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Kurzzusammenfassung
Diese Arbeit befasst sich mit der Taktrlickgewinnung bei der digitalen Basis-
bandibertragung. Zudem ist ein Audiointerface fir die Ubertragung von Audio
in ISDN Qualitat entwickelt worden. Implementiert ist dieses System auf einer
FPGA-Plattform. Verschiedene Parameter des Systems kénnen mittels einer
MATLAB GUI eingestellt werden. Des Weiteren ist eine grafische Auswertung
des Systemverhaltens durch diese GUI ermdglicht.
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Abstract
This thesis deals with the timing recovery for digital baseband transmission
systems. An audio interface is developed to transmit audio in ISDN quality.
This system is implemented on a FPGA-board. A MATLAB GUI was pro-
grammed to set the different parameters of the transmission system and to al-
low a convenient analysis of the system’s behaviour.
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1 Einleitung

Das Fernsprechnetz (oder auch Telefonnetz) ist weltweit das grof3te Kommunikationsnetz.
Dieses wurde urspriinglich fiir die Ubertragung analoger Basisbandsignale mit einer Band-
breite von 3,1 kHz konzipiert. Die Deutsche Bundespost entschied jedoch 1979, dass die
Ortsvermittlungsstellen des Telefonnetzes in Deutschland digitalisiert werden sollten. Versu-
che haben gezeigt, dass zwei unabhiingige Vollduplex'-Kanile simultan iibertragen werden
konnten. 1989 begann schlieBlich der offizielle Betrieb des digitalen diensteintegrieren-
den Universalnetz ISDN (Integrated Services Digital Network). Damit war die Deutsche
Bundespost Vorreiter fiir ISDN in Europa [1].

Mit Einfiihrung dieses Dienstes wird eine wesentlich breitbandigere Ubertragung gefordert,
fiir welche das Kommunikationsnetz nicht ausgelegt wurde. Ein ISDN Priméranschluss
beispielsweise hat 30 Nutzkanile mit einer Datenrate von je 64 kbit/s. Dies fiihrt dazu, dass
das Signal durch den Ubertragungsweg verzerrt wird. Dabei ist die sogenannte Letzte-Meile
hauptséchlich fiir Verzerrungen verantwortlich. Diese bezeichnet bei Kommunikationsnetzen
wie dem Telefonnetz den letzten Abschnitt der Leitung, die zum Teilnehmeranschluss fiihrt.
Da heutzutage nahezu alle Vermittlungsstellen iiber LWL-Kabel? verbunden sind, stellt die
Letzte-Meile mit Kupferleitungen den Flaschenhals der Dateniibertragung dar. Denn hier ist
die Geschwindigkeit viel stirker von der Ddmpfung und der Entfernung abhéngig. Zusitzlich
wird dem Signal wiihrend der Ubertragung auch Rauschen iiberlagert.

Kann das digitale Signal im Empfinger vollstandig rekonstruiert werden, so weist dieses kei-
nen Qualitédtsverlust gegeniiber dem gesendeten Signal auf. Bei analoger Signaliibertragung
hingegen besteht durch iiberlagertes Rauschen stets Qualititsverlust. Da jede Ubertragungs-
strecke andere Eigenschaften besitzt, miissen fiir die Rekonstruktion der digitalen Signal
adaptive Entzerrer eingesetzt werden. Diese arbeiten jedoch nur optimal, wenn zuvor eine
Taktriickgewinnung stattgefunden hat.

'Die Ubertragung von Nachrichten in einem bidirektionalen Kommunikationsnetz kann zeitgleich in beide
Richtungen stattfinden
2Lichtwellenleiter (LWL), Lichtleitkabel (LLK) oder auch hzufig Glasfaserkabel genannt
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1.1 Spezifikation und Zielsetzung

Mit Anlehnung an ISDN soll ein Simplex-Ubertragungssystem auf dem ML507-Board von
Xilinx realisiert werden. Ein Kanalmodell sowie die Entzerrung ist hierfiir bereits durch
eine Bachelor-Thesis eines fritheren Studenten der HAW Hamburg gegeben [2]. Diese
soll durch eine Taktriickgewinnungseinheit sowie ein Audio-Interface ergiinzt werden. Im
Weiteren soll eine Spezifikation des zu realisierenden Gesamtsystems aufgestellt werden. Eine
Spezifikation ist oftmals Teil des Pflichtenhefts® und liefert eine exakte, vollstindige und fiir
eine Uberpriifung geeignete Beschreibung eines Systems. Wihrend der Entwicklungsphase
und nach Fertigstellung wird dieses gegen die Anforderungen der Spezifikation gepriift.
Diese gelten als erfiillt wenn sich eine Gegeniiberstellung des Systems mit der Spezifikation
im Einklang befindet. Werden Unstimmigkeiten festgestellt, so muss eine Nacharbeitung des
Systems erfolgen. Abbildung 1.1 zeigt das zu realisierende Gesamtsystem.

A\ 4

_ T Xilinx
Audio- Aliasing- ADC1 Kompressor ML507-Board
quelle . -
Filter i
«ﬂm‘ Graphical User

Interface (GUI)

P/S | Praambel |

‘ >| Encoder |< \

DACO <
Kanalmodell
ADCO > Taktriickgewinn-

ungseinheit

Zu erstellende
Blocke
Bereits
|:| vorhandene
Blocke

Inter-
—D— [4—] polations- [¢— DAC1
Filter

Abbildung 1.1: Blockschaltbild des zu realisierenden Gesamtsystems

3Im Pflichtenheft sind nach DIN 69901-5 die vom Auftragnehmer erarbeiteten Realisierungsvorgaben nieder-
gelegt. Diese beschreiben die Umsetzung des vom Auftraggeber vorgegebenen Lastenheftes [3]
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Das ML507-Board bietet mit dem AC97 Codec eine Moglichkeit das Audio-Interface zu
realisieren [4]. Damit widren ADC und DAC, Anti-Aliasing- und Interpolations-Filter sowie
Seriell-/Parallel- und Parallel-/Seriell-Umsetzer vorgegeben. Der Codec ist mit einer Auf-
l6sung von 16 Bit und einer Abtastfrequnez von 44,1 kHz weit iiber dem, was bei ISDN
gefordert wird. Uber eine Kompandertechnik verfiigt der Codec nicht. Daher werden die
Komponenten des Audio-Interface selbst erstellt.

e Audioquelle:

Die Quelle soll durch einen 3,5 mm Klinkenanschluss verfiigen,
sodass verschiedene Audiogerite, wie beispielsweise ein MP3-Player,
an diesen angeschlossen werden konnen.

o Anti-Aliasing-Filter (AAF) und Interpolationsfilter:
Grenzfrequenz: f, = 3,4 kHz
Sperrfrequenz: f. =4 kHz
Mindest-Sperrddmpfung mit 12 Bit ADC: a,,;, = 72,2 dB

e Analog-Digital-Umsetzer (ADC0+ADC1):
Typ: ADS7947
Bitauflosung: 12 Bit

¢ Digital-Analog-Umsetzer (DAC0+DAC1):
Typ: DAC8801
Bitauflosung: 14 Bit

o Kompressor/Expander:
Verbesserung des Signal-zu-Rausch Verhiltnisses durch Kompandertechnik, bzw. Kom-
primierung von 12 Bit auf 8 Bit und Expandierung von 8 Bit auf 12 Bit

e Parallel-/Seriell- (P/S) und Seriell-/Parallel- (S/P) Umsetzer:
Benotigte Umsetzer fiir serielle Dateniibertragung

e Encoder/Decoder:
Auswahl des bipolar NRZ- oder HDB3-Leitungscodes

e Kanalmodell:
Tief- und Hochpasskanalmodell (SRC-Glieder, 6RC-Glieder, 7RC-Glieder, CR-Glied)

e Taktriickgewinnung:
Taktriickgewinnungseinheit fiir vorhandene Kanalmodelle

e Entzerrer:
Adaptive Kanalentzerrung mittels Lattice-Entzerrer 3. Ordnung incl. Decision Directed
Mode
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e Entscheider:
Schwellwertentscheider - abhiingig vom eingestellten Leitungscode

e Priambel:
Sender- und empfingerseitig bekannte Trainingssequenzen fiir die Taktriickgewinnung
und den Entzerrer

e Ausgabe:
Ausgabe am Lautsprecher und einstellbarer Verstirkung fiir Lautstirkeregulierung

e Graphical User Interface (GUI):
Grafische Signalauswertung sowie Systemsteuerung durch eine Matlab-GUI

1.2 Aufbau und Methodik

Damit dem Leser der Inhalt dieser Thesis leicht verstiandlich gemacht wird, ist der Aufbau klar
gegliedert. Es werden jedoch Grundlagen aus unterschiedlichen Gebieten der Informations-
und Elektrotechnik, wie beispielsweise der Signalverarbeitung vorausgesetzt. Eine kurze
Einfiihrung in die Thematik ist im Kapitel 1 ,, Einleitung*‘gegeben. Die Anforderungen an
das zu realisierende System sind im Abschnitt 1.1 ,,Spezifikation* aufgelistet. In den darauf
folgenden Kapiteln 2 ,, Digitale Basisbandsignaliibertragung“, 3 ,, Taktriickgewinnung “ und
4,, Audio-Interface “ werden zunichst die theoretischen Grundlagen erldutert. Im Anschluss
folgt dann jeweils ein Entwurf, welcher durch Simulation verifiziert wird. Im Kapitel 5 ,, Kon-
zept und Realisierung “ werden schlieBlich die simulierten Modelle zu einem Gesamtsystem
zusammengefasst und in Hardware implementiert, welches in Kapitel 6 ,, Inbetriebnahme “
getestet wird. Eine Schlussbetrachtung und einen Vergleich mit der Spezifikation bietet das
letzte Kapitel 7 ,,Schlussbetrachtung “.



2 Digitale Basisbandsignalubertragung

2.1 Digitale Signale

Ein Digitalsignal besteht aus einer Folge von Zahlen a|k], welche héufig aus dem Bereich
der Dualzahlen a[k|e{0, 1} sind. In der digitalen Signalverarbeitung ist ein digitales Signal
eine zeit- und amplitudendiskrete Abbildung eines analogen Signals. Das analoge, zeitkon-
tinuierliche Signal wird zunéchst zeitdiskret mit f4 abgetastet. AnschlieBend erfolgt eine
Amplitudendiskretisierung durch einen Quantisierer. Diese beiden Vorginge vereinigt der
Analog-Digital-Converter (ADC), vgl. Abb. 2.1. Das entstehende Digitalsignal ist Grundlage
fiir die digitale Signalverarbeitung, welche unterschiedliche Aufgaben erfiillen kann.

l's, (2
Quantisierer | Q() SDSI’(I)

! N | Digitale
: : Signalverarbeitung

Abbildung 2.1: Modell zur digitalen Signalverarbeitung

A

Fiir ein mathematisches Modell des Abtastvorganges eines analogen Signals a(t) wird der
Dirac-Impuls §(¢) mit dquidistanten Abtastwerten im Abstand 1/f4 = T4 gewichtet.

S(t) = a(t) . i TA . (S(t — ]CTA) = TA . i a(kTA) . 5<t — ]{JTA) (21)

k=—00 k=—o0

Die Gewichtung des Dirac-Impulses stellt lediglich die abgetasteten Analogwerte dar, wel-
che die Zahlenfolge a[k] reprisentieren. Somit ergibt sich die zeitdiskrete Abbildung des
zeitkontinuierlichen Signals zu

s(t) =Ty - i alk] - 6(t — kT). 2.2)

k=—00
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Gleichung 2.2 stellt eine ideale Abtastung dar. Die Erzeugung eines Dirac-Impulses ist aus
physikalischen Gegebenheiten nicht realisierbar. Daher ist das mathematische Modell des
Abtasters durch einen Impulsformer bzw. Formfilter zu ergénzen.

a(f) S'(f) Formfilter S(I)
—> >< »> hF(t) —

!

Abbildung 2.2: Modell eines realen Abtaster
Das Formfilter besitzt die Impulsantwort

hp(t) = 1. rect (ﬂ> ) (2.3)

Dabei steht 7; fiir die Impulsbreite, welche fiir den Fall 7; = T4 einen S&H! iiber die
gesamte Abtastdauer bedeutet. Damit ergibt sich das Abtasterausgangssignal zu

s(t)=s'(t) xhp(t) = Y alk] - rect (t — TA/Ti_ kT“) : (2.4)

k=—o00
Das abgetastete Signal s(t), fiir das die Annahme einer bipolaren Aussteuerung
—1<s(t) <1

getroffen wird, wird nun durch einen Quantisierer mit m-Bit codiert. Die Amplituden-
quantisierung ergibt sich dann zu 2™ Stufen. Abbildung 2.3 zeigt zwei unterschiedliche
Quantisierungskennlinien s¢ (k) fir m = 4 Bit. Das Quantisierungsintervall ergibt sich bei

beiden zu
QI =20-m+) = 0.125. (2.5)

Im unteren Teil ist die Quantisierungsabweichung eq (k) abgebildet.

'Ein Sample & Hold (S&H) hilt eine analoge Eingangsspannung kurzzeitig auf einen definierten Wert
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a) Mid-rise Quantisierung b) Mid-tread Quantisierung

0.875

sq(k) -
o

s5ok) ~
o

-0.875

-1 ) 1 -0.875 0 0.875
s(k) - s(k) -

eQ(k) N

o &
egk) -

o

Abbildung 2.3: Zwei unterschiedliche, lineare 4 Bit Quantisierungskennlinien

Bei der linken Kennlinie handelt es sich um eine sogenannte Mid-rise Quantisierungskennli-
nie. Das Ausgangssignal
-1 S SQ(Tf) S 1

wird symmetrisch ausgesteuert. Nachteilig hierbei ist, dass fiir Eingangssignale der Grof3e
Null mit gering iiberlagertem Rauschen, das quantisierte Ausgangssignal um +1/(2™ — 1)
hin- und her springt (granulares Rauschen) [5]. Dies wird mit der rechten Kennlinie, der
Mid-tread Quantisierungskennlinie, vermieden. Nachteilig ist, dass eine unterschiedliche
Anzahl an Quantisierungsstufen vorliegt. Fiir symmetrische eine Aussteuerung wird dann
einfach auf eine Quantisierungsstufe verzichtet. Fiir die Mid-tread Kennlinie ergibt sich das
Ausgangssignal
—1+27 < sp(t) <1 —27mH

Ein Qualitdtsmal} der Quantisierung liefert der Signal- zu Storabstand, der auch einfach SNR
(engl. Signal-to-noise ratio) genannt wird.

SNRg =20 10g1o(V3 - 2™ - sepp) dB = 10 - logyo(3 - 2°™ - s2;;) dB - (2.6)

Fiir ein auf eins normiertes Eingangssignal mit dem Effektivwert s.;y = 1/ v/2 und 4 Bit
ergibt sich ein SNR von 26 dB. Mit dem von der ITU-T? festgelegem Wert von 8 Bit
fiir ISDN, ergibt sich ein SNR von 49.8 dB. Dieser Storabstand ist fiir groe Signalpegel
vollig ausreichend. Versuche haben gezeigt, dass bei einem Storabstand kleiner 22 dB die
Quantisierungsabweichungen als deutlich stérend wahrgenommen werden [6]. Deshalb wird
bei der PCM-Sprachiibertragung ein Storabstand von mindestens 30 dB gefordert [6] [7].
Dieser Storabstand wird nach Gleichung 2.6 ab dem 0,1-fachem des Eingangspegel schon
unterschritten, vgl. Abbildung 2.4.

International Telecommunication Union (Telecommunication Standardization Sector))
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Abbildung 2.4: SNR als Funktion des Eingangspegels bei 8 Bit
Abhilfe konnte ein kleineres Quantisierungsintervall durch Erhohung der Bitanzahl schaffen.
Dies behilt jedoch einen pegelabhiingigen SNR. Eine andere und bei PCM-Ubertragung

angewandte Methode bietet die nichtlineare Quantisierung (Kompandierung), auf die im
Kapitel 4.3 ndher eingegangen wird.

2.2 Systemmodell

In diesem Abschnitt wird das Systemmodell in drei Hauptkomponenten unterteilt und im
einzelnen systemtheoretisch analysiert und modelliert (vgl. Abbildung 2.5).

St (7) Sg (1)

Kanal

Empfanger

A 4
A 4

Sender

Abbildung 2.5: Blockschaltbild des Ubertragungssystems

2.2.1 Sender

In dem Sender geht es darum, eine analoge Signalquelle geeignet liber den Kanal an den
Empfinger zu iibertragen. Bei der Signalquelle handelt es sich hierbei um ein Audiosignal
bzw. Sprachsignal. Da die Ubertragung digital stattfinden soll, muss das Audiosignal zu-
nichst digitalisiert werden. Dies geschieht wie bereits in Abschnitt 2.1 und Abbildung 2.1
dargestellt.
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Beim Abtastvorgang entsteht jedoch im Frequenzbereich eine mit der Abtastfrequenz periodi-
sche Fortsetzung des kontinuierlichen Signals. Dies liegt daran, dass aus einer Multiplikation
im Zeitbereich, eine Faltung im Frequenzbereich wird. Abbildung 2.6 veranschaulicht das
Prinzip. Dabei zeigt | A(f)| das Spektrum des abzutastenden Analogsignals, welches offen-
sichtlich eine Uberlagerung zweier gleichgroBer Sinusschwingungen (mit f; = 1kH z und
fo = 2k H z) darstellt.

o

-100-

|AM)/dB
N |

()] ()

o o

T T

N —

—-200

P ——

=
=
Fof
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50l : I i

-100{ : -
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-200 ‘
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T
50k : : .
-100
“ ] ]
-200 ‘
6 7 9

-15-14 -10-9 -7 -6 -2-1 0 1 2
flkHz -

ISM)dB

Abbildung 2.6: Spektrale Darstellung der Abtastung ohne Aliasing

|Hp(f)| zeigt den Amplitudengang des Formfilters, welcher sich nach Fourier Transformati-
on aus Gleichung 2.3 ergibt. Diesem ist eine Abtastfrequenz von f4 = 8k H z zu entnehmen.
Die darunterliegende Abbildung stellt das Ausgangsspektrum des Abtasters dar. Deutlich
zu erkennen ist die Dampfung durch den Formfilter Amplitudengang, sowie die periodische
Fortsetzung von |.S(f)| um die Abtastfrequenz. Dies bleibt fiir beliebig-frequente abzutasten-
de Eingangssignale nicht ohne Folgen. Das Nyquist-Shannon-Abtasttheorem besagt, dass
die Abtastfrequenz grofler als das Doppelte der im abzutastenden Signal vorkommenden
Frequenz sein muss. Diese Bedingung wird in Abbildung 2.6 eingehalten.

In Abbildung 2.7 enthélt das abzutastende Signal einen Sinus mit der Frequenz von f; =
ok H z. Somit wird das Abtasttheorem verletzt.
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Abbildung 2.7: Spektrale Darstellung der Abtastung mit Aliasing

Im Ausgangsspektrum |S(f)| des Abtasters entsteht der sogenannte Alias-Effekt (kurz
Aliasing). Das 5 kHz Signal kann hierraus nicht mehr extrahiert werden. Die entstehenden
Alias-Frequenzen lassen sich durch Tabelle 2.1 errechnen, wobei f mit der zu lokalisierenden
Eingangsfrequenz zu substituieren ist.

pos. Frequenzen neg. Frequenzen

—f +f
—faxf faxf

—2fax f 2fatf
Tabelle 2.1: Aliasing-Frequenzen

Um Aliasing zu vermeiden, muss offensichtlich ein Tiefpassfilter vor den Abtaster geschaltet
werden. Daher wird dieser Filter auch einfach Anti-Aliasing-Filter (AAF) genannt. Aus dem
Nyquist-Shannon-Abtasttheorem ergibt sich die Nyquist-Frequenz

fn = fa/2 (2.7)
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bei der das Anti-Aliasing-Filter geniigend Ddmpfung erreichen muss, um Aliasing zu ver-
meiden. Ein Entwurf des AAF folgt im Kapitel 4. Das Systemmodell zur Digitalisierung
von Analogsignalen ist nun beschrieben und kann durch Abbildung 2.8 zusammengefasst
werden.

Analogsignal Digitalsignal

@—» AAF > >< Formfilter > J—,_I—’_rr -

I

f

A

Y

Abbildung 2.8: Modell zur Digitalisierung eines Analogsignals

Eine weitere Funktion, die der Sender beinhaltet, ist die Leitungscodierung, welche Einfluss
auf die zu iibertragende Pulsfolge nimmt. Die Motivation dabei ist, ein an das Ubertra-
gungsmedium angepasstes Sendesignal und geniigend Synchronisationsinformation fiir den
Taktregenerator im Empfinger bereitzustellen. Im Rahmen dieser Thesis fillt die Betrachtung
der Leitungscodes ausschlieBlich auf den bipolaren Nonreturn-to-Zero Code (NRZ) und
den Bipolarcode 1. Ordnung, oder auch Alternate Mark Inversion Code (AMI) genannt.
Telefonkanile, wie sich im Abschnitt 2.2.2 zeigt, besitzen neben Tiefpass- ebenso Hochpass-
charakter. Deswegen ist es von Vorteil ein gleichanteilfreies Sendesignal zu erzeugen. Fiir
ein bipolares NRZ Signal gilt Gleichung 2.4 mit a[k]e{—1, 1}. Hier kann filschlicherweise
der Eindruck entstehen, es bestehe keine Gleichleistung im Spektrum.

An dieser Stelle muss auf die Eigenschaft des zu tibertragenden Signals eingegangen werden.
Die Datenfolge a[k] geht aus dem analogen Sprachsignal hervor. Dieses ist aus Sicht der
Informationstheorie ein Zufallssignal. Somit ist die zu tibermittelnde Datenfolge ebenso ein
Zufallssignal bzw. stochastisches Signal. Von diesem wird vorausgesetzt es sei statistisch un-
abhiingig (unkorreliert) und gleichverteilt [6]. Um eine Aussage iiber die spektrale Leistungs-
verteilung des Signals treffen zu konnen, muss das Leistungsdichtespektrum (LDS) berechnet
werden. Dieses erhilt man durch die Wiener-Khintchine Beziehung, welche besagt, dass die
spektrale Leistungsdichte eines stationdren Zufallsprozesses die Fourier-Transformierte der
korrespondierenden Autokorrelationsfunktion ist [8]. Die Autokorrelationsfolge (AKF) ldsst
sich nach der Vorschrift

1 v
Taall] = Aim SN 1 kZ alklalk + 1] (2.8)

berechnen [9]. Abbildung 2.9a zeigt die AKF einer bipolaren Zufallsdatenfolge. Zu sehen ist
ein Dirac an der Stelle [ = (. Die Fouriertransformierte der AKF ergibt somit ein konstantes
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Leistungsdichtespektrum

!
Saa(f") @0 144[l] (2.9)
(vgl. Abbildung 2.9b).
a) AKF
T T T T T
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Abbildung 2.9: Autokorrelationsfolge und LDS einer bipolaren Binirfolge

Das Leistungsdichtespektrum ist auf normierter Frequenzachse f’ dargestellt. Eine absolute
Darstellung wird erlangt, indem die AKF auf die absolute Zeitachse 7 bezogen und anschlie-
Bend fourier-transformiert wird. Es kann gezeigt werden, dass dies zu einer Gewichtung der
AKF sowie des LDS, durch Tj bewirkt [9]. Mit der Fourier-transformierten Impulsantwort
des Formfilter nach Gleichung 2.3

hp(t)o—e Hp(f) = si(mf1p) - e 7™, (2.10)
erhilt man schlieBlich das Leistungsdichtespektrum des Sendesignals.

Sss(f) = |HF(f>|2 'Saa(f) (211)

Fiir die Messung von Leistungsdichtespektren wird im Weiteren die Welch-Methode verwen-
det und kurz erldutert. Da es sich um stochastische Signale handelt, kann im Gegensatz zu
deterministischen Signalen nur eine Spektralschidtzung erfolgen. Die Welch-Methode bietet
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die am héufigsten angewandte Form der Spektralschitzung [8]. Diese zerlegt eine Eingangs-
folge, aus der das Leistungsdichtespektrum geschitz werden soll, in mehrere Teilblocke.
Jeder Teilblock wird mit einer Fensterfunktion® bewertet. Ziel dabei ist es, eine Periodizitit
zu erzeugen. Dies vermindert die Auswirkungen des Leck-Effekts*. Dieser tritt entweder
bei nichtperiodischen Signalen auf oder bei Signalen, deren Periodendauer nicht mit dem
Fenster iibereinstimmt. Aus den gefensterten Teilfolgen werden Periodogramme gebildet,
dessen Mittelwerte als SchitzgroBe der spektralen Leistungsdichte gelten [8].

Abbildung 2.10 zeigt das gemessene, amplitudennormierte Leistungsdichtespektrum einer
bipolaren NRZ Zufallsfolge von 2'® Bits. Die Parameter der Welch-Methode wurden empi-
risch ermittelt, sodass eine moglichst erwartungsgetreue Schitzung erreicht wird. Als Fenster
wurde ein Blackman-Fenster verwendet.

Bipolar NRZ Code
1 Q—ﬂfa
Q Q
0.9+ Q [~ 7

0.8 : b

0.7+ . 4

0.5+~ -

EMUES

04 B
0.3 B

0.2~ -

) at]] hm?

-1 -0.5 0 0.5
f/f0 -

Abbildung 2.10: Spektrale Leistungsdichte des bipolar NRZ-Codes

Wie das Spektrum zeigt, ist dieses nicht gleichanteilfrei. Deutlich zu erkennen ist der Form-
filteramplitudengang, welcher eine si> Gewichtung verursacht. Bei der Taktfrequenz f,
ist keinerlei Spektralinformation vorhanden. Dies macht eine Taktriickgewinnung aus dem
bipolaren NRZ Signal ohne weitere Signalverarbeitung nicht moglich.

3Eine Fensterfunktion gewichtet eine Datenfolge innerhalb eines Ausschnittes (Fenster), welche in die
nachfolgende Berechnungen eingehen

“Der Leck-Effekt beschreibt das Phinomen bei der Spektralanalyse, dass Frequenzanteile vorkommen, die bei
einer theoretisch unendlich langen Beobachtungszeitfolge nicht enthalten sind
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Der AMI-Encoder besitzt ein Ausgangssignalalphabet c[k|e{—1, 0, 1}. Da fiir die Darstellung
von bindren Daten drei Zustinde verwendet werden, handelt es sich beim AMI-Code um
einen sogenannten pseudoternédr-Code. Das Blockschaltbild des Encoders ist in Abbildung
2.11 dargestellt.

a[n] b[n] -
XOR "+
-l c[n]

b[n-1]

Abbildung 2.11: AMI-Encoder

Aus dem Blockschaltbild kann die Kodiererausgangsgleichung

c[n] = b[n] — bjn — 1] (2.12)
abgeleitet werden. Diese ist der Vorkodierergleichung

bn] = a[n] & b[n — 1] (2.13)

ibergeordnet. Um den Frequenzgang des Encoders zu erhalten wird aus Gleichung 2.12 die
Impulsantwort

he(t) = 0(t) — o(t — Tp) (2.14)
erzeugt. Nach Fourier-Transformation und Umformungen erhilt man den Kodiereramplitu-
dengang.

|H.(f)]? = sin(n fTp)* (2.15)
Dieser hat offensichtlich einen sinusformigen Verlauf. Somit ergibt sich das Leistungsdichte-
spektrum des Sendesignals zu

Sss(f) = [Hp(f)? - [He(f) (2.16)

Wie am Leistungsdichtespektrum in Abbildung 2.12 zu sehen ist, ist dieses im Gegensatz
zum bipolaren NRZ-Code gleichanteilsfrei. Jedoch ist auch hier die Taktriickgewinnung ohne
Signalverarbeitung nicht moglich, da bei f, keine Spektralinformation vorhanden ist.
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Abbildung 2.12: Spektrale Leistungsdichte des AMI-Codes

2.2.2 Kanal

Der Kanal bildet die Verbindungsstrecke zwischen Sender und Empfinger. Ublicherweise ist
dieser in seinen Eigenschaften vorgegeben, sodass sich Sender und Empfinger auf diesen
abstimmen miissen. Wie es bei klassischen Fernsprech-Ubertragungssystemen iiblich ist,
wird ausschlieBlich eine kabelgebundene Ubertragungsstrecke als Kanal behandelt. Aus
der Leitungstheorie ist bekannt, dass es bei der Ubertragung von Signalen, abhingig von
Frequenz- sowie Leitungsldnge, zu Dimpfungs- und Phaseninderungen kommt. Diese wer-
den im Allgemeinen als Verzerrungen bezeichnet. Ein einfaches Beispiel fiir Verzerrungen
eines Ubertragungskanals bietet ein Tief- oder Hochpassfilter 1. Ordnung, bestehend aus

einem Kondensator und einem Widerstand. Die Grenzfrequenz f, = T wird von der Zeit-
T

konstante T' = R - C' bestimmt. Die Ubertragungsfunktion des RC-Tiefpasses im Frequenz-
und Laplacebereich lauten

1
Flhrp(t)} = Hyp(jw) = m 2.17)
L{hrp(t)} = Hrp(s) = ! (2.18)

sT +1
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Fiir den CR-Hochpass

JwT

Flhup(t)} = Hyp(jw) = T+ 1 (2.19)
T
Lihgp(t)} = Hyp(s) = 8; o (2.20)

Um die Verzerrungen im Zeitbereich darzustellen, wird ein Rechteckimpuls der Breite
Ty auf den Tiefpass gegeben. Die Antwort wird durch Faltung des Eingangssignals mit
der Impulsantwort erhalten. Mit der Laplace-Transformation wird aus der Faltung eine
Multiplikation.

sg(t) = hrp(t) * Speat(t) O—0 Sp(s) = Hrp(s) - Srect(s) (2.21)

Mit dem Rechteckimpuls im Laplacebereich

1
Sreet(s) = =(1 —e71%) (2.22)
s
ergibt sich das Ausgangssignal nach Gleichung 2.21 zu

1

1
Sp(s) = 71— =(1— e 7). 2.23
p() = g 5= e™) (2.23)

Die Laplace-Riicktransformation ergibt die Filterantwort im Zeitbereich

l—e 7, t<Ty
S O t) = 1y - . 2.24
£(S) sp(t) { I TT0>7 Fe T (2.24)

Abbildung 2.13 a) zeigt die Filterantwort fiir eine Zeitkonstante 7' = 1.59us und T =
m = 15.62us. Die Verzerrungen sind noch nicht besonders stark ausgeprigt. Dies ist
daran zu erkennen, dass die Filterantwort bei 27 bereits vollstindig abgeklungen ist.
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a) Tiefpass 1. Ordnung

= = = Sendesignal
Tiefpassantwort

0.8F

0.6 F
0.4F
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b) Tiefpass 5. Ordnung

T T
I e | = = = Sendesignal
Tiefpassantwort

Abbildung 2.13: Antwort eines Tiefpasses 1. und 5. Ordnung auf einen Rechteckimpuls der
Breite T

Stiarkere Verzerrungen zeigen sich bei Filter hoherer Ordnung, wie es in Abbildung

2.13 b) dargestellt ist. Hierbei handelt es sich um eine Kaskadierung von fiinf RC-Tiefpéssen
1. Ordnung. Deutlich zu erkennen ist eine Filterantwort, die erst nach 67| abgeklungen ist.
Die Rede ist hierbei vom sogennanten Symboliibersprechen oder auch Intersymbolinterferenz
(IST). Dieser im Allgemeinen unerwiinschte Effekt entsteht, wenn die 1. Nyquistbedingung
nicht erfiillt wird. Diese besagt, dass die Impulsantwort eines Systems mit der Abtastrate 7'y,
Nullstellen zu den Zeitpunkten & - T fiir k e N* aufweisen muss.

Fernmeldeleitungen mit einer Lidnge von mehrere Kilometern verursachen deutlich stirke-
re Verzerrungen als es ein Tiefpass 1. Ordnung verursacht. Jedoch variiert die Lénge der
Fernmeldeleitungen und damit auch die Verzerrungen. Als Kanal wird daher ein Modell her-
angezogen, welches unterschiedlich starke Verzerrungen erzeugen kann. An der Hochschule
fiir Angewandte Wissenschaften Hamburg besteht bereits ein Kanalmodell. Dieses wird
fiir Versuche im Bereich der digitalen Basisbandsignaliibertragung genutzt. Die Parameter
des Kanalmodells wurden bereits in der Bachelor-Thesis [2] genutzt um einen Kanal zu
modellieren. Dieses Kanalmodell findet auch hier Anwendung. Der Kanal besteht aus einer
Tiefpass-Kaskadierung von wahlweise fiinf, sechs oder sieben RC-Gliedern, welche iiber
Relais hinzu- oder weggeschaltet werden konnen. Fiir den Einfluss der Hochpasscharak-
teristik kann ein zusitzliches CR-Hochpassfilter 1. Ordnung hinzugeschaltet werden. Die
unterschiedlichen Amplitudengiinge des Kanalmodells sind in Abbildung 2.14 dargestellt.
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a) Tiefpass Kanalmodelle
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b) Hochpass Kanalmodell
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Abbildung 2.14: Amplitudengang der Kanalmodelle

Bei der Ubertragung im Fernsprechnetz besteht grundsitzlich eine Bandbegrenzung auf den
Frequenzbereich [5]

300 Hz < f <3400 Hz (2.25)

Die Grenzfrequenz des Hochpasskanalmodells ist mit 400 Hz etwas dariiber. Das Kanalm-
odell soll dennoch fiir die Ubertragung genutzt werden. Erwartungsgemi werden die
Auswirkungen bei bipolarem NRZ-Code wegen des Gleichanteils zu mehr Verzerrungen
fiihren. Der Phasenfrequenzgang

: fm{Hch(jw)}>
w) = arctan | ———= (2.26)
P (Roon
gibt Ausschluss iiber die Phasendnderung. Die Gruppenlaufzeit
_ dp(jw
Ter(jw) = —%. 2.27)

zeigt die frequenzabhiingige Verzogerungszeit, die ein Signal durch einen Filter bzw. Uber-
tragungskanal erféahrt (vgl. Abbildung 2.15).



2 Digitale Basisbandsignaliibertragung 28
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Abbildung 2.15: Phasengang und Gruppenlaufzeit der Kanalmodelle

Wie stark die Verzerrungen sind, kann anhand eines Augendiagramms dargestellt werden.
Dies zeigt die Antwort eines Systems auf eine Zufallsfolge, iiberlagert im Abstand der
Periodendauer fiir eine gewisse Anzahl an gesendeten Symbolen. In Abbildung 2.16 sind
einige amplitudennormierte Augendiagramme dargestellt.

Die Augenoffnung wird durch zunehmende Dampfung vermindert, was zu mehr ISI fiihrt.
Dem Tiefpass 3. Ordnung mit Hochpassanbindung ist nur eine leicht verminderte vertikale
Augendffnung zu entnehmen. Im Gegensatz dazu bringt der Tiefpass 5. Ordnung deutlich
ISI mit sich (vgl. Abbildung 2.16 a),c).

Der Vor- und Nachteil der zwei betrachteten Leitungscodes des Senders kann auch am
Augendiagramm eingesehen werden. Hier bestitigt sich, dass die Gleichanteilsfreiheit des
AMI-Codes zu weniger Verzerrungen fiihrt, als beim bipolaren NRZ-Code (vgl. Abbildung
2.16 a),b)).

Neben Verzerrungen wird dem Signal wihrend der Ubertragung Rauschen iiberlagert. Die
Ursache dieser additiven Storungen liegt {iblicherweise im Rauschen passiver und aktiver
Bauelemente, in den Einstreuungen durch Rundfunksender, Nebensprechen und durch Quan-
tisierungsrauschen. Der Storabstand kann variieren, liegt jedoch typischerweise oberhalb von
30 dB [5].
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(a) Bipolar NRZ, 3RC- und HP-Kanal
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(c) Bipolar NRZ, SRC-Kanal (d) AMI-Code, SRC-Kanal

Abbildung 2.16: Augendiagramm verschiedener Kanile, sowie Leitungscodes

2.2.3 Empfanger

Die Einfliisse des Kanals wurden dargestellt. Nun ist es Aufgabe des Empfingers, aus dem
tibermittelten Signal die korrekte Nachricht bzw. Symbolfolge zu rekonstruieren. Starke In-
tersymbolinterferenz fiithrt dazu, dass im Empfinger eine einfache Schwellwertentscheidung
nicht ausreicht, um entscheiden zu konnen, ob eine *1’, 0’ oder ’-1’ gesendet worden ist.
Fiir diesen Fall werden Entzerrer eingesetzt. Diese besitzen idealerweise die Eigenschaft, die
Tiefpasscharakteristik des Kanals durch inverses Ubertragungsverhalten auszugleichen.

Hy(f)=Hg(f)™" (2.28)

Wire dies der Fall, wiirde am Entzerrerausgang das exakte Sendesignal rekonstruiert. Der
Aufwand dafiir wire immens und steht in keinem Verhétnis zur praktischen Anwendung. Ein
Entzerrerausgang muss fiir einen optimalen Fall lediglich die 1. Nyquistbedingung, welche
bereits im Abschnitt 2.2.2 erldutert wurde, aufweisen. Ein nachgeschalteter Schwellwertent-
scheider sorgt dann fiir die korrekte leitungscodierte Symbolfolge, sodass schlieBlich dem
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Decoderausgang die Digitalfolge a[n] entnommen werden kann. Abbildung 2.17 zeigt das
Prinzipblockschaltbild eines Empféingers.

h ch ( f) a[n]

)[

Abbildung 2.17: Prinzipblockschaltbild eines Empfingers

A 4

A 4

Entscheider Decoder ———»

A 4

Entzerrer

Y

Bei bekannter Kanaliibertragungsfunktion kann im einfachsten Fall ein FIR-Filter (Finite-
Impulse-Response-Filter) als Entzerrer eingesetzt werden. Die Koeffizienten konnen mit
gegebener Rechteckimpulsantwort des Kanals durch die Rekursionsformel

1
. n=0
— hch(TO)7
W=y s a; - hen([n — i + 1)) . (2.29)

hch (T0> ’

berechnet werden [10]. In der Bachelor-Thesis [2] ist bereits ein Entzerrer entwickelt, wel-
cher fiir die Realisierung dieses Systems genutzt werden soll. Dieser ist ein sogenannter
Lattice-Entzerrer, welcher auf dem Least-Mean-Square-Algorithmus® (LMS-Algorithmus)
basiert. Da der LMS-Algorithmus jedoch nur langsam konvergiert, wird diesem ein Lattice-
Pridiktor(dekorreliert die Eingangsdatenfolge) vorgeschaltet. um die Konvergenzgeschwin-
digkeit zu erhohen.

Um die Arbeitsweise eines einfachen FIR-Entzerrers nach Gleichung 2.29 zu veranschauli-
chen, ist ein Ausgangssignal eines Entzerrers 4. Ordnung in Abbildung 2.18 b) abgebildet.

>Der LMS-Algorithmus beruht auf der Methode des steilsten Abstiegs (auch Gradientenverfahren genannt)
um allgemeine Optimierungsprobleme 16sen zu konnen
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a) 7RC Kanalantwort suboptimal abgetastet

T
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b) Entzerrerausgang zu a)
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Abbildung 2.18: 7RC Kanalausgang und Entzerrerausgang bei suboptimaler Abtastung

Das FIR-Filter ist ein digitales Filter und arbeitet nicht zeitkontinuierlich, sondern mit
diskreten Abtastwerten. Hier entsteht die Problematik des Abtastzeitpunktes. Wird die Kanal-
antwort ohne Ausgleich der Gruppenlaufzeit bzw. Phasenverschiebung abgetastet, ergeben
sich die in Abbildung 2.18 b) diskreten Entzerrerausgangswerte. Wie bereits erwihnt ist es
notig, die 1. Nyquistbedingung am Entzerrerausgang zu erzeugen, was hier offensichtlich
nicht der Fall ist. ISI wird demnach nicht beseitigt. Ohne das Angleichen an die Kanallaufzeit
ist eine Entzerrung daher wenig effektiv. Abbildung 2.19 a) zeigt die Kanalantwort mit
optimaler Abtastung. Der Entzerrerausgang weist somit Nullstellen im Taktraster auf, vgl.

Abbildung 2.19 b).
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a) 7RC Kanalantwort mit optimalen Abtastzeitpunkten
T T T T T
Upmmmmmmmy Sendesignal
- ! Kanalantwort
—© Abtastwerte

1
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| | | | | | |
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b) Entzerrerausgang zu a)
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1k Entzerrerausgang(kontinuierlich) | |
—© Entzerrerausgang(diskret)
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0 — ©
| | | | | | |
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Abbildung 2.19: 7RC Kanalausgang und Entzerrerausgang bei optimaler Abtastung

Betrachtet man die Gruppenlaufzeit der Kanalmodelle aus Abbildung 2.15 b) etwas genauer,
so ist diesen bei 64 kHz die auszugleichende Laufzeit zu entnehmen. Tabelle 2.2 listet die
kanalspezifischen Gruppenlaufzeiten auf.

llllllllllllll 5RC
4773 R e 1111 = = =-6RC
wwwwwww 7RC
Kanalmodell | 7¢p[us]
ﬁ. 43 T T T e e ] 5RC 3,473
S 6RC 4,130
TRC 4,773
3.4737
63 6‘4 65
flkHz —
Abbildung 2.20: Gruppenlaufzeiten Tabelle 2.2: Gruppenlaufzeiten
bei 64 kHz

Abbildung 2.21 zeigt die Abtastung fiir die drei Tiefpasskanalmodelle mit den Takt-
Verzogerungszeiten nach Tabelle 2.2. Folgend gilt dies als optimale Abtastung.
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a) 5RC
T T T T T T T T
1 - === - - == -='= -——— —-= = r--= —
! ‘I ! ! I' || ! ! ,’ | I ! !
| ! 1 | | 1 ! | 1 ! !
| ! 1 | | | ! | ) | |
0.5~ | I ] | | X 1 1 | | \ .
| |
! 1 ! ! ! ! I : ! ! \ :
0 [ I (B n [ 1 L - . L !
0 0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0.6 0.7 0.8 0.9 1
x10™
b) 6RC
T T T T T T T
1 '___— [ | ____I ,_ i | "___I '_ D | L
| | \ | 1 |
1 \ 1 [ , \ I 1 1
| I | N | I ! \ , I 1
05 ! I I ! \ | I I | \ I H
1 ! T ! , | 1 ! | , 1 1
[ | | ] ! | | | 1
0 1 ! N} Ll ! 1 ! 1 1 L - L
0 0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0.6 0.7 0.8 0.9 1
x10™*
¢) 7RC
1 T T T T T T T T
1+ === == oo == == --C- ]
I ! I | X ! I I I | X !
I ! I | X ! I I I | X !
05F | ! ! | | l ! ! ! ! ! \ )
W I l | ! ! :
| 1 X ; L | A
0 1 L1 | ' [ | T T L —t
0 0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0.6 0.7 0.8 0.9
vs - x10™

Abbildung 2.21: Ideale Abtastzeitpunkte fiir die steigende Flanke eines Rechtecktaktsignals

Die kanalspezifische Laufzeit wird in der Praxis nicht durch eine fixe Verzogerung ausge-
glichen. Im Empfinger wird eine Taktriickgewinnungseinheit dem Entzerrer vorgeschaltet,
welche sich auf das Empfangssignal synchronisiert.



3 Taktruckgewinnung

Taktriickgewinnung, oder auch Taktsynchronisierung, ist ein Prozess des Empféangers, wel-
cher aus einem Empfangssignal den Sendetakt bestimmt, um somit zu den korrekten Zeit-
punkten abzutasten. Wird zu den falschen Zeitpunkten abgetastet, so hat dies verherende
Auswirkungen auf die Performance. Im vorigen Kapitel wurde beschrieben, dass die Grup-
penlaufzeit des Kanals ausgeglichen werden muss. Hinzu kommt jedoch noch, dass das
Taktsignal des Senders und des Empféangers in der Regel nicht zeitgleich beginnen. Daher
der Begriff Synchronisierung. Es gibt vielzdhlige Moglichkeiten der Taktsynchronisation,
welche in zwei Kategorien unterschieden werden kdnnen.

hch ([) / hch[k] = hch (kTA + T[k]) hc'/z (l‘) / hc’h[k]

i . i

[k =T, + 1fk] ([K]= KT, + (k]

Taktrickgewinnungs- < | Taktriickgewinnungs-
einheit einheit

(a) Entscheidungsriickgekoppelte Methode (b) Entscheidungsvorwirtsgekoppelte Methode

Abbildung 3.1: Kategorien der Taktriickgewinnung

Entscheidungsriickgekoppelte Systeme arbeiten hdufig mit verschiedenen Algorithmen zur
Abtastfehler-Detektierung, welche eine schnelle Konvergenz des Abtastfehlers 7[k| aufweisen
[11]. Eine Moglichkeit bietet Beispielsweise der Miiller-Muller-Timing-Error-Detector (MM-
TED). Dieser synchronisiert sich auf die Nullstellen der Kanalantwort h.,(t). Dies ist jedoch
nur moglich, wenn die 1. Nyquist Bedingung erfiillt ist. Somit muss der Empfénger einen
bereits voreingestellten Entzerrer beinhalten [5]. Aus diesem Grund wird in dieser Thesis
die entscheidungsvorwirtsgekoppelte Methode genutzt, dessen Vorgehensweise im Weiteren
erldutert wird.
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3.1 Nichtlineare Spektralmethode

Aus Abschnitt 2.2.1 ging durch das Leistungsdichtespektrum des bipolaren NRZ-Codes
sowie des AMI-Codes hervor, dass dort keine Sychronisationsinformation fiir die Taktriick-
gewinnung enthalten ist. Daher erfordert dies eine empfingerseitige Signalverarbeitung, um
Spektralanteile bei der Taktfrequenz f, zu erhalten. Das dabei enstehende Signal konnte
Ahnlichkeit mit dem unipolaren RZ-Code (return-to-zero) besitzen. Dieses besitzt durch das
Formfilter einen Recheckimpuls welcher die Hélfte der Pulsbreite des NRZ-Codes besitzt,
vgl. Abbildung 3.2 b).

a) Zufallsfolge a[k]

T T T T T T T T T
1& Q Q Q Q Q B
0.8 B
06 i
04} B
0.2 B
0 \e | | \e | | | \e \e
0 1 2 3 4 5 6 7 8 9 10
t/T0 -
b) Unipolar RZ-Code
T T T T T T T T T
l —
] ] [ ] 1 1 []
0.8 B
0.6 B
0.4r B
0.2r- B
oL || L] L
| | | | | | | | |
0 1 2 3 4 5 6 7 8 9 10
t/T0 -

Abbildung 3.2: Unipolar RZ-Code

Die Impulsantwort des RZ-Formfilters ergibt sich zu

-mxt(t__ﬂﬂ4). (3.1)

hppg(t) = — __-u=
rrz(?) 2T, To/2

0

Dem Amplitudengang kann ein Durchlassbereich bei der Taktfrequenz f, entnommen werden.

|Hrrz(f)| = ]si(ﬂfT0/2)|' = si(m/2) = 0,6366 (3.2)
f=fo

Dies spiegelt das mit der Welch-Methode geschitzte Leistungsdichtespektrum des unipolaren

RZ-Codes, in Abbildung 3.3, wieder. Die Eingangsfolge wurde mit einem Hamming-Fenster

gewichtet.
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Abbildung 3.3: Leistungsdichtespektrum des unipolaren RZ-Codes

Auf den RZ-Code wird nicht genauer eingegangen. Es sollte lediglich gezeigt werden, dass
eine solche Signalform zu einem diskreten Spektralanteil bei der Taktfrequenz fiihrt. Das
NRZ codierte Signal gilt es also so zu veridndern, dass es dem des unipolaren RZ-Codes dhnelt.
Dies kann in der Digitaltechnik mit einem einfachen Flankendetektor erreicht werden.

lli)z (f) > u out (t)
. XOR ——
o

l{m’ (f)

u, (1) ’

um' (1) ’

O Nnnnnnnn

Abbildung 3.4: Flankendetektor mit einem xor-Logikgatter
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Da die Kanalantwort jedoch starke Verzerrungen aufweist, muss eine andere Losung gefun-
den werden. Eine Alternative bietet ein Hochpassfilter mit der Zeitkonstante 7' = CR = ﬁ
Dessen Rechteckantwort reagiert auf Anderungen der Eingangsflanke, vgl. Abbildung 3.5 a)
und b). Da es sich bei einem Hochpass um ein LTI-System' handelt, konnen am Ausgang
jedoch keine Frequenzen erscheinen, die nicht im Eingangssignal enthalten sind. Daher erfor-
dert es eine nichtlineare Signalverarbeitung. Dies kann eine Betragsbildung oder Quadrierung
sein. In Abbildung 3.5 c) ist die nichtlineare Operation mittels Quadrierung demonstriert.
Die Amplituden sind auf eins normiert.

a) Bipolar NRZ Signal

0 1 2 4 5 8 11
AP
b) Hochpassantwort

-1k L 1 |

0 1 2 4 5 8 11
uT, -
¢) Quadrierte Hochpassantwort

A N N W \ -

Abbildung 3.5: Nichtlineare Spektralmethode im Zeitbereich

Aquivalent zu Abbildung 3.5 sind die Leistungsdichtespektren in Abbildung 3.6 dargestellt.
Diese sind auf die Frequenz f; und der Amplitude eins normiert. Deutlich zu erkennen ist die
Wirkung des Hochpasses durch den herausgefilterten Gleichanteil. Abbildung 3.6 c) zeigt
das Leistungsdichtespektrum der quadrierten Hochpassantwort. Diese stellt eine Faltung
im Frequenzbereich mit sich selber dar. Grafisch kann dies verdeutlicht werden, indem das
Spektrum aus Abbildung 3.6 b) schrittweise mit sich selbst verglichen wird. Ahneln sich die
Spektren, so wird dies durch ein Peak gekennzeichnet. In Abbildung 3.6 c) ist ein Maximum
bei f = 0, da hier das Spektrum, mit sich selbst verglichen, zu 100 % identisch ist. Mit
Verschiebung um f, nach rechts oder links, ist die Ahnlichkeit nur noch teilweise gegeben,
bei verschieben um 2 f; noch weniger. Dies ist nur eine grobe Umschreibung der Faltung

'In der Systemtheorie werden vornehmlich Systeme behandelt, die durch Linearitit und Zeitinvarianz gekenn-
zeichnet sind. Man spricht dabei von LTI-Systemen (engl. linear time-invariant) [5]
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einer Funktion mit sich selbst, welche die Autokorrelation beschreibt. Erwartungsgemaf
miisste in Abbildung 3.6 c) ein Ein- und Ausblendvorgang an den Spektrallinien erscheinen.
Durch die verminderte Anzahl an FFT-Punken wird dies jedoch nicht dargestellt.

a) LDS des Bipolar NRZ Signal

0
f/f0 -
a) LDS der Hochpassantwort

fif -
0
a) LDS der quadrierten Hochpassantwort
P

fify —

Abbildung 3.6: Nichtlineare Spektralmethode im Frequenzbereich

Da ein Hochpassfilter im Allgemeinen auch als Differenzierer bekannt ist, kann dieser als
solcher zeitdiskret durch eine simple Differenzenbildung approximiert werden [12].
_dx(t)
o dt

y(t) = yln] = zln] — zfn — 1)) (3.3)

Mit der z-Transformation ergibt sich die zeitdiskrete Ubertragungsfunktion

Hyirp(z) = % =1-—2"1 (3.4)
An diesem Punkt muss auf die Abtastfrequenz 74 = 1/f4 des ADC-Boards eingegangen
werden. Das verwendete ADC-Board, welches im Kapitel 5 nidher beschrieben wird, besitzt
zwei ADC. Ein ADC wird bendtigt um den Kanalausgang zu digitalisieren, der andere
wird fiir das Audiosignal benétigt (in Kapitel 4 mehr dazu). Diese arbeiten hardwarebedingt
jedoch beide mit der selben Taktdomain. Dies erzwingt, dass die hochste beider erforderlichen
Taktfrequenzen als einheitlicher Takt genutzt werden muss. Diese betrégt f4 = 11- f, welche
im Kapitel 4 erlautert wird. Die erhohte Abtastfrequenz fiihrt dazu, dass die Implementierung
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des Differenzierers nach Gleichung 3.3 nicht ratsam wire. Ist dem Eingangssignal z[n| um
die Abtastfrequenz f4/2 bandbegrenztes weilles Rauschen iiberlagert, so geht dieses nahezu
vollstandig mit ins Ausgangssignal y[n] ein. Dies wird bei Betrachtung des Differenzierer-
Amplitudenganges |Hg;¢¢(f)| in Abbildung 3.7 a) deutlich.

a) Amplitudengang des Differenzierers 1. Ordnung
T T T

0 I I I I I
0 1 2 3 4 5

fify -

b) Amplitudengang des Differenzierers 11. Ordnung
T T T

0 1 2 3 4 5
f/fD -

Abbildung 3.7: Differenzierer Amplitudengénge

Durch einen Differenzierer hoherer Ordnung kann der Amplitudengang einfach beeinflusst
werden, vgl. Abbildung 3.7 b). Dieser ergibt sich, wenn in Gleichung 3.3 die Differenz statt
iber 1 - Ty, tiber 11 - T’y gebildet wird. So entsteht eine Art Kammlfilter, welcher Nullstellen
im Abstand f; besitzt und somit eine verbesserte Storunterdriickung bietet.

Im Leistungsdichtespektrum des Empfangssignals wurde damit Taktinformation erzeugt.
Nun ist es weitere Aufgabe des Empfingers, sich auf diese Taktinformation zu synchroni-
sieren. Eine einfache Methode scheint eine schmalbandige Bandpassfilterung zu sein, um
die Taktinformation zu isolieren. Dies bietet jedoch keine geeignete Losung, da bei langen
Null- oder Einsfolgen das Filter auschwingt und somit der Takt komplett wegfillt. Auf Grund
dessen bedarf es einer anderen Methode.
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3.2 Phase Locked Loop (PLL)

Eine Phasenregelschleife, im Weiteren Phase Locked Loop oder kurz PLL genannt, bietet
eine in der Praxis hdufig angewandte Methode der Taktriickgewinnung [6]. Das Prinzipblock-
schaltbild einer Phase Locked Loop ist in Abbildung 3.8 dargestellt.

u, (1)
R Voltage-
w, (f) Phase- up(®) Loop- U 0) Controled-
2 Detektor (PD) Filter (LF) Oscillator
| (VCo)

Abbildung 3.8: Blockschaltbild des Phase Locked Loop

Eine Phase Locked Loop besteht aus einem Phasendetektor (auch Phasendiskriminator ge-
nannt), dessen Ausgangssignal up(t) im wesentlichen proportional zur Phasendifferenz
©1(t) — po(t) ist. Dem Schleifenfilter (engl. Loopfilter) und einem spannungsgesteuerten Os-
zillator (engl. Voltage Controlled Oscillator), dessen Frequenz vom Loopfilter Ausgangssingal
urr(t) gesteuert wird. Um das Verhalten der PLL zu erldutern werden fiir die Eingangsignale
harmonischen Schwingungen

A~

uy(t) = Uy - sin(wot + ¢1(1)) (3.5)

uy(t) = Us - cos(wot + @a(t)) (3.6)

angenommen. u;(t) stellt dabei das Referenzsignal (regelungstech. FiithrungsgroBe) dar,
auf welches sich das Signal us(t) (regelungstech. Regelgrofe), vom VCO, synchronisieren
soll. Eine Moglichkeit, einen Phasendetektor zu realisieren, ist ein Multiplizierer. Mit der
Produktregel der trigonometrischen Funktionen, ergibt sich das Phasendetektorsignal zu

A A

up(t) = w(t) - us(t) = 52 - {sinfga(t) — ea(t] + sinf2wot(e1() + 2]} G

Der zweite Sinus-Therm, aus Gleichung 3.7, ist eine reine Storgrofe, welche mit dem
Loopfilter herausgefiltert werden muss, um eine phasenabhiéngige Ansteuerung des VCO zu
erhalten. Das Loopfilter Ausgangssignal stellt die Stellgroe dar, welche dann idealerweise
aus dem ersten Therm aus Gleichung 3.7 besteht. Der sogenannte eingerastete Zustand der
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PLL ergibt sich fiir eine Phasendifferenz von ¢, (t) — ¢2(t) = 0. Hier wird der Sinus zu Null.
Das Regelverhalten des Phasendetektors zeigt Abbildung 3.9.

StellgroéRe [normiert]

1 1

-180 -90 Phasenfehler [Grad] 90 180

Abbildung 3.9: Regelverhalten eines Multiplizierers als Phasendetektor

Die Nichtlinearitit des Regelverhaltens ist nachteilig. Denn auf gro3e Phasenfehler soll
mit einer groBBen StellgroBe reagiert werden. Daher beschrinkt sich die Betrachtung dieses
Phasendetektor nur auf den linearen Bereich von £90°. Man spricht deshalb auch vom
linearen PLL [13]. Ist die StellgroBe uyr(t) gleich Null, so schwingt der VCO auf seiner
Mittenfrequenz f,. Hier ergibt sich bereits der Vorteil gegeniiber einer Bandpassfilterung
zur Taktriickgewinnung. Wihrend das Bandpassfilter bei Ausbleiben der Taktinformation
auschwingt, schwingt der VCO weiter auf seiner Mittenfrequenz. Fiir weitere Betrachtungen
wird das mathematische Modell eines PLL im Laplacebereich aufgestellt, vgl. Abbildung
3.10.

i_ ————————————— | LF VCo
| J (s
() 6 %0 0,0
|
I

Hir(s) Ko/s

+
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Abbildung 3.10: Mathematisches Modell eines Phase Locked Loop

Hieraus geht das Verhalten eines Integrierers fiir den VCO hervor. Dies ist dadurch begriindet,
dass fiir die Phase gilt

t
Pa(t) = KO/ urp(7T)dr. (3.8)
0
Mit der Laplacetransformation erhilt man daraus
Ko
QOQ(Zf) o—e @2<8) = ULF(S)T (3.9)

Das Simulinkmodell des VCO zeigt Abbildung 3.11.

W=

f0

Abbildung 3.11: Simulinkmodell des VCO

Aus dem mathematischen Modell heraus koénnen die Ubertragungsfunktion des offenen

Regelkreises

KpK,
H,(s) = DS © . Hyp(s) (3.10)

und des geschlossenen Regelkreises

_ @2(8) _ KDKO . HLF(S)
@1(5) S"—KDKO 'HLF(S>

He(s) (3.11)
definiert werden. Kp und K stellen dabei einfache Verstiarkungsfaktoren dar, welche im
Folgenden als K = Kp - Kp zusammengefasst werden. Da der Phasendetektor eine im
Vergleich zur Stellgroe hoherfrequente StorgroB3e verursacht, muss das Loopfilter tiefpas-
scharakter haben. Zunichst wird von einem passivem Tiefpass 1. Ordnung ausgegangen.

1+ TQS
HLF(S) - 1 + TlS

Das Loopfilter enthilt eine Nullstelle im Zihler. Diese bestimmt den Dampfungsfaktor der
PLL und tragt damit maBgeblich zum Regelverhalten bei. Dies wird bei Betrachtung des

(3.12)
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geschlossenen Regelkreises deutlich. Mit Gleichung 3.12 und Gleichung 3.11 ergibt sich

KT, n K
S —
1; 1;

52 4+ K + ! s+ iy
o T T
Gleichung 3.13 stellt eine PLL 2. Ordnung dar. Generell kann gesagt werden, dass die
Ordnung einer PLL, die des Loopfilters um eins inkrementiert ist. In der Regelungstechnik ist
es iiblich, Ubertragungsfunktionen in eine normalisierte Form zu bringen, sodass der Nenner

die Form s2 + 2w, s + wf aufweist [13]. Der Parameter w, ist dabei die Eigenfrequenz und
¢ der Dampfungsfaktor.

He(s) = (3.13)

1
2Cw, — ?> s+ w?

s% 4+ 2Cw,s + w?

K
W, = \/;1 (3.15)

¢= % (T2 + l) (3.16)

He(s) = ( (3.14)

K

Fiir sogenannte high-gain loops, fiir die K >> w, gilt, kann die Vereinfachung

2Cw,s + w?
$2 4+ 2¢wys + w?

He(s) = (3.17)
fiir den geschlossenen Regelkreis gemacht werden [13]. Abbildung 3.12 zeigt den Phasen-
frequenzgang fiir unterschiedliche Ddmpfungfaktoren. Dieser hat groBen Einfluss auf das
Einschwingverhalten einer PLL. Bei zu kleinem ( entstehen bei Phasenspriingen starke
Uberschwinger, hingegen ist bei zu groBem ( die Reaktionszeit des Systems sehr langsam. In
der Regel wird ein Dampfungsfaktor von ( = 0.707 gewiinscht, da dieser Wert einen guten
Kompromiss vom Uberschwingen zur Einschwingdauer darstellt.
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Abbildung 3.12: Phasenfrequenzgang der linearen PLL mit Variieren des Dampfungsfaktor

Im Folgenden wird die PLL dimensioniert. Hierfiir wird nach einer Methode von Roland Best
vorgegangen und darauf referenziert [13]. Ausschlaggebend ist das Loopfilter, von denen vier
unterschiedliche betrachtet werden. Zunéchst muss die Kreisfrequenz bestimmt werden, bei
welcher der Regelkreis eine Ddmpfung von 3 dB aufweist. Diese wird hidufig um den Faktor
1/20 der Taktkreisfrequenz w, gewihlt. Fiir eine PLL 2. Ordnung kann gezeigt werden, dass
fiir einen Ddmpfungsfaktor von ¢ = 0.707 die 3 dB Grenzkreisfrequenz

wsap ~ 2,06 - w, (3.18)
betrigt. Es kann weiter gezeigt werden, dass
we &= 1,55 - w, (3.19)

ist. Dieses kennzeichnet die Kreisfrequenz bei welcher der Amplitudengang des offenen
Regelkreises die 0 dB Grenze passiert. Das kennzeichnet eine Nullstelle im System. Nach
Umstellung kann mit Gleichung 3.18 und 3.19, fiir

__ W3dB
1,33

(3.20)

%)

festgelegt werden. Damit kann die Zeitkonstante 75 eines Loopfilters 1. Ordnung berechnet

werden zu ]
T = —. (3.21)

%)
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Die Zeitkonstante 7', wird nach der Vorschrift

1
T = — (3.22)
w1
berechnet, wobei gilt
2
w
wy = EQ (3.23)

Der Verstirkungsfaktor K wird dabei so eingestellt, dass weiterhin ( = 0.707 eingehalten
wird, da K, nach Gleichung 3.16, Einfluss auf den Dampfungsfaktor hat. Loopfilter n-ter
Ordnung weisen n-Polstellen auf. Somit ergibt sich die Ubertragungsfunktion zu

TQS +1

Hpp(s) = 3.24
Lr(s) (Tys + 1)(Tss + 1) (Tys + 1)...(T, + 1) (3:24)

Die Parameter fiir Loopfilter hoherer Ordnung werden nach der Vorschrift

1
T,=—,n=34>5. (3.25)
berechnet, wobei gilt

Wp =5 wp_1,n=3,4,5... (3.26)

Da jedoch bereits zu niedrigeren Frequenzen eine hohe Dampfung gefordert ist, wird w,, =
wy,—1 gewihlt. Nach diesen Vorschriften werden die Loopfilter dimensioniert. Tabelle 3.1
listet die Parameter der PLL auf.

Ordnung Ti 15 T3 Ty Ts K
1. 0,0017s | 66, 15us 380000
2. 61,88us | 47,25us | 47,25us 27720
3. 49, 41pus | 47,25us | 23,62us | 23,62us 22134
4. 26, 75us | 37,80us | 18,90us | 18,90us | 18,90us | 18720

Tabelle 3.1: PLL Parameter

In Abbildung 3.13 sind die Amplitudengénge verschiedener Loopfilter dargestellt. Dabei
weist das Loopfilter 1. Ordnung gegeniiber den anderen eine deutlich niedrigere Grenz-
frequenz auf. Dies liegt daran, dass ein hoher Verstirkungsfaktor benétigt wird um eine
Diampfung von ¢ = 0.707 einzuhalten. Wird dem Filter eine Polstelle hinzugefiigt, so steigt
die Resonanzfrequenz der PLL und der Dampfungsfaktor sinkt. Daraus folgt, dass der
Verstiarkungsfaktor der PLL kleiner werden muss. Dies fiihrt schlieBlich zu einer héheren
Grenzfrequenz des Loopfilters.
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Abbildung 3.13: Amplitudengang verschiedener Loopfilter

Das Loopfilter soll eine moglichst hohe Dampfung der Spektralanteile bei der doppelten
Taktfrequenz (2 f, = 128 kH z) besitzen. Das Loopfilter 1. Ordnung hat durch die Nullstel-
le eine begrenzte Dampfung. Dies ist zudem nachteilig, wenn dem Referenzsignal u (t)
zusitzlich Rauschen iiberlagert ist. Denn durch das Loopfilter muss dieses moglichst gut
unterdriickt werden. Mit dem Hinzufiigen einer Polstelle wird eine Ddmpfung von 20 dB/De-
kade weiterhin gewihrleistet. Wird das Filter um eine weitere Polstelle erweitert, so steigt
die Dampfung auf 40 dB/Dekade. Das Loopfilter 4. Ordnung erzielt somit eine Dampfung
von 60 dB/Dekade.

Abbildung 3.14 zeigt die Amplitudengénge des Phaseniibertragungsverhalten der PLL mit
unterschiedlichen Loopfiltern. Wie zuvor bereits erwihnt, wird ein Ddmpfungsfaktor von
¢ = 0.707 stets eingehalten. Der geschlossene Regelkreis besitzt eine zusétliche Polstelle,
welche zu einem stidrkerem Abfall von zusétzlich 20 dB/Dekade fiihrt.
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Abbildung 3.14: Phasenfrequenzginge der geschlossenen Regelkreise

Die dimensionierten PLL unterschiedlicher Ordnung sollen nun in Simulink simuliert wer-
den. Um die Loopfilter zeitdiskret realisieren zu konnen, bedarf es einer Transformation der
zeitkontinuierlichen Ubertragungsfunktion. Hierfiir wird die Methode der bilinearen Trans-
formation verwendet. Diese bietet anderen Methoden gegeniiber den Vorteil, Alias-Effekte
im zeitdiskreten System zu vermeiden. Die Systemfunktion H () korrespondiert mit der
zeitdiskreten Systemfunktion Hyr(z) durch Substitution der Variablen

21—zt
§=— .
TAl—I—Z_l

(3.27)

Mit Gleichung 3.27 in Gleichung 3.12 ergibt sich ein diskretes Loopfilter 1. Ordnung zu

2Ty + T + (Ta — 2Ty) 27"

H —
) = S T 3 (Ta £ 2D0)

(3.28)

Eine bilinear Transformation in Matlab bietet die Funktion ,, bilinear“. Das Modell des
Senders, des Kanalmodelles sowie der Abtaster des Empfingers, ist in Abbildung 3.15
abgebildet. Simuliert wird mit einem SRC-Kanalmodell und dem AMI-Leitungscode.
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Abbildung 3.15: Simulink Modell des Senders, Kanalmodell und Abtaster

Hierbei ist zu erwihnen, dass zu Beginn der Ubertragung eine Priambel? gesendet wird.
Bei welcher sich auf das Ethernet-Protokoll bezogen wird. Diesem wird eine Pridambel
der Form "101010...1011", und der Lange von 8 Byte angefiigt [14]. Dies soll fiir ein
schnelles Einrasten der PLL sorgen. Im Anschluss an die Priambel folgen Zufallszahlen. Die
Taktriickgewinnungseinheit ist in Abbildung 3.16 abgebildet.

%Eine Priambel ist in der Nachrichtentechnik eine Einleitung vor den eigentlichen Informationsdaten, in Form
einer senderseitig festgelegten Trainingsfolge
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Abbildung 3.16: Simulink Modell der Taktriickgewinnungseinheit

Zunichst wird das Phasendetektor-Ausgangssignal upp(t) analysiert. Dies ist mit einer PLL
2. Ordnung simuliert, vgl. Abbildung 3.17 a). Fiir die Dauer der Trainingssequenz von
t/Ty = 0...64 kann dem Phasendetektorausgang ein Einschwingvorgang der PLL entnommen
werden. Da nach der Trainingssequenz (t/Ty > 64) die Zufallsfolge beginnt, besitzt der
Phasendetektorausgang bei lingeren Nullfolgen UnregelméBigkeiten.

a) Phasendetektor Ausgang
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Abbildung 3.17: Ausgangssignal und LDS des Phasendetektors
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Das Leistungsdichtespektrum zeigt Spektralanteile an der Taktfrequenz f; sowie 2 f;. Diese
stellen StorgroBen dar, welche herausgefiltert werden miissen. Die Stellgro3e muss idealer-
weise nur aus einem Gleichanteil bestehen, womit der VCO angesteuert wird.

In Abbildung 3.18 ist das Ausgangssignal des Loopfilters 1. Ordnung, sowie dessen Leis-
tungsdichtespektrum dargestellt. Dadurch dass der Verstarkungsfaktor A vor dem Loopfilter
geschaltet ist, bestitzt der Loopfilterausgang die Einheit V// Hz bzw. normiert auf 1 V die

Einheit H2>~'. Dieses stellt somit die Frequenzauslenkung, bzw. den Frequenzhub des VCO
dar.

x 10% a) Loopfilter Ausgang
2 T T T T T T T T T
1 —
! 1
t,ﬁ 0
>S5
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-2 | | | | | | | | |
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b) LDS des Loopfilter Ausgang
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Abbildung 3.18: Ausgangssignal und LDS des Loopfilters 1. Ordnung

Zu erkennen ist, dass der Spitze-Spitze Wert ziemlich grof3 ist. Dieser fiihrt mit Werten weit
tiber =1, 5 - 10*H 2z enorm zum Jittern® des Taktes bei. Das Leistungsdichtespektrum zeigt

eine ungeniigende Filterung der Storfrequenzen. Eine Verbesserung zeigt das Loopfilter 2.
Ordnung, vgl. Abbildung 3.19.

3Jitter (engl. fiir Schwankung) bezeichnet zeitliches schwanken/zittern eines Taktes bei der Ubertragung von
Digitalsignalen
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Abbildung 3.19: Ausgangssignal und LDS des Loopfilters 2. Ordnung

Dem Ausgangssignal uy  ist bereits ein deutliches Regelverhalten mit der Eigenfrequenz
fr der PLL zu entnehmen. Der Spitze-Spitze Wert und damit auch der Frequenzhub des
VCO ist deutlich kleiner gegeniiber dem des Loopfilter 1. Ordnung. Das Leistungsdichte-
spektum zeigt zudem, dass die Storfrequenz bei 2 fy nicht mehr vorhanden zu sein scheint.
Frequenzanteile bei fj sind ebenso merklich geddmpft. Zu niedrigen Frequenzen hin sind die

stiarksten Spektralanteile vorhanden. Diese resultieren aus dem Einschwingvorgang mit der
Eigenfrequenz der PLL.

Das Loopfilter 3. Ordnung fiihrt zu einem noch besseren Ergebnis, welches auch das Leis-
tungsdichtespektrum wiederspiegelt.
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Abbildung 3.20: Ausgangssignal und LDS des Loopfilters 3. Ordnung

Hier ist lediglich die Storfrequenz f; noch zu erahnen. Im Bezug auf den Frequenzhub kann
gesagt werden, dass es nur noch eine minimale Verbesserung zu geben scheint. Der zeitliche
Verlauf zeigt dass die UnregelméBigkeiten nach der Trainingssequenz sich nicht vollstindig
beseitigen lassen. Demnach muss ein konstantes Jittern in Kauf genommen werden.

Das Loopfilter 4. Ordnung scheint schlielich kaum noch eine Verbesserung zu bewirken,
vgl. Abbildung 3.21. Aus diesem Grund werden nachfolgende Untersuchungen mit dem
Loopfilter 3. Ordnung durchgefiihrt.
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Abbildung 3.21: Ausgangssignal und LDS des Loopfilters 4. Ordnung

Zu den Simulationen der Loopfilter ist noch zu erwihnen, dass der Verstarkungsfaktor /&
zuvor um einen weiteren Faktor X' = K - 2.8 ergédnzt wurde. Dieser Wert wurde empirisch
ermittelt und hat den Grund, dass das Regelverhalten fiir verschiedene Kanalmodelle kon-
vergieren soll. Da die Simulationen am S5RC-Kanalmodell durchgefiihrt wurden, welcher
weniger Didmpfung im Vergleich zum 7RC-Kanalmodell hat, weist hier das Regelverhalten
lingere Einschwingphasen auf. Der Dampfungsfaktor ¢ ist demnach kleiner. Abbildung 3.22
zeigt die Simulation mit dem 7RC Tiefpass- und Hochpass-Kanalmodell.
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Abbildung 3.22: Ausgangssignal und LDS des Loopfilters 3. Ordnung bei einem 7RC- mit
HP-Kanalmodell

Das Loopfilterausgangssignal konvergiert langsamer, was auf einen groBeren Dadmpfungsfak-
tor ¢ hinweist. Die UnregelmiBigkeiten bei ldngeren Nullfolgen fiir ¢ /7, > 64 ist deutlich
geringer als beim SRC-Kanalmodell. Daraus lésst sich schlieen, dass das 7RC-Kanalmodell
weniger konstanten Jitter erzeugt.

Da bei einer PLL die Stabilitéit eine maB3gebliche Rolle spielt, wird diese untersucht. Dieses
kann auf unterschiedliche Weise gepriift werden. Das Pol-Nullstellendiagramm von Regel-
kreisen bietet eine Moglichkeit. Befinden sich die Polstellen in der linken s-Ebene, so gilt ein
Regelkreis im Allgemeinen als stabil [15]. In der z-Ebene hingegen miissen die Polstellen
innerhalb des Einheitskreises liegen.

Die Ubertragungsfunktion des geschlossenen Regelkreises 4. Ordnung ist gegeben durch

K613+Kb0

Ho(s) =
c(s) st 4+ ass? + a;s? + (K - by +a0)s + K - by

(3.29)
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mit den Koeffizienten

bo - 1/(T1T3T4)
by =Ty/(ThT3Ty)
ag = ]./(T4T1T3) (330)
ay = (Ty + Ty + T3) /(T4Th T3)
az = (Ty(Th + T3) + (11T3)) /(TATh T3)

Ein Pol-Nulstellendiagramm mittels Matlab zeigt, dass sich alle vier Polstellen im negativen
Bereich der s-Ebene befinden (vgl. Abbildung 3.23 a)). Ein Pol-Nullstellendiagramm in der
z-Ebene wird durch bilineare Transformation der Gleichung 3.29 erreicht. Hier befinden sich
die Polstellen innerhalb des Einheitskreises (vgl. Abbildung 3.23 b)).
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Abbildung 3.23: Pol- Nullstellendiagramme der PLL 4. Ordnung

Eine weitere Methode der Stabilititspriifung von geschlossenen Regelkreisen liefert das
Hurwitz-Kriterium [15]. Dafiir wird zunichst die n x n Hurwitzmatrix aufgestellt, fiir die im
Allgemeinen gilt
ap—1 Gp—3 Ap-5 GQp_7...
apn—0 QAp-2 Gpn—4 0dp—6--
H = 0 Ap—1 QAp—3 QAp_—5-... (331)
0 Ap—0 Ap—2 Ap_4...

Die jeweiligen Koeffizienten a,, stellen dabei die Nennerkoeffizienten des geschlossenen
Regelkreises nach Gleichung 3.29 dar. Im Weiteren werden Untermatrizen fiir das System
4. Ordnung gebildet.

Hi = [an-1] = [a] (3.32)
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Ap—0 Ap—2 as ai
(p-1 Qnp-3 Qp_s az ap 0
Hz= |an o n2 Gna| = |a3 a1 O (3.34)
0 ap—1 Gp-3 0 a ap

Sind die Unterdeterminanten groer Null, so ist die Hurwitzmatrix positiv definit und der
Regelkreis stabil. Mit den Koeffizienten aus Gleichung 3.30 und den Zeitkonstanten aus
Tabelle 3.1 ergibt sich

det(Hy) = 7.418 - 10"

det(Hy) = 1.758 - 10% (3.35)

det(Hsz) = 1.294 - 10%®

und damit ein stabiler Regelkreis. Damit wurde die Stabilitét gepriift und die PLL dimensio-
niert.

3.3 High Density Bipolar Code (HDB-Code)

Der Ausgang des Loopfilters zeigte nach den Trainingssequenzen UnregelmiBigkeiten,
welche konstanten Jitter verursachen. Dieses kann jedoch reduziert werden indem beim
AMI-Code lange Nullfolgen vermieden werden. Lange Nullfolgen fithren dazu, dass das
Signal keine Synchronisationsinformation mehr besitzt. Dieses ist bei dem HDB-Code nicht
der Fall. Der HDB-Code ist im Bezug auf die Impulsformung identisch mit dem AMI-Code.
Der wesentliche Unterschied liegt jedoch in den sogenannten Codeverletzungsregeln. Es
werden beim HDB3-Code nur maximal drei Nullen in Folge zugelassen. Sollte eine vierte
Null folgen, so werden die vier Nullen durch eine Codeverletzung ersetzt. Dabei wird die
Gleichanteilfreiheit des Leistungsdichtespektrums

Polaritit des vorangegangenen Symbols
7+7 7_,
Polaritit der +7 | “-00-* “000-*
letzten Codeverletzung | ’-° | “000+ “+00+

Tabelle 3.2: HDB3-Code Ersetzungsfolgen nach vier detektierten Nullen

Im Nachfolgenden soll ein HDB3-Encoder sowie -Decoder entwickelt werden. Der Encoder
muss zundchst einmal vier Nullen in Folge detektieren konnen. Hierfiir wird ein 4-Bit
Schieberegister eingesetzt. Ein darauf folgendes Verkniipfungsschaltnetz ermittelt aus den
4 Bit drei Ausgangssignale (H,L,E), mit welchen ein Moore-Automat das HDB3 codierte
Ausgangssignal erzeugt.
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Abbildung 3.24: HDB3-Encoder Blockschaltbild

Sind alle vier Bits des Schieberegisters auf Null, so wird das Signal E="1". Dies kennzeichnet,
dass eine Ersetzung folgen muss. Das Signal H gibt das letzte Bit des Schieberegisters(B0)
aus. Ist H=B0="1", so muss der Moore-Automat das Verhalten des AMI-Coders aufweisen
und das Ausgangssignal alternieren. Fiir den Fall, dass BO# ’1’°, oder BO, Bl, B2, B3 nicht
alle ’0’ sind, muss der Automat eine '0’ ausgeben. Demnach folgt

L=DB0-(B0+ Bl1+ B2+ B3) = B1-B0+ B2- B0+ B3- B0). (3.36)

Wie es in der boolschen Algebra iiblich ist, bezeichnet '+’ eine *Oder’-Operation und ’-’
eine Und’-Operation. Mit diesen Kenntnissen kann das Verkniipfungsschaltnetz aufgebaut
werden. Abbildung 3.24 zeigt das Simulink Modell des HDB3-Encoders.
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Abbildung 3.25: Simulink Modell des HDB3-Encoders

Mit den Signalen H,L,E kann nun der Moore-Automat erstellt werden. Dafiir miissen lediglich
die Signale des Verkniipfungsschaltwerks und die Ersetzungsfolgen nach Tabelle 3.2 in
Einklang gebracht werden. Abbildung 3.26 zeigt den Moore-Automatengraph. Im Anhang
A, Listing 7.2, ist der Quellcode des Moore-Automaten zu finden, so wie dieser auch in
Hardware implementiert ist.
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Abbildung 3.26: Finite-state-mashine des HDB3-Encoders
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Der HDB3-Decoder muss nun erkennen konnen, wann eine AMI-Codeverletzung einge-
fiigt wurde, um diese dann entfernen zu konnen. Ein Blockschaltbild des Decoders ist in
Abbildung 3.27 dargestellt.
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Abbildung 3.27: HDB3-Decoder Blockschaltbild

Zunichst muss detektiert werden, ob ein positiver oder negativer Impuls empfangen wurde.
Dies geschieht mit einer einfachen >’ oder <’ Operation. Der Codeverletzungsdetektor
speichert die zuletzt empfangene Pulspolaritit L P. Damit kann die Codeverletzungsregel
mittels boolscher Algebra ermittelt werden zu

CV =(P-LP)+ (N -LP). (3.37)

Im Pulsbeseitiger wird die empfangene Symbolfolge AMI decodiert. Dies geschieht einfach
iiber die oder-Bildung des Pulsdetektors. Anschlieend miissen nur noch die fehlerhaften
Bits entfernt werden. Tritt eine Codeverletzung auf (CV="1"), so wird dieses Signal invertiert
genutzt, um das jeweilige Bit mittels und-Bildung zu entfernen. Abbildung 3.28 zeigt das
Simulink Modell des HDB3-Decoders.
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Abbildung 3.28: Simulink Modell des HDB3-Decoders

Abbildung 3.29 veranschaulicht die Codierung. Hier ist zu erkennen, dass bei vier gesendeten

Nullen in Folge dem AMI-Code diese auch zu entnehmen sind. Beim HDB3-Signal hingegen
ist eine Codeverletzung eingefiigt.

a) Zufallsfolge a[n]

1 T T | | T | | r
0 ©0—0 ©—0 00 ©—0 000 © ©0—©6
-1k I I I I I I I I I =
10 12 14 16 18 20 22 24 26 28 30
UT, -
0
b) AMI Code
1 [ | - 1
0 ’_\_\_‘ |
-1kt 1 1 1 u 1 1 | | L
10 12 14 16 18 20 22 24 26 28 30
UT, -
0
c) HDB3 Code
1F ,— T T —‘ 3
0 _’7 7
-1 1 1 1 I I L
10 12 14 16 18 20 22 24 26 28 30
UT, -

Abbildung 3.29: Veranschaulichung der HDB3-Codierung
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Um eine Aussage liber den Leistungsanstieg an der Taktfrequenz f, im Vergleich zum AMI-
Code machen zu konnen, wird eine Messung des Leistungsdichtespektrums durchgefiihrt.
Die Auftrittswahrscheinlichkeit von '0’,’I” der zu codierenden Eingangsfolge wird hierbei
als gleichverteilt eingestellt. Eine Messung erfolgt iiber 2'® Bits beim SRC-Kanalmodell

am Ausgang der nichlinearen Operation zur Taktriickgewinnung. Abbildung 3.30 zeigt das
Messergebnis.
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Abbildung 3.30: Leistungsdichtespektrum des AMI- und HDB3-Codes

Beide Messwerte wurden mit einem Hamming-Fenster gewichtet. Aus dem Ergebnis kann
dem Leistungsdichtespektrum des HDB3-codierten Signals eine um (2, 1373/1,7536 — 1) -
100 = 21.88% groBere Leistung an der Taktfrequenz entnommen werden.

An dieser Stelle soll noch eine Betrachtung des Loopfilterausgangs nach Beenden der
PLL-Trainingssequenz erfolgen. Dabei wird zwischen bipolarem NRZ- und HDB3-Code
unterschieden. Die Simulation erfolgt an einem 6RC-Kanalmodell. Nach Beenden der Trai-
ningssequenz (t/1, > 64) erfolgt durch gesendete Zufallsfolgen ein hin und her zitterndes
Loopfilterausgangssignal, vgl. Abbildung 3.31.
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uLF(t) -

Abbildung 3.31: Loopfilterausgang im Vergleich mit bipolar NRZ- und HDB3-Code

-522 -

a) Loopfilter Ausgang bipolar NRZ
T T

0 50 100 150 200 250 300 350
Y10 ~

b) Loopfilter Ausgang HDB3
T T

I I I I I I
0 50 100 150 200 250 300 350
YTO -

Dies entsteht dadurch, dass das Signal u;(¢) nun keine periodischen Nullstellen im Taktraster
Ty mehr besitzt. Abbildung 3.32 veranschaulicht dieses. Die Multiplikaton mit dem VCO-
Ausgangssignal zeigt den zu filternden Phasendetektorausgang. Anhand der Sitze-Spitze
Werte in Abbildung 3.31 kann die Schlussfolgerung getroffen werden, dass der in Kauf

zu nehmende Jitter bei der HDB3-codierten Sendefolge geringer ist als bei der bipolaren
NRZ-codierten Folge.

uz(t) -

a) Signalverlauf nach der nichtlinearen Signalverarbeitung

tTO -
b) VCO-Ausgang

tTO —
c) Phasendetektor-Ausgang

58 60 62 64 66 68 70 72 74 76
tYTO -

Abbildung 3.32: Veranschaulichung des Phasendetektorausgang
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Ein Audio-Interface besitzt mehrere Aufgaben. Dabei beziehen sich diese auf den analogen
sowie digitalen Signalbereich. Die Hauptkomponenten bestehen aus einem ADC und DAC,
welche alleine jedoch nicht ausreichen.

4.1 Anti-Aliasing- und Interpolations-Filter

In Kapitel 2.2.1 wurden bereits die Digitalisierung sowie Aliasing bzw. das Anti-Aliasing-
Filter beschrieben. Wird das Audiosignal im Empfanger durch den DAC wieder rekonstruiert,
so weist dieses Stufen im Abstand 7’4 auf. Dies soll Abbildung 4.1 b), mit einer Abtast-
frequenz von f4 = 8kH z, veranschaulichen. Durch ein einfaches Tiefpassfilter kann das
Ausgangssignal des DAC interpoliert werden, sodass dieses wieder mit dem gesendeten
Signal iibereinstimmt, vgl. Abbildung 4.1 a) und c). Aus diesem Grund nennt man dieses
Filter auch Interpolations- oder Rekonstruktionsfilter.

a) Sendesignal - Sinus mit f0= 3 kHz
1F T T T T T T

_l = Il Il | | | |
0 2 4 6 8 10 12 14 16
v, -
b) DAC Ausgang fA= 8 kHz

T L o
e T et B N S

0 2 4 6 8 10 12 14 16
t/TA -

c) Interpolierter DAC Ausgang
1F T T T T T T

uT, -

Abbildung 4.1: Veranschaulichung der Interpolation mit einem Butterworth-Tiefpassfilter 4.
Ordnung f, = 3,4 kH=z
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An dieser Stelle soll die Dimensionierung des AAF und des Interpolationsfilters erfolgen.
Durch die Gegebenheiten des Fernspechnetzes kann aus Gleichung 2.25 eine obere Grenzfre-
quenz von f, = 3,4 kHz entnommen werden. Im Folgenden wird von einem 12-Bit ADC
ausgegangen. Die zu digitalisierende Eingangsspannung hat einen Spitze-Spitze Wert von
Uy, = 2-1,024 V. Die kleinste Quantisierungsstufe stellt das LSB (engl. fiir least significant
bit) der 12 Bit dar. Die kleinste aufzulosende Eingangsspannung des ADC lésst sich damit

errechnen zu
2,048 V

212 — 1
Nach dem Nyquist-Shannon Abtasttheorem ergibt sich eine erforderliche Mindest-Diampfung
des Anti-Aliasing-Filters bei der halben Abtastfrequenz zu

Apar <f—A) > 20 - logyo ( U ) = 72,2 dB. (4.2)
2 ULSB

Eine Umsetzung des AAF erfolgt zwangsldufig immer im analogen Signalbereich. Die
erforderliche Ordnung des Filters kann durch die Steilheit abgeschétzt werden [16].

Anar (f;)
5Dek —
logio (%) —logio (fg)

Damit ergibt sich ein Filter der Ordnung 52. Solch ein Filter zu realisieren bedeutet nicht
nur groBen Aufwand, hinzu kommen noch die Toleranzen der Bauelemente. Diese fiithren
dazu, dass die Filtereigenschaften stark schwanken. Die Filterordnung kann jedoch einfach
verringert werden, indem die Steilheit geringer wird. Dies erfordert eine Erhohung der
Abtastfrequenz (auch Oversampling genannt). Wird fiir diese eine um den Faktor 100 groB3ere
Abtastfrequenz f4 = 800 kH z gewihlt, so ergibt sich nach Gleichung 4.3 eine Steilheit
von dper = —35 dB/Dek. Demnach reicht ein Tiefpassfilter 2. Ordnung. Im Bezug auf die
Implementierung ist zu erwihnen, dass die Abtastfrequenz f4 sychron mit der Bittaktfrequenz
fo = 64 kHz sein muss. Diese werden durch den Systemtakt abgeleitet. Mehr dazu im
spateren Kapitel 5.3. Bedingt durch den Systemtakt und der Synchronitit mit dem Bittakt,
wird die ndchst mogliche Abtastfrequnez von f4 = 704 kHz gewihlt. Ein Tiefpass 2.
Ordnung ist dabei immer noch ausreichend. Da zu hohen Frequenzbereichen hin keine
groflen Storeinfliisse zu erwarten sind, wird ein einfaches RC-Tiefpassfilter 1. Ordnung mit
den Parametern C' = 10 nF', R = 4,7 k€2 gewihlt. Der Amplitudengang dieses Filters ist in
Abbildung 4.2 dargestellt.

= —1023 dB/Dek 4.3)
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H, (OI/B —

-40.5—

3.4 352
flkHz —

Abbildung 4.2: Amplitudengang des analogen Anti-Aliasing-Filters 1. Ordnung

Mit der hohen Abtastrate wird aber noch kein Aliasing vermieden. Alias-Effekte werden
lediglich mit digitalisiert. Demnach muss ein zusitzliches digitales Anti-Aliasing-Filter
hinzukommen. Das von Mathworks entwickelte Programm Filter Design and Analysis Tool
(FDA-Tool) in Matlab bietet eine genaue Dimensionierung eines Filters [17]. Das FDA-Tool
wird fiir die Auslegung des Anti-Aliasing-Filters und des Interpolationsfilters verwendet.
Dies kann ein IIR-Filter (engl. infinite impulse response filter) oder ein FIR-Filter sein. Die
Ordnung eines FIR-Filters mit Rechteckfensterung kann nach [18] abgeschitzt werden zu

0,9

M =35

4.4)

Wobei Af’ die auf die Abtastfrequenz normierte Breite des Uberganges von Durchlass- zu

Sperrbereich ist. Mit einer Ubergangsbreite von %, ergibt sich eine Ordnung von
1056.
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Ein IIR-Filter hingegen bietet die Moglichkeit ein analoges Filter nachzubilden. Ein Cauer-
Filter oder auch elliptisches Filter genannt, bietet einen sehr steilen Ubergang des Frequenz-
gangs vom Durchlass- in den Sperrbereich. Dieses weist dabei minimale Ordnungen auf [19].
Mit Angabe von Abtastfrequenz f,, Grenzfrequenz f,, Sperrfrequenz f., Sperrdimpfung a.
und Welligkeit im Durchlassbereich a,,, wird das Filter mittels FDA-Tool in Matlab dimen-
sioniert. Tabelle 4.1 listet die eingestellten, sowie vom FDA-Tool erzeugten Filterparameter
auf.

fa=T704kHz
fo=3,4kHz
fe=4,0kHz
a,=1dB
a. = 80 dB
Ordnung = 10
Stabilitit gewihrleistet

Tabelle 4.1: Filterparameter des FDA-Tool

Mit einer Ordnung von 10 I&sst sich sogar noch eine theoretische Sperrdampfung von

80 dB erzielen. Die wahre Sperrdampfung bestimmt jedoch der Dynamikbereich des ADC,
vgl. Gleichung 4.2. Das FDA-Tool erzeugt sogenannte SOS-Kaskaden (section-order section-
cascade). Dies sind hintereinander geschaltete IIR-Filter 2. Ordnung (sogenannte Biquads
[18]). Diese bieten den Vorteil, dass durch Pol-/Nullstellenpaarung der SOS-Kaskaden, die
Koeffizienten mit hoheren Indizes nicht so klein werden, dass diese ungenau quantisiert wer-
den [20]. Des Weiteren ldsst sich mit dem FDA-Tool bestimmen, welche Realisierungsform
die einzelnen Biquad-Sektionen haben sollen. Die Standardeinstellung erzeugt die Direkt-
form II. Abbildung 4.3 zeigt das erzeugte Filter in Simulink. Darstellungshalber wurden zwei
Biquad-Sektionen weggelassen.
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N

Output

Abbildung 4.3: Elliptisches IIR-Tiefpassfilter 8. Ordnung in Biquad-Kaskadierung mit der
Direktform II

Im Nachhinein wurde jedoch festgestellt, dass die transponierte Direktform II eine bessere
Wahl gewesen wire. Hier konnen zusitzlich zwei Multiplizierer eingespart werden. Der
langste Signalpfad weist zudem einen Addierer weniger auf [20]. Zur Interpolation wird ein
identisches Filter verwendet. Der Amplitudengang ist in Abbildung 4.4 dargestellt. Diesem
sind die gewiinschten Parameter aus Tabelle 4.1 zu entnehmen.
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flkHz -

Abbildung 4.4: Amplitudengang des elliptischen IIR-Tiefpassfilters

4.2 P/S- und S/P-Umsetzung

Weitere Komponenten eines Audio-Interfaces gehen aus der Dateniibertragung der PCM-
Technik hervor. Hier werden die Daten seriell iiber den Kanal iibertragen. Ein ADC liefert
jedoch zu jedem Abtastzeitpunkt ein paralleles Wort mit einer definierten Bitbreite. Dies
fiihrt zwangsweise dazu, dass die parallelen Datenbits seriell umgesetzt werden miissen. Dies
kann mit einem Parallel-Seriell-Wandler (P/S) realisiert werden. Zunichst wird das Wort
iiber einen Demultiplexer in einzelne parallele Bits tiberfithrt. Dem P/S-Umsetzer werden
zwei unterschiedliche Taktfrequenzen zugefiihrt. Der Takt fiir die serielle Ausgabe ist dem
der parallelen Eingabe um den Faktor der Bitbreite des parallelen Wortes groB3er. Bei der
ISDN-Technik wird ein analoges Signal mit der Abtastfrequenz von f4 = 8 kH z abgetastet
und auf dem Kanal mit einer Bitrate von v = 64 kbps iibertragen [6]. Daraus folgt eine
Wortbreite von 8 Bit. Abbildung 4.5 zeigt den 8 Bit Parallel-Seriell-Wandler in Simulink.
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Abbildung 4.5: Simulink Modell des 8 Bit Parallel-Seriell-Wandlers

Analog dazu muss im Empfinger das urspriingliche Wort zuriickgewonnen werden. Hierfiir
wird ein Seriell-Parallel-Wandler eingesetzt. Dieser speichert die seriellen Bits in Flip Flops.
Dessen Ausginge werden dann mit dem um Faktor 8 heruntergeteilten Takt auf einen
Multiplexer gegeben, vgl. Abbildung 4.6.

Abbildung 4.6: Simulink Modell des 8-Bit Seriell-Parallel-Wandlers
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4.3 Kompandierung

Wie bereits erwihnt liefert der ADC eine Auflosung von 12 Bit. Mit der Kompandertechnik,
welche bei der ISDN-Technik iiblich ist, findet eine Komprimierung auf 8 Bit statt. Das
Blockschaltbild in Abbildung 4.7 zeigt das Prinzip.

Kompressor Lineare Expander
Quantisierun -
C(x) = ()

Abbildung 4.7: Blockschaltbild der nichtlinearen Quantisierung mittels Kompandertechnik

In Abschnitt 2.1 wurde auf den geforderten Mindest-Stérabstand von 30 dB hingewiesen.
Dieser wird mit linearer Quantisierung von 8 Bit fiir kleine Eingangspegel nicht erreicht.
Gefordert wird ein pegelunabhéngiger SNR. Dies wird teilweise durch eine logarithmische
Kennlinie erreicht. Dabei wird zwischen zwei unterschiedlichen Kennlinien unterschieden.
Der ;i-LAW Kennlinie, welche Anwendung in Nordamerika und Japan findet, und der A-
LAW Kennlinie, welche in Europa angewandt wird. In dieser Thesis wird die europidische
Variante genutzt. Die A-LAW Kennlinie ist als stetige Funktion definiert.

A
T —, 0<z<1/A
CW=\ miar . 1 e @5)

1+1In(A)  1+In(A)’

Bei ISDN wird eine Konstante von A = 87,6 verwendet [21]. Der Gewinn des Kompanders
betrdagt demnach

Gk =20 -1ogl0 ( ) =24dB, (4.6)

A
1+1In(A)

welcher sich bei betrachten des SNR bemerkbar macht, vgl. Abbildung 4.8, -14 dB bis -38
dB. Fiir groBere Eingangspegel wird hingegen ein verminderter SNR in Kauf genommen.
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49.8 -

nichtlineare Quantisierung

= = = |ineare Quantisierung

30 - R

SNR/dB -
\

| | | |
-51.1 -38 =23 -14 -3 0
Lin/dB=20EIoglo(Ueﬁ) -

Abbildung 4.8: SNR als Funktion des Eingangspegels - Vergleich lineare- und nichlineare
Quantisierung

Fiir die Implementierung der Kennlinie nach Gleichung 4.5 erfihrt diese eine stiickweise,
durch 13 Segmente lineare Approximation. Diese ist in Form einer Lookup-Tabelle! in der
ITU-T zu finden [22]. Die Lookup-Tabellen des Kompressors und des Expanders sind in
Matlab Skript Files implementiert, welche dem Anhang B und C zu entnehmen sind. Die
Kennlinie des Kompressors fiir 12- auf 8-Bit, zeigt Abbildung 4.9. Deutlich zu erkennen ist
die Verstdrkung der kleiner quantisierten Eingangswerte mit logarithmischen Verlauf.

'In Lookup-Tabellen (LUT) werden Werte zur Vermeidung aufwindiger Berechnungen statisch definiert
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Abbildung 4.9: Kompressor A-LAW Kennlinie

Empfingerseitig muss schlielich mit einer inversen Kennlinie wieder zuriick auf 12 Bit
expandiert werden.

[y (1 + In(A) 1
. Sgﬂ(g/) ’ A ) |y‘ < 1+ ln(A)
R T ([ 1) K S R W @7
A C 1+in(A) ~

Abbildung 4.10 zeigt die Expander Kennlinie nach Umsetzung der Lookup-Tabelle aus der
ITU-T [22]. Hier werden die kleiner quantisierten Signale wieder herabgesenkt. Zu erkennen
ist eine durch den Ursprung verschobene Exponentialfunktion.
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Abbildung 4.10: Expander A-LAW Kennlinie

Abbildung 4.11 zeigt die Einfliisse der Kompandierung iiber die Zeit. Die vertikale Richtung
zeigt die Quantisierungsstufen. Die Kennlinien wurden mit einem Sinus voll ausgesteuert.
Die Differenz des Kompandereingangs zum Expanderausgang, zeigt den Verlust, den die
Kompandierung verursacht. Dieser ist jedoch im akustischen Bereich nicht wahrnehmbar.

a) Kompressor Eingang

2000 F T T T T T T T
0 \ /

_2000 | | | | ! | |
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b) Kompressor Ausgang
100l — i‘ | | | )
0
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c) Expander Ausgang
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0 0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0.6 0.7 0.8 0.9 1
tle -3

Abbildung 4.11:

Veranschaulichung der Kompandierung im Zeitbereich
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Mit den Erkenntnissen der bisherigen Kapitel kann nun ein Gesamtsystem zusammgefasst,
und auf dessen Hardware-Realisierung eingegangen werden. Zuvor werden die verwendete
Hardware und die bereits bestehenden Komponenten erldutert. Die Implementierung erfolgt
auf einem FPGA (Field Programmable Gate Array), dessen Aufbau und Funktion kurz
erldutert wird. Der Virtex 5 ist ein FPGA der Firma Xilinx, welcher aus einer Vielzahl an
konfigurierbaren Logikblocken (CLB) besteht (vgl. Abbildung 5.1). Diese CLBs sind in soge-
nannte Slices unterteilt, wovon jeder vier Flip-Flops, Multiplexer und Speicherblocke besitzt.
Die Speicherblocke konnen dabei als Lookup-Tabellen oder RAM-Bausteine dienen.

couTt couTt cout cout
[ [
cLB '[ 7 Tce q
| Sice | | ! Sice | |
| Xyt | o xavi | |
| 1! T 1
| 1! 1
|| Slice 1| Siice I
| Xovi L xer |
: CIN CIN | :_ tein CN |
____|Gour___[couTr_ __ __|GOUT_ _ _GOUT_
| CLB I 1CLB I
| Slice | | | Slice | |
| X1Yo | xavo | |
| Il I
| I I
I Slice I Slice !
|| xovo L] xevo !
| Il I

Abbildung 5.1: Konfigurierbare Logikblocke (CLBs) Quelle [23]

Die konfigurierbaren Logikblocke konnen iiber Verbindungsmatrizen flexibel verschaltet
werden oder direkt als Ein- oder Ausginge genutzt werden. Weitere Komponenten sind
Hardware-Multipliziereinheiten, Taktgeneratoren und Block RAM. Ein solches FPGA ist auf
dem ML507-Board vorhanden, auf welchem die Implementierung erfolgt.
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Abbildung 5.2: Xilinx Entwicklungsboard ML507 Quelle [24]

Des Weiteren befindet sich auf dem Board vielseitig einsetzbare Peripherie. Ein ADC bzw.
DAC ist jedoch nicht vorhanden. Fiir diesen Fall sind bestimmte Connectoren vorhanden,
iiber die spezielle Peripherie nachgeriistet werden kann. Das Labor fiir Digitale Systeme
an der HAW Hamburg besitzt fiir Lehrzwecke ein ADC/DAC-Board, welches fiir diese
Thesis verwendet wird. Neben diesem wird noch ein Input-Output-Messboard (IOM-Board)
verwendet.

(a) IOM-Board (b) ADC/DAC Board
Abbildung 5.3: ModSys-Peripherieboards Quelle [24]

Fiir komplexere Aufgaben der Signalverarbeitung bietet Xilinx sogenannte IP-Core'. Diese
werden durch einen 32-Bit-RISC2-Mikrocontoller auf dem ML507-Board realisiert. Auf
diesem Prozessor lassen sich mehrere Soft-Cores (MicroBlaze) instanziieren. Ein solcher
MicroBlaze-Core stellt dabei die zentrale Einheit eines Embedded Systems dar.

!'Als IP-Core (engl. Intellectual Property Core) wird eine mehrfach verwendbare Funktionseinheit eines
Chipdesigns bezeichnet
2RISC (Reduced Instruction Set Computer) kennzeichnet Rechner mit reduziertem Befehlssatz
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5.1 Embedded System

Systeme, die fiir spezielle Anwendungen entwickelt wurden, werden als Embedded Systems
(eingebettete Systeme) bezeichnet. Dabei wird iiblicherweise eine Kombination aus Hard-
und Software eingesetzt. Ein solches System ist in dieser Thesis entwickelt worden und
lauft auf Basis des MicroBlaze-Core. Fiir die Entwicklung stellt Xilinix ein Embedded
Development Kit (EDK) zur Verfiigung. Dieses bietet eine vollstindige Entwicklungsum-
gebung fiir das Design eines Embedded Systems. Mit dem Xilinx Platform Studio (XPS)
lasst sich unterschiedliche Peripherie bzw. IP-Cores, iiber den Processor Local Bus (PLB)
mit dem MicroBlaze verbinden. Abbildung 5.4 zeigt die Hardwarearchitektur des Embedded

A 4

I0M Board
Kanal-
modell

A

A 4

IP-Cores

L]
L]
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Hardware

ADC/DAC
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4,|

Interpolationsfilter - |
und Verstarker P

-

AAF und Audio-
Verstérker uelle

Systems.
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|
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I <—D| Hard Ethernet MAC
I
I MicroBlaze | | =] e

Prozessor |

|
I 1—>| GPIO
I
I 1—>| DDR2 SDRAM
I | _ __ __ _CustomlPCores '
: <—'—D| Baseband Transmission SysGen
| |
| <—'——>| DAC Interface
| |

| ADC Interface
|
.- - - _ _ _ _

Abbildung 5.4: Hardwarearchitektur des Embedded Systems mit externer Hardware

e Hard Ethernet MAC
Eine Ethernet-Verbindung zwischen PC und ML507-Board dient einer Steuerung sowie
grafischer Signalauswertung iiber Matlab

e RS232 UART

Um Statusflags und gesetzte Registerparameter des Systems iiber ein Terminalpro-
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gramm auslesen zu konnen, wird eine RS232 Verbindung zwischen PC und ML507-
Board aufgebaut

e GPIO
Die Einstellung des Kanalmodells erfolgt iiber General-Purpose Input-/Output- (GPIO-
) Ports, welche mit dem IOM-Board verbunden sind

e DDR2 RAM
Speicher, welcher fiir die Ethernet-Ubertragung der grafisch darzustellenden Signale
in Matlab bereitgestellt wird

e Baseband Transmission SysGen
Der zu implementierende Hardwareentwurf des Systems wird mittels System Generator
entworfen, mehr dazu im Abschnitt 5.3

e ADC/DAC Interface
Die Umsetzer auf dem ADC/DAC-Board, kommunizieren mittels Serial Peripheral
Interface (kurz SPI). Dies ist ein serielles Bussystem. Das ADC Interface wandelt den
seriellen Datenstrom vom Board in ein paralleles Wort, welches im System Generator
Core verarbeitet werden kann. Das DAC Interface wandelt hingegen das parallele Wort
vom System Generator Core in einen seriellen Datenstrom fiir den DAC-Umsetzer.

5.2 Bestehendes System

In der Bachelor-Thesis eines fritheren Studenten der HAW wurde eine digitale Ubertra-
gungsstrecke im Basisband auf dem ML507-Board implementiert. Dabei wurden einige
Komponenten realisiert, welche fiir diese Thesis iibernommen werden konnen. Bei diesen
handelt es sich unter anderem um den Entzerrer, das Kanalmodell und das ADC- bzw. DAC-
Interface. Es soll eine kurze Beschreibung dieser Komponenten folgen. Fiir eine detaillierte
Ausfiihrung wird jedoch auf die Bachelor-Thesis [2] verwiesen.

Der Entzerrer wurde sequentiell erstellt, damit verschiedene Ordnungen (1...16) untersuchen
werden konnen. Dies hat zum Nachteil, dass der Entzerrer nach einer Trainingssequenz
in der sich dieser adaptiv einstellt, mit festen Filterkoeffizienten weiterlduft. Eine in der
Praxis hiufig angewandte Alternative bietet jedoch der Ubergang in einen sogenannten
Decision-Directed-Mode. In diesem Modus wird nach der Trainingssequenz das Entzer-
rerausgangssignal mit dem Entscheiderausgang verglichen. So passen sich die Koeffizienten
auch nach der Trainingssequenz weiter an. Voraussetzung dabei ist, dass nach der Trainings-
sequenz eine ausreichend gute Adaption stattgefunden hat. In der Thesis stellte sich heraus,
dass fiir die gegebenen Kanalverzerrungen bereits ein Entzerrer ab 2. Ordnung ausreichend
ist. Auf Seite 48 der Thesis [2] ist ein Simulink-Modell des Entzerrers 3. Ordnung abgebildet,
welcher als Vorlage fiir die Implementierung dient.
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Das Kanalmodell wurde mit passiven Bauelementen auf einer Punktraster-Europlatine reali-
siert. Das Hinzu- oder Abschalten der Tiefpdsse bzw. des Hochpasses geschieht iiber Relais,
welche durch das IOM-Board geschaltet werden. Den schematischen Aufbau zeigt Abbildung

TGy SR T

HP ICl ICS
Rue=10kQ R1—...—R7—10kQ
Cw=39.6nF C:=...=C;=160pF

Abbildung 5.5: Schematischer Aufbau des Kanalmodells Quelle [2]

Das ADC- und DAC-Interface muss lediglich doppelt instanziiert werden, da neben dem
Ubertragungskanal noch das Audio-Interface jeweils einen ADC bzw. DAC benétigt. Die
Ubertragungskennlinien der Umsetzer sind in Abbildung 5.6 abgebildet.

(a) DAC Transfer Characteristics (b) ADC Transfer Characteristics

1.024 27M12-1

NV
)
digital output Z.4e
N
I
[

0
2M3 27M4-1 -1.024 0 1.024

-1.024
0
digital input z,,_ . UV

Abbildung 5.6: Ubertragungskennlinien der Umsetzer Quelle [2]

5.3 System Generator Core

Mit den bereits bestehenden Systemkomponenten kann das Gesamtsystem zusammengefasst
werden (vgl. Abbildung 5.7 auf der folgenden Seite). Die blau umrandeten Blocke werden
zusammen als custom IP-Core Baseband Transmisson SysGen implementiert (vgl. Abbildung
5.4). Die Umsetzung erfolgt dabei durch die Xilinx System Generator Toolbox in Simulink,
welche in diesem Abschnitt genauer beschrieben wird. Die oberste Ebene des Modells zeigt
Abbildung 5.8. Die Blocke Transmitter, Receiver und Clock domain sind mit sogenannten
Gateways verbunden. Diese ermoglichen eine Verbindung zu anderen IP-Cores.
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Abbildung 5.7: Blockschaltbild des Gesamtsystems
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Abbildung 5.8: System Generator Gesamtmodell

DACO

DAC1

Der Block Clock domain erzeugt verschiedene Enable Signale, welche in Tabelle 5.1 aufge-
listet sind. Um diese untereinander mit steigender Systemtaktflanke synchron zu erzeugen,
muss die Abtastfrequenz von f4 = 704 kH z gewihlt werden. Um diese zu erzeugen wird ein
Counter mit dem Systemtakt von f;,; = 100 M H z hochgezéhlt. Das Ausgangssignal wird
mittels Vergleicher erzeugt (vgl. Abbildung 5.9). Dieses wird fiir eine Systemtaktperiode auf

High-Pegel gehalten.

12495

a
a=b

or P rst

> [++]
e e

globalRst

b

CE

["

Counter

Relational

Abbildung 5.9: Clock Enable Generator

5.3.1 Sender

Freq. Systemticks Genutzt im
8 kHz 12495 Sender
64 kHz 1561 Sender
704 kHz 141 Sender, Empfianger

Tabelle 5.1: Enable Signale

Der Senderblock bekommt vom ADC1 Samples im Abtasttakt f4 = 704 kH z. Diese werden
fiir die weitere Verarbeitung in ein 1Q11-Format umgewandelt. Das Q-Format stellt im
Gegensatz zur Gleitkommadarstellung eine Festkommadarstellung dar, welche zunehmend
fiir digitale Hardware verwendet wird [25]. In diesem Fall wird ein ganzzahliger Wert mit
1 Bit dargestellt und die Nachkommastellen mit 11 Bit. Dieser Block konnte ebenso der
Bachelor-Thesis [2] entnommen werden.
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Abbildung 5.10: Transmitter

Darauf folgt das Anti-Aliasing-Filter, welches die gleiche Struktur wie das Simulink Simulati-
onsmodell aufweist (vgl. Abbildung 4.3 auf Seite 68). Eine Abbildung des System Generator
Modells ist im Anhang D zufinden. Das gefilterte Signal wird nun mit dem nachgeschalteten
Register auf 8 kHz downgesampelt. Der Kompressor ist mittels Matlab-Script-File realisiert,
welche dem Anhang B zu entnehmen ist. Der Parallel-/Seriell-Umsetzer wurde bereits im
Kapitel 4 erldutert und ist als System Generator Modell ebenso dem Anhang E beigefiigt.
Dem seriellen Datenstrom wird nun eine Prdambel vorgeschaltet. Die Erzeugung dieser zeigt
Abbildung 5.11.
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Abbildung 5.11: Praambel

Bei Programmstart ist das Signal globalRst auf aktiv high-Pegel und setzt alle Counter
auf Null. Mit fallender Flanke des globalRst Signals startet die Ubertragung. Der Counter
1010...01 beginnt mit dem Takt CE von fy, = 64 kHz hochzuzihlen. Dieser hat eine
Bitbreite von 1 Bit. Dabei werden mit jedem zweiten Takt Uberliufe erzeugt, sodass eine
1010...01-Folge als Trainingsphase fiir die PLL entsteht. Damit bei einer HDB3-Codierung
die Trainingsequenz identisch ist, wird eine konstante eins-Folge gesendet. Ein weiterer
Counter zihlt parallel den CE Takt mit. Bei erreichen der GroBe TimingTrainLeng schaltet
ein Multiplexer auf das Signal des Pseudo-Zufallsgenerator PNG. Dieser dient dem Training
des Entzerrers. Mit erreichen der Trainingslange EntzerrerTrainLeng schaltet schlieSlich
ein Vergleicher einen weiteren Multiplexer auf den seriellen Datenstrom um. Der weitere
Signalverlauf des Transmitters beinhaltet den HDB3-Encoder, welcher in Kapitel 3.3 bereits
erldutert wurde und auch identisch implementiert ist. Der Block Level adjustment erzeugt ein
paralleles 16-Bit Wort um den DACO anzusteuern.



5 Konzept und Realisierung 84

5.3.2 Receiver
Der Empfinger erzeugt aus dem ADCO Sample ein Q-Format. Diesem wird mit dem Xilinx

Toolblock White Gaussian Noise Generator digital erzeugtes Rauschen tiberlagert (vgl.
Abbildung 5.13). Mit dem Steuersignal noise kann die Rauschleistung eingestellt werden.

VCO_RECT

Convert Q-Format
Add Noise Timing recovery

VCO_RECT

HDB3

Egualizer

.J [ >

HDB3 Decider

do
Unipolar Decider

. 8 Takte Delay

decision

7 Takte Delay

HDB3 Decoder

CLK Divider

globalRst

& Bitto 12 Bit
Expander

Interpolation fiter

Abbildung 5.12: Receiver
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Abbildung 5.13: Empfangssignal mit Uberlagerung von bandbegrenztem weien Rauschen

Der Virtex-5 besitzt ein PLL-Modul, welches fiir eine Taktsynchronisierung genutzt wer-
den kann [26]. Die PLL kann jedoch nicht mit den Parametern dimensioniert werden, mit
welchen der Entwurf in Simulink aus Kapitel 3.2 erstellt wurde. Daher wird dquivalent zum
Simulink-Modell der Taktriickgewinnungseinheit das System Generator Modell aufgebaut
(vgl. Abbildung 3.16 auf Seite 49 und Abbildung 5.15). Mit dem Signal chooseLF kann
ein Loopfilter und damit die Ordnung der PLL bestimmt werden. Abbildung 5.14 zeigt das
Loopfilter 2. Ordnung.
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Abbildung 5.14: System Generator Modell des Loopfilters 2. Ordnung
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Das Signal sampleDelay stellt die Taktquelle des Empfiangers ein. Dabei kann neben dem
zuriickgewonnenen Takt auch der kanalspezifische, ideale Takt ausgewdhlt werden. Da
die Hardware numerisch arbeitet, wird aus dem VCO ein NCO (Numerically Controlled
Oscillator), welcher in Abbildung 5.16 abgebildet ist.
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ba-b e 5
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=t 21 g > Out
Nulldurchgangsdetektor |':E”

-1
—Md g » VCO_RECT

Signallaufzeiten SRC delay

Abbildung 5.15: Taktriickgewinnungseinheit

Mit einem Nulldurchgangsdetektor wird aus dem Ausgangssignal des NCO ein Taktsignal
erzeugt. Das Sample vom ADCO wird mit diesem Takt iiber einen Register erneut abgetastet
und dem Entzerrer zugefiihrt. Das Gateway VCO_RECT dient dabei fiir externe Messungen
des zuriickgewonnenen Takts.
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Abbildung 5.16: System Generator Modell des NCO

Der Sinus wird durch eine Lookup-Tabelle mit der Auflosung von N = 16 Bit erzeugt. Die
Mittefrequenz f, = 64 kH z kann mit dem numerischen Wert

fo-2V
f sYs
angesteuert werden. Der Loopfilterausgang wirkt additiv auf den Wert Ny, womit die

Ausgangsfrequenz des NCO variiert. Der Accumulator besitzt eine Nachkommaauflosung
von L = 11 Bit. Daraus folgt eine Frequenzauflésung von

fsys
N . 9L

Nyo =

= 41, 956... (5.1)

fmin = =0.745 Hz. (5.2)
Dem Entzerrer wird zu Beginn der Ubertragung eine Priambel (zum Sender identisch) ange-
fiigt, wobei die Trainingssequenzen durch den Takt der Taktriickgewinnungseinheit gespeist
sind. Mit Beenden der Entzerrer Trainingssequenz schaltet das Signal TrainingEntzerrerEnd
ein Multiplexer um, sodass der Entzerrer von nun an im Decision-Directed-Mode arbeitet.
Dabei ist der Entzerrerausgang mit dem Entscheider (Leitungscode spezifisch) gekoppelt.
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Abbildung 5.17: System Generator Modell des Entzerrers

Nachdem im Empfinger decodiert wurde, muss ein spezifischer Delay erfolgen. Dies ist
notwendig, damit aus dem Seriell-/Parallel-Umsetzer wieder das korrekte 8-Bit Wort er-
scheint. Die Ausgangsfrequenz des Seriell-/Parallel-Umsetzers wird iiber den Clock Divider
erzeugt. Dabei wird der Eingangstakt um den Faktor 8 herabgesetzt. Dies geschieht mit
einem Counter, welcher bei stiegender Flanke hochzihlt und bei jeder 8. Taktflanke ein
Ausgangssignal erzeugt. Der Seriell-/Parallel-Umsetzer sowie der darauf folgende Expander
und das Interpolationsfilter ist dem Anhang D, C und F zu entnehmen.

Fiir eine BER-Messung wird das Sendersignal TXbinary verzogert, sodass dies bei fehlerfreier
Ubertragung taktsynchron mit dem Decoderausgangssignal decoded verglichen werden kann.
Dies geschieht iiblicherweise mit einer xor-Logikverkniipfung. Ein Accumulator zéhlt die
gemessenen Bits. Der Bitfehler-Counter beginnt erst zu zidhlen, wenn die Priambel bzw. das
Entzerrertraining beendet worden ist (vgl. Abbildung 5.18).
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Abbildung 5.18: Messung der Bitfehlerrate

Die Steuerung des Systems geschiet iiber Registerblocke welche in Abbildung 5.19 zusam-
mengefasst sind. Ein globaler Reset kann sowohl durch ein softwareseitig gesetztes Register,
als auch iiber einen externen Taster am ML507-Board, ausgelost werden. Bei Ubertragung
mit HDB3-Codierung muss der Trainingssequenzlinge jeweils vier Takte abgezogen werden,
da der nachgeschaltete Encoder eine Laufzeit von vier Takten besitzt.
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Abbildung 5.19: Control Register

Xilinx bietet sogenannte Shared Memorys, womit Signale zwischengespeichert werden kon-
nen um diese dann an Matlab zu tibermitteln zu konnen. Die in Abbildung 5.20 dargestellten
Signale werden mit 2048 Abtastwerten der Frequenz f4 = 704 kH z und einer Auflosung
von 16 Bit gespeichert. Die Adressansteuerung mit dem Signal addr_shmem wurde aus der
Bachelor-Thesis [2] iibernommen. Fiir die Bitfehlerrate sowie den Counter der gesendeten
Bits werden jeweils zwei 16-Bit Register verwendet.
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Abbildung 5.20: Shared Memory

5.4 Firmware

Die Firmware bildet die zentrale Steuereinheit des Embedded Systems und wird mit dem
Xilinx Software Development Kit (SDK) in der Programmiersprache C erstellt und auf
dem MicroBlaze programmiert. Die Firmware in der Bachelor-Thesis [2] diente fiir die
Implementierung dieses Systems als Vorlage. Da sich im Wesentlichen lediglich die Shared
Memorys und Control Register unterscheiden, wird auf das Flussdiagramm referenziert.
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Abbildung 5.21: Flussdiagramm der Firmware Quelle [2]

Bei Programmstart werden zunichst die veschiedenen IP-Cores initialisiert. Hierfiir bietet das
SDK vorgefertigte Treiberbibliotheken. Die Endlosschleife priift, ob vom Ethernet-Interface
Steuerungsparameter empfangen werden. Ist dies der Fall, so werden die Parameter dem
System Generator Modell iibertragen und das System gestartet. Ist der Shared Memory
Speicher voll, werden die Daten iiber Ethernet an die Matlab GUI {ibertragen.

5.5 Graphical User Interface (GUI)

Uber die in Matlab programmierte GUI lisst sich das System Generator Modell ansteuern.
Dieses bietet unter anderem Auswahlmoglichkeiten fiir Loopfilter Ordnung, Trainingsse-
quenzldngen, Leitungscode und Kanalmodell. Die Shared Memory Signale konnen iiber zwei
Plotfenster angezeigt werden. Mit einem Pop-up kann zwischen einer Single-Ubertragung
(Dauer knapp 3 ms) zur Auswertung der Signale und einer dauerhaften Audioiibertragung
gewihlt werden. Um die Ubertragungsqualitiit des Systems bestimmen zu kénnen, kann eine
Messung der Bitfehlerhdufigkeit (BER-Bit Error Rate) durchgefiihrt werden.
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Fiir die BER gilt allgemein
BER Fehlerhafte Bits (5.3)

Gesendete Bits

Da dem gesendeten Signal wihrend der Ubertragung Rauschen iiberlagert ist, wird die BER
iberlicherweise in Abhédngigkeit zum Signal-zu-Rausch-Verhiltnis dargestellt. Fiir dieses
gilt

Ps

SNR=10- lOglO (P—N> s

wobei Ps die Leistung des gesendeten Signals und Py die Leistung des Rauschsignals
darstellt. Vor jeder BER-Messung wird eine Ubertragung ohne Rauschen durchgefiihrt, um
die Signalleistung Ps ermitteln zu konnen. Fiir diese gilt theoretisch

5.4)

Ps = Elug(kTy)], (5.5)

wobei ug(kT4) das Sender-Ausgangssignal darstellt. Da der Erwartungswert fiir eine unendli-
che Folge definiert ist, 1dsst sich die Leistung nur iiber eine endliche Anzahl von M-gesendeter
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Bits abschitzen [8].
M—

> " ud(kTy) (5.6)

k=0

—_

- 1
Py =

M—-1

Mit diesem Schitzwert ldsst sich mit Gleichung 5.4 die Rauschleistung fiir ein vorgegebenes
SNR berechnen. .
Pg

Py = 10SNR/10

(5.7)

5.6 Anti-Aliasing- und Interpolations-Filter

Die analogen Filter fiir Anti-Aliasing und Interpolation sind zusammen auf einer Lochraster-
platine realisiert. Zudem ist dem Interpolationsfilter ein invertierender Verstirker mit dem
Verstiarkungsfaktor

R, -9 kQ

_ R, 4 9kQ _

- it R, — (5.8)
ey 0oL mit By=0.100

nachgeschaltet. Mit diesem kann die Lautstédrke reguliert werden. Der Schaltplan sowie die
Realisierung der Platine ist in Abbildung 5.23 abgebildet.

Line In AAF
o 4,7kQ
U l 1
1 B
10nF
! 1
0...10 kQ
9 kQ
DAC1 Interpolation 1

4,7kQ

(a) Schematisches Blockschaltbild der Platine (b) Realisierung auf einer Lochrasterplatine

Abbildung 5.23: Platine mit AAF, Interpolationsfilter und einstellbarer Verstirkung
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Eine Verstirkung der Audioquelle ist nicht notig da ein Line-Out eines mp3-Players durchaus
Spitzenwerte von U,, = 2 V erreichen kann [27]. Dies reicht fiir eine Aussteuerung des
ADC aus. Eine Messung der Ausgangsspannung eines mp3-Players bei voller Lautstirke
bestitigt dieses (vgl. Abbildung 5.24).

Tek Prevu

,,,,.,,,,i,,,,i,,[z.uu§ - H.f‘l-'-ﬂ:lm.'-.-' ' ]—.—
S00mY By | @ spitze—sp. 134 hizassr |

Abbildung 5.24: Ausgangssignal eines iPod nano 5G



6 Inbetriebnahme

In diesem Kapitel soll die Implementierung verifiziert werden. Mit dem Xilinx Platform
Studio (XPS) wird aus dem erstellten Gesamtsystem ein Bitstream generiert, welcher auf
dem FPGA implementiert wird. Wihrend der Generierung wird gepriift, ob beim Routen der
Signale Timing Probleme entstanden sind. Diese resultieren z.B. durch kritische Pfade aus
kombinatorischer Logik. Die Timing Analyse zeigt, dass kein Signalpfad besteht, welcher
langer als die minimale Systemtaktperiode von 9.966 ns andauert (vgl. Abbildung 6.1).

Timing swumnary:

Timing errors: 0 Score: 0O [Setup,/Max: 0, Hold: 0)
Constraints cowver 1012969034 paths, 16 nets, and 1767596 connections

Design statistics:

Hinimum period: 9.966n03 [(Maxirmum freguency: 100.341MH=z)
Maximum path delay from/to any node: T.446n3

Haximun net delay: 0.835ns

Hinimwn input required time kbefore clock: 1.514ns=s

Abbildung 6.1: Post-PAR (Place and Route) Static Timing Report

Nach der Programmierung des FPGAs mit dem Xilinx SDK konnten via serieller Schnitt-
stelle erfolgreich initialisierte Cores sowie Shared Memorys ausgelesen werden. Eine TCP-
Ethernetverbindung konnte iiber die GUI erfolgreich hergestellt werden. Das System wird mit
einer HDB3-Codierung und dem 7RC+HP Kanalmodell gestartet. Abbildung 6.2 zeigt das
Sendesignal mit der Prdambel. Die drei Stufen des HDB3-Codes sind deutlich zu erkennen.
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Abbildung 6.2: Ch.1: HDB3-codiertes Sendesignal Ch.2: 7RC+HP Kanalausgang

Der Plot in der Matlab GUI zeigt den identischen Signalverlauf wie die Messung am Oszillo-
skop zeigt (vgl. Abbildung 6.3).

0 50 100
T

50 100 150

T

Abbildung 6.3: HDB3-codiertes Sendesignal und die Kanalantwort des 7RC+HP

Des Weiteren zeigt die GUI das Ausgangssignal hyrsp(t) der nichtlinearen Operation
zur Taktriickgewinnung. Das Spektrum zeigt einen diskreten Anteil an der Taktfrequenz
fo=064kHz.
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Abbildung 6.4: Ausgangssignal der nichtlinearen Signalverarbeitung und dessen LDS

Der Loopfilterausgang zeigt das Regelverhalten der PLL.
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Abbildung 6.5: Loopfilterausgang
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Nun soll gepriift werden, ob bei einer Audioiibertragung das gesendete Signal rekonstruiert
werden kann. Ch. 1 der Oszilloskopaufnahme in Abbildung 6.6 zeigt einen gesendeten Sinus.
Ch. 3 zeigt den Interpolationsfilterausgang. Es ist zu erkennen, dass der Sinus nach der
Priaambel wieder korrekt empfangen wird.

Tek Prevu Stirfilter Aus

II:):"":

& Soomy By o e B B e e s
& oy By [1.00ms @D r2amy  ssassanalosaor )
Abbildung 6.6: Ch. 1: Sender: Sinus mit f, = 1kH z, Ch. 2: 7RC+HP Kanalausgang, Ch. 3:
Interpoliertes Empfangssignal

Anhand des Ausgangssignals der Taktriickgewinnung, welches tiber das IOM-Board nach
aullen gefiihrt ist, kann der Taktjitter ermittelt werden. Hierfiir wird die Nachleuchtzeit erhoht.
Das SRC Kanalmodell zeigt einen Jitter von Ty = 4, 35 us, welcher bereits knapp

28 % der Taktperiodendauer ist. Gesendet wurde mit einem HDB3-Code.
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Abbildung 6.7: Ausgangssignal der Taktriickgewinnungseinheit beim SRC Kanalmodell

Eine Messung am 7RC Kanalmodell zeigt hingegen einen Jitter von 1; = 472 ns, welcher
3 % der Taktperiode ausmacht.
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Abbildung 6.8: Ausgangssignal der Taktriickgewinnungseinheit beim 7RC Kanalmodell

Eine Horprobe ist vergleichbar mit Telefonqualitidt. Hohen und Tiefen werden durch den
begrenzten Frequenzbereich gedimpft wahrgenommen.

Schlussendlich sollen BER-Messungen die Ubertragungsqualitit unter Rauscheinfluss dar-
stellen. Eine Messung wird jeweils iiber M = 10° Bits, ab einen SNR von 30 dB, in 3 dB

Schritten durchgefiihrt. Zu Vergleichszwecken erfolgt zusitzlich eine BER-Messung mit
optimalem Abtastzeitpunkt.
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Abbildung 6.9: BER Messungen bei bipolarer NRZ-Codierung, unterschiedlichen Kanalmo-
dellen sowie mit und ohne Taktriickgewinnung

(d) mit Hochpass, mit Taktriickgewinnung

Erwartungsgemal ist erkennbar, dass Kanalmodelle hoherer Ordnung eine erhohte Bitfehler-
rate aufweisen. Hat ein Kanalmodell zusitzlich Hochpasscharakteristik, hat dieses ebenso
einen Anstieg der BER zur Folge. Die Kanalmodelle 5. und 6. Ordnung verursachen jedoch
bei einem SNR von groler gleich 27 dB gar keine Bitfehler. Der Vergleich zwischen opti-
maler Abtastung und der Abtastung mittels Taktriickgewinnung zeigt, dass letztere nur eine
minimale Verschlechterung der Bitfehlerrate mit sich zieht.
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Abbildung 6.10: BER Messungen bei HDB3-Codierung, unterschiedlichen Kanalmodellen
sowie mit und ohne Taktriickgewinnung

Die Bitfehlerhiufigkeit mit HDB3-Codierung ist bei jeder Messung merklich hoher als beim
bipolaren NRZ-Code. Dieses spricht gegen die Erwartungen, da die HDB3- sowie auch
die AMI-Codierung mit dem Hintergrund der Kanalanpassung durchgefiihrt wurden. Die
Kanalmodelle scheinen zu starke Verzerrung zu haben, als dass die Vorteile der Codierung
zum Tragen kommen kann. Eine Verbesserung konnte sich durch Erhhung der Sendeleistung
ergeben. Die HDB3-Codierung scheint jedoch im Vergleich zwischen optimaler Abtastung
zur Abtastung mit der Taktriickgewinnung einen positiven Einfluss auf die Bitfehlerhdufigkeit
zu haben, als es beim bipolaren NRZ-Code der Fall ist. Dies liegt daran, dass der HDB3-Code
mehr Synchronisationsinformation besitzt. Zudem zeigt die Hochpassanbindung hier keine
Verschlechterung.



7 Schlussbetrachtung

7.1 Zusammenfassung

Mit dem realisierten System wurde eine Audiotibertagungsstrecke entwickelt, welche zu-
nichst anhand theoretischer Modelle in Simulink iiberfiihrt und simuliert wurde. Darauf
folgte eine Implementierung in Hardware, welche durch die Inberiebnahme verifiziert wurde.
In diesem Prozess wurden unterschiedliche Stufen behandelt, die analoge und digitale Si-
gnalverarbeitung erforderten. Eine Gegeniiberstellung mit den in der Spezifikation gestellten
Anforderungen zeigt, dass keine Unstimmigkeiten festgestellt werden konnen. Somit gilt
diese als erfiillt.

7.2 Ausblick

Das entwickelte System kann fiir zukiinftige Bachelor-Thesen weiterentwickelt werden.
Daher wird abschlieBend ein Ausblick der moglichen Weiterentwicklungen aufgestellt.

e Automatic Gain Control (AGC)

Die Taktriickgewinnung ist auf Kanalmodelle mit starker Ddmpfung ausgelegt. Erfdhrt
das iibertragene Signal keine oder nur sehr geringe Dampfung, so wirkt sich dieses
direkt auf den Regelkreis der PLL aus. Diese regelt zu stark nach und kann folglich dem
Eingangssignal nicht mehr folgen. Eine automatische Verstiarkungsregelung (AGC)
kann hier Abhilfe schaffen. Diese faktorisiert das Eingangssignal mit einem automa-
tisch ermittelten Wert, sodass die Amplitude einen nahezu konstanten Maximalpegel
nicht iiberschreitet.

e Vollduplex-Ubertragung

Das Gesamtsystem bietet lediglich eine Simplex-Ubertragung. Um ein bidirektiona-
les Kommunikationssystem im Sinne der Telefonie zu erstellen, wird jedoch eine
Vollduplex-Verbindung benétigt. Diese wird iiber eine Zweidrahtleitung realisiert.
Demnach bedarf es eines zweiten Kanalmodells. Zudem muss nun unter Teilnehmern
und nicht mehr zwischen Sender und Empféanger unterschieden werden, da ein Teil-
nehmer beides beinhaltet. Die Implementierung konnte auf zwei FPGAs umgesetzt
werden.
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e ISDN Protokoll

Das implementierte System ist angelehnt an ISDN. Ein wesentlicher Unterschied
besteht darin, dass keine Rahmenstruktur bzw. kein Protokoll besteht. ISDN besitzt
mit der Sy — Schnittstelle eine Multiplexiibertragung, welche zwei B-Kaniile als
Nutzkanal und einen D-Kanal zur Signalisierung besitzt. Die Sy — Schnittstelle stellt
damit einen komplexen Rahmen dar, an welchen viele verschiedene Anforderungen
gestellt sind. Die hinzugefiigte Redundanz muss im Empfinger korrekt erkannt und
klar von den Nutzdaten getrennt werden. Zudem erhoht sich die Sendedatenrate.
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Anhang

Anhang A

Matlab Skript File der HDB3 Moore FSM

1 function [STATE,HDB3]= hdb_encoder(H, L, E, POR, CLK_EN)
2

3 pos=xfix ( {xISigned, 16, 0}, 1); % signed fixed point hdb3 output '+’
4 neg=xfix( {xISigned, 16, 0}, —1); % signed fixed point hdb3 output *—’
5 zero=xfix( {x1Signed, 16, 0}, 0); % signed fixed point hdb3 output 0’
6

7 persistent NEXT_S, NEXT_S = xl_state (0, {xIUnsigned, 5, 0}); % state variable
8

9 if POR % power on reset

10 S=0; % set default state O

11  else

12 S=NEXT_S; % get next state

13 end

14 % state machine %

15 switch S

16 case 0

17 HDB3=zero ;

18 if xl_and(CLK_EN, xl_not(POR))

19 if xl_or(H, E)

20 NEXT_S=1;

21 else

22 NEXT_S=0;

23 end

24 else

25 NEXT_S=0;

26 end

27 case 1

28 HDB3=pos ;

29 if CLK_EN

30 if H

31 NEXT_S=2;

32 elseif L

33 NEXT_S=5;

34 elseif E

35 NEXT_S=6;

36 end

37 else

38 NEXT_S=1;

39 end

40 case 2

41 HDB3=negs ;

42 if CLK_EN

43 if H

44 NEXT_S=5;
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45 elseif L

46 NEXT_S=3;
47 elseif E

48 NEXT_S=8;
49 end

50 else

51 NEXT_S=2;

52 end

53 case 3

54 HDB3=zero ;

55 if CLK_EN

56 if H

57 NEXT_S=4;
58 else

59 NEXT_S=3;
60 end

61 else

62 NEXT_S=3;

63 end

64 case 4

65 HDB3=pos ;

66 if CLK_EN

67 if H

68 NEXT_S=3;
69 elseif L

70 NEXT_S=5;
71 elseif E

72 NEXT_S=6;
73 end

T4 else

75 NEXT_S=4;

76 end

77 case 5

78 HDB3=zero ;

79 if CLK_EN

80 if H

81 NEXT_S=2;
82 elseif L

83 NEXT_S=5;
84 end

85 else

86 NEXT_S=5;

87 end

88 case 6

89 HDB3=zero ;

90 if CLK_EN

91 NEXT_S=7;

92 else

93 NEXT_S=6;

94 end

95 case 7

96 HDB3=zero ;

97 if CLK_EN

98 NEXT_S=8;

99 else

100 NEXT_S=7;

101 end

102 case 8

103 HDB3=zero;

104 if CLK_EN

105 NEXT_S=9;

106 else

107 NEXT_S=7;
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end
case 9
HDB3=zero ;
if CLK_EN
NEXT_S=10;
else
NEXT_S=9;
end
case 10
HDB3=neg ;
if CLK_EN
if H
NEXT_S=11;
elseif L
NEXT_S=13;
elseif E
NEXT_S=15;
end
else
NEXT_S=10;
end
case 11
HDB3=pos ;
if CLK_EN
if H
NEXT_S=14;
elseif L
NEXT_S=12;
elseif E
NEXT_S=16;
end
else
NEXT_S=11;
end
case 12
HDB3=zero ;
if CLK_EN
if H
NEXT_S=14;
elseif L
NEXT_S=12;
end
else
NEXT_S=12;
end
case 13
HDB3=zero ;
if CLK_EN
if H
NEXT_S=11;
elseif L
NEXT_S=13;
end
else
NEXT_S=13;
end
case 14
HDB3=neg ;
if CLK_EN
if H
NEXT_S=11;
elseif L
NEXT_S=13;
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171 elseif E
172 NEXT_S=15;
173 end

174 else

175 NEXT_S=14;
176 end

177 case 15

178 HDB3=pos ;

179 if CLK_EN

180 NEXT_S=17;
181 else

182 NEXT_S=15;
183 end

184 case 16

185 HDB3=zero ;

186 if CLK_EN

187 NEXT_S=17;
188 else

189 NEXT_S=16;
190 end

191 case 16

192 HDB3=zero ;

193 if CLK_EN

194 NEXT_S=17;
195 else

196 NEXT_S=16;
197 end

198 case 17

199 HDB3=zero ;

200 if CLK_EN

201 NEXT_S=138;
202 else

203 NEXT_S=17;
204 end

205 otherwise

206 NEXT_S=0;
207 HDB3=zero ;
208 end

209 HDB3 = xfix ({x1Signed, 16, 0},HDB3); % set outup hdb3
210 STATE = NEXT_S; % get next state

211

end
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Anhang B

Matlab Skript File des Kompressors

39

function [OUTPUT_VALUE] =

outp = xfix( {x1Unsigned, 8,
if INPUT_VALUE < 0
inpAbs=x1_not (INPUT_VALUE)+1;
else
inpAbs=INPUT_VALUE;
end
if INPUT_VALUE == —2048
inpAbs=2047;
end
sgn=xfix ( {x1Unsigned, 1, 0}, 0 );
% Lookup Table
if inpAbs < 32/2
prebits=xfix (
value=x1_slice (inpAbs, 3,
outp=xl_concat(sgn,
if INPUT_VALUE < 0
outp=xl_not(outp)+1;

{x1Unsigned, 3, 0}, O
0);

prebits , value);

end
elseif inpAbs < 64/2 && inpAbs > 15
prebits=xfix ( {x1Unsigned, 3, 0}, 1
value=x1_slice (inpAbs, 3, 0);
outp=xl_concat(sgn, prebits,
if INPUT_VALUE < 0
outp=xl_not(outp)+1;

value);

end
elseif inpAbs < 128/2 && inpAbs > 31
prebits=xfix ( {xlUnsigned, 3, 0}, 2
value=x1_slice (inpAbs, 4, 1);
outp=xl_concat(sgn, prebits,
if INPUT_VALUE < 0
outp=xl_not(outp)+1;

value);

end
elseif inpAbs < 256/2 && inpAbs > 63
prebits=xfix ( {x1Unsigned, 3, 0}, 3
value=x1_slice (inpAbs, 5, 2);
outp=xl_concat(sgn, prebits,
if INPUT_VALUE < 0
outp=xl_not(outp)+1;

value);

end
elseif inpAbs < 512/2 && inpAbs > 127
prebits=xfix ( {x1Unsigned, 3, 0}, 4
value=x1_slice (inpAbs, 6, 3);
outp=xl_concat(sgn, prebits,
if INPUT_VALUE < 0
outp=xl_not(outp)+1;

value);

end
elseif inpAbs < 1024/2 && inpAbs > 255
prebits=xfix ( {x1Unsigned, 3, 0}, 5
value=x1_slice (inpAbs, 7, 4);
outp=xl_concat(sgn, prebits,
if INPUT_VALUE < 0
outp=xl_not(outp)+1;

value);

end

)3

)s

)s

)

)

)5

%

%

%

% set

Kompressor12Bit (INPUT_VALUE)

Init
negativ?

% calc. absolut value
positiv

% take value

% if 2048 —> carry
sgn. as default '+~

% calc. sgn

% calc. sgn

% calc. sgn

% calc. sgn

% calc. sgn

calc. sgn
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58 elseif inpAbs < 2048/2 && inpAbs > 511

59 prebits=xfix ( {x1Unsigned, 3, 0}, 6 );

60 value=x1_slice (inpAbs, 8, 5);

61 outp=xl_concat(sgn, prebits , value);

62 if INPUT_VALUE < 0 %
63 outp=xl_not(outp)+1;

64 end

65 elseif inpAbs > 1023

66 prebits=xfix ( {x1Unsigned, 3, 0}, 7 );

67 value=x1_slice (inpAbs, 9, 6);

68 outp=xl_concat(sgn, prebits , value);

69 if INPUT_VALUE < 0 %
70 outp=xl_not(outp)+1;

71 end

72 elseif inpAbs >= 2047

73 outp=xfix ( {xlUnsigned, 8, 0}, 127);

74 if INPUT_VALUE < 0 %
75 outp=xl_not(outp)+1;

76 end

77 end

78 OUTPUT_VALUE=outp ; % set output

calc.

calc.

calc .

sgn

sgn
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Anhang C

Matlab Skript File des Expanders

1 function [OUTPUT_VALUE] = Expander12Bit(INPUT_VALUE)

2

3 outp = xfix( {xlUnsigned, 12, 0}, 0 ); % Init

4

5 if INPUT_VALUE < 0 % negative?

6 wert=x1_slice (INPUT_VALUE, 6, 0); % calc. absolut value
7 inpAbs=x1_not(wert)+1;

8 else % positiv

9 inpAbs=x1_slice (INPUT_VALUE, 6, 0); % take value

10 end

11 sgn=xfix( {x1Unsigned, 1, 0}, 0 ); % set sgn as default

13 % Lookup Table
14 if inpAbs < 16

15 prebits=xfix ( {x1Unsigned, 7, 0}, 0 );

16 value=x1_slice (inpAbs, 3, 0);

17 outp=xl_concat(sgn, prebits , value);

18 if INPUT_VALUE < 0 % calc. sgn
19 outp=xl_not(outp)+1;

20 end

21 elseif inpAbs < 32 && inpAbs > 15

22 prebits=xfix ( {x1Unsigned, 7, 0}, 1 );

23 value=x1_slice (inpAbs, 3, 0);

24 outp=xl_concat(sgn, prebits, value);

25 if INPUT_VALUE < 0 % calc. sgn
26 outp=xl_not(outp)+1;

27 end

28 elseif inpAbs < 48 && inpAbs > 31

29 prebits=xfix ( {x1Unsigned, 6, 0}, 1 );

30 postbits=xfix ( {x1Unsigned, 1, 0}, 1 );

31 value=x1_slice (inpAbs, 3, 0);

32 outp=xl_concat(sgn, prebits, value, postbits);
33 if INPUT_VALUE < 0 % calc. sgn
34 outp=xl_not(outp)+1;

35 end

36 elseif inpAbs < 64 && inpAbs > 47

37 prebits=xfix ( {x1Unsigned, 5, 0}, 1 );

38 postbits=xfix ( {x1Unsigned, 2, 0}, 2 );

39 value=x1_slice (inpAbs, 3, 0);

40 outp=xl_concat(sgn, prebits, value, postbits);
41 if INPUT_VALUE < 0 % calc. sgn
42 outp=xl_not(outp)+1;

43 end

44 elseif inpAbs < 80 && inpAbs > 63

45 prebits=xfix ( {x1Unsigned, 4, 0}, 1 );

46 postbits=xfix ( {x1Unsigned, 3, 0}, 4 );

47 value=x1_slice (inpAbs, 3, 0);

48 outp=xl_concat(sgn, prebits, value, postbits);
49 if INPUT_VALUE < 0 % calc. sgn
50 outp=xl_not(outp)+1;

51 end

52 elseif inpAbs < 96 &% inpAbs > 79

53 prebits=xfix ( {x1Unsigned, 3, 0}, 1 );

54 postbits=xfix ( {x1Unsigned, 4, 0}, 8 );

55 value=x1_slice (inpAbs, 3, 0);

56 outp=xl_concat(sgn, prebits, value, postbits);

57 if INPUT_VALUE < 0 % calc. sgn

P4
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58 outp=xl_not(outp)+1;

59 end

60 elseif inpAbs < 112 && inpAbs > 95

61 prebits=xfix ( {x1Unsigned, 2, 0}, 1 );

62 postbits=xfix ( {x1Unsigned, 5, 0}, 16 );

63 value=x1_slice (inpAbs, 3, 0);

64 outp=xl_concat(sgn, prebits, value, postbits);
65 if INPUT_VALUE < 0 % calc. sgn
66 outp=xl_not(outp)+1;

67 end

68 elseif inpAbs > 111

69 prebits=xfix ( {x1Unsigned, 1, 0}, 1 );

70 postbits=xfix ( {x1Unsigned, 6, 0}, 32 );

71 value=x1_slice (inpAbs, 3, 0);

72 outp=xl_concat(sgn, prebits, value, postbits);
73 if INPUT_VALUE < 0 % calc. sgn
74 outp=xl_not(outp)+1;

75 end

76 end

77 OUTPUT_VALUE=outp ; % set output
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Anhang D

Anti-Aliasing- und Interpolations-Filter im Simulink System
Generator
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Anhang E

Parallel-/Seriell-Umsetzer im Simulink System Generator

Demultipiexar
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Anhang F

Seriell-/Parallel-Umsetzer im Simulink System Generator
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Anhang G

Betriebsanleitung

Um das System nutzen zu konnen, wird die CD mit den Projektdateien benétigt. Diese ist
beim Erstpriifer Prof. Dr.-Ing. Hans Jiirgen Micheel hinterlegt. Zudem werden die unten
aufgelisteten Hard- und Software-Komponenten benotigt.

¢ Xilinx ML507-Board

¢ Xilinx Platform Cable USB

e IOM-Board

e ADC-/DAC-Board

o mp3-Player oder Funktionsgenerator

e Kanalmodell

¢ Filterplatine (AAF, Interpolationsfilter)
e Stromversorgungsgerit

e Ethernet- und RS232-Kabel

e Diverse BNC-Kabel

e Xilinx EDK (bzw. ISE Design Suite 13.4)
e Matlab (R2011b)

e Hyper Terminal

Zunichst sind das IOM- und das ADC-/DAC-Board an das ML507-Board anzuschlieBen. Da-
mit der FPGA programmiert werden kann, muss das ML507-Board mit dem Platform-Kabel
iiber USB an den Rechner angeschlossen werden. Fiir die Steuerung und die Signalauswer-
tung wird das Ethernetkabel an den Rechner und dem ML507-Board angebunden. Fiir das
Auslesen von Systemparameter wird das RS232-Kabel benétigt. Das Stromversorgungsgerit
muss +3,3 V und —3, 3 V liefern. Dies dient der Versorgung des ADC-/DAC-Board, dem
Kanalmodell und der Filterplatine. Im Weiteren werden die Komponenten miteinander ver-
bunden. Wenn als Quelle ein Funktionsgenerator verwendet wird, kann dieser mit einem
BNC-Kabel und der Filterplatine (Line In) verbunden werden. Falls ein mp3-Player genutzt
wird, muss ein BNC—Klinke-Adapter eingesetzt werden.
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Der Ausgang(ADCI1) der Filterplatine muss mit dem ADC1 des ADC-/DAC-Boards verbun-
den werden. DACO ist an den Eingang des Kanalmodells anzuschlieen und der Ausgang
des Kanalmodells mit dem ADCO. Der DACI1 muss schlielich mit der Filterplatine (DAC1)
verbunden werden. Der Ausgang (Speaker) dient der Anbindung an einen Lautsprecher.

Unten stehende Abbildung zeigt den Aufbau.
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Fiir die Programmierung muss das Xilinx EDK installiert sein. Das Xilinx Platform Studio
(XPS) ist zu starten. Es ist die XPS-File system.xmp im Ordner EDK_Projekt, aus der
Projekt-CD zu 6ffnen, vgl. nichste Abbildung.

= & EDK Install
& Analog o mi_plb

i Arithmetic & microbiaze 0
Bus and Bridge
and Internupk
h-Speed
+Speed .

® db_bram
% dinb_cntk

i1 FPGA Reconfiguration
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w10

u
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& [¥] i Poit: To Point
L BRAMN

[T

- imt_onih
% DDRZSDRAM ¥r mome 6.05.5
% man.0 ¢ mdn 200b
st 0 Vo opsike 20a
W ad_interfaces. 0 2 ade_interfac.. 1.00.a
% bassbandtransmission_plbw 0 <} bas 1008
® doc_interfaces 0 &Y dac_inkerfaces 1,00.2
) proc_ sy resel 0 W proc_sys re.. 3003
@ charvel selection ¢ xps_opio
) Hard Etherned PG fo
i ] s MAC

® wps_tiner 0

9 RSZIZ Lare_f

@, A0C_INTERFACE_IP_CORE a2 )

& basebandtransmission_plbw e

& pac_mTERFACES o

AT

a0 s

DA mos1o

oA oSt Yo wids bt 101a
DA st Jr b 100a
o Jr wds b 1014

1

and Memory Controller

& Pl
i) Peripheral Controller
#1- Processor
& Ubity

S Project Local Peores
S UsER

oets
Iniiators

C6EEE CEEEEE

< >
< 3| “Tegend
Master $Slave Master/Slave b Target <Initiator Connected OUnconnected t Monitor
Searth IP Catalog: Frproduction (BLicense (paid) (BLicense (eval) StLocal akpre Production W2Beta FDevelopment
+ Superseded  Discontinued
@ Project | @ 1P Catalog @ System Asserbly Visw B[E Design Summary e Graphical Desian View T

Consele woax
(0%57000000-0x6707£222) Hard Ech
(0%OBEEDD00-OxEBOLETTL) baseban ion plbw 0 mb_plb
(0x30000000-0xSTEELEE) DDRZ_SDRAN  mh_plb
(007200000-Oxc7=0£££8) dac_intert
(0x09900000-0xc94022TE) &

for component <soft_temac_vrap_v2> found. The generated design will cease to function in the progrevmed device after operating for some period of time. This allo
iyFor ordering information, please refer to the product page £or this component on: wWw.xilinx.com
tun.

Unter der Registerkarte Project muss der Punkt Export Hardware Design to SDK... ausge-
wihlt werden. AnschlieBend 6ffnet sich das SDK und man wird aufgefordert den Workspace-
Ordner auszuwihlen. Hier ist der Pfad EDK_Projekt—SDK—SDK_Export auf der Projekt-
CD auszuwihlen. Néchste Abbildung zeigt das gedffnete SDK-Projekt mit der Firmware in
C.
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-, —
(mi] 7 w B iRRE g e S F-0-Q- S~

e 5 [E croer
P b = 0|/ Ggsystemaml |[j) systemmss | [ baseband_transmission.c £ S5 Eowi X\ @nk] = O
=5 - 2 A0 L
15 BassbandTransmission U et xadapter.h
8 () stancelone, bsp, 0 ¥Gpic chamnelSelection; // Gpio instance

platformh
) (8 XPs_TEST_hw_platform
short dataShMen buffer [SHEN SIZE] _ attribute_ ({section(".cust_wem_section”))):

pstiom_configh
snort te etherneth
int main (void) { 0 basebandtransission_plby
/* System Gemerator varidles */ R
xo_iface_t Tiface; # omy
R . # SvEm SizE
/% to Reg */ # 1oM_craneL TTS
o_to_rag_t Ttoreq chooseLFRey, Ttorsg ANIRey, Ttoreg_trainlenRey, Ttorsg_ldealCLERey, Ttorsg BERvalusReq, Ttores TimingTrainlengRey, Ftoreq E A
int *chooseLFReg p, "ANIReq p, *trainlenReg p, *controlReg p, TseedReg p, "noiseReg p, *phil b, { p, *idealClKRes ® receivon data :short®
int channelMode_tenp; ©  received_data_flag ¢ rsio
int i, BEROE £ delay(i) : void
) : 4 sendequalierData(nt®)
/% from Reg 1/ 4 sendBiDatafint*, nt¥, it
xo_from reg_t *fromreg doneReg, *fromreg BERHREG, *fromreg_BERIR, *fromreg BERGntIR, *fromreg BERGnChRES://BERhReq; ® channclsckcton : XGpia
int *doneReg_p, "BERWREG_ p, "BERIR_p, *BERSACLR_p, *BERCOUHREG_p;//BERORey b7 © datsShHem_buffer : short
© main(void) it
or gham v/ ©  sendEqualizerData(int®) |
xo_shrem_t *shrem_desiredTXShliem, *shram_LFShien, *shram NLSPShiiem, *shraw_ldealCLEShler, *shram VCO_RECTShlem, *shram_SewpleFromADCShlen, *shr o sondstDatalint®, nt, it
int tdesiredTZSkNew p, TLFShMem p, SNLSPSMew p, *IdealCLESHNew p, SVCO_RECTShMew p, *SewpleFrowADCShMewm p, SampledfcmalizerShifem p: o delyinyivod
/% Ethernet variables */
struct netif *netif, server_netif;
struct ip_addr ipaddr, netmask, gateway:
unsigned char mac_ethernet_sddress[] = ¢ 0x00, Ox0a, Ox35, Ox00, 0x01, 0x02 }:
// declaracions dome here, initislisations next up
xil_printfi
xil_princsit Digic. Audio-Baseband Transmission
Xil_princt (s ¥3.0 09.08.2013
xil_princti
¥il_printf{"\n\n System Generavor TP core imitialisation...
# ¥C_CfgInivializeigiface, STUFEZ_PLEW ConfigTable(0]]:
// obtain the mewory location Sor Storing the sSettings of shared memwery "r”
iffxe_get_shuen(iface, "alphaReg”, (void +7) ctoreg_alphaReg) == XC_FAILURE) v
< > < >

21 Problems | ¥4 Tasks | & console 22 = Properties | 4 Terminal O U BEEE & [g-=08
C-Buld [BasebandTransmission]
microblaze 0 BasshandTransmizsien.elf

ELF file  : BasebandTransmission.elf
elfoheck passed.
Finished building: BasebandTransmission.elf.elfcheck
v
g 0 tems selected

Néchster Schritt ist es ein Hyper Terminal Programm zu 6ffnen. Hier fiir kann das Open-
Source-Tool HTerm genutzt werden. Das ML507-Board ist mit dem COM-Port des PCs zu
verbinden. Nun wird im SDK unter Xilinx Tools und Programm FPGA die Firmware auf
den FPGA iiberspielt. Wenn das Programm erfolgreich tibertragen wurde, listet HTerm die
Systemparameter auf, vgl. ndchste Abbildung.
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Fle Options View Help

Port | COML v|[rR] Baud[115200  &| patals v st | parity [Mere +| TS Flow contral
T a7 T 0 fcount| 0% 1 ¢ Mewlne at |LF | [ o redine
; Elasci Clrex Coec (e § [ saveoutput |(= ] |§ Clckarar | 0|3 ¢ Meireeven| o | 2 ¢ Mavosaol Clshonenors | e i B g%
Sequence Overview x

Received Data

15 10 15 20 25 30 35 40 45 50 55 60 65 0 75 a0 85 an 95 10
hoquiring desiredTXShMen address
Acquiring LFShMen address
Aeoquiring NLSPShMem address
Acquiring IdealCLEShMen address
Acquiring YCO_RECTShMen address
Acquiring SanpleFromADCShNem address
heoquiring SampledEqualizer$hMenm address

chooselFRey p: 2
trainlenReg p: 0
IdealCLKReg_p: 1
BERvalueReg_p: 100000

TimingTrainlengReg p: 64
EntzerrerTrainlengReg p: 64
DiffReg_p: 0O

controlReg_p: O

seedRey p: 64

noiseReg p: 0
philacciceReg_p: 32
forgettingFactorReg_p: 1856

done!
System Generator Core address acguisition done!

Initializing Ethernet interface:
Board IP: 18Z.168.1.10
Netmask : 255.255.255.0
Gateway : 192.16&.1.1
auto-negotiated link speed: 1000
Initializing ethernet interface done!

Vaiting for client TO CORNECE...

connection accepted!

Nun kann die m-File AudiotransmissionGUI.m aus dem Ordner GUI der Projekt-CD aus-
gefiihrt werden. Die GUI wird gestartet. Zuerst muss das ML507-Board iiber den Button
connect verbunden werden. Bei einer erfolgreichen Verbindung ist HTerm der Text connecti-
on accepted! zu entnehmen. Nun kann das System getestet werden.
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