiskret sind,
werden so auf zeitkontinuierliche analoge Symbole s(¢) abgebildet (Mapping). Die Symbol-Form ist in
diesem Beispiel so gewéhlt, daR sich die einzelnen Symbole nicht tiberlappen,®! Bild 16.2.

Wie aus Bild 16.2 zu erkennen ist, wird bei dieser Digitalen Ubertragung nur eine einzige Symbol-Form
s(t) verwendet (Form: ,Cos—Kuppe" bzw. ,Sin—Kuppe*). Diese kann gemaRB der einlaufenden Datenbits ihr Vor-
zeichen andern. Hierin besteht die (digitale) Information, die der Empfanger erkennen muf} und ausgeben
soll.

16.3 Die Empfanger-Seite

Der Digitale Empfanger muf} die Form (im Zeitbereich) der verwendeten Symbole genau kennen. Er vergleicht
die empfangenen Datensymbole mit der ihm bekannten Symbol-Form und berechnet daraus eine MalRzahl
far die Ahnlichkeit mit dieser bekannten Form (Demodulation). Daraus wird dann mit Hilfe einer (geeignet
gewahlten) Schwelle eine Entscheidung getroffen, ob das empfangene Symbol eine ,L“ oder eine ,0“ sein soll
(Detektion).

Die (hier gewahlte) Symbol-Form ist eine Cos—Kuppe. Der Datenstrom c¢(t) setzt sich daher aus +s(t) Sym-
bolen zusammen. Die empfangenen Symbole s;(t) sind daher:

si(t) = +s(t) = s1(t) oder s;(t) = —s(t) = s2(t) (16.4)

161Dje in dem Beispiel gewahlte Symbol-Form ist zeitlich begrenzt. Daher hat sie (theoretisch) eine beliebig groRe Bandbreite. Daten—
Symbole, deren Spektrum begrenzt ist, dauern (theoretisch) co lang an und fihren zu Symbolen, die sich Uberlappen.

© Prof. Dr.—Ing. Dietmar & Matthias Rudolph 12. April 2011 BTU Cottbus



MV 72 Modulationsverfahren

Zusatzlich kommt im (Basisband-) Kanal noch weifles GaufR—verteiltes Rauschen n(t) (AWGN additive white
Gaussian noise) als Stérung additiv hinzu. Damit erhalt der Digitale Empfanger ein Blockschaltbild geman Bild
16.3.[35]

Step 1 Step 2
AWGN i_ Receiver B
I _ | Threshold
sq(t) U [ Linear Sampleatt=T , comparison
s,(t) = or filter o1 > (1)
s5(1) M= | h 2(t) = | Hy
si(t) +n(t) | a;{t) + ng(t) : 2(T) = v
Binary waveform | | Hy
L 1 z(T)=
Optimum receiver consists a;{T) + ng(T)

of correlator or
matched filter matched to
s9(t) — sy(t)

Bild 16.3: Die grundsatzlichen Schritte zur Erkennung und Detektion von Digitalen Signalen.

Da der Kanal Stérungen n(t) hinzufigt (im einfachsten Fall ist das AWGN), hat der Empfanger nicht das
gesendete Datensignal c(t) (bzw. die ungestdrten Symbole s;) zur Verflgung, sondern nur ein gestdrtes Emp-
fangssignal r(t) = c(t) +n(t). Infolge dessen kénnen die Entscheidungen des Empfangers fehlerhaft werden und
der empfangene Datenstrom enthalt dann Symbol- bzw. Bit—Fehler.

16.3.1 Korrelations—-Empfanger

Da bei einer Digitalen Ubertragung der zeitliche Verlauf der digitalen Symbole im Empfanger (zur Demo-
dulation) ausgewertet wird, bietet es sich an, die Ahnlichkeit mit Hilfe einer Korrelation zu bestimmen. Der
Empfanger enthalt dann einen Kreuz—Korrelator, mit dessen Hilfe jede empfangene (verzerrte und gestédrte)
Symbolform aus r(¢) mit der im Empfanger gespeicherten (unverzerrten) Symbolform s(t) verglichen wird. Da-
zu ist es erforderlich, dafl? der Symbol-Generator und der Takt sychronisiert sind, Bild 16.4.

. Reset t=nT
. {Synchronisation ™" T
§r(t)T H z(tf e - Z(T)
a Jv dt|—6~e——s
Symbol- ST Korrelator |
Kanal Generator Empfanger

............................................................................................................................................................................................................

Bild 16.4: Modell der Empféanger—Seite einer binaren Datenubertragung im Basisband (Korrelations—Empfang)

Allgemein ergibt sich die Korrelation g,s(7) (in Abh&ngigkeit der gegenseitigen zeitlichen Verschiebung 7)
als

oo

ors(T) = / r(t)s(t + 7)dt (16.5)

— 00

Die Korrelation ¢,s(7) hat zeitlich die doppelte Breite 27, wenn die Symboldauer T betragt. Dies ist ganz
analog zu der Breite des Ausgangssignals bei einer Faltung, und in der Tat kann eine Korrelation mit Hilfe
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einer Faltung berechnet werden, wenn die erste Funktion gespiegelt wird.'6-

Andererseits interessiert zum Zweck der Erkennung der Symbole nicht der gesamte Verlauf g,(7) der
Kreuz—Korrelation, sondern tatsachlich nur der Wert, der sich ergibt, wenn beide Symbole genau tbereinander
liegen, die gegenseitige zeitliche Verschiebung 7 = 0 ist, also g,.5(0).

oo T
ors(0) = / r(t)s(t)dt ~  0.5(0) = /r(t)s(t)dt ;o nT'<t<(n+1)T (16.6)
o 0

Die empfangenen Symbole aus r(¢) und das im Empféanger vorratige Symbol s(¢) durfen daher keine ge-
genseitige zeitliche Verschiebung r aufweisen. Daher muB ein perfekter Synchronismus zwischen den
einlaufenden Symbolen in r(¢) und den lokal erzeugten Symbolen s(¢) vorhanden sein. Im Korrelator wird das
Produkt der beiden (zu vergleichenden) Symbole wéhrend der Zeitdauer 7" aufintegriert.

Die gesendeten Datensymbole s(¢) (ohne Storungen durch den Kanal), die sich daraus nach der Multiplikati-
on mit der Symbolform ergebende Zeitfunktion v(¢) und die Uber die Taktzeit T aufintegrierte Zeitfunktion (mit
jeweils anschlieBendem Dump oder Reset) ist in Bild 16.5 dargestellt.

Datensymbole gesendet

[y
T
i

Amplitude
N o

0.5 4.5

o
(6]

1 15 25 . 3 3,5 4
Datensym%ole multipliziert mit s(t)

NN

0.5 1 1.5 25 .3 35 4 45 5
Datensymzbole integriert & Dump

=
T
i

o

Amplitude

|
=
T

o

\

Amplitude

|
=

T

I

|
0.5 1 15 2 25 3 35 4 45 5
Zeit/T

o

Bild 16.5: Die Signale im Korrelations—Empfanger (ohne Stérungen durch den Kanal); oberes Bild: gesendete
Datensymbole ¢(t); mittleres Bild: v(t); unteres Bild: z(t)

Fur die Symbol-Form im Sender s(¢) wurde gewahlt (,Sin—Kuppe*):

s(t) = aSin(?‘(‘%); 0<t<T Dimension: Spannung (16.7)

Nach der Multiplikation mit Symbolen s(¢)/a der Amplitude 1 im Empfanger folgt daraus (im ungestorten
Fall):

T 2
Die Integration erfolgt in der Form mit laufender oberer Grenze ¢, damit man den Zeitverlauf erhalt:

v(t) = s%(t)/a = aSiIl2(7T£) =2 (1 - cos(2w%)> ; 0<t<T (16.8)

_2a

t
z(t) T /O v(§)d€ = a <t - Tsin(27r;)> ; 0<t<T Dimension: Energie (16.9)

T 2

16.2gjehe: ,Signale und Systeme®, Kapitel ,Die Fourier-Transformation und ihre Anwendungen®, Teil 6 [5]
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Der Faktor % in Gleichung (16.9) wurde gewdhlt, damit sich fur |z(7)| der Wert « ergibt. Damit sich die

Dimension ,Energie” ergibt, muR} die Gleichung (16.9) noch durch R = 1Q dividiert werden. Bild 16.5 zeigt die
entsprechenden Zeitverlaufe.

Der zeitliche Verlauf der Ausgangs—Spannung z(t) des Integrators kann (jeweils wahrend der Zeit T' des
Datentaktes) geschrieben werden als:

2(t) = /tr(é)S(é)dS; 0<t<T (16.10)
0

Zum Zeitpunkt ¢t = T ist daher der Wert von z(t) mit Gleichung (16.6):

[2(T) =T 0,5(0)] (16.11)

Nun wird der Integrator immer zu den Zeitpunkten n - T resettet, nachdem zuvor der Abtast-Wert z(T) =
T - 0-5(0) aus dem Zeitverlauf z(t) des Ausgangssignals des Kreuz—Korrelators gewonnen wurde.
Notwendigkeit der Takt-Information im Digitalen Empfanger
Der Korrelations—Empfanger kann nur dann wie gewinscht funktionieren, wenn

e die Symbole (wie in dem Beispiel) zeitlich begrenzt sind und

e der Symbolgenerator mit dem Symboltakt exakt synchronisiert ist und wenn

e die Zeitpunkte fur Abtasten und Resetten mit dem Symboltakt synchronisiert sind.

Da der Empfanger nur die (gestdrten) Symbole empfangt und keine extra Leitung fir die Ubertragung des
Taktes vorhanden ist, ist im Empfanger eine (aufwendige) Takt—-Ruckgewinnung (Synchronisation in Bild
16.4) erforderlich.

16.3.2 Empfangs-Symbole durch weilles Rauschen gestort

Die bisherige Analyse des Korrelations—Empféangers erfolgte noch unter der Annahme, daf3 die Stérung im
Kanal nicht vorhanden ist, also n(t) = 0. Nunmehr wird fir n(t) ein weiles Rauschen mit GauRglocken
formiger Amplituden-Dichte Verteilung (pdf probability density function) angenommen, Bild 16.6. [36]

PK_PK
AMPLITUDE

16%

CREST
FACTOR

- 2 RMS ———w]

T T
| -30 -20 -1a MEAN +10

NOISE AMPLITUDE IN RMS UNITS
{NORMAL DISTRIBUTION)

| — -

Bild 16.6: Amplituden—Dichte Verteilung pdf und Zeitverlauf von weiflem Rauschen; der Effektivwert (RMS
root mean square) ist o.

Die Wahrscheinlichkeits—Dichte—Funktion p (n) (probability density function, pdf) des GauR—verteilten Rau-
schens ist:
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1
2
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Hierbei ist o der Effektivwert (Standard—Abweichung) und o2 die Wechsel-Leistung (Varianz ) des Rau-
schens im Signal z(¢) (am Ausgang des Korrelators). Eine derartige Rauschspannung ist den empfangenen
Symbolen r(t) Uberlagert. Die sich daraus ergebenden Zeitverlaufe r(t),v(t), z(t) im Korrelations—Empfénger
zeigt Bild 16.7 fur den Effektivwert ¢ = 2 des Rauschens.

2
(no> ] pdf Gaul-formiges Rauschen (16.12)
oo

verrauschte Datensymbole ¢ = 2
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Bild 16.7: Die Signale im Korrelations—Empfanger (mit Stérungen durch Rauschen, mit dem Effektivwert
o = 2); oberes Bild: gesendete Datensymbole ¢(t); mittleres Bild: v(¢); unteres Bild: z(t)

Diese AWGN Rausch-Stérung tritt bei einer Digital-Ubertragung in jedem Fall auf. Der Grund dafiir ist,
dal} die Ubertragung trotzdem hinreichend fehlerfrei gemacht werden kann und man den gro3en Vorteil hat,
mit weniger Sendeleistung auszukommen bzw. bei gegebener Sendeleistung eine groRere Reichweite erzielt
werden kann. Praktische Digitale Ubertragungs-Systeme gehen daher immer bis an diese Grenze.163

16.3.3 Matched Filter Empfanger

Die Korrelation (Symbol x) kann durch eine Faltung (Symbol ) dargestellt werden und es gilt:164

h(r) % s(7) = /h(t)s(t+7)dt: /h(—g)s(T—g)dgzh(_T)*s(T) (16.13)
h(rl) * s(r)y = h(—lT) ; s(T) Korrelation = Faltung (16.14)

Da die Faltung die Wirkung eines Filters im Zeitbereich beschreibt, kann somit auch die Korrelation durch
eine Filterung ersetzt werden. Offensichtlich mull dazu dieses Filter eine zeitgespiegelte Impulsantwort
h(—t) aufweisen. FUr ein Filter mit FIR-Struktur bedeutet das, daR die Filterkoeffizienten h,, in umgekehr-
ter Reihenfolge einzugeben sind, Bild 16.8.

163 Aus der Darstellung in Bild 16.7 kann nicht der SchluR gezogen werden, daR der Effektivwert o des Rauschens den Wert der doppelten
Amplitude der (empfangenen) Datensymbole haben darf, bis Fehler auftreten. Es sind hier ja nur 5 Symbole dargestellt. Eine digitale
Ubertragung wird aber (je nach Aufwand in der Codierung) bereits unbrauchbar, wenn 1 von 10.000 bis 1 von 1.000 Symbolen fehlerhaft
empfangen werden (Symbol-Fehlerrate SER 10~4-..1073).

16.45jehe: ,Signale und Systeme®, Kapitel ,Die Fourier—Transformation und ihre Anwendungen®, Teil 6.3.5 [5]
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FIR Filter N Stufen
ug(t)
A Ug(t) o—->| At |—I>| At |—I>| At }_I’{ At }
h' h h, h
—+ + + +
[ © Matched Filter
Potentialverlauf O—I’| At |—I>| At |—I>| At }—r{ At }I --------
4

Bild 16.8: Beispiel fur den Zeit— und Potential-Verlauf der Eingangsspannung u.(t) (links); FIR-Filter und
Matched Filter (Filterkoeffizienten in umgekehrter Reihenfolge)

Die Filterkoeffizienten h,, eines Matched Filters (MF) sind geméaR der gespiegelten Symbolform s(—t) zu
wahlen, an die es angepalt (matched) sein soll, d.h. es sind entsprechende Abtast—Werte einzuprogrammie-
ren. Werden Daten—-Symbole verwendet, die in ihrer Bandbreite begrenzt sind, muRR die Filterlange auch die
Nebenmaxima der Symbole bertcksichtigen.

16.3.4 Optimierung des Matched Filters

Der Abtastwert z(T) zum Zeitpunkt ¢ = T besteht aus einer Signalkomponente der Groe a;, und einer
Rauschkomponente ny. Die Rauschkomponente hat die Varianz (mittlere Rauschleistung) 2. Damit 1ait
sich das Signal-zu—Gerausch—Verhéltnis zum Zeitpunkt 7" angeben zu:

S a?
— =-—=+| SNR 16.15
<N)T ‘78 g ( )

Das gesuchte Matched Filter (MF) H,(w) ist dasjenige, das dieses Signal-zu-Gerausch-Verhaltnis
maximiert.

Die Signal-Komponente am Eingang des (noch nicht optimierten) Filters H(w) sei ¢(¢t) mit der Spektraldichte
C(w). Die Signalkomponente am Ausgang des Filters sei a(t). Damit folgt:

:% / H(w)C(w)e? du (16.16)

Die zweiseitige Spektraldichte des weien Rauschens ist konstant und betragt Ny/2. Dadurch wird die
Rauschleistung am Filter—Ausgang:

08:——71_ / |H (w)|?dw (16.17)

Gleichungen (16.16) und (16.17) werden in Gleichung (16.15) eingesetzt, woraus folgt:
2

o T H(w)C(w)edT dw

2m

(;) =L = (16.18)
T Faw [ HW)Pdw
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Der nachste Schritt besteht nun darin, diesen Ausdruck zu optimieren. Hierzu wird die Schwarz'sche Un-
gleichung®® auf den Zahler angewendet.

% [ P & [ 0@ Rdo & [ |Ow@)eT Pdo

5) 28
( < _ _ -k (16.19)
N Mok JH(w)d No/2 No

Hierbei ist E die Energie des Eingangssignals ¢(t). Damit folgt fur das Optimum, welches nur von der Signal—
Energie, nicht aber von der Symbol-Form abhéngt:

S max 2E max
= =—| SNR 16.20
(%) -% 7 (1620

_ Das Gleichheitszeichen in Gleichung (16.20) bzw. in der Schwarz’'schen Ungleichung gilt nur dann, wenn die
Ubertragungsfunktion des Filters lautet:

H(w) =|H,(w) = k- C*(w)e T UTF matched Filter (16.21)

Daraus folgt fur die Impulsantwort h,(t) des Matched Filters (MF)

Impulsantwort MF (16.22)

[ kes(T—t) 0<t<T
ho(t) { 0 sonst

e Damit ist das Ergebnis bestatigt (und prazisiert), das sich fir die Impulsantwort des MF aufgrund der
Darstellung der Korrelation durch die Faltung bereits ergeben hat.

16.3.5 Fehler-Raten bei binarer Datenubertragung (Stérung durch weil3es Gaul¥’'sches Rauschen)

Die integrierten Symbole z(t) am Ausgang des Korrelators, Bild 16.5 (Seite 73) , haben einen Uberlagerten
Rauschanteil ny(t). Dieser ist zwar nicht mehr ,weil?*, weil der Integrator eine Frequenzabhangigkeit erzeugt,
jedoch ist die Amplituden—Dichte—Funktion trotzdem noch Gaul3—férmig.

Analysiert man entsprechend zu Bild 16.7 (Seite 75) die detektierten Werte z(kT);k = 1--- N fir N — oo
und sortiert so um, dal3 zuerst die Werte dargestellt werden, die ohne Stérung +1 ergben und anschliel3end
diejenigen, die ohne Stérung —1 ergeben, erhalt man die Darstellung in Bild 16.9.

Werte z(T) Verteilungs—Dichte

3 3 T T T T

2 B 2 i

1 — 1 B

O i | | - o
—1| —1 i
-2 E —2 :
35 Y o 1 2 3o 01 02z 03 o4

Bild 16.9: Darstellung und Verteilung der (umsortierten) Werte z(7)

16.5Dje entsprechende Formulierung fur Vektoren lautet, daR das innere Produkt kleiner oder héchstens gleich dem Produkt der Betrége
ist, | < a,b>|<|al-|b|.
oo

2
oo oo

Die Verallgemeinerung fur Flachen unterhalb von Funktionen lautet & [ a(t)2dt- [ b(t)2dt > k- { S a(t)b(t)dt} .
—oo

—o0 — 00
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Die unverrauschten Werte z(T') ergeben umsortiert den (idealen) Verlauf +1 — —1. Das Uberlagerte Rau-
schen ng(t) erhalt dadurch einen Konstantanteil (in diesem Fall +a), der sich als Mittelwert der GauR3—Vertei-
lungen wieder findet.

Das Uberlagerte Rauschen hat zur Folge, dalR zum Abtast—Zeitpunkt eine Fehlentscheidung entstehen kann,
woraus dann ein Symbol- bzw. Bitfehler resultiert.

16.3.6 Entscheider-Schwelle und Bitfehler-Wahrscheinlichkeit

Die gewonnenen Werte z(T') bzw. z(nT) werden nun einem Entscheider zugefuhrt, der die bindren Daten
zuruckgewinnt, Bild 16.3 (Seite 72). Dieser Schritt wird mit Detektion (detection) bezeichnet.
Wenn dabei zum Abtast—Zeitpunkt die Amplitude und die Polaritat der Uberlagerten Rauschspannung so
sind, dal? die Entscheidungs—Schwelle v, in verkehrter Richtung Gberschritten wird, entsteht ein Bit—Fehler.
Die Gaul3—Glocken der Amplituden—Dichte p (ng), Gleichung (16.12) und Bild 16.9, erscheinen hierbei als die
bedingten Wahrscheinlichkeits-Dichte-Funktionen p (z|s;) und p (z|s2). Diese sind die Verteilungsdichten
fur die Falle, daB das Symbol s; bzw. s; gesendet wurde.

(2]s1) 1 1 (z—al)
zls1) = ———exp|—=|ZF—=—=
plzls ooV 2m P o)

2
(2]52) 1 1 (z—a2>
z|s = exp | —=

P 2 ooV 2T P 2 00

Die Entscheidungs—Schwelle sei zu v gewahlt. Damit erhalt man die bedingten Wahrscheinlichkeits—Dichte—
Funktionen p(z|s1) und p(z|sz2), wie sie in Bild 16.10 [30] dargestellt sind.

bedingte pdf (16.23)

Likelihood of s9 Likelihood of s4
p(zls2) p(zls)

Bild 16.10: Die bedingten Wahrscheinlichkeits—Dichten p (z|s;) und p (z|s2)

Der Empféanger entscheidet nun nach folgenden Hypothesen (Gewil3heit gibt es im Empfanger nicht!):

e Liegt z(T') links der Schwelle ~,, entscheide daB s, (t) gesendet wurde. (Hypothese Hs)
e Liegt z(T') rechts der Schwelle v, entscheide daR s;(¢) gesendet wurde. (Hypothese H;)

H
(1) >1 - z(T) >~y wahle Hypothese H; :  s1(t) wurde gesendet
* ; Yo z(T) <o wahle Hypothese Hy :  s3(t) wurde gesendet
2

(16.24)

Bei einer bipolaren Binar—Ubertragung ist die Entscheidungs—Schwelle bei 7y = 0, wenn im Datenstrom im
Mittel gleich viele ,L* wie 0 enthalten sind. Dies wird rein anschaulich auch durch die Darstellung in Bild
16.9 suggeriert.

Wenn das Symbol s, (t) gesendet wurde, der ,entschiedene” Wert z(T') jedoch links der Schwelle ~, liegt, also
die Hypothese H, entschieden wurde, ist ein Fehler entstanden. Die schraffierte Flache in Bild 16.10 gibt die
Wabhrscheinlichkeit Pp, dafiir an. Genau so gut entsteht ein Fehler, wenn das Symbol s, (t) gesendet wurde und
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der ,entschiedene” Wert z(T') rechts der Schwelle ~, liegt, also H; entschieden wurde. Es sind also beide Werte
Pg, und Pg, zu addieren. Damit gilt fr die Bitfehlerwahrscheinlichkeit.

| P = Pp, + P, = P(Ha|s1)P(s1) + P(Hi|ss)P(s5) Bitfehler-Wahrscheinlichkeit | (16.25)

Sind (wie hier) die Dichtefunktionen p(z|s1) und p(z|s2) symmetrisch und die ,L“ und ,0“ Datenbits gleich
wahrscheinlich und damit (die ,,a priori Wahrscheinlichkeiten“) P(s;) = P(s3) = 0, 5, so folgt:

| Pg = P(Ha|s1) = P(H|ss)] (16.26)

Damit liegt die Schwelle ~, genau zwischen a, und a;.

a1 + ao

5 (far az = —a, folgt daraus v, = 0.) (16.27)

Yo =

Die Fehlerwahrscheinlichkeit Pg folgt aus dem Integral Uber die schraffierte Flache der Dichtefunktion
p(z|s1) oder p (z|s2).

T T 1 Z — Qo 2
Pp = z|89)dz = / ex ( ) dz 16.28
w= [ ) T p[ — (16.28)
aj+ag aj+ag
2 2
Mit der Substitution
e=2"% GldE=d> _Mto . 0170 (16.29)
(o) 2 20’0
ergibt sich:
[ ool §)ue-g [ ool
Pp = e ——|df = — e —=>1d 16.30
B / Ton Xp[ 5 | 4 NG xXp | =5 | € ( )
ayZay a1 Zas
200 200

e Wie haufig Fehler entstehen, hangt davon ab, wie groR3 der Spitze-Spitze-Wert (a; —as) des Signals z(t)
im Verhaltnis zum Effektivwert oo des Rauschens ist.

Allerdings ist es bei Digitalen Ubertragungen ublich, nicht die Amplituden bzw. Effektivwerte der Signale
am Entscheider zu betrachten, sondern die Energie der Datensymbole und die Spektrale Leistungsdichte
des Rauschens. Wie die Energie der Datensymbole in die Amplitude des Nutz-Signals eingeht, ist abhangig
vom gewahlten Modulationsverfahren.

16.3.7 Gaul’'sche Fehlerfunktion und Q-Funktion

Das Integral Uber die Gaul3'sche Glockenkurve, Gleichung (16.30). Es ist als GauR'sche Fehlerfunktion erf(z)
bzw. als Q—Funktion Q(x) bekannt, Bilder 16.11 und 16.12.

2 ¥ 2 .
erf(z) = ﬁ/@ e~¢d¢;  Error Function erf(—z) = —erf(x) (16.31)

Die Funktion erf(x) 148t sich nicht analytisch berechnen, liegt jedoch tabellarisch und in Naherungsformeln
vor. Die komplementére Fehlerfunktion dazu ist erfc(x) und diese ist eng verwandt mit der Q—Funktion Q(x),
die bei der Berechnung der Symbol-Fehler-Rate Verwendung findet. Q(—z) ist die gespiegelte Q—Funktion und
entsteht aus der Gaul3—Glocke durch Integration mit laufender oberer Grenze.

erfc(x =7 / Cde =1 — erf(z) = 2Q(V21) (16.32)
Q(z) = erf““;/ v2) v / (0,=1)  Q-Funktion (16.33)
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Gauss, erf, erfc, Q-Function Gauss, Q-Function, inv Q-Function

5 ‘ ‘ ‘ T
erfc(x) e
| * Q0=1-Q)
Q(X) Q(=x) = 1-Q(x)
1ﬁ B ettty
*
f()=(210"Y2 expi-x2/2 flachengleiches
0.5+ G(X) @m Xp{-x }¢ 1 Rechteck
0 —==-"
’
’
’
’
_0.5— +
,
,
erf(x) -
VS . 25 i 0 1.
-4 -3 -2 - 0 1 2 3 4 -4 -3 2 1 0 117 2 3 4

X =-1.2533 4 x =172533
m m

Bild 16.11: Gaul3—Glocke (¢ = 1), Error Function Bild 16.12: Gaul3—Glocke (¢ = 1), Q-Funktion

erf(z), Komplementare Error Function erfc(z), Q— und gespiegelte Q—Funktion dazu flachengleiches
Funktion und gespiegelte Q—-Funktion Rechteck und Tangenten
1+ erf(z/v2
Q(—z)=1-Q(z) = # (16.34)
Das Integral in Gleichung (16.30) mit der unteren Schwelle z = 92 | ann mit Hilfe der Q-Funktion Q(z)
00
bestimmt werden.
17 ¢
Qx)=—— [ exp|—>|d¢ (16.35)
2m 2
FUr groBe Werte von z gilt die Naherung:
(2 —1)e /2 < < e /2
= Q(z) = 16.36
3/ 27 Q@) V2T ( )

Wenn die GauR—Glocken in Bild 16.10 (Seite 78) sich nur wenig Uberschneiden, wie das fur geringe Fehlerraten
erwinscht ist, werden die Werte von Q(z) entsprechend klein und man kann aus der linearen Darstellung der
Bilder 22.4 und 22.5 nichts mehr ablesen.

Bild 16.13 zeigt deshalb die Q—Funktion in logarithmischer Darstellung. Diese hat die fur die Bitfehler—
Kurven typische ,Wasserfall“—Form.

16.3.8 Bit-Fehler-Rate
Mit Hilfe der Q—Funktion ergibt sich gemal Gleichung (16.30) fur die Bit—Fehler—Rate Pg (BER bit error rate):

Pp=0Q (‘” - a2> (16.37)

20‘0

ap —asg

Der Wert

o]
des Matched Filters, Seite 76) zeigte es sich, daR das Signal-zu—Gerausch—Verhaltnis optimiert werden kann,
Gleichung (16.20). Die Signal-Energie ergibt sich zu:

S max 2K (a1 — GQ)Q
= == = 16.38
<N)T Ny o} ( )

mufll maximiert werden, damit BER minimal wird. Im Abschnitt 16.3.4 (Optimierung
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Bild 16.13: Die Q—Funktion und ihre Grenzkurven (logarithmische Darstellung)
Hieraus folgt
a; — az Eq
e —Faktor 16.39
200 2N, Q ( )

wobei F = E, die Energie des Differenz—Signals ist.

16.3.9 Der Q-Faktor

In der Optischen Ubertragungstechnik wird der Ausdruck Gleichung (16.39), also das Argument der Q-Funk-
tion, als Q-Faktor bezeichnet, da die betreffenden GroRen bequem mittels (optischer) Digitaler Oszilloskope
meldtechnisch bestimmt werden kénnen. Man erhéalt dabei ein Augendiagramm, aus dem der Abstand der logi-
schen Pegel und die GroRe des bei jedem Pegel vorhandenen eff. Rauschens oy bzw. o, bestimmt werden kann,
Bild 16.14. Es ist typisch fUr eine Optische Ubertragung, daR die Grof3e des Rauschens bei logisch ,0“ anders ist
als bei logisch ,1“, daher 204 ~» o9 + 07.

16.3.10 Bipolare Datenubertragung

Bei einer bipolaren Ubertragung hat die Differenz den doppelten Wert der SymbolgroRe. Damit hat die Energie
des Differenz—Signals E; den 4 fachen Wert der Bit—Energie E;,. Damit folgt fur die bipolare Ubertragung:

P _Q( ;g) _Q( ;) (16.40)

16.3.11 Unipolare Datenubertragung

Bei einer unipolaren Ubertragung wird in der Halfte der Zeit (d.h. far die ,,0* Bits) nichts Gbertragen, wodurch
sich die Signalenergie halbiert. Deswegen gilt fur die unipolare Ubertragung:
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Bild 16.14: Zur mef3technischen Bestimmung des Q—-Faktors

E,
Pr=0 (/2 (16.41)
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Bild 16.15: Bitfehler—Wahrscheinlichkeit fiir bipolare und unipolare Digital-Ubertragung

16.3.12 Die Fehlerwahrscheinlichkeit Pz ist unabhangig von der Form der Symbole.

Im ersten Moment mag es verwundern, dall nur die (mittlere) Signal-Energie (bzw. Symbol-Energie) in diese
Beziehung eingeht, nicht jedoch die Form der Symbole. Das erklart sich ganz einfach. Durch die Korrelation —
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oder genau so durch die ,Matched Filterung“ — erhalt man zum Abtast—Zeitpunkt (also bei einer Verschiebung
7 = 0) immer ein Maximum und zwar unabhangig von der gewéahlten Form der Symbole, denn Sender
und Empféanger verwenden in jedem Fall die gleiche Form.

Die Integration in Gleichung (16.9) zusammen mit Gleichung (16.8) lalt zusatzlich erkennen, dal3 das Sig-
nal z(t) dimensionsmagig eine Energie darstellt und deshalb z(T") proportional zur Symbol-Energie ist. Bei
einer Binar—Ubertragung ist die Symbol-Energie gleich der Bit-Energie E;. Die Bitfehler—-Rate wird damit
abhangig vom Verhaltnis der Bit-Energie E, zur Spektralen Leistungsdichte Ny des weil’en Rauschens und
vom gewdahlten Modulationsverfahren.

17 Spektren Digitaler Signale

Zur Bestimmung der spektralen Leitstungs—Dichten digitaler Signale wird das Blockschaltbild 16.2 (Seite 71)
angenommen, wonach die Datensymbole ¢(¢) nach einer Filterung der Daten (als é—Impulse d(t)) durch ein
Symbol-Filter mit der Impulsantwort i(t) = s(t) entstehen. Damit gilt:

le(t) = d(t) « s(1) | (17.1)

Bildet man die Auto—Korrelations—Funktionen (AKF) dieser (Leistungs—) Signale, so erhalt man mit Glei-
chung (16.14):71

Ree(7) = c(r)*c(r) =c(—7) xc(r) AKF der Symbole
Raa(t) = d(r)xd(r) =d(—7)+d(r) AKF der Daten (17.2)
Rss(1) = s(m)xs(r) =s(—7)xs(r) AKF des Symbol-Filters

Die AKF der AusgangsgrofRe R..(7) ist Uber Gleichung (17.1) mit den AKFs R4,(7) und R,s(7) verknupft. Fur
die Umformung werden zunéachst die Ausdrticke mit der Korrelation (Symbol x) durch die Faltung (Symbol
x) ersetzt, da diese sowohl kommutativ als auch assoziativ ist.

Ree(r) = [d(=7)*s(=7)] * [d(7) * s(7)]
= [d(=7) = d(7)] x [s(—T) * s(7)] (17.3)
= [d(r) *xd(r)] * [s(7) * s(7)]
[~ Ree(r) = Raa(7) * Rys(r)  AKF der Daten-Symbole] (17.4)

e Die AKF R..(7) der Daten—Symbole ergibt sich damit aus der Faltung der AKF Ry,(7) der Daten mit der
AKF R, (7) des Symbol-Filters bzw. der Symbol—-Form.

Nach dem Satz von Einstein-Wiener—Chintchinel’? ist das Leistungs—Dichte—Spektrum (PSD power spec-
trum density) die Fourier-Transformierte der AKF. Damit wird:

’SCC(W) = Sqa(w) - Sss(w) PSD der Daten—SymboIe‘ (17.5)

e Daraus folgt, daB sich das Leistungs-Dichte-Spektrum der Symbole S..(w) aus dem Produkt des
Leistungs-Dichte-Spektrums der Daten S;;(w) und dem Leistungs-Dichte-Spektrum der Sym-
bol-Form S,,(w) ergibt.

17.1 Daten mit statistischer Unabhangigkeit

Sind die Daten statistisch von einander unabhéngig, so ist deren AKF j—formig.
Raa(T) = 6(1) o—e Sy(w) =1 (17.6)

Deren Leistungs—Dichte-Spektrum ist daher konstant, S;;(w) = 1. Damit ist das Leistungs-Dichte-
Spektrum der Symbole S..(w) nur durch das Symbol-Filter festgelegt, wobei H(w) die Ubertragungs-
funktion des Symbol-Filters ist.

17.15jehe hierzu: Skript ,Signale und Systeme", Abschnitt 6.4: ,Korrelation und LTI-Systeme".[5]
17.25jehe ,Signale und Systeme", Abscnitt 6.5 [5]
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See(w) = Sys(w) = HY (w) - Hy(w) = |Hs(w)[*> PSD fur statistisch unabhangige Daten 17.7)

Far unverrundete (M formige) Datensymbole My, (t) ergibt sich (bei statistischer Unabhangigkeit der Daten)
somit ein Leistungs—Dichte—Spektrum P(w), Bild 17.1.

. 2
sin(wT'/2
P(w) = M (17.8)
wT/2
Dreieck-Impuls A/\T(t): rell, gerade Spekirum F(e) Spekirum F(e)
T T 10 T
120 i 12f
f(t)=A*A_(t) 0
T 1
1r ;
flachengleiches
Rechteck -10
0.8f e
[ 06 8
B 0.6 f; %*20
= E s
2 o04r s
E 0.4r ;",' £ -30
o—e &
0.2
0.2
-40
0
0
-T - -50
t -0.2
-0.2
-2 -15 -1 -05 0 0.5 1 15 2 04—t 5 . 60— o s
Zeit/T (Kreis-) Frequenz (Kreis-) Frequenz

Bild 17.1: Die Autokorrelations—Funktion (statt ¢ lies 7) und die Spektrale Leistungs—Dichte von recht-

eckformigen Daten—Symbolen (11 Symbolform), die statistisch von einander unabhangig sind. (lineare und loga-
rithmische Darstellung)

17.2 Beispiele fur Daten mit statistischer Abhangigkeit

Bei mM-formigen Datensymbolen muf3ten deren Leistungs—Dichte—Spektren in ihrer Form stets gemaf sin(z)

x

sein, wenn keine Korrelation vorliegen wurde. Beispiele fur solche Leitungscodes und deren Spektralverteilun-
gen sind in Bild 17.2 gezeigt.
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Bild 17.2:; Beispiele fir Leitungs—Codes im Basisband und deren Spektraldichten
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17.2.1 Die Biphase-Level Codierung
Als Beispiel wird die BiPHASE—Level Codierung (Bi—®-L) betrachtet (Symbole der Breite T'). Diese kann

1. entweder als BIPHASE Symbol f;,(t) komplett analysiert werden mit ansonsten von einander statistisch
unabhangigen Daten oder

2. als My 4(t) Bit (d.h. M=Symbol) mit der Vorschrift, dafl dann unmittelbar ein weiteres Bit mit — My, (t) zu
folgen hat.

Die beiden unterschiedlichen Wege fihren auf das gleiche Ergebnis, wodurch eine Kontrollmdéglichkeit ge-
geben ist.
Zunachst wird der 1. Weg beschritten. Fur das (gesamte) BIPHASE Symbol fup(t) gilt:*"3

Jop(t) = Mpya(t + %) — Myya(t — %) o—e 4T L > I _ Fip(w) = Hy(w) (17.9)

Mit Gleichung (17.7) wird daraus das Leitungs—Dichte—-Spektrum der BiPHASE-Symbole:

Seelw) = H: () - Hy(w) = {TW} (17.10)

Beim 2. Weg wird die Bit—Form (hier: s(t) = My ,4(¢)) und die statistische Abhangigkeit bzw. Verknipfung
(hier: d(t) = 67/4(t + ) — 67,4(t — %) getrennt untersucht. Damit gilt:

Jop(t) = c(t) = s(t) * d(t) = Npy4(t) * {5(75 + %) —o(t — Z)} (17.11)
N——
Form statistische Abhangigkeit

In Bild 17.3 sind die BiIPHASE Daten als Pin.| eingetragen. Dabei sind fur die Zeitverschiebung = = 0
zusatzlich die zugehdrigen r-Symbole gezeichnet. Da die Daten zeitdiskret sind, kénnen sie immer nur in
Schritten von T'/2 verschoben werden. In den gezeichneten Positionen (r = [-7/2,0,7/2]) gibt es Uberlappun-
gen, so daR die AKF der Daten hier # 0 ist. Die AKF ist ebenfalls zeitdiskret und besteht aus 3 Pin.

‘BIPHAS‘E Data‘ ‘ ‘ Power Spectrum of BIPHASE Data
4.5

o1 - ]
T

w
3]

w
T

_2 L L L L L I I [} 2 57 B
2 15 -1 -05 0 0.5 1 15 2 g2
uT - oo = 4T
4 AKF of BIPHASE Data g 2 T
‘ ‘ ‘ g
1.5f
2t ‘ i
0 1 l 0.5
| 0
_2 L L L L L I I
2 -15 -1 -05 0.5 1 15 2 -5 0 5

0
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Bild 17.3: BIPHASE Daten, deren AKF R4q(7) und Spektrale Leistungs—Dichte Sgq(w)

_ Die Gewinnung der AKF ist sehr einfach. Jede Ubereinstimmung gibt einen Wert von 1. Jede negative
Ubereinstimmung ergibt —1. Keine Ubereinstimmung ergibt 0. Fur jede der diskreten Verschiebungs—Positionen
ist die Summe der Werte aufzutragen. Hieraus ergibt sich die AKF R4, (7). Formelmé&Rig werden diese Pins nun
als 6 behandelt. Damit folgt fur die Spektrale Leistungs—Dichte der BIPHASE Daten, Bild 17.3 (rechts):

17.35jehe hierzu im Skript ,Signale und Systeme" die entsprechende Korrespondenz im 2. Kapitel der ,Anwendungen der Fourier-Trans-
formation“.[5]
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Raq(T) = =6(17 +T/2) +26(1) — 6(1 = T/2) o—=e 2[1 — cos(wT/2)] = 4sin(wT/4)?* = Syq(w) (17.12)

Die Bit—-Form s(t) = My,4(t) hat als AKF R,,(7) ein Dreieck. Daraus folgt als Fourier—Transformierte S, (w):

(T ? (sin(wT/4)\?
Mit Gleichung (17.5) wird damit:
* [sin(w 2 sin(w 212
See(w) = Sqa(w) - Sss(w) = (Z) (W) ~4sin(wT/4)2 = {T[C(ﬂ:[/{:i)]} (17.14)

Dies stimmt Uberein mit Gleichung (17.10). Damit ist an diesem Beispiel gezeigt, auf welchem Weg man zu
den Leistungs—Dichte—Spektren von codierten Daten bzw. Symbolen kommen kann.
Das Leistungs—Dichte—Spektrum der unverrundeten BIPHASE Symbole ist in Bild 17.4 dargestellt.

BIPHASE Power Spectrum Density

l L
0.8}
n0.6f
n
o
0.4}
0.2}
AT
0 ~—t—
-6 -4 -2 0 2 4 6

Bild 17.4: Das Leistungs—Dichte Spektrum der unverrundten Biphase Symbole
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Inter-Symbol-Interferenz & Nyquist-Bedingung

Fur eine Digitale Ubertragung (z.B. Mobil-Funk, ISDN, T-DSL, Digitaler Rundfunk usw.) steht immer nur eine
begrenzte Bandbreite B, = 27 Brr zur Verfigung. Daher miussen die gesendeten Datensymbole verrun-
det werden, um die Bandbreitenbedingung einzuhalten.

e Bandbegrenzte Signale haben aber eine co lange zeitliche Ausdehnung.

e Korrelations—Empfang ist daher nicht mehr mdéglich, sondern nur Matched—Filter—Empfang.
Es sind dabei folgende Optimierungs—Aufgaben zu lésen:

e Maximierung der tibertragenen Datenrate bei gegebener Bandbreite des Ubertragungs—Kanals.

e Einfache (und korrekte) Ruckgewinnung der Digitalen Information aus den empfangenen analogen (ver-
zerrten und gestorten) Symbolen.

e Minimierung der Auswirkung der Intersymbol—-Interferenzen, die infolge endlicher Bandbreite entstehen.

18 Modell einer Digitalen Ubertragung im Basisband

Die Problemstellung wird anhand einer Digitalen Ubertragung im I-Zweig des Basisbandes untersucht.'8

Im Blockschaltbild flr das Modell einer Ubertragung [30] mit Inter-Symbol-Interferenz (ISI: inter symbol
interference) werden die (bindren) Daten (mit dem Daten—Takt T) als vorzeichenbehaftete —Impulse (T bzw. |)
dargestellt, woraus im Ausgang des Symbol-Filters des Senders (transmitting filter) die verrundeten Daten—
Symbole entstehen, Bild 18.1 (a). Die Daten—Symbole reprasentieren in diesem Fall je 1 Bit (Binar-Symbole).18-2

X1 X2
- — M Recervin z(Y)
{x) rans_m|tt|ng »1 Channel }—m» ec_e:v. g__.)roo._b_ Detector —{%:}
i filter oo V filter
P b t=kT
b ! T T
____E T :__3 MF MF
Noise
(a)
x11 xl2 Pulse 1 “ /Pulse 2
z(t)
{xz} — II{EQ 4%—»— Detector |—»{i3)
Lo t=kT

(b)

Bild 18.1: Modell der Ubertragungs—Stecke im Basisband zur Untersuchung der Inter—Symbol—Interferenz (1S1)

Die Filter im Sender und im Empféanger (MF: matched filter), sowie die Filtereigenschaften des Kanals
werden in einem einzigen Filter H(w) zusammengefalt, Bild 18.1 (b). Die Digitalen Symbole (Puls 1, Puls 2,
usw.) erleiden Verbreiterungen auf ihrem Weg bis zum Entscheider im Empfanger, welche zu Inter-Symbol-
Interferenzen fUhren. Dadurch ist zu den Entscheidungs—Zeitpunkten ¢ = k - T' das empfangene Signal von
mehr als nur von einem einzigen Symbol abhangig.

18.1Djes stellt keine Einschrankung der Allgemeinheit dar, da sich eine Ubertragung mit Digitalen Modulationen als parallele Ubertragung
(I- und Q-Kanal) im Basisband modellieren 1a3t.

182Bej hgherstufigen Digitalen Ubertragungs—Systemen werden mehrere Bit (2, 4, 8, ... ) pro Datensymbol Ubertragen. In diesen Fallen
wird dann zwischen dem Bit—Takt 73 und dem Symbol-Takt T's unterschieden.
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Daher muB fiir eine Digitale Ubertragung gefordert werden, daf die Inter-Symbol-Interferenzen zu
den Entscheidungs-Zeitpunkten verschwinden. Fur diese Untersuchung wird das Rauschen bzw. Ge-
rausch im Kanal zu Null angenommen (Noise = 0).183

19 Nyquist-Bedingungen

Ein Digitales Ubertragungs—System muR folgender Bedingung gentigen:

e Um Inter-Symbol-Interferenzen zu vermeiden, mussen die Symbole zu den Abtast-Zeitpunk-
ten ¢t = k- T des Entscheiders (im Empfanger) von einander unabhéangig sein.

Im Prinzip kann diese Unabhangigkeit auf zweierlei Arten erreicht werden.

1. Die verrundeten Datensymbole c(t) bzw. s(t) sind identisch Null auBerhalb der Symboldauer T, d.h. sie
verschwinden dort total. (Entsprechend zu den gezeichneten Symbolen in Bild 18.1 (a) ). Fur diese Falle
kann der Korrelations—Empfanger verwendet werden.

Hierdurch wird die 1. Nyquist—Bedingung zwar erfullt, jedoch scheidet dieser Fall hier aus, weil zeitlich
begrenzte Symbole eine Bandbreite — oo haben.

2. Die verrundeten Symbole haben zwar Nebenmaxima auferhalb der nominellen Symbol-Dauer T, sind
aber exakt zu den (weiteren) Abtast—Zeitpunkten ¢t = k - T dort Null.
Damit wird die 1. Nyquist-Bedingung fur bandbegrenzte Symbole erfullt.

Jede Bandbegrenzung auf die Bandbreite By = 2w. kann als Multiplikation mit einem Rechteck ,,_ (w)
dargestellt werden. Bandbegrenzung wird dabei so verstanden, daf} fur |w| > w. die Spektraldichte identisch
Null wird.

19.1 Idealer Tiefpald als einfachste Form, die die Nyquist-Bedingung 1 erfullt

Als einfachste Filterform H(w) in Bild 18.1 (b), mit der die Nyquist-Bedingung 1 erfallt werden kann, ist der
Jldeale TiefpaR* (Kupfmuller—TP) mit der Ubertragungsfunktion H;(w) und der Impulsantwort h;(t), Bild 19.1.

we  sin(wct)

H(w) = H;(w) =Ny, (w) o hit) = — - —— (19.1)
(&
Spektraldichte sin(x)/x Zeitfunktion sin(x)/x
1.2f 1 ol
”wc () wn @ /msin( /(@)
1r 1 — ZZwCIZT[
1.5f
0.8
i}
s @
% 0.6 '5 1r
g =
= L 1 £
] 0.4 < g5 ’
n
il ’ N y\
-— o 0 N\ AN
0 NN/ \/ \/
—
ww T
02/ -« o “ o e e,
-2 -1.5 -1 -0.5 0 0.5 1 1.5 2 -6 -4 -2 0 2 4 6
(Kreis—) Frequenz Zeit

Bild 19.1: Der ideale TiefpaR H;(w) = M, (w) (Mit Phase 0) und seine Impulsantwort h; (t) = <o sn(w:t)

™ wet

Da die M Funktion aquidistante Nullstellen fur ¢t = n - T hat, a3t sich hiermit die 1. Nyquist—
Bedingung erfullen wenn der Datentakt T entsprechend gewahlt wird (T' = T). Alternativ kann die Grenzfre-
guenz w. an den Datentakt T angepal3t werden.

1833torungen durch Mehrwegeausbreitung (Echos) sollen ebenfalls nicht auftreten.
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T:TN:W1 ~ wc:% (19.2)
c

Da jeweils im (zeitlichen) Abstand T' ein weiteres Daten—Symbol Ubertragen wird, ergibt sich eine Symbol-
rate R zu

R= % Symbol-Rate (19.3)

Wenn die Bedingung (19.2) in Gleichung (19.1) eingesetzt wird, erhalt man dadurch fur die Symbolform am
Entscheider:

_ Lsin(ry) { R furt =0 Symbol-Form (19.4)

furt=nT; n#0

e Die Daten—Formung gemalf % ist technisch ungunstig, da die Zeitpunkte fur den Daten-Takt im

™

T
Empfanger hierfir sehr exakt eingehalten werden mussen.

Dies ruhrt daher, dal? (je nach Dateninhalt) die empfangene Zeitfunktion sehr steil durch die exakten
Entscheidungs—Zeitpunkte geht, wie am Beispiel Bild 19.2 zu erkennen ist. Dieses zeigt eine (endlich lange)
Datenubertragung mit den Daten {TTITTLITITTTTL.

"Nyquist 1" Datensymbole [Form: si(x)]

Amplitude: si(x) verrundet

\ I
/‘ !
v

—L5r Gesamt-Signal X Roll-Off-Faktor p = 0 |

_2 | | | | | | |
Zeitt/T -

Bild 19.2: Daten gemal Nyquist 1 mit 3”’75772%) verrundet zeigen starke Inter—Symbol-Interferenz

Aus Bild 19.2 ist zu erkennen, dal3 der Datentakt (und damit die Entscheidungs—Zeitpunkte) nicht

e aus den Extrema des empfangenen Daten-Signals (Gesamt-Signal z(t)), aber auch nicht

e aus den Nulldurchgangen dieses Signals gewonnen werden kann.
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Die Detektion von Symbolen mit endlicher Bandbreite (die deshalb beliebig lang andauernde Auslaufer
haben) ist daher aufwendiger als die Detektion von Symbolen endlicher Dauer (und Bandbreite — co0), welche
mittels Korrelation erkannt werden konnten.

19.2 Verallgemeinerung der Nyquist-Bedingung 1

Gesucht sind Symbol-Formen h,(t), die aquidistante Nullstellen bei ¢ = k7" haben sollen und deren Neben-
maxima (Uberschwinger) schneller verschwinden als die vom sin(z)/z.
Diese Bedingungen werden erfillt, wenn h;(t) mit einer geraden Zeitfunktion ¢(¢) multipliziert wird.

1 sin(m4)
ho(t) = hi(t) - g(t) = =—7= - g(t) (19.5)
T
1sin(mk) o - . . .
Der Anteil T —— liefert die (fur die Daten—Ubertragung notwendigen) aquidistanten Nullstellen bei ¢t = kT
T

Der Anteil g(¢) hat daflir zu sorgen, daf? die Nebenmaxima von h,(¢t) schneller abnehmen als dies beim % der
Fall ist. Die Funktion g(¢) muf daher fir ¢t = 0 ein Maximum haben und sollte fir ¢ # 0 rasch abnehmen. Die
verrundete Impuls—Form h,(t) hat zusétzliche Nullstellen, die von g(t) herrihren. Diese tragen zwar nichts zur
Erfallung der 1. Nyquistbedingung bei, sondern bewirken nur, daB die Grol3e der Nebenmaxima von h,(¢) rasch
abnimmt.

Im Frequenzbereich lautet die entsprechende Aussage, daf} die M—-Form des Formungs—Filters H;(w) mit
einer geraden Spektralfunktion G(w) zu falten ist:

H,(w) = Hi(w) {%} G(w) =My, (w) {%} G(w) (19.6)

Die Durchfiihrung dieser Faltung®®!, Bild 19.3, wird an einem einfachen Beispiel gezeigt.

A Hi(w) G(w)
{ﬁ} gerade
. * inw .
A W pPLW.

pw,

wc( 1_3 0 (*)c( 1+p)

Bild 19.3: Verrundungs—Filter H,(w) gemal Nyquist 1 mit verminderter Inter—-Symbol-Interferenz

Die Breite von G(w) sei 2 - p w., wobei p als Roll-Off-Faktor bezeichnet wird. Damit erhalt das Formungs—
Filter H,(w) einen Ubergangsbereich mit gleicher Breite 2 - p w..

Die wichtigste Eigenschaft von G(w) ist die Spiegel-Symmetrie (gerade in w), die bei H,(w) zur Punkt-
Symmetrie der Flanken fihrt.

1917yr ,Vereinfachten Faltung* siehe: ,Signale und Systeme“, Anwendungen der Fourier—Transformation, Kapitel 4 [5]
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19.2.1 Nyquist-Symbole gemaR der Nyquist-Bedingung abgetastet

Hierzu betrachtet man einen einzelnen verrundeten Impuls h,(t), Gleichung (19.5), und tastet diesen zu den
Takzeitpunkten k - T ab, was mathematisch die Multiplikation mit einem é—Kamm_LL »-(¢) darstellt. Es bleibt
dabei nur der Abtastwert h,(0) an der Stelle ¢ = 0 tbrig.
0
hott) - ULr(®) = b (0) = 2 500 19.7)
Eine Multiplikation mit einem —Kamm?%2 11 +(¢) im Zeitbereich bedeutet eine Faltung mit einem s—Kamm
Q111 o(w) im Frequenzbereich. Der Linienabstand betragt hierbei mit Gleichung (19.2):

2
Q= % = 2w, (19.8)

Da H,(w) an den Stellen +w. eine Punktsymmetrie aufweist, tberlappen sich sémtliche Teilspektren in der
Faltung gerade so, dal3 insgesamt eine Konstante Ubrig bleibt, Bild 19.4.

{1} 9(0)

Hw)=H,(w) * Qllg(w)= = H,(0) = konstant (19.9)

~
7~

Bild 19.4: Die Transformierte H(w) des gemal der Nyquist-Bedingung abgetasteten Nyquist—-Daten—Symbols
ist eine Konstante.

Wird ¢(0) = 1 gewahlt, bleibt der Wert des Datensymbols zu den Abtastzeitpunkten trotz Verrundung un-
verandert. Mit g(0) = 1 wird die Flache unter der Funktion G(w) zu 27 .

20 Cosinus Roll-Off

20.1 Die gerade Spektral-Funktion ist eine Cos-Kuppe G.(w)

Eine haufig benutzte und gunstige Kurvenform einer geraden Spektralfunktion G.(w) fur die Faltung Glei-
chung (19.6) und Bild 19.3 ist eine Cosinus-Kuppe, hier auch Cos-Filter bezeichnet. Die Cosinus—Kuppe hat
die Breite +w,; = +p w. (p: Roll-Off—Faktor), wodurch die Cosinus—Funktion eine Periode wp erhalt.

wp = 4wy = 4p w, Periode des Cos‘ (20.1)

Eine (einzelne) Cos—Kuppe laflt sich darstellen als Produkt einer (periodischen) Cos—Funktion mit einem Recht-
eck r,,,. Daraus folgt

Gc(w) = GO - COS <27T(U> . |_|wg = GO . COS (;TCU) . |_|wg = GO . { COS <2p wc) far |UJ|<P cWe = Wy (202)

wp Wg 0 far |w|>p - we = wy

Der Wert von G, wird anschlieRend so bestimmt, daf3 sich ¢.(0) = 1 ergibt.

Die Ruck—Transformierte g.(¢t) der Cos—Kuppe G.(w) kann als Faltung von 2 é—Linien (Flache je %) mit

25;9) dargestellt werden, entsprechend zum Produkt im Frequenzbereich.

einem Sn(@st) (Zentralordinate:

wgt

1927um §—Kamm _LLL (¢) siehe: ,Signale und Systeme®, ,Anwendungen der Fourier—Transformation* AFT, Kapitel 5 [5]
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1 ™ ™ wg sin(wgyt)
W = .. 1 s | Y snlwgt) 20.
ge(t) Go 5 [6(15—1— 2wg) +0(t ng)] * oyt (20.3)
wy [sin(wgt +7/2)  sin(wgt — 7/2) wg [ cos(wgt) — —cos(wgt)
= Gt = Gyt (20.4)
2 wet +m/2 wgt — /2 2 {wet +7/2  wgt — /2
B wyg  meos(wgt) ., 2wy cos(wyt)
05 /2 — (wyt)? (w2 0 71 - (M)Q (20.5)
Aus der Bedingung ¢.(0) = 1 folgt nun
7T2 wg ™
Damit ist die Impulsantwort ¢.(t) eines Cos—Filters G.(w) mit Grenzfrequenz tw,
ge(t) = cos(wyt) Impulsantwort Cos-Filter (20.7)

()

s

Das Cos—Filter und seine Impulsantwort ¢.(¢) zeigt Bild 20.1

Daten-Verrundungsfilter (Cos—Kuppe)

Verrundeter Datenimpuls (Cos-Kuppe)

— 2
G G(w) = G, cos(2mae,) M 1k 9(t) = cos(@ B/ [1 - (200 UM |
1t o— L%
0.8- 1
‘08 | TU4)si(w t + 172 PN vaysico t- 2
+ B B -
QO 06k (4)si(e, ) ~ : - (4)si(, )
Sos6l | g @y = PL :
© = 0.4r 1
g E "
E0g.4b i < - 3172w
[ 0.2r - 9
£
< ~
o eSS, U D iaRN PSRRI
0.2¢ 1 O =N Nt” S TP
~ " N -l NN
*—o f t -
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Kreis—Frequenz oo/wg - Zeit tJ(rdZu)g) -

Bild 20.1: Das Cos—Filter und seine Impulsantwort

20.2 Verrundungs-Filter mit Cosinus Roll-Off

Die Verrundung erfolgt in der gleichen Art, wie in Gleichung (19.6) bzw. Bild 19.3, mit dem Unterschied, daR
fir G(w) die Cos-Kuppe G.(w) gewéahlt wird. Die Grenzfrequenz w, wird dabei ersetzt durch wy, = p w,.

L i 2 W ¥ . —
Hy(w) = H;(w) tz) Geo(w) =My, (W) terh w2 [ cos (2p wC) fUr fwl<p-we = w (20.8)
2pwe | 0 fUr [w[>p - we = wy

Die Faltung kann analog zur Faltung in Bild 19.3 (Seite 90) durchgefuihrt werden.?%! Fiir den Amplitudengang
|H,(w)| des Daten—Formungs—Filters erhalt man in Abhangigkeit vom Roll-Off-Faktor p einen Verlauf gemaf
Bild 20.2 (Cos-RO-Filter, Cos—Roll-Off-Filter).

20.1pjese Faltung als Ubungsaufgabe durchfiihren! Zur Erinnerung:
1. Die Flache unter einer Cos—Kuppe ist das 2/7 fache der Flache des umbeschriebenen Rechtecks.
2. Die Integration der Cos—Kuppe ergibt einen Funktions—Verlauf geméaf (1 + sin) im Intervall —wy < w < wy.
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Verrundungs—Filter mit Cos Roll-Off Die Moglichkeiten zur Darstellung des Cos Roll-Off Ubergangs

1.2 1.2
H () H ()
1f - 1f
1
1
1
0.8f ! 0.8F
1
1
8 06f | 2 o6k
= 2
£ o5 £ 05 : 1/2-
£ o4t . £ o4t
:
0.2f | 0.2
1
1
i w -
0 1 0
t T
0.2 T w_w‘? i wc(\l - p\3) (\DC i u)c(."l. * p3) | coc(l P @ wc(l *P)
-2 -1.5-1.210.8-0.5 0 0508112 15 2 _0'2_2 15 -1 -05 0 5 1 15 2
(Kreis—) Frequenz w/mc - (Kreis—) Frequenz w/ W -

Bild 20.2: Das Verrundungs—Filter mit Cos—Roll-Off (p = [0, 0.2, 0.5, 1]) und die Achsenkreuze zur formel-
maRigen Darstellung des Ubergangs—Bereichs

Je groBer der Wert fur den Roll-Off—Faktor gewahlt wird, um so breiter wird das Daten—Verrundungs—Filter.
Far p = 1 hat es die Breite 2w, und ist damit doppelt so breit wie fur p = 0. In diesem Fall (p = 1) hat das
Daten—\Verrundungs—Filter eine cos>~Form. )

Die formelméRige Darstellung fur H,(w) ist davon abhéngig, welches Achsen-Kreuz fir den Ubergangsbe-
reich gewahlt wird, Bild 20.2 rechte Seite. Dieser 1aRt sich wahlweise als cos, als — sin oder als cos? schreiben.
Hier wird die Schreibweise mit cos verwendet (rc raised cosine).

1 far lw] < we(l—p)
H,(w) = % {1 + cos [27; (: —(1- p))} } fur  we(l —p) <|w| <w.(14+p) Cos-RO-Filter| (20.9)
0 far |w] > we(1+ p)

Da H,(w) mit Hilfe einer Faltung gewonnen wurde, ergibt sich im Zeitbereich fur h,(t) das Produkt der
beiden Impulsantworten h;(t) (Gleichung (19.1)) und g.(¢t) (Gleichung (20.7)).

ho(t) = ha(t) - ge(t) = 22 - sinwet) | cosluwgt) (20.10)

T wet 1 (M)Q

T

Mit w, = /T und wy = pw. = pr/T wird daraus:

hy(t) = = . L 5 Impuls-Antwort Cos-Roll-Off-Filter (20.11)
t

Die sich damit fur die Roll-Off-Faktoren p = [0, 0.2, 0.5, 1] ergebenden Impulsantworten bzw. verrundeten
Datensymbole zeigt Bild 20.3 (links).

20.3 Nyquist-Bedingung 2

Aus der gezoomten Darstellung des Datensymbols mit p = 1 (Bild 20.3 (rechts)) ist erkennbar, dal diese Form
zusatzliche Nullstellen genau in der Mitte zwischen den Entscheidungs—Zeitpunkten ¢ = k - T hat. Die
Zeitfunktion wurde hierbei mittels Linearitadts—Satz und Modulations—Satz (bzw. Faltungs—Satz) gewonnen,
weshalb dieses Datensymbol auch als Uberlagerung von drei w Verlaufen darstellbar ist. Aufgrund der w
Verlaufe ist die zusatzliche Nullstelle exakt in der Mitte zwischen den Entscheidungs-Zeitpunkten sofort

zu erkennen.
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"Nyquist 1" Datensymbole [Form: Cos Roll-Off] verrundeter Datenimpuls
1.2,A T T T T T T T T T T T T ] T T
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=
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[} L p=1p=0.2p=0[si(x)] |
g 02 \ : . N - .
2 v o] - R NI
AR LR A "
< T N ‘\7 g’ A -0.21 :
=0.5
-0.2f y /P 1 oal
-7 -6 -5-4-3-2-1 01 2 3 4 5 6 7 -3 -2 -1 0 1 2 3
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Bild 20.3: Die verrundeten Datensymbole fiir die Roll-Off-Faktoren p = [0, 0.2, 0.5, 1] (links) und Datensymbol

mit p = 1 verrundet (cos>—Form des Filters) (rechts)

e Symbolformen, die Nulldurchgénge exakt in der Mitte zwischen den Abtast-Zeitpunkten haben, erfullen
die 2. Nyquist-Bedingung.

Fur p = 1 erhalt man die (bekannte) cos’-Form der Breite +2w,, vergleiche Bild 20.2. Die mit einem cos?—
Filter (o = 1) verrundeten Datensymbole erfullen die 1. & 2. Nyquist-Bedingung.

e Andererseits gibt es auch Impuls—Formen, die nur die 2. Nyquist-Bedingung erfillen, nicht jedoch die
1. Nyquist-Bedingung. Dies sind z.B. die mit einem cos—Filter verrundeten Daten, siehe hierzu Bild 20.1
(Seite 92). Hier gibt es ausschlie3lich Nulldurchgénge exakt in der Mitte zwischen den Entscheidungs—
Zeitpunkten.

Damit ersichtlich wird, wie sich die Symbol-Verrundung auf einen Datenstrom auswirkt, wird wieder die
gleiche Datenfolge ( TTTI1TLITL1T1T] ) verwendet, die Bild 19.2 (Seite 89 ) zu Grunde lag. Dies wird fur die
Roll-Off—Faktoren p = [0.5, 1] in Bild 20.4 dargestellt.

=
= o

et
2]

|
o
&)

Amplitude: Cos Roll-Off verrundet
N o

|
[y
o

"Nyquist 1" Datensymbole [Form: Cos Roll-Off p =0.5]

"Nyquist 1 & 2" Datensymbole [Form: Cos Roll-Offp=1]

Gesamt=Signal v

T.= k ¢ T : Entscheidungs-Zeitpunkte

Amplitude: Cos Roll-Off verrundet

Tk =k ¢ T : Entscheidungs—Zeitpunkte

-1.5F

Gesamt=Signal

—oL I I I I I I
-7 -6 5 4 -3 -2 -1 0 1

Zeit t/T -

2 3 4 5 6 7

Il Il Il Il Il
-6 5 4 -3 -2 -1 0 1 2 3 4 5 6 7

Zeit t/T -

Bild 20.4: Datenfolge verrundet mit Roll-Off-Faktor p = 0.5 (links) und p = 1 (rechts)

Wie aus den (verrundeten) Datenfolgen in Bild 20.4 erkennbar ist, sind hier
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die Durchgange des Summen-Signals durch die Abtast—Punkte sehr viel weniger steil als in Bild 19.2

die Inter—-Symbol-Interferenzen wesentlich schwécher, insbesondere fur p =1

fur p = 1 die Nulldurchgange des Summensignals exakt in der Mitte zwischen zwei Entscheidungs—Zeit-
punkten. (2. Nyquist—Bedingung)

e fUr p = 1 in der Mitte zwischen den Entscheidungs—Zeitpunkten die Amplituden genau 1, wenn keine
Nulldurchgénge erfolgen.

Die Nulldurchgange des Summensignals exakt zwischen den Entscheidungs—Zeitpunkten, die infolge der
2. Nyquist—Bedingung entstehen, vereinfachen die Takt—Ruckgewinnung (t = k - T') auf der Empfangerseite
erheblich.
20.4 Symbol-Rate und Spektrale Effizienz bei Cos-Roll-Off Verrundung

Die Symbolrate R ist aufgrund der Nyquist-Bedingung 1

|[R=1/T  Symbol-Rate (20.12)

weil genau im Abstand T das nachste Symbol Ubertragen wird. Die daftr erforderliche Bandbreite B bzw.
Bg ergibt sich in Abhéngigkeit des Roll-Off-Faktors p zu:

B=1/2T ~ Bo=n/T far p=0 minimale Bandbreite
B=1/T ~ Bq =2n/T far p=1 maximale Bandbreite (20.13)
B=(1+p)/2T ~> Bo=7(1+p)/T fir 0<p<1

In der Praxis ist meist die Kanal-Bandbreite B bzw. B vorgegeben und darf nicht tGberschritten werden.
Bei fest vorgegebener Bandbreite andert sich die Symbolrate (bzw. Datenrate) entsprechend.

Zur Vereinfachung ist es gebrauchlich, den Ausdruck B - T = B/R bzw. den Kehrwert rg = R/B zu betrach-
ten.

’rs = R/B = 1,4 [Symb/Sec/Hz]: Spektrale Symbol-Rate ‘ (20.14)

Die Spektrale Symbol-Rate r¢ = R/B = 5., hat als Einheit [Symb/Sec/Hz] und kann auch als Spektrale
Effizienz 7,,, bezogen auf die Ubertragenen Symbole interpretiert werden.

Bezogen auf die pro Symbol tbertragenen Bit ergibt sich die Spektrale Bit—Rate r, = 7,, mit der Einheit
[Bit/Sec/Hz], die als Spektrale Effizienz n,,, bezogen auf die Gibertragenen Bit aufgefal3t werden kann. Dies wird
normalerweise unter ,Spektraler Effizienz“ verstanden. Werden pro Symbol N Bit Gbertragen, so gilt

’rb =N-R/B=N-rg=mn;, [Bit/Sec/Hz]: Spektrale Bit-Rate, Spektrale Effizienz‘ (20.15)

Far die mit Cos—Roll-Off verrundeten Daten—Symbole folgt damit:

rs =R/B=2 ~ R=2B Symbole/Hz fuar p=0 Max.
rs=R/B=1 ~ R=B Symbole/Hz fir p=1 Min. (20.16)
rs=R/B=2/(1+p) ~ R=2B/(1+p) Symbole/Hz far 0<p<1

Die Symbolform mit der besten spektralen Effizienz benotigt somit einen nicht realisierbaren idealen
Tiefpal? und hat die grofiten Anforderungen an die Genauigkeit des Datentaktes.

Anderseits stellt die Symbolform mit der schlechtesten spektralen Effizienz die geringsten Anforderungen
an das Filter und an die Genauigkeit des Datentaktes.

In der Praxis wird meist als Kompromif3 (zwischen erreichbarer Datenrate und Aufwand flr die Takt—
Ruckgewinnung) ein Roll-Off—Faktor von p = 0, 15 bis p = 0, 3 gewahlt.
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21 Root-Raised-Cosine

Die Symbole mussen am Entscheider die Nyquist-Bedingung erfullen, damit die Inter—Symbol—Inter-
ferenzen an den Entscheidungs—Zeitpunkten verschwinden. Da die Filterung gemafll den Bedingungen fur die
Matched Filterung gleichmalig zwischen dem Sender und dem Empfanger aufzuteilen sind, gilt fur die Ket-
tenschaltung von Filter im Sender Hr(w) und Filter im Empfanger Hg(w):

Hy(w) = Hyp(w)-Hpw) = Hy(w) H,(w)
~> HTTc(w) = HT(O.)):HR((U) = HU(OJ) (211)

Das Filter im Sender und das Matched Filter im Empfanger haben somit einen Wurzel-Cosinus (rrc: root raised
cosine) Verlauf (RRC-Filter), wenn das Nyquistfilter H,(w) in Gleichung (20.9) (Seite 93) mit Cos—Roll-Off—
Filter (rc: raised cosine) bezeichnet wird.

1 far lw] < we(l = p)
Hype(w) = { cos [Ip (w . p)>:| fir we(l—p) < |w| <we(l+p) RRC-Filter (21.2)
We
0 far |w| > we(1+ p)

Die Impulsantworten h,...(t) = hr(t) = hg(t) kbnnen formelmé&Rig angegeben werden.

hye(t) = 4p(t/T) cos[m(1 + p)(t/T)] + sin[r (1 — p)(¢/T)]
o m(t/T)[1 — (4p(t/T))?]

Bild 21.1 zeigt diese Impulsantworten fur die Roll-Off-Faktoren p = [0, 0.2, 0.5, 1]. FUr p = 0 erhalt
man die S”‘xﬁ Form und fur p = 1 die Form g(¢) von der Cos—Kuppe. Es ist deutlich zu erkennen, daf die
Nulldurchgéange (fur p # 0) hier (im Unterschied zu Bild 20.3, Seite 94) nicht mehr zu den Taktzeiten
t =k - T erfolgen.

Impuls-Antwort RRC (21.3)

Impulsantwort des Root-Raised-Cos Filters Root-Raised—Cosine Signal, p = 0.5
12 E T T T T T T T T T T T T T T | 2 . . .
A h.(0), ho(® | 1
o8l Impulsformen am | 0
: Senderausgang
-1
o 0.6r
=}
3 ) i i i i i
= 0 0 20 40 60 80 100 120
A ) S Is .
E Root—Ralsed—Cos%rglllz%/g Diagram, p=0.5
* ——

Bild 21.1: Root—Raised—Cosine Daten—Impulse Bild 21.2: Daten—Symbole und Augen—-Diagramm
mit [p =0, 0.2, 0.5, 1] (Basis—Band) fur Root—Raised—Cosine Verrundung (p = 0.5)

Der Sender mit Impulsformen gemaR Bild 21.1 arbeitet im Basis—Band. Die dargestellten Symbole sind
daher nicht auf einen Hochfrequenz—Trager moduliert.

Ein Datenstrom (im Basis—Band), bestehend aus Root—Raised—Cosine (mit p = 0.5) verrundeten Datensym-
bolen ist in Bild 21.2 dargestellt, zusammen mit dem sich daraus ergebenden Augendiagramm. Es ist deutlich
zu erkennen, daf’ bei Root—Raised—Cos Verrundung die Daten—Symbole zu den Abtast—Zeitpunkten nicht alle
durch gemeinsame Punkte laufen, im Unterschied zu Raised—Cos gefilterten Symbolen, Bild 21.6.
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21.1 Das Augen-Diagramm

Einen guten Uberblick tiber die Auswirkung einer Symbol-Verrundung liefert das Augen—Diagramm. Es ent-
steht bei einer oszilloskopischen Messung des Datenstromes, wenn man die Zeitablenkung so wahlt, dal3 ein
bis zwei verrundete Daten auf den Schirm passen. Fur diese Messung mit dem Oszilloskop benétigt man eine
Daten—Quelle mit (quasi) Zufalls—Folgen (PRBS: pseudo random binary sequence) und eine externe Triggerung
mit dem Daten-Takt, Bild 21.3.[31]

Direct connection/display of source signal

P

Oscilloscope

A A
Pseudo-random | e, Bandlimited channel
binary sequence -»o—B—-b— (filter) 5
generator nnuu—1 ’ Vo (t)
f = !
(PRBS) Symbol clock s OOT.
> . Trigger Input

c(t—nT)

Bild 21.3: Blockschaltbild zur Messung des Augen—Diagramms mit einem Oszilloskop. Datenstrom aus digitaler
Pseudo Zufalls—Quelle (PRBS) und Triggerung mit dem Daten-Takt T’

Aufgrund der Triggerung wird die Summe der Zeitverlaufe der Symbole phasenrichtig auf dem Bildschirm
des Oszilloskops Uber einander geschrieben. Bild 21.4 zeigt ein Beispiel fur die Entstehung eines Augendia-
gramms aus einem bipolaren Datenstrom mit dem Verrundungsfaktor (Roll-Off-Faktor) p = 0, 5.[32]

111011111001100010111100111...

Bild 21.5: Beurteilungs—Krite-
rien fur Augen-Diagramme: a
vertikale Offnung, b horizonta-
Bild 21.4: Entstehung des Augen—-Diagramms aus der oszilloskopischen le Offnung, ¢ Steigung im Auge
Darstellung des Datenstroms mit (p = 0.5) und phasenrichtiger Trigge-

rung in den Zeitabstanden 27T

Das Augen—Diagramm liefert Kriterien zur Beurteilung des (empfangenen) Datenstroms, Bild 21.5.[32] Fur
jeden Wert des Roll-Off-Faktors p ergibt sich eine rechnerisch bestimmbare Form des Augen-Diagramms. Aus
den markierten Grofen lait sich folgendes ablesen:

Vertikale (")ffnung a : Je goRer a ist, um so geringer ist die Auswirkung von Stérungen durch Rauschen, Echos
etc.

Horizontale Offnung b : Je groBer b ist, um so geringer ist die Auswirkung einer (konstanten) Phasenver-
schiebung des Takt-Zeitpunktes.

Steigung im Auge c : Je flacher ¢ verlauft, um so geringer ist die Empfindlichkeit gegenuber Takt-Jitter.
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Q-Faktor : Aus dem Wert von a und der GroRRe des Rauschens zum Entscheidungs—Zeitpunkt o, oy folgt der
Q-Faktor, mit dem die Fehler—Rate bestimmt werden kann.

Qpr = —2 Q-Faktor (21.4)
og + 01

Bild 21.6 zeigt die Augendiagramme von Cos—Roll-Off verrundeten Datensymbolen mit p = [1, 0.5, 0], sowie
die jeweiligen Werte der GroRRen « und b. Die GroBe Az markiert einen Takt—Versatz um 7'/16.[33], [34]

¢) Augendiagramm, r —0

a) Augendiagramm, r =1 b) Augendiagramm, r = 0.5

0 0.5
¢/T

Bild 21.6: Augen-Diagramme mit Roll-Off p = 1 (links), p = 0.5 (mitte) und p = 0 (rechts); Malistabe der
vertikalen Achsen sind unterschiedlich.

22 Die Gaul3-Verrundung
Die GauR—Funktion hat die Form e¢=*"/2 = exp{—(z/v/2)?} und wird je nach Anwendung mit Hilfe ihrer mitt-

leren Dauer t,, bzw. w,, oder mit Hilfe ihrer Streuung ¢ angegeben. Die Impulsantwort hg(t) des GauR—
Tiefpasses Hq(w) ist eine GaulR-Glocke.

2 2
1 t 1 Tt
helt) = o eXp{_ﬂ<2f ) } T exp{—<;{> }
m Y m Ym

3 5 GaufR-Glocke (22.1)
1 1 ( t ) 1 < t )
= ex —— J— — ———eX —
V2moy p{ 2 \ oy V2moy P V20,

Der Zusammenhang zwischen mittlerer Dauer ¢,, und Streuung o; folgt daraus zu:

Nis 1 ™
-— = ~> 2t = V2o~ by, = 4 =0 22.2
= T Varo, o (22.2)

Die Ubertragungs-Funktion Hg(w) ist ebenfalls eine GauR-Funktion, so da man erhalt:

o\ Vi)
ol G ) el o
exp{—; (::) } eXp{_ (\/;Jw) }

FUr den Zusammenhang von mittlerer Breite w,,, und Streuung o, ergibt sich;

Hg(w)

2wm =V 27TUw Wiy = \/Zo—w (224)
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Far die Produkte von t,, mit w,, und o, mit o, gilt (Zeit-Bandbreiten—-Gesetz):

T [ [ T
tm~wm:§: 501‘/- 5%1:5%'(%”) (22.5)

Bilder 22.1 und 22.2 zeigen die Impulsantworten h¢(t) fur die Streuungen o = [0.3,0.5,1/v/2,1,2] und die
zugehdrigen Ubertragungsfunktionen Hg(w) (mit o, = 1/0y).

Impulsantwort h(t) des GauR--Filters Ubertragungsfunktion H () des GauR—~Filters
h (t) exp{ (T/0)2/2}/[0 (2n)1’2] ' H (@=expi~(wio m)2/2}
1.2+ 0.9} - Zentralordinate
, H_(0)=1
Flache = 1 0.8k S .
1 0=03 . flachengleiches
I b = ] Rechteck
L2 he0de1 07 fure =1
0.8f flachengleiches 5 1 0.6f
= Rechteck \ Gt_O'S @
o fur o =1 ®.5¢
00 t | Y
=0.707 Ar
t =(2)"? =1.2533 T\ o
0.4F e F - . 0.3
1 TN d=10
| / ’ ‘ \ : 0.2 m~
0.2F o /! \ .
| )
0 PR . AW P . P 0
6 5 -4 3 2t o 1l 2 3 4 5 6 -6
m t- tm

Bild 22.1: Impulsantworten h,(t) des Gaul3- Bild 22.2: DurchlaBkurven Hq(w) des Gaul3—Fil-
Filters fur die Streuungen o, = [O 3,0.5,1/v/2,1,2]  tersfuro, =1/o,

Mit dem Satz von der Zentralordinate, angewendet im Zeit und im Frequenzbereich, folgt aus den Gleichun-
gen (22.1) und (22.3) zusammen mit Gleichung (22.5):

Zentr.Ord. (Zeit) he(0) = % 2wm / Heg(w _ = tl = 2w,, Flache (Freq.)
0o (22.6)
Flache (Zeit) / ha(t)dt=1 < Hg(0)=1 Zentralordinate (Freq.)

22.0.1 GauflR-Form und Nyquistbedingung 1

Streng genommen kann die Nyquist—Bedingung 1 durch Gaul3—Impulse nicht erfullt werden. Praktisch jedoch
nimmt die GauR—Funktion so schnell ab, daB man diese ohne grof’en Fehler als erfullt ansehen kann. Da die
GauR—Kurve keine weitreichenden Auslaufer hat, werden stets nur die unmittelbar benachbarten Datensym-
bole beeintréchtigt, so dal sich keine unzuléssige Anhaufung von Fehlern ergeben kann.

In Bild 22.3 wird die GauR—Verrundung verglichen mit der cos’~Verrundung (p = 1) [29]. Der Parameter der
GauR—Kurve im Zeitbereich ist dabei so gewahlt, daf? deren Wert zum Zeitpunkt 7" auf 1% des Maximalwertes
abgesunken ist, womit die Nyquist-Bedingung mit 99% Genauigkeit erfillt ist. Mit dem Ansatz entsprechend
zu Gleichung (22.1) 1aRt sich der erfordeliche Wert T fir den Datentakt finden.

t
ha(t)/ha(0) = e = 0.01 ~ 2% = 4.6052 = 7(——

2
2tm) ~

= 1211~ t = T = 2.42146t,, (22.7)

2t7n

Wie aus Bild 22.3 hervorgeht, wird die dafir bendtigte Bandbreite groRer als 2w.. Daher wird die Gaul3—
Verrundung bei linearen Modulationen nicht angewendet.

Die GaufR—Funktion hq(t) wird jedoch fur exponentielle Modulationen — &hnlich wie die Cos—Kuppe —
dazu verwendet, M-Daten zu verrunden, z.B. bei GMSK (Gaussian minimum shift keying) im Mobilfunk. Die
Eigenschaft, daf? sich die Nyquist—Bedingung 1 nicht exakt erfullen 1aR3t, bleibt auch hier bestehen.
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Bild 22.3: Vergleich der GauR-Verundung (gestrichelt) mit der cos’~Verrundung (p = 1)

22.1 Matched Filter fur die GaulR-Form

Die gleichmaRige Aufspaltung eines GauR3—Filters auf die Sender—Qund Empfanger—Seite ist sehr einfach. GemanR
Gleichung (21.1) wird hier, wenn vereinfachend Hg(w) = Hy - e~¢ geschrieben wird:

Hr(w) = Hr(w) = /Ho - e~ % (22.8)

Das ist aber wiederum die GauR—Form. Das Matched Filter fur ein Gaul3-Filter ist somit ebenfalls
ein GauR-Filter.?21

22.2 Gaul-Roll-Off
22.2.1 Gaufl-Roll-Off im Frequenzbereich

2
Wird als gerade Funktion G(w) in Abschnitt 19.2 eine GauR—Glocke H¢(w) = exp {—aﬂ' (ﬁ) } angesetzt, so
wird das Filter mit Gaul3—Roll-Off:

2wy,

1 1 2
Hoo(w) = Hi(w) 57 How) =) 5 exp {n (w) } (22.9)

Der Wert fur w,, mul daftir so bestimmt werden, dal? die gewlnschte Verrundung entsteht.

22.2.2 GaulR-Roll-Off im Zeitbereich

Bei der Definition der Verrundung fiir GMSK (Gaussian Minimum Shift Keying)??? wird ein Roll-Off im Zeit-
bereich definiert. Dabei wird angesetzt, daf die M—formigen Datenbits mit einer GauR—Glocke h¢(t), Gleichung
(22.1), gefaltet werden.

2
hoa(t) = Np(t) * ha(t) = Mp(t) * exp {—w (2; ) } . Qtl (22.10)

Der Wert fir t,, mufd daflir so bestimmt werden, daR die gewtinschte Verrundung entsteht.

Die Faltung kann hier nach dem Schema der Vereinfachten Faltung ausgefuhrt werden. Dazu muf die
GauBR—Funktion integriert werden, was auf die Gauf’sche Fehlerfunktion erf(z) fuhrt. Diese ist definiert
als:

221Ejne gleichartige Aussage gilt Ubrigends auch fur ein ideales Filter H;(w) = My, (w).
222pjese Modulation findet im GSM Mobilfunk—Netz (GSM: Global System for Mobile Communication) Verwendung.
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2 * 2 .
erf(x) = ﬁ/o e S d¢; erf(—z) = —erf(z) GauB Fehlerfunktion

(22.11)

Die Funktion erf(x) 148t sich nicht analytisch berechnen, ist jedoch tabellarisch und in Naherungsformeln
bekannt. Die komplementére Fehlerfunktion dazu ist erfc(x) und diese ist eng verwandt mit der Q-Funktion
Q(x), die bei der Berechnung der Symbol-Fehler—Rate Verwendung findet. Q(—xz) ist die gespiegelte Q—Funk-
tion und entsteht aus der GaulR—Glocke durch Integration mit laufender oberer Grenze, vergleiche dazu die

Aussage Uber die Zentralordinaten, Gleichung (22.6) und die Bilder 22.4 und 22.5.

2 o0
erfc(z) = 7/ e_fzdf =1—erf(z) = 2Q(v/2z)
™ x
oo
f 2 1 2
Qz) — er c(x/\f) — /e_%df; (0, =1) (22.12)
2 2w
x
1 f 2
Q) = 1-Qu = TV
Gauss, erf, erfc, Q-Function Galluss, Q'—Function, inv Q'—Functi'on
5 : ‘ ‘ ‘
1 S S S
erfet genten '/ -
L8 TN Qom0
0.8f W =
Q(x) Q(=x) = 1-Q(x) K
1 PO A ettty /
0.6f ¢
f_(x)=(2m) Y2 exp{-x%/2} 05t ! flachengleiches
0.5r 6 : 2 1 ’ Rechteck
/ Lo B N O U
0 ===-" ,
/! 0.2}
-0.5¢ 'l'
erf(x) - 0 T
“lp---- mmmmmtT ‘ ‘ ‘ . .
4 3 -2 - 0 1 2 3 4 -4 -3 ! 4

-2 -1 0 1 2
-x =-1.2533 yx _, x =1.2533
m m

Bild 22.4: GauR—Glocke (o = 1), Error Function Bild 22.5: GaufR—Glocke (o; = 1), Q—-Funktion
erf(z), Komplementare Error Function erfc(z), Q— und gespiegelte Q—Funktion dazu flachengleiches

Funktion und gespiegelte Q—-Funktion Rechteck und Tangenten

Aus Bild 22.5 ist zu erkennen, daR die Steilheit des Ubergangs der Q—Funktion Q(¢) und Q(—t) von der

GroRe von t,, bzw. o; abhangt.

Das Integral (mit laufender oberer Grenze) Giber die Gaul3—Glocke (Gleichung (22.1), Seite 98) wird:

]hG(T)dT V%ot /texp{; (;)Q}dr

Gleichung (22.13) lait sich mittels Gleichung (22.12) ausdricken.
Hierzu muf folgendes substituiert werden.

Integrand: — - E~dr =—odE; Grenzen: 7=t~Ef=-——;T=—-00~ =00
Ot Ot

(22.13)

(22.14)
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Damit wird:

Daraus folgt fur die Gauli—verrundeten Daten—Symbole:

V2o

1

t

— 0o

[={5

)}

~ /t he()dr

e (—dg)o,

1 —t/o¢
V2moy /oo

1 /°° s
— € /2 ¢
V 27 —t/ot

Q(=[t/at])

(22.15)

(22.16)

(22.17)

hvG’ (t) =

Q=[(t+T/2)/ov]) — Q(=[(t = T/2)/04])
Q([t —T/2l/o1) = Q([t +T/2]/01)

Gaul3-verrundete Symbole

(22.18)

22.2.3 Symbol-Verrundung bei GMSK und DECT

Hierfar wurde festgelegt, dafl die Verrundung der My, (t) Datenbits dadurch erfolgen soll, daf diese einen
GauB-Tiefpall Hg(w) durchlaufen und dadurch geformt werden. Im Zeitbereich ist das die Faltung von My/,(t)
mit hq(t), wie oben beschrieben. Je kleiner die Grenzfrequenz wsyp des TP Hg(w) ist, um so mehr werden die
Bits verrundet. Per Definition ist fur GSM festgelegt, dal? das Produkt aus der 3 dB Grenzfrequenz fs,5 des
Gaull TP Hg(w) und dem Datentakt 7' den Wert 0.3 ergeben soll. Entsprechend gilt fur DECT der Wert 0.5.

’deB -T=03 GSM f3p-T =0.5 DECT‘

Gaussian Symbol Shaping

(22.19)

1 - -
- * —_ . i
0.8 T, ,5=0-5: DEC Pulse
o unshaped
=) * _ .
206l T*,,5=0:3: GS i
£
< 057
S04t ]
>
a
0.2 1
0
-2 -15 -1 1 1.5

Bild 22.6: GauR—-verrundete Daten mit Daten—Takt 7T fir fsqp - T = [0.1;0.2;0.3;0.5;1/v/2; 1.0]
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In Bild 22.6 werden verschiedene verrundete Datensymbole dargestellt. Das Produkt fs;5 - T ist dabei ein
Parameter mit folgenden Werten:

faap - T =[0.1;0.2;0.3;0.5;1/v/2; 1.0] (22.20)

Far f3gp - T > 1 werden praktisch nur noch die Ecken des Daten—Impulses verrundet.
Damit die hierfar passenden Werte von t,, bzw. o, gefunden werden kénnen, ist eine Zwischenrechnung
erforderlich. Fur die 3dB Grenzfrequenz gilt:

2
1 W3dB
He(wsap) = 7 exp{ T <2wm> } (22.21)
Aufgelost ergibt sich daraus:
W3dB In(v/2) 1
=2 ~ = 0.664 22.22
Wm s 1.5054 066 ( )

Die mittlere Grenzfrequenz w,, ist also ~ 1.5 groRer als die 3 dB Grenzfrequenz wsyg.
Mit Gleichung (22.5) folgt:
W [1n V2 1 In(+/2
f3aB = — (v2) =— v2) (22.23)

T g 2

Nach o, aufgeldst und mit der Vorgabe nach GSM wird:

g L In(v/2) T [In(v/2)

= = 22.24
T f3aB 2 0.37 2 ( )

Diesen Wert fur o; kann man in Gleichung (22.18) einsetzen und erhalt damit die gemaR der GSM Vorgabe
verrundeten Datensymbole.
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Digitale Modulationsverfahren

Bei der digitalen Betrachtungsweise existieren die (digitalen) Signale nur zu den Abtast—Zeitpunkten T4. Zur
Beschreibung der digitalen Eigenschaften dieser Signale gentigt das vollkommen. Da zeitliche Zwischenwerte
hierfUr nicht interessieren, ist auch der genaue Verlauf der Signale von einem logischen Wert zum nachsten
nicht von Interesse.

Solange die digitalen Signale innerhalb eines geschlossenen (und abgeschirmten) Systems (z.B. eines PC)
bleiben und die Taktfrequenz nicht zu hoch ist, mag diese Betrachtungsweise ausreichen. Sobald jedoch die
digitalen Signale Gbertragen werden sollen, gentgt die digitale Betrachtungsweise nicht mehr. Jetzt kommt es
darauf an, daR die Signale eine vorgeschriebene spektrale Bandbreite einhalten. Damit mussen die Signale
als analoge Signale betrachtet und behandelt werden. Somit werden auch die Zeiten und die Zeitverlaufe
der Signale zwischen den Abtast—Zeitpunkten wichtig.

Far die Modulation sind daher keine Digitalen Signale im herkdmmlichen Sinne, sondern Analoge Signale
(mit digitalen Eigenschaften) zu betrachten. Vereinfachend wird noch die Amplituden—-Auflésung als beliebig
fein unterstellt, so dal? streng genommen nicht von Digitalen Signalen, sondern von Zeit—diskreten Signalen
ausgegangen wird.

23 Modell der Digital-Ubertragung mit Modulation

Der Ausgangspunkt ist das Blockschaltbild der 1/Q Basisbqnd—Ubertragung, Bild 16.1 (Seite 70).

Der Basisband—Kanal ist, gemaR Bild 16.1, der Teil der Ubertragungs—Stecke zwischen den basisfrequenten
Eingangs—Signalen und den entsprechenden Ausgangssignalen, umfaf3t somit den fir die (digitale) Modulation
wichtigen hochfrequenten Funk—Kanal (channel). Als grundsatzliches Prinzip bei einer Funk—DatenUbertra-
gung ist ferner zu erkennen:

e Der Datenstrom wird in zwei zu einander orthogonale Symbol-Strome aufgespalten, die im gleichen
Frequenzband Ubertragen werden, wodurch sich die erforderliche Bandbreite im RF Bereich (RF: radio
frequency) halbiert.

23.1 Grundsatzliches Blockschaltbild des Digitalen Modulators
Ein Modulator fur Digitale Signale besteht immer aus
e einer Kettenschaltung eines Mappers fiur die Daten zu Digitalen Symbolen,

e eines Digitalen Interpolators (mit D/A Wandlung am Ausgang) zur Gewinnung der analogen bandbe-
grenzten Symbole und

e eines (kartesischen oder polaren) Analogen Modulators, Bild 23.1.
Der analoge Modulator erhalt dabei zwei analoge Symbol-Strome s; (t) und s (t) als modulierende Signale.

Digital Analog
Symbols Symbols

\

d, |Digital S1(t) Analog Modulated

_»M[;igit?nl — 3| Inter- Modulator >
d(t) pping d, polator] S [ [ | 1/Q or A/ | |Digital Signal

Data

DAC
vy

Bild 23.1: Blockschaltbild der Digitalen Modulation: Mapping der Daten, Interpolation, D/A-Wandlung und
Analoge Modulation
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Die Digitale Modulation erfolgt somit in 2 Schritten:

1. Verarbeitung der Daten d(¢) (bzw. eines Nachrichtensignals m(t)) im Basisband. Dies erfolgt nach dem
Stand der Technik ausschlieBlich durch Digitale Signalverarbeitung.

Das Ergebnis dieser Verarbeitung sind 2 (analoge) Basisband-Signale (TiefpafR—Signale) s;(¢) und s (t),
bestehend aus geeignet geformten digitalen Symbolen, mit denen der HF-Teil (in Bild 23.1: der analoge
Modulator) angesteuert wird.

2. Beeinflussung der HF Tragerschwingung durch die beiden (analogen) Basisband—Signale s;(t), s2(t).
Dies stellt die Modulation im engeren Sinne dar.

Die beiden (analogen) Basisband-Signale (Symbol-Stréme) s (¢), s2(t) kbnnen dargestellt werden als:

e kartesische Signale I(t) und Q(t) (Real- und Imaginar-Teil) oder als

e polare Signale A(t) und ¢(t) (Betrag und Phase).

Zu jeder dieser Darstellungsweisen gibt es eine Blockstruktur far den Modulator.

e Jede Modulations-Art kann mit jeder der beiden Modulator-Strukturen erzeugt werden.

e Der (erreichbare) Wirkungsgrad des polaren Modulators ist gro3er als der des kartesischen.

e Realisierungs-Aufwand und Qualitats-Eigenschaften sind — abhangig von der Modulations-
Art — fur die beiden Strukturen unterschiedlich.

23.2 Systematik Digitaler Modulationen

Bei den digitalen Modulationen interessieren die Zustande der Amplitude und Phase zu den Abtastzeit-
punkten. Hiertr muf} in die Parameter des hochfrequenten Tragers eingegriffen werden. Bei vielen digitalen
Modulationen werden 2 zueinander orthogonale Trager (cos(Qct) & sin(Qct)) verwendet.

Es gibt dabei folgende Systematik (z = (2),4,8,16,32,--- ):

’ Digitale Modulationsart ‘ Trager ‘ Eingriff in ‘ Wirkung auf ‘ Amplitude H analog ‘
2 PSK (linear) cos, sin | Amplitude Phase schwankt QDSB
x QAM (linear) cos,sin | Amplitude | Amplitude, Phase | schwankt QDSB
CPM (nichtlinear) cos Frequenz Frequenz, Phase | ist konstant FM

Tabelle 1: Systematik der Digitalen Modulationen

e Die ,Wirkung“ des Eingriffs in die Parameter des Tragers (bzw. der beiden zu einander orthogonalen
Trager) interessiert in Bezug auf die digitale Information immer nur zu den Abtastzeitpunkten.

o Bei vielen Digitalen Modulationen wird daher in die Amplitude eingegriffen, wenn zum Abtastzeit-
punkt eine Anderung der Phase gewitinscht ist.

e Aufgrund dieser Tatsache sind die analogen und die digitalen Namen fir verschiedene Modulationsarten
unterschiedlich, wie aus der Tabelle 1 hervorgeht.

e Eine verénderliche Amplitude des modulierten Signals ist digital nur zu den Abtastzeitpunkten von In-
teresse und wird daher dazwischen oft nicht beachtet bzw. als unwichtig angesehen.

e Aus dem Namen der Digitalen Modulation kann daher i.a. nicht darauf geschlossen werden, welcher Pa-
rameter der HF-Trager—Schwingung in welcher Art beeinflufl3t wurde.

e Zur Einhaltung der Bandbreite des modulierten Signals ist es erforderlich, dieses exakt zu Ubertragen,
d.h. zu allen Zeitpunkten und mitsamt allen Variationen der Amplitude.

e Alle digitalen Modulationen, bei denen in die Amplitude eingegriffen wird, haben eine minimale Band-
breite. Diesbezlglich gibt es keinen Unterschied zu den entsprechenden analogen Modulationen.
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Modulations-Art In Phase Signal () Quadratur Phase Signal Q(t)
analog
AM I(t) = [1 +m(t)] Q)=0
DSB I(t) =m(t) Q)=0
QDSB I(t) = mu(t) Qt) = mo(t)

SSB I(t) = m(t) Qt) =+ m (1)

PM I(t) = cos{ Kppm(t)} Q(t) = sin{Kppm(t)}

FM 1(t) = cos{Kpar [*_m(r)dr} | Q(t) = sin{Kpar [*_ m(r)dr}
digital

linear (wie QDSB) I(t) = my(t) Q(t) = mg(?)

nichtlinear (wie FM) | I(t) = cos{Kra [ m(r)dr} | Q(t) = sin{Kpar [ m(r)dr}

Tabelle 2: Mapping—Funktionen in kartesischer Darstellung

23.3 Quadratur Modulations-Verfahren: Eingriff in die Amplitude der Trager

Hier werden die kartesischen Signale s;(t) = I(t) und s2(t) = Q(t) gebildet, Tabelle 2.

Bei der Einseitenband—Modulation (SSB: single side band) ist m (t) ist die Hilbert—Transformierte von m(t).

Die eigentliche Modulation erfolgt dadurch, daR das I(¢) Signal mit einer Cosinus—Trager—Schwingung
cos(Qet) multipliziert wird und das Q(t) Signal mit einer Sinus—Trager—Schwingung sin(Q¢t), Bild 23.2.
Diese beiden Tragerschwingungen sind zu einander orthogonal. Es wird also (nur) in die Amplitude der
Tragerschwingungen eingegriffen. Dies ist erkennbar an den Multiplizierern im Blockschaltbild 23.2.

Message | Baseband
—> Signal
m(t) Processing

g

1)

X

Carrier
Oscillator

[(t) cos(Qct)
Q0 sin@et)

Q(t)

Bild 23.2: Blockschaltbild eines I / Q Modulators (i¢ = 1)

Damit ergibt sich fur das modulierte Signal:

lupp(t) = ic - {I(t) - cos(Qct) — Q(t) - sin(Qct)}  BandpaR-Signal |

(23.1)

Wie aus Tabelle 2 ersichtlich ist, gibt es Modulations—Arten, fur die Q(¢) = 0 ist.

e Dies sind im analogen Fall die ,gewdhnliche” Amplituden—Modulation (AM) und die Doppel-Seitenband—

Modulation (DSB).

e Beiden Digitalen Modulationen sind dies BPSK (2PSK, Phase Shift Keying) und OOK (On Off Keying).

23.3.1 4-Quadranten-Multiplizierer in Hardware

Da sowohl die Modulations—Signale I(¢) und Q(t¢) als auch die Trager—Signale cos(Q¢t) und sin(Qct) ihr Vor-
zeichen wechseln, werden in einem | / Q Modulator 4-Quadranten-Multiplizierer bendétigt.
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e 4—Quadranten—Multiplizierer werden nur fur kleine Leistungen gebaut. Das erzeugte digitale Modula-
tions—Signal muf? in einem Linearverstarker auf den erforderlichen Sendepegel verstéarkt werden.

23.4 Amplitude-Phase Modulations-Verfahren: Eingriff in Amplitude & Phase der
Trager

Hierfur werden Amplituden—Signale s; = A(t) und Phasen-Signale sy = ¢(t) gebildet, Tabelle 3.

Modulations-Art Amplituden-Signal A(¢) | Phasen-Signal ¢(t)
analog
AM A(t) = [1 4+ m(t)] o(t) =0farm(t) > —1; ¢(t) = 7 fur m(t) < —1
DSB A(t) = |m(t)] o(t) _Ofurmt)>0 o(t) =mfurm(t) <0
QDsB A(t) = \/mp(t)? +mq(t)? @(t) = arctan (mQ( >
mp(t
SSB A(t) =/ m(t)2+ m (t)? @(t) = arctan (im(i) )
PM A(t) =1 (b(f) Kp]wm )
FM A(t) =1 (,Z5(t) = KFM ffoo )dT
digital
linear (wie QDSB) — /mi(O2 +mg()? | ¢(t) = arctan (mQ(t)>
mI(t)
nichtlinear (wie FM) | A(t) =1 o(t) = Kppy fim m(7)dr

Tabelle 3: Mapping—Funktionen in polarer Darstellung

Die eigentliche Modulation erfolgt dadurch, dal das Amplituden-Signal A(¢) mit einem Cos—férmigen HF—
Trager multiplizert wird, welcher zuvor mit dem Phasensignal ¢(t) in seiner Phase moduliert wurde, Bild 23.3.
Als Ausgangs-Signal upp(t) ergibt sich damit:

lupp(t) = ic - {A(t) - cos[Qct + ¢(+)]} BandpaR-Signal | (23.2)
A(t) —1 Carrier ¢
Message [ Baseband 3 |Oscillator A(t) cos(Qct+@(t))
—»| Signal X >
m(t) Processing *COS(Qct)
‘P(t)> Phase
Modulator]|Cos(Qct+@(t))

Bild 23.3: Blockschaltbild eines A / & Modulators: polarer Modulator (i¢c = 1)

e Aus Tabelle 3 ist ersichtlich, dal} fur FM, PM und fur nichtlineare Digitale Modulationen die Amplitude
A(t) = 1 ist. Technisch muf? dann A(t) nicht extra erzeugt werden, weil dafur eine konstante Spannung
(Versorgungs—Spannung) im HF Teil verwendet werden kann.
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e FUr AM ist die Phase ® = 0, falls keine Ubermodulation erfolgt. Technisch wird die Ubermodulation
vermieden, so dal der Phasen—Modulator fur AM entfallen kann. Man verwendet hier einen frequenz—
konstanten Trager mit ¢(t) = 0.

Der Phasen—Modulator in Bild 23.3 wird gemaR Bild 12.1 (Seite 41) ebenfalls als I/Q-Struktur realisiert.

23.4.1 2-Quadranten-Multiplizierer in Hardware

Da die Amplitude stets positiv ist (A(¢) > 0), wird bei einem A/ ® Modulator nur ein 2-Quadranten-Multipli-
zierer benotigt.

e Die technische Realisierung eines 2—Quadranten—Multiplizierers erlaubt die Erzeugung grof3er Sende—
Leistungen mit hohem Wirkungsgrad.

Moderne UMTS Handys machen davon Gebrauch?3!, weil sich damit die Standzeit des Akkus verlangert.

24 Digitale Modulationen im Basisband betrachtet

Der wesentliche Unterschied zwischen analogen und digitalen Modulationen besteht gemaR Bild 23.1 (Seite
104) darin, daR bei den digitalen Modulationen eine ,digitale Vorverarbeitung“, bestehend aus splitter, mapper,
interpolator, digital to analog converter vor den eigentlichen Modulator geschaltet wird. Vor dem eigentlichen
Modulationsvorgang befindet man sich jedoch (noch) im Basisband. Es ist daher zur Beschreibung der digitalen
Modulationen durchaus Ublich, diese (nur) im Basisband zu betrachten.

Hiervon macht man Gebrauch z.B. bei der ,Komplexen Einhullenden“ oder dem ,Vektor-Diagramm®.

24.1 Komplexe Einhullende

Das modulierte digitale Signal ist eine (reelle) BandpaR—Schwingung upp(t). Da die digitale Information i.a.
sowohl in der Amplitude A(t) als auch in der Phase ¢(¢) Ubertragen wird, gilt:

’qu(t) = A(t) cos[Qct + ¢(t)] Polare Darstellung ‘ (24.1)

Alternativ zur polaren gibt es die kartesische Darstellung.

’ upp(t) = I(t) cos Qect — Q(t) sin Qo Kartesische Darstellung ‘ (24.2)

Bei der (kartesischen) Berechnung wird der Phasenwinkel ¢(¢) dadurch bericksichtigt, dal3 die komplexe Ein-
hullende (Hullkurve) g(¢) gebildet wird.

9(t) = I(t) + jQ(t) = urp(t) komplexe Einhullende| (24.3)

Die komplexe Hullkurve der BandpaB-Schwingung ¢(t) ist also ein komplexes TiefpaR-Signal urp(t).
Damit kann upp(t) als Realteil R einer komplexen GriRe g(t) - e/*ct dargestellt werden.

upp(t) = R{g(t) - ¢’} BandpaB-Signal (24.4)

’UBP(t) =R{[I(t) + jQ(t)] - [cos Qct + jsin Qet]} = I(t) cos Vot — Q(t) sin et Bandpal-Signal ‘ (24.5)

Die Umrechnung zwischen kartesisch und polar kann dann zusammengefal3t werden.

A(t) = I(t)2 + Q(¢)? Betrag
o(t) = arctan {CI)((tt))} Phase
I(t) = A(t)coso(t) I-Komponente (24.6)
Q) = A(t)sing(t) Q-Komponente
g(t) =urp(t) = A(t)cos(t) + jsinp(t)] = A(t)e’?®  komplexe Einhullende: TP Signal
upp(t) = R{g(t) eIt} = R{A(t)e/ et} BandpaR-Signal
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Im: AQuadratur-Phase:
Qmax”| Sin-Trager

:' Imax

= 4 >
I(t) Re:
In-Phase:
Cos:-Trager

Bild 24.1: Ortskurve (Ausschnitt) der komplexen Einhullenden der 1/Q Modulation

Werden die Zeitfunktionen I(¢) und Q(t) als g(¢t) = I(t) + jQ(t) aufgetragen (Y Uber X Darstellung im Oszil-
loskop), Bild 24.1, erhalt man die Ortskurve der komplexen Einhullenden der 1/Q Modulation.
Aus Bild 24.1 ergibt sich sofort der Zusammenhang zwischen I(t), Q(t) (kartesisch) und A(t), ¢(t) (polar).

24.1.1 Darstellung der Modulations-Arten mit Hilfe der Komplexen Einhullenden

Je nachdem, wie die Nachricht m(t) in die komplexe Einhullende ¢(¢) eingreift, ergeben sich die verschiedenen
Modulations—Arten.

Fur die Mapping—Funktion g[m(t)] sind nur solche Zusammenhénge sinnvoll, fur die eine eindeutige Um-
kehrfunktion m[g(t)] besteht und die sich auch realisieren lassen.

Modulations-Art Mapping-Funktion g[m(t)]
analoge Modulationen

AM: Amplituden—Modulation gm@®)] =[1+m(t)] (reell)
DSB: Doppel-Seitenband-Modulation | g[m(t)] =m(t) (reell)

QDSB: Quadratur-DSB glm(t)] = [ms(t) + j mg(t)]

SSB: Ein-Seitenband—Modulation glm@)] =[m(t) £ j m ()]

PM: Phasen-Modulation glm(t)] = exp{j Kppm(t)}

FM: Frequenz—Modulation glm(t)] = exp{i Krm fioo m(r)dr}
digitale Modulationen

lineare (wie QDSB) glm(t)] = [mz(t) + jmq(t)]
nichtlineare (wie FM) glm(t)] = exp{iKrn [*_ m(r)dr}

Tabelle 4: Modulationen und Mapping—Funktion
Bei der Einseitenband—Modulation (SSB: single side band) ist m (t) ist die Hilbert—Transformierte von m(t).

24.1.2 Komplexer 1/Q Modulator
Gleichungen (24.4) & (24.6) fuhren auf das Blockschaltbild fur einen komplexen I/Q—Modulator, Bild 24.2.

231Hjerfir sind polare Modulatoren als IC erhaltlich, die sich fiir alle gdngigen Mobilfunk—Standards konfigurieren lassen.
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Bild 24.2: Blockschaltbild des komplexen 1/Q Modulators

Ausgehend von Gleichung (24.3) folgt:

urp(t) = g()=1(t)+7jQ(t) komplexe Einhullende
ubp(t) = upp(t)-efct komplexwertiges BP-Signal
= [I(t) + Q)] - [cos Qot + jsin Qo] (24.7)

I(t) cos Qot — Q(t) sin Qet +7 Q(t) cos ot + I(t) sin et

R{ufp(t)}=upp(t) S{ugp ()}

Damit wird das modulierte Signal in Ubereinstimmung mit Gleichung (24.2):

upp(t) = R{ubp(t)} = I(t) - cos Qct — Q(t) - sinQct  BandpaR-Signal (24.8)

Damit herrscht auch Ubereinstimmung zwischen dem reellen 1/Q-Modulator, Bild 4.4 (Seite 10) und dem
komplexen I/Q-Modulator, Bild 24.2.

24.2 Das Vektor-Diagramm
24.2.1 Digital Mapping

Entsprechend zu der Darstellung in Bild 23.1 (Seite 104) wird der ankommende Daten—Strom in zwei Teil-
strome d; & d, aufgespalten. Im einfachsten Fall geschieht das Bit—weise. Damit wird der Symbol-Takt T
doppelt so lange wie der Bit—Takt Tg = 27}, wenn T}, der Bit—Takt ist.

Ts = 2T, (24.9)

Da die Daten mit dem Daten-Takt 7}, einlaufen, hat man genau 1 Wert pro Takt T} zur Vefligung. Die Daten
sind somit Zeit—diskret. Das gilt auch fiur die Daten—Symbole d; & ds, mit dem Takt 7.

Daraus ergeben sich unverrundete bipolare Symbole d;(t) und do(¢)?** mit einem Symbol-Takt Ts = 273,
Bild 24.3.

24.3 Konstellations-Diagramm, Signal-Raum, Phasen-Stern

Werden die (D/A gewandelten, unverrundeten) Symbole (bzw. Daten—Blécke ) d; auf den Y-Eingang und die
Symbole ds auf den X—Eingang eines Oszilloskopes gegeben und das Display exakt zu den Symbol-Takt—Zeiten
Ts kurzzeitig hell getastet, erhalt man das Konstellations—Diagramm (Signal-Raum, Phasen—Stern) abgebil-
det.

Man erhalt fur das gewahlte Beispiel einen Phasen—-Stern gemaf Bild 24.4. Die zugehdorige Digitale Modu-
lation wird mit QPSK (quadrature phase shift keying) oder 4PSK bezeichnet.

Die Bezeichnung des Phasen—Sterns erfolgt (Ublicherweise) analog zur jeweiligen Digitalen Modulation.
Dabei ist zu beachten, daR die Bezeichnungen fur Digitale Modulationen sich stark unterscheiden von den
Bezeichnungen fur Analoge Modulationen. So heiflt ,QPSK" Quadratur—Phase—Shift—-Keying. QPSK ist eine
lineare Modulation (entsprechend QDSB) und keine (nichtlineare) Phasen—Modulation, s. Tabellen 2,3 & 4 .

2411n den Anfangen der Digitalen Ubertragung wurden diese unverrundeten Symbole (ohne Interpolation) direkt dem Modulator zu-
gefuhrt. Eine Filterung erfolgte (mehr schlecht als recht) auf der HF Seite.
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T Bild 24.4: Konstellations—Diagramm (Signal—
Raum, Phasen—-Stern) der QPSK (4PSK); Zu den
Abtast-Zeitpunkten ist die (normierte) Amplitu-
de A = /2 und die Phase hat sich umn - 7/2;(n =
0,1,2,3) geadndert.

Bild 24.3: Bildung der (nicht verrundeten) bipola-
ren | & Q Daten—Symbole (d;(t), do(t)); nichtkau-
sale Darstellung

e Die Bezeichnung QPSK erklart sich anschaulich aus dem Phasen-Stern. Zu den jeweiligen Abtast-
Zeitpunkten hat die Amplitude A stets den gleichen Wert, jedoch hat sich ggf. der Phasenwin-
kel & gedndert. Werden nur die Abtast—Zeitpunkte betrachtet (digitale Betrachtungsweise), so wurde

offensichtlich zwischenzeitlich die Phase ,umgetastet”.

Diese Betrachtungsweise nimmt jedoch keine Ricksicht auf die spektralen Eigenschaften des Signals. Diese
sind jedoch dafiir verantwortlich, ob die Bandbreite des Kanals eingehalten oder tGiberschritten wird.

24.3.1 Digitale Interpolation

Im Interpolator missen Stitzstellen zwischen den Takt—Zeiten T gebildet und dazu die Werte der verrundeten

Symbol-Formen (z.B. entsprechend zu Root—Raised—Cos) berechnet werden.
Diese erscheinen zunéchst in digitaler Form als Bytes am Ausgang des Interpolators.?*#2 Damit erhalt man

(nach einer D/A Wandlung) die analogen Symbole (bzw. Symbol-Strome) I(t) = s1(t), Q(t) = sa2(t), Bild 24.5.
Diese werden dem (analogen) Modulator zugeftuhrt, wodurch dann die Digitale Modulation entsteht, Bild 23.2

(Seite 106).

Root-Raised—-Cosine Signal, p = 0.5

Raised—-Cosine Signal, p = 0.5

Bild 24.5: Zeitverlaufe und Augen-Diagramme der | & Q Symbole I(t), Q(t) Beispiel: QPSK, (Links: Raised
Cosine; Rechts: Root—Raised-Cos; Roll-Off-Faktor p = 0.5)

Im Modulator werden die I(¢)-Symbole mit einem Cos—Trager multipliziert und die Q(¢)-Symbole mit einem
Sin—Trager, Bild 23.2. Damit entsteht eine Quadratur—Doppel-Seiten—-Band Modulation (Q—-DSB), die im Bei-

24-2peispiele fur eine Realisierungsmaglichkeit eines Interpolators fur den | bzw. Q Zweig siehe ,Intersymbol-Interferenz* Kapitel ,Reali-
sierung der Symbol-Verrundung®.[13]
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spiel Bilder 24.3 & 24.5, mit QPSK (quadrature phase shift keying) oder 4PSK (4 phase shift keying) bezeichnet
wird.
24.3.2 Vektor-Diagramm

Werden die (verrundeten) Symbole, die der Interpolator liefert, I(t) auf den X-Eingang und die Q(t) Symbole
auf den Y-Eingang eines Oszilloskopes gegeben, sieht man auch die Ubergange zwischen den Konstellations—
Punkten. Die dann entstehenden Figuren werden Vektor—Diagramme benannt, Bild 24.6.

QPSK root raised cosine

Bild 24.6: Vektor—-Diagramme von QPSK und OQPSK, Symbole mit Roll-Off p = 0.5 verrundet.

e Ein Vergleich mit Bild 24.1 (Seite 109) zeigt, dal} das Vektor-Diagramm identisch ist mit der Kom-
plexen Einhullenden der (betreffenden) Digitalen Modulation, wenn ein komplexes 1/Q Achsenkreuz
unterstellt wird.

Bild 24.6 zeigt solche Vektor—-Diagramme fur Symbole, die gemafl Root—Raised—Cos verrundet sind (Sender)
und solche die gemafR Raised—Cos verrundet sind (am Symbol-Entscheider im Empfanger).

Die Vektor-Diagramme zeigen dabei genau, welche Werte die beiden Symbol-Stome dabei zwischen den
Konstellations—Punkten annehmen kénnen. Insbesondere ist fur den Sender von grolem Interesse, ob die modu-
lierende Nachricht den Wert Null annehmen kann?43. Eine Modifikation der QPSK, die Offset—-QPSK (OQPSK),
vermeidet diese Nulldurchgange, wie in Bild 24.6 (rechts) zu sehen ist.

24.4 Daten-Symbole und Vektor-Diagramm dreidimensional

Die Darstellungen der I & @ Datenstrome und Augendiagramme am Beispiel der QPSK, Bild 24.5 und das
zugehorige Vektordiagramm, Bild 24.6 bzw. Bild 24.8, lassen sich dreidimensional darstellen, Bild 24.7.

24.3Es gibt Sender—Typen, die solche Signale nicht verzerrungs—frei verarbeiten kénnen, wie z.B. Wanderfeld-Wellen—-Réhren (TWT: travel-
ling wave tube), die in Satelliten—Transpondern zu finden sind. Eine entsprechende Aussage (bezuglich AuBerband-Strahlung) gilt auch fur
Sender, die die EER-Technik (EER: envelope elimination and restauration) verwenden (vergl. das Skript ,EER-Tecnik"), z.B. fur Digitale
Rundfunk-Ubertragung (DRM) in den Lang-, Mittel- und Kurz—Wellen (LMK) Bandern.
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QPSK raised cosine 3 dimensional QPSK root raised cosine 3 dimensional
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Bild 24.7: 3D Darstellung der QPSK Symbole (Links: Raised Cosine; Rechts: Root—Raised-Cos; Roll-Off-Faktor
p = 0.5). Die (zu den Abtastzeitpunkten gultigen) Sollzustdnde sind durch 4 farbige Geraden gekennzeichnet.

In diesem Bild sind die Orte der Soll-Punkte entsprechend zu Bild 24.4 (Seite 111) als (farbige) Geraden
eingetragen (quasi ,Spanndrahte*). Das (komplexe) Signal, bestehend aus den I und @ Symbolen, ,schlingt”
sich von einem Symboltakt—Zeitpunkt 7' zum nachsten von einem ,Spanndraht‘ zum nachsten weiter.

QPSK raised cosine QPSK root raised cosine

Bild 24.8: Blickrichtung entlang der Zeit—Achse in der 3D Darstellung der QPSK Symbole liefert das Vektor—
Diagramm.

e Blickt man in Richtung der ,Spanndrahte* (Soll-Punkte), erhalt man das Vektor-Diagramm, Bild 24.8.
(Daten wie in Bild 24.7)

e Die Blickrichtung auf die Zeit/I-Ebene liefert das I(t) Zeitsignal, wahrend die Blickrichtung auf die
Zeit/Q—Ebene das Q(t) Zeitsignal zeigt, siehe Bild 24.5 (Seite 111). Bei anderer Triggerung des Oszillo-
skopes sieht man die 1/Q Augen-Diagramme.

25 Modulationen ohne konstante Einhullende

25.1 Modulation der Amplitude durch nur ein Nachrichten-Signal

Bei der Modulation der Amplitude durch ein einziges Nachrichten—Signal m(t¢) gibt es folgende Varianten, wie

der Parameter ,Amplitude* eines hochfrequenten Tragers, siehe Gleichung (5.2) (Seite 12), beeinflul3t werden
kann:
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Uc{m®)} = Uc'm(t) : DSB Doppel-Seitenband-Modulation

A ) (25.1)
Uc{m(t)} = UC%[1+m(t)} : AM gewbdhnliche® Amplituden—Modulation

e Der Eingriff in die Amplitude U¢ erfolgt multiplikativ. Dies ist markiert durch ,, Y in Gleichung (25.1).

e Im Blockschaltbild erscheint nur ein Multiplizierer, Bild 25.1.

M(w)
Upsa(t)= l{l‘/]
m(t)cos(Qqt) >

*{12m @
g HePE > e
. pm tr,
< Ue(t)= 0o | Q. @
P cos(Qct) Upsa(w)
= NA /{ LsB N\ YsB
-Qc ' Qc W

Bild 25.1: Blockschaltbild eines Doppelseitenband—Modulators (digital: PSK Modulators) und (symbolische)
Spektren der Signale. Das Spektrum der DSB (bzw. PSK) enthalt keine Trager—Linie.

e Das Blockschaltbild 25.1 kann entweder aufgefal3t werden als Spezialfall eines I/Q Modulators (Bild 23.2),
bei welchem der Quadratur-Zeig Q(t) fehlt, oder als Spezialfall eines A/® Modulators (Bild 23.3), bei
welchem der Phasenwinkel ® = 0 ist, wodurch auch der Phasenmodulator entbehrlich wird.

e Ist die Spektraldichte der Nachricht M (w) (symbolisch: Schmetterling—Form in Bild 25.1), folgt fur die
Spektraldichte der DSB, wenn die Amplitude der Tragerschwingung Uc = 1 gesetzt wird:

Upsp(w) = %{M’(w +Q0)+ M(w—Qc)} (25.2)

e Die ,gewdhnliche* AM tritt als ,Amplitude Shift Keying* (ASK) auf. Fir Digitale Ubertragung wird sie i.a.
nicht verwendet, sondern nur die DSB. Eine wichtige Ausnahme davon ist die optische Ubertra-
gung, wo ASK dominiert. Digitale ,Quadrature—Amplitude—Modulations* (QAM) sind daher keine AM,
sondern DSB bzw. QDSB (Quadratur DSB).

e DSB hat keine HF Trager-Linie im Spektrum, Bild 25.1.

e Die Nachrichtenspannung m(t) tritt bei DSB in der Form von Hullkurven an die Hochfrequenz—Schwin-
gung auf. Die obere Hullkurve ist proportional zu m(¢), die untere ist proportional zu —m(t). Obere und
untere Hullkurve Uberschneiden sich, wodurch Phasenspringe im hochfrequenten Signal entstehen.

e Man beachte die Phasensprunge von exakt 7 bei der DSB, an den Stellen wo die Nachrichtenspannung
m(t) durch 0 geht, siehe die Pfeile | in Bild 25.2.

¢ Diese Eigenschaft der DSB wird fur Datenibertragung benutzt: 0° Phase entspricht logisch “1*, 180° Phase
entspricht logisch “0“.

Die entsprechenden Digitalen Modulationen werden dann als Phasen-Umtastung oder Phase Shift
Keying (PSK) bezeichnet. Die Ahnlichkeit im Namen fuhrt haufig zu Verwechslungen mit (echter) Pha-
senmodulation (PM), zumal PSK in der angelsachsischen Literatur oft auch als ,phase modulation*
bezeichnet wird.
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Bild 25.2: Beispiel fur den Zeitverlauf von 2PSK oder BPSK, Ubertragungstechnisch: Doppelseitenband—
Modulation (DSB). Das digitale Nachrichten—Signal ist eine Folge von verrundeten L, O, L, 0* Bits (bipolares
Signal). Die Phasenspriinge um = im Zeitsignal der DSB sind durch Pfeile | gekennzeichnet.

e Die digitale PSK Modulation (Phase Shift Keying) ist demzufolge keine Phasen-Modulation (PM) im
Ubertragungstechnischen Sinne, sondern eine Doppelseitenband-Modulation (DSB) mit unterdrick-
tem HF Trager. PSK, DSB sind lineare Modulationen; PM ist eine nichtlineare Modulation.

e Charakteristisch fur eine Modulation der Amplitude (lineare Modulationen) sind die aquidistan-
ten Nulldurchgange der modulierten hochfrequenten Schwingung. Dies folgt daraus, dal per Definition
hier nur in die Amplitude, nicht aber in die Frequenz oder in die Phase des Hochfrequenz—Tragers einge-
griffen wird.

e Durch die aquidistanten Nulldurchgange der modulierten Schwingung vereinfacht sich bei einer Digital—-
Ubertragung die empfangsseitige Trager—Ruckgewinnung.

e Da die digitale Information in der Phase der modulierten Schwingung steckt (Bild 25.2), ist sie
sehr unempfindlich (robust) gegenuber Stérungen. Die Ubertragene Information betragt pro Zeitab-
schnitt (Symboldauer) nur ein (bzw. mehrere) Bit — und damit deutlich weniger als im analogen Fall, wo
es auf den genauen Verlauf der Hillkurve ankommt. Daraus resultiert die geringere Storanfalligkeit.

Den Phasensprung um = sieht man besonders deutlich bei unverrundeten Datensignalen®>?, Bild 25.3.
Hier sind fur unverrundetes Datensignal in (a) eine ASK (Amplitude Shift Keying oder OOK On Off Keying:
Anwendung bei Optischer Ubertragung) dargestellt, in (b) eine PSK und in (c) eine FSK (Frequency Shift
Keying) mit kontinuierlichem Phasenverlauf.

e Da bei unverrundeten Datensignalen keine Schwankung in der Hullkurve der DSB erkennbar ist, kann
DSB in diesem speziellen Fall tatséchlich mit einer Phasenmodulation (PM) verwechselt werden.

Bei DSB ist der Phasensprung immer exakt 7, wahrend bei einer Phasenmodulation (PM) mit unverrun-
detem Datensignal die Grof3e des Phasensprungs von der Amplitude des Datensignals abhangt. Ein Wert
von exakt 7 ist dabei nur bei genau eingehaltener Amplitude des digitalen Signals erreichbar. Bei verrundetem
Datensignal erhalt man bei DSB nach wie vor einen Phasensprung von exakt = (siehe Bild 25.2), wahrend bei
PM dagegen ein allmahlicher Phasentibergang und kein Sprung entsteht, entsprechend zu Bild 25.3 (c).

e Da bei PM und bei FSK in den Winkel v (t) der Tragerschwingung eingegriffen wird, ist die Amplitude der
modulierten Schwingung konstant und zwar auch dann, wenn die Daten verrundet sind.

25.1Bgj den frithen Digitalen Ubertragungs—Systemen, z.B. in der Satellitentechnik, wurden z.T. noch unverrundete Datensignale verwen-
det. Um die dadurch entstehenden stérenden Randaussendungen (OOB Out-Of-Band Emissions) zu vermindern, verwendete man im HF
Teil Bandpasse, wodurch die Daten—Symbole (z.T. auf unsymmetrische Art) verrundet wurden. Eine symmetrische Daten—Formung vor
einer Modulation ist heute Stand der Technik.
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Bild 25.3: ASK (a), PSK (b) und FSK (c) fur unverrundetes Daten—Signal

25.1.1 Phasen-Stern (Signal-Konstellation, Signal-Raum) der BPSK (2PSK)

Besonders deutlich wird die Namensgebung fiir diese Digitale Modulation, wenn der Phasen-Stern (Kon-
stellations—-Diagramm, Signal-Raum) betrachtet wird. Zu den Abtast-Zeitpunkten 7' hat bei einer bipolaren
Ubertragung das digitale Signal die GroRe A = +/E;, wobei E, die Bit—Energie ist, Bild 25.4. Da sich hier nur
2 Phasen—Zustande (¢ = [0, «]) ergeben (Soll-Punkte 1 & 2), wird die Modulation auch Binary Phase Shift
Keying (BPSK) oder 2PSK genannt. Die GroRe der Amplitude A, d.h. die Entfernung der Soll-Punkte (1, 2)
vom Ursprung ist gleich gro. Die Anderung des Signals, von Abtast—Punkt zu Abtast-Punkt, betrachtet zu
den jeweiligen Abtast—Zeitpunkten, betrifft damit (anscheinend) nur die Phase und nicht die Amplitude. Also
ist es unter diesem Blickwinkel logisch, derartige Modulationen mit Phase Shift Keying (Phasen—-Umtastung)
zu bezeichnen.

Entscheidungs-
Grenze

>
P i€

® =180

2 A 1

Bild 25.4: Konstellations—Diagramm (Phasen—Stern, Signal-Raum) der BPSK (2PSK)

25.2 Quadratur-Trager-Verfahren

Es werden ein Cos—Trager Uc cos(Q¢t) und ein dazu orthogonaler Sin—Tréger Ug sin(Qct) verwendet, siehe Bild
23.2.

Der Daten—Strom d(t) wird in 2 Teil-Stome aufgespalten, die zu Symbolen d; und dg (als Bytes) zusammen-
gefalBt werden. Diese Abbildung der Daten auf die Symbole wird Mapping genannt.

Optional folgt nach dem Mapping noch ein Pre—Coding, das z.B. fur die Differenz—Codierung oder fUr einen
zeitlichen Offset von Q(t) gegenuber I(t) eingesetzt wird.

Die anschliefende Interpolation (mit héherer Taktrate) formt die Symbole I(¢) und Q(t). Der Interpolator
bewirkt eine Tiefpall—Filterung und ist als FIR Filter auszufiihren, damit die I(¢) und Q(t) Symbole symme-
trisch werden. Diese werden nach einer D/A Wandlung dem Quadratur—-DSB—Modulator als analoge Signale
zugefuhrt. Es entsteht somit (Ubertragungstechnisch gesehen) eine Quadratur-Doppel-Seitenband-Modu-
lation (QDSB), ugpsgs(t), Bild 25.5.

¢ Die entstehende lineare Digitale Modulation (z.B. 64QAM, 8PSK etc.) ist nur abhangig vom Mapping
und vom Pre-Coding.
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ugpss(t) = U - {I(t) - cos(Qct) — Q(t) - sin(Qct)} (25.3)

ld I(t)
= il Fres o/ P
o o [1 3 L
Data £ 5 .5 O'A cos(Qct) 4Y. | OPSK
> 2w —>
d(t 3| 19 [22 ol sin(Qct) =
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Bild 25.5: Blockschaltbild zur Erzeugung von QPSK & QAM (analog: QDSB). Das Baseband Signal Processing
enthélt die Blocke: Mapping, Pre—Coding, Interpolator (mit D/A —Wandlung).

Das alternative Blockschaltbild, Bild 25.6, gibt einen Hinweis zu einer (aktuellen) Realisierungsmdglichkeit.
Hier sind die D/A-Wandler (DAC) und die Multiplizierer zu multiplizierenden D/A-Wandlern (MDAC) zu-
sammengefalit.

I(t) Symbols

| r|-1s mb 1l — > [x}DsE

Data| (2| Digital |, S 04 cos(Qct) Y. | OPSK
> S| Baseband |2 © |[|| _ |~ 5
d® | [E]Processing |= & oo SINQcY) =X | 5aMm
2 4 6
Pt TP Hp|DAC >
Q M-Symb X DSB
— Q(t) Symbols

Bild 25.6: Blockschaltbild zur Erzeugung von QPSK & QAM. Die DACs und die Multiplizierer sind zu MDACs
zusammengefal3t.

Das DSB modulierte Q(t) Signal hat 90° Phasendrehung gegentiber dem DSB modulierten I(t) Signal, ist
damit also orthogonal zu diesem. Die beiden modulierten Schwingungen, die so entstehen, haben zwar die
gleiche Mittenfrequenz ¢, sind jedoch zu einander orthogonal. Sie kdnnen daher empfangsseitig wiederum
getrennt werden. Die QDSB gestattet es somit, im gleichen Frequenzband wie die DSB die doppelte Menge an
Information zu Ubertragen. Diese Eigenschaft erkennt man aus den Blockschaltbildern 25.5 & 25.6.

Durch eine QDSB entsteht eine Modulation, die sowohl in der Amplitude als auch in der Phase (der
HF-Schwingung) moduliert ist, siehe auch die komplexe Einhullende Bild 24.1 (Seite 109). Eine trigonometri-
sche Umformung von Gleichung (25.3) ergibt den gleichen Sachverhalt.

uopse(t) = e - VI(t)? + Q(t)2 cos (Qct + arctan Cl?((;))> (25.4)

Jedoch ist die Bandbreite des QDSB Signals genau so grof3 wie die Bandbreite einer DSB, da im |
& Q Zweig gleiche Daten—Verrundung (FIR-Filter mit héherer Taktrate) angewendet wird. Die QDSB gehort
damit zu den Bandbreite sparenden Modulations-Arten.?52

252Fjne QDSB kann auch mit einer Struktur geméaR Bild 23.3 (Seite 107) erzeugt werden. In der Praxis zeigt es sich jedoch, daR hierfiir
die Signal-Laufzeiten im Amplituden— und Phasen-Zweig sehr exakt Ubereinstimmen mussen, weil andernfalls AuBerband-Strahlung
entsteht, siehe Skript ,EER-Technik®. Bei einer Realisierung des polaren Modulators als IC (fir Handys) ist die Laufzeitbedingung erfullt.
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25.2.1 Mapping fur quadratische Symbol-Konstellationen

Die (bipolaren) bindren Daten d(¢t) am Eingang des Digitalen Modulators, Bild 25.5 werden auf den | & Q Zweig
aufgeteilt. Dies geschieht im Falle von quadratischen Symbol-Konstellatioen in einem 2 Bit Seriell-zu—Parallel
Wandler (2 bit S2P). Hierbei werden alle geradzahligen Bits dem I-Zweig und alle ungeradzahligen Bits dem
Q-Zweig zugeordnet.?>3 Dafir ist vorab eine Synchronisation erforderlich.

Die Bit-Stome in den | & Q Zweigen werden zu Bytes d; und dg der Lange L (L-Bytes) zusammengefalt.
Nach einer D/A Wandlung ergeben sich hieraus (als didaktisches Zwischenergebnis) unverrundete d; und dg
Symbole. Verrundete I(¢) und Q(t) Symbole entstehen nach einer TiefpalR—Filterung der L-Bytes in einem (di-
gitalen) Interpolator (mit anschlieBender D/A Wandlung),?>* Bild 25.7.

Lbit |R/2L | I(t)
Data | R/2 |’> DAC TP > X
d( - .5 A cos@)+Y | QAM
(2 P sl |0 >
r | 52B I_» Eg § sin(Qch - RIL
bits/s | R/2 L bit »1p > symbols/s
DAC
R/2L att

Bild 25.7: Blockschaltbild fir das Mapping von QAM Symbolen

Die Datenrate des Datenstromes d(¢) sei R bits/sec. Nach der Seriell-zu—Parallel Wandlung ergeben sich
2 Datenstrome a R/2 bits/sec. Hieraus entstehen hinter den L Bit D/A Wandlern zwei Symbolstrome d; und
dg von je R/(2L) symbols/sec (unverrundete Symbole als L-Bytes). Da am Ausgang des QAM—-Modulators die
beiden (verrundeten und modulierten) Symbolstrome wieder zusammengefalit werden, ergibt sich am Sender—
Ausgang eine Symbolrate von R/L symbols/sec.

25.2.2 QPSK (4PSK, 4QAM)

Werden in den D/A Wandlern im I und @ Zweig jeweils nur L = 1 Bit verarbeitet, kommt man zur 4QAM, die (je
nach Betrachtungsweise) auch QPSK oder 4PSK genannt wird. Das Blockschaltbild 25.8 und Bild 24.3 (Seite
111) zeigen eine Mdglichkeit fur das Mappen der Daten, siehe Kapitel 24.2 ,,Das Vektor-Diagramm®. Hierzu
werden die einlaufenden (binéren) Daten im Daten—Takt in ein Schiebe—Register (SR) gelesen. Nach zwei Takt—
Zeiten werden die im SR befindlichen Daten in ein Latch (L) Gbernommen und stehen dann als I und Q Werte
zur Verfugung. Die Umformung von unipolaren zu bipolaren Signalen ist dabei nicht extra gezeichnet, da dies
im Digitalen Interpolator erfolgt.

| I(t)
Data v " .
d(t) SR> L I— ) 4QAM
ss||f [ol >
Bit SR L[ [£2 4PSK

Bild 25.8: Blockschaltbild fur das Mappen von QPSK (4PSK, 4QAM) Symbolen

253Es sind auch andere Aufteilungen méglich.
2547ur Realisierung der Symbol-Verrundung siehe das Skript ,Inter-Symbol-Interferenz & Nyquist-Bedingung*, Kapitel ,Realisierung
der Symbol-Verrundung®.[13]
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Mit Hilfe des Phasen—Sterns der QPSK ist die Bezeichnung dieser digitalen Modulation sofort erkennbar.
Zu den Entscheidungs—Zeitpunkten ist die Amplitude A konstant, jedoch hat sich der Phasen—Winkel & um

AD =n-7/2; (n=0,%1,42)

von Abtast-Zeitpunkt zu Abtast—Zeitpunkt geandert, Bild 25.9.

Bei der Abbildung (mapping) der Daten auf I und @ wahlt man eine Gray-Codierung, die dafur sorgt,
dal} bei einem Symbolfehler (im Empfanger) nur ein einfacher Bitfehler entsteht. Hierzu wird ggf. eine Vor—
Codierung des Datenstrom d(t) durchgefuhrt.

(25.5)

Input
binary 0 1 1 0 1 0 0 0
sequence

Odd-numbered sequence 0 1 1 o
Q Polarity of coefficient sy — + + -

01 j+ 1 s NN DAL\,
R VAR VA VA WA VARV ARV AV VAN
Entscheidungs- —i v »
Grenzen < v o =Tm/4
H | Even-numbered sequence 1 0 0 4
e _+ _______________ i ________________ }_ - _._> Polarity of cosefficient s, + - - -
-1 i 1 a0 O AN,
! \ VAR VAVER VARV ARV ARV AV
fc}
00 © - i+ ©10

SN N NN NN,
AAVAV\VAAVAAVAAVEVAA VA

(d)

Bild 25.9: Konstellations—Diagramm (Phasen—
Stern, Signal-Raum) und Entscheidungs—Gren-

zen der QPSK (4PSK) Bild 25.10: Der Zeitverlauf der QPSK (4PSK) fur

unverrundete Datensymbole zeigt Amplitu-
den— und Phasen—Springe des modulierten Sig-
nals.

Die Anderung des Phasenwinkels der HF Schwingung (von Symbol zu Symbol) sieht man sehr deutlich,
wenn (aus didaktischen Grunden) r—-férmige (unverrundete) Daten—Symbole zur Modulation verwendet wer-
den, Bild 25.10. Zusatzlich entstehen in diesem Fall Amplituden-Springe an den Symbol-Grenzen.

25.2.3 16QAM

Werden in der Blockstruktur zur Erzeugung von QAM, Bild 25.7, L Bits zusammengefal3t, lassen sich hoher-
stufige Digitale Modulationen mit quadratischer Symbol-Konstellation erzeugen. In solchen Fallen &ndert sich
von Symbol zu Symbol nicht nur die Phase der hochfrequenten Schwingung, sondern auch deren Amplitude.
Quadratische Konstellationen werden mit Quadratur Amplituden Modulation (QAM) bezeichnet. Es ist
jedoch zu beachten, daB es sich (Ubertragungstechnisch) trotzdem um eine QDSB handelt und nicht um eine
AM. Im Spektrum einer QAM ist also keine HF Trager-Linie vorhanden.

Far eine 16QAM werden pro Zweig L = 2 Bits zusammengefal3t, so dafl3 4 wertige Symbole entstehen. Ein
sehr frihes Beispiel fur eine 16QAM zeigt das Blockschaltbild 25.11. Verglichen mit der prinzipiellen Struktur
in Bild 25.5 (Seite 117) ist folgendes zu beachten.

e Die Bldocke Mapping und Pre—Coding (als Differenz—Codierung) sind vorhanden.

e Die Symbol-Verrundung in einem Interpolator fehlt. Demzufolge sind hier die Symbole rechteck—formig.
(Die Filterung erfolgte nach der Modulation in der HF Ebene.)

e Es geht aus Bild 25.11 nicht eindeutig hervor, daR der | Zweig oben und der Q Zweig unten sein soll.
e Der ZF-Tréger ist Sin—formig anzusetzen. (ZF: Zwischen—Frequenz)
e An Punkt (8) des Blockschaltbildes ist der Phasen—,Stern der 16QAM zu sehen.

Der Zusammenhang zwischen den Takt-Zeitpunkten (1 bis 6) der I(¢) und Q(¢) Symbole und den Wegen (im
Vektor-Diagramm) zu den Punkten des Konstellations—Diagrammes ist in Bild 25.12 zu sehen.
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fl_l
we M pi e O s HON
] | -1 % % 1
N?Z s /e oist. : A @ ¥ 16 QAM s s
(b P Cod. o @ Mod2 \ : ;@,1;\"6.’/7 ‘ ‘—L‘
O & S B | kgt .
o R M
G
ZF - Tréger Bild 25.12: Zusammenhang

zwischen den I(¢) und Q(t)

Bild 25.11: Struktur eines 16QAM Modulators mit (unverrundeten) ~Symbolen und den Wegen

4 wertigen Symbolen in den I und Q Zweigen. durch das Konstellations—Dia-
gramm der 16QAM

25.2.4 64QAM

Bei der 64QAM enthalt jeder Konstellations—Punkt die Information von N = 6 Bit, denn 26 = 64. Zur Adres-
sierung verwendet man je L = 3 Bit in | Richtung (reelle Achse, (z)) und in Q Richtung (imaginare Achse,

3(2)).

L = 23 Level Waveform

Binary Waveform 7
i, feeee L AN
[ E g VLS Y |

Bild 25.13: Beispiel fur die Bildung von 8—wertigen Symbolen (I bzw. @ (unverrundet) einer 64QAM)

Die Zusammenfassung von L Bits zu 2 Symbolen zeigt Bild 25.13 am Beispiel eines 3 Bit D/A Wandlers.
Entsprechende Signale treten bei der 64QAM in den I bzw. @ Zweigen (als L-Bytes) auf. In diesem Bild ist T der
Bit-Takt im I bzw. @@ Zweig. Dieser ist von doppelter Dauer wie der Bit—Takt des einlaufenden Datenstromes
d(t), vergleiche Bild 25.7

In Bild 25.14 sind die Konstellations—Diagramme von 16QAM und 64QAM dargestellt. Es ist Ublich, diese
Konstellations-Diagramme zusammen mit den Mapping-Vorschriften anzugeben. In der Praxis werden
die Mapping—Tabellen haufig softwaremafig ausgefiihrt. Daher ist es nicht verwunderlich, dal} in der Praxis
bei unterschiedlichen Realisierungen der QAM auch unterschiedliche Mapping—Vorschriften benutzt werden.
Hierauf ist besonders zu achten, da die Digitale Modulation auch bei falschem Mapping ,richtig* aussieht,
jedoch das Ubertragung—-System dann nicht funktioniert.

Bei einer Digitalen Ubertragung mufd bekanntlich genau verabredet werden, wie die eingelesenen Bits zu
den jeweiligen Symbolen zusammengefal3t werden, damit der Empfanger anschlieRend wieder in die richtige

Bit—Folge aufspalten kann.

25.2.5 Symbol-Energie, Entscheider-Grenzen, Phasen-Winkel

Aus Bild 25.14 erkennt man des weiteren, daR fur gleiche Symbolabstande « in beiden Modulationen, die
auleren Punkte der 64QAM mehr als doppelt (7/3 = 2.33---) so weit aul3en liegen wie bei der 16QAM. Diese
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Bild 25.14: Quadratische Symbol-Konstellationen: 16QAM & 64QAM; Beispiel DRM

haben daher mehr als die 5.4 fache Energie, verglichen mit den auReren Punkten der 16QAM.

Wenn jedoch tber den gleichen Sender wahlweise 16QAM oder 64QAM abgestrahlt werden, so haben die
auBeren Punkte jeweils die gleiche (maximale) Energie. Folglich verhalten sich die Abstéande a16gan/asa0am
wie 7/3. Die 16QAM ist dann robuster bezlglich Stoérungen als die 64QAM.

e Bei starker gestorten Kandalen ist demnach eine Symbolkonstellation mit weniger Punkten
zu wahlen um die Fehlerrate zu verringern. Andererseits lassen sich mit niederstufigen Symbolen
weniger Bits Ubertragen.

4qQ

45° 54,5°  66,8° 81,9°

35,5° 45° 59° 78,7°

23,2° 31° 45° 71,6°

8,1° 11,3° 18.4° 45°

-7 - EEEE —W 20 % s0 !
-3+ 10 18 34 58

mittlere Leistung:42Jl— >
-5+ 26 34 50 74
—7~L 50 58 74 98

Bild 25.15: Signal-Raum der 64QAM. 1. Quadrant: Phasen-Stern; 2.Quadrant: relative Phasen-Winkel
der Signal-Punkte; 3. Quadrant: Entscheidungs—Schwellen; 4. Quadrant: (relative) Leistungen der Symbol-
zustande und mittlere Leistung der 64QAM

Andere Darstellungsarten der 64QAM sind in Bild 25.15 dargestellt. Hier sieht man im 1. Quadranten
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den Phasen-Stern, im 2.Quadranten die relativen Phasen-Winkel der Signal-Punkte, im 3. Quadranten
die Entscheider-Schwellen und im 4. Quadranten die (relativen) Leistungen bzw. Energien der Signal-
Punkte, sowie die mittlere Energie der 64QAM (unter der Voraussetzung, dai3 alle Symbole gleich haufig
bei einer Ubertragung vorkommen).

Da der Empfanger die gesendeten Symbole aus den gestérten empfangenen Symbolen schatzen muB, ist es
vorteilhaft, den Mindestabstand der Soll-Punkte der Symbol-Konstellationen so grof? wie moglich zu
machen. Bei gegebener Anzahl der Punkte sind diese moglichst gleichméaRig in der komplexen 1/Q Ebene
zu verteilen.

25.2.6 8PSK

Als ein Beispiel fur eine konzentrische Anordnung wird die 8PSK betrachtet. Hierbei ist die Entfernung aller
Konstellations—Punkte vom Koordinaten—-Ursprung konstant. Betrachtet man nur diese Punkte, konnte man
zur Ansicht kommen, dal3 sich die 8PSK vorteilhaft mit Hilfe eines A / & Modulators, Bild 23.3 (Seite 107), als
nichtlineare Modulation erzeugen lasse, wobei z.B. A = /2 gewahlt wird, um zu Symbolen mit gleicher Energie
zu kommen wie bei der 4PSK (Bild 25.18 links).

01 00 011 001
o [ ] [ ]
] I
i /i 010 000
; v . VE,
1 : /(.
. . 1 4
- - . :
I<——><——>| ! i [} L4
vz, VE, i ! 110
| 1 100
11 ®----=--4------ 99 ° .
111 101
M=2 M=4 M=8

Bild 25.16: Phasensterne von 2PSK, 4PSK und 8PSK

Mit einer solchen Definition?>® kdme man jedoch zu einem unterschiedlichen Vektor-Diagramm und zu
einer wesentlich grolReren Bandbreite, verglichen mit der tblichen Definition fir 8PSK.

Die (Ubliche und Bandbreite sparende lineare) 8PSK wird mit Hilfe eines | / Q Modulators erzeugt, entspre-
chend zu Bild 23.2 (Seite 106). Fiur 8 Zustands—Punkte bendtigt man 3 Bit. Der Datenstrom d(t) muf also in
Blocke a 3 Bit unterteilt werden. Andererseits zeigt der Phasenstern fir I und fur @Q je 4 Werte. Bild 25.16
zeigt den Phasenstern fur 8PSK im Vergleich zu denen von 2PSK und 4PSK. Die normierte Entfernung der
Konstellations—Punkte ist fur 4PSK und 8PSK jeweils /Eg5 = /2.

Die Struktur des 8PSK Modulators ist in Bild 25.17 dargestellt. Da der einlaufende Bitstrom in Blocke a 3
Bit unterteilt wird, haben die Daten @, I und C nur 1/3 der Taktgeschwindigkeit von d(t).

—»[ 2 bi ()
Data |—> E)cht: T » X
d(t) L 5 A cos(@Qct) +Y. | 8PSK
"9 !'|c €39 Sin(Qct) =
L2 it — LA
|
| pac [P Q(T X

Bild 25.17: Blockschaltbild fur das Mappen von 8PSK Symbolen

Far die in Bild 25.17 verwendeten 2 Bit Digital-Analog—Wandler (2 bit DAC) gilt folgende Tabelle, wenn die
Punkte der 8PSK auf einem Kreis mit Radius v/2 V liegen sollen:

255Modulationen dieser Art heiRen Continuous Phase Modulation (CPM), Abschnitt 26.

© Prof. Dr.—Ing. Dietmar & Matthias Rudolph 12. April 2011 BTU Cottbus



MV 123 Modulationsverfahren
’ I C Ausg. H Q C Ausg.
0 0 V2cos(r/8)=1307 V|0 1 0541 V
0 1 +2cos(37/8)=0541 V|0 0 1307 V
10 -1307 V|1 1 -0541 V
11 -0541 V|1 0 -1.307 V

Tabelle 5: Werte fur 8PSK (Mapping Tabelle)

Bezogen auf den Phasenstern in Bild 25.17 sind gemaR Tabelle 5 die Punkte des 2. und 4. Quadranten am
Ursprung gespiegelt. Nicht jede 8PSK bildet die Bits in gleicher Weise auf die Symbole ab.?>6

25.2.7 Mapping Tabellen in der Praxis

Hier stellt sich die Frage nach einer praktischen Realisierung dieses Mappers. Tatsachlich handelt es sich
— aulier bei sehr schnellen Datenlbertragungen — nicht um Lésungen in Hardware, wie man aufgrund der
Blockschaltbilder vermuten kénnte, sondern um Software-L6sungen. Die Mapping—Tabelle wird daher im
Format ,float* oder ,double* aufgestellt. Zur D/A Wandlung werden schlieBlich, je nach Anforderung, 12 Bit
bis 24 Bit DACs verwendet. Entsprechend verfahrt man auch mit den hoherstufigen Konstellationen. Da man
softwaremaRig mit Mapping—Tabellen arbeitet, ist praktisch jede beliebige Zuordnung der Symbolpunkte zu
Bit—Kombinationen maglich.

25.2.8 Weitere Symbol-Konstellationen

Beziglich der Anordnung der Konstellations—Punkte hat man gewisse Freiheiten. In der Regel werden bis zu 8
Punkte auf einem Kreis angeordnet, wodurch man zur 8PSK kommt. Bei kreisformigen Konstellationen ist es
bei grolRerer Anzahl der Punkte jedoch nicht moglich, alle Konstellations—Punkte auf einem Kreis anzuordnen,
weil sonst die gegenseitigen Abstande zu klein werden. Man wahlt dann eine Verteilung mit mehreren kon-
zentrischen Kreisen, womit auch sicher gestellt ist, daf3 die &uReren Punkte alle die gleiche Energie haben (im
Unterscheid zur QAM). Damit erzielt man einen geringeren Crest—Faktor fur die Digitale Modulation.

QPSK 16APSK 64APSK

15 15 15 T T
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[ ] : e e :
: 1 : - .
1 ° R 1 ° ‘0 o o ‘ o o
: . : : e © o :
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Bild 25.18: Konzentrische Symbol-Konstellationen: QPSK, 16APSK & 64APSK (gleiche mittlere Energie der
Symbole)

Bild 25.18 zeigt Beispiele fur solche Konstellationen, wobei die 4QAM oder QPSK sowohl der quadratischen
als auch der konzentrischen Verteilung zugerechnet werden kann.

Liegen alle Punkte auf einem Kreis hei3en die digitalen Modulationen PSK (Phase Shift Keying). Liegen die
Punkte auf mehreren konzentrischen Kreisen, werden die Modulationen APSK (Amplitude Phase Shift Keying)
genannt. 16APSK kdnnte (genauer) auch 12/4APSK heifen und 64APSK entsprechend 16/16/16/11/5APSK.

256 Hjerauf ist bei der Realisierung von Modulator und Demodulator zu achten!
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Eine Ubersicht tiber einige weitere Symbol-Konstellationen gibt Bild 25.19. Von diesen Anordnungen ist die-
jenige mit einer hexagonalen Anordnung bezuiglich des Minimalabstandes der Punkte optimal. Die Realisierung
solcher Schwellen im Empfanger ist jedoch aufwendig.

e M=
2.p8K M=3
4psK
e e b .
ofe
7T Lo &R
. . L Nl P
SPSK  1T-AMPM °l° 0C00
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Bild 25.19: Beispiele fur Symbol-Konstellationen

26 Modulationen mit konstanter Einhullender

Alle (linearen) Digitalen Modulationen, die Ubertragungstechnisch als DSB bzw. QDSB bezeichnet werden
konnen, fuhren auf modulierte Signale mit einer minimalen Bandbreite im Ubertragungskanal, geeignete
Daten—Verrundung vorausgesetzt. Das ist vorteilhaft.

Andererseits hat das HF Signal dieser Bandbreite sparenden Modulationen starke Schwankungen seiner
Hullkurve. Das ist oftmals nachteilig, weil

e zur Verstarkung solcher Signale lineare Verstarker erforderlich sind. Diese haben einen geringen Wir-
kungsgrad.

e einige Typen von HF Verstarkern, z.B. Wanderfeldwellen Réhren (TWT Travelling Wave Tube), aufgrund
ihrer physikalischen Eigenschaften starke nichtlineare Amplitudenverzerrungen und Amplituden—Pha-
sen—-Umwandlungen ergeben, Bild 26.1.261

Insbesondere fir TWTSs in Satelliten—Transpondern hat man daher schon frihzeitig nach geeigneten Modu-
lationen mit geringen Schwankungen der Hullkurve gesucht.

Eine Modulation, die absolut keine Schwankungen in der Hullkurve aufweist, ist die Exponential- oder
Winkel-Modulation (FM, PM). Die Modulation wére in einem solchen Falle zu 100% an die Eigenschaften der
Senderseite angepalit. Jedoch ist die Exponential-Modulation eine nichtlineare Modulation, weshalb dann der
Aufwand im Empfanger steigt, speziell bei der Entzerrung der Empfangssignale.

Ein Digitales Ubertragungs-System ist daher immer als Ganzes zu betrachten. Hieraus resultie-
ren dann gewisse Kompromisse teils auf der Sender-Seite, teils auf der Empfanger-Seite.

26.1 Von der QPSK zur Offset QPSK (OQPSK)
26.1.1 Hullkurven-Schwankungen der QPSK

Bei der QPSK konnen sich die Symbole im I Zweig und im Q Zweig zu den gleichen Zeitpunkten andern.
Bei jedem Wechsel von (1;j) «— (—1;—j) oder von (1;—j) «— (—1;4) wird der Punkt (0;0) im Vektor-
Diagramm entweder direkt durchlaufen oder man kommt sehr nahe daran vorbei, Bild 24.8 (Seite 113). Fur
das QPSK Signal bedeutet das eine starke Schwankung seiner Hullkurve. In Bild 26.2 ist der Verlauf des

26.1Moderne Halbleiter-Verstarker fir Mikrowellen haben im Prinzip gleichartige Leistungs—Kennlinien und zeigen &hnliche AM—PM—
Umwandlungen.
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Bild 26.1: Prinzipschaltbild eines Mikrowellen—Verstarkers mit einer TWT Wanderfeld—Wellen—Rohre fur
Satelliten—Transponder (links); Leistungs—Kennlinie der TWT und AM—-PM-Umwandlung (rechts)

0dB

Amplituden-Signals A(t) sowohl fur eine Raised—Cosine Verrundung als auch flr eine Root—Raised—Cosine
Verrundung (Roll-Off-Faktor p = 0.5) der Datensymbole dargestellt. Die Schwankungen des Amplituden—
Signals A(t) erstrecken sich fur beide Falle von 0 bis 2, wobei der nominale Wert der Amplitude /2 betragt.
Bei einem Verstéarker, z.B. einer TWT oder einem Halbleiter—Verstarker, wird somit die Leistungs-Kennlinie
voll durchgesteuert, was dann zu den unerwiinschten Amplituden— und Phasenverzerrungen des Ausgangs—
Signals fuhrt.?6-2

Root-Raised—-Cosine In Phase Signal, p = 0.5 Raised—-Cosine In Phase Signal, p = 0.5

2 T T T T 2 T T
1 o 1+ 4
t 1
= or N = °T| 7
= | | =, |
o ‘ ‘ ‘ ‘ ‘ N ‘ ‘ ‘ ‘ ‘
°®  Root-Raised-Cd3ine Quadfature Phd%e Signal’$ =05 *° 0 Raf8ed-Cosifté Quadratlire Phase®ignal, p £b.5 120
2 T T T T T 2 T T T T T
tr 1o il
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2 ; : ; 2 ; : ;

/15 118 1
X 1 2t 1
<Los 1 <os 1

0 ‘ ‘ ‘ 0 ‘
o 20 ) 80 100 120 o 20 40 80 100 120

60 60
Symbols - Symbols -

Bild 26.2: I(t), Q(t) & A(t) Zeitverlaufe der QPSK mit Roll-Off-Faktor p = 0.5 flr Root—Raised—Cos Verrundung
(Sender) und Raised—Cos Verrundung (Empféanger)

262Da im Digitalen Empfanger die Ahnlichkeit der empfangenen Symbole mit den (unverzerrten) Symbolen tberprift wird (Matched
Filter, Korrelator), bedeuten verzerrte Symbole eine (vermeidbare) Erhéhung der Fehler—Rate der Digitalen Ubertragung.
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Die Darstellung in Bild 26.3 zeigt im Prinzip den gleichen Zusammenhang schematischer, wobei hier die
einzelnen Binar-Symbole breiter und anders verrundet dargestellt sind. Gezeichnet sind nicht I(¢) und Q(t),
sondern (nur) die jeweiligen oberen und unteren Hullkurven an die modulierten Signale. Die dazu gehdrende
modulierte Schwingung hat jeweils die bezeichnete Phase (I-Zweig: 0°;180°, Q—Zweig: 90°;270°, resultierend:
459;1359; 2250; 3159).

1 0 1 0 1 1 0 0 1 0 1
etennel °ﬂ 00 00 ] :1800 1800 ﬂ Oo II

1 1 0 0 1 0 1 0 1 1 0
Q-channet ‘ 90° 20° ’ 270° 270° a@ a@ 90° 90° 270° II

Bild 26.3: Hullkurven—-Schwankungen der QPSK (schematisch) und Phase der Tragerschwingung

e Wie aus diesem Bild erkennbar wird, ist die Schwankung der Hullkurve sehr viel geringer, wenn
nicht gleichzeitig in den | und Q Zweigen ein Vorzeichen-Wechsel stattfindet.

26.1.2 Hullkurven-Schwankungen der OQPSK

Die Gleichzeitigkeit der Vorzeichen—Wechsel im | und Q Zweig kann dadurch vermieden werden, daf z.B. im Q
Zweig eine Verzdgerung um einen halben Symbol-Takt Ts/2 = T}, vorgenommen wird.

Im Blockschaltbild fur das Mappen der OQPSK, Bild 26.4, kann dies dadurch erfolgen, dal ausgehend vom
Bit-Takt "Bit Clock" T} (pro Bit eine steigende und eine fallende Flanke) dieser Takt in einem Toggle Flip—
Flop heruntergeteilt wird. Das D Flip—Flop im | Zweig Ubernimmt die Daten bei steigender Flanke, wéhrend
gleichzeitig das D Flip—Flop im Q Zweig nichts Ubernimmt, denn da liegt dann eine fallende Flanke an. Ein
Bit spater liegen die Verhaltnisse gerade umgekehrt vor. Damit ist die gewilinschte Verzégerung im Q Zweig
erreicht.

It
ata | >|.DFF —>|[TPHi—>X
d(t) A .o A cos@Qat) +Y. | OQPSK
—Tt 2 |0 —>
Bit £9 ;sm(QCt) -
Clock > DFF ——>[TPHI—>[X
Q(t

Bild 26.4: Blockschaltbild fur das Mappen von OQPSK Symbolen

Da die Zustéande im | Zweig und im Q Zweig nicht gleichzeitig wechseln kdnnen, sondern eine Zeitbedingung
eingehalten werden muf, wird der Mapper fur OQPSK zu einer Finite-State-Maschine. Die Signal-Zusténde
der OQPSK konnen daher vorteilhaft mit Hilfe eines Zustands—Diagrammes (Trellis) dargestellt werden, Bild
26.5. Zu ungeraden Zeitpunkten konnen sich nur die Zustadnde im Q Zweig dndern, wahrend sich die Zustande
im | Zweig nur zu geraden Takt—Zeiten andern kénnen.

Da jetzt die Symbole im | und Q Zweig nicht mehr gleichzeitig wechseln, gibt es keinen Nulldurchgang
mehr in der Hullkurve des modulierten Signals. Die Einhullenden der modulierten Signale haben damit eine
nominelle Schwankung von 1 : /2, Bild 26.6.
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135° 45° 135° 315° 135° 315° 135° 135° 135° 315°
p3 1 | 1414
225° 225° 45° 45° 225° 45° 225°

Bild 26.6: Hullkurven—Schwankungen der OQPSK und Phase der Tragerschwingung

_Aus den Bildern 26.3 und 26.6 geht hervor, dal die Symbol-Verrundung (in den Anfanger der Digitalen
Ubertragung) noch nicht optimal erfolgte. Vielmehr wurde eine Symbol-Verrundung nur als ,notwendiges Ubel*
angesehen. Dies druckt sich auch in den in der Literatur angegebenen Leistungs—Dichte—Spektren fur QPSK
sin(x)

und OQPSK aus, die dort in der Form 101log;,
bolen gehort, vergleiche Bild 26.11 (Seite 129).

2
) in dB angegeben werden, die zu unverrundeten Sym-

e Ubertragungstechnisch ist die OQPSK ebenfalls eine Quadratur—-DSB (QDSB), so daR die spektralen Ei-
genschaften mit der QPSK ubereinstimmen, gleiche Symbol-Verrundung vorausgesetzt.

26.2 Von der OQPSK zur MSK
26.2.1 Vektordiagramme von QPSK, OQPSK & MSK

Verglichen mit QPSK hat OQPSK eine sehr viel geringere Schwankung der Amplitude. Es gibt jedoch auch
Anwendungen, bei denen Uberhaupt keine Schwankung der Amplitude zul&ssig ist. Das Vektor—-Diagramm ist
dann ein exakter Kreis, wie z.B. bei Minimum Shift Keying (MSK).

Eine solche Anwendung ist der Digitale Mobilfunk (GSM: global system for mobile communication), wor-
auf noch an anderer Stelle im Einzelnen néaher eingegangen wird. Die hierbei verwendte Modulation (GMSK:
Gaussian minimum shift keying) mit konstanter Amplitude (oder Einhullender) kann ohne Verzerrungen in
einem Senderverstarker verarbeitet werden, der im Klasse C Betrieb arbeitet. Dies bedeutet, dal? die Sender-
Endstufe im Schalt-Betrieb arbeiten kann und daher einen hohen Wirkungsgrad aufweist. Ein solches
Feature ist gerade im mobilen Betrieb von sehr groRer Wichtigkeit, weil dadurch der Stromverbrauch sinkt und
deshalb die Standzeit des Accus erhoht wird und man andererseits zuséatzlich mit kleineren Bauformen der
Accus auskommt, wodurch die Handys klein und leicht werden.

Es ist dies ein Beispiel daftr, wie die Anwendung (application layer im 1SO-OSI Modell) unmittelbar durch
die physikalische Schicht (physical layer) beeinfluf3t ist.

Die schematischen Vektordiagramme von QPSK, OQPSK?62 und MSK zeigt Bild 26.7.

26:3\ergleiche Bild 24.6 (Seite 112) fur die tatsachliche Form der Vektor—Diagramme.
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Q.1

Y

A

O O T
Bild 26.7: Typische Vektor-Diagramme fur QPSK, OQPSK (schematisch) und MSK

26.2.2 MSK als OQPSK mit Datensymbolen in Form von Cos-Kuppen

Der Ausgangspunkt fur die MSK ist die (unverrundete) OQPSK. Im Unterschied zur OQPSK werden die | &
Q Symbole bei der MSK vor der Modulation Cos—formig verrundet.?%4 Damit wird aus jedem Bit ein Symbol in
der Form einer Cos—Kuppe, Bild 26.8.

) .00 00000 COo@!
ATt oo XXX |

A Q(t) z f2 fy fa fy fa fy fa I
- L Lol N R S| Ll " 1 |
/\ [\ 180° 0° 180° 0O° 180° ©O° 0° 180° 180° (©° 180° 0°
U U ’t 90° 9Q° 270° 270° 90° 270° 9Q° 270° 90° 90° 27¢° 27Q°

°0°
- . ¢ 180°
Bild 26.8: Symbolformung und 270°
Timing in den 1 und Q Zweigen 0/360°

bei MSK
Bild 26.9: Hullkurven—-Schwankungen der MSK, Phase der Trager-
schwingung und Verlauf der Phase ®

Durch den Offset (Delay) der Cos—Kuppen zwischen dem | Zweig und dem Q Zweig (um eine halbe Symbol-
Dauer Ts/2 = T,) einerseits, und der 0° bzw. 90° Drehung bei der Modulation (mit einem Cos— bzw. Sin—-Trager)
anderseits, erreicht man genau die Parameterdarstellung eines Kreises, siehe das Vektor-Diagramm, Bild
26.7 (rechts). Damit ist sofort einsichtig, dal3 die Hullkurve der MSK konstant ist, denn es gilt allgemein:

Vcos(z)? + sin(x)2 = (26.1)

Dies zeigt auch Bild 26.9, bei dem die Symbole im | und Q Zweig und die resultierende Hullkurve der
Tragerschwingung dargestellt sind.

Die Information der MSK steckt also nicht in der Amplitude, sondern im Winkel & der modulierten Schwin-
gung. MSK ist daher eine Winkel-Modulation und kann deshalb mittels eines Klasse ,C* Verstarkers (mit
hohem Wirkungsgrad) verstarkt werden, ohne dadurch eine Verzerrung zu erleiden.

Wie die vorausgegangene Uberlegung aber zeigt, kann die MSK als lineare Modulation mit Cos-formig
verrundeten Symbolen aufgefallt werden und demzufolge der MSK—Modulator auch so realisiert werden,
Bild 26.10. Die Symbol-Formung erfolgt im Digitalen Interpolations—Filter.

Bei der Demodulation im Empfanger werden der | und der Q Zweig getrennt demoduliert. Als optimaler

26.4\fergl. hierzu ,Basisband—Systeme* Kapitel 1

© Prof. Dr.—Ing. Dietmar & Matthias Rudolph 12. April 2011 BTU Cottbus



MV 129 Modulationsverfahren

I(t)
TP{D/A >
o 1 3 L
Data N . 5 O'A cos(Qct) Y. | MSK
Pl = | Delay |28 |[|| : >
d(t) ﬁ £9 —de’ , SiN(Qct) =
2 4
> T, 9 TPHD/A » X
° 1 Q(t) 6

Bild 26.10: Der MSK Modulator als linearer OQPSK Modulator mit Cos—férmigen Symbolen; Symbol-Verrun-
dung im Interpolator

Empfanger kann dafiir jeweils ein Korrelator?®® eingesetzt werden. Damit kann in dem Spezialfall der MSK
auch die Demodulation (und ggf. die Entzerrung) wie bei linearen Digitalen Modulationen erfolgen.

Da die Symbole zeitlich begrenzt sind, ist das Spektrum der MSK nicht bandbegrenzt. Es hat die Form,
die von der Zeitfunktion ,Cos Kuppe“ her bekannt ist. Es nimmt fur gréfReren Abstand von der Mittenfrequenz
gemaR 1/w? ab, also (betragsmaRig) mit 40 dB pro Dekade, Bild 26.11.

0
-10.0
—20.0
—-30.0
—40.0
—50.0

—60.0

Normalized power spectral density, G(f) (dB)

-70.0 1 1 1 1 ] 1 1 1 I I
-30 -25 -20 -15 -1.0 -05 0 0.5 1.0 1.5 20 25 30

Normalized frequency offset from carrier, (f — f.)/R (Hz/bit/s)

Bild 26.11: Spektrale Leistungs—Dichte von MSK im Vergleich zu QPSK/OQPSK (unverrundete Symbole) und
BPSK (unverrundet, gleiche Datenrate)

26.2.3 MSK als Frequenz-Modulation

Die MSK kann aber auch als (echte) Frequenzmodulation mit unverrundeten Datensymbolen aufgefal3t
werden. Hierzu betrachtet man die Zeigerdarstellung der FM, Bild 26.12.
Man erkennt dann sofort aus der Zeigerdarstellung, daR fur eine Phasendrehung von

AP =7/2 bzw. allgemein AD =nm/2 ; n=12,--- (26.2)
I(t) = ®;(t) bzw. Q(t) = ®¢(t) Cos- bzw. Sin-Kuppen darstellen, wenn sich ¢ linear mit der Zeit ¢ andert.
I(t) = ©;(t) = Acos[p(t)];  Q(t) = Dq(t) = Asin[p(1)] (26.3)

Die Phase ¢ der modulierten Schwingung andert sich dabei pro Bitdauer T, des urspriinglichen Datenstroms
um +7/2, je nach Vorzeichen des Bits. = ist der Phasenwinkel zwischen dem Beginn und dem Ende der Cos—
Kuppe: cos(0) = cos(r) = 0. Dies entspricht der Dauer von 2 Bits (Ts = 27;), da die Symbolstrome in den 1 & Q
Zweigen die halbe Geschwindigkeit des Datenstroms haben.

265V/ergl. das Kapitel 16.3.1 ,Korrelations—Empfanger.
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Im: AQuadratur-Phase: Im:“Quadratur-Phase:
Sin-Trager Sin-Tréager
o= 5 T Pold) oo A Po(D)
Asin[q()] Asin[g(t)]
3 i
@,(tRe: In-Phase: @,(t) Re: /In-Phase:
Cos-Trager Cos-Trager
D, (t)=Acos[@(t)] @, (t)=Acos[@(t)]

Bild 26.12: Pendelzeiger der FM und Zerlegung in | & Q Komponenten; links: allgemein; rechts: A® = /2

e Logisch “1* entspricht damit A® = 7/2, logisch “0" entspricht A® = —7/2.
Damit steckt die digitale Information in der Drehrichtung der Phase ¢(t) des HF Tréagers, Bild 26.13.

b(t)

0 Tb 2Tb ¢(t) ™
T t
p s i :
Dibit 00 ! E hecem e
-m/2k----- I !
1 ]
i mw/2f-—— '
[ ST T H I
Dibit 11 ! '
L t
(@) 0 T, 27,
&) o1 (c)
T/2frmmae 0 Ty 27, ,
) T
Dibit 10 ! Dibit 01 !
n t ]
0 L, 27, —m/2f--==2
o (b) (d)

Bild 26.13: MSK: Phasendnderung der Tragerschwingung pro Ubertragenem Bit bzw. Dibit (Bitdauer: T})

Aus Bild 26.13 ist erkennbar, daf? (im Unterschied zu QPSK mit unverrundeten Datensymbolen, Bild 25.10,
Seite 119) bei der MSK (betrachtet als Frequenzmodulation mit unverrundeten Datensymbolen) keine Phasen-
Spriunge auftreten. Modulationen dieser Art werden daher auch als Continuous Phase Modulationen
(CPM) benannt. Fur die Datenuibertragung interessieren die an der Symbol-Grenze (bzw. an der Bit—Grenze)
erreichten Werte der Phase. Dies entspricht der Energie des Symbols.

Gemal Bild 26.13 ist der Phasen—Verlauf ¢(t) proportional zum Integral (mit laufender oberer Grenze) tber
die Zeitfunktion der Daten d(t) (als bipolares Signal). Das bedeutet, dal? die (momentane) Frequenz—Anderung
w(t) proportional zum Zeitverlauf der Daten ist, wie Bild 26.14 das zeigt.

Bild 26.15 zeigt den Zusammenhang zwischen der momentanen Phase ¢(t) und der komplexen Einhtllenden
?R{SMSK}, %{S]V[SK} (Vergl. Bild 26.8, Seite 128)

Aus Bild 26.14 geht eindeutig hervor, dali3 es sich bei einer Digitalen Winkel-Modulation um eine Frequenz-
Modulation (FM) handelt, denn der Zeitverlauf des Datensignals ist proportional zur Frequenz—Anderung des
modulierten Signals. In der Literatur werden diese Digitalen Modulationen Ublicherweise jedoch als ,Digital
Phase Modulation“ bezeichnet. Dies wird verstandlich, wenn man bedenkt, dal3 die digitalen Symbole (entspre-
chend zur Matched Filterung bzw. Korrelation) integriert werden (mit laufender oberer Grenze). Die Integration
der Frequenz—Anderung fuhrt aber auf eine Phasen—-Anderung.

© Prof. Dr.—Ing. Dietmar & Matthias Rudolph 12. April 2011 BTU Cottbus



MV 131 Modulationsverfahren

Momentanphase ¢ der MSK

R COM. -~
Qc ? — : -
a0 f— b
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Komplexe Einhiillende der MSK

T, 2T, 3T, 4T, 5T, 6T, 7T, 8T, 9T, 10T, &
3 05 \
Bild 26.14: Bei MSK ist die Frequenz—Anderung * Al lm{SMjK} - 1‘5RE{SMSK} \/ )
proportional zum Daten-Signal. MSK ist da- T, -
her Ubertragungstechnisch eine FM. Die Phase
andert sich linear um =7 /2 an der Bit-Grenze. Bild 26.15: Phase und Komplexe Einhiillende der
MSK

26.2.4 Vektor-Diagramm der MSK

Wie aus Kapitel 24.3.2  Vektor—-Diagramm®* (Seite 112) hervorgeht, ist das Vektor—Diagramm identisch mit der
Y uber X Darstellung von Q(t) Uber I(t) und stellt damit die Komplexe Einhullende der Modulation dar.
Bild 26.16 zeigt das Vektor—-Diagramm der MSK in 3D Ansicht mit den gleichen Daten wie in Bild 26.15. Man
erkennt, daf der Verlauf aus exakten Kreis—Bogen besteht. (Vergl. Bild 26.7 rechts)

Vektor-Diagramm der MSK; 3 dimensional

0.5+

Bild 26.16: Vektor—-Diagramm der MSK in 3D Darstellung

26.2.5 Frequenz-Hub und Modulations-Index der MSK
Die Momentan—Frequenz w(¢) einer FM ist die Ableitung der Phase ¢(¢) nach der Zeit ¢.

w(t) = %gt) (26.4)

Da an der Bit-Grenze der Wert A® = x/2 erreicht wird, 143t sich daraus die GroRe des Frequenz—Hubes
AQ = 27 AF berechnen.
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AD  7/2 T T 1 1
AQ=— ="t =_— = — AF = — = — 26.5
At T, 2, Ts AT, — 2Ts (26.5)
Mit der ,Bit-Frequenz* f, = 1/(2T}) wird
’AF = fp/2 Frequenz-Hub der MSK (26.6)
Der Frequenz—Hub AF' ist bei MSK somit stets gleich der haben ,Bit—Frequenz”.
Der Modulations—Index?¢ wird im digitalen Fall mit m bezeichnet und definiert als
AF 1 .
m=2AF-T, = T ~om=g Modulations-Index der MSK (26.7)
b

Mit Gleichung (26.6) folgt unmittelbar, dafl? der Modulations—Index (Phasenhub) m bei MSK immer den Wert
m = 1/2 hat.

26.2.6 MSK Modulator-Struktur (Winkel-Modulation)

Obwohl MSK Ubertragungstechnisch eine FM ist, sind tbliche (analoge) FM Modulatoren hierflr ungeeignet.
Diese haben eine untere Grenzfrequenz w, # 0 fur das Nachrichtensignal, was (im Modulator) auf zeitab-
hangige Potential-Verschiebungen fur das Nachrichten—Signal fihren wirde. Zusatzlich hat die dabei tbliche
direkte Beeinflussung der Frequenz zur Folge, daR sich die Tragerfrequenz Q¢ in einem analogen FM Modula-
tor nicht absolut konstant halten 1aRt, wodurch weitere Potential-Verschiebungen des demodulierten Signals
entstehen.?5’

Als Modulator fur digitale Signale kommt daher nur ein Verfahren in Frage, das

e eine Quarz stabile Tragerfrequenz Q¢ und
e eine untere Grenzfrequenz w, = 0 fir das Nachrichtensignal gewahrleistet.

Aus Bild 11.7 (Seite 40) und Bild 23.3 (Seite 107) ist erkennbar, wie dies erreicht werden kann. In der Struk-
tur Bild 23.3 kann jedoch der A(t) Zweig und der Multiplizierer entfallen, da MSK eine konstante Amplitude
hat. Somit ergibt sich eine Blockstruktur geman Bild 26.17.

— | Carrier
Data Baseband B2 |Oscillator cos(Qct+(t))
—> Signal >
d(t) Processing ¢COS(Qct)
CP(t)> Phase
Modulator

Bild 26.17: Blockschaltbild eines Winkel-Modulators fur MSK (bzw. allgemein CPM)

26.2.7 Phasen-Modulator mit 1/Q Vorverzerrung

Einen ersten Weg zur Realisierung des Phasen—Modulators liefert die Auswertung von Gleichung (26.2.3) und
das Pendelzeiger—Diagramm der FM, Bild 26.12 (Seite 130).
Mit Gleichung (26.2.3) gilt mit Uz = A:

uc(t) = A{cos ¢(t) - cos(Qct) — sin @(t) - sin(Qct)} = @1 (t) - cos(Qet) — Pg(t) - sin(Qct) (26.8)

26.6Beij der analogen Frequenz—Modulation mit Cos—formigem Nachrichtensignal der Frequenz fy ist der Modulations—Index definiert als
B=Ad= % und damit formal gleich wie im digitalen Fall. 8 kann jedoch beliebige Werte annehmen.

26.7Djese Effekte spielen bei einer analogen Audio—Ubertragung (z.B. im UKW Rundfunk) praktisch keine Rolle.
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Danach ist der Winkel ¢(¢) eindeutig durch die I Komponente ®;(t) = Acos(¢) und die Q Komponente
O (t) = Asin(¢) definiert.

_ Do(t)
¢(t) = arctan (<I>1(t) ) (26.9)

Damit erhalt man folgende Struktur fur den Phasenmodulator, der eine untere Grenzfrequenz w, = 0 fur
das Eingangssignal ¢(¢) und eine Quarz stabile Tragerfrequenz Q¢ hat, Bild 26.18.

6.0

\4

cos(9)

\4

)

'Phase Modulator | sin(@o)
C

X
T— cos(Qct) o ||PM (¢(t)2
X

-T EM (d@)
sin(g) 2o

Y

Y

Bild 26.18: Blockschaltbild eines Phasen—Modulators

Die Erzeugung der Signale ®; = Acos(¢) und &4 = Asin(¢) erfolgt mit Hilfe Digitaler Signalverarbeitung.
Jedoch wird das Phasensignal ¢(¢), das als Eingangssignal fir den Phasen—Modulator (Bild 26.18) bestimmt
ist, in der Praxis nicht realisiert.

Dies hat einen ganz einfachen Grund. Hat das Datensignal namlich eine langere ,0" oder ,1“ Folge, kann
dadurch der Betrag des Phasenwinkel-Signals |¢| so weit ansteigen, dal? der Eingang des Phasen—Modulators
Ubersteuert werden kann, wodurch die Digitale Ubertragung versagen wirde. Man muf3 hier durch Codierver-
fahren (z.B. Scrambeln, Interleaven usw.) daflr sorgen, daf nie eine ,0" oder ,1* Folge mit unzulassiger Lange
entsteht, bzw. die laufende digitale Summe einen unzuléssig grolen Wert annimmt. Es ist zu beachten, dal? im
Empfanger beim Demodulator ahnliche Probleme entstehen kdnnen, weshalb bei der Planung und Definition ei-
nes Ubertragungssystems in jedem Fall darauf zu achten ist, daR die laufende digitale Summe einen definierten
Maximalwert nicht Gbersteigt.

Digitale Modulationen werden im Basisband kartesisch als I(¢), Q(t) realisiert und dann werden daraus die
Phasensignale ®;(t), ®o(t) direkt berechnet, Bild 26.19.

10 ]| @=cosion)

\ A 4

1 A=V 1(t)2+Q(1)?
—\/|2+Q2 >

LR PoO)=sin[e()]

\ 4
Q
>

Bild 26.19: Gewinnung der Phasen-Signale ®;(t), 2o (t) (und des Amplituden—Signals A(t)) aus I(¢) und Q(t)

Es folgt aus Gleichung (24.6) und Bild 24.1 (Seite 108) bzw. aus Bild 26.12 (Seite 130):

Oy (t) = coslgp(t)] = i({;)%
Pq(t) =sin[p(t)] = % (26.10)
AW = V10T QWP
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Im Falle der MSK (bzw. CPM) ergibt sich |A(¢)| = 1. Der Ausgang fir A(¢) in Bild 26.19 wird dann nicht benétigt.

26.2.8 Phasen-Modulator mit numerisch gesteuertem Oszillator NCO

Phasen— und Frequenz—Modulation laRt sich auch mit Hilfe eines NCO (Numerically Controlled Oscillator)
erzeugen, Bild 26.20.

A -PHASE L . siNe JouTPuT
REGISTER ADDER Ll " TR »{ LOOKUP [—>
> LATCH TABLE

CLOCKJ

Bild 26.20: Blockschaltbild eines NCO

Herzstick eines NCO ist eine Look-Up Tabelle (EPROM), in der die Stutzwerte einer (Sin— bzw.) Cos—
Schwingung mit sehr groRBer Genauigkeit und in ausreichender Anzahl (z.B. mit 2!3 Stutzstellen fur 1/4 Pe-
riode und damit vielfach Uberabgetastet) abgelegt sind. Im Phasenaccumulator werden die Adressen flr die
Ansteuerung der Look—Up Tabelle berechnet. FUr eine gewlnschte Frequenz mul im Phasenaccumulator eine
entsprechende Schrittweite eingestellt werden. Je groRer die Schrittweite ist, um so hoher wird die Frequenz
der ausgelesenen Cos—Schwingung. Uber das A—Phasen Register 143t sich die Schrittweite einstellen und damit
auch die Phase bzw. die Frequenz modulieren.

Der Vorteil eines NCO besteht nun darin, dal3 er fir diese Anwendung nicht in seiner Phase moduliert
zu werden braucht, sondern es ist tatsachlich nur seine Frequenz entsprechend zu den Daten—-Symbolen zu
modulieren. Dies resultiert daraus, dal sich die Phase als Integral Uber die Frequenz ergibt. Beispielsweise
ergibt sich eine bestdndig ansteigende Phase aus einer konstanten positiven Frequenz—Ablage. Damit ist der
NCO ,ubersteuerungsfest’ gegenuber einer beliebig ansteigenden (oder fallenden) Phase. Bild 26.21 zeigt das
Blockschaltbild des NCO AD 7008, der bis zur Tragerfrequenz F = 20 MHz 1/Q modulierbar ist.
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B ROM 10-BIT DAC
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crock Q)

FSELECT

PHASE cos
ACCUMULATOR 12 }
10,

I PHASE REG I i IQMOD [9:0] |

SCLK
32-BIT SERIAL REGISTER
SDATA

AD7008
|32'B\T PARALLEL REGISTER |—>| COMMAND REG |

| MPU INTERFACE | | TRANSFER LOGIC |

—&:::::::(E—&&—j]::::cg—g—o—o—o—

Do D15  WR Cs TCo TC3  LOAD TEST RESET ~ SLEEP

Bild 26.21: Blockschaltbild des NCO AD7008

NCOs sind als ICs in vielfaltiger Ausfuihrung fur einen breiten Frequenzbereich verfigbar.?68

26.3 CPM-Verfahren mit verrundeten Daten-Symbolen

Die AulRerband-Strahlung, die bei MSK noch beachtlich ist, Bild 26.11 (Seite 129), &Rt sich verringern, wenn
die Datensymbole verrundet werden bevor sie dem Frequenz—Modulator zugefuhrt werden.

Ublich sind hierbei, je nach Anwendung, sowohl die Root—Raised—Cosine Verrundung als auch eine Gaul3—
Verrundung.

2687 B. im Handy fiir die Frequenz—Einstellung und die Modulation (senderseitig) und den Umsetz—Oszillator (empfangsseitig).
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26.3.1 GMSK-Verfahren

Werden die (bipolaren) Datenbits d(¢) mittels eines GauB—Filters verrundet, kommt man zu Gaussean Minimum
Shift Keying (GMSK). Diese Modulationsart wird beim Mobilfunk angewendet, z.B. bei GSM (Global System for

Mobile Communication) oder bei DECT (Digital European Cordless Telecommunication). Das Blockschaltbild
eines GMSK-Modulators zeigt Bild 26.22.

T d(t)
Gaul3- GMSK

| GMSK Modulator

Bild 26.22: Blockschaltbild eines GMSK—-Modulators

Ein GauR-Tiefpal hat eine GauR—formige Impulsantwort, die in Bild 26.23 (oben) fur den Fall Ty, - f3 48 = 0.3
(GMSK) dargestellt ist.?6° Im gleichen Bild ist unten das Augendiagramm der GauR—verrundeten (bipolaren)

Daten dargestellt. Gentgt die Berucksichtigung von 3 Bits (Vorlaufer, aktuelles Bit, Nachlaufer), besteht das
Augendiagramm aus 23 = 8 verschiedenen Kurven.

GMSK~-Freq.—Impuls, f3BTb=O.3
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Bild 26.23: Impulsantwort des GaulR3—Filters und
Augen-Diagramm der GaufR—verrundeten (bipo-
laren) Daten fur GSM

Bild 26.24: Verlauf der Momentanphase ¢(t) fur
MSK, GSM & DECT

Durch die Gaul3—Verrundung der Daten wird die Aullerband—-Strahlung verringert. Bild 26.25 stellt dies
anhand von Messungen der Spektren von verschieden stark verrundeten CPM-Signalen dar.

Der Vergleich der Bandbreite von QPSK mit MSK bzw. CPM, gemessen zwischen Mittenfrequenz und der
ersten Nullstelle im Spektrum, zeigt, dal die fur dieses Hauptmaximum erforderliche Bandbreite fur die (ex-
ponentiellen) CPM Modulationen deutlich breiter ist als fur die (lineare) QPSK Modulation.

26.9gjehe Bild 22.6 (Seite 102)
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Bild 26.25: Gemessene Spektren von CPM Signalen und Vergleich mit den Spektren von QPSK und MSK Si-
gnalen (alle mit Pseudo—Random—Daten moduliert)

27 Modulations-Verfahren mit Pre-Codierung

27.1 Verfahren zur Vermeidung von Phasenfehlern bei der Demodulation

Digitale Ubertragungssysteme bestehen stets aus einer Kettenschaltung von Einzel-Systemen. Dabei kann
es (unabsichtlich) vorkommen, daR die Daten invertiert werden.?’* Aus ,1* wird dadurch ,0* und umgekehrt.
Durch eine senderseitige differentielle Pre—Codierung in Verbindung mit einer empfangerseitigen differentiel-
len De—Codierung laRt sich dieses Problem beheben.

Bild 27.1 zeigt das Prinzip der differentiellen Codierung. Auf der Sender-Seite werden die ankommenden
Daten in einer Ruckkopplungs—Schleife EXOR verknupft. Die Decodierung auf der Empfangs-Seite erfolgt
ebenfalls mit einer EXOR VerknUpfung, jedoch in einer Parallel-Schleife. Die Ubertragungs—Strecke ist als
Basis—Band System dargestellt.

Data in 'I'[_)it_’ze;n;al_er;oicr - —Il
d, ! modulo 2 adder I €n Line encoder
| f circuit
| A |
| n~1 Delay |
1 Ty |
| |
S 4
]I Channel —
:’I‘Jiffe(ential decoder jl
) ~ | moduio 2 adder [
N Line decoder | I + n
cireuit ! 1 Data out
| ~ |
| Delay [®n-1 )
i Ty 4
| |
L |

Bild 27.1: Ubertragungs—Strecke mit Differentieller Codierung

Die Inversion der Daten kommt u.a. dadurch zustande, dal? zur Demodulation ein phasenrichtiger Hilfs-
trager aus dem Datenstrom gewonnen werden muf. Die dafliir verwendbaren Schaltungen bzw. Verfahren ar-
beiten im Prinzip mit Hilfe von Frequenz—Vervielfachung, weil dadurch u.a. eine Dauerschwingung auf einer
Vielfachen der Frequenz des Hilfstragers entsteht. Um zur Frequenz des Hilfstragers selbst zu kommen, ist

21.1Bei der fiir eine synchrone Demodulation notwendigen Trager—Riickgewinnung im Empfanger (aus dem empfangenen Digitalen Signal)
ergeben sich i.a. Mehrdeutigkeiten der Tragerphase.
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dann eine Frequenz—Teilung erforderlich. Bei den Frequenz—Teilern ist jedoch nicht vorhersehbar, ob diese mit
der ,richtigen“ Flanke starten. Tun sie das nicht, stimmt die Phasenlage des Hilfstragers nicht.

Bei einer Teilung durch 2 ergibt sich somit eine Phasenunsicherheit von 360° /2 = 180°. Bei einer notwendi-
gen Teilung durch N fur hoherstufige Modulationsverfahren kann somit eine Phase mit Vielfachen von 360° /N
entstehen, womit die empfangerseitige Zuordnung von Symbolen zu Bits auf vielfaltige Weise falsch werden
kann. Differentielle Codierung wird in praktischen Systemen haufig angewendet.

27.2 Verfahren zur Vermeidung von Nulldurchgangen im Vektor-Diagramm

Modulationen mit konstanter Einhtllender wie die CPM Verfahren kdnnen mit Hilfe von Klasse C Schalt—
Verstarkern mit groBem Wirkungsgrad verstarkt werden. Nachteilig ist die groBere Bandbreite der CPM Mo-
dulationen gegentber linearen Modulationen.

Lineare Modulationen kdnnen streng genommen Uberhaupt nicht mit Schaltverstérkern verstarkt werden,
denn sie werden hierbei stark verzerrt, weil dadurch sdmtliche Schwankungen der Hullkurven verschwin-
den.?”?2 Man benétigt daher lineare Verstarker mit entsprechend schlechtem Wirkungsgrad. Das bedeutet aber,
dal dann fur mobilen Betrieb (handhelds) entsprechend grolie und schwere Accus erforderlich werden.

Als Kompromif3 werden daher Modulations—Arten verwendet, die im Vektor-Diagramm keine Nulldurch-
gange haben. Diese konnen in der Praxis mit Hilfe von Klasse C Verstarkern verstarkt werden, ohne allzu
grolRen Schaden zu erleiden. Die dabei entstehenden Randaussendungen mussen durch Bandpasse in der Hoch-
frequenz—Ebene beseitigt werden.

27.2.1 = /4 Phasen-Differenz—Codierung (v/4 DQPSK)

Das Vektor-Diagramm von DQPSK unterscheidet sich nicht von dem von QPSK, denn in beiden Fallen wird
keine Vorsorge dafur getroffen, da Nulldurchgédnge vermieden werden (im Unterschied zu OQPSK).

Im Unterschied dazu werden bei der 7/4 DQPSK die Nulldurchgénge (im Vektor-Diagramm) dadurch ver-
mieden, dal} zwischen die urspringlichen (quadratisch angeordneten) Symbol-Punkte e des Phasensterns 4
weitere Punkte o eingefligt werden, so dal? (oberflachlich betrachtet) ein Phasen—-Stern wie von einer 8PSK
entsteht, wobei dann der Winkelabstand benachbarter Punkte zu 27/8 = 7 /4 wird.

Die Codier-Vorschrift lautet damit:

e Ist der aktuelle Symbol-Punkt d(2: + 1) ein o, muR der néchste ein (beliebiger) o sein.

e Ist der aktuelle Symbol-Punkt d(27) ein o, muf} der néchste ein (beliebiger) e sein.

a) o = d(2i); * = d(2i+1) b) mit Impulsformung, r = 1 c) 7/4-QPSK, r = 0.5
1 o 1
* *
= 0.5 ~ 05
] =
£ ol o o £ 0
-5 &
inod S
£ -0s g -05
* *
-1 o -1
1 05 0 05 1 1 05 0 05 1 -1 0 !
' N ' ' Re{s t)} —
Re {dDPSK(l)} Re {SDPSK(t)} 7/4—PSK

Bild 27.2: Symbol-Punkte und Vektor—Diagramme von /4 DQPSK mit Roll-Off o = [1,0.5] und Raised Cosine
Verrundung

Mit dieser Codier—-Vorschrift werden Nulldurchgdnge vermieden und es entsteht ein ,Loch” im Vektor—
Diagramm, Bild 27.2. FUr kleinere Werte des Roll-Off-Faktors ¢ = » nimmt auch der Durchmesser des Loches
ab.

212 plternativ kann die EER-Technik (EER: Envelope Elimination and Restauration) Anwendung finden.
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Die Soll-Punkte bei 7/4 DQPSK liegen augenscheinlich dichter beisammen als bei DQPSK oder OQPSK.
Allerdings bedeutet das in diesem Fall nicht automatisch eine groRere Fehlerhaufigkeit. Dies ist daraus zu ver-
stehen, dal? infolge der Codiervorschrift, von einem Startpunkt e nur ein Endpunkt o erreicht werden kann.
Entscheidet der Empfanger infolge einer Stérung trotzdem auf e, so ist unmittelbar einsichtig, dal dies fehler-
haft sein muB3. Damit hat der Empfanger die Moglichkeit, derartige Fehler zu erkennen und ggf. zu korrigieren.

27.2.2 EDGE

Die mit EDGE (Enhanced Data Rates for GSM and TDMA/136 Evolution) bezeichnete Modulation wurde vor-
geschlagen, weil hiermit eine Mdoglichkeit erdffnet werden soll, die Datenrate gegentiber GSM wesentlich zu
erhohen.

Edge ist eine Modifikation der 8PSK. Zwischen die 8 Punkte e der 8PSK werden 8 weitere Punkte o ein-
gefugt, so dal? insgesamt 16 Punkte entstehen. Die Codiervorschrift lautet:

e Ist der aktuelle Symbol-Punkt d(2: + 1) ein e, mul der nachste ein o sein, der dadurch gewonnen wird,
dal um den Winkel 37/8 weiter gedreht wird als es dem entsprechenden e bei einer 8PSK entspricht.

e Ist der aktuelle Symbol-Punkt d(27) ein o, muf3 der nachste ein e sein, der dadurch gewonnen wird, dal
um den Winkel 37/8 weiter gedreht wird als es dem entsprechenden o bei einer 8PSK entspricht

Das Vektor—-Diagramm von Edge erhalt dadurch ein Loch, Bild 27.3:

Vector Diagram of EDGE Signal

15

-0.5r

-15
-15 -1 -0.5 0 0.5 1 15

Bild 27.3: Vektor—-Diagramm von EDGE (Root—Raised—Cosine, ¢ = 0.6)

EDGE und 7/4 DQPSK sind Beispiele fiir codierte Modulationen.
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Digitale Demodulations-Verfahren

Es gibt nur wenige Lehrbucher, die auf die Problemstellungen des digitalen Empféangers eingehen. Besonders
hervorzuheben sind hier [34] & [33]. In das vorliegende Skript sind einige Ansatze daraus eingeflossen.

28 Aufgaben der digtalen Demodulation

Bei einer digitalen Ubertragung missen im Empfanger die ausgesendeten Symbole wieder erkannt und
ausgewertet werden. Dies ist eine aufwandige Prozedur. Die Demodulation digitaler Signale erfolgt daher in
mehreren Stufen.

1. Umsetzen (transponieren) des modulierten hochfrequenten Signals in eine Zwischenfrequenz-Lage (IF
Intermediate Frequency).

2. Umsetzen aus der IF Lage — oder unter Umgehung des 1. Schrittes: direktes Umsetzen aus der RF
Lage (RF Radio Frequency, Hochfrequenz) — in die Basisband-Lage mittels eines 1/Q Demodulators.
Hierdurch gewinnt man die I- und Q—-Symbole in ,Rohform*“, d.h. ohne die zugehdrigen Takte.

3. Extrahieren der Parameter flr den Umsetz—Oszillator (Frequenz, Phase) aus dem hochfrequenten Sig-
nal.

4. Extrahieren der Parameter fur den digitalen Entscheider (Symbol-Takt, Bit-Takt, Takt-Phase) aus
den I- und Q-Symbolstrémen.

5. Extrahieren der Parameter des Ubertragungs—Kanals (bzw. Funk—Kanals), insbesondere die Kanal-Im-
pulsantwort, die Dampfung, den Delay-Spread und den Doppler-Spread.

Entzerren der Roh—Symbole.
Erkennen bzw. Entscheiden der Symbole.

Demappen der Symbole zur Gewinnung von Bits.

© © N ©

Multiplexen der I- und Q-Bitstréme zu einem gesamten Bitstrom.

Damit liegen nun die Bits in ,Rohform* vor. Hier schlielen sich dann die Decodierung und Fehler—Erken-
nung bzw. —Korrektur an.

In der Praxis sind die Aufgaben 3 bis 6 mit dem groRten Aufwand verbunden.?®! In diesem Kapitel wird
jedoch vorausgesetzt, dal3 der digitale Empfanger bzw. Demodulator diese Informationen ,von irgend wo her*
bereits besitzt und daher diesbezuiglich ideal demodulieren kann.?®2 Die sich daraus ergebenden Werte fir die
Bitfehler—Raten (BER Bit Error Rate) sind stets (viel) besser als die tatsachlich erreichbaren Werte.

29 Modell des digitalen Demodulators

29.1 Prinzipielle Empfanger-Struktur

Digitale (Funk-) Empfanger sind grundséatzlich als Uberlagerungs— oder Superheterodyne—Empfanger aus-
gefuhrt. Dieses Empfangs—Prinzip wird auch bei analogen Empfangern angewendet. Bild 29.1 zeigt ein typi-
sches Blockschaltbild eines solchen ,Supers* [12].

In diesem Kapitel interessieren davon speziell:

e die Funktionsweise des Demodulators

e der Mischer und der Umsetzoszillator insofern, als Frequenz und Phase der Umsetzfrequenz exakt mit
den Werten im digitalen Sender Ubereinstimmen mussen

281Dje benotigten Parameter werden von dem ,Inneren Empfanger* bereitgestellt. Dieser ist entscheidend fur die Qualitat der Demodula-
tion.

28.2Bej der Simulation digitaler Ubertragungs—Systeme ist es leicht méglich, die notwendigen Informationen direkt aus dem Sender zu
entnehmen (mittels ,Schummel-Leitungen“). Beim Vergleich verschiedener System—-L&sungen ist darauf zu achten, um zu einer relevanten
Aussage zu kommen.
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aq cos[2x fyt] plus undesired signals and noise
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Bild 29.1: Blockschaltbild eines typischen (konventionellen) Superheterodyne—-Empfangers (,Super”)

Bei den folgenden Blockschaltbildern ist ein Mischer mit Oszillator als Teil des Demodulators dargestellt.
Hierbei ist es zweitrangig, ob es sich um eine Demodulation aus der IF Ebene oder aus der RF Ebene handelt.

Wird aus der IF Ebene heraus demoduliert, muf} die Trager—Ruckgewinnung (Carrier Recovery) die Fre-
quenz— und Phasen-Unsicherheiten des Lokal-Oszillators zusatzlich ausgleichen.?®! Dieser kann dann z.B.
als PLL (Phase Locked Loop) realisiert werden, um den Empfanger auf die Empfangskanéle abstimmen zu
kdénnen (Tuning Control).

29.2 Modell des I/Q Empfangers

Zur Analyse des digitalen Empfangers werden die Hochfrequenz—Stufen in Bild 29.1 nicht betrachtet. Damit
vereinfacht das Blockschaltbild entsprechend, Bild 29.2.

AR 5 1/Q

! <—Modulator >< ~ |
o—> . N e —Fl Ay >
S (1): >< : Demodulator - :S)(t)

4 4 LPF
cos(Qct) cos(Qct+0)
-sin(Qct) -sin(Qct+6)

v

Bild 29.2: Blockschaltbild des 1/Q Modulators (links) — Demodulators (rechts)

30 Aquivalente TiefpaR-Signale

Nachdem Modulation und Demodulation mittlerweile in verstarktem MaRe mit Hilfe von Digitaler Signal-
verarbeitung und damit softwaremafig durchgefihrt werden, ist bei der Realisierung darauf Ricksicht zu

291 Auch ist es bei verschiedenen Demodulator—Konzepten ublich, zusatzliche quarzgenaue Frequenz—Umsetzungen zu verwenden (Preli-
minary Demodulation, Frequency Conversion). Das digital modulierte Signal steht dann auf einer (so niedrigen) Frequenz zur Verfluigung,
auf der unmittelbar die Digitale Signalverarbeitung stattfinden kann.
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nehmen. Dies betrifft insbesondere die Minimierung der erforderlichen Rechenleistung.
e BandpaR-Signale werden als (aquivalente) Tiefpal—Signale verarbeitet (~ geringere Abtastrate).

e Modulationsvorgange erfolgen durch Multiplikation mit e’’¢* (~- schnellere Berechnung) anstatt mit Cos—
oder Sin—Schwingungen.

e Demodulation wird durch eine Multiplikation mit e=79<? erzielt.

e Daflr ist es erforderlich, mit komplexen Signalen zu rechnen.

30.1 Analytisches Signal und komplexe Einhullende

Das komplexwertige Signal u};,(t), das Spektralanteile nur bei positiven Frequenzen w > 0 hat, wird
LAnalytisches Signal“ genannt.

u}p(t) = urp(t) - /et Analytisches Signal (30.1)

Hierbei ist urp(t) = g(t) die komplexe Einhullende. 30!

urp(t) = I(t) + jQ(t) = A(t)[cos ¢(t) + jsin ()] = A(t)e’?®  Komplexe Einhullende (30.2)

Ein BandpalR-Signal ugpp(t) ist ein reellwertiges Zeitsignal, das i.a. in seiner Amplitude und seiner Phase
moduliert ist.

upp(t) = A(t) cos|Qct + ¢(t)] = R{uLp(t)} = R{urp(t) - /t}  BandpaB-Signal (30.3)

Reelle Zeitsignale upp(t) haben komplexwertige Spektralverteilungen Ugp(w) mit geradem Real— und
ungeradem Imaginar-Teil. Damit gilt:

’UBP(W) =Ugp,(w)+ jUpp,(w) Spektraldichte BP Signal ‘ (30.4)

Die Gewinnung des aquivalenten TiefpaR—Signals (komplexe Eihullende) urp(t) soll graphisch anhand des
Realanteils Upp, (w) der Spektraldichte gezeigt werden, Bild 30.1. In diesem Bild ist nur der Realanteil
R{Upp(w)} = Upp, (w) dargestellt um das Bild nicht zu Uberfrachten. Die einzelnen Umformungsschritte
gelten fUr den Imaginaranteil in gleicher Weise.

1A-UBP(w):UBPe(w) 2-AUBP+(0)) , -AUTP(("))
ﬂ
L . 1 -1 1
Qo L Qe HH{Ugp(@)}} ) —>
O ey @ + - Q¢
Im % ! T > ! - - T >
Qe W Qe W
ﬂ Qe

Qc
— > | >
o /1 LSO u 0 ©
Bild 30.1: Bildung des Aquivalenten TiefpalR—Signals im Spektrum

Far den Realanteil des Spektrums ist eine symbolische Form gewdahlt. Es ist gerade in Bezug auf die Achse
bei w = 0, auch wenn es bezuglich der Tragerfrequenz )¢ nicht gerade ist.
Die einzelnen Schritte zur Bildung des Aquivalenten TiefpaB-Signals urp(t) o—e Urp(w) sind:

30.1gjehe Kapitel 24.1.2 , Komplexer 1/Q Modulator (Seite 109).
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Bildung des Hilbert-gefilterten Spektrums H{Ugp(w)}. Ein Hilbert-Filter dreht alle positiven Spek-
tralkomponenten in der Phase um —7 /2 und alle negativen um 7 /2. Formal entspricht dieses Filter einer
mit —j multiplizierten Signum—-Funktion.

Drehung des Hilbert—gefilterten Spektrums als Ganzes um —=/2 in mathematisch positiver Richtung.
Dies ist eine Multiplikation mit e/™/2. Dadurch ergibt sich ein Spektrum jH{Ugp(w)}, das fir positive
Frequenzen mit dem Spektrum von Ugp(w) Ubereinstimmt.

. Die Addition des BandpaBR—Spektrums Ugp(w) mit dem Hilbert-gefilterten und Phase—gedrehten Spek-

trum jH{Ugp(w)} l0scht sich fur negative Frequenzen und verdoppelt sich fur positive Frequenzen zu
Ugp().
Eine Multiplikation mit e=7¢¥* ergibt eine Verschiebung in den TiefpaR—Bereich.

Es entsteht Urp(w) e—o wurp(t). Dieses Spektrum Urp(w) ist komplexwertig, weil ja das urspriingliche
Spektrum Ugp(w) ebenfalls komplexwertig war.

Die Schritte zur Bildung der komplexen Eihullenden urp(t) lassen sich in einem prinzipiellen Blockschalt-
bild zusammenfassen, Bild 30.2.

Ugp(t)

—_—_—

Hilbert AP-Filter

Huap()A |

> —J—m’
_J—

Bild 30.2: Bildung des Aquivalenten TiefpaR—Signals (komplexe Eihullende) urp(t) mittels Hilbert—Allpal—
Filter (HAP) HHAP(W)

Das BandpalR—Signal uzp(t) am Eingang des Blockschaltbildes 30.2 ist:

upp(t) = I(t) cos(Qct) — Q(t) sin(Qot) = A(t) cos[Qet + ¢(t)] BP Signal (30.5)
Am Ausgang des Hilbert—Filters entsteht dadurch igp(t).30-2
app(t) = I(t)sin(Qet) + Q(t) cos(Qct) = A(t) sin[Qet + ¢(t)] Hilbert gefiltertes BP Signal (30.6)
Dieses Signal @z p(t) wird mit j multipliziert.
jupp(t) = jA(t) sin[Qct + ¢(t)] (30.7)
Zusammen mit upp(t) entsteht daraus das analytische Signal u} ,(t).
ufp(t) =upp(t) + jupp(t) = A(t){cos[Qct + ¢(t)] + jsin[Qct + ¢(t)]} Analytisches Signal (30.8)
Die komplexe Multiplikation mit e=7¢? ergibt die Verschiebung in das Basis—Band.
urp(t) = upp(t) e 79" = {upp(t) + jupp(t)} - {cos(Qct) — jsin(Qct)}
= {upp(t)cos(Qct) + dpp(t) sin(Qet)} + j{app(t) cos(Qct) — upp(t) sin(Qot) } (30.9)

A(t) cos[Qet 4+ ¢(t)] cos(Qot) + A(t) sin[Qot + ¢(t)] sin(Qet) + - - -
+j{A(t) sin[Qct + ¢(t)] cos(Qct) — A(t) cos[Qot + ()] sin(Qet) }

Die beiden untersten Zeilen der Gleichung (30.9) haben die Form:

cosacosf3+sinasinf = cos(a — 3)
j{sinacos B —cosasinf} = j-sin(a—pf) (30.10)
Damit wird aus Gleichung (30.9) das Tiefpal—Signal urp(t) (komplexe Einhullende)
urp(t) = A(t){cos[¢(t)] + jsin[¢(t)]} = A(t)e’*®  Komplexe Einhullende (30.11)

302pje 902 Drehung im Spektrum entspricht der ,Weaver—Methode" zur Erzeugung der Einseitenband—Modulation (SSB single side band).
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30.1.1 Komplexe Multiplikation und Faltung

Komplexwertige Basisband-Signale werden digital als zwei parallele Datenstrome verarbeitet. Bei
Multiplikationen ist daher komplex zu rechnen, was als teilweise Vermischung mit anschlielender Trennung
der Datenstrome aufgefaldst werden kann:

’ (3’51 +jy1) - (w2 + Jyo) = (l‘l “T9 — Y1 'yz) +i(z1-y2 + 11 '.132) komplexe MUltlpllkathﬂ‘ (30.12)

Gleichwertig mit der komplexen Multiplikation im Frequenz—Bereich ist eine komplexe Faltung im Zeit-
bereich, Bild 30.3.

Xg(t) + ~ yR(g

hg(t) >
hi®) o

4

\ 4

h(®) +
he(t) >

(1)

Bild 30.3: Struktur flr eine komplexe Faltung im Basisband—Bereich

Da das BandpaR-Filter fur diesen Zweck ebenfalls in den Basisband—Bereich transformiert werden muf, ist
die quivalente Impulsantwort h,.,(t) ebenfalls komplex.

haeq(t) = h(t) + jhu (1) ] (30.13)

Das aquivalente TP-Signal z(t) = z(t) + jx;(t) soll gefiltert werden und ergibt dann das zugehorige Aus-
gangssignal y(t) = yr(t) + jyr(t). Damit ergibt sich fur die komplexe Faltung:

[4(t) = yrt) + ur(6) = £(6) * haeg(t) = {zr(t* hat) — 1(t) « hi(0)} + H{rr() « hi(t) + 21(0) xha(t)} | (30.14)

Gleichung (30.14) entspricht formal derjenigen, die auch ftr eine komplexe Multiplikation erforderlich ist,
Gleichung (30.12). Wahrend jedoch eine komplexe Multiplikation mit vielen Programmen bzw. Simulatoren
i.a. direkt ausgefuhrt werden kann, muf} die komplexe Faltung meist gemafl} Gleichung (30.14) in 4 (reelle)
Faltungsoperationen aufgespalten werden.

30.1.2 Hilbert-Filterung einer reellwertigen Zeitfunktion

Als reellwertige Zeitfunktion werde das BandpalR-Signal ugp(t) betrachtet.

upp(t) o—e Upp(w)=R{Usp(w)}+j3{Uspr(w)} (30.15)

even odd

Das Ausgangs—Signal des Hilbert-Filters 45 p(t), Bild 30.2, ist ebenfalls ein reellwertiges Zeitsignal.

ipp(t) o—e Upp(w)=S3{Upp(w)} - sgn(w) —j R{Upp(w)} - sgn(w) (30.16)

even odd

Hierbei ist sgn(w) die Signum—Funktion (im Frequenzbereich). Damit gibt es den Zusammenhang:

R{Upp(w)} = S{Upp(w)}-sgn(w)
H{Upp@)} = —R{Usp(@)} - sgn(w) (3047
~ allgemein: Ugp(w) = —jUpp(w) - sgn(w) (30.18)
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30.2 Das Hilbert-Filter
30.2.1 Hilbert Allpass-Filter

Die Ubertragungsfunktion des (idealen) Hilbert Allpass-Filters (HAP) Hyp(w) ist die Signum—Funktion
—j - sgn(w) im Frequenzbereich, Bild 30.4.

System-Funktion des idealen Hilbert-Filters: imaginar, ungerade
T T T T T T T

15

[

HHI

()

o
3]
T

Impulsantwort des idealen Hilbert-Filters: reell, ungerade
T T

h4©

Imaginare Achse
o

1
It
o

-

Amplitude
o

—2F

-4t

-15

-1

-0.5

0

0.5

Kreis-Frequenz

1 15

2

Zeit

Bild 30.4: Ideales Hilbert Allpass—Filter (HAP) und seine Impulsantwort

Das (ideale) Hilbert Allpass—Filter hat die Impulsantwort hy 4p(¢).

Hyap(w) = —jsgn(w)

*&—oO

1
— = huap(t)
7t

Das Hilbert Allpass—Filter hat eine beliebig hohe Grenzfrequenz.

30.2.2 Hilbert Tiefpass-Filter

(30.19)

Fur Basisband-Signale gentigt ein Hilbert Tiefpass-Filter (HLP) mit oberer Grenzfrequenz w,, Bild 30.5.

Hilbert-TP HHi TF,(m): imaginér, ungerade
15 . —_—
HHl_TP(w)
1r i

3 0.5t
=
<
o %
£ o —
2 -w
[
g g

-0.5

,l, _j

Amplitude

-2

-15

Bild 30.5: Idealisiertes Hilbert Tiefpass—Filter (HLP) und seine Impulsantwort

-1 -0.

5

0

0.5

(Kreis—) Frequenz
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Impulsantwort h
T

Hi_TP

(t): reell, ungerade

Zeit

Die Ubertragungsfunktion und die Impulsantwort des (idealisierten) Hilbert Tiefpass—Filters sind:

Hyurp(w) = —j My, 2 (w+

Y

2

)+] ng/2

w

w-2)

*—=oO

™

twg /2

wy [sin(tw,/2))”

=hurp(t)

(30.20)
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Bei der Realisierung des Hilbert—Tiefpal—Filters mit Digitaler Signalverarbeitung ist zusatzlich eine Fen-
sterung (Verrundung) anzuwenden, die wegen der steilen Flanken aufwendig ist.3%3

30.2.3 Hilbert Bandpass-Filter

Far modulierte Signale wird ein Hilbert Bandpass-Filter (HBP) benotigt. Das Spektrum modulierter Signale
ist auf einen Bereich +B,,/2 in der Nahe der Tragerfrequenz Q¢ konzentriert.

e Dadurch vereinfacht sich die Realisierung des HBP, weil der Verlauf des Amplitudengangs des HBP
|Hrpp(w)| auRerhalb des Bereichs +B,,/2 fur die gewlnschte 90° Drehung (des BandpaR-Signals) kei-
ne Rolle spielt und deshalb so gewahlt werden kann, dafl3 der HBP gunstig realisierbar wird, Bild 30.6.

4 Hygp(w) = II:IBP((*))

,/< 5, ;\J\ Qc o
. . —— /,

A
\
A
\

Bw Bw W
—Qc Q¢

Bild 30.6: Im Bereich |Q¢ + B, /2| kann der Betrag eines Hilbert BandpaR-Filters |Hypp| exakt gleich dem
eines BandpalR—Filters |Hgp| gemacht werden.

GemaR Bild 30.6 kénnen sowohl der Hilbert BandpalR Hypp(w) als auch das BandpalR—Filter Hpp(w) Uber
eine Faltung aus einem (gemeinsamen) &quivalenten Tiefpall H.p(w) e—o hpp(t) erzeugt werden.

Hupp(w) = Hep(@) # j{0(w+Q0) = 0w =Qc)}  e—o  hupp(t)=hpp(t) = hep(t) -sinQct] | (30 51y
HBP(LU):HLP(LU)*{(S(w—f-QC)—f—(;(w—Qc)} *—o th(t):th(t)'COS[QCt} '

Die Dimensionierung dieser beiden Filter beginnt mit der Festlegung flur den aquivalenten Tiefpass Filters
(LP).

HLP(W) &—oO th(t)
Nachdem die Impuls—Antwort hyp(t) berechnet ist, mu nur noch mit sin(2¢t) bzw. mit cos(Qct) multipliziert
werden, um zur Impulsantwort des HBP bzw. des BP zu kommen.

o Aufdiese Weise ist gewahrleistet, daf die Ausgangs—Signale der beiden Filter Hypp(w) und Hpp(w) gegen
einander um exakt 90° gedreht sind.

Far die Digitale Realisierung werden die erforderlichen Abtastwerte mit einander multipliziert.

30.3 Blockschaltbilder des digitalen Demodulators
30.3.1 Quadratur-Filter-Struktur

Ausgehend von Bild 30.2 (Seite 142) und Bild 30.6 erhalt man als Struktur fur einen digitalen Demodulator die
in Bild 30.7 gezeigte Anordnung.[34]

Gegentber Bild 30.2 sind in dieser Quadratur—Filter Struktur des Digitalen Empfangers weitere Funktions—
Blocke berucksichtigt.

303Hierfir eignet sich z.B. eine GauR-Verrundung.
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. ' Carrier

Quadrature filter structure === 1 !

§ L._sync__
i Frequency | 1 f
; Conversion iTs e-j(QCt+6) :

cos(@) || N .
' Ts !
hgp(t) _é«?\or@_) :

decision

hgp(t)

Bild 30.7: Quadratur—Filter Struktur des Digitalen Empfangers

1. Die (optionale) Frequenz—Umsetzung mit einer Frequenz 2, dient dazu, das digitale Empfangs—Signal
r(t) in einem solch niedrigen Frequenzbereich bereit zu stellen, in dem es unmittelbar digital weiter ver-
arbeitet werden kann.

Diese Umsetzung wird in Blockschaltbildern haufig nicht dargestellt.

2. Das BP-Filter hpp(t) o—e Hpp(w) ist als ,Matched Filter* (MF) fur die verwendete Symbolform aus-
zulegen.

3. Das Hilbert-Filter (HBP) hipp(t) o—e Hpp(w) ist das zu dem ,Matched Filter* (MF) fiir die verwendete
Symbolform gehérende ,matched” Hilbert—Filter (MHF).

4. Der (komplexe) Umsetz-Oszillator wird in seiner Frequenz und Phase3%4 synchronisiert. Die daftir not-
wendigen Informationen werden aus den decodierten Daten d(i) gewonnen.

Der Faktor 1/\@ dient der Normierung.
5. Die Demodulator—Struktur ist gunstig fur eine praktische Realisierung, da die Regel-Schleife fur die
Trager—Regelung im Symbol-Takt Ts arbeiten kann.
30.3.2 Tiefpass-Filter-Struktur
Alternativ zur Quadratur—Filter—Struktur gibt es die Tiefpass—Filter—Struktur, Bild 30.8.[34]

Lowpass filter structure ~ -onooao----

Frequency : & : sync

iTs
APy LIPS 805

cos(Q;t)

i Conversion :
] ; / -i(Qct + 6
5 5 26 j(Qc )

|
v 5 (i decision
hee(t) Zo(t) S{CZQ(ITS)

Y

Bild 30.8: Tiefpali—Filter Struktur des Digitalen Empféangers

1. Indieser Struktur erfolgt die Frequenz—Umsetzung mit Q- vor der matched Filterung.

2. Als ,Matched Filter* (MF) werden 2 gleiche Tiefpéasse hpp(t) o—e Hjp(w) bendtigt.

Ein Hilbert—Filter ist nicht erforderlich. Die 90° Phasendrehung im Q-Zweig erfolgt durch die Frequenz—
Umsetzung mit sin(Q¢t). (Entsprechend zur ,Weaver‘—Methode bei SSB.)

30-4Dje Phasenlage kann ohne zusatzliche Information, z.B. aus einer Testsequenz, nur mit einer Unsicherheit von 27 /M gewonnen werden,
wenn die digitale Modulation M Phasenlagen verwendet.
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3. Der (komplexe) Umsetz—Oszillator wird in seiner Frequenz und Phase synchronisiert. Die dafur notwen-
digen Informationen werden aus den decodierten Daten d(i) gewonnen.

Der Faktor /2 dient der Normierung. Damit liefern beide Strukturen das gleiche Ergebnis.

4. Fur eine praktische Realisierung ist diese Struktur ungunstiger, da die MF hpp(t) o—e Hpp(w) inner-
halb der Regel-Schleife liegen und deshalb wegen der Phasendrehungen dieser Filter die Stabilitat der
Regelung schwerer zu erreichen ist. Dadurch daf3 die NachstellgroRRe fur den Oszillator nur im Symbol-

Takt erfolgt, ergibt sich (zuséatzlich) eine , Tot—Zeit* mit entsprechender Phasendrehung in dieser Regel—
Schleife.

30.4 Blockschaltbild eines typischen digitalen Empfangers
Das Blockschaltbild eines typischen Digitalen Empfangers ist in Bild 30.9 dargestellt.[32]

—T
—

—] TIMING RECOVERY ]
3

. TWICE
NYQUIST-RATE SYMBOL-RATE SYMBOL-RATE CARRIER )
SAMPLING SAMPUING SAMPLING RECOVERY &
‘ FRACTIONALLY
IN PHASE SPACED
o
m SPLITTER FORWARD
. EQUALIZER
e jonkT A
PRELIMINARY
DEMODULATION
e
| | FEEDBACK
~ |equaLizEr

Bild 30.9: Typisches Blockschaltbild eines digitalen Empféangers in komplexer Darstellung.

Der Demapper sowie die Fehlerschutz—Decodierung sind nicht gezeichnet. Am Ausgang der Struktur treten
somit die geschatzten Symbole A;, auf.

Da mit I & Q Symbolen Ubertragen wird, ist die gesamte digitale Signalverarbeitung im Empfanger kom-
plexwertig durchzufihren. Zur Minimierung der Rechenleistung wird dabei stets mit der niedrigsten zulassi-
gen Abtastrate gearbeitet, die fr den jeweiligen Teil des Empfangers zuldssig ist.

e Die Abtastung mit der Nyquist—Rate am Eingang ist eine Bandpali—Abtastung. Diese dient nicht nur der
Abtastung als solcher, sondern stellt gleichzeitig eine Transponierung aus der IF Lage in die Basisband—
Lage dar. Ein extra Frequenz—Umsetzer ist dann nicht notwendig.

Der im Blockschaltbild 30.9 dargestellte komplexe Multiplizierer, genannt ,preliminary demodulation* kann
auch als ,derotation interpretiert werden, also als Methode zum Ausgleich einer Rotation (des Phasensterns)
in der komplexen | / Q Ebene, die infolge nicht exakt eingehaltener Sampling—Frequenz entstehen kann.

Die ,carrier recovery’ muf auch noch die infolge der Eigenschaften des (Funk-) Kanals (Doppler—Verschie-
bungen) entstehenden (zufélligen) Rotationen des Phasensterns ausgleichen.

Der Vorwarts—Entzerrer und der RuckfUuhr—Entzerrer dienen der Eliminierung von Inter—Symbol—Interfe-
renzen durch den Kanal.

31 Synchrone Demodulator-Strukturen
Unter der Annahme, daf3 der digitale Empfanger

e Frequenz und Phase des RF Trégers und

e das Timing von Symbolen und Bits (von irgend woher) kennt, sowie
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e ein unverzerrtes RF Signal empfangt,

werden die Strukturen fur die Demodulation recht einfach. Haufig werden daftr dann auch nicht die (kom-
pakteren) komplexen Blockschaltbilder gezeichnet, sondern die reellen.

31.1 Demodulation von QPSK, QAM und OQPSK Signalen

Der Demodulator hat hierfur eine I / Q Struktur. Das empfangene PSK oder QAM Signal wird mittels (frequenz—
und phasenrichtigen) Hilfstragern heruntergemischt und mittels Korrelatoren oder Matched Filtern ausgewer-
tet. Am Ende jedes Symbol-Intervalls erfolgt eine Entscheidung mit der das empfangene Symbol bewertet wird.
Nach einem anschlieBenden Demappen und Multiplexen erhalt man den empfangsseitigen (rekonstruierten)
Bitstrom, Bild 31.1.[35]

tn-phase channel

> ( ) o [ »| Decision
x Jo dt device
4

cos (2mf )

Threshold

—a— Oscillator Recaonstructed

oPsK Parallel- binary wave
to- >

signal serial

converter

—90°
phase-
shifter Threshold

sin (27f.t) L
[T Decision
3o at device

Quadrature channel

Bild 31.1: Blockschaltbild eines PSK oder QAM Demodulators.

Beschrankt man sich auf den | Zweig, so hat man eine Demodulator—Struktur fur BPSK Signale oder auch
fur ASK Signale.

Far Offset QPSK (OQPSK) werden die Symbole im | und Q Zweig gegen einander um 1/2 Symboldauer
versetzt gesendet, wodurch Nulldurchgénge im Vektor-Diagramm vermieden werden kdnnen. Gegenuber dem
Blockschaltbild 31.1 ist nur folgende Erganzung erforderlich. Im Sender wird das Q Signal verzogert (Offset
Delay T, = Ts/2), wahrend im Empfanger das | Signal verzogert wird, damit wieder Gleichzeitigkeit herrscht,
Bild 31.2.[31]

180°  0°

i
1o © m DEC.
X X LPF TH.

unit

WGN
€os w,t ! Cos w,t
Input Serial/ : o
data —1  paallel ~ b BPF e BPF CR S 'Se‘
(NR2) converter eay

STR

T, -T2 | Offset o0 90 Parallel/
¢ delay &

Output

phase phase serial data

shifter shifter converter
(1) } +90°
sin w,t
(0) Y -90° DEC.
X LPF TH.
Q(t) unit
AN J
g
Modulator
. — AN VAN v 7
Transmitter Channel Receiver

Bild 31.2: Blockschaltbild eines OQPSK Modulators und Demodulators.
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Die grau hinterlegten Bldocke im Empfanger sind CR (Carrier Recovery) und STR (Symbol Timing Recovery),
sowie Offset Delay T, = Ts/2.

31.2 Synchrone Demodulation von MSK Signalen

Minimum Shift Keying (MSK) kann 1. als Spezialfall von OQPSK mit Cos—férmig verrundeten Symbole ange-
sehen werden oder 2. auch als FM mit Modulationsindex m = 1/2 und unverrundeten Datensymbolen. In Bild
31.3 ist ein Blockschaltbild fur die 1. Darstellung des Modulators angegeben zusammen mit dem Demodulator,
der prinzipiell gleich aussieht wie bei OQPSK, Bild 31.2.[31] Das im Blockschaltbild gezeichnete ,Transmitter
Filter* ist technisch bedingt und hat einen konstanten Durchlabereich, so dal’ dadurch die Bedingung fur die
Matched Filterung nicht tangiert wird.

1) T

ilog s 7
‘ | Sinusoidal ¥ 1) | Transmitter
pulse —— N X
i filter
i shaper
|
} cos (2xf.t) WGN
1 1347 6,7 |
—‘ I ‘ | l f Serial/parallel
2 T 5 Fll converter . Symbol Parallel
e ONE S g | P |
| M recovery Output

i data
| "
. Offset 90° phase o
| shifter * phase
| shifter
|
|
|

sin (27 f 1)
Qft} 4 6 .
Smuusll:ledal Transmitter X
p S N
shaper o) filter
8

PR )\ y
Transmitter Transmission Receiver
channel

Receiver | _ Decision
filter []"| threshold

L Offset
i delay

Receiver | | | Oecision
filter threshold

Bild 31.3: Blockschaltbild eines MSK Modulators und Demodulators.

Das Blockschaltbild des MSK Empfangers in einer alternativen Darstellung ist in Bild 31.4 dargestellt.[34]

_ 2KTs
V2 e 20 §

\ 4

U husc® o > sgn) Fak) .

r(t) (2k+1)Ts N ddk)
Q)= 20,4 — DEC

Ly hysk(®) o e sgn() HHa(2k+1)

Bild 31.4: Blockschaltbild eines MSK Demodulators/Empfangers.

Das ,Receiver Filter* hy;sx(t) muR an die Symbolform s,sk () angepalit werden, damit der Empfanger mit
Matched Filterung arbeitet.3*! Mit der Darstellung in Bild 31.2 gilt:

T i
hMSK(t) = S]\,{SK(t) = COS(gﬁ) M, (t) (311)
Das Ausgangs—Signal des Matched Filter hy;sx () im 1-Zweig wird damit fur eine einzelne Cos—Kuppe:
(m — x) cos(x) + sin(m — )
2 )
Die Zeitverlaufe eines einzelnen Bits, des MSK—Symbols sy;sx (t) (1 oder Q Zweig) und des MSK—Symbols am
Ausgang des MF z(t) sind in Bild 31.5 dargestellt.

z1(t) = spsk(t) x hysk (t);  z(x) = 0<z<m z(—z)=z) (31.2)

3L1Ejn Beispiel dazu ist auch der Korrelator im Kapitel 16.3.1 ,Korrelations—Empfanger* (Seite 72).
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MSK Symbol Komplexe Einhuellende der MSK nach dem MF
1+ ‘ x
ol unverrundetes Bit

8 |-
MSK Symbol:
0.7| ‘Cos~Kuppe

o+ 0.6 MSK symbol
| hinter dem
Matched Filter

25

Bild 31.6: MSK Komplexe Einhullende (gestri-

chelt) und Komplexe Einhillende nach dem Mat-
Bild 31.5: MSK—Symbol und Ausgangssignal des  ched Filter: Realteil R{zysx(t)} = 2(t), Ima-
Matched Filters (I oder Q) ginarteil S{zn sk (1)} = 2¢(t), Betrag |2nsk (t)]

In Bild 31.6 ist die Komplexe Einhullende der MSK hinter dem Matched Filter dargestellt. (MATLAB Fi-
les aus [33]) (Realteil R{zysk(t)} = z1(t), Imaginarteil S{zymsk(t)} = 2zo(t) und Betrag |z sk (t)|) Die Zeit-
verlaufe werden verglichen mit der komplexen Einhullenden der MSK vor dem MF bzw. am Sender—Ausgang
Rl{smsre b S{smsk e+ (gestrichelt gezeichnet). Aufgrund der Filterung ist der Betrag |za/5x (t)| des Ausgangs—
Signals nach der Matched Filterung nicht mehr konstant. Dies hat aber fir den Empfanger keinen EinfluR3.

Die Augendiagramme der Zeitfunktionen z;(t) und z¢(t) am Ausgang der Matched Filter des | und Q Zweiges
im Blockschaltild 31.4 sind in Bild 31.7 dargestellt.[34]

1 MSK : 1 MSK ‘
< ot 1 o ot -
N N

-1 I 1 i _1 1 L 1

-1 0 1 -1 0 1
YT, T,

Bild 31.7: Augendiagramm von MSK; Abtastzeitpunkt im I-Zweig bei t = 0. Die Abtastzeitpunkte im Q-Zweig
sind um T, = Ts/2 gegenuber dem I-Zweig verschoben.

Obwohl die MSK auch als FM aufgefal3t werden kann, gehort sie dennoch zu den linearen Modulationsar-
ten, wie aus dem Blockschaltbild 31.3 eindeutig hervorgeht. Das senderseitige Symbol—Filter hat als DurchlaR-
kurve die Form einer Cos—Kuppe (Sinusoidal Pulse Shaper). Dementsprechend muf3 auch das ,Receiver Filter*
diese Form haben, damit die Bedingung fUr die Matched Filterung erfullt ist.
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31.3 Demodulation von GMSK Signalen

Im Unterschied zur MSK ist die GMSK eine ,echte* FM,*1? die nicht mehr als lineare Modulation dargestellt
werden kann. Die Analyse des GMSK Frequenz—Impulses (GSM Symbol) und des Phasenverlaufes, Bilder 31.8
& 31.9, ergeben folgende Resultate. (MATLAB Files aus [33])

GMSK~-Freq.—Impuls, f3 Tb=0.3
B Momentanphase MSK/GSM (f, - T=0.3)

1f } i i j
| ! . . .
0.8k vorheriges Bit, aktuelles Bit  |nachfolgendes B|§
1 i > ‘ l;
=060 Lunverrundeter ‘ =
= " Impuls \ ‘ =
o :
0.2k | GIM: f3dB.Tb =03 : 3
| | 92
0 i | |
-2 -15 -1 -0.5 uT, Q . 05 1 15 2 15 ; — T, s o m 1
GSM Augendiagramm Momentanphase MSK/DECT (f, . T=0.5)

(pMSK/DECT(t)/n -

Bild 31.8: Impulsantwort des GauR—Filters und
Augen-Diagramm der GaufR-verrundeten (bipo-
laren) Daten fur GSM

Bild 31.9: Verlauf der Momentanphase ¢(t) fur
MSK, GSM & DECT

Das GSM Symbol hat die zeitliche Dauer von (mindestens) 3 Bits, Bild 31.8. Dadurch entsteht eine (ab-
sichtliche) Intersymbol-Interferenz.

Im Unterschied zum GSM Symbol erzeugt das n-formige MSK Symbol keine Intersymbol-Interferenz.

e Weil die MSK keine Intersymbol-Interferenz erzeugt, kann empfangsseitig die Detektion pro Symbol er-
folgen. Dies ist aus dem Phasenverlauf der MSK, Bild 31.9, erkennbar.

Bei GSM (und DECT) kann eine Symbolentscheidung erst spater erfolgen. Zur Detektion wird daher der
Viterbi—-Algorithmus verwendet.

31.3.1 Asynchrone Demodulation von GMSK

Asynchrone Demodulation einer CPM wird z.B bei Bluetooth angewendet (in Verbindung mit Frequency Hop-
ping). Als Empfanger wird eine typische (analoge) FM Empfangsstruktur verwendet mit Begerenzer—Verstarker
(limiter) und anschliefendem Diskriminator. Der VCO wird dabei so gesteuert, dal} der Bluetooth—Empfanger
dem Frequency Hopping folgen kann.

Der Vorteil dieser Losung ist, daB sie preiswert ist und vor allem sehr wenig Strom benétigt.3!3 Das Zwi-
schenfrequenz—Filter ist als Oberflachen—Wellen—Filter (SAW: surface acoustic wave) ausgefuihrt. Der Diskri-
minator ist ein asynchroner Demodulator fur FM. Es ist weder die genaue Frequenz noch die Phase zur De-
modulation erforderlich. Bei einer Frequenz—Ablage ist den demodulierten Daten—Symbolen eine GleichgroRle
Uberlagert. Diese wird durch eine Kondensator—Kopplung abgetrennt. Damit sich keine unzulassigen Potenti-
alverschiebungen (und entsprechende Symbol-Verformungen) daraus ergeben, muf? durch Codierung sicherge-
stellt werden, daB die laufende digitale Summe einen definierten Grenzwert nicht tibersteigt.

312EM ist eine nichtlineare oder exponentielle Modulation.

313Ein entsprechender Lésungsvorschlag fiir die Digitalisierung des UKW FM Rundfunks lieR sich 1989 international leider nicht durch-
setzen, obwohl damals die Chance bestanden hatte, das UKW Band (87.5 — 108 MHz) dafur mit zu benutzen und die analogen FM Sender
successive umzurusten. Statt dessen wurde das DAB Mehrtragerverfahren gewahlt, obwohl dafuir kein Frequenzbereich vorhanden war.
DAB hat aufgrund der Blindelung mehrerer Programme noch andere Nachteile. Auf dem Markt hat es sich bislang nicht durchsetzen las-
sen, obgleich schon mehrere Anlaufe dazu unternommen wurden. Die DAB Empfanger sind in der Anschaffung und im Betrieb (Batterie)
zu teuer. Ein ,Mehrwert* von DAB infolge von Zusatzdiensten und Werbung wird vom Publikum nicht anerkannt.
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RF AMP RF MIX IF: SAW LIM DISCR DEC

Y/ e/ Y/

~ ~ ~ N MF —>
VCO T
~ CLK

Bild 31.10: Bluetooth Empfanger; RF: Hochfrequenz—Filter, AMP: Verstarker, MIX: Mischer, VCO: Spannungs-
gesteuerter Oszillator, IF: Zwischenfreuenz, SAW. Oberflachenwellen Filter, DISCR: Diskriminator, DEC: Deco-
der, MF: Matched Filter, CLK: Takt

Wird das beim Bluetooth—Empfénger verwendete Empfangsprinzip auf die Demodulation einer GMSK ange-
wendet, wird das Ausgangs—Signal des Diskriminators proportional zum GMSK Frequenz—Impuls, Bild 26.23.
Nach einem Matched Filter wird aus einem (einzelnen) GMSK-Impuls eine Form wie sie Bild 22.6 zeigt.

GMSK-Symbol, f3BTb=O.3

17 -

0.9} unverrundetes Bit
_—
0.8-

0.7424
0.7F

0.6 GMSK-Symbol

0.5 GMSK=Symbol
hinter dem
I Matched Filter

Amplitude ~—

0.3} ‘normiert

Amplitude —

0.

I

0.2

0.11

Bild 31.11: GMSK Symbol und das Ausgangs—Symbol eines Matched Filters.

Aus Bild 31.11 ist wieder erkennbar, dall die GMSK Symbole zu (absichtlicher) Intersymbol-Interferenz
fuhren. Insgesamt werden jeweils (mindestens) 5 Bits beeintrachtigt. Die Decodierung der GMSK ist daher
nicht wie bei der MSK unmittelbar nach jedem Symbol mdoglich, so daR erst eine spatere Entscheidung mdglich
wird (Viterbi Decoder). )

Die asynchrone Demodulation ist nachteilig, wenn auf dem Ubertragungsweg lineare Verzerrungen auftre-
ten. Diese verwandeln sich nach der FM—-Demodulation in nichtlineare Verzerrungen und kdénnen dann prinzi-
piell nicht mehr kompensiert werden.[34]

31.3.2 Synchrone Demodulation von GMSK

Die nichtlinearen Verzerrungen bei der Demodulation lassen sich vermeiden, wenn der Empfanger einen linea-
ren Demodulator verwendet. Das pafit zunéchst nicht zusammen. Allerdings ist mit m = 1/2 der Modulations-
index der GMSK sehr klein (Schmalband—FM), so dal man ndherungsweise auf der Empfangerseite trotzdem
eine lineare Struktur ansetzen kann, Bild 31.12.[37]
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In-phase sig, I{t)
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Quadrature sig., Q(t)

Bild 31.12: Blockschaltbild eines MSK Modulators als FM Modulator und eines linearen Demodulators.

Damit die lineare Demodulation von GMSK angewendet werden kann, wird der exponentielle Ausdruck fur
die FM in eine Reihe entwickelt.[38] Es zeigt sich dabei, dal die Reihe bereits nach dem 1. Glied (¢, Impuls) ab-
gebrochen werden darf, ohne daf dadurch ein unzulassig groRer Fehler entsteht. Diese Laurent—Approximation
ist in Bild 31.13 dargestellt. (MATLAB Files aus [33])

GSM: co—cl—lmpuls 107 GSM: c2—c3—lmpuls
1 2
1 08 115
B /
- = |G\ %
08 S /
— (32]
3 o1
~04 ~
z )
o N \
o O 05 \
0.2 / \
/ \
0 0 =
0 1 2 3 4 5 0 1 2 3 4 5
t/Tb - t/Tb -
exakt und C,—Approx. Ortskurve exakt/cO—Approx.

cO—Approx

exakt: Kreis

cO—Approx.

0 5 10 15 20 -1 -05 0 05 1
T, - Re{sGMSK}_,

Bild 31.13: Laurent—Approximation des GMSK Symbols .

3dB*T=0.3

z(t) -
zq(t)

Bild 31.14: Augendiagramme GMSK

Aufgrund der Laurent—Approximation ergeben sich geringe Unterschiede, die dazu fuhren, dal in den Au-
gendiagrammen von GMSK, Bild 31.14, im Vergleich zu MSK, Bild 31.7 (Seite 150), die Kurven zum Abtast-

© Prof. Dr.—Ing. Dietmar & Matthias Rudolph 12. April 2011 BTU Cottbus



MV 154 Modulationsverfahren

zeitpunkt nicht alle genau durch einen Punkt gehen.[34] Dadurch hat das Auge der GMSK (bereits bei idealen
Verhaltnissen) eine etwas geringere Offnung als dasjenige von MSK.

Der Zeitversatz von T, der Augendiagramme im Q Zweig gegenuber dem | Zweig erklart sich aus der Ent-
stehung von MSK Und GMSK aus OQPSK.

32 Asynchrone Demodulator-Strukturen

Den aufwandigen ,inneren Empfanger” zur Beschaffung der Parameterwerte (z.B. Frequenz, Phase) kann man
sich fur einfachere Ubertragungskanale (wo z.B. keine Entzerrung notwendig ist) zum Teil ersparen, indem
nicht synchrone (asynchrone) Demodulation angewendet wird.

32.1 DQPSK Demodulator

Die DQPSK entsteht aus der QPSK durch differentielle Vorcodierung. Im Vektor—-Diagramm gibt es daher kei-
nen Unterschied zwischen den beiden Modulationsarten. Jedoch ist es im Empfanger moglich, die Demodulati-
on ohne Ruckgewinnung von Frequenz und Phasenlage des RF Tragers durchzufihren. Bei der Demodulation
wird dann der fehlende Trager durch das um eine Symboldauer verzogerte RF Signal ersetzt, Bild 32.1.[31]
Der Nachteil besteht darin, dal? das zur Demodulation verwendete RF Signal verrauscht (und gestort) ist. Dies
ergibt eine Verschlechterung der Bitfehlerrate (BER) um (mindestens) 3 dB gegentber einer synchronen Demo-
dulation.

7 /7777'/7/7777/7/77777
Differential demodulator
/ of the I channel
CLLLLL, 4
7%
/ I Thresh.
LPF comp. A/D
; ;
! ]
r-—=—=m 1
; — e
Received ! ! NRZ
modulated 7 | : Symbol Data
. ; |
carrier + noise . ) Parallel: timing f:rsaelljsl out
| STR [ recovery
_ I i STR converter
7 L
7 | ]
7 LT 7
/ ' y
LPF Threshold
Q comp. A/D

Differential demodu|ator%

of the Q channel /
(LS LLILLSLLSLL S A LLL L ﬁ

N

Bild 32.1: DQPSK Demodulator

Die Ruckgewinnung von Symbol—- und Bit-Takten (STR Symbol Timing Recovery) ist trotzdem erforderlich.

32.2 FSK Demodulator

Frequenz—Umtastung (FSK: Frequency Shift Keying) ist eine primitive Form einer FM. Allerdings wird hier-
bei i.a. nicht ein VCO moduliert, sondern es wird zwischen 2 (oder mehreren) frei schwingenden Oszillatoren
umgeschaltet, entsprechend zu den zu Ubertragenden Binardaten. Bei einer derartigen Umschaltung gibt es
praktisch jedesmal Phasenspriinge (im Unterschied zu den CPM Verfahren). Dafir kommt man im Empfanger
dann auch mit einer ganz einfachen Schaltung aus, Bild 32.2.
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Bild 32.2: FSK Demodulator

Nachteile dieser Struktur sind auBer einer schlechteren BER die groRe Bandbreite der Ubertragung, da
zwei deutlich unterschiedliche Mitten—Frequenzen w; und w» bendtigt werden, damit durch das jeweilige an-
dere Filter nichts mehr durchkommt. Andernfalls ergébe sich aufgrund des Hullkurven—Detektors immer ein
Ausgangssignal, wodurch das Differenzsignal verkleinert wtrde.
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Die Synchronisation des digitalen Empfangers

Bei digitaler Ubertragung muB das empfangene Signal die fur die Synchronisation notwendige Information
enthalten.3?!

Einen Empfanger fiir digitale Ubertragung kann man in einen ,auBeren“ und einen ,inneren* Empfanger
aufteilen. Dabei kann man die Trennlinie folgendermafen ziehen:

AuBerer Empfanger: Demodulation und Decodierung unter der Randbedingung, daB alle dafiir notwendigen
Parameter verfugbar sind (ideale Verhaltnisse).

e Tragerfrequenz Q¢

e Tréagerphase ¢¢

e Timing—Zeitpunkte

e Kanal-Eigenschaften (zum Zwecke der Entzerrung)
— Dampfung
— Delay
— Doppler

Innerer Empfanger: Bereitstellung aller (zur Entzerrung und Demodulation) notwendigen Parameter, die
aus Messungen (d.h. aus dem empfangenen Signal) gewonnen werden mussen.

Datenstrom mit Synchronisations-Symbolen:

¢ Diese Messungen beziehen sich z.B. auf Synchronisations—Symbole, die periodisch in den Datenstrom
eingebettet werden.

e Da diese Symbole dem Empfanger bekannt sind, kann er aus deren Form bzw. Verformung die not-
wendigen Informationen gewinnen.

e Die Synchronisations—Symbole mussen so haufig gesendet werden, dal3 die zwischenzeitliche Inter-
polation nicht auf eine unzulassig hohe Fehlerrate fuhrt.

Datenstrom ohne Synchronisations-Symbole:

e FUr 2PSK, 4PSK, 8PSK kann mittels einer PLL die Trager—Phase ¢ (und damit auch die Tragerfre-
guenz Q¢) gewonnen werden. (Tragersynchronisation)

e Daran anschlielend kdnnen Rahmen- und Bit-Synchronisation erfolgen.

33 Trager-Synchronisation

Es werden hier die digitalen Modulations—Arten betrachtet, die Ubertragungstechnisch mit Quadratur—Doppel—
Seitenband-Modulationen (QDSB) bezeichnet werden kdnnen, und zwar speziell 2PSK, 4PSK, 8PSK. Die hier
beschriebenen Trager—Synchronisations—\Verfahren kénnen im Prinzip genauso fur analoge QDSB—Modulatio-
nen eingesetzt werden.

33.1 CW Trager

Als erster Schritt soll die Synchronisation auf einen unmodulierten Trager (CW continuous wave) behandelt
werden. HierfUr gibt es 2 Moglichkeiten:

1. Filtern mit einem schmalbandigen Filter
2. Phasenregelkreis (PLL, phase locked loop)

Technisch wird die PLL bevorzugt, weil hiermit nicht nur die Frequenz, sondern auch die Phase des Tragers
korrekt gewonnen werden kann. Hinter einem schmalbandigen Filter bliebe stets noch eine Phasendrehung des
Tréagers bestehen.

821Entsprechendes gilt auch bei analoger Ubertragung, z.B. beim analogen Fernsehen.
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33.1.1 Der Phasen-Regelkreis (PLL)

Im Prinzip besteht ein Phasen—Regelkreis aus einem Phasen—Vergleicher (phase detector), einem Schleifen—
Filter (loop filter) und einem Spannungs—gesteuerten Oszillator (VCO, voltage controlled oscillator), Bild 33.1
(Seite 157)[30].

Der VCO ist ein Oszillator, dessen Frequenz Q¢ mit Hilfe des Signals y(t) gesteuert werden kann. Ist y(¢) = 0,
so erzeugt er die (Freilauf-) Frequenz Q¢. Fur y(¢t) > 0 erhdht sich die Frequenz proportional zu y(t) und fur
y(t) < 0 wird sie erniedrigt.

Phase Ifi?t(::‘r)
detector
r(®) s Lo
x(2)
VCO 2 ©

Voltage-controled
oscillator

Bild 33.1: Grundschaltung einer PLL

r(t) ist das empfangene Signal, das eine Tragerschwingung (mit Phase ¢¢(t)) enthélt, z.B.:

’ r(t) = cos[Qct + oo (t))] Empfangs-Signal ‘ (33.1)

x(t) ist das sinus—férmige Signal (mit der ,geschatzten* Phase ¢ (t)), das der gesteuerte Oszillator erzeugt,

|2(t) = —2sin[Qct + ¢c(t)]  VCO-Signal | (33.2)

Der Phasen—Detektor sei als Multiplizierer ausgebildet, so daf als Ausgangssignal (Fehlersignal e(t))

[elt) = 2(t)r(®) = 2sinlQct + Ge(O] coslet + po(t)] = sinlpc(t) = fe(®)] +sinPRct +¢o(t) +vo(®)]]  (333)

entsteht. Das Schleifen—Filter F(w) (mit dem Verstarkungsfaktor K) a3t davon nur den niederfrequenten
Anteil durch, so dal3 das Steuersignal fur den VCO

’y(t) = Ksinlpc(t) — ¢o(t)] = Klpc(t) — ¢c(t)] VCO Steuer-Signal ‘ (33.4)

wird.3*! Die Naherung gilt im eingerasteten Fall. Ist K genuigend groR, kann die Differenz o (t) —¢c(t) beliebig
klein werden. Die Theorie zur PLL ist recht umfangreich [47] [39], zumal es sich um einen nichtlinearen
Regelkreis handelt.

Viele Anwendungen zur PLL beziehen sich auf die Synchronisation des Empfangers. [47] — [43]. Die PLL
wird dann meist softwaremafig realisiert. Dabei ist es oft schwierig, die einzelnen Blocke der Struktur des
Bildes 33.1 dem Programm—Code zuzuordnen. Dies hat folgende Grunde:

e Der Phasenvergleicher ist i.a. kein simpler Multiplizierer, sondern mathemathisch oft viel komplizierter
zu beschreiben.

e Der VCO erzeugt ggf. keinen sinusformigen Trager.

e Die Schleife ist nicht kontinuierlich geschlossen, sondern nur periodisch in Abhangigkeit von der Rahmen-
struktur des digitalen Signals. Es liegt dann eine getastete Regelung vor.

Unabhangig davon wird die prinzipielle Funktion der Trager—Rickgewinnung durch die PLL gemaf Bild 33.1
beschrieben.

331Der VCO hat an seinem Steuereingang TiefpaR—Charakter, weshalb er nicht mit der doppelten Frequenz 2Q¢ gesteuert werden kann.

Wird das Loop-Filter ganz weg gelassen, erhéalt man eine PLL der Ordnung 0. Ubliche Loop-Filter sind 1. Ordnung (RC-TP) oder 2. Ord-
nung. PLL's mit Schleifenfilter héherer Ordnung sind nur bedingt stabil, weshalb diese i.a. keine Verwendung finden. In den Datenbl&ttern
der kauflichen PLL IC’s sind Filterstrukturen und deren Dimensionierung angegeben, die fur praktische Belange ausreichen, z.B. [44], [45],
[46].
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33.2 Synchronisation bei BPSK

Die Trager-Ruckgewinnung mittels einer PLL erfordert, daR spektral im Empfangssignal eine Trager—Linie
bei Q¢ existiert. Das ist bei BPSK aber nicht der Fall, da BPSK eine Doppelseitenband-Modulation mit
unterdriucktem Trager (DSB-SC) ist. Eine PLL kann somit bei einer BPSK nicht (unmittelbar) einrasten.

Abhilfe wird dadurch geschaffen, dal? das Empfangssignal (¢) quadriert wird. Die mathematische Beschrei-
bung wird besonders einfach, wenn rechteckformige () Symbole mit gleicher Wahrscheinlichkeit unterstellt
werden.

dity=+1-1  dt)?=1 (33.5)
Es sei das Empfangssignal r(t)
r(t) = d(t) sin(Qct) (33.6)
Dann wird
r2(t) = d?(t) sin®(Qet) = %{1 — cos(2Qct)} (33.7)

und man sieht, dal? auf der doppelten Frequenz eine Tragerlinie existiert, auf die eine PLL synchronisieren
kann, Bild 33.2.

Binary ®
suppressed- 7 2 e(t)
carrier BPF ) Flo)
signal
x(t)
y(8)
VCO

To data
demodulator/detector

Bild 33.2: Grundschaltung einer quadrierenden PLL

Da der bendtigte Hilfstrager auf der einfachen Frequenz Q- sein muf3, wird das Ausgangssignal des VCO in
der Frequenz durch 2 geteilt. Dies hat folgende Auswirkungen:

e Bei einer analogen Realisierung ist die so gewonnene Tragerschwingung nicht mehr sinusférmig.
e Durch die Binarteilung entsteht eine Phasenunsicherheit des Hilfstragers von +.
e Die Phasenunsicherheit kann/muf? mit Hilfe einer differentiellen Codierung abgefangen werden.

o Differenz—Codierung ergibt eine Verschlechterung des E;/N, Verhéltnisses und deshalb eine Erhdhung
der Symbol-Fehler—Rate gegenuber dem nicht Differenz—codierten Fall.

e Die quadrierende PLL bendétigt zum Einrasten ein doppelt so hohes Signal-zu—Gerausch—Verhaltnis wie
die einfache PLL. [39]

33.2.1 Costas Loop

Die Costas—Loop (Regelschleife) enthalt einen ,,In—Phasen Demodulator* und einen ,Quadratur Demodulator”,
Bild 33.3.332

Der I-Demodulator liefert das demodulierte Signal. Der Q—Demodulator bildet zusammen mit dem Span-
nungs—gesteuerten Oszillator (VCO voltage controlled oscillator) eine Phasen—Regelschleife (PLL phase lock
loop). Stimmen Frequenz und Phasenwinkel Gberein, d.h. 8 = 0, so wird im Q-Demodulator eine Cos—Schwin-
gung mit einer Sin—Schwingung multipliziert. Dabei entsteht kein Gleichanteil, weil der sin (0) = 0 ist. Daher
entsteht auch keine Nachstimmspannung. Diese entsteht, im Vorzeichen abh&ngig vom Vorzeichen von 6, wenn
sich der Phasenwinkel # &ndert. Nun ist aber die Ausgangsspannung des Q—-Demodulators auch noch durch

332gjehe auch 9.3.2 ,Costa Loop“, (Seite 33)
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Bild 33.3: Costas Loop zur Trager—Ruckgewinnung und synchroner Demodulation von BPSK

das Nachrichtensignal (hier m (t)) beeinfluft und damit eine Wechselgrof3e, die nicht unmittelbar als Nach-
stimmspannung geeignet ist. Abhilfe schafft hier, diese Ausgangsspannung mit der Ausgangsspannung des
I-Demodulators zu multiplizieren. Damit erhalt man die quadrierte Spannung, m(t)?, die einen Gleichanteil
enthélt, der durch das Loop—Filter (Regler) noch von dem verbleibenden Wechselanteil befreit wird. Damit steht
eine vorzeichenrichtige Nachstimmspannung zur Verflgung.

Die Phasen-Unsicherheit von £ bleibt auch bei der Costas—Loop erhalten. Man sieht dies sofort, wenn
man annimmt, daB der VCO — cos(Q2c + ) erzeugt. Dann wird fiir den Q-Zweig + sin(Q¢ + ) entstehen. Also
andert sich das Vorzeichen in beiden Zweigen. Da aber zur Gewinnung der Nachsteuerspannung das Produkt
der Spannungen aus I- und Q-Zweig gebildet wird, fallt der Vorzeichenwechsel wieder weg und es entsteht die
korrekte Nachstimmspannung. Aber es werden nun komplementdre Daten demoduliert. Also ist auch hier eine
differentielle Codierung erforderlich.

33.3 Synchronisation von QPSK und 8PSK

Um hier zu Tragerlinien zu kommen, auf die synchronisiert werden kann, muB bei QPSK eine 4. Potenz und
bei 8PSK eine 8. Potenz des Eingangssignals gebildet werden. Man erhalt dann Linien auf der 4 fachen (4Q¢)
bzw. 8 fachen Tréagerfrequenz (82¢). Die Struktur dazu zeigt Bild 33.4. [34]

Xypsk(t) M BP
(Mf,)

R— TP

A
— cos(®,t +0)

Bild 33.4: Grundschaltung einer PLL fur M-PSK
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Bei dieser PLL kommt eine Phasenunsicherheit von M - {2MW} zustande, die durch Codierungsmalfinah-

men abgefangen werden muf3.

33.3.1 QPSK Costas Loop
Far die Trager—Ruckgewinnung bei QPSK wird die erweiterte Costas Loop verwendet, Bild 33.5. [31]
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Bild 33.5: Grundschaltung einer COSTAS Loop fur QPSK

Anstatt von Potenzierern werden Multiplizierer und Quadrierer bendtigt. Auch hier bleibt die Phasenun-
. . 21
sicherheit von 4 Vi bestehen.

Symbol-, Bit- und Rahmen-Synchronisation

Nachdem die Tragerphase zurickgewonnen ist, kann die digtale Modulation demoduliert werden. Beim demo-
dulierten Signal mussen nun die notwendigen zeitlichen Synchronisationen durchgefuhrt werden. Hierfur gibt
es mehrere Verfahren, die z.B. in [30], [35], [34] beschrieben sind.

34 Synchronisation mit Test-Sequenzen (Eintrager-Modulationen)

Die Synchronisation mit Hilfe von Test-Sequenzen lait sich fur analoge Ubertragungen nicht anwenden. Dafir
gestattet dieses Verfahren (flr digitale Ubertragung) alle bendtigten Informationen aus der Auswertung der
Test-Sequenzen zu gewinnen, einschlieBlich der Informationen Gber den Ubertragungs—Kanal, der flr Funk—
Ubertragung einen ganz entscheidenden Einflul3 hat.

Vorteile :

e Einfache und schnelle Synchronisation.
Verfahren eignet sich besonders fur Broadcast—Anwendungen.

e Hilfstrager wird phasenrichtig gewonnen.
Die Phasen—Unsicherheiten wie bei der reinen Trager—Synchronisation treten nicht auf.

e Pegel-Regelung des Empfangers durch Auswertung der Amplituden der Test—Sequenz.
e Gleichzeitige Synchronisation auf den Symbol-Takt und den Rahmen-Takt.

e Messung der Kanal-Impulsantwort ¢(t) ist méglich.

Man gewinnt damit die Informationen, die fur eine Entzerrung der Symbole bei einer Funk-Ubertra-
gung erforderlich sind.
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e Geringer Aufwand zur Implementierung.
Nachteile :

e Verlust an Ubertragungskapazitat durch die Test-Sequenzen.
e Verlust an Leistung (fur die Nachrichten—Symbole) durch die Test—Sequenzen.

Grundsatzlich mufz man immer im Auge behalten, daf die Ausschopfung der Kanal-Kapazitat bis an die
Shannon-Grenze den Implementierungs—Aufwand und die Rechenzeit Uber alle Grenzen ansteigen lal3t. Prak-
tisch ist man daher immer zu Kompromissen gezwungen.

34.1 Struktur des Daten-Stroms

Es wird ein Eintrager-System betrachtet, wie es z.B. auf Lang—, Mittel- oder Kurzwelle eingesetzt werden
konnte.34!

Man erkennt aus diesem Beispiel sehr gut, wie die Anforderungen an das digitale Ubertragungs—System
aus der physikalischen Schicht sich auf die htheren Schichten im OSI Schichten—Modell auswirken.

In den Daten—Strom werden hier periodisch Test—Sequenzen (TS) eingebettet, Bild 34.1. Um die Synchroni-
sation des Empfangers zu beschleunigen, wird mit der Periode der Rahmen ein Fast Information Channel (FIC)
Ubertragen, der z.B. Informationen zur aktuell verwendeten Modulation und Codierung der Daten enthalt.

| B1 | BO | Bm | Bm-1 |
TS Data TS FIC TS Data TS Data
SO | S1 ss|co|c1

Bild 34.1: Gesamter Datenstrom bestehend aus Daten—Symbolen (Data) mit eingebetteten Test—Sequenzen (TS)
und Fast Information Channel (FIC). Die gelb markierten Abschnitte TS enthalten die Test-Symbole Sy, — Sg
und 2 Count-Symbole Cy, C;. Der Rahmen geht (jeweils) von By bis B,

Der Rahmen (Léange m + 1) beginnt immer mit dem FIC, der die Nummer B, erhélt. Die Test-Sequenzen TS
enthalten daher auch einen Z&hlerstand (2 Count—-Symbole Cj, C;), der den Abstand bis zum Ende des Rahmens
angibt.

Die Test-Symbole Sy — Ss werden aus einer PN-Folge (PN: pseudo noise) gebildet. Besonders geeignet
dafur sind Barker—Sequenzen oder Willard—Sequenzen, die speziell zum Zwecke der Empfanger-Synchronisa-
tion entwickelt wurden. [42], [30] Diese Sequenzen haben die Eigenschaft, dal? deren AKF (Autokorrelation)
bei genauer Ubereinstimmung einen Wert annimmt, der der Lange der Sequenz entspricht, jedoch bei jeder be-
liebigen Verschiebung betragsméafRig den Wert 1 nicht Uberschreitet. Die langsten bekannten dieser Sequenzen
sind N = 13 lang.

+4++++-——++—+—+ Barker13 (34.1)
t4 44+ ——+—+——— Willard 13 (34.2)

Mit Hilfe von Computer—Simulationen wurden die Neuman-Hofman Sequenzen gefunden, bei denen die Ne-
benmaxima betragsmaRig groRer 1 werden konnen. Dafur sind diese bis zur Lange 24 bekannt. [42]

+++++---++---—+—-—+—-—+—-—+——+ Neuman-Hofman 24 (34.3)

341Djes war das von der Deutschen Telekom entwickelte Konkurrenz—Systems zu DRM.
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34.2 Modulations-Arten des Daten-Stroms

Die einzelnen Abschnitte TS, Data, FIC des Datenstromes verwenden unterschiedliche Modulations—Arten.
Hierbei gelten folgende Gesichtspunkte:

e Die Test—Sequenzen zur Synchronisation und Kanal-Vermessung mussen sehr robust sein. Daher wird
hierfir eine 2PSK verwendet.34?2

Synchronisation hat oberste Prioritat, weswegen hierfur die Modulationsart mit der gréf3ten Robustheit
verwendet wird.

e Die Count Symbole C, die den Zahlerstand des Rahmens Ubertragen, missen nicht ganz so robust sein,
weswegen hier eine 8PSK vorgesehen ist.

e Fur die Daten Symbole kann eine beliebige Modulation vorgesehen werden. Man wird eine hoherstufige
Modulationsart verwenden, um eine moglichst hohe Datenrate zu tUbertragen.

Im Gegensatz zu den dargestellten APSK Modulationen kénnten hier auch QAM Modulationen verwen-
det werden. Die APSK—Modulationen haben jedoch den Vorteil, dal? der Crest—Faktor des Modulations—
Signals kleiner ist.

e Fir den FIC kann die selbe Modulationsart wie fur die Daten verwendet werden. Ggf. ist jedoch eine
niederstufigere Modulationsart vorzuziehen. Alternativ ist eine hohere Fehlerschutz—Codierung als bei
den Daten anzuwenden.

Bild 34.2 zeigt 2 Beispiele fur den Symbol-Raum (Phasen—Sterne) der verwendeten Modulationsarten.

40 4 Q
. L ]
| %  16APSK Toefet 64APSK
. [ )
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Bild 34.2: Phasen—Sterne der 16 APSK und der 64APSK mit Test—Symbolen als 2PSK und Count-Symbolen als
8PSK. Bei der 64APSK liegen Datensymbole auch auf den Positionen von Test— und Count—Symbolen.

Angenommen, es soll tber Kurzwelle z.B. eine Netto—Datenrate von 20 KBit/sec Ubertragen werden. Welches
Modulations—Konzept (16APSK oder 64APSK) ist glunstiger?

e Die Symbole der 16APSK reprasentieren 4 Bit, die der 64APSK 6 Bit.
e Die 64APSK kann somit mehr Fehlerschutz—Codierung Ubertragen.

e Die Symbole der 16 APSK liegen jedoch weiter auseinander. Hier werden daher weniger Fehler entstehen
(gleiche Verhaltnisse wie bei der 64APSK vorausgesetzt).

e Eine Eigenschaft jeder Fehlerschutz—Codierung ist, daR fur sehr geringe Signal-zu—Gerdusch—Abstande
mit Codierung mehr Fehler entstehen als ohne.

342Bei Anwendungen, die ein ,Loch" im Vektordiagramm erfordern, z.B. bei EER-Technik, ist hier eine OQPSK vorzusehen.

© Prof. Dr.—Ing. Dietmar & Matthias Rudolph 12. April 2011 BTU Cottbus



MV 163 Modulationsverfahren

Praktische Messungen ergaben, dal} fur Kurzwellentibertragung die 16APSK vorzuziehen ist, weil damit i.a.
kleinere Fehlerraten resultieren.

Die Test— und Count—Symbole der 16 APSK liegen auf einem kleineren Kreis als die &u3eren Symbole der
Daten, Bild 34.2. In diesem Beispiel sind die Radien der Kreise so gewahlt, dal} die mittlere Symbol-Energie
der Datensymbole (der 16 APSK) Ubereinstimmt mit der Symbol-Energie der Count— und Test—-Symbole.

Bei der 64APSK ist dagegen die mittlere Symbol-Energie kleiner gewahlt als die Symbol-Energie der
Count— und Test—Symbole. Hier liegen auf den Positionen der Count—Symbole auch Daten—Symbole.

34.3 Erster Synchronisations-Schritt

Wird der Empfanger auf ein Signal abgestimmt, mul3 er aus der empfangenen hochfrequenten Schwingung
zuerst feststellen, ob dies ein Signal ist, das er ,versteht*. Hierzu ist es notwendig, die Test-Sequenzen zu
erkennen. Dies geschieht mit Hilfe der Korrelation. Damit die Korrelation nicht in der RF—Ebene (RF: radio
frequency) durchgefuihrt werden muf3, wird in das Basis—Band (AF: audio frequeny) mit quarzgenauen Oszilla-
toren heruntergemischt. Es entsteht dann ggf. Giber eine Mehrfach—-Umsetzung mit Zwischenfrequenz (IF: in-
termediate frequency) ein 1/Q Signal, Bild 34.3. Der 2. Umsetzer kann dabei auch als A/D-Wandler ausgefuhrt
sein. In der AF Ebene kann nun eine komplexe Korrelation im Symboltakt durchgefuihrt werden.

AF
>
>

Audio
>

wl M

> >

AF

Demodulator
Decoder

|0l |0l DSV

Oszillator 1 Oszillator 2

Bild 34.3: Blockschaltbild eines digitalen Empféangers mit RF Eingangsteil und 1/Q Umsetzung in das Basis-
band. Analoger Teil: links; Digitaler Teil: rechts

Mit Hilfe der Korrelation gewinnt man zunachst die genaue zeitliche Lage der Test-Sequenzen. Die-
se werden als BPSK Ubertragen. Werden diese mit einem phasenrichtigen Trager demoduliert, hat die KKF
(Kreuz—Korrelations—Funktion) ein positives Maximum und ist reell. Ist der Trager um 7 gedreht, hat die KKF
ein negatives Maximum. Daher erhalt man Uber dieses Verfahren eine eindeutige Aussage Uber die kor-
rekte Phase des Tragers.

Bild 34.4: Rotation des Phasen-Sterns: Aufgrund von Frequenz-Differenzen der Oszillatoren dreht sich der
Phasenstern nach der Umsetzung ins Basisband. Dargestellt sind 3 Zeitpunkte, wobei von Testsequenz zu
Testsequenz z.B. jeweils um 15° (mathematisch positiv) weitergedreht werden soll. Der Winkel der 1-Achse ist
durch die (Punkte der) 2PSK der Test-Sequenz gegeben.

Die Quarz—Oszillatoren haben Toleranzen, so dal? das digitale Signal frequenzmafig nicht ganz exakt her-
untergeschoben werden kann. Das bedeutet, dafl der Phasenstern nicht fest steht, sondern sich (langsam)
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dreht, Bild 34.4. Die Position der 2PSK fur die Test—Sequenz gibt dabei den jeweiligen Winkel fur die Drehung
der I-Achse des Phasensterns an.

Im Digitalen Teil wird die Drehung herausgerechnet®*2 (de-rotation), nachdem mit Hilfe der komplexen
Korrelation die Gréf3e des Drehwinkels bestimmt wurde. Die Drehung wird auch far die Daten herausgerechnet,
wobei der zu bericksichtigende Drehwinkel von der Lage (bzw. dem zeitlichen Abstand) des jeweiligen Symbols
von der vorausgehenden und nachfolgenden Testsequenz abhangt. Dies entspricht einer Interpolation.

34.4 Zweiter Synchronisations-Schritt

Der erste Synchronisations—Schritt liefert noch kein allzu genaues Ergebnis, sondern vermindert nur den Fre-
guenzabstand zwischen der Soll-Frequenz und der Ist-Frequenz. Dies liegt daran, dal die Test-Sequenz
zunachst als Ganzes betrachtet wurde. Bei der Bildung der AKF wurde quasi unterstellt, da wahrend der
Dauer der Test-Sequenz die Rotation ,angehalten* wird. Tatsachlich dreht sich die Phase auch wahrend der
Testsequenz weiter. Da die Test—-Sequenz als 2PSK gesendet wird, mul? demnach der Phasenwinkel zwischen 2
Soll-Punkten der Test-Sequenz entweder 0° oder 180° sein. Wird nun im 2. Schritt dieser Phasenwinkel zwi-
schen den einzelnen Symbolen der Test-Sequenz ausgewertet, so erhalt man ein weiteres Korrektur—
Signal zur genaueren Bestimmung der Phase des Empfangs—Oszillators. Damit kann der Wert der De—Rotation
exakter festgelegt und die Interpolation verfeinert werden.

Die de-rotierten Vektor—-Diagramme, Bild 34.5, zeigen aufgrund der 2PSK der Testsequenzen eine deutliche
Linie, die die Lage der 1-Achse angibt.

Bild 34.5: Vektor—Diagramme einer 32APSK (links) und einer 64APSK (rechts) nach der De—Rotation

Wird das Vektor—Diagramm mit gentigend vielen Daten—Symbolen geschrieben, ergeben sich an den Soll-
Punkten entsprechende Aufhellungen, so daR auch der Phasen—Stern erkennbar wird.

Man erkennt, daR der Drehwinkel zwischen zwei Symbolen der Test-Sequenzen < 90° bleiben muB, damit
die De-Rotation erfolgreich durchgefihrt werden kann.

34.5 Bestimmung der Impulsantwort ¢(¢) des Kanals

Der Ubertragungs—Kanal hat (aufgrund der Symbol-Verrundung) naherungsweise eine Roll-Off Form als Uber-
tragungs—Funktion C(w). Als Kanal-Impulsantwort ¢(t) ergibt sich damit ndherungsweise ein sin(z) Impuls.
Das allerdings nur dann, wenn im Kanal keine Echos auftreten.

MeRtechnisch ergibt sich die Impulsantwort ¢(¢) Uber die Kreuz-Korrelation der empfangenen Test-Se-
quenz mit der im Empfanger bekannten Test-Sequenz. Mit Hilfe der FFT kann aus der Impulsantwort c(t)
dann die Kanal-Ubertragungsfunktion C(w) berechnet werden.

Da ¢(t) keine Symmetrien aufweist, wird C(w) komplex. In der Darstellung sind daher nur die jeweiligen
Betrége gezeichnet, Bild 34.6.

x

343 Alternativ kann auch ein Umsetz—Oszillator nachgestimmt werden.

© Prof. Dr.—Ing. Dietmar & Matthias Rudolph 12. April 2011 BTU Cottbus



MV 165 Modulationsverfahren

Messung dor Kanalimpulsantwort und dor FKanahiboitiagungshunktion
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Bild 34.6: Gemessene und ideale (gestrichelt) Kanal-Ubertragungsfunktion |C(w)| (Betrag) und gemessener
Betrag der Kanal-Impuls—Antwort |c(¢)| zu unterschiedlichen Zeiten (Kurzwellen—Kanal)

Aus der Messung Bild 34.6 ist zu sehen, wie sich 2 wesentliche Echos ausbilden (rechtes Bild), von denen ei-
nes vor dem Hauptimpuls erscheint und das andere danach. Die Auswirkung von Echos auf die ,Durchlalkurve®
des Funk—Kanals ist deutlich erkennbar: es gibt (Frequenz-) selektive Ldschungen und Uberhéhungen.

Aus der Kanal-Impulsantwort ¢(t) ist erkennbar, wie die Datensymbole bei einer Ubertragung sich gegen-
seitig storen werden. Der Empfanger muf3 also unbedingt eine (adaptive) Entzerrung der Symbole durchfuhren,
ehe diese detektiert werden kénnen. Die notwendigen Informationen zur adaptiven Entzerrung gewinnt man
durch die Auswertung der Kanal-Impulsantwort (nach Betrag und Phase bzw. nach Real- und Imaginarteil).

34.6 Pegel-Regelung

Aus dem Betrag des Maximums der Impulsantwort ist zusatzlich die Dampfung des Ubertragungs—Kanals
zu bestimmen. Damit lassen sich die Amplituden der Empfangs—Signale normieren (Pegel-Regelung). Die so
gewonnenen Werte fUr die Pegel-Regelung sind genauer als bei einer unmittelbaren Auswertung der Amplitu-
den der 2PSK der Test—Sequenz, denn diese sind ja durch die auftretenden Echos ,verzerrt‘ und stimmen daher
nicht.

34.7 Dritter Synchronisations-Schritt

Im 3. Synchronisations—Schritt wird die zeitliche Lage des Maximums der Impulsantwort ausgewertet.
Dieses bewegt sich langsam aus der Mitte weg, wenn sich die Phase noch leicht dreht. Hier kann man nun eine
Schwelle festlegen, wie weit sich das Maximum wegdrehen kann, bis eine (kleine) Korrektur durchgefuhrt wird.
Durch die Methode der 3 Schritte wird bei kleiner werdenden Differenzen der Phasenablage jeweils ein
genaueres MeRverfahren angewendet. Insgesamt ergibt sich so eine Beschleunigung der Synchronisation.

34.8 Auswertung der Count-Symbole und des FIC

Nachdem die Trager—-Synchronisation abgeschlossen ist, konnen die Count—-Symbole ausgewertet werden. Diese
werden als 8PSK uUbertragen. Sie sind daher zwar weniger robust als die Test—Symbole, aber robuster als die
Daten—Symbole. Mit den Count—Symbolen wird ein Zahler heruntergezéhlt, so dafl die Rahmen-Synchroni-
sation mit dem nachsten FIC starten kann.

Dann wird der FIC ausgewertet. Damit erhalt der Empfanger alle Informationen tber die aktuell verwende-
te Modulation und Codierung der Daten sowie Uber alternative Frequenzen, auf denen das gleiche Programm
ebenfalls ausgesendet wird. Letzteres ist fur Rundfunk—Ubertragungen wichtig, damit trotz schwieriger Aus-
breitungsverhaltnisse (des Funk—Kanals) ein unterbrechungs—freier Empfang mdéglich wird.

34.9 CW Storung durch AM-Tréager

Die Umstellung der LMK Rundfunk-Bereiche auf digitale Ubertragung kann aus praktischen Griinden nicht
mit einem Schlag geschehen. Es wird daher eine sukzessive Umstellung einzelner Programme und Kanéle erfol-
gen. Da die Frequenz—Kanale jedoch mehrfach mit Sendern belegt sind (die sich gegenseitig mehr oder weniger
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storen), wird in der Regel der Fall auftreten, daf? eine digitale Ausstrahlung durch einen RF-Trager eines
Gleichkanal AM-Senders gestort ist.34* Dieser RF-Tréager ist eine Dauer-Schwingung (CW continuous wave).
Bei AM hat der Trager eine groBere bis sehr viel groRere Leistung als die zugehdrigen Seitenbander, weshalb
insbesondere die Storung durch Gleich—-Kanal-Trager beseitigt werden mulf3.

Ein CW-Trager bewirkt, dal} das Vektor-Diagramm bzw. der Phasen-Stern der digitalen Modulation aus
dem Koordinaten—Ursprung herausgeschoben wird. Da die Frequenz des CW-Stortragers jedoch nicht exakt
mit der Tragerfrequenz der digitalen Modulation Gbereinstimmt, fuhrt das dazu, dal? der Phasenstern um den
Ursprung mit einer Geschwindigkeit kreist, die der Differenz der beiden Tragerfrequenzen entspricht, Bild
34.7.
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Bild 34.7: Auswirkung einer Interferenz—Stérung durch einen Trager: Phasen—Stern einer 32APSK unter dem
Einflul? einer CW Tréger-Storung. Die Eigendrehung des Phasensterns zeigt, dal der Empfanger noch nicht
synchronisiert hat. (links); Das gemessene digitale Spektrum (auf der Zwischenfrequenz) mit 30 dB groRerem
Stortrager (rechts)

Bevor die Empfanger—Synchronisation und danach die Demodulation der Daten erfolgen kann, mul zuerst
der CW-Trager unterdrtckt werden.

Dies geschieht in folgender Weise. Da die Test—-Sequenz als 2PSK Ubertragen wird, wird durch Subtraktion
geeigneter Werte derselben der Mittelpunkt des Phasen—Sterns gefunden. Daraus bestimmt sich die Ablage des
Phasensterns nach Betrag und Phase. Dies liefert ein Korrektur-Signal durch das der Phasen-Stern (bzw. das
Vektor-Diagramm) in den Nullpunkt geschoben werden kann. Diese Methode gestattet es, Stortrager, die das
digitale Spektrum um 30 dB Uberragen auch dann (ausreichend) zu unterdriicken, wenn die Tréagerfrequenz
des CW-Storers also relativ weit (mehrere hundert Hz) abliegt.>*°

344 Auf Mittelwelle tritt die Gleichkanal-Stérung i.a. nur wéahrend der Nachtzeit auf.
345Alternativ konnte auch ein Notch—Filter (IIR-Struktur) verwendet werden. Allerdings ist dessen Loch—Frequenz dann fest, was fiir
diese Anwendung nachteilig ist.
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Vieltrager—-Modulation

Die Echo—Pfade bei einer digitalen Funkibertragung haben zur Folge, dal’ beim Empfanger die Symbole mehr-
fach und mit unterschiedlicher Amplitude und Phasenlage eintreffen, wo sie sich vektoriell Uberlagern. Die
Symbole werden dadurch in ihrer Form verzerrt, was zu Schwierigkeiten bei der Demodulation und damit
zu Symbol- und Bitfehlern fuhrt. Sind die Echo—Zeiten langer als es der Symbol-Dauer entspricht, werden
nicht nur die einzelnen Symbole in ihrer Form beeintrachtigt, sondern es entsteht (ausbreitungsbedingte)
Intersymbol-Interferenz.

Bei schnellen Datentbertragungen werden (gemafR Zeit—-Bandbreiten—Gesetz) die Symbole sehr kurz. Je
kirzer aber die Symbole werden, um so mehr Symbole werden durch die Echos beeintrachtigt.

e Die Intersymbol-Interferenzen sind damit eine Funktion der Echo-Dauer bezogen auf die Sym-
bol-Dauer.

Im Empfanger missen die Inter—Symbol-Interferenzen beseitigt werden bevor eine Demodulation und Ent-
scheidung erfolgen kann. Hierfur gibt es zwei Strategien:

1. Symboldauer Ts groRer wahlen, als es der maximalen Echo-Zeit entspricht. ~» Vieltrdger—Modulation
Damit erhalt man empfangsseitig wenigstens einen Teil jedes Symbols ungestort.

2. Adaptive Entzerrung der Symbole im Empfanger. (bei Eintrager—Modulation)

In diesem Kapitel wird die erst genannte Strategie untersucht. Diese fuhrt zur Mehr— oder Vieltrager—
Modulation. Diese wird allgemein mit DMT (Digital Multi Tone) und in einer speziellen Form als OFDM (Or-
thogonal Frequency Division Multiplex) bezeichnet.

35 DMT bei zeitlich konstanten Kanalen

Die Mehr— oder Vieltrager—-Modulation (DMT Digital Multi Tone) wird eingesetzt auf Kanalen, die Inter—
Symbol-Interferenzen (IS1) bei der Ubertragung von Datensymbolen erzeugen. Dies sind aber nicht nur die
zeitlich variablen Funk—Kanéle sondern auch solche Ubertragungs—Strecken, die einen ausgepragten Ampli-
tuden- und Phasen- bzw. Laufzeitgang haben, wie z.B. (Iangere) Kupfer—Kabel. Derartige lineare Verzer-
rungen sind frequenzabhangig, aber zeitlich konstant.

Die DMT Technik wird daher bei zeitlich konstanten Kanalen mit linearen Verzerrungen eingesetzt.

e Sprachband—Modemtechnik (,, Telefon—Modem* 300 — 3400 Hz)
Hierbei gibt es an den Bandgrenzen grof3ere lineare Verzerrungen als in Bandmitte.

e Schnellen Datentbertragungen zum Teilnehmer (Subscriber), wie bei HDSL (High speed Digital Sub-
scriber Line) und ADSL (Asymmetric Digital Subscriber Line) bzw. T-DSL.
Hier sind die linearen Verzerrungen fir hdhere Frequenzen groRer als fir tiefere Frequenzen.

Aufgrund der eindeutigen Verhéltnisse die linearen Verzerrungen betreffend, kann die Ubertragung in den
einzelnen Teilkandlen mit DMT optimal an diese angepal3t werden.

e Fur Teilkanale mit geringen linearen Verzerrungen werden viele Bits zu Symbolen und entspreched hoch-
stufigen digitalen Modulationen zusammengefal3t. (z.B. 16QAM, 32QAM, ggf. hoherstufig)

e In Teilkanalen mit groReren linearen Verzerrungen werden niederstufige digitale Modulationen verwen-
det. (4PSK)

_ Damit laRt sich der Aufwand im Sender und Empfanger minimieren bei gleichzeitiger Maximierung der
Ubertragungsrate.
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35.1 Asymmetric Digital Subscriber Line

Mit ADSL ist es moglich, auf einer 0,6 mm Cu Doppelader oberhalb von ISDN mehr als 8 Mbit/s zu Ubertragen.
FrequenzmaRig reicht das verwendete Ubertragungsband dabei bis 1,1 MHz und Uberdeckt damit sowohl das
LW Rundfunkband (ca. 153 KHz — 280 KHz) als auch Teile des MW Rundfunkbandes (ca. 520 KHz — 1,61
MHZz). In der Nahe starker Rundfunksender kann es dadurch zu Einstrahlungen kommen.

Die Teilkanale von ADSL werden u.a. deshalb automatisch (beim Verbindungs—-Aufbau) auf ihren Signal-
zu—Gerausch-Abstand kontrolliert und adaptiv an die Ubertragungssituation angepalfit.

e Bei kurzen Leitungen zwischen Vermittlungsstelle und Teilnehmer wirkt sich die (frequenzabhangige)
Dampfung des Kabels kaum aus. In diesem Fall wird in jedem Teilkanal mit einer 32QAM Ubertragen.

e Bei langeren Leitungen wird in Abhéangigkeit von der Dampfung und den Laufzeitverzerrungen in den be-
troffenen Teilkanélen auf bis zu 4PSK heruntergeschaltet. Damit erniedrigt sich die maximal Ubertragbare
Datenrate entsprechend.

e Teilkandle, die durch Einstrahlung eines Rundfunksenders gestort sind, werden nicht verwendet.

Das Frequenz—Schema von ADSL sieht 256 Teilkanéle (umgangssprachlich: Tragerfrequenzen) im Abstand
von 4 KHz far den Downlink (Netz — Teilnehmer) vor und 32 entsprechende Kanéle far den Uplink (Teilnehmer
— Netz), Bild 35.1. Die Teilkandle sind zu einander nicht orthogonal.

T<—~ ISDN;T(3;JF¥?;9G€'F)4T— Download (256 Trager>———p»

40 kH= 1,1 MH=z £

Bild 35.1: Frequenz—Schema von ADSL

Die Einstrahlung von L & M Sendern in das ADSL System ist die eine Seite der Medallie. Die andere Seite
ist die Stérung, die von ADSL ausgeht und den L & M Empfang beeintrachtigen kann.

36 OFDM bei Funk-Kanalen

Funk—Kanale unterscheiden sich von anderen Kanalen u.a. dadurch, daR

1. nicht vorausgesehen werden kann, bei welchen Frequenzen innerhalb des Kanals groRRe lineare Verzer-
rungen auftreten und

2. die Eigenschaften des Kanals sich zeitlich &ndern.

Der Sender ist daher nicht in der Lage, die Ubertragung individuell an einzelne Kanale anzupassen. Demzu-
folge wird in allen Teil-Kanalen die gleiche digitale Modulation (z.B. 4PSK, 16QAM, 64QAM) verwendet.
Diese wird als OFDM (Orthogonal Frequency Division Multiplex) bezeichnet und stellt eine Viel- oder Mehr—
Trager Modulation dar, bei der Orthogonalitat zwischen den Teilkanalen herrscht.362

36.1Da OFDM ohne Fehlerschutz—Codierung bei Funk—Ubertragung auf eine unzulassig hohe Fehlerrate fihrt, wird in der Praxis stets
eine codierte Form, die COFDM (Coded Frequency Division Multiplex), eingesetzt.
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36.1 Symbol-Dauer und Bandbreite

Je groRer die (Echo—) Stoérungen im Kanal werden, umso weniger Bits lassen sich pro Symbol tGbertragen. Es
ist daher nicht moglich, (als triviale Losung) so viele Bits zu einem Symbol zusammen zu fassen, daf dieses
dann langer wird, als es der Echo—Dauer entspricht. Um aber eine vorgegebene Datenrate zu Ubertragen, bleibt
in diesem Falle nur als Ldsung, mehrere frequenzmagig parallele Ubertragungs—Kanale (Subcarrier, Sub
Channel; Unter—Trager, Teil-Kanale) zu nutzen. Man kommt damit zur Vieltrager—Modulation.

In einer Darstellung von Kanal-Bandbreite Boy Uber der Zeit kann man die Ein— und Mehrtrager—Modu-
lation mit einander (zunachst pauschal) vergleichen, Bild 36.1.

Eintrager-Verfahren

o

O

I
T
ST~ —

SE  Vieltrager-Verfahren: 2N+1 Subcarrier

_/
> <

Bs
/

A
\ 4

Tsv

Bild 36.1: Strukturen von Ein—und Mehrtrager—Modulationen fur gleiche Symbol—Ubertragungsraten. Darge-
stellt ist die frequenzmaRige Kanal-Belegung in Abhangigkeit von der Ubertragungs-Zeit (Flache aus Band-
breite x Ubertragungszeit)

In Bild 36.1 werden beim Mehrtréagerverfahren 2N + 1 Teilkanale verwendet. Die Symboldauer s, wird
damit (mindestens) einen Faktor 2N + 1 mal so lang wie die Symboldauer T, des Eintrager—Verfahrens. Die
Grenze fur die Lange von T, ist dadurch gegeben, dafl wahrend dieser Zeit die Eigenschaften des Kanals
praktisch konstant bleiben mussen.

Ts, > (2N +1) - Ts,, (36.1)

_ Beim Eintrager—Verfahren haben die Symbole die volle Bandbreite Bcy des Kanals. Sie fullen also den
Ubertragungskanal komplett aus. Die Bandbreite Bg der Subchannel des Mehrtrager—Verfahrens haben dage-
gen eine geringere (Einzel-) Bandbreite. Da sie sich teilweise Uberlappen kdnnen, wird:

Ben
2N +1
Wenn fur beide Verfahren jeweils eine gleiche Anzahl von Bits pro Symbol Ubertragen wird, ergibt sich
daraus in der Darstellung in Bild 36.1 in beiden Fallen die gleiche Fléache, gebildet aus dem Produkt (Bandbreite
x Symboldauer, d.h.)

Bs >

(36.2)

BS . TSV > BCH . TSE (363)

Demnach kann fiir beide Verfahren dem Anschein nach®? die gleiche Menge an Information bei gegebener
Bandbreite Boy Ubertragen werden.

362Hjerbei miissen jedoch noch bei OFDM das Guard-Intervall und die Pilot-Symbole und bei COFDM die notwendige Faltungs—
Codierung berucksichtigt werden.
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36.2 Die Auswirkung der Echos im Zeitbereich

Die Impuls—Antwort ¢(¢) terrestrische Funk—Kandle besteht i.a. aus sehr vielen Echos, wie Bild 36.2 dies am
Beispiel eines typischen DVB-T (Digital Video Broadcast Terrestrial; Digitales terrestrisches Fernsehen) Kanals
zeigt. Aufgetragen ist die Echo—Struktur |c(t)| (Echo—Profil).

o

04

024

01+

T T T

—
T
¥ us

Bild 36.2: Echo—Struktur eines typischen terrestrischen DVB-T Kanals

In Bild 36.2 sind diese Echos als Profil betragsmafig aufgetragen, also ohne Berlcksichtigung der jeweiligen
Phase. Man erkennt, daf3 keinesfalls der zuerst beim Empfanger eintreffende Impuls immer derjenige mit der
grolRten Amplitude sein mul3.

36.2.1 Modellfall: Nur 1 Subchannel ist aktiv

Beispielhaft soll in einem (sehr) vereinfachten Fall, bei dem nur in einem Subchannel ein Signal Gbertragen
wird, gezeigt werden, wie sich die Echos auf das Empfangssignal auswirken, Bild 36.3. De facto sind dies
Verhéltnisse wie bei einer Eintrager—-Ubertragung, bei der die Echostérungen kurz gegentiber der Symboldauer
sind.363 Das Empfangs—Signal bestehe hierbei aus Hauptsignal, 2 Echos und einem Gleichwellen—Kanal.

Sorom(®)

s NN /TN N\ /]
NAVARVERVEER

Echo1 ™~ ZT N N P
NN ~—~ t
Echo2 e ~——— 7_
Gleichkanal e — r—‘\V/—'\ g

Resultierendes \ / ’\ /\ /
Signal im Empfénger \ \\( \/ \/ t

nach Amplitudenkorrektur
Tg Thutz

Te

Bild 36.3: Zusammensetzung des Empfangs—-Signals aus Haupt-Signal, Echo-Signalen und Gleichwellen—
Signal (Nur 1 Subchannel ist aktiv) T, = T Guard Time, T, = Tg, Symbol-Dauer, Ty, empfangsseitig
ausgenutzter Teil des Symbols

Aus Bild 36.3 erkennt man folgende fir OFDM typischen Eigenschaften und Zusammenhénge:

363Das ,selektive Fading* fir den Gesamtkanal wird durch OFDM in ein ,,Flat Fading” fur die Teil-Kanéle umgewandelt.
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Aus dem Hauptsignal ist zu erkennen, dal} keine Symbol-Verrundung angewendet wird.

Dies ist bei OFDM in der Praxis der Fall. Das Spektrum der OFDM muf3 daher nachtraglich gefiltert
werden.

. Esistein Bereich T (Guard Time; Schutz—-Zeit) definiert mit einer zeitlichen Dauer T, die grof3er ist als

die langste (zu berlcksichtigende) Echo-Laufzeit. Echos mit langerer Laufzeit bewirken Stérungen.

Die gesamte Symboldauer Ts,, wird in der Praxis 4 bis 8 mal so lange gewahlt wie das Guard-Intervall
Te.

Wahrend der (restlichen ) Zeit Ty, hat das Symbol einen stationdren Wert und kann dann ausgewertet
werden.

Damit durch das Guard Intervall T nichts vom Symbol ,verloren® geht, wird ein entsprechend langer
Teil vom Ende des Symbols zuséatzlich am Anfang des Symbols als ,Verlangerung” angefugt, so daf? trotz
Storung durch Echos (mindestens) die volle Symboldauer als Ty, zur Auswertung Verfligung steht, Bilder
36.4 und 36.6.

Symbol N . Symbol N+1 |  iSymbol N+2 |  Symbol N+3

- -

TN utz TG TG

A

TSV TG TNutz

Bild 36.4: Struktur der Vieltrager—Modulation mit Bertcksichtigung des Guard-Intervalls

zyklische Erweiterung

Is(0) Ry |
|G| @D G| 0 | G| @&n JaG]|

v

Impulsantwort des
Mobilfunkkanals:

Ausschwingphase

/

eoe Symbol(i-1)

Symbol i

Einschwingphase \

Bild 36.5: Darstellung des Ein— und Auschwingvorgangs bei einer Mobil- bzw. Funk—Ubertragung unter
Bertcksichtigung des Guard-Intervalls (hier ist Ty, = Ts bezeichnet).

6.

Die wahrend des Guard—Intervalls gesendete Signal-Energie ist fur den Empfanger verloren.

Der tatsachlich bendtigte Wert von E;,/N, fur eine bestimmte Bit—Fehlerrate ist somit im Verhaltnis
% hoher anzusetzen. In Bild 36.1 ist daher eine entsprechende Korrektur bei der Umrechnung vor-
zunehmen.
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7. Die resultierende Phase der Tragerschwingung im Zeitabschnitt Ty, weicht ab von der Phase des Haupt-
signals.

8. Die resultierende Amplitude der Trégerschwingung im Zeitabschnitt Ty, weicht ebenfalls ab von der
Amplitude des Hauptsignals.

9. Ein Gleichwellen—Kanal (mit dem gleichen Programm-Inhalt) wirkt sich genau wie ein Echo aus. Daher
ist mit einem solchen System ein Single Frequency Netzwerk (SFN) mdoglich.

10. Eine synchrone Demodulation mit (frequenz— und phasenrichtiger) Ruckgewinnung des RF-Tragers (RF:
Radio Frequency) ist erforderlich.

Aufgrund der Notwendigkeit eines Guard-Intervalls ist die mit OFDM ubertragbare (Brutto—) Datenrate

um den Faktor Tﬂ'ﬁm geringer als es der Umrechnung in Gleichung (36.1) entspricht. Man erhalt daher mit

Bertcksichtigung des Guard-Intervalls eine Verlangerung der (ausgesendeten) OFDM-Symbole.

_ Te+TNutz

Tsy =T+ Tanute =Te + (2N +1) - Ts, = (2N +1) - Ts, (36.4)

TN utz

Da die Flache Bey - Treiteinneit €iN MaB fur die Ubertragene Menge an Informationen ist, reduziert sich fur
OFDM die pro Zeiteinheit Ubertragbare Informationsmenge um den genannten Faktor von TGTJFNiuT‘;uu gegenuber
dem Ansatz gemaR Bild 36.1. Der Empfanger wertet nur die Zeitabschnitte Tyt aus, Bild 36.5.

36.3 OFDM Zeitverlaufe

Bei drei aktiven Subchannels, jeweils mit reell positiven Bindrsymbolen, ist die Form des OFDM-Symbols noch
unmittelbar einsichtig, Bild 36.6. Ein Teil vom Ende des OFDM-Symbols ist am Anfang als Guard-Intervall
angefugt, entsprechend zur Darstellung in Bild 36.5.

s(t)f

Bild 36.6: OFDM-Symbol bestehend aus 3 Subtragern mit vorne angefiigtem Guard-Intervall (chne Echos). Im
Intervall 77 = T\ut, sind die Sub—Trager zu einander orthogonal.

Die Orthogonalitat besteht (in diesem Beispiel) darin, da die Frequenzen der Schwingungen in den Sub-
Channel sich wie 1:2:4 verhalten.3¢# Damit sind diese im Intervall 7" = Ty, zu einander orthogonal.

36.3.1 Hochstufige Datensymbole in vielen Sub-Channel

Werden hoherstufige komplexe Datensymbole (64QAM, pseudo random Daten) und viele (ca. 280) aktive Sub—
Channel verwendet, ergeben sich Zeitverlaufe, wie sie beispielweise in Bild 36.7 dargestellt sind.

Die dargestellten OFDM-Symbole I(¢) (reell) und Q(t) (imaginéar) besitzen ebenfalls ein Guard—Intervall.
Man erkennt dies daran, dal3 sich ab ca. 280 der gewahlten Zeit—Skala der Zeitverlauf von 0 bis ca. 30 der
Zeitskala wiederholt.

Bei 64QAM gibt es in den einzelnen Sub—Channel sowohl fur I als auch fur @ 8 mogliche Zustande und
damit 4 mégliche Amplituden mit je 2 méglichen Phasenlagen.3®5 Die Uberlagerung aller dieser moglichen
Schwingungen fuhrt auf einen scheinbar regellosen Verlauf der Zeitfunktionen I(¢) und Q(¢) in Bild 36.7.

36.45ub—Channel 3 ist nicht aktiv.
365Sjehe hierzu 25.2.4 ,64QAM" (Seite 120.)
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Bild 36.7: Prinzipielle Zeitverlaufe von komplexen OFDM-Symbolen (mit Guard-Intervall und ochne Echos)

Der Zeitverlauf der OFDM-Symbole hat somit starke Ahnlichkeit mit dem Zeitverlauf von (bandbegrenz-
tem) WeilRen Rauschen. Die Analyse der Amplituden—Verteilungs—Dichte von OFDM-Signalen ergibt in guter
Naherung eine GaufR—Glocke, unabhangig davon, ob z.B. 4PSK oder 16QAM als Modulation flr die Subtrager
zur Anwendung kommt, Bild 36.8.

OFDM/160AM 8K /2K OFDM/OPSK 8K~/2K

Bild 36.8: Wahrscheinlichkeits—Dichte—Verteilung der Amplituden von OFDM-Symbolen (DVB-T mit 2K bzw.
8K Sub-Channel)

Das bedeutet, dall OFDM einen so hohen Crest—Faktor von ca. 13 dB wie Rauschen mit GauR—formiger
Amplituden-Dichte—\Verteilung hat.%6-¢

36.3.2 Trager-Phasen und Crestfaktor

In Bild 36.6 ist bereits erkennbar, dal bei einem OFDM Signal leicht ein hoher Crest—Faktor Cr entstehen
kann. Dieser ist definiert als Verhaltnis von Spitzen-Wert (der Spannung) bezogen auf deren Effektiv—\Wert.

CF =20 lOglo { Szejfk }
€

Nachteilig an einem hohen Crest—Faktor Cr ist, dal? der Sender sehr hohe Spitzenleistungen verkraften
kdnnen muf3, wahrend er andererseits nur eine verhaltnisméaRig geringe mittlere Leistung abgeben kann.

(36.5)

36.65jehe hierzu Kapitel 16.3.2 ,Empfangs—Symbole durch weilRes Rauschen gestért* (Seite 74).
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Offensichtlich entsteht ein (besonders) hoher Crestfaktor dann, wenn die Phasen aller Unter—Tréager gleich
sind, weil séamtliche 1/Q Symbole die gleiche Phase haben, wie dies an einem entsprechenden Beispiel mit 16
Subchannel gezeigt wird, wobei alle Symbole den (reellen) Wert 1 haben, Bild 36.9.

SOFDM(t) fur 16 Untertrager (alle Bits = 1)

15

10f

oMY mIVVVWV\N\/\M V\ANVWW\I\I\I\M

Wy W Wi

15 | | | |
-15 -1 -0.5 0 0.5 1 15
UTSymboI

Bild 36.9: OFDM Zeitfunktion bei einer OFDM mit 16 Subchannel (Subtrager sin formig, alle Bits = 1)

Damit lait sich abschatzen, welche Spitzen bei einem OFDM System auftreten kénnten, wenn viele Sub-
trager (infolge der Datensymbole) gleichphasig sind. Damit ein solcher Fall infolge der vielen benétigten Pilot—
Symbole, siehe Bild 37.4 (Seite 176), nicht eintritt, werden die Phasenlagen der einzelnen Pilotsymbole nach
einem bestimmten Algorithmus gegeneinander gedreht.

37 Die OFDM im Frequenzbereich

37.1 Die Auswirkung der Echos auf die Kanal-Ubertragungsfunktion

Die durch die Echos entstehenden Interferenzen sind sehr frequenz—selektiv. Sie wirken sich daher innerhalb
der Bandbreite Bo gy des Kanals sehr unterschiedlich aus und sind zusatzlich zeitlich veranderlich. Beispielhaft
ergibt sich daraus eine Kanal-Ubertragungs—Funktion C(w), wie sie in Bild 37.1 als Betrag |C(w)| fur ein
System mit 16 Subchannels dargestellt ist.

Lage des Triigers
10 12 14 0 2 4 6 8

IC(ja)l —

o/2rn/kHz —

Bild 37.1: Betrag der Kanal-Ubertragungs—Funktion |C(w)| fiir mehrere feste Echo—Pfade

Wahrend sich die Echos bei der einen Frequenz , konstruktiv* Uberlagern, gibt es andere (benachbarte)
Freguenzen, wo sich die Echos ,destruktiv* Uberlagern und so zu Ldschungen des Empfangs—Signals fuhren.
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Aus der Darstellung Bild 37.1 ist zu sehen, daR hier 4 der 16 Teilkanale (also 25%) nur sehr schwach beim
Empfanger ankommen. Abhangig von der Grol3e der Storungen im Kanal sind daher (mindestens) die betroffe-
nen Teilkanale nicht mehr auswertbar, Bild 37.2.

a) Einzelsgstem b) 11. §ystem c) 2. S‘ystcm
- . * - ‘ -1 - -
A -
% F . 1t (,}:;: .
= -
.
- - . - = -
0
Re(y(k)) -> Re(y(k)) -> Re(y(k)) ->

Bild 37.2: Phasensterne einer 4PSK nach der Ubertragung tiber einen Kanal gemaR Bild 37.1; a): Ubertragung
als Eintrager-Signal (nicht auswertbar), b): Subchannel 11 (auswertbar), c): Subchannel 2 (nicht auswertbar)

Wahrend bei der Mehrtréger—Ubertragung nur einzelne Teil-Kanale unbrauchbar sind, liefert eine Ein-
trager—Ubertragung (ohne empfangsseitige Entzerrung) einen ,Punktehaufen* statt eines Phasensterns und
ist damit nicht auswertbar.

Gleichzeitig zeigt dieses Beispiel aber auch die Grenzen von OFDM auf:

e 25% Fehler ist eine Symbol-Fehler—Rate (SER Symbol Error Rate) von 0,25. Fiir eine Digitale Ubertragung
ist das absolut unbrauchbar! Fur praktische Anwendungen ist i.a. eine Bit—Fehler—-Rate (BER Bit Error
Rate) BER < 10~* erforderlich, wobei BER > SER ist.

Abhilfe schafft hier eine wirkungsvolle Fehlerschutz—Codierung, wodurch COFDM (coded OFDM) ent-
steht, siehe Abschnitt 41 (Seite 186). Daher wird praktisch auch nur COFDM verwendet, weil OFDM
alleine wertlos ist.

e Infolge der Phasendrehungen der Teilkandle sind die empfangsseitigen Phasensterne (individuell) ge-
dreht. Vor der Demodulation und Entscheidung muRB also eine De-Rotation (zuriickdrehen zur Phase 0°)
erfolgen.

Bei einer 4PSK Modulation in den Subchannels ist ansonsten nach der De—Rotation die Grolie des Phasen-
sterns (d.h. die Amplitude) belanglos, soweit er nicht so klein ist, dal3 er im Rauschen untergeht. Das heif3t, hier
beschrankt sich die Symbol-Entscheidung auf eine Erkennung des betreffenden Quadranten.

Eine (differenzcodierte) 4PSK Modulation (DQPSK) wird bei DAB (digital audio broadcast) angewendet.

37.2 Hoherstufige Symbol-Konstellationen in den Subchannels

Mit hoéherstufigen Modulationen in den Subchannels (16QAM, 64QAM) lassen sich bei gegebener Gesamt—
Bandbreite Boy des Funk—Kanals hdhere Datenraten Ubertragen. Hiervon macht man Gebrauch bei DVB-T
(Digitales Terrestrisches Fernsehen) und DRM (Digital Radio Mondiale, Digitaler Lang-, Mittel- und Kurzwellen—
Rundfunk).

In diesen Fallen muRl zur empfangsseitigen Demodulation auch der jeweilige Betrag bekannt sein. In einem
Beispiel einer 16QAM (pro Subchannel) kdnnten sich z.B. Empfangszustande ergeben, wie sie in Bild 37.3
dargestellt sind. Vereinfachend soll dabei angenommen werden, daR das (aktuell) empfangene Symbol in jedem
Subchannel gleich sein soll.
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Bild 37.3: Phasensterne einer 16QAM nach der Ubertragung tiber einen (Funk-) Kanal. Dargestellt sind das
(jeweils als identsche angenommene) Empfangs—Symbol und der hierfiir aktuell giiltige Phasenstern, der in
seiner Amplitude und Phasendrehung (pro Subchannel) jeweils unterschiedlich ist.

37.3 Pilot-Symbole

Ohne Kenntnis der Phasendrehung und des Amplitudenmalfistabs fur jeden Teilkanal ist offensichtlich eine
Auswertung nicht moglich. Es ist empfangsseitig somit pro Subchannel eine De-Rotation und eine Ampli-
tuden-Normierung erforderlich. Um die daftir notwendige Information zu erhalten, missen geeignete Pilot—
Symbole in den Datenstrom eingebettet werden, Bild 37.4.
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Bild 37.4: Struktur des DVB-T Rahmens mit Pilot—Symbolen zur Kanal-Vermessung

Die Pilot—Symbole mussen dabei in der Frequenz—Zeit—Ebene so angeordnet sein, dal} jeweils das Abtast-
Theorem erfullt ist, d.h. aus der Kenntnis der dadurch erhaltenen Stutzwerte fur die Amplituden und Phasen
der Frequenz—Zeit—Flache muR deren Verlauf interpolierbar sein. Einige Pilot—-Symbole werden mit erhéhter
Leistung gesendet, damit sie mit einem entsprechend besseren Signal-zu—Gerausch—-Abstand empfangen wer-

den.
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Ist der Kanal ,schwierig”, mussen viele Pilote Ubertragen werden. Zudem lassen sich dann nur noch nieder-
stufige Modulationen verwenden. Die Brutto—Rate der Nutzdaten erniedrigt sich entsprechend. Dieser Fall tritt
z.B. bei der digitalen Kurzwellen—Ubertragung auf. Entsprechend bescheiden wird dadurch die tibertragbare
Audio—Qualitat.

Ist der Kanal ,einfach”, werden weniger Pilote benétigt, wodurch mehr Nutzdaten tbertragen werden kén-
nen. Zusatzlich sind dann auch hoherstufige Modulationsverfahren anwendbar. Dieser Fall tritt z.B. bei einer di-
gitalen Lang— und Mittelwellen—-Ubertragung wahrend des Tages auf, wodurch dann eine gute Audio—Qualitat
realisierbar wird.

In Bild 37.4 ist des weiteren erkennbar, dal3 die Gbertragenen Daten in Form von Rahmen strukturiert sind.
Dies ist fur die empfangsseitige Synchronisation notwendig.

e Das OFDM-Symbol #0 besteht nur aus einzelnen Piloten. Deren Verteilung kann zur Charakterisierung
des betreffenden Senders (bzw. des SFN) verwendet werden.

e Das OFDM-Symbol #1 stellt eine CAZAC/M Sequenz (Constant Amplitude Zero Auto Correlation) dar, die
zur Synchronisation mittels Korrelation verwendet wird.

e Mit dem OFDM-Symbol #2 werden Steuersignale zur Einstellung des Demodulators im Empfanger (auf
den aktuellen Ubertragungs—Mode) Ubertragen.

e Zwei bis 3 Subchannels Ubertragen ausschlielZlich Pilot—-Symbole (hier dargestellt die Sub—Channel knin
und kmax). Diese ,continuous pilots* dienen zur Frequenz—Synchronisation des Empfangers.

37.4 Zeit- und Frequenz-Abhangigkeit der Kanal-Ubertragungsfunktion

BetragsmaRig stellt sich die durch die Interpolation zu bestimmende Kanal-Ubertragungs—Funktion |C'(w, t)]
als Flache Uber Frequenz und Zeit (Frequenz—Zeit—-Flache) beispielsweise wie in Bild 37.5 dar. Hier sind zeitlich
unveranderliche Reflexionsverhéltnisse angenommen, wodurch eine regelmafige Struktur der Ubertragungs-
funktion entsteht, wie an den Konturlinien erkennbar wird.
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Bild 37.5: Beispiel einer zeit— und frequenz—abhangigen Kanal-Ubertragungs—Funktion 201og,,{|C/(w,t)|} (drei
Wege Ausbreitung)

Da bei digitaler Ubertragung der Signal-zu—Gerausch—Abstand stets so gering wie gerade noch zulassig
gewahlt wird, hat dies zur Folge, da — bildlich ausgedriickt — die OFDM Symbole an der Stelle der ,Ein-
briche* in der Frequenz—Zeit—Flache in den Stérungen ,untergehen”. Die zu diesen Zeiten in den betroffenen
Subchannels Ubertragenen Daten sind somit verloren.
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38 OFDM Modulatoren und Demodulatoren

Im Prinzip ist das Blockschaltbild fur den Sender und den Empfanger fur ein Vieltragerverfahren ganz einfach.
Man bendtigt nur fur jeden Teilkanal einen 1/Q Modulator im Sender und einen 1/Q Demodulator im Empfanger,
also insgesamt je 2N + 1 Stuck bei 2N + 1 Subchannels.

38.1 Analoge Realisierung des OFDM Modulators
Damit bekommt der OFDM Modulator (bzw. Sender) prinzipiell eine Struktur gemaf Bild 38.1.
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Bild 38.1: Prinzipielles Blockschaltbild eines OFDM Modulators, wie er in analoger Technik realisiert werden
kdnnte. Bendtigt werden 2N + 1 Multiplizierer und die zugehérigen Oszillatoren.

e Die einlaufenden Datenbits werden in 2N + 1 Blocke a m bits aufgeteilt, entsprechend zu den gewahlten
Symbolen. AnschlieRend werden die néchsten (2N + 1) - m Bits des Datenstromes genau so verarbeitet.

¢ Jeweils m Bits werden zu (komplexen) Symbolen eines 2™ Alphabets gemappt.38!

e Der Block g(t) stellt den Interpolator und das Symbol-Verrundungs—Filter dar. Die Interpolation hat dabei
so zu erfolgen, daB die (komplexen) Symbole anschlieBend in Echtzeit verfugbar sind.

e Die (komplexen) Symbole werden jeweils mit einem | & Q Trager auf die entsprechende Subtrager—
Frequenz umgesetzt (komplexe Multiplikation mit anschlieBender Bildung des Realteils).

e Alle Sub—Kanale werden addiert.

e Der mit ,RF—Mod" bezeichnete Block beinhaltet einen Multiplizierer (technisch: Mischer) und einen Os-
zillator, womit das modulierte OFDM-Signal auf die endgultige Frequenz umgesetzt wird.

Die 2N + 1 Mischer und die zugehdrigen 2N + 1 Umsetz—Oszillatoren sind das Problem bei einer analogen
Realisierung dieses Konzeptes. Insbesondere ist es technisch unmdoglich diese Oszillatoren in Bezug auf deren
Frequenzen und (gegenseitigen) Phasen stabil zu bekommen.

38.2 Analoge Realisierung des OFDM Demodulators

Ein prinzipiell ahnliches Blockschaltbild existiert auch fur den Empféanger, Bild 38.2.

Die 2N + 1 Umsetz—Oszillatoren fur die Subchannels missen nun jeder far sich mit dem entsprechenden
Umsetz—Oszillator im OFDM Sender frequenz— und phasenrichtig synchronisiert sein, da eine synchrone De-
modulation notwendig ist. Das ist eine mit analoger Technik kaum lésbare Aufgabe.

Ansonsten enthalt das Blockschaltbild des Demodulators keine Besonderheiten.

e Ein erster Frequenz—Umsetzer (mit ,RF—Demod" bezeichnet) mischt zunachst herunter als Umkehrung
des entsprechenden Schrittes im Modulator.

38.1Der Mapper ist hier mit ,Cod“ (Codierer) bezeichnet.
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e Es folgen die gerade angesprochenen 2N + 1 Umsetz—Oszillatoren fur die Subchannels.
e Nach einem Matched Filter, dessen Impulsantwort mit h(t) bezeichnet ist, folgt die Abtastung.

e Die Abtastwerte der empfangenen Symbole werden einem Entscheider zugefuhrt, der die Schatzung vor-
nimmt.

e Danach werden die erkannten Symbole de—-mapped (mit ,Decod.” bezeichnet) und die daraus gewonnenen
Bitfolgen in einem Parallel-Seriell-Wandler wieder zu einem gesamten Bitstrom zusammengeflgt.

. M A .
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Bild 38.2: Prinzipielles Blockschaltbild eines OFDM Demodulators, wie er in analoger Technik realisiert werden
kdnnte. Bendtigt werden 2N + 1 Multiplizierer und die zugehdrigen Oszillatoren, die synchronisiert werden
mussen.

38.3 Digitale Realisierung des OFDM Modulators und Demodulators

Betrachtet man das Blockschaltbild des OFDM Modulators, Bild 38.1, so genuigt es doch offensichtlich, wenn die
Bedingung fur die Echtzeit fur das dort mit z,7(t) bezeichnete Signal vor dem analogen Frequenz—Umsetzer
erfallt ist. Es ist also leicht mdglich, samtliche davor liegenden Schritte rein digital, d.h. softwaremafig durch-
zufuhren.

Entsprechendes gilt auch fiir den OFDM Empfanger.

Die Fast Fourier Transformation (FFT/IFFT) stellt den Algorithmus zur Verfigung, der die ganze Vor—
Modulation auf die 2N + 1 Subtréger mit einem Schlag leistet. Allerdings muf3 dabei ein Kompromif eingegan-
gen werden, damit die Ordnung der FFT in verntinftigen Grenzen bleibt und damit unter Echtzeitbedingungen
ausgefuhrt werden kann:

e Als Symbolform wird die Rechteck—Form rm angenommen, wodurch man mit 1 Stttzwert fUr jedes Symbol
auskommt; also keine Symbol-Verrundung! Dies wird sich auf das OFDM Spektrum entsprechend
auswirken.

Der digitale OFDM Modulator unterscheidet sich daher vom analogen im Prinzip nur beziglich der Art und
Weise, wie die Modulation auf die Subcarrier erfolgt.

e Im OFDM Modulator wird der ankommende Datenstrom (wie bei dem analogen Blockschaltbild) de—
multiplexed.

e AnschlieRend werden daraus (unverrundete, 1 formige) komplexwertige Symbole gebildet. (mapping)
e Diese bilden die Eingangsgroen fur die IFFT (Inverse Fast Fourier Transform).

e Die IFFT transformierten Symbole werden addiert und bilden das OFDM Zeit-Signal, welches nach einer
D/A-Wandlung mittels eines Frequenz—Umsetzers (RF Mod) auf die (nominelle) Sende—Frequenz trans-
poniert wird.

Hiermit erhalt man das digitale Blockschaltbild fiir die OFDM Ubertragung, Bild 38.3.
Im Empféanger werden die entsprechenden Stufen in umgekehrter Reihenfolge durchlaufen.
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Bild 38.3: Prinzipielles Blockschaltbild eines digitalen OFDM Modulators und Demodulators, bei dem die Mo-
dulation durch eine IFFT und die Demodulation durch eine FFT erfolgen.

38.3.1 Warum IFFT im Sender und FFT im Empfanger?

Da die IFFT die (eindeutige) Umkehrung der FFT ist, ware es eigentlich gleichgultig, wenn der Sender die FFT
und der Empfanger die IFFT ausfuihren wurde. Die getroffene Festlegung lait sich jedoch anschaulich wie folgt
erklaren.

Das ausgesendete OFDM Signal stellt ein Zeitsignal dar. Ublicherweise ist das Ausgangssignal einer IFFT
ebenfalls ein Zeitsignal. Daher kommt also die Festlegung.

Das OFDM Zeitsignal hat somit eine Spektral-Verteilung wie es der Form nach dem Signal am Eingang des
IFFT Blocks entspricht. Das ist aber die Summe der (rechteckformigen) Symbole in den Sub Channel.

39 Leistungs-Dichte-Spektrum der OFDM

39.1 Leistungs-Dichte-Spektrum am Sender-Ausgang

Zunéchst wird mit Hilfe des Blockschaltbildes des OFDM Modulators, Bild 38.1 (Seite 178), und der Herleitung
in Kapitel 3 ,Spektren Digitaler Signale* im Teil ,Basisband-Signale* eine Aussage Uber das Leistungs—Dichte—
Spektrum der OFDM gemacht.

Hierzu sei unterstellt, dal die Daten (und damit auch die Symbole) der OFDM statistisch von einander
unabhangig sein sollen.3®1 Damit ist die AKF (Auto Correlation Function) der Symbole R,,(7) = §(7), weshalb
deren spektrale Leistungsdichte S,,(w) = 1 und damit konstant wird.

Die spektrale Leistungs—Dichte in jedem Subchannel » der OFDM ist somit nur noch von der (rechteckigen)
Form My, /o(t) der Symbole abhangig. Damit folgt fur das Leistungs—Dichte-Spektrum in jedem Subchannel v:

sin((w — w,)Ts/2) |°
Sy (w) = o oTe)2 (39.1)

39.2 Leistungs-Dichte-Spektrum im Empfanger und Orthogonalitat

Vereinfachend 143t sich das Spektrum der OFDM anschaulich mit Hilfe einer Graphik erklaren, Bild 39.1. Hier-
bei ist angenommen, dall die Symbole nur (noch) die Lange Tyt haben sollen. Dies entspricht den Verhaltnissen
im Empfanger nach der Elimination des Guard—Intervalls.

Damit die Zusammenhange Ubersichtlich bleiben, sollen nur insgesamt 5 M—férmige Binar-Symbole zur Bil-
dung eines OFDM Signals verwendet werden. Die Tragerfrequenzen w, der Subchannels sind so gewahlt, dal
fur den Subchannel S; (v = 1) exakt 1 Periode der Tragerschwingung mit der Frequenz w, in die Zeit Tyt
hineinpalt. Die Subcarrier—Frequenzen w, werden zu v - w; gewéhlt, so dal} dann v Perioden der entsprechen-
den Sub-Trager-Schwingung in die Zeit Tnut, hineinpassen. Man erhalt somit (im Empfanger) Bursts gleicher
zeitlicher Dauer mit zu einander orthogonalen Sub-Trager—Frequenzen.

e Die Orthogonalitat der Sub—Trager—Frequenzen findet sich wieder als ,0“ im Namen von OFDM.

391F{r die Pilot—-Symbole trifft das nicht zu.
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Bild 39.1: Prinzipielle Zusammenhénge zwischen den Daten und den Symbolen einer OFDM und das OFDM
Summen-Signal und dessen Spektral-Verteilung. (ohne Guard—Intervall, alle Symbole T\ut, 1ang)
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e Aufgrund der Orthogonalitat kann jeder Sub—Channel stérungsfrei (d.h. ohne Stérung durch die anderen)
ausgewertet werden.

e Die Orthogonalitat ist nur dann gegeben, wenn empfangsseitig exakt die Lange des Nutz—Intervalls Tyut,
ausgewertet wird.

¢ Im Sendesignal besteht keine Orthogonalitat, da T, > Tnut, ist, vergleiche Bild 36.6 (Seite 172).

Betrachtet wird (in diesem Beispiel) also das Summensignal, das tatsachlich dem Empfangs—Signal nach
Abtrennung des Guard-Intervalls entspricht, da es auf das Intervall Ty, beschrankt ist.

N=4 4
. v V-2
sorom(t) = Y su(t) = Y Mrye/2(t — Thuee/2) - sin@rfot); - fo = W= (39.2)
=0 =0 Nutz Nutz

Jeder Burst s;(t) bis s4(¢) stellt einen modulierten Rechteck—Impuls dar. Die zugehdrigen Spektralverteilun-

gen (in einseitiger Darstellung) sind die um f, frequenzmaRig verschobenen % Verlaufe, entsprechend zum
Modulationssatz.

e Die Orthogqnalitat zeigt sich (nach der Abtrennung des Guard-Intervalls) im Spektrum der OFDM dar-
in, daf? die Sl‘:ﬂ Verlaufe die Bedingung nach Nyquist 1 einhalten. Bei jedem Maximum eines % haben
alle anderen eine Nullstelle. Die Maxima werden daher durch die anderen Auslaufer nicht verfalscht.3%-2

Obwohl die Spektren der Subchannels sich teilweise Uberlagern, lassen sich die zugehérigen Zeitfunktionen

infolge der Orthogonalitat empfangsseitig wieder ruckwirkungsfrei trennen.

39.3 Gemessene OFDM Spektren

Wie aus Bild 39.1 zu erkennen ist, ist das Spektrum einer OFDM (nach der Abtrennung des Guard-Intervalls)
naherungsweise von der gleichen Form wie die Daten— bzw. Symbol-Belegung am Eingang des IFFT Prozessors.
Insbesondere an den Stellen, wo die Symbole 0 sind, hat man deutliche Liucken im Spektrum der OFDM.

39.25jehe hierzu Bild 19.2 (Seite 89), wobei dort die Zeit—Achse hierfir durch eine Frequenz—Achse zu ersetzen ist.
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Bild 39.2: Spektren am Ausgang des OFDM Mo-  Bild 39.3: OFDM Spektren am Ausgang ei-
dulators. Hierbei ist dargestellt, wie giinstig sich  nes Senderverstarkers. Bereits ein Intermodula-
bereits eine geringe Roll-Off Verrundung (0 =  tions—Abstand von 30 dB bzw. 20 dB fuhrt zu star-
[0,0.02,0.1]) auswirkt. ken Randaussendungen.

Bei den OFDM Spektren am Sender—Ausgang sind die einzelnen Sub—Channels nicht so deutlich erkenn-
bar, da hier (infolge des Guard—Intervalls) keine Orthogonalitat herrscht. Bild 39.2 zeigt berechnete OFDM-
Spektren. Bei der unverrundeten Symbolform (M) haben die Teilkanale im Spektrum eine w Form. Daher
ist der Schulter-Abstand3®? Sp < 20 dB und die Nebenaussendungen sind sehr hoch. Bereits eine sehr geringe
Symbol-Verrundung (Roll-Off ¢ = [0.02, 0.1]) wirkt sich glnstig auf die AuRerband-Strahlung aus. Bei OFDM
ist jedoch keine Verrundung der Symbole tiblich, so dal} das Spektrum gemafl dem Fall mit ¢ = 0 entsteht. Die
AuRerband-Strahlung wird in der Praxis durch eine nachtragliche steilflankige Filterung beseitigt.3%4

Im OFDM-Spektrum von Bild 39.3 wurde zunéachst ein OFDM Signal (mit o = 0, also 1 formige Symbole) so
gefiltert, dal das mit ,unverzerrt* bezeichnete Spektrum entsteht. Beim Durchgang dieses Signals durch einen
im Prinzip linearen* Sendeverstarker kommt es infolge des hohen Crest—Faktors der OFDM zum Clippen
der Amplituden—Spitzen. Dies auflert sich in unerwiinschten Spektral-Anteilen au3erhalb des Nutzkanals, die
als Neben- oder Stor-Aussendungen bezeichnet werden. Dieser Fall tritt offensichtlich bereits ein, wenn der
Senderverstarker noch 30 dB (Faktor 30 in der Spannung) Headroom (Abstand zur Ubersteuerungsgrenze) hat.
Der notwendige Headroom wird bei einem Sende—Verstarker auch als ,back—off” bezeichnet.

39.3.1 Erniedrigung des Crest-Faktors der OFDM ohne Erh6hung der Randaussendungen

Notwendige Back—Off Faktoren von 20 dB (oder hoher) sind in der Praxis nicht vertretbar. Dies wirde bedeuten,
dal’ die effektive Leistung eines Senders nur ﬁ seiner Spitzen—Leistung sein dirfte! Die Investitionskosten
der Sender wirden dadurch unwirtschaftlich hoch ansteigen.

Zur Erhdhung der effektiven Sendeleistung empfiehlt es sich daher, das OFDM Zeitsignal gezielt (und damit
definiert) in seiner Amplitude zu begrenzen, damit bei gegebener Spitzen—Leistung eines Sende—Verstarkers
noch gentgend effektive Leistung erzeugt werden kann. Ein ,hartes” Clippen kann dabei nicht zur Anwendung
kommen, weil es sonst, wie in Bild 39.3 gezeigt ist, zu unzulassig hohen Nebenaussendungen kommt. Es gibt

hierfar verschiedene Verfahren, denen allen gemeinsam ist, daB sie zeit— und rechen—aufwéandig sind.

1. Unterteilen jedes OFDM-Symbols in mehrere (z.B. 4) gleich groRRe Bereiche und systematisches Verdrehen
der Phasenlagen (z.B. um Vielfache von 7 /2) der einzelnen Bereiche gegeneinander und Heraussuchen
derjenigen Transformierten, die den geringsten Crest—Faktor aufweist.

Die Information Uber die bendtigten Teil-Rotationen mul3 zusatzlich Gbertragen werden. Das muB zeitlich
vor der Ubertragung des gedrehten Symbols passieren, also im vorausgehenden Symbol. Dadurch wird
eine entsprechende Zwischenspeicherung erforderlich, die eine Zeitverzdgerung bedeutet.

393per Schulter—Abstand ist der Unterschied zwischen dem Betrag des Spektrums im Kanal und dessen Wert unmittelbar am Rand
desselben.
394Djese Methode bedeutet eine (leichte) Verbiegung des ausgesendeten OFDM-Signals.
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2. Erhdhen der Zahl der Untertrager um eine Anzahl von ,Dummy“-Untertragern. Diese werden gezielt so
ausgesucht, dal’ der Crest—Faktor des OFDM-Symbols reduziert wird.

Die ,Dummy“—Subchannels muissen zusatzlich Gbertragen werden, wodurch die Brutto—Datenrate erhoht
oder die Netto—Datenrate erniedrigt wird. Hierbei kann im Extremfall die Halfte aller Subchannels (z.B.
jeder zweite) aus ,Dummy“—Kanalen bestehen.3%°

3. Festlegen einer Schwelle fur den zulassigen Crest—Faktor und ,Verbiegen“ des Vektor—-Diagramms durch
Hinzuftigen von geformten Impulsen geeigneter Grof3e und Phase (soft clipping).

Es mul zwar hier keine Zusatz—Information Ubertragen werden, jedoch bedeuten die hinzugefluigten Im-
pulse eine Erhohung des Storgerausches in Bezug auf die Datenibertragung. Man kann hier also nicht
beliebig ,verbiegen“, weil sonst die Symbol- und Bit—Feherrate unzulassig ansteigt. Dieses Verfahren ist
verlust-behaftet, 14kt sich im Empfanger also nicht umkehren.3°6

In Bild 39.4 ist gezeigt, wie mit einigem Aufwand der Crest—Faktor einer OFDM nach der 2. Methode sogar
bis auf 3 dB erniedrigt werden kann. Das OFDM-Symbol wird dadurch stark verformt, wie aus dem Vergleich
der Vektor-Diagramme erkennbar wird. In mehreren Iterations—Schritten erreicht man damit schlieRlich eine
Erhoéhung des Schulterabstandes im Spektrum auf ca. 50 dB, auch wenn der Sende—Verstarker (wie in diesem
Beispiel) nur ein Back—Off von 3 dB aufweist, Bild 39.5.
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Bild 39.5: OFDM Spektren ohne und mit ,Dum-
my“—Daten zur Reduzierung der Nebenaussen-
dungen, Back—Off 3 dB (mehrere Iterationen)

40 Analyse des OFDM Empfangers

40.1 Auswertung von Mis-Matched Symbolen

Der OFDM Sender verwendet (pro Subchannel) N formige Symbole der Lange Ts,. Im Empfanger werden 1
formige Symbole der Lange Tyut, ausgewertet. 1 formige Symbole sowohl im Sender, als auch im Empfanger
sind (zu 100 %) an einander angepalit (matched) fur den Fall, daB sie gleich lang sind. Sind wie bei OFDM die

395Eine Modifikation dieses Verfahrens, bei dem (im Spektrum) in der einen Halfte Daten und in der anderen Halfte nur Dummy-Daten
Ubertragen werden, wird bei DRM als ,Simulcast‘—Verfahren angewendet. Durch Hinzufligung eines RF-Tragers in der Mitte des Spek-
trums erreicht man schlieBlich, daR damit die Hullkurve der modulierten Schwingung (bei idealer Ubertragung) mit einer Amplituden—
Modulation Ubereinstimmt. Ziel ist es hierbei, dal herkémmliche AM-Empfanger auch nach einer Umstellung auf Digitale Modulation
(wahrend einer Ubergangszeit) noch weiter betrieben werden kdnnen. Da die AM jedoch nur im Zusammenwirken aller Subchannels (quasi
als Kompensation der Daten durch die Dummy-Daten) entsteht, bewirkt jegliche Storung dieser Kompensation durch den Ubertragungs—
Kanal, dal3 der demodulierten AM ein sehr deutlich wahrnehmbares scharfes Rauschen tberlagert ist.

396Wird dieses Soft—Clipping auf die Bereiche kleiner Amplituden angewendet, 14Rt sich damit ein ,Loch* in das Vektor-Diagramm der
OFDM einbringen. Dieses wird zur Reduzierung der Auflerband-Strahlung erforderlich, wenn Sende—Verstarker mit EER—Technik zum
Einsatz kommen.

© Prof. Dr.—Ing. Dietmar & Matthias Rudolph 12. April 2011 BTU Cottbus



MV 184 Modulationsverfahren

Sende-Symbole um T langer als die Symbole, mit denen sie im Empfanger verglichen werden, hat man einen
Fall von ,mis—-matched", wodurch ein Energie—Verlust entsteht, der aber durch entsprechende Erhéhung der
Sende-Leistung ausgeglichen werden kann.

Gemal dem Blockschaltbild fir den OFDM Empfanger, Bild 38.2 (Seite 179), werden die Signale der Sub-
channels nach dem Heruntermischen durch die 2N + 1 Mischer und Oszillatoren jeweils einem gleichartigen
Matched Filter h(t) zugefuhrt. Dieses Matched Filter wird als Korrelator ausgefuhrt.

7)) = s() +n(r)| Integrator ot} Sample Output

and
A Reset B hold <

Clock Integrator resets to
zero initial condition at
clocking time.

D

Clocking signal
(bit sync)

Waveform at C

(output) | l L I " ‘—

Waveform at D
(clack)

e 7

Bild 40.1: Intergrate & Dump Verfahren bei M formigen Symbolen, das fur jeden Subchannel auszufthren ist.

Rechteckformige Symbole lassen sich besonders einfach mit Hilfe eines Korrelations—Empfangers auswer-
ten, der nach dem ,Integrate and Dump" Verfahren arbeitet und auf diese Weise eine Matched Filterung
durchfihrt.*%! Bild 40.1 zeigt die dabei auftretenden Signale, wenn beim Heruntermischen nur der Konstant—
Anteil entsttinde.

Tatséachlich entsteht auch noch eine Komponente die eine cos—férmige Schwingung mit der jeweiligen dop-
pelten der Umsetzfrequenz 2w, darstellt und, da alle Frequenz—Umsetzer das gesamte OFDM Signal umsetzen,
noch jede Menge cos—formiger Schwingungen mit anderen Frequenzen.

e Aufgrund der Orthogonalitat filtert das , Integrate and Dump“ Verfahren hierbei jeweils nur den Gleich-
anteil heraus, da infolge der Integrationszeit Ty, Von samtlichen entstehenden cos—formigen Schwingun-
gen Uber exakt eine ganze Anzahl von Perioden integriert wird, wodurch sich hierftir jeweils der Wert Null
ergibt. Somit ist keine explizite Filterung notwendig.*%? Es zeigt sich an dieser Stelle, wie wichtig die
Orthogonalitat fir den OFDM Empfanger tatsachlich ist.

40.2 Die FFT im Empfanger

Dieser ,Integrate und Dump” Prozess mufd nun fur jeden Subchannel so erfolgen. Da die Verarbeitung digital
erfolgt, wird die Integration durch eine Summation ersetzt und damit approximiert. Der Prozess, der dies fur
alle Teilkanale simultan durchfuhrt, ist die DFT (Discrete Fourier Transform), die im Empfanger ausgefuhrt
wird. Zur Durchfihrung der DFT existiert ein effizienter und schneller Algorithmus, die FFT (Fast Fourier
Transform). Ubliche FFT Algorithmen arbeiten mit einer 2er Potenz von Stiitzstellen, also z.B. 2/,

Die empfangenen OFDM Symbole werden abgetastet und davon jeweils 2" Stiitzstellen gebildet. Die da-
durch erhaltenen 2™ komplexen Abtastwerte sind die EingangsgréRen fur die FFT. Die FFT berechnet daraus
die gleiche Anzahl 2™ komplexer Werte als Frequenz—Koeffizienten. Diese entsprechen den 2 komplexen Sym-
bolen am Ausgang des Mappers auf der Sende—Seite und somit den demodulierten Daten—Symbolen.

401gjehe Kapitel 16.3.1 ,Korrelations—-Empfanger* (Seite 72). Dort ist auch gezeigt, daR der Korrelations—Empfanger einem Matched—
Filter—Empfanger gleichwertig ist.

402per , Integrate und Dump® Prozess ist dquivalent zu einer w Filterung, bei der sdmtliche Subtrager—Frequenzen auf die Nullstellen
fallen, wenn exakt Uber Ty, integriert wird.
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Bild 40.2: Veranschaulichung des FFT Analyse—Vorgangs im OFDM Empfanger (Ts = Tnutz)

Bildlich ausgedrickt wird das empfangene Signal durch ein Analyse—Fenster betrachtet und jeder dieser
Abschnitte als in sich periodisch fortgesetzt angenommen. Von einer (nunmehr) periodischen Zeitfunktion
wird dann die Fourier—-Reihe berechnet, Bild 40.2. Diese Vorgehensweise stellt eine Veranschaulichung der
Wirkungsweise der FFT dar.

Auch bei der FFT ist die Orthogonalitat entscheidend.*®3 Nur dann, wenn eine volle Periode einer Schwin-
gung oder Vielfache davon in das (1 formige) Fenster der FFT fallen, entsteht kein ,Leak—Effekt* (,Latten-
zaun“—Effekt).

e Nur dann, wenn die Orthogonalitatsbedingung empfangsseitig exakt erfullt ist, fallen die mit der FFT

berechneten Abtastwerte (Stutzstellen) im Frequenzbereich auf die Maxima der % formigen Spektren
der einzelnen Subchannels und damit gleichzeitig auf die Nulldurchgange der % formigen Spektren
aller anderen (benachbarten) Subchannels. Infolge der S”‘%ﬂ Form ist daher ein sehr genaues Einhalten

des Timings fur die Abtastwerte notwendig.%4

Anders ausgedruckt: Bei Nichteinhaltung der Orthogonalitat enthalten die Abtastwerte — und damit die
Empfangssymbole — Stéranteile, die von allen anderen Symbolen abhéngen. Dies kann zu Fehlern bei der
Decodierung der Symbole fuhren.

40.3 Synchronisation

Nach dem Einschalten des OFDM Empfangers muBl zunéachst ein Synchronisierungs—Vorgang stattfinden. Die-
ser setzt sich aus mehreren Teilen zusammen.

1. Auffinden der Grenzen der OFDM Symbole, damit die FFT ausgeftuhrt werden kann.
Erst danach kommt man an die Daten tGberhaupt erst heran.

2. Detektieren der Continuous Pilots und Korrektur der Frequenz.
3. Detektieren des Anfangs des OFDM Rahmens und Durchzdhlen der OFDM Symbole.
4. Feinkorrektur des Zeitrahmens mittels AKF der CAZAC Symbole.

40.3Beij praktischen Realisierungen eines OFDM Empfangers kann die Orthogonalitat z.B. durch Frequenz— und Phasen—Fehler oder durch
Phasen—Rauschen des Lokaloszillators, sowie durch Ungenauigkeiten des Zeittaktes verloren gehen.

404Ein gleichartiges Problem ergab sich bei der Symbol-Verrundung. Dort wurde jedoch die %@) Verrundung als technisch unbrauchbar
verworfen.
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5. Auswertung der TPS (Transmission Parameter Signalling) Informationen.

Die meisten dieser Vorgange werden mit Hilfe der Korrelation (KKF oder AKF) ausgefuhrt. Als Beispiel soll
die Methode zur Auffindung der Symbol-Grenzen betrachtet werden.

Hierbei spielt das Guardintervall eine wichtige Rolle. Nach Bild 36.5 (Seite 171) stellt das Guardintervall ei-
ne zyklische Erweiterung der Symbole dar. Man hat somit am Anfang und am Ende des ausgesendeten OFDM-—
Symbols zwei identische Abschnitte.

Wird daher im Empfanger das empfangene OFDM Signal (kreuz—) korreliert mit dem um die Zeit Tyt — T
verzdgertem OFDM Signal, so ergeben sich jeweils dann Maxima, wenn die Guardintervalle mit den entspre-
chenden Teilen der Symbole zusammenfallen. Daraus gewinnt man dann die Information tber die Symbol—
Grenzen 405

Zur Veranschaulichung dieser Methode ist in Bild 40.3 die Autkorrelation (AKF) einer OFDM gezeigt. Der
maximale Peak in der Mitte entspricht der exakten Uberdeckung der Symbole, wahrend die kleineren Peaks
zu beiden Seiten die Ubereinstimmung der Enden der Symbole mit den jeweiligen Guardintervallen zeigt. Die
Hohe der Peaks ist dabei proportional zur jeweiligen Zeitdauer.

1.00 4
0.75

0.504

IRICt,)

0.254

0.00 ; oo
-2.0 -1.0 0.0 1.0

t, inms —

Bild 40.3: Autokorrelationsfunktion des OFDM Signals

41 Von der OFDM zur COFDM

Betrachtet man die OFDM aus dem Blickwinkel des Empfangers, so interessiert insbesondere die empfangssei-
tig erzielbare Fehlerrate, die mdglichst gering sein sollte. Unter Berticksichtigung der Ausbreitungsverhaltnisse
im Funk—Kanal wurde bereits im Kapitel 36.2 ,Die Auswirkung der Echos im Zeitbereich* (Seite 170) deutlich,
daR dabei die OFDM auf untragbar hohe Fehlerraten in der GréRenordnung von 10~ kommt. Es muRB also eine
leistungsfahige Fehlerschutz—Codierung (FEC Forward Error Correction) erfolgen.

41.1 Die Notwendigkeit einer Fehlerschutz-Codierung

Ein einfaches Beispiel dient der Verdeutlichung der Problemstellung. Hierflr wird angenommen, dai im Kanal
eine 2 Wege Ausbreitung stattfindet, wobei jeder dieser Ubertragungswege zu Empfangssignalen mit gleicher
Amplitude beim Empfanger fuhrt. Der direkte Pfad und der Echo—Pfad sind also gleich stark. (Unterschied
ist 0 dB.) Die Verzogerung (delay) Tr des Echos solle T = T = Tnutz/4 betragen und somit gerade noch im
zulassigen Bereich liegen.

Bei einer 2 Wege-Ausbreitung mit 0 dB Echos stellt sich der Kanal als Kamm-Filter dar. Die einzelnen
DurchlaRbereiche der Kanal-Ubertragungsfunktion erhalten die Form einer Cos—Kuppe | cos |. Betrachtet man
die empfangene Leistung, wird daraus eine cos? Form, Bild 41.1. Wegen Tr = Tnut;/4 Wird dabei jeder 4. Sub-
channel geléscht.

Auch wenn das Signal-zu—Gerdusch Verhaltnis im Kanal ansonsten oo gro3 wére, ergibt sich hier eine
Symbol-Fehler—Rate (SER symbol error rate) von 25%.41-

405Dje Echo-Stdrungen des Kanals machen eine Mittelung iber mehrere Korrelationsergebnisse erforderlich.
4L1vergleichsweise ist dagegen eine Stérung durch einen einzelnen Stértrager harmlos (wenn auch praktisch nicht vernachlassigbar), bei
dem 1 von 2N + 1 Subchannel gestort ist.
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Bild 41.1: Empfangsleistung in den Subchannels bei einer 0 dB Zweiwegeausbreitung (Ausschnitt)

Eine Fehlerschutzcodierung, die mit harten* Symbol-Entscheidungen (hard decision) arbeitet, ist hier nicht
geeignet. Die Losung des Problems besteht in einer Faltungs—Codierung (Convolutional Coding) mit Soft De-
cision Decodierung (Soft-Decision Decoding). Soft Decision bedeutet, dal nicht nur entschieden wird, ob ein
Symbol diesseits oder jenseits einer Schwelle zuzuordnen ist, sondern daf auch noch bewertet wird, wie sicher
diese Entscheidung ist.

41.1.1 Ein Vergleich mit einer Eintrager-Ubertragung

Zur Darstellung des Prinzips gentigt es, eine 2PSK Ubertragung zu betrachten. Die nominellen Empfangswerte
seien +1 und —1 und die Entscheidungs—Schwelle sei beim Wert 0.

Ein Empféanger mit Hard Decision Entscheidungen ordnet alle Empfangssysmbole, die mit Werten > 0 emp-
fangen werden, dem Wert 1 zu und entsprechendes gilt fur Empfangssymbole mit Werten < 0, die dem Wert —1
zugeordnet werden. Es wird also eine ,Vorzeichen“—Entscheidung getroffen. Es gibt wenig Zweifel daran, dal3
diese Entscheidung richtig ist, wenn die empfangenen Symbole betragsmafiig grof? sind.

Wird jedoch z.B. ein Symbol mit dem Wert 0.3 empfangen, wurde hdochst wahrscheinlich eine 1 gesendet.
Es gibt aber (abhangig von der Stérung im Kanal) auch eine gewisse Wahrscheinlichkeit daftr, dall eine —1
gesendet wurde. Das Vertrauen in die Richtigkeit der Entscheidung wachst also, wenn der Kanal zu diesem
Zeitpunkt ein groRes Signal-zu—Gerausch Verhaltnis hatte.

Der erste Schritt lautet daher:

e Die Information Uber den Zustand des Kanals (CSI Channel-State Information) wird bei einer Soft Deci-
sion mit ausgewertet.

Realisiert ist eine solche Decodierung in einem Viterbi Decoder mit Soft Decision. Ein Viterbi Decoder spei-
chert Informationen Uber den Verlauf der empfangenen Sequenzen und gewinnt daraus Werte fur deren relative
Wahrscheinlichkeit. Mit dieser Kenntnis entscheidet er dann auf —1 oder 1 gemaR der gréf3ten Wahrscheinlich-
keit (Maximum Likelihood).

Zur Berechnung werden die logarithmierten Wahrscheinlichkeitswerte benutzt (log Likelihood), weil sonst
die Werte fur die Wahrscheinlichkeiten multipliziert werden muften. Im Falle von 2PSK ist das entsprechende
Mal fur die Log—Likelihood (oder die Metrik) fur die Zuverlassigkeit der Entscheidungen direkt proportional
zum Abstand von der Entscheidungs—Grenze. Daher erhalt der Viterbi Decoder die beiden Informationen (Vor-
zeichen und Abstand) um daraus eine Soft Decision generieren zu kdnnen.

FUr hoherstufige Modulationen gibt es im Prinzip dhnliche Entscheidungskriterien flr eine Soft Decision.

41.1.2 Anwendung auf Mehrtrager-Modulation

Bei einem zeitinvarianten Eintrager—System werden alle Symbole im Mittel durch die gleiche Geréuschleistung
beeintrachtigt. FUr die Soft—Decision mul3 nur die zuféallige Variation der Gerauschleistung von Symbol zu
Symbol bertcksichtigt zu werden.

Bei einem Mehrtager—System mussen diesbezuglich die einzelnen Subchannel betrachtet werden, weil fur
jeden ein anderes Signal-zu—Gerausch Verhdltnis bestehen kann. Z.B. wird ein Subchannel, der in ein Notch
fallt, praktisch nur noch Gerduschleistung enthalten. Die Symbole, die darin Ubertragen werden haben absolut
keine Zuverlassigkeit. Diese Symbole erhalten ein Flag, womit sie als unzuverlassig gekennzeichnet sind. Um-
gekehrt werden die Symbole, die in einem Subchannel mit hohem Signal-zu—Gerausch Verhaltnis Gbertragen
werden, a priori eine groRere Zuverlassigkeit haben. Diese a priori Information wird mit CSI (Channel State
Information) bezeichnet.
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41.2 Zweiwege Pfad und punktierte Faltungs—-Codes

Im Beispiel des Bildes 41.1 werden alle Symbole (bzw. Bits) die aus der Auswertung der ausgeldschten Subchan-
nels stammen als ,absolut unzuverlassig* gekennzeichnet (flag). Dies ist gleichbedeutend wie eine Loschung
(erasure). Der Viterbi Decoder nimmt praktisch zur Kenntnis, dal3 er Uber diese Bits keine Informationen hat.
Es gibt in der Codierungs—Theorie einen anderen Fall, bei dem auch regelméaRige Erasures zum Einsatz
kommen. Dies sind die punktierten Faltungs—-Codes (Punctured Convolutional Codes).
Faltungs—Codes erzeugen (nach einem vorgegebenen Muster) z.B. 2, 3 oder mehr Ausgangs—Bits pro Ein-

. . 11 . .
gangs-Bit. Man erhéalt damit Code—-Raten von —, 3 usw. Die Fehlerkorrektur-Eigenschaften der Faltungs—

Codes werden dabei um so besser, je kleiner die Code—Raten sind. Aber die zu Ubertragenen Daten—Raten
steigen entsprechend an.
Die Leistungsfahigkeit der Faltungs—Codes ist so gut, daB diese selbst dann noch vorteilhaft sind, wenn bei
der Ubertragung systematisch Bits weggelassen werden. Dies wird mit Punktierung (Puncturing) bezeichnet.
Als Beispiel soll ein Rate 1 Faltungs—Code betrachtet werden. Diese macht aus 1 Eingangs—-Bit 2 Aus-

2
gangs—Bits oder entsprechend aus 2 Eingangs—Bits 4 Ausgangs—Bits. Wird davon 1 Bit punktiert, so gibt es 3

Ausgangs—Bits flr 2 Eingangs—Bits, was einen punktierten Faltungs—Code mit Code—Rate 3 darstellt. Dieser

ist noch sehr leistungsfahig betreffend der Fehlerschutz—Codierung.

Das interessante Ergebnis besteht darin, dafl3 eine COFDM Ubertragung mit Faltungs—Codierung der Rate %
und Soft Viterbi Decodierung, bei der jede 4. Subchannel ausfalit (stark selektiver Kanal) damit immer noch so
gut ist wie eine Eintrager-Ubertragung mit Code—Rate % bei nicht frequenzselektivem Kanal und Soft Viterbi
Decodierung. Dies ist die Starke von COFDM.

41.3 Interleaving

Bei kiirzerem Echo-Delay werden die Notches im Frequenzbereich breiter, so dall immer mehrere neben
einander liegende Kanale davon erfaRt werden. In solchen Féllen erhielte der Viterbi—Decoder keine Einzel—
Fehler, mit denen er gut zurecht kommt, sondern Bundel-Fehler. Um solche Bundel-Fehler zu vermeiden,
werden die Daten senderseitig umsortiert (interleaving). Bei Mehrtrager—Verfahren kann dabei sowohl ein
frequenz-mafiges Interleaven (innerhalb eine OFDM Symbols) als auch ein zeit-maRiges Interleaven
zum Einsatz kommen.

Besteht nur eine ausgepragte Selektivitat im Frequenzbereich, genlgt das frequenzmaRige Interleaving,
wie z.B. bei DVB-T. Kommt eine Zeit—Selektivitat hinzu, wie z.B. beim mobilen Empfang von DAB oder bei
lonospharen—Ausbreitung von Kurzwellen bei DRM, ist auch noch ein zeitmé&Riges Interleaving notwendig.

Bild 41.2 stellt das Interleaving schematisch dar.

sub-channels

ast Fourier
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sequential bits of information
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Bild 41.2: Veranschaulichung des Interleaving in der Zeit— und Frequenz—Ebene
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Eintrager-Modulation mit Frequenzbereichsentzerrung

Digitale Funkubertragungen erleiden auf dem Ubertragungsweg Stérungen, die dadurch zustande kommen,
daR

e das Empfangssignal schwach ankommt und deshalb verrauscht ist. In der Praxis wird die Sendeleistung
so grofd gewahlt, dal3 der EinfluR des Rauschen auf die Fehlerrate vernachlassigt werden kann.

e mehrere unterschiedlich lange Ausbreitungswege bestehen, wodurch die unterschiedlichen ,Funkstrah-
len” (gegeneinander) verzigert eintreffen (Delay Spread). Hierdurch entstehen

- Interferenzen und
— die Datensymbole werden durch die Echos verformt.

Durch Delay Spread ergibt sich ein Frequenz-selektives Verhalten des Ubertragungskanals.

e Sender und/oder Empfanger und/oder Reflektoren sich bewegen, wodurch Doppler Verschiebungen der
~Funkstrahlen* entstehen (Doppler Spread). Hierdurch werden

— die Frequenzbander (Kanéale) der Ubertragung verbreitert und
— die Datensymbole zusatzlich (auf zufallige Weise) moduliert.

Durch Doppler Spread ergibt sich ein Zeit-selektives Verhalten des Ubertragungskanals.

Das Prinzip einer digitalen Ubertragung besteht darin, daR der Sender exakt definierte — und dem Emp-
fanger (genau so) bekannte — Symbole Ubertragt. Ein Symbol ist hierbei eine vereinbarte Kurvenform (im
Zeitbereich), die aus Grinden der Bandbreite ,verrundet” ist, wenngleich haufig zur (zeichnerischen) Vereinfa-
chung M—férmige Symbolformen gewahlt werden. Zur graphischen Veranschaulichung gentigt dann sogar ,,nur*
ein einzelner Punkt in der komplexen Ebene, wodurch sich das Konstellationsdiagramm der verwendeten Mo-
dulationsart ergibt.

In der Regel wird jeweils nur eine einzige Symbolform benutzt. Die Ubertragenen Symbole unterscheiden
sich dann ,nur” in ihren Amplituden und/oder Phasenlagen. In diesen Unterschieden wird die digitale Infor-
mation codiert und damit Ubertragen. Die Aufgabe des digitalen Empfangers besteht deshalb genau darin,
die Amplituden und/oder Phasenlagen der Ubertragenen Symbole zu erkennen und daraus wieder die hierfur
vereinbarte Bitkombination auszugeben.

Um die Amplituden und/oder Phasenlagen der empfangenen Symbole zu erkennen, vergleicht der Empfan-
ger diese mit der ihm bekannten Form der Symbole und der (zulassigen Werte fiir) Amplituden und Phasenla-
gen. Dieser Vergleich geschieht im Zeitbereich durch Korrelation oder durch Matched Filterung. Als Ergebnis
des Vergleichs stehen zu den Abtastzeitpunkten Werte zur Verfigung, die mit den im Empfanger gespeicherten
Werten verglichen werden. Der Empfanger wahlt dabei jeweils den Wert aus, der auf den geringsten Unter-
schied fuhrt.

Wahrend gegen die Stérung durch Rauschen eine Erhdhung der Sendeleistung genugt, hilft das gegentber
Echstérungen (und Dopplerstérungen) nicht weiter. Bei einer Erhéhung der Sendeleistung erhdhen sich auch
die Amplituden der Echos, weshalb man dadurch praktisch nichts gewinnt. Die einzige Modglichkeit besteht
nur darin, die schadliche ,\Wirkung* des Funk—Kanals zu kompensieren. Dies fuhrt auf die Forderung, dafd der
Empfanger ein zusatzliches ,Filter* bendtigt, das alle Stérungen, die auf Echos und Dopplerverschiebungen
bestehen, wieder ,zurechtbiegt”. Ein solches Filter wird mit Kanal-Entzerrer bezeichnet.

e Da die Storungen durch Echos und Doppler dem Empfanger zunéchst nicht bekannt sind — und sich zu-
dem stéandig a&ndern — wird eine Methode bendtigt, um den Kanal zu vermessen, also seine Eigenschaften
(zeitnah) zu bestimmen.

e Da sich die Eigenschaften des Kanals (in zufalliger Weise) andern, muR das Entzerrerfilter seine Eigen-
schaften entsprechend nachjustieren kénnen.

Die Einstellung der Koeffizienten des Entzerrerfilters kann auf folgende Weise geschehen.

e Der Sender Ubermittelt (periodisch wiederholt) eine vorgegebene Datenfolge (Testsequenz, Trainingsse-
guenz, Universal Word), die der Empfanger (genau kennt und) dazu benutzt, um die Filterkoeffizienten
des Equalizers so einzustellen, da Symbolform und Amplituden/Phasenlagen optimal Ubereinstimmen.
Wenn sich die Eigenschaften des Funkkanals nicht (extrem schnell) andern, kann man davon ausgehen,
daR diese Filtereinstellungen auch fur kurz zuvor und kurz danach Ubertragene Symbole richtig sind.
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e Unter Verzicht auf spezielle Trainingssequenzen werden die Filterkoeffizienten aufgrund der Datensym-
bole nachgefuihrt (adaptives Entzerrerfilter mit blind equalization).

In der Dissertation von Hong [59] werden die in der Literatur behandelten Kanal-Schatzungsverfahren
(channel estimation) zur Gewinnung der Kanal-Impulsantwort (CIR channel impulse response) in folgende
Gruppen eingeteilt.

e trainings—basierte und entscheidungs—basierte Kanalschatzungsverfahren, wovon es drei Untergruppen
gibt.

— Parametriertes Modell des Funk—Kanals. Es werden die Parameterwerte des Modells mit Hilfe von
Pilot—-Symbolen ermittelt.

— Kanal-Modell, das auf statistischen Methoden wie der Korrelation zwischen empfangenem Signal
und/oder Pilot—-Symbolen einerseits und bekannten Symbolen andererseits beruht.

— Adaptives Kanal-Modell, das sowohl aus Pilot—-Symbolen als auch aus den detektierten Datensym-
bolen die Parameterwerte des Kanal-Modells bestimmt.

¢ blinde Kanalschatzungsverfahren, die auf keine Pilot—Symbole zugreifen kénnen.

Die Kanalschatzungsverfahren und damit auch der Entzerrer kdnnen (traditionell) im Zeitbereich oder im
Frequenzbereich arbeiten. Nach Yang [60] kénnen bei den in der Literatur behandelten Entzerren im Frequenz-
bereich 2 Typen unterschieden werden.

Typ 1: Block—adaptives Filter mit Anwendung der overlap-save oder overlap—-add Methode.

Typ 2: Eigenwert—Dekomposition zirkularer Matrizen.

Im vorliegenden Skript werden speziell die Methoden behandelt, die sich auch bei der (neuesten) Genera-
tion der Mobilkommunikation (LTE long term evolution) als Modulation fur den Upstream (vom Mobile zur
Basisstation) wiederfinden.

Da die pro Teilnehmer bzw. Mobile erforderliche Frequenz—Bandbreite geringer ist als die gesamte Kanal—
Bandbreite, die der Empfanger der Basisstation verarbeitet, missen die Upstreams mehrerer Mobile frequenz-
maRig in diesen Kanal eingepallt werden. Dies wird durch die Basisstation gesteuert. Die pro Mobile dafur
notwendige Frequenzverschiebung innerhalb des Kanals fur den Upstream erfolgt in der Weise, da das Signal
des Mobiles zunachst einer (M Punkt) FFT unterworfen wird, wodurch ein Signal im Frequenzberich vorliegt.
Durch Verschieben der Ausgangssignale der FFT auf bestimmte Ports einer (N Punkt) IFFT wird diese Fre-
quenzverschiebung erreicht. Nach dieser IFFT steht dann das Ausgangssignal des betreffenden Mobiles als
(vor-modulierte) Zeitfunktion auf der richtigen Frequenz innerhalb des Ubertragungs—Kanals zur Verfugung.

Die Notwendigkeit dieser Verschiebungs—Maoglichkeit innerhalb der Ubertragungsbandbreite macht es also
notwendig, dall der Sender des Mobiles um eine N Punkt FFT und eine N Punkt IFFT mit N > M erweitert
wird.

e Damit stellen die Blocke N Punkt FFT, ,Subcarrier Mapping“ & M Punkt IFFT einen ,Vor—Modulator*
dar, mit dessen Hilfe das Sendesignal eines Mobiles in das zugewiesene Frequenzband innerhalb des
Ubertragungs—Kanals geschoben wird. (Bild 44.4, Seite 202)

42 Die Problemstellung

Funksignale erreichen den Empféanger meist Uber mehrere unterschiedlich lange Wege (multipath). Am Emp-
fangsort Giberlagern sich alle diese Teilsignale. Die Uberlagerung kann dabei konstruktiv oder destruktiv aus-
fallen, je nach Phasenlage der Teilsignale. Diese Art der Betrachtungsweise unterstellt im Prinzip, dal} der
Sender nur eine Tragerschwingung aussendet.

Bei der hier angenommenen digitalen Ubertragung werden jedoch (modulierte) Datenimpulse gesendet, die
dann aufgrund der unterschiedlich langen Wege zeitversetzt eintreffen. Vereinfachend sei der Datenimpuls
mit der kUrzesten Laufzeit als ,Hauptimpuls* und alle spéater eintreffenden als ,Echoimpulse” oder ,Echos"
bezeichnet. Bild 42.1 [61][62][63] zeigt Situationen, wie sie beim Mobilfunk auftreten konnen.

Bei einer digitalen Ubertragung folgen die Datenimpulse, die auch mit Daten—Symbolen bezeichnet werden,
zeitlich ohne Lucke, so dal3 die Echos der friheren Datenimpulse die Hauptimpulse der spéateren stéren bzw.
verzerren.
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Bild 42.1: Beispiele fur die Entstehung von Echos auf dem Funkweg.

Mit verzerrten Impulsformen hat der digitale Empfanger ein Problem. Eine DigitalUbertragung verwen-
det immer nur eine (einzige) Impulsform bzw. Symbol—-Form. Die unterschiedlichen Daten—Werte werden dabei
als unterschiedliche Amplituden—Werte und/oder Phasen—Lagen der Symbole Ubertragen. Sdmtliche zulassigen
Amplituden—Werte und Phasen—Lagen sind dem Empfanger bekannt. Die Aufgabe des Empfangers besteht nun
darin, die empfangenen Symbole mit den ihm bekannten Amplituden—Werten und Phasen—Lagen zu verglei-
chen und die optimale Ubereinstimmung zu finden. Darauf hin kann die daftr vorgesehene Bitkombination
ausgegeben werden. Ohne jegliche Stérung auf dem Ubertragungsweg funktioniert das Verfahren fehlerfrei.

Bei einer Funk-Ubertragung treten am Empfangsort folgende Storungen auf:
e Rauschen wegen schwachem Empfangssignal
e Mehrwege-Ausbreitung durch Echos
e Dopplerverschiebungen infolge Bewegungen von Sender oder Empfanger oder Reflektor

Durch diese Storungen verandern die empfangenen Symbole nicht nur ihre Amplitude und ihre Phasenlage,
sondern zusatzlich ihre Form, sehen also anders aus. Der Empfanger, der nur die im ldealfall zu erwartenden
Symbolformen und deren Amplituden und Phasen kennt, kann deshalb die empfangenen Symbole nur damit
vergleichen. Es ist nicht verwunderlich, dal die Entscheidung im Empfanger deshalb fehlerbehaftet wird. Da
jedoch fur viele Anwendungen eine Bit—Fehlerrate von BER ~ 104, also ein Fehler auf 10 000 Bit, bereits eine
obere Grenze darstellt, wird verstandlich, weshalb bei einer Digitalibertragung viele verschiedene MaRnahmen
ergriffen werden mussen, um unter eine solche Fehlerrate zu kommen.

Die theoretisch einfachste Manahme ware die Erhéhung der Sendeleistung, so dal? das Rauschen am Emp-
fangsort vernachlassigbar ware. Praktische Rauschfreiheit, was fur eine analoge Ubertragung erforderlich ist,
ist fur eine digitale Ubertragung nicht notwendig. Wenn breitbandiges weil3es Rauschen (AWGN additive whi-
te Gaussean noise) die einzige Stérung ist, genugt es, dal3 (fur 16QAM) die Bitenergie E, ~ 12 dB grol3er als
Rauschleistungsdichte Ny ist, Bild 42.2, AWGN-Kurve.

Wenn aber Echo-Stérungen hinzukommen, nutzt es kaum etwas, die Sendeleistung zu erhéhen. Mit er-
hohter Sendeleistung werden namlich auch die Echos proportional zum Hauptimpuls groer, so daR praktisch
nichts oder nicht sehr viel dadurch gewonnen wird, Bild 42.2, Flat—fading und Frequency-selective fading. [60]

Aus den Kurven in Bild 42.2 ist erkennbar, daf3 die Erhdhung der Sendeleistung bzw. der Energie pro Bit E}

e bei Flat—Fading wenig bewirkt
e bei Frequenz—selektivem Fading praktisch wirkungslos ist.

Flat-Fading entsteht, wenn die Echo—Zeiten so kurz sind, dal3 die Echos i.w. den Hauptimpuls betreffen, wo-
durch dieser seine Amplitude &ndert.

Frequenz-selektives Fading entsteht, wenn die Echo—Zeiten so lang sind, daR die Echos nachfolgende Sym-
bole betreffen und diese dadurch in der Form &ndern, was eindeutig den schlimmeren Fall darstellt.

Die einzig wirkungsvolle GegenmalRnahme gegen Echo—Verzerrungen ist eine Entzerrung der empfangenen
Symbole. Allerdings darf man bei einer digitalen Ubertragung nicht nur eine einzige Gegenmafnahme in Be-
tracht ziehen, weil dann ein unverhaltnismagig hoher Aufwand erforderlich werden kann. Das Beispiel hierzu
ist die Erhéhung der Sendeleistung. In der Praxis wird man stets ein ganzes Blindel von Strategien einsetzen,
weil sich dadurch der Gesamtaufwand minimieren laRt. Das macht die Aufgabe einerseits schwieriger aber
auch reizvoller.
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Bild 42.2: Bitfehler—Raten von 16QAM in Kanalen mit Rauschen (AWGN) und Fading durch Echo—Stdrungen.

42.1 Modell der digitalen Funklubertragung

Die Auswirkung der Echos und des Dopplereffektes auf eine digitale Funktbertragung wird hierfur in das Ba-
sisband Ubersetzt, was zu einer Vereinfachung fuhrt. Das bedeutet, daR der hochfrequente Teil im engeren Sin-
ne vom Sender und vom Empfanger in dem Modell nicht vorkommen. Andererseits muB jedoch bertcksichtigt
werden, daf3 die (hochfrequent) modulierten Symbole auf dem Ubertragungsweg durch ihre Amplitude und ih-
re Phase charakterisiert sind (polare Darstellung), entsprechend zu den digitalen Modulationen. Dies wird in
dem Modell im Basisband dadurch berucksichtigt, dafl die Symbole hierbei als komplexwertig angesetzt wer-
den (kartesische Darstellung). Alternativ dazu kdnnen im Basisband ein I-Kanal und ein Q—Kanal angesetzt
werden.

Werden die Symbole komplexwertig angenommen, fuhrt das zu einer kompakteren Darstellung far das
Blockschaltbild des Modells, weil die Parallelstruktur von I-Zweig und Q—Zweig dann nicht extra gezeichnet
werden mussen. Das Blockschaltbild wird dadurch einfacher, Bild 42.3.[66]

_ s(t) r(t) x(t) R
T grlt) I gl N7

Bild 42.3: Basishand—Modell der digitalen Ubertragung mit AWGN Kanal

Hier ist zunéchst das einfachere Basisband—Modell gezeigt, bei dem nur weil’es Rauschen (AWGN) n(t)
das Empfangssignal r(t) beeintréchtigt. Die komplexwertigen Basisband—Symbole sind hierbei mit 5 bezeich-
net. Die Filterung im Sender wird durch die Impulsantwort g (¢) bertcksichtigt, wodurch die (verrundeten)
Sendesymbole s(¢) entstehen. Der Empfanger wird durch ein matched Filter (MF) mit der Impulsantwort
gr(t) = gr(—t) vereinfacht dargestellt. Die Ausgangssignale z(t) des MF werden (im Symboltakt) einem Ent-
scheider zugefuhrt, wodurch dann die empfangsseitigen Schatzwerte 4 entstehen.

Bei einer Funk—-Ubertragung kommt im Modell auf der Senderseite nun noch ein Block H,(f) e—o h(t)
hinzu, der die Auswirkung des Funkkanals beschreibt. Dadurch ergibt sich resultierend eine zusatzliche Fil-
terung der Sende—Symbole, die mit dem MF auf der Empfangerseite alleine nicht mehr ausgegelichen werden
kann. Die Ausgangssignale z(t) des MF sind deshalb noch zu entzerren, was durch den Equalizer E(f) erfolgt,
Bild 42.4.[66] Dessen Ausgangssignale y(t) o—e Y(f) kdnnen dann dem Entscheider zugefiihrt werden.

Die Messung der Impulsantwort ¢(¢) = hy(¢) eines typischen terrestrischen Funkkanals, entsprechend zu den
Verhéltnissen in Bild 42.1, gibt Echo—Strukturen |c(t)| (Echo—Profil) wie sie in Bild 42.5 [64] (links) beispielhaft
gezeigt sind. Die hier dargestellte Impulsantwort entspricht ebenfalls einer Darstellung im Basisband. Die
einzelnen Echos sind daher auch komplexwertig. Die rechte Seite zeigt den zugehdrigen Frequenzgang |C(f)|
dieses Funk—Kanals, bezogen auf das Basisband. Da dieser Frequenzgang nicht konstant ist, liegt somit ein
Ubertragungs—Kanal mit (Frequenz-)selektivem Fading vor.
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Bild 42.4: Basisband—Modell der digitalen Ubertragung mit Funk—Kanal und Entzerrer (Equalizer)
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Bild 42.5: Echo-Struktur und Frequenzgang eines typischen terrestrischen Kanals

42.2 Kanal-Entzerrungsverfahren

Der Funk-Kanal kann als Finite—Impulse—Response (FIR) Filter—Struktur modelliert werden, Bild 42.6 , wobei
die Filter—Koeffizienten ¢;(t) komplexwertig sind (Phasendrehungen) und sich zudem zeitlich &ndern (infolge
der Bewegungen z.B. des Mobilteilnehmers).

Funk-Kanal als FIR Filter

Tw }-I>| At }-I>| At }.I>| A |-
Co C
+ +

A 4
Co Cs CNA C
+ + + uRX(t)

Bild 42.6: Modell des Funk—Kanals als FIR-Filter. Die Filter-Koeffizienten ¢; missen in Abhangigkeit von der
Anderungsgeschwindigkeit (Doppler) des Funk—Kanals neu bestimmt und geladen werden.

Urx(®)
O—»
ci(t)

b

Zur Entzerrung bendtigt der Empfanger ein Filter, das die inverse Ubertragungsfunktion E(f) ~ ﬁ des
Funk—Kanals C(f) nachbilden kann. Ein solches Filter kann als FIR-Filter oder als IIR-Filter (IIR infinite
impulse response) ausgebildet sein, Bild 42.7. [65]

Die GrdfRe y[n] ist die Zeit—diskrete (abgetastete) entzerrte Signalform. Diese wird dem Symbol-Entscheider
zugefuhrt, der sich dann fur eines der zulassigen Symbole (bzw. der zulassigen Amplitude und Phase) entschei-
det. Zur Entzerrung wird in der 11R-Struktur, Bild 42.7 (rechts), die Ruckfuhrung nicht (wie hier gezeichnet)
direkt von y[n] abgegriffen, sondern erst hinter dem Symbol-Entscheider. Die IIR-Struktur ist dadurch nicht
mehr linear, sondern nichtlinear, jedoch ergibt sich daraus eine bessere Entzerrung als mit einer linearen Struk-
tur. Die FIR-Struktur stellt dagegen einen linearen Entzerrer dar.

Die Werte der Koeffizienten des Entzerrer—Filters (a;; b; in Bild 42.7; ¢;[n] in Bild 42.8) werden im Empfanger
mit Hilfe eines Regelkreises gewonnen, Bild 42.8, der als adaptives Filter bezeichnet wird. [65]

Die Funktionsweise kann prinzipiell wie folgt beschrieben werden. Da bei einer digitalen Ubertragung alle
Parameterwerte exakt definiert sein mussen, kennt der Empfanger die Form der Symbole und deren Amplitu-
den und Phasen. In Bild 42.8 seien die zulassigen Symbole mit g[n] bezeichnet. Der Regelkreis steuert nun die
Filterkoeffizienten ¢;[n] so, daf die entzerrten Empfangs—Symbole y[n] nur noch um einen (kleinen) Fehler ¢[n)
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Bild 42.8: Prinzip eines adaptiven Filters zur Entzerrung der Symbole.

von den zuléassigen Symbolen g[n] abweichen.

Bei dieser Betrachtungsweise wird die digitale Ubertragung im Zeitbereich beschrieben. Dies ist in so weit
logisch und konsequent, als der digitale Empfanger die Form der empfangenen Symbole (einschlie3lich deren
Amplitude und Phase) auswertet. Das entspricht aber genau einer Darstellung im Zeitbereich. Die entspre-
chenden digitalen Modulationen sind die ,Eintrager—Modulationen“, die traditionell im Empfanger bislang nur
mit adaptiven Entzerrer—Strukturen geman Bilder 42.7 und 42.8, also im Zeitbereich, arbeiten.

Digital realisierte Entzerrer—Filter entsprechend zu Bild 42.7 arbeiten im Symbol-Takt oder in erhdohter
Taktrate (Oversampling), worauf sich die Variable [n] bezieht. Die Anzahl der Abgriffe (tap) N; M in Bild 42.7
bestimmt sich daher aus der Verzégerung des spatesten zu berucksichtigenden Echos der Kanal-Impulsantwort
Bild 36.2 bezogen auf die (zeitliche) Dauer der Symbole. Bei langen Echos und schneller Datentbertragung mit
entsprechend kurzen Symboldauern kommen dann sehr lange Entzerrer—Filter mit grolRen Werten fur N; M
zustande. Man erhalt damit sehr rechenaufwendige Strukturen, die z.Z. noch an die Grenze der technischen
Realisierbarkeit stofRen. Das ist ein Nachteil der Entzerrung im Zeitbereich. )

Im Prinzip konnte die Entzerrung somit ganz einfach dadurch erfolgen, dai? die Ubertragungsfunktion E(f)
des Entzerrers gleich der inversen Ubertragungsfunktion ﬁ(f) = ﬁ des Funk—Kanals gemacht wird. Da-
durch ergibt sich Hy(f) - E(f) = 1 bzw. C(f) - E(f) = 1, wodurch die verzerrende Wirkung des Funk—Kanals
aufgehoben ware. Diese Methode wird mit Zero Forcing bezeichnet.

Die Entzerrung nach dem Zero Forcing Prinzip hat aber einen entscheidenden Nachteil. Das sieht man
sofort ein, wenn man das Blockschaltbild 42.4 betrachtet. Da das Rauschen n(¢) am Eingang des Empfangers
anliegt, wird dieses durch den Equalizer E(f) in allen den Frequenzbereichen sehr stark verstarkt, wo |E(f)]
sehr gro3 werden muf? um die geringen Werte von |C(f)|, Bild 42.5 (rechts), auszugleichen. Dies fuhrt dann
dazu, dal? das Signal/Gerausch—Verhaltnis sich so weit verschlechtert, da das entzerrte Signal nicht mehr
fehlerfrei ausgewertet werden kann.

e In der Praxis mufl deswegen ein Kompromif} zwischen optimaler Entzerrung der Symbole einerseits und
zulassiger Stérung durch Rauschen andererseits gefunden werden.
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42.3 Vieltrager—-Modulation

Als Abhilfe aus diesem Dilemma bieten sich die Mehrtrager—Modulationen (OFDM bzw. COFDM coded ortho-
gonal frequency multiplex) an, die hier nochmals zitiert wird, um den Unterschied zur Eintragermodulation
mit Frequenzbereichsentzerrung zu verdeutlichen. Hierbei werden in vielen frequenzmaRig parallelen Teil-
kanalen (subchannel, oft auch subcarrier benannt) entsprechend (zeitlich) lange Symbole tbertragen, wodurch
die durch den Kanal erzeugten Echos nur noch den Anfang dieser Symbole beeintréachtigen. Diese verzerrten
Anfangsteile der Symbole werden im Empfanger ausgeblendet und nur noch die von Echos nicht verzerrten,
also ,eingeschwungenen” oder stationdren Teile der Symbole ausgewertet, Bild 42.9.

Symbol N . Symbol N+1 |  iSymbol N+2 |  Symbol N+3

- N

TN utz TG TG

A

TSV TG TNutz

Bild 42.9: Struktur der Vieltrager—Modulation mit Bertcksichtigung des Guard-Intervalls

e Diese stationaren Teile der Lange Tnuz unterliegen dadurch ,nur noch* einem Flat Fading, das sich
gleichmaRig in jedem Teilkanal auswirkt. Gegenuber einem selektiven Fading ergibt sich hieraus eine
Verbesserung der Bitfehler—Rate, Bild 42.2 (Seite 192), die jedoch fur eine praktische Datenubertragung
nicht ausreicht.*?!

Der Datenstrom wird beim Mehrtragerverfahren in Blocke unterteilt, deren Lange so gewahlt wird, daf3 die
Anzahl der aus den Daten gebildeten Symbolen gleich der Anzahl der Teilkanale ist. Da die Teilkanale sich in
ihrer Mittenfrequenz unterscheiden (subcarrier), werden die Bocke von Symbolen jeweils als im Frequenzbe-
reich befindlich betrachtet. Uber eine Inverse Fast Fourier Transformation (IFFT) wird dann eine Zeitfunktion
gebildet, die Gber den Funk—Kanal Ubertragen wird. Im Empfanger werden dann mit Hilfe einer Fast Fourier
Transformation (FFT) wieder die Symbolblécke gebildet, die zusammengefiigt und decodiert dann den emp-
fangsseitigen Datenstrom ergeben.

Die Kanal-Entzerrung geschieht bei OFDM dadurch, daR zusatzlich Pilot—-Symbole so in die Blocke ein-
gefugt werden, daB sich in der Zeit—Frequenz—Ebene normierte Stutzwerte ergeben, wodurch sich die entzerrten
Werte der dazwischen liegenden Symbole durch Interpolation berechnen lassen. Dadurch wird eine Entzerrung
(des Flat Fading jedes Teilkanals) im Frequenzbereich erreicht. Das entspricht einer Entzerrung nach dem Ze-
ro Forcing Verfahren. Dieses ist hier deswegen ,zulassig”, weil die Signal/Gerausch—Verhaltnisse der jeweiligen
Teilkanale unverandert bleiben, so daf? nur die Teilkandle mit geringem S/N nicht ausgewertet werden kénnen
und zu Fehlern beitragen.*?2

Vorteilhaft an dem Verfahren ist, daf3 es fur die FFT/IFFT effektive und schnelle Routinen gibt, wodurch
die hierfur erforderliche Rechenleistung geringer ausfallt als bei einer Entzerrung im Zeitbereich. Der rechen-
technische Vorteil, den COFDM durch die Anwendung der FFT/IFFT hat, ist der Grund daftr, daR die Viel-
tragermodulation eine breite Anwendung fand, so z.B. beim terrestrischen Rundfunk (DVB-T, DAB, DRM) bei
WLAN und anderen Datenverbindungen Uber Funk.

Wichtige Schwachpunkte von OFDM/COFDM wurden dabei zunachst in Kauf genommen oder nicht beach-
tet. Diese sind:

e Ein hoher Crest-Faktor (PAPR peak-to—average power ratio) von ca. 13 dB, entsprechend zu Rauschen
mit GauR-férmiger Amplitudenverteilung, resultierend aus der Summierung vieler von einander un-
abhangigen Teilkanalen fur das Sendesignal.

421 Aus diesem Grund wird OFDM immer nur in codierter Form als COFDM eingesetzt.
422Dje daraus resultierende Fehlerrate liegt in der GréRenordnung 10% — 25%, weshalb die Daten i.a. mit Hilfe einer Faltungs—Codierung
oder einer Turbo—Codierung gegen Fehler geschitzt werden mussen. Aus OFDM wird damit codierte OFDM: COFDM.
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e Eine hohe Anforderung an die genauen (Mitten—)Frequenzen der Teilkanéle auf der Empfangerseite und
damit an die Genauigkeit der Frequenzumsetzung im Empfanger.

Insbesondere der Crestfaktor von 13 dB, was bedeutet, dal? die Spitzenleistung (des Senders) das 20—fache
der mittleren Leistung ist, fuhrt dazu, daf3 der Sender einen solchen Arbeitspunkt bendtigt, der zu einem sehr
schlechten Wirkungsgrad fuhrt. Bei mobilen Geraten (Handy usw.) bedeutet das, dal? der Akku entsprechend
schnell erschopft ist. Bei der neuesten Generation von Mobilgeraten (LTE long term evolution) wurde daher ein
Eintrager—Verfahren mit Entzerrung im Frequenzbereich (SC-FDE single carrier — frequency domain equa-
lization) fur den Sender des Mobilgerates (upstream) vorgesehen, das die Vorteile der OFDM hat, ohne aber
deren Schwachpunkte zu haben.

43 Eintragermodulation mit Frequenzbereichsentzerrung

43.1 Vergleich mit OFDM

Zum Vergleich zwischen OFDM und SC-FDE (single carrier — frequency domain equalization) werden im er-
sten Schritt nur die Blocke ,FFT*, JIFFT* und ,Entzerrer* (equalizer) betrachtet, Bild 43.1 [66].

3> T L FFT I_> equalizer —| |FFT I_>

SC/FDE transmitter
SC/FDE receiver

IFFT 1 EED equalizer {5

Y

OFDM transmitter OFDM receiver

Bild 43.1: Vergleich zwischen SC—-FDE und OFDM Ubertragungs—Systemen

Der IFFT-Block, der bei OFDM im Sender ist, ist bei SC-FDE am Ende des Empfangers zu finden. Wenn
man annimmt, dal der Entzerrer (equalizer) linear sei, sind die beiden Strukturen gleichwertig, weil ja die
FFT/IFFT ebenfalls linear sind. Bei einer Kettenschaltung von linearen Blécken ist es aber belanglos, in welcher
Reihenfolge die Blocke angeordnet sind.**! Die Entzerrung im Frequenzbereich beruht also ebenfalls auf der
Anwendung der FFT/IFFT und kann somit die bekannten gunstigen Routinen dafur nutzen.
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* CP: Cyclic Prefix, PS: Pulse Shaping

Bild 43.2: Erweiterter Vergleich zwischen SC—-FDE und OFDM Ubertragungs—Systemen

43.1Beij praktischen Realisierungen ist dabei darauf zu achten, daB durch die Umsortierung keine Ubersteuerungen und damit Nichtlinea-
ritaten entstehen.
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In Bild 43.2 [64] wird nun der Vergleich zwischen OFDM und SC-FDE auf den Cyclic Prefix und die Sym-
bolverrundung (PS pulse shaping) erweitert.*3

Besonders einfach wird die Echo-Entzerrung bei OFDM dadurch, dall nur der (stationare) Teil der Symbole
ausgewertet wird, der nicht mehr durch Echos gestort ist und somit nur einem Flat Fading unterliegt.

Um diesen Vorteil auch fur SC-FDE ausschépfen zu kénnen, wird der Datenstrom auch hierbei in Blocke
unterteilt und (wie bei OFDM) ein Teil der Daten vom Ende jedes Blocks an dessen Anfang angefigt (CP
cyclic prefix). Dieser Cyclic Prefix ist dabei (mindestens) so lang zu wahlen, wie es der Verzdgerung des letzten
(noch zu berucksichtigenden) Echos entspricht. Im Empféanger wird dieser Cyclic Prefix, auch Guard Intervall
genannt, wieder entfernt und damit die Teile, die von den Echos betroffen sind. Somit bleibt auch hier nur der
stationare Teil Ubrig, der wiederum einem Flat Fading (innerhalb der Teilkanale, die im Empfanger gebildet
werden) unterliegt.

43.2 SC-FDE Blockstruktur
In der SC-FDE Blockstruktur, Bild 43.3 [66], wird die senderseitige Block—Bildung der Daten mit ,Serial to

parallel“ bezeichnet.
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Bild 43.3: Modell der physikalischen Schicht des SC-FDE Ubertragungs—Systems
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In diesem Blockschaltbild sind die bei einer digitalenﬂUbertragung anzuwendenden Standard—Methoden
bzw. Strategien vertreten, die, in einer auf das spezielle Ubertragungssystem zugeschnittenen Mischung, ein
optimales Ergebnis bei minimalem Gesamtaufwand ergeben.

Scrambling — Descrambling: Den Daten werden Uber eine EXOR Stufe eine PN—Folge (pseudo noise) ad-
diert. Damit vermeidet man lange 1-Folgen oder 0—Folgen im Datenstrom. Im Empfanger wird Uber ei-
ne EXOR Addition die gleiche PN-Folge nochmals addiert (Descrambling), wodurch sich wieder die Ur-
sprungsdaten ergeben.

Coding — Decoding: Dies ist eine Fehlerschutz—Codierung (FEC forward error coding), bei der z.B. mit Hilfe
einer Faltungs—Codierung zusatzliche Redundanz zum Datenstrom hinzugeftigt wird. Im Empfanger wird
in diesem Fall ein Viterbi—Decoder verwendet.

Interleaving — Deinterleaving: Hierbei wird der aufbereitete Datenstrom senderseitig umsortiert und da-
durch in einer anderen Reihenfolge gesendet. Im Empfanger wird die Umsortierung wieder rickgangig
gemacht. Tritt im empfangenen Datenstrom nun ein Burstfehler auf, so wird dieser Burstfehler durch das
Deinterleaving in Einzelfehler aufgelést, die sich dann vom Viterbi—Decoder leicht korrigieren lassen.

Mapping — Demapping: Beim Mapping werden binare Daten zu Symbolen zusammengefal3t. Diese Symbo-
le haben zwar alle die gleiche Form, unterscheiden sich jedoch durch ihre Amplitude und/oder ihre Phase.
Amplitude & Phase entspricht der polaren Darstellung. Gleichwertig dazu ist die komplexe Darstellung
mit Realteil und Imaginarteil. Deshalb werden die Symbole auch als komplexwertig bezeichnet. Beim emp-
fangsseitigen Demapping werden den (vom Empfanger erkannten) Symbolen wiederum die zugehérigen
Binardaten zugeordnet.

432Eine Symbol-Verrundung wird bei OFDM nicht angewendet. Fir jedes M—formige Symbol wird 1 Stiitzwert in die IFFT eingebracht.
Zur spektralen Begrenzung ist ein extra Filter hinter der IFFT erforderlich.
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Die Amplituden und Phasen der Symbole werden in der komplexen Ebene durch Punkte dargestellt, wo-
durch man zu den fir die jeweilige digitale Modulation typischen Konstellations—Diagrammen kommt.#33

Daten-Segmentierung: Rahmen & Blécke Der Datenstrom wird in Blocke der Lange N unterteilt (segmen-
tiert; hier ,Serial to parallel* bezeichnet). Das ist notwendig, wenn im Empfanger zur Entzerrung im Fre-
guenzbereich die FFT/IFFT (mit NV Punkten) verwendet werden soll. Eine gleichartige Blockbildung des
Datenstroms wird auch bei der OFDM/COFDM angewendet, weshalb sich ein entsprechender Vergleich
mit dieser Modulationsart anbietet, Bild 43.2 (Seite 196).

Preamble section 1 Preamble section 2

7

X
la~}
(S
<
—_
o
(S
o

x
4

Bild 43.4: Beispiel fur die Rahmenstruktur

Mehrere Blocke mit Prdambeln am Beginn bilden einen Rahmen, Bild 43.4 .[66]

Praambel 1: Dieser Teil des Rahmens dient zur (groben) Synchronisation von Zeit und Frequenz, sowie
der Pegelregelung (AGC automatic gain control)

Praambel 2: Dieser Teil enthélt 2 Pilot-Tdne und ein verlangertes Guard-Intervall. Mit diesen Infor-
mationen gewinnt der Empfanger die erforderlichen Werte zur genauen Synchronisation von Zeit und
Frequenz. Weiterhin werden hieraus die zur Kanal-Schatzung und damit fur den Entzerrer notwen-
digen Informationen gewonnen.

Guard-Intervall einfugen — entfernen: Die Datenbldcke werden durch ein Guard—Intervall erweitert. Die
Lange des Guard—Intervalls muf groBer sein als es der (Verzogerungs-)Zeit des spatesten zu berucksich-
tigenden Echos entspricht. Hierdurch wird erreicht, dal? die einzelnen Datenblécke nicht durch Echos der
vorausgehenden Bldcke beeintrachtigt werden. Das ist eine MaBnahme, die auch bei OFDM/COFDM in
gleicher Art angewendet wird.

Cyclic Prefix CP: Hierbei wird ein Teil der Daten(-Symbole) vom Ende jedes Blocks an den Anfang
(als CP cyclic prefix) kopiert. Man erhalt damit (quasi) eine zyklische Periodizitat in jedem Block.
Eine derartige zyklische Periodizitat hat auch die FFT/IFFT. Durch den CP werden die Bldcke an die
Bedingungen der FFT/IFFT angepal3t.

Unique Word UW: Hierbei wird das Guard-Intervall zwischen den Datenblocken mit einer speziellen
CAZAC (constant amplitude zero auto correlation) Datensequenz aufgefiillt. Die CAZAC Datense-
guenz dient der Vermessung des (Funk—)Kanals und damit der Gewinnung der Daten flr den Ent-
zerrer.

Bild 43.5 [66] zeigt diese Blockstruktur. Tiet ist die Lange der hierfur anzuwendenden FFT/IFFT.

Upsampling — Downsampling: Da die Amplitude und Phase (bzw. Real- und Imaginarteil) der Symbole
(entsprechend zu den Punkten der Symbol-Konstellation) mit einem komplexen Wert beschrieben wer-
den kann, genugt fur diesen Teil eine entsprechend geringe Datenrate. Als Zeitfunktionen ergaben sich
daraus nach einem D/A-Wandler allerdings rechteckformige Zeitverlaufe mit entsprechend breitem Spek-
trum. Auf dem Funkweg ist aber die Bandbreite begrenzt, weshalb dort verrundete (modulierte) Symbol-
formen mit bandbegrenztem Spektrum erforderlich sind. Eine verrundete Symbolform benétigt aber zu
ihrer Beschreibung mehrere Stltz— oder Abtastwerte. Daher ist hierfur eine Erhdhung der Abtastrate

433gjehe hierzu 25.2.8 ,Weitere Symbol-Konstellationen* (Seite 123).
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Bild 43.5: Datenblécke mit Cyclic Prefix CP bzw. Unique Word UW als Guard-Intervall

(upsampling) erforderlich. Im Empfanger wird die Abtastrate hinter dem Matched Filter (MF), mit des-
sen Hilfe die (zulassigen) Symbolformen bzw. deren Amplituden und Phasen verglichen werden, wieder
erniedrigt (downsampling).

Transmit filter — Matched filter: Digitales Filter im Sender zur Symbolverrundung und Bandbegrenzung
des Spektrums. Die D/A ruckgewandelten und nun kontinuierlichen (analogen) Zeitfunktionen der Sym-
bole werden im 1/Q—Modulator zum hochfrequenten Signal gewandelt und ggf. auf eine hohere Sende-
frequenz gemischt (nicht im Blockschaltbild enthalten). Im Empfanger dient das MF zur Erkennung der
Symbole.

43.3 Filterung im Frequenzbereich

Im Blockschaltbild des SC-FDE Systems, Bild 43.3, ist die Filterung fur das Matched Filter und das Equali-
zer Filter im Frequenzbereich durchzufuhren, im Unterschied zu der sonst in der digitalen Signalverarbeitung
ublichen Filterung im Zeitbereich. Eine Filterung im Zeitbereich muf} eine Faltung x nachbilden, was mit Hilfe
von FIR oder IIR Filterstrukturen geschieht, Bild 42.7 (Seite 194). Dagegen lauft eine Filterung im Frequenz-
bereich auf eine Multiplikation hinaus. Wegen der Verwendung der FFT/IFFT wird diese Methode ,Schnelle
Faltung“ genannt. Bild 43.6 [65] zeigt die Aquivalenz der beiden Methoden.

[xp[nl‘ Lh.,[n] [xv[n]] | hv[n]]
o ]
*

o
o
3

N
Yolk]
IIDFT

=
)

¥oln]

Bild 43.6: Faltung im Zeitbereich und Schnelle Faltung im Frequenzbereich; die DFT/IDFT wird als FFT/IFFT
realisiert.

Da die FFT/IFFT zyklische bzw. periodische Funktionen unterstellt, ergibt sich zunéchst eine zyklische Fal-
tung, die aber in eine lineare Faltung tberfuhrt werden kann, wofir hier die ,Overlap—Save" statt der ,Overlap—
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Add“ Methode verwendet werden.*34

Far die Entzerrung im Frequenzbereich kann das Zero Forcing Verfahren nicht angewendet werden, da
wegen des Eintragerverfahrens alle Symbole (eines Blocks) die gesamte Ubertragungsbandbreite ausnutzen.35
Die Bedingung fur die MMSE (minimum mean square equialization) Entzerrung lautet daher nun nach [34] und
[68] fur die Koeffizienten e,, des Entzerrers*3-6

1
Cm) +

Hierbei ist C(n) der Wert der Kanal-Ubertragungsfunktion C(f) im jeweiligen Teil-Kanal n = 0--- N—1 und
(S/N) das mittlere Signal/Stor-Verhaltnis am Ausgang des Empfangsfilters.*>” Fur ein Eintrager—System mit
Frequenzbereichs—Entzerrung kann ein prinzipielles Blockschaltbild geman Bild 43.7 [34] angegeben werden.

Ep =

(43.1)

Sender Empfanger

—»
b(i)| Map GI
—»

Frequenzbereichsentzerrer

TH

I

(i, k) y(i, k)

g €y
€1
GI'' F>{DFT g%e"' IDFT > Demap.
E EN-1

Symboltaktkanal

Bild 43.7: Blockschaltbild eines Eintragersystems mit Frequenzbereichs—Entzerrer

Die Aufspaltung in N Subchannel, die bei OFDM auf dem Ubertragungskanal vorliegt, wird hier erst im
Empfanger vorgenommen. Jeder dieser Subchannel wird dabei gemaf Gleichung (43.1) entzerrt.

Simulationen von Bitfehlerraten aus [34] zeigen daB das Eintragerverfahren mit Frequenzbereichs—Entzer-
rung (MMSE) im uncodierten Fall dem OFDM uberlegen ist. Wird eine Kanal-Codierung angewendet (COFDM)
schneidet OFDM etwas besser ab als das Eintragerverfahren mit Frequenzbereichs—Entzerrung, wobei in die-
sem Fall die Symbole innerhalb eines Blocks gescrambelt wurden. Ein Eintragerverfahren mit Zero Forcing
(ZF) Entzerrung schneidet in beiden Fallen am ungunstigsten ab, Bild 43.8 [34].

a) uncodiert, b) Faltungscode (R = 1/2)
4] [0} T v
10 o 100 [ o
b -e- MMSE S " ™= |~ MMSE
10_1 » e . -+ OFDM | | 10_1 ~ B, ‘ i OFDM
1 - 1
21072 . 21072 »
IR ,:: [am ™
1073 10*3 ‘\+\>
\-K.
—4 _4 . N
107 5 10 15 20 1079 "2 4 6§ 8 10 12 14
Eb/No indB — Eb/NO indB —

Bild 43.8: Vergleich der Bitfehlerraten zwischen Eintrégersystem und OFDM

434sjehe das Skript: ,Die Diskrete Fourier—Transformation und ihre Anwendung in der Nachrichtentechnik*[5]

4351m Unterschied zu OFDM, wo jedes Symbol frequenzmaRig nur in seinem eigenen Subchannel zu finden ist.

438F(r einen rauschfreien Kanal mit (S/N) — oo ergibt sich hieraus die Zero Forcing Lésung.

43.77ur Messung der Ubertragungsfunktion C(f) und der Kanal-Impulsantwort (CIR) ¢(t) siehe das Skript ,Funk—Kanal*.[72]
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44 3GPP-LTE Upstream

Das 3GPP Long Term Evolution (LTE) Mobilfunksystem nutzt als Modulation fir den Upstream, d.h. vom
Mobile zur Basis—Station das SC-FDE Verfahren. Als Griinde dafiir werden benannt:[64]

e Eine Eintrager—Modulation hat einen kleineren Crestfaktor (PAPR peak to average power ratio) als eine
Mehrtragermodulation (COFDM), welche mit ca. 13 dB Crestfaktor eine 20 fache Spitzenleistung bezogen
auf die effektive Leistung erreicht. Bei COFDM mul demzufolge der Sendeverstéarker in einem linearen
Arbeitspunkt mit entsprechend hohem Back—Off arbeiten, was einen geringen Wirkungsgrad ergibt, wo-
durch der Akku rasch erschopft ist. Deshalb hat man sich fur das Mobile gegen COFDM und fiur SC-FDE
entschieden.

e SC-FDE ist robust gegen Delay Spread, speziell auch bei Zweiwege—Ausbreitung, bei der Nullstellen (spec-
tral null) in der Kanal-Ubertragungsfunktion entstehen kénnen.

e SC—FDE ist gegenuiber Frequenz—Offset weniger empfindlich als COFDM.

44.1 SC-FDMA als Zugriffsverfahren

Far den Fall, daf? die Mobile ohne Riickmeldung von der Basisstation Uber den Kanal-Zustand senden wtirden,
gabe es die Mdoglichkeiten geman Bild 44.1.[69]

e FDMA (frequency division mutiple access): jedem Mobile wird ein Sub—Channel zugeordnet. (Die Sub-
Channel beziehen sich auf die Entzerrung im Frequenzbereich, wo die gesamte Bandbreite des Kanals fur
den Upstream in Sub—Channels aufgespalten wird.)

e TDMA (time division multible access): jedem Mobile wird ein Zeitschlitz zugeordnet (der sich periodisch
wiederholt). Hierbei wird in jedem Zeitschlitz die gesamte Kanal-Bandbreite belegt.

Frequency division multiple access (FDMA)  Time division multiple access (TDMA)

frequency frequency
user 1 user 1
2
user 3 B user 3
user 5 k-] user 5
user 6 Z,‘ user 6
(]
=]
o
(]
&=
. time
time

_—

time diversity

Bild 44.1: FDMA und TDMA

Tatséchlich wird jedoch die Ubertragungsqualitét jedes Mobiles aufgrund des momentanen Zustandes des
Funkkanals in der Basisstation ausgewertet und der zu verwendende Sub—Channel pro Mobile durch die Ba-
sisstation festgelegt, Bild 44.2 [64], wodurch sich beispielhaft folgendes Zeit—Frequenz—Muster ergibt, Bild
44.3.[69]

Da eine Basis—Station mehrere Mobiles gleichzeitig bedient, muB hierfir das Modulationsverfahren so mo-
difiziert werden, daR pro Mobile die zugewiesenen Sub—Channel verwendet werden. Man kommt damit zum
SC-FDMA (single carrier frequency division multiplex) Verfahren, Bild 44.4.[64]

Die gesamte Bandbreite fur den Upstream wird nicht durch ein einzelnes Mobile belegt, sondern nur ein Teil
davon. Daher hat nun die Senderseite (im Unterschied zu SC-FDE) sowohl eine DFT (mit N Punkten) als auch
eine IDFT (mit M Punkten) auszufuhren. Hinter der FFT liegt das Signal im Frequenzbereich vor und kann
dort durch Verschieben an geeignete Ports der IFFT in die zugewiesenen Sub—Channel verschoben werden.
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Bild 44.2: Steuerung der Sende—Frequenz der time diversity
Mobile durch die Basis—Station
Bild 44.3: Zeit—-Frequenz—Muster fur die Bele-
gung der Sub—Channel durch die Mobile
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Bild 44.4: Blockschaltbild SC-FDMA Senderseite (Mobile)

“Single : Sequential transmission of the
Carrier” symbols over a single frequency carrier.
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“FDMA?” : User multiplexing in the frequency domain.

Bild 44.5: Im Mobile erfolgt die Multiplex—Bildung im Frequenzbereich. Die Blocke FFT — Subcarrier Mapping
— IFFT bilden einen ,Vor—Modulator”.
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Den Ubrigen Eingangen der IFFT werden (M — N) Nullen zugewiesen. Hinter der IFFT entsteht dadurch ein
L~vor—moduliertes* Eintrager—Signal, Bild 44.5.[64]

Die Zuweisung der Sub—Channel kann dabei verteilt (distributed) oder gebiindelt (localized) erfolgen, Bild
44.6.[64]

X =% Zcms{»_' %o

Zems{ iy X, iing Terminal 1
Xl > Xl

Zeros { Terminal 2
X, -2 .

Terminal 3 : |
; Xy —— subcarriers subcarriers

Xy e Zeros

Zcms{ > V]

T Xy T X
Distributed Localized

Bild 44.6: Zuweisung der Sub—Channel fur das Mobile: verteilt oder gebiindelt

Von mehreren denkbaren Zuweisungen wird fur 3GPP-LTE (bislang) jedoch nur die gebuindelte (LFDMA
localized FDMA) verwendet, Bild .[64]
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Bild 44.7: Beispiele fur FDMA Sub—Channel Mapping.

442 SC-FDMA Blockstruktur

Im Empfanger der Basisstation werden die Signale von allen den Mobilen zunachst gemeinsam verarbeitet. In
den Blockschaltbildern ist es aber der Ubersichtlichkeit wegen oft so dargestellt, als ob nur jeweils ein einzelnes
Mobile empfangen wirde, Bild 44.8. [64] In diesem Blockschaltbild ist ebenfalls der Unterschied zu OFDMA
(orthogonal frequency division multiplex access) gekennzeichnet.

- e Y ——
p N- Subcarri M- | 1S Add DAC/ j
o point ubcarrier point © >l Add Ly
& pont Mapping Pt | d | cries RF
L . N S N
Channel
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* S-to-P: Serial-to-Parallel
* P-to-S: Parallel-to-Serial

orpma: ()

Bild 44.8: Blockschaltbild SC-FDMA Sender und Empfanger.

So wie wegen der Zusammenfassung mehrerer Mobile auf der Senderseite zum Zweck der Einpasssung in die
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Kanal-Bandbreite sowohl eine N Punkt FFT und eine M Punkt IFFT erforderlich ist, bendtigt die Auftrennung
im Empfanger dort eine M Punkt FFT und eine N Punkt IFFT. (Demodulation der ,Vor—-Modulation*)

Im Unterschied dazu wéare ohne diese Zusammenfassung, d.h. wenn jede Verbindung die gesamte Kanal-
bandbreite verflgbar hatte, auf der Senderseite weder eine FFT noch eine IFFT erforderlich, siehe Bild 43.2
(Seite 196), wahrend die Struktur sich auf der Empfangsseite prinzipiell nur wenig andert, sieht man ab von
der notwendigen Auftrennung der einzelnen Teilnehmer.
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Spread Spectrum Modulationen

Unter Spread Spectrum Modulationen werden alle die digitalen Modulationsarten verstanden, die vor der
Ubertragung Uber einen Kanal absichtlich spektral gespreizt werden und dadurch dann ein Vielfaches der
zur reinen Ubertragung der Information notwendigen Bandbreite einnehmen. Da die ausgesendete Leistung
hierbei auf ein sehr grol3es Frequenzband verteilt wird, reduziert sich dadurch deren Spektrale Leistungs-
dichte. FUr groRRe Spreizfaktoren wird sie dabei so gering, da sie im Rauschen ,untergeht‘. FUr einen nicht
berechtigten Empfanger ist dann noch nicht einmal die Tatsache einer derartigen Funkaussendung erkenn-
bar und es besteht eine geringe Wahrscheinlichkeit dafir, dafl ein solcher Funkverkehr entdeckt — und damit
abgefangen (LPI Low Probability of Intercept) — wird. Die erste Anwendung der Spread Spectrum Modulatio-
nen war deswegen auch von militéarischer Art, wo ein groR3es Interesse an ,verdecktem* Funkverkehr besteht.
Informationen Uber diese Technik waren erst ab Mitte der '80er Jahre 6ffentlich zuganglich.

45 Ubersicht tber die Spread Spectrum Techniken

45.1 Prinzip der ,,Direct Sequence” Spreading Technik

Das Prinzip der Spread—Spectrum Techniken 1af3t sich am Beispiel eines der dabei angewendeten Verfahrens,
der ,Direct Sequence* (DS) Technik veranschaulichen. Das zu Ubertragende digitale Signal mit der Datenrate
R liegt dabei zunachst in Form einer (Ublichen) Digitalen Modulation vor und hat da auch noch die minimal
erforderliche Bandbreite. Bevor aber dieses Signal ausgesendet wird, erfolgt eine Multiplikation mit einem
Spreiz—Code Signal, das eine ,Chip—Rate" R, hat.*>! Das Ubertragene Signal erhalt dadurch die Bandbreite

’ Wss ~ Rch + R‘ (451)

Im Empfanger wird das Empfangs—Signal zunachst wieder mit dem (synchronisierten) Spreiz—Code multi-
pliziert und anschlielfend mit einem Filter der Bandbreite R gefiltert. Diese Prozedur stellt aber nichts anderes
dar, als eine Korrelation des Empfangs—Signals mit dem Spreiz—Code. Das Ergebnis dieser Korrelation ist dann
das zurickgewonnene Digitale Signal, Bild 45.1. Dieser Vorgang kann als Entspeizen (De-Spreading) bezeich-
net werden.

Undesired signal

=
Spread signal
Data signal x(¢) bandwidth . Recovered
Data rate R Wss = Rcn Filter data signal
(Bandwidth = R)
Spreading code Spreading code
signal g(¢) signal g(?)
Chip rate R Chip rate Rch

Bild 45.1: Prinzip des Direct Sequencing Spreiz—Verfahrens

Das unbefugte ,Abhéren” einer Digitalen Ubertragung ist nur die eine Seite der Medallie. Genau so wichtig
ist die Resistenz einer Spread Spectrum Ubertragung gegen (beabsichtigte oder unbeabsichtigte) Storungen im
Ubertragungs—Kanal. Aus Bild 45.1 sieht man:

e Eine einmalige Multiplikation mit dem Spreiz—Signal erhdht die Bandbreite.

45.1was beim Digitalen Signal ,Bit-Rate* genannt wird, bezeichnet man beim Spreiz—Code mit ,Chip—Rate". Die ,Chips* bedeuten fiir den
berechtigten Empfanger keine zuséatzlich Information. Fur den nicht berechtigten Empfanger stellen sie jedoch ,Informations—Mull“ dar
und verhindern so, daR dieser die tatsachliche Information auswerten kann.

© Prof. Dr.—Ing. Dietmar & Matthias Rudolph 12. April 2011 BTU Cottbus



MV 206 Modulationsverfahren

e Eine zweimalige Multiplikation mit dem Spreiz—Signal mit anschlieRender Filterung stellt das urspringliche
Signal wieder her.

e Das Nutz-Signal wird zweimal multipliziert, das Stor—Signal aber nur einmal. Hinter dem Empfangs—
Filter ist das Stor—Signal damit ganz wesentlich geschwécht.

45.1.1 Historie: Das Noise Wheel

Beim Militar befaRte man sich seit dem Ende der '30er Jahre des letzten Jahrhunderts mit dieser Problemstel-
lung. Zur damaligen Zeit gab es noch keine Digitale Signalverarbeiteung. Alle Verfahren waren noch analog
und daher sehr aufwendig. Eines dieser Verfahren benutzte zur spektralen Spreizung ein ,Noise Wheel“, also
eine Scheibe, auf deren Umfang 1440 Striche mit zufalliger Lange photographisch angebracht waren, Bild 45.2.

Bild 45.2: Noise Wheel (Rogoff 1950)

Alle 0.25° anderte sich die Lange der Striche.*>? Mit Hilfe einer optischen Abtastung (Photozelle) entstand
daraus bei Drehung der Scheibe (mit 900 Umdrehungen pro Minute) ein pseudo—zufalliges Rauschsignal. Hier-
mit wurde dann ein bindrer Datenstrom von 1 Bit/s gespreizt.

An diesem (historischen) Beispiel erkennt man bereits einige wesentliche Merkmale der (hier angewendeten
LDirect Sequencing” (DS) ) Spread Spectrum Technik.

e Es wird ein pseudo—zufalliges Spreiz—Signal bendtigt.

Pseudo—zufallig bedeutet, daR das Spreiz—Signal zwar periodisch ist, aber die Periodizitat von einem Be-
obachter nicht (ohne weiteres) erkannt werden kann.

e Im Sender wird das Nutz—Signal mit dem Spreiz—Signal multipliziert.

e Der Empfanger benétigt zur Demodulation ebenfalls das senderseitig verwendete Spreiz—Signal.
Ein pseudo—zufélliges Spreiz—Signal kann im Empfénger einfach erzeugt werden.

e Der Empfanger mul3 (bezglich des Spreiz—Signals) mit dem Sender synchronisiert sein.

e Im Empfanger wird das empfangene Signal (im einfachsten Fall) durch das Spreiz—-Signal dividiert,*3
wodurch das Empfangs—Signal ,entspreizt* wird. Tatsachlich wurde aber eine Korrelation durchgefthrt.

e Ein unberechtigter Empfanger darf keine Informationen tber das verwendete Spreiz—Signal bekommen.

e Die Taktrate (Chip—Rate) R, des Spreiz—Signals ist sehr viel grolRer als die Datenrate R des Nutz—
Signals.

452pje Lange der Striche wurde festgelegt nach zufallig ausgewahlten Telefon—-Nummern des Telefonbuches von Manhattan, die allerdings
nicht auf ,00“ enden durften. Von den Nummern wurden die mittleren beiden der letzten 4 Ziffern gewahlt, was einen Wertebereich fur die
Léange der Striche zwischen 00 und 99 ergab.

4531m binaren Fall reduzieren sich Multiplikation und Division je auf eine EXOR Verkniipfung.
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45.2 Eigenschaften der Spread Spectrum Modulationen

Die gunstigen Eigenschaften der Spread Spectrum Modulationen sind viel umfangreicher als es im obigen Bei-
spiel dargestellt wurde. Insbesondere die damit mdglichen zivilen Anwendungen stehen heute verstarkt im
Interesse der Anwender.

e Widerstandsfahigkeit gegen absichtliche Stérungen (Jammer).

e Unterdriickung von Interferenz—Stérungen.

e Ermdglichung eines Vielfach—Zugriffs (Mobilfunk oder Satellitenfunk).

e Schutz vor Mehrwege—Ausbreitung (Echos im Funkkanal).

e Sichere (bzw. gesicherte) Ubertragung.

e \erbesserte Spektrale Effizienz (beim zellularen Mobilfunk, z.B. UMTS).
e Genaue Ortung (z.B. bei GPS Global Positioning System).

e Verdeckter Funkverkehr und geringe Entdeckungs—Wahrscheinlichkeit.

45.3 Modulations-Verfahren fur Spread Spectrum

Die aufgelisteten Eigenschaften lassen sich mit einem gegebenen Modulations—Verfahren nicht alle gleich gut
erfullen. Daher haben sich je nach Anforderung unterschiedliche Verfahren herausgebildet.

e Direct Sequencing (DS) mit Pseudo Noise.

Frequency Hopping (FH).

Time Hopping (TH).

Chirp

Hybride Verfahren (Mix aus den vorgenannten Methoden).

Die beiden zuerst genannten Verfahren besitzen die gro3te technische Bedeutung und werden daher aus-
fuhrlicher dargestellt.

45.4 Definition der Spread Spectrum Verfahren

Nur solche Modulations—Verfahren, die bestimmte Kriterien erfulllen, werden als Spread Spectrum Verfahren
bezeichnet.

1. Die Bandbreite des ausgesendeten Signals muf3 viel groRer sein als die Bandbreite der Nachricht.

2. Die Bandspreizung muf (senderseitig) durch eine von der Nachricht unabhangige Spreiz—Funktion erfol-
gen.

3. Empfangsseitig muf? mit Hilfe einer identischen synchron laufenden Spreiz-Funktion das empfangene
Signal wieder entspreizt werden.

45.4.1 Nicht alle Modulationen mit erhdhter Bandbreite sind Spread Spectrum Verfahren.

Die (analogen) Winkel-Modulation (FM oder PM), die ebenfalls (in Abhangigkeit vom Modulations—Index) eine
viel (bis sehr viel) gréRere Bandbreite zur Ubertragung benétigen, gehdren nicht zu den Spreiz—Verfahren. Das
gleiche gilt auch fur die (digitale) Puls—Code—Modulation (PCM).

Diese beiden Modulations—Verfahren sind jedoch in der Lage, speziell auch das Weil3e Rauschen (AWGN
Additive White Gaussian Noise) anlaBlich ihrer Demodulation in einem Mafe zu unterdrucken, das im Verhaltnis
der Ubertragungs—Bandbreite zur Nachrichten—Bandbreite steht.

Spread Spectrum Modulationen sind dagegen nicht in der Lage, das weil3e Rauschen zu reduzieren, wie sich
bei einer genaueren Betrachtung des De—Spreading Vorgangs zeigen wird.
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46 Binare Pseudo-Zufalls-Signale

Die als Spreiz—Funktionen bendtigten Pseudo—Zufalls—Signale (pseudo random signals, Pseudo Noise sequence:
PN sequence) werden mit Hilfe von riickgekoppelten Scheibe—Registern der Lange m erzeugt, Bild 46.1.

Flip-flop l
1 r_z_—l . n Output
l___l T] sequence
Clock _

Bild 46.1: Prinzipielle Struktur zur Erzeugung einer PN Sequenz

Die Logik—Schaltung verkntpft die Ausgange der Flip—Flop Schiebe—Register (SR) mit einander und fuhrt
das daraus gewonnene Signal auf den Anfang des SR zurlck. Die Zustande des SR m ergeben die gesuchte PN
Sequenz. Alle SR werden von einem gemeinsamen Takt 7. (Chip—Takt) gesteuert. Aufgrund der Ruckfihrung
ist klar, daf3 sich mit einer solchen Anordnung eine periodische PN Sequenz ergeben wird, die als maximale
Periode 2™ haben kann.

Als Verkntpfungs—Logik werden EXOR Glieder (modulo 2 Addition) verwendet. In einem solchen Fall wird
das ruckgekoppelte Schiebe—Register als ,linear* bezeichnet.

Enthalt das SR lauter ,Nullen“, so fuhrt eine EXOR Verknupfung auch nur zu ,Nullen“, so da am Ausgang
bestandig nur ,Nullen“ erscheinen. Dieser Zustand muR also ausgeschlossen werden. Damit ist die maximal
erreichbare Lange der PN Sequenz:

N=2m-1 (46.1)

Damit eine maximal mogliche Lange N der PN Sequenz tatsachlich erreicht wird, sind in Abhangigkeit von
der Register—-Lange m nur ganz bestimmte Ruckfuhrungen zuléssig. Diese sind bis zur Ladnge m = 7 in der
Tabelle 6 gelistet. Die mit { markierten Register ergeben Primzahlen als Léange der Periode der PN Sequenzen.

SR-Lange m Ruckfuhrungen nach dem SR #

21 [2,1]

31 [3,1]

4 [4,1]

51 [5.2], [5.4,3.2], [5.4,2,1]

6 [6,1], [6,5,2,1], [6,5,3,2]

71 [7,1], [7,3], [7,3,2,1], [7,4,3,2], [7,6,4,2], [7,6,3,1], [7,6,5,2], [7,6,5,4,2,1], [7,5,4,3,2,1]

Tabelle 6: Ruckfuhrungen fur PN Sequenzen maximaler Lange N. (i: LaAnge N ist Primzahl.)

Je langer das SR wird, umso mehr Variationen bestehen. Jede Variation hat zwar die gleiche Lange N,
unterscheidet sich aber in der Abfolge der ,0* und ,1“.

Zu jeder Konfiguration von Ruckfihrungen gibt es zusatzlich auch noch die ,gespiegelte” (bezlglich der
Anzapfungen).

46.1 Eigenschaften der Pseudo-Zufalls-Signale

Die als Spreiz—Signale verwendeten bindren Pseudo—Zufalls—Signale (PN sequence) der Lange N mussen be-
stimmten Kriterien genugen.

Ausgewogenheit: In jeder Periode einer PN Sequenz darf sich die Anzahl der ,Einsen® nur um 1 von der
Anzahl der ,Nullen* unterschieden.

Lauflange: Mit Lauflange (run) wird die Anzahl der jeweiligen unmittelbar aufeinander folgenden Nullen bzw.
Einsen bezeichnet. Es soll sein:
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¢ Die Halfte aller Lauflangen soll einzelne Nullen oder Einsen betragen (Lange 1).
e Ein Viertel hat die Lange 2.

e Ein Achtel hat die Lange 3.

e USW, solange es (in Abhangigkeit von N) noch sinnvoll ist.

Korrelation: Die durch zyklische Verschiebung gebildete Autokorrelations—Funktion (AKF) der PN Sequenz
soll aulRerhalb des Maximums (normiert auf 1) nur Werte der GroRe |1/N| erreichen.

46.2 PN Sequenz mit Schiebe-Register

Die Eigenschaften einer PN Sequenz sollen am Beispiel eines Schiebe—Registers der Lange m = 4 veranschau-
licht werden. Dieses soll eine Struktur gemaR Bild 46.2 haben. Der zugehorige Takt ist der Chip—Takt T..

T. ¥ } '

1 o 2 > 3 > 4

c(t)
PN

@ <EXOR

Bild 46.2: PN Generator mit Schieberegister zur Erzeugung einer PN Sequenz

Da der Zustand 0000 (nur Nullen in allen Registern) vermieden werden muf3, soll anfanglich der Zustand
1000 eingestellt werden. Damit ergeben sich (nach jedem Taktimpuls) folgende Zustande des Registers inner-
halb einer Periode N = 2* — 1 = 15:

1000, 1100, 1110, 1111,0111, 1011, 0101, 1010, 1101, 0110, 0011, 1001, 0100, 0010, 0001 (46.2)

Da nach dem 4. Register ausgekoppelt wird, ergibt sich die PN Sequenz c(t) der Lange N = 2* — 1 = 15
(maximal mogliche Lange) innerhalb einer Periode zu:46*

000111101011001 (46.3)
Die Uberpriifung der Eigenschaften ergibt fiir diese PN Sequenz:

Ausgewogenheit: 7 Nullen“, 8 Einsen®; ~» ist erfullt.

Lauflange: 4 Laufe (runs) ,Nullen* & 4 Laufe (runs) ,Einsen”, davon
die Halfte, also je 2 runs der Lange 1
ein Viertel, also je 1 run der Lange 2

Die Bedingung fur die Lauflangen ist erfullt. Die PN Sequenz ist aber zu kurz um weiter unterteilen zu
kénnen.

46.2.1 Die Autokorrelations-Funktion der PN Sequenz

Die Autokorrelations—Funktion (AKF) R..(7) einer periodischen Zeitfunktion ¢(t) mit einer Periode T ist defi-
niert zu:

T/2
1

Ree(7) = 7 / c(t)e(t + 7)dt (46.4)

—T/2
Die PN Sequenz andert ihren Wert immer zu den Takt-Zeitpunkten. In diesem Fall kann das Integral far
die AKF durch eine Summe ersetzt werden und es gentgt dann, Bitweise die Ubereinstimmungen (als +1) bzw.
Nicht—Ubereinstimmungen (als —1) auszuzahlen.

46.1Eine Auskopplung nach einem anderen Register fiihrt auf eine unterschiedliche PN Sequenz gleicher Lénge N.
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In dem gewahlten Beispiel ist fur die Verschiebung 7 = 0, also dann, wenn keine Zeitverschiebung besteht,
die Ubereinstimmung N = 15 mal gegeben. Damit wird R..(0) = 15. Nun werden die beiden zu vergleichenden
Sequenzen um 1 Chip (7 = T.) gegeneinander verschoben. Da es sich bei der PN Sequenz um eine periodische
Funktion handelt, sind somit flr 15 Werte der Verschiebung 7 die Ubereinstimmungen zu prufen. Dabei stellt
man fest, daf’ in 7 Fallen eine Ubereinstimmung besteht und in 8 Fallen keine. Fur jede andere Verschiebung
# N (bzw. Vielfache von N) ergibt sich das gleiche Resultat.

A
N+11 pc(T) A
N1 (1)
<«NT.>» 1 <NT » ~°°° * 1
Y —» 5
A 1 R | T T

N R0

<«NT.>»

T >
1 T

1
v
A

Bild 46.3: Autokorrelations—Funktion (AKF) einer PN Sequenz als Faltung mit LLL Funktionen

Werden die so gewonnenen Ergebnisse zu jedem Wert der Verschiebung als.| bzw. als é—Impuls dargestellt,
1Rt sich dieses auch als Differenz zweier )—Kéamme _LLL interpretieren, Bild 46.3.
o0c(1)=(N+ 1) WLy, (1) — LLLp (7) (46.5)

Als Form der Chips der PN Sequenz wird das Rechteck m angenommen. Als AKF eines My, /o(t) Impulses
ergibt sich T, A7, (7).462 Damit folgt fur die (nicht normierte) AKF einer PN Sequenz:

’ Rcc(T) = QC(T) * Tc /\TC (7_) ‘ (466)

Die normierte Form R.(7) der AKF erhalt man, wenn auf R..(0) bezogen wird.

Rec(T)
R..(0)

Damit ergibt sich fur die normierte AKF R.(7) der PN Sequenz ein Verlauf gemaf Bild 46.4.

R (1) = (46.7)

46.2.2 Zur Resistenz gegen Echos im Funk-Kanal

Fur sehr lange PN Sequenzen, d.h. N ist sehr grof3 (und T. entsprechend kurz) folgt, dal die AKF fur |7| > T,
praktisch 0 ist, da ]\;gnoc % — 0 geht.

Auf dieser Eigenschaft beruht die Fahigkeit der Spread Spektrum Modulation, mit Echos im Funk—Kanal
zurecht zu kommen. Nur das Empfangs—Signal von demjenigen Pfad, auf den synchronisiert ist, wird entspreizt
und damit demoduliert. Die Echos (mit Laufzeiten 7g¢n, > 1) werden alle nicht entspreizt und sind dadurch
(praktisch) wirkungslos.

46.2pje AKF eines M formigen Symbols ist A formig, wie man sich mit Hilfe der ,vereinfachten Faltung® leicht selbst klar machen kann,
nachdem hierfur die Korrelation ,x* durch eine Faltung ,x“ ersetzt wurde.
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R(D)
1.0
1
N
- I +
1 1 1 4
A R A I N
b —

Bild 46.4: Normierte Autokorrelations—Funktion (AKF) einer PN Sequenz

46.2.3 Zur genauen zeitlichen und ortlichen Auflésung

Das Global Positioning System (GPS) als bekanntestes Ortungs—System benutzt ebenfalls sehr lange PN Se-

guenzen. Hierbei wertet der Empfanger mehrere Satelliten—Signale aus und kann dann mit den an einem

bestimmten Ort zu dann bekannten Zeiten angekommenen Signalen die Position dieses Ortes berechnen.

46.2.4 Spektrale Leistungs-Dichte einer PN Sequenz

Nach dem Theorem von Wiener & Chintchine ist das Leistungs—Dichte-Spektrum P.(w) (PSD Power Spec-

trum Density) die Fourier—Transformierte der AKF, wodurch in diesem Fall (fur mn formige Chips) eine bm(m))
X

Form fur die Hullkurve an die Spektralfunktion entsteht. Wegen der Periodizitat der AKF besteht P.(w) aus
aquidistanten J—Linien, Bild 46.5.

FuAS)

I\

[ \
/ Weight = N + 1\ [sin (xn/N)\?
\ N? xn/N

/]
Weight = 1/N* ____ r/

i \

mﬂ‘mmﬂ'lﬂ'l\/ﬂ hw.ﬂmm«mrnu
-2 -1 2 3

0 1 2 3
T, T, T, T, f—>
Jo = 1/(NT)

Bild 46.5: Leitungs—Dichte Spektrum (PSD) einer PN Sequenz

T. T,

4

Mit der Korrespondenz

J—'—LTC (’7’) o0—e QCJ_LLQC (w); QC = ;l (468)
wird aus Gleichung (46.5):
N+1

QC(T) ( N )QCJ_LLQC/N(LU) — QCJ_LLQC (w) (469)

Die Transformierte von T, Ar, (7) ergibt sich zu:

. 2
T, Ar, (7) o—e (TSIH(“’T)> (46.10)
’ wT,

Daraus folgt fur das (normierte) Leistungs—Dichte—Spektrum (PSD power spectrum density)
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N + 1) <sin(7m/N

P.(n) = (1 N2 mn/N

N2

))ern;éo

firm=0

(46.11)

46.3 Kreuz-Korrelation von PN Sequenzen

Far Schiebe—Register mit LaAngen m > 5 gibt es mehrere Moglichkeiten fur Anzapfungen, welche alle die maxi-
male Lange von N = 2™ — 1 haben, Tabelle 6, wobei jede dieser Konfigurationen auf eine andere PN Sequenz
fuhrt. Jede dieser moglichen PN Sequenzen hat dabei die gleiche (nicht normierte) AKF, die fur die Verschie-
bung 7 = 0 ein Maximum der Grof3e N hat.

Wenn man die Bildung der AKF als Form einer ,verallgemeinerten Resonanz* versteht*6, kénnen damit
offensichtlich entsprechend gespreizte Signale eindeutig empfangsseitig erkannt (und damit wieder entspreizt)
werden.

Die Frage, die sich daraus ergibt ist, ob die Kreuz—Korrelationen (KKF) der unterschiedlichen PN Sequen-
zen (gleicher Lange) fur jede mogliche Verschiebung 7 gentuigen kleine Werte ergeben, damit sich z.B. in einer
Anwendung bei einem CDMA System (CDMA Code Division Multiplex Access) die Teilnehmer sich gegenseitig
moglichst wenig storen.

AKF PN sequence (x” + x+1) KKF PN sequences (x” +x+1) & (x+x% + x° + x* + 1)

150

.
8

= C
o
=]

T

o
=]
T

Autocorrelation function R (1)
Cross—correlation function R

100 50 0 50 100 B 100 50 0 50 100

Delay t Delay t
Bild 46.6: AKF einer PN Sequenz der Bild 46.7: KKF zweier PN Sequenzen der
Lange 27 — 1 (fur alle zugelassenen Anzap- Lange 27 — 1 = 127 (mit Anzapfungen [7,1]
fungen) und [7,6,5,4])

Als Beispiel hierzu werden zwei Schiebe—Register der Lange m = 7 mit den Anzapfungen [7,1] und [7,6, 5, 4]
betrachtet, und deren AKFs und die KKF gebildet, Bilder 46.6 und 46.7. Die PN Sequenzen sind in den Bildern
46.6 und 46.7 in Polynomform angegeben.

2 +rz+1 bzw 2T+ ab a2+t 41 (46.12)

Aus diesem Beispiel kann man erkennen, daf die KKF fur bestimmte Verschiebungen (delay) = erhebliche
Amplituden annehmen kann, hier z.B. -41 (normiert: —41/127 ~ —1/3).

46.3.1 Gold-Codes

Eine der Moglichkeiten, zu gunstigeren Werten fur die KKF zu kommen, sind die Gold—Codes.

Gold—Codes (Gold PN Sequenzen) entstehen aus der EXOR Verknupfung zweier PN Schiebe—Register glei-
cher Lange, jedoch mit unterschiedlichen Anzapfungen.

Als Beispiel dazu werden die beiden zuvor verwendeten Schiebe—Register (SR) der Lange m = 7 betrachtet,
Bild 46.8. Ein Gold—Generator hat viele Freiheitsgrade, da die beiden SR mit jeweils 2" — 1 verschiedenen
Anfangswerten starten kénnen, wobei es hierbei auf die dabei mdglichen Unterschiede ankommt. Allerdings
ist nicht jeder beliebige Anfangswert zulassig. Dadurch ergeben sich insgesamt (nur) 2" + 1 (unterschiedliche)
Gold-Sequenzen, die von dem Generator Bild 46.8 erzeugt werden konnen.

4637ur ,verallgemeinerten Resonanz* siehe Signale und Systeme, Kapitel ,Frequenz, Spektrum, Resonanz* (FSR).[73]
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Gold
sequence

Clock

Bild 46.8: Generator fir Gold—Sequenzen der Lange N =27 — 1 = 127

Gold Code (x” +x+1) O (x"+x% + x>+ x* + 1)

= = N

o (6} o
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—_—]
—
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—correlation function Rji(r)

Cross
|
(=Y
o

|
[N
)
—
—

-20 I I I I I
-100 =50 0 50 100

Delay t

Bild 46.9: KKF zweier Gold-Sequenzen der Lange N = 27 — 1 = 127. Es treten nur 3 verschiedene Amplituden—
Werte auf.
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Gold hat allgemein gezeigt, dal? die KKFs samtlicher hiermit erzeugbaren Gold—Sequenzen betragsmafig
den Wert 2(»*t1/2 1 1 bei Generatoren mit einer ungeraden Anzahl von SR nicht Uiberschreiten. Im gewéhlten
Beispiel ist das 2* + 1 = 17. Bild 46.9 zeigt ein Beispiel fur die KKF zweier mit dem Gold—Generator gemaR Bild
46.8 erzeugten Gold—Codes.

Bemerkenswert an der KKF zweier Gold Sequenzen ist, dall nur 3 verschiedene Werte fur die Amplitude
vorkommen.

46.4 Hadamard- oder Walsh-Codes

Die Walsh—Funktionen sind periodisch und stellen ein orthogonales Funktionen—System dar. Werden 2 (beliebi-
ge) unterschiedliche Walsh—Funktionen mit einander multipliziert und dann tber eine ganze Periode integriert,
ergibt sich der Wert 0. Wenn 2 (beliebige) gleiche Walsh—Funktionen dieser Operation unterzogen werden, er-
gibt sich dagegen ein (jeweils gleich groRes) Maximum.6-4

Augrund ihrer Orthogonalitat werden Walsh—Funktionen als Hadamard Spreiz—Codes in CDMA Systemen
angewendet. Bild 46.10 zeigt den Zeitverlauf der hierfiir verwendeten Walsh—Funktionen.*6

Bild 46.10: Walsh—Funktionen entsprechend zu cal (even) und sal (odd) bis 63. Ordnung.

47 Direct Sequencing Spread Spectrum

Das Direct Sequencing Spread Spectrum (DSSS) Verfahren wurde ganz pauschal bereits in Bild 45.1 (Seite 205)
dargestellt. Nachdem zunéachst die Eigenschaften der Spreiz—Code im Vordergrund waren, soll nun auf weitere
System—Aspekte eingegangen werden.

464Djes ist die Orthogonalitats—Bedingung. Technisch kann dies auch als ,verallgemeinerte Resonanz* aufgefa3t werden.
46.5Gegeniiber der Ublichen Definition der Walsh—Funktionen sind in Bild 46.10 alle Verlaufe in geraden Zeilen (von oben durchgezahlt)
invertiert.
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47.1 Modulationen fur DSSS

Als digitale Modulationen fur DSSS sind 2PSK und 4PSK ublich. Dies ist im Prinzip deshalb ausreichend, weil
anschlieBend sowieso spektral gespreizt wird. Auch eine Verrundung der Symbole ist infolge der spektralen
Spreizung von geringem Interesse. )

Eine héherstufige Modulation, die ansonsten zur Verminderung der Ubertragungs—Bandbreite verwendet
wird, ist bei DSSS nicht allgemein Ublich, da dies empfangsseitig mit einem erhéhten Aufwand verbunden
iSt.47'l

Far die Kombination von Digitaler Modulation und Spreiz—Code sind folgende Varianten tblich.

e 2PSK mit Spreiz—Code
e 4PSK mit Spreiz—Code
e 2PSK mit 1/Q Spreiz—Code
e 4PSK mit 1/Q Spreiz—Code

Far die Blockschaltbilder werden sowohl die Digitalen Signale als auch die Chips der Spreiz—Codes als
bipolare Zeitfunktionen angesetzt und die jeweilige Verknupfung multiplikativ angenommen. Da beide Ver-
knupfungen als Multiplikationen (bzw. EXOR Verknuipfungen) dargestellt werden kdénnen, gilt das kommutati-
ve Gesetz der Multiplikation, M - S = S - M. Damit ist also die Reihenfolge von Multiplikation M und Spreizung
S beliebig und nur eine Frage der technischen Realisierung. In Bild 47.1 ist die Reihenfolge Modulation —
Spreizung gewahlt.

ci(t)
d R 2 s) d(t) é % s(t)

Ti(t) c(t) i(t)

Cq(t)
i(t) 4. i) ci(t)
o— "3

s(t)

ot
() A
ta oo Te

Bild 47.1: 2PSK mit Spreiz—Code, 2PSK mit 1/Q Spreiz—Code (obere Zeile), 4PSK mit Spreiz—Code, 4PSK mit
1/Q Spreiz—Code (untere Zeile). Jeweils linker Teil: Modulation; rechter Teil: Spreizung.

di(t)

Ein 1/Q Spreiz—Code besteht aus 2 gleich langen, jedoch ansonsten unterschiedlichen Codes c;(t) und c,(t).
1/Q gespreizte Signale sind schwerer zu entdecken und bezuglich mancher Stérungen auch weniger empfindlich.

471per Vorteil einer hdherstufigen Modulation besteht in ihrer gréReren Spektralen Effizienz, ausgedriickt in Bit/sec/Hz.
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47.2 Demodulation von DSSS
47.2.1 Prinzip des Entspreizens der Daten

Die im Sender erfolgte Spreizung des Datensignals muf3 im Empfanger wieder aufgehoben werden. Dies ist bei
Verwendung von bindren Spreiz—Codes besonders einfach moglich. Zur Veranschaulichung der Wirkungsweise
der Ent—Spreizung werden die Daten und der Spreiz—Code als Binar-Signale betrachtet. Damit erhalt man das
folgende vereinfachte Blockschaltbild (fir eine Darstellung im Basisband), Bild 47.2.

Bit EXOR EXOR Bit
=ILN @—» Kanal |—>» @—'E
Chips PN Chips

Bild 47.2: Spreizen und Entspreizen Uber EXOR Verknupfungen

Bezuglich der Nutzbits liefert die 2-fache EXOR-Verknupfung mit dem Spreiz—Code eine perfekte Wieder-
herstellung des Datensignals. Wird eine (unipolare) PN Sequenz mit sich selbst EXOR verknupft, so gibt das
einen konstanten Wert. Das gleiche gilt, wenn eine (bipolare) PN Sequenz mit sich selbst multiplizert wird.

c(t)® c(t) =1, c(t)unipolar ; c(t)-c(t) =1, c(t) bipolar (47.1)

47.2.2 Demodulation des entspreizten Signals

Im Empfanger kommt zuerst die Entspreizung und danach die Demodulation. Es ergibt sich folgendes Block-
schaltbild fir den DSSS Empfanger, Bild 47.3.

i BP | PSK | d(
g Filter | Demod

{ c(t)| Korrelator

Bild 47.3: DSSS Empfanger

Das BP Filter im Korrelator hat die Bandbreite der ungespreizten Digitalen Modulation. Diese wird an-
schliel3end in einem Digitalen Demodulator demoduliert.

47.3 Der Processing Gain

Das digitale Signal habe (vor der Spreizung) die Bandbreite B,, entsprechend zur Datenrate R. Das Spreiz—
Signal habe die Bandbreite B, = B, entsprechend zur Chip—Rate R.. Die Bandbreite des gespreizten Signals
B, 1al3t sich fur praktische Falle, bei denen R¢j, > R ist, hinreichend genau dadurch abschatzen, daf? hierfur
sowohl fur das digitale Signal als auch fur das Spreiz—Signal eine rechteckférmige Spektral-Belegung ange-
nommen wird. Die Multiplikation von Datensignal mit dem Spreiz—Signal fuhrt im Spektrum zu einer Faltung,
die sich mit Hilfe der getroffenen Annahmen besonders einfach ausfuhren 13t und dann auf eine Trapez—Form
fuhrt.

Die Bandbreite des Faltungs—Produktes B, auf die es hierbei ankommt, ist die Summe der Bandbreiten
B,, und B, = B,. Flr grol3e Spreiz—Faktoren ist dies ndherungsweise B..

© Prof. Dr.—Ing. Dietmar & Matthias Rudolph 12. April 2011 BTU Cottbus



MV 217 Modulationsverfahren

BSS:B’VVLJ’_BC%BC fur BC>>BTVL (47'2)

Da die Symbol-Rate R, ~ B,, und die Chip—Rate R¢;, ~ B, ist, gilt auch:

(47.3)

Wie im Abschnitt 45.1 (Seite 45.1) bereits erwdhnt ist, wird durch die empfangsseitige Entspreizung des
Nutz—Signals gleichzeitig ein Stor-Signal gespreizt. Die Energie des Storsignals wird damit auf die volle Band-
breite verteilt und entsprechend gering ist dann der Storanteil, der in die Bandbreite des Filters im Korrelator
fallt.

Andererseits wird das Nutzsignal ent—spreizt, so dall dessen Energie vollstandig in die Bandbreite des Fil-
ters im Korrelator fallt und damit voll am Demodulator zur Verfligung steht.

Auf diesem Effekt beruht der Gewinn (processing gain), der typisch fur die Spread Spektrum Verfahren ist.
Dies laRt sich sehr einfach graphisch anhand der dabei auftretenden Spektren erklaren, Bilder 47.4 und 47.5.

a)

N(f): power density spectrum of

the interference n(t)

N(f) interference power N

/
a) ‘ s(4)
IAY o [
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S'(f)
b)
interference power N' = N
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b)
V/\ !
| p /
S
c) !
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interference power
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()
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Bild 47.4: Leistungsdichte—Spektrum der Daten
vor und nach der Spreizung

interference power
NIV — N & N Ba
NV =N~ Ng

Bild 47.5: Leistungsdichte—Spektrum von Sto-
rung und Daten vor und nach der Ent-Spreizung

Empfangsseitig ist das Nutz—Signal spektral durch die Stérung (Interferenz) vollig verdeckt und nicht er-
kennbar. Nach der Ent—Spreizung Uberragt das Nutz-Signal jedoch die Stérung. Die Stérung wird bei dieser
Prozedur gespreizt und deren Leistungs—Dichte entsprechend vermindert. Diese Aussage gilt fir Interferenz—
Stérungen (jammer), die eine endliche Bandbreite haben.
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Das Signal zu Gerausch—Verhaltnis wird vor allem aber dadurch verbessert, dal das BP Filter des Korre-
lators auf die Bandbreite des Nutz—Signals beschrénkt ist. Am Ausagang dieses Filters ist somit nur noch ein
Bruchteil der Stér—Leistung vorhanden, aber die gesamte Signal-Leistung.

Die damit erzielte Verbesserung des Signal zu Gerausch—Abstandes wird mit Processing Gain G, bezeichnet.
Dieser ist in erster Naherung proportional zum Verhaltnis der Bandbreiten von gespreiztem zu un—gespreiztem
Signal.

B.  Rcn

Cr~p-= R

(47.4)

47.3.1 Auswirkung des De-Spreading auf Weil3es Rauschen

Unter dem Aspekt der Stérung eines Signals auf dem Ubertragungsweg ist das GauB—verteilte WeilRe Rauschen
(WR) ein Storer (jammer) mit (theoretisch) oo grolier Storleistung. Dies folgt daraus, da das WR (theoretisch)
eine oo grofRe Bandbreite hat. )

Trotzdem kann in Anwesenheit eines solchen Storers eine sinnvolle Ubertragung stattfinden, da das Nutz—
Signal seine Leistung auf eine endliche Bandbreite beschrankt und damit die im Empfanger wirksame Stor-
leistung Ubertrifft. )

Es stellt sich die Frage, ob bezlglich WR mit Hilfe einer Spread Spektrum Ubertragung ein Processing Gain
realisierbar ist. Diese Frage muR verneint werden.

Da WR (theoretisch) eine oo groBe Bandbreite hat, andert sich daran auch nichts, wenn WR im Empfanger
(erneut) einem Spreading—ProzeR3 unterworfen wird. Die Spektrale Leistungs—Dichte von WR bleibt dadurch
unverandert, Bild 47.6. Das de—spreadete Signal enthalt damit den gleichen Anteil an Rauschleistung, wie es
ein nicht gespreadet Ubertragenes Signal im Empfanger aufweist.

G(f)

Jo=JIW
G(f)

V. V.a\ f
AL e

5% 4 //Wf Before spreading
— ¥ Geslf)

Before spreading /\ Jo = JIWes = J 'o(W/Wsg)

~ Y P ’
| Wis ]
Gss(f) Jammer choice 1
after spreading
p N No
4 Y Gss(f) ol

After spreading |
(a)

Jammer choice 2
after spreading

{b)

Bild 47.6: Auswirkungen von WeiRem Rauschen und Jammer im Spektrum

_Anders sieht der Fall aus, wenn ein absichtlicher (oder unabsichtlicher) bandbegrenzter Storer auf die
Ubertragung einwirkt. Es sei ein boswilliger Storer unterstellt, wie es bei militarischen Anwendungen vor-
kommt. Dieser hat nur eine endliche Sendeleistung zur Verfigung. Wird fir eine Ubertragung nun ein Spread
Spektrum Verfahren gewahlt, muf? der Stérer sich entscheiden, ob er seine Storleistung auf die gesamte Band-
breite B,, = W, aufteilt (und damit die Leistungs—Dichte .J auf .J, verringert) oder ob er in einem Teil-Band
stort (und er damit seine Leistungs—Dichte auf Jy/p erhdhen kann).

Wie immer er sich entscheidet, wird aufgrund des empfangsseitgen Spreading ein Teil der Storleistung
aullerhalb des DurchlalR—Bereichs des BP Filters des Korrelators sein und dadurch die Sérwirkung geschwéacht
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werden. Abhangig von den gewahlten Parametern der Modulation kann die eine oder die andere Stategie des
Jammers wirkungsvoller sein.*’-2

48 Frequency Hopping Verfahren

Wahrend die zuvor behandelten DSSS Verfahren die Interferenzen (durch Jammer etc.) vermindern, versu-
chen die FHSS Verfahren (FHSS Frequency Hopping Spread Spectrum) die Interferenzen zu vermeiden.*®! Die
zunachst erzeugte digitale Modulation wird dadurch gespreizt, dal} sie spektral mittels eines Mischers und
(agilen) Umsetz—Oszillators in zeitlicher Abfolge innerhalb eines breiten Frequenzbereiches verteilt wird. Zur
Steuerung der Frequenz des Umsetz—Oszillators werden PN Sequenzen (z.B. Gold Sequenzen) eingesetzt, Bild
48.1. Das BP Filter am Sender—Ausgang muf3 daher eine ausreichend gro3e Bandbreite aufweisen.

Mixer Mixer
————————————— - —_——— e ———
|r | | i
. } . | Noncoherent Estimate
Binary M-ary FSK LN Band-pass FH/MFSK Received Band-pass | | .
— X N L T N " M-ary FSK |—> of binary
data modulator : filter : signal signal : filter : detector data
T e ___ 1 [ 1
Carrier Frequency Frequepcy
synthesizer synthesizer
Local
PN code PN code
generator generator
Bild 48.1: Frequency Hopping Modulator Bild 48.2: Frequency Hopping Demodulator

Der Empfanger verwendet die gleiche PN Sequenz zur synchronen Steuerung seines Umsetzoszillators, Bild
48.2. Das BP Filter des Empfangers hat nur die (geringe) Bandbreite, die flr die digitale Modulation erfor-
derlich ist. Die Baugruppen Frequenz—Synthesizer, Mischer und Bandpal} wirken zusammen als Korrelator,
entsprechend zum DSSS Verfahren.

Da Sender und Empfanger nach jedem Hop einschwingen muassen, ist die Verwendung eines Modulations—
Verfahrens, das im Empfanger eine synchrone Demodulation erfordert, nicht moglich. Daher wird die asyn-
chrone L-FSK (L stufiges Frequency Shift Keying) eingesetzt.

Bezuglich der Hopping Frequenz unterscheidet man 2 Falle:

Slow Frequency Hopping : Wéahrend der Dauer einer Frequenz—Einstellung des Frequenz—Synthesizers, bzw.
eines Hops, werden mehrere Symbole Ubertragen.

In diesem Fall ist die Symbol-Dauer kirrzer als die Hop—Dauer. Die Symbol-Rate wird dann als Chip—Rate
bezeichnet.

Fast Frequency Hopping : Wahrend der Dauer eines Symbols andert sich die Frequenz des Synthesizers
mehrfach. Pro Symbol werden mehrere Hops ausgefthrt.

Hier ist die Hop—Dauer kurzer als die Symbol-Dauer. Daher bestimmt die Hop—Dauer die Chip—Rate.

Allgemein gilt, daB3 die Chip—Rate R, durch den groReren der beiden Werte von Hop—Rate R;, und Symbol-
Rate R, bestimmt wird.

RCh = max(Rh, RS) (48.1)

48.1 FHSS Processing Gain

Der Processing Gain des FHSS Verfahrens berechnet sich nach der gleichen Formel wie beim DSSS Verfahren.

47.2Eg gibt diesbeziglich kein optimales Modulations— bzw. Spreading—Verfahren, aber auch keine universelle Jamming Strategie.
48.1Frequency—Hopping Verfahren werden bei allen den Anwendungen eingesetzt, die in den ISM—Bé&ndern (industrial, scientiffic, medical)
arbeiten, woflr keine Lizenzgebuhren anfallen. Beispiele sind WLAN & Bluetooth.

© Prof. Dr.—Ing. Dietmar & Matthias Rudolph 12. April 2011 BTU Cottbus



MV 220 Modulationsverfahren

Gy~ f= = fen (48.2)

Hierbei ist als B, die gesamte beim Hopping verwendete Bandbreite zu nehmen, entsprechend zur Chip—
Rate Rqy. B, ist die Bandbreite der digitalen Modulation, entsprechend zur Symbol-Rate R, hier also der
L-ary FSK (L-FSK).

Das Ergebnis erscheint auf den ersten Augenblick paradox, denn bei FHSS sieht* man ja direkt, in welchem
Teilbereich des Spektrums zu welchem Zeitpunkt eine Signal-Leistung vorhanden ist.

Versteht man ein Spektrum jedoch als Ergebnis der Messung mit Hilfe einer Filter—-Bank mit infinitesimal
schmalen Filtern, die beliebig lange (ein—) und ausschwingen, erkennt man, daB obiger Ansatz fur G,, zutrifft.8-2

Die Lange des PN Segmentes, das zur Steuerung der Frequenzen verwendet wird sei k.%82 Damit 14Rt sich
der Processing Gain bequem in dB ausdrticken.

G
ﬁ =10log,, 2" ~ 3k (48.3)

Hierbei ist unterstellt, dal’ der Jammer seine Energie gleichmaRig auf die gesamte Bandbreite B, verteilt.
Konzentriert er jedoch seine Energie auf wenige der verwendeten Hop—Frequenzen, fallt der Processing Gain
geringer aus.

48.2 Slow Frequency Hopping
Die Chip—Rate R¢y, ist hier gleich der Symbol-Rate R;.

Rcn = Rs (48.4)

Ist L = 2! die Anzahl der von der FSK verwendeten Frequenzen, ergibt sich die Bit-Rate R, zu:

R,=R,-log,L =R, -1 (48.5)

Diese Frequenzen mussen so gewahlt sein, daf? sie jeweils um ein ganzes Vielfaches der Chip— bzw. Symbol-
Rate Ry, = R, auseinander liegen, wodurch sie zu einander orthogonal werden. Dadurch wird empfangsseitiges
Ubersprechen zwischen den einzelnen Frequenzen im FSK—Demodulator verhindert.

Als Beispiel sollen die Parameter gemafd Tabelle 7 gewahlt werden.

Zahl der L-FSK To6ne L
Bits pro L-FSK Symbol |
Lange des PN Segments k
Zahl der Hop—Frequenzen 2F

OWN b~

Tabelle 7: Parameter eines FHSS Systems

In diesem Beispiel wird eine neue Hop—Frequenz gewahlt, wenn 2 Symbole (entsprechend zu 4 Bits) tibertragen
sind.

Stellt man die zur Ubertragung verwendeten Frequenzen Uber der Zeit dar, erhalt man ftr Slow—-Frequency
Hopping eine Grafik gemaf Bild 48.3. Im oberen Teil sind die beim Hopping verwendeten Frequenzen gezeigt
und im unteren Teil die empfangsseitig ,de-hoppte* Abfolge, die eine 4-FSK darstellt.

48.3 Fast Frequency Hopping

Bei einem Fast Frequency Hopping System wird die Hop—Frequenz mehrfach pro Symbol geandert. Der Vorteil
besteht dabei darin, daf? ein absichtlicher Stérer (Jammer) dadurch weniger Zeit hat, um das gesendete Signal
zu analysieren.

48.2Der Messung mit einer solchen Filter—Bank entspricht eine Spektrums—Berechnung nach Fourier. }

Bei DSSS ist ebenfalls nicht zu jedem Zeitpunkt die Leistung innerhalb B gleichmaRig verteilt. Die Anderungen sind nur viel schneller
und kdnnen daher auch leichter ausgemittelt werden.
483Dje gesamte Lange der PN Sequenz ist N = 2™ — 1. Dies ist aber keine 2er Potenz. Da die Anzahl L der Hop—Frequenzen aber eine 2er
Potenz sein soll, wird ein Ausschnitt aus der PN Sequenz zur Steuerung des Frequenz—-Synthesizers verwendet.

© Prof. Dr.—Ing. Dietmar & Matthias Rudolph 12. April 2011 BTU Cottbus



MV 221 Modulationsverfahren

-+ _
-_ - ] |
]
3 “Eucamier T FH - -
§ o e carrier
ERg § 1
D o
S g
£
B B ]
] ] |
|
}_ [ N, L - - -— -
IF - - — - -
BEE J [N R | [— 1.1 ] - l | N ;= ] Lo
1/R; '4— Time Time —
Ry MFSK
Ry—>] e symbol
lnputbinarydata[01]|11110001001111010
Inputbinarydata ¢ 1 t 1+ ¥+ + 1 0 6 © 4+ 0 0 1 1 1 1 0 1 0 -
PN sequence 001110011001001001110011001001001110011001001001110011001001
PN sequence | 001 | o on 001 001
{a)
{a)
3
§
A s Ay
R{b e g — " —
. - —_—
Time —— Time —=
6) ®)
Bild 48.3: Slow Frequency Hopping Bild 48.4: Fast Frequency Hopping

Es gelten auch hier die Parameterwerte gemaf Tabelle 7. Im Unterschied zum vorigen Beispiel werden hier
nun 2 Hops pro Symbol ausgefuhrt, was damit 1 Hop pro Bit bedeutet, Bild 48.4. Die Chip—Rate wird damit
gleich der Bit—Rate.

Wurde man die Chip—Rate weiter erhohen, so da® z.B. 3 Hops pro Symbol erfolgen, kdnnte im Empféanger
zusatzlich eine Mehrheits—Entscheidung moglich werden, wenn Teile eines Symbols gestért empfangen werden.
Das ware ein einfacher Fall einer zusatzlichen Fehlerschutz—Codierung.

48.4 Time Hopping

Bei Time Hopping (THSS) Systemen werden zeitliche Rahmen zu je M Zeitschlitzen gebildet. Pro Rahmen wird
in einem Schlitz mit einer digitalen Modulation Ubertragen, Bild 48.5.

M = 2™ time slots in each frame

le— One frame
(ktm)

LR R o
N NN
NN TN

Transmitted bursts
(k message bits)

Bild 48.5: Prinzip des Time Hopping Verfahrens

THSS eignet sich fiir Ubertragungen, bei der die mittlere Sende—Leistung begrenzt ist, jedoch nicht die
Spitzen—Leistung.
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48.5 Chirp Verfahren

Hierzu wird bei einem DSSS Verfahren der PN Generator durch einen Chirp Generator ersetzt. Ein Chirp ist
eine Cos—formige Schwingung, bei der die Tragerfrequenz z.B. linear erhéht wird, Bild 48.6.

p(t) |F’(jw)|‘

B 1 ..

a) t(s] —= b) f[Hz] —=

Bild 48.6: Chirp—Signal und Chirp-Spektrum

Chirps kénnen auch zur Messung einer Impulsantwort anstatt eines co hohen §—Impulses verwendet wer-
den.*®4 Mit Hilfe eines Matched Filters, das als Impulsantwort den zeitgespiegelten Chirp hat, kann der emp-
fangene Chirp wieder zu einem Nadel-Impuls komprimiert werden. Anstatt eines Matched Filters kann auch

ein Korrelator verwendet werden.

484Fledermause benutzen Chirps zur Echo—Messung. (,Chirp—Radar")
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