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Themengebiete

Alle Unterlagen zu ISVS unter: http://www.1i1it_kit.edu/isvs.php

Elemente der echtzeitfihigen Signalerzeugung und -verarbeitung

= Analog- und Digitalkomponenten

= Arithmetik, Software, Protokolle

= RISC-Strukturen

= spezielle Speicher- und Bussysteme (Harvard-Architektur)

= Interrupt—Verarbeitungskonzepte

= Timersysteme, Pulsweitenmodulation

Algorithmen und zugehoérige besondere Hardwarestrukturen der DSV
= diskrete Faltung, Korrelation, Filterung, DFT

= Parallelmultiplizierer, Quadrierer, MAC—Einheiten

= systolische Pipelines

= Barrel-Shifter

= Zero-Overhead-Looping

Spezielle Funktionseinheiten digitaler Signalverarbeitungssysteme

= Signalsynthese: Wavetable- und AWG-Konzepte, direkte Digitale Synthese (DDS, NCO)
= Digitale Mischer

= Modulatoren und Demodulatoren (Software-Radio-Konzepte)

»  FFT/IFFT—Prozessoren

= Echo—Entzerrer

»  FIR-, lIR- und Kammfilter, adaptive Filter

VHDL-Entwurf hochintegrierter Signalverarbeitungsschaltungen

= System-, Algorithmen-, Register-Transfer-, Gatter-, Schalter-, Layoutebene

= Entwurfsstile und Methodik des hierarchischen Entwerfens

= Eigenschaften und Einsatz von FPGAs, Gate-Arrays, Standardzellen, Full-Custom ICs
= Entwicklungsumgebung: Altera-Quartus

= Modellerstellung, Simulation, Synthese, Placement & Routing, Verifikation, Test

= Mixed-Signal-Entwurf (monolithische Integration analoger und digitaler Funktionseinheiten)
Besonderheiten analoger Schaltungsfunktionen: AGC, Vorfilterung, A/D- und D/A-Wandlung,
Sendeverstarker, Signalkoppler

Anwendungsbeispiele

= Multicarrier (OFDM) Systeme in der Telekommunikation (xDSL, DAB, DVBT, RDM, PLC)
= Universelle ’Channel-Sounder’ (Kanalvermessungssysteme)

= Kanalemulatoren z.B. fur PLC-Kandle und ISM-Funkbéander
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1 Elemente der echtzeitfahigen Signalerzeugung und -verarbeitung

Die digitale Signalverarbeitung (DSV) hat die Entwicklung der Technik im letzten Drittel des 20.
Jahrhunderts in atemberaubendem Umfang beeinfluBt. So wird heute nicht nur Datenverarbeitung
sondern auch Nachrichten- und Hochfrequenztechnik digital realisiert. Selbst in der Starkstrom-
technik, der Leistungselektronik und der Kraftwerkstechnik sind digitale Steuerungen und Rege-
lungen nicht mehr wegzudenken. Wahrend die klassische Datenverarbeitung, auf die die ersten
Mikroprozessoren abzielten, in den meisten Fallen nur ’offline’, d.h. ohne feste und verlaBliche
Zeitvorgaben durchgefuihrt werden kann, stehen bei den heutigen Aufgaben der DSV in der Regel
»harte® Echtzeitanforderungen im Vordergrund. Der herkdbmmliche Mikroprozessor oder Mikro-
controller ist fur solche Aufgaben nur sehr eingeschrankt verwendbar.

Wahrend die wesentlichen theoretischen Grundlagen schon in den 60-er Jahren zur Verfligung
standen, bedurfte es noch enormer Fortschritte der Halbleitertechnologie, um die Algorithmen auf
digitaler Hardware echtzeitfahig implementieren zu kénnen. Einen wichtigen Meilenstein in dieser
Richtung stellte Anfang der 80-er Jahre der digitale Signalprozessor (DSP) dar. Dieser Baustein
grenzte sich sowohl in der Architektur als auch im Befehlssatz deutlich vom Mikroprozessor ab.
Dies war aufgrund der Zielrichtung — namlich harte Echtzeitanforderungen zu ermdéglichen — un-
vermeidbar. Die Abgrenzung fiihrte aber dazu, daf? die ersten DSP enorm teuer in der Herstellung
und aufwendig in der Programmierung waren, so dafl auch der mit Mikroprozessoren vertraute
Ingenieur erhebliche Hirden beim Umstieg vor sich sah. Die Einfuhrung erfolgte deshalb zunachst
sehr zogerlich, und es dauerte fast bis zum Ende des letzten Jahrhunderts, bis der DSP seinen Sie-
geszug in alle Gebiete der Technik in voller Breite erreichte.

Obwohl der DSP eine Art Kronung der Digitaltechnik darstellt, ist die Entwicklung mit ihm kei-
neswegs zu einem Abschlull gekommen. Mit fortschreitender Integration technischer Systeme
stellte sich die universelle Verwendbarkeit des DSP, auf die er konzipiert ist, als massives Hinder-
nis bei der Systemoptimierung heraus. Wahrend ein schneller, leistungsféhiger DSP zwar im
Grunde alle denkbaren Aufgaben der DSV ausfuhren kann, ,,schleppt® er in der speziellen Anwen-
dung hé&ufig eine Menge Redundanz mit, die nicht benotigt wird. Auf der anderen Seite — das wird
uns in der Kommunikationstechnik oft begegnen — missen oft mehrere Funktionen parallel zur
Verfligung stehen, wovon jede fiir sich betrachtet zwar relativ einfach ist, die zusammen aber den-
noch rasch die Ressourcen des DSP aufbrauchen. Digitale Filter sind ein gutes Beispiel dafir. Es
ist sofort einzusehen, dal® man in solchen Fallen mit einem anwendungsspezifischen Ansatz, der
nur die bendtigten Bestandteile eines DSP zusammenfiigt und diese parallel laufen 1aRt, erheblich
ubersichtlichere und kostengiinstigere Lésungen erhalten kann. Man kann den einzelnen DSP oder
auch Mikroprozessor im System nicht mehr ausmachen, weil er in vielfaltiger Weise integriert,
d.h. eingebettet ist. Fir den neuen Ansatz hat sich der Begriff ’Embedded System’ schon seit Jah-
ren eingebirgert. Wahrend sich anfangs eher ein Wunschtraum dahinter verbarg, ist man mit der
heutigen Halbleitertechnik in der Lage, Embedded Systems ungeahnter Komplexitat auf einem
Siliziumchip monolithisch zu integrieren. Die aktuelle Herausforderung fiir den Ingenieur ist, sol-
che Systeme in Entwurf, Verifikation und Test zu beherrschen.

Besonders die Kommunikationstechnik bietet eine enorme Vielfalt von Aufgaben. Zu den Dingen,
die heute bereits digitale Systeme erledigen, zahlen Filtern, Korrelieren, Transformieren, Kodie-
ren/Dekodieren, Modulieren/Demodulieren Komprimieren/Dekomprimieren, Fehlerkorrektur und
Signalsynthese. Es handelt sich dabei praktisch immer um Aufgaben mit ,,harten” Realzeitanforde-
rungen, an denen sich zeigen lalt, dall der Weg zur anwendungsspezifischen Ldsung deutliche
Vorteile gegeniiber programmierbaren Universalbausteinen bringt. Die Realisierung eigener, den
jeweiligen technischen Problemstellungen angepaliten Losungen in Form von ’Application Spe-
cific Integrated Circuits’ (ASICs) ist kein langwieriger, kostenintensiver ProzelR mehr, denn ein
komplexes ASIC, z.B. in Form eines FPGA (= Field Programmable Gate-Array), kann mit preis-
gunstiger PC-Ausstattung am Arbeitsplatz des Ingenieurs vollstdndig entwickelt und getestet wer-
den.

© K. Dostert: Skriptum ISVS, WS 15/16 Seite 6



Beispiele fiir Echtzeitaufgaben

= Filtern von Signalen

= Modulation, Demodulation

= Faltung (diskret)

= Korrelation

= Transformation (z.B. Quadrieren, Logarithmieren, Fouriertransformieren)

= Gleichrichtung, Verstarkung, Ent— oder Verzerrung

= Manipulationen: Frequenzverschiebung, zeitliche Verwirfelung (Vocoder, Scrambling)

Einige dieser Aufgaben sind auf analogem Wege nicht oder nur unter enormem Aufwand zu be-
werkstelligen

Vergleich von Signalverarbeitungsmethoden

analog digital
Komponentenselektion stabile, deterministische Funktion
Abgleich in der Regel erforderlich kein Abgleich notig
temperaturabhéngig enge Toleranzen auf Dauer
Bauteilealterung keine Verénderungen wéhrend der ,,normalen*

Systemlebensdauer

storempfindlich auch bei schwachen Stérsigna- | unempfindlich fur Stérungen bis zu sehr hohen

len Schwellwerten

Modifikation aufwendig oder unmdglich leicht modifizierbar, sogar ohne Betriebsunter-
brechung

adaptive Funktionen kaum realisierbar adaptive Funktionen sind einfach durch Soft-
ware realisierbar

aufwendiges Testen stdndige Selbsttestmoglichkeiten

Typische Aufgaben der digitalen Signalverarbeitung

Filterung
= FIRI-Filter - Filter mit endlicher Impulsantwort

= |IR2-Filter — Filter mit (theoretisch) unbegrenzter Impulsantwort (rekursive Struktur)
= signalangepalte Filter (Matched Filter, MF)
= adaptive Filter (variable Koeffizienten)

1 Finite Impulse Response
2 Infinite Impulse Response
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spezielle direkte Signalbeeinflussung

Dynamikkompression und —expansion, z.B. fur Sprache (Mobilkommunikation)
Mittelwertbildung

Leistungs- und Energieberechnung

Modulation/Demodulation (Amplitude, Phase, Frequenz)

Spektralanalyse (FFT, DFT)

spezielle Datenverarbeitung
Kryptographie

Scrambling (zeitliche Verwirfelung)
Codierung

Decodierung (z.B. Viterbi-Decodierung)

Wichtige Einsatzgebiete von DSV-Systemen

Telekommunikation

Modulation/Demodulation

Rauschunterdriickung, Echoentzerrung

Tonerzeugung (z.B. Wahlton - DTMF)

Sprachverschleierung (Vocoder)
Hochgeschwindigkeits-Modems (xDSL-Techniken)
Mobilfunk (GSM, UMTYS)

lokale Funksysteme (WLAN = Wireless Local Area Network)

Rundfunk: DAB = Digital Audio Broadcasting, DVBT = Digital Video Broadcasting Ter-
restrial, DRM = Digital Radio Mondiale

Sprach-, Audio- und Videosignalverarbeitung

Spracherkennung

Sprachsignalsynthese

Sprecher-Identifizierung

Musik-Synthese (elektronische Musik)
Kompression (Datenreduktion), z.B. MP3
akustische Equalizer

digitale HiFi-Verstarker

Bilddatenreduktion (MPEG)

Signalaufbereitung fur hochauflésende Bildschirme

Regelungstechnik und Maschinenbau

Robotik
Motorsteuerung, Antriebstechnik
Turbineniiberwachung (Vibrationsanalyse)
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Medizintechnik

Sonographen, z.B. mit Ultraschall

Rdntgengeratesteuerung und Signalauswertung, Computertomographie
EKG-Signalauswertung

EEG-Signalauswertung

Kernspintomographie

Radar- und Sonarsignalverarbeitung

Navigation

Ozeanographie
Verkehrsleitsysteme, GPS
geologische Forschung (Seismik)

Computer - Bildverarbeitung - Graphik

Grafikbeschleuniger, speziell fir 3D-Graphik (DTP, CAE, Animation)
Mustererkennung

Bildkorrektur (Qualitatsverbesserung)

Bilddatenreduktion

Roboter-Vision

MefStechnik

Spektralanalyse

Signalsynthese, Erzeugung spezieller Testsignale und Testmuster
Transientenanalyse

Zeit-/Frequenzanalyse

automatische MeRwertaufnahme und —verarbeitung sowie Fernlibertragung
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1.1 Bausteine der digitalen Signalverarbeitung

1.1.1 Mikroprozessor und Mikrocontroller

4 )

Rechenwerk (ALU)
mit speziellen Registern

Y
Eingabe
Ausgabe

\ 4

Datenspeicher (RAM)

Steuerwerk (CV)

Programmspeicher (ROM)

Bild 1.1: Grundstruktur eines Mikrorechners

Ceol 1 () o[l vee
PL1[ |2 ] 39 [ Po.o/aD0 )
piz[ 13 8bit 38 3roran:
_< P13 [4 M 370 _] po/AD2
pr4a|[ |5 = 36 [ 1 P0.3/AD3
PL5[ |6 11( 350 1 Po4/AD4 > PORT 0
Ple| |7 T 34 |1 P0.5/AD5
\_PL7[_|8 O 33 1 rosians | Daten/Adressbus
rsT [ ° 8 32 [0 po.7/AD7 Multiplexbetrieb
(rxopsoll10 7 A
TXD/P3.1 [ 11 t 30 ALE
INTO/P32[__ |12 T 29 PSEN
_< INTL/P33_ |13 i) 28 P2UALS )
ToP3 4| 14 27 P2.6/A14
TIP35) |15 é 26 P25/A13
i N S SRS
RD/ P37
~ xTaL2|  f18 8031 23 P22/A10
xtaci[ Jis 8051 = P21/A9 | Multiplexbetrieb
Ussﬂ 20 21 P20/A8 ) fiir obere 8bit des

Adressbusses

Bild 1.2: Pinbelegung eines 8bit-Mikrocontrollers in einem DIL-20-Gehause
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Mikroprozessor (MP oder CPU)

-1 Zwischenspeicher, N
<\1 ext. Adressbus Richtungsschalter <ex’r. Datenbus >

~ N

ALU «—4Programmadresszdhler | PC
it
Adr(r;;ﬁ(m c «—> Datenadresszdhler |DPC
Subtraktion £ :
booleschen Y~ Befehlsregister |OCR
Verkniipfungen == OE
Komplementbildung 2 ext. Steuerbus S
rechts/links Schieben o r_l\
Statusregister = —L |
Flag-Erzeugung —] Steuereinheit
und Speicherung [ CU = Control Unit
\_ J mit ,,Mikroprogramm*

Bild 1.3: Blockschaltbild und Funktionen eines Mikroprozessors

Mikrocontroller (MC)

...........................................................................................................................................
. .y

Programm  Daten E/A-Ports |/ / - \ \
ser, Ports [\fortleifungen
ROM | | pAM Timer ‘ 4
PROM“ SRAM PWM  [ext. Adressbus
i .Flash DRAM| |A/D, D/A -
Wandler
o J -

infernes Bussystem >

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

Bild 1.4: Der Mikrocontroller als vollstandiges Rechnersystem
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|
OWE —--: Oscillator  Watchdog
| !
XTALT —— = |
| 0SC & Timing
XTAL? ——= |
| /
|
| CPU <
|
RESE : Programmable <_
RO —— Watchdog Timer —
ALE |
PSEN <= Div. /Mul.=Unit <
|
|
= | Timer 0 <
EA -
|
PE/SWD ——=) Timer 1 <:‘
Timer 2 <:
Capture <J
| Compore vt [N
Compare Timer <
Interrupt Unit <<fj
| _seriol Chomel 0__ [
Progr. Baud Rafe <j
Generator - ‘
| sercl Chamel 1 [
Progr. Baud Rote <]
Generator —
Viger Programmable
Vien Reference Volfage
¥ Vimacio Y Viviager
A/D Converter L
8-Bit <
I
st x|
Bild 1.5:

RAM
256 x 8

8K x 8
SAB 80C517

ROM

only

ifi

&

Port 0

Port 1

Port 2

Port 3

Port 4

Port 5

LILU] ]

Port 6

Port 7

Port 8

[ 2

MCBOO777

Port 0
8-bit digit. 1,/0

Port 1
8-bit digit. 1/0

Port 2
8-bit digit. 1/0

Port 3
8-bit digit. /0

Port 4
8-bit digit. 1,/0

Port 5
8-bit digit. /0

Port 6
8-bit digit. I,/0

Port 7
8-bit digit./
analog Input
Port 8
4-bit digit./
analog Input

Blockschaltbild eines typischen *High End’-8-bit-Mikrocontrollers (80517/537); ein
mit zahlreichen Peripheriekomponenten erweiterter 8051-Kern
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* pin numbers below refer to MQFP package

hardware
CONVST (23

1.1 (ADC1  T2EX)

&
=
=
Q
=]
£
<
-

(ADC4)
(ADC6)
(ADC7)

5 (A13/ A21)

6 (A14 ] A22 | PWMO)
7 (A15 ] A23 | PWM1)

ADuC832

Bild 1.6:
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Das 8051-basierte Datenerfassungssystem ADuC832

o5 —| DACO # 9) DACO
N 12bit ADC[—{ 3™ .
calibration
MUX -
[ :
4K x 8 2K x 8
TEMP -
(-3 mVre) data_ | e S LI
e Flash/EE
25V 62K x 8 user RAM 16bit
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1.1.2 Grenzen des Mikroprozessors bei Aufgaben der DSV

< Internes Bussystem >
A A

Takd B-Register Takt l I
—> -
Status- Registersatz
Steueru > zegll\slter! ov |Aac %0
ALU | g
Takt 7
Y Y o
Tkt AKKU < ookt Befehlsregister 2
[ v RAM
Takt
+—""| Befehlsdekoder
Takt
Hardwar'e-Sfeuer'sifmle BICIHQUTT l

CU = zeitliche und logische Steuerung (Moore-Automat)

Bild 1.7: Der Standard-Mikroprozessor verfligt nur Gber Addierarithmetik und sehr beschrankte
Datentransferressourcen

1.1.3  Arithmetische Basis der DSV: Die MAC-Operation

An dieser Stelle werden Beispiele von typischen Algorithmen der digitalen Signalverarbeitung
angefiihrt, bei denen Multiplizier-Akkumulier-Operationen das Kernstuck bilden. Es wird klar,
dal3 die Anwendung von Mikroprozessoren und Mikrocontrollern hier — selbst bei sehr langsam
verénderlichen Signalen an Grenzen stoRt.

1. Diskrete Korrelation

A/D-Wandler Multiplizierer Akkumulator

Ausgang
9—{ Register }—>
C

Xy

Eingang

Empfangs-
signal

Y Referenz aus einem Speicher

Bild 1.8: Grundaufbau eines digitalen Korrelationsempféngers
N-1 . ]
ny(k): X(I)'y(k+|) (1.1)

i=0
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Im dem in Bild 1.8 dargestellten und mittels (1.1) beschriebenen Beispiel repréasentiert x(k) die
digitalisierten Abtastwerte eines Empfangssignals, das mit der Abtastfrequenz fa=1/T abgetastet
wurde, wéhrend die y(k) Referenzwerte aus einem Speicher sind. Es ist zur Vereinfachung der
Schreibweise ist es Ublich, die GroRe T (Abtastzeitraster) wegzulassen und statt (KT) oder (iT) nur
(k) bzw. (i) zu schreiben. Man mul} aber dariber klar sein das k und i hier keine dimensionslosen
Zéhlvariablen sind, sondern die Dimension ,,Zeit" haben. Bei der diskreten Fouriertransformation
wird analog bei der Darstellung des Spektrums verfahren. Dann muf} man beachten, dal? die Vari-
able (z.B. n) nunmehr die Dimension Frequenz hat.

C, (kK)=x(v)-y(v+k) +IVZ=;X y(i+k)

) ) ) (1.2)
S, = X-y + S,

Anhand von (1.2) lassen sich die Schritte der MAC—Operation in einem Aufbau nach Bild 1.8 im
Detail verfolgen. Der Akkumulator speichert jeweils die bislang aufgelaufene Summe S,.; zu der
mit jedem Abtastwert ein neu berechnetes Produkt X-Y addiert wird. Nach N Abtastwerten ist das
Korrelationsergebnis fir eine Signalform der Dauer N-T komplett und kann in weiteren Funktions-
einheiten eines digitalen Empféangers ausgewertet werden. In der Praxis wird die Bitbreite des Ak-
kumulators deutlich groRer als die des Produktes gewahlt. Eine sinnvolle Konstellation bei einer
A/D-Wandleraufldsung von 8bit (d.h. Produktbreite 16bit) ist z.B. eine Akkulédnge von 32bit, so
daR sich

S, =-2%42%+ Zz' + Xy, 24 ZZX y; -2+ ZW 2™ ¢ Z Yo% 21 =y 2+ is(v_l)i .2
i=0

i=15 i=0 j=0 i=0

ergibt.

2. Diskrete Faltung

N-1

Fy (k) =2 x(0)- y(k —i) (1.3)
i=0
3. Diskrete Fouriertransformation (DFT)
G( n j Zg (kT)-e 127N it n—0,1..N -1 (1.4)
NT -
4. Inverse diskrete Fouriertransformation (IDFT)
18 n -
gkT)==>"G| — |-/ mit k=0,1,..N -1 (1.5)
N4 \NT

Die Algorithmen der DFT und der IDFT veranschaulichen in besondere Weise die Bedeutung der
MAC—Operation. Die Argumente (kT) und (n/NT) sind vollstandig ausgeschrieben, um klarzuma-
chen, daR es sich bei k und n in der vereinfachten Schreibweise nicht mehr um reine Zahlen son-
dern um dimensionsbehaftete GroRen, ndmlich Zeit bzw. Frequenz handelt.

Schnelle Fouriertransformation (engl.: Fast Fourier Transform = FFT)

Ausgehend von (1.4) wird ein Eingangsvektor g(k) der L&nge N im Zeitbereich angesetzt, was ei-
nem Signalausschnitt der Dauer N-T entspricht. Als Ergebnis erhédlt man ebenfalls einen Vektor
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der Lange N im Frequenzbereich, der die Spektrallinien im Abstand 1/NT darstellt. Insgesamt wird
also ein Spektrum der Breite fa=1/T beschrieben.

N-1
G(n)=> g(k)-e ™", mitn=01..N-1 (1.6)

=

Man sieht, dal} (1.6) komplex ist, so das jede Multiplikation in Wirklichkeit zweimal, namlich fiir
Real- und Imaginérteil auszufthren ist. Fiihrt man die Abkirzung

2r
W =e N ein, dann sind darin alle festen GroRen enthalten und aus (1.6) wird

N-1

G(n)= 3 g(k)-W™,  mitn=0,1..N -1 (1.7)
k=0

Die GroRe W™ wird auch Drehfaktor (engl.: twiddle factor) genannt und spielt in der Abarbeitung
von FFT-Algorithmen eine wichtige Rolle. Fir die Berechnung wird W™ in Real- und Imaginarteil
zerlegt.

—jZnEK

WK = e N = cos[ae |- jsin(es), mit k,ne{0.1..N -1} (1.8)

Man sieht, dalR auch bei reellen Zeitfunktionen die DFT in der Regel komplex ist. Die komplette
direkte Ausrechnung von (1.7) bedeutet somit eine zweifache NxN—Matrix—Multiplikation, d.h. es
fallen 2N 2 Multiplikationen an. Der besondere Vorteil von FFT-Algorithmen besteht darin, die
Zahl der Multiplikationen durch geschickte Ausnutzung von Redundanzen erheblich zu reduzie-
ren, namlich auf 1/2-N-1d(N). Bei den gebrauchlichsten FFT-Algorithmen ist N eine Zweierpotenz,
so daR sich z.B. bei N=2=1024 eine Reduktion von 2?!=2.097.152 Multiplikationen auf
210.10=10.240 ergibt.

Neben der Multiplikation wird in der DSV, insbesondere in Kommunikationssystemen auch gele-
gentlich das Quadrieren benotigt, z.B. bei der geometrischen Addition z =/x* + y*. Um das Be-

rechnen der Wurzel kommt man in der Regel herum, weil die erforderlichen Entscheidungen auch
mit den quadrierten Daten ohne Einschrankung getroffen werden konnen.

Zum Vergleich von Multiplikation und Quadrieren wird zunéchst das Produkt von zwei N-
stelligen Binédrzahlen A und B in Zweierkomplementdarstellung betrachtet.

N-2 N-2
A-B= (_aN—l 2N Zaizij'E_bN—l'le + Zb.Z'j =
i=0 i=0

N-2 N-2 o N-2 N2 [(1.9)
=a,, b 2"+ > Ya-b 2 —a 2 Y b2 —b 2V D a2
j=0 i=0 i=0 i=0

Entsprechend den Rechenregeln in Zweierkomplementdarstellung wird die Beziehung
A+A=2"-1 = -A=-21A+1

auf die negativen Mischterme
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N-2 N-2 ) )
—ay 2" Y B2 =" Y a2 =2 D e b -2

i=0 i=0 i=0

und

b -2N-1-'§a2i——2N-1‘Nz_2b a~2‘—2N-1-_—Nfb a2
N-1 i - N1 - N-1™
L =0 J

i=0 i=0
angewandt. Damit erh&lt man:
N-2 ) N-2 )
2“1[—2Nl + > ayh -2 +1} =224 > a b2 2N
i=0

und

woraus sich die Summe

N-2 N-2
2N-1 N i+N-1 i+N-1
277 +27 + E ay4b -2 +E by, -2
i=0 i=0

ergibt. Das gesamte Produkt stellt sich dann wie folgt dar:

N-2 N-2
A-B=-2"""4+2" +a b, -2°N 7+ a;-b; - 2"+
j=0 =0
N-2 N-2
i+N-1 i+N-1 (1.10)
+ ) ay b2+ ) b8 -2
i=0 1=0

Die Produktbildung der Komponenten ajb; erfolgt mittels UND- und der negierten b, -a; mittels

NAND-Gattern. Wenn man die einzelnen Binarprodukte nach ihrer Wertigkeit ordnet, entsteht ein
Matrixschema, das z.B. mit zeilenweiser Addition schrittweise abgearbeitet werden kann. Da es
bei den Multiplizier-Akkumulier-Operationen (MAC) in der DSV aber auf Geschwindigkeit an-
kommt, mussen Methoden der Parallelberechnung angewandt werden.

Beim Quadrieren verbleibt nur noch ein Operand, ndmlich
N-2
A:—an.2N4+ Zai .ol (1.11)
i=0

Mit Hilfe von (1.10) erhélt man, indem dort B=A gesetzt wird, und unter Beachtung der Tatsache,
dal? das boolesches Produkt gleicher Binarvariabeln a;-aj=a; ist, das Ergebnis:

N—

N

N-—

N

N-2
A2 :_ZZN_1+aN71'22N_2+2N+ZaN71'ai '2i+N+z ai 'aj _2i+j (112)
i=0 i=0 j=0
Fur N=17 soll die Richtigkeit von (1.12) beispielhaft verdeutlicht werden:
15 ) 15 15 o
A2 _ —233"‘315 '232+217+Za16 'ai '2|+17+Z Zai 'aj _2I+j
i=0 i=0 j=0

Man erhilt stets korrekte positive 32-stellige Binérzahlen als Ergebnis, wenn der Ubertrag in die
Stelle 2** ignoriert wird. Dazu betrachten wir zunachst positive Zahlen, d.h. a15=0
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15 15 15 15

A2 = 9% ol il'zim’LZ Ya-a -2t =2+ 2174{232 +2% 4 2% +...+2”]+z D a-a;-2"
i=0

i0 =0 i=0 j=0
15 15 S 15 35 o

_ _233+233+Z Zai ‘a2 = Z Zai ‘a2
i—0 j-0 i—0 j-0

Man sieht, dal das Ergebnis immer positiv ist und sich aus der Doppelsumme Uber die Binarvari-
ablen a;-a; ergibt.

Jetzt werden negative Zahlen untersucht, d.h. a;e=1

5 15 15 o
A2 _ _233+232 +217+Zl_ai .2|+17+Z zai 'aj _2|+j

i-0 i=0 j-0

S S _ 15 15 o
= %4 2% +2”+{a15-232 +a,-2%.. +a, -2”}+Z D a-a;-2"
i=0 j=0

Man sieht, daR die Summe in der geschweiften Klammer maximal den Wert {2*3-2*"} und mini-
mal den Wert Null annehmen kann, so dal3 das maximale Ergebnis

15 15 15 15
A =—2%42%4 20428 -2+ > Y a-a,-2"1=2%+> > a-a;-2"
i=0 j=0 i=0 j=0

sein wird. Dafiir muB natiirlich gelten a;=0 fiir i=0..15, so daB einfach A? = 2% ist.

Wenn der Inhalt der geschweiften Klammer Null ist, hat man
15 15 15 15

A2=_233+232+217+Z Zai'aj'2i+j=_233+232+217+z Zai‘aj.zi-#j.

i=0 j=0 i-0 j=0

Es darf natlrlich kein negatives Ergebnis beim Quadrieren entstehen. Immer wenn die geschweifte
Klammer Null ergibt, muf} aj=1 sein fur i=0..15. Dann liefert

15 15
> Y a a2 = (20 -1) =22 27 4 1= A2 =221 2% 427 122 -2 11, also AP=+1

i=0 j=0
Zwei extreme Zahlenbeispiele sollen den Sachverhalt abschlie3end illustrieren:
Beispiel 1: A=—1

a; =1 firi=0.15 = A’ = (—216+216—1)2 =1

A? =—2%4 2%+ 2 1 {0} + {232 —2Y +1} =1

Beispiel 2: A=—2'°

a, =0 fur i=0.15 = A’= (—216)2 =2%

A2 — 03B 032 o 4 {233 _ 217}+ {0} _ 9%

Generell kann ein Quadrierer wesentlich einfacher in Hardware realisiert werden als ein Multipli-
zierer gleicher Wortlange.
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1.1.4 Der digitale Signalprozessor (DSP) als Grundbaustein der DSV
1.1.4.1 CISC und RISC Konzepte

Bis etwa 1986 war die Fachwelt von einer kaum noch zu Ubertreffenden Leistungsfahigkeit kon-
ventioneller Mikroprozessoren wie dem 68020 oder dem 80386 (iberzeugt. Diese Prozessoren ba-
sieren auf der Philosophie komplexer Befehlssatze (CISC = Complex Instruction Set Computer),
deren Abarbeitung relativ grofle integrierte Mikroprogramme verlangt. Dafiir sollte das
CISC—Konzept dem Anwender durch entsprechend ,,méchtige” Befehle die Programmierarbeit
erheblich erleichtern.

Nach und nach kam aber ein ganz anderes Konzept fiir optimale Prozessorarchitekturen auf, das
auf wesentlich vereinfachte Aufbauten mit weniger — aber dafir sehr effizient genutzten - Transis-
toren abzielte. Es sollten Leistungssteigerungen bis zum Faktor finf gegeniiber herkémmlichen
CISC—Maschinen erreicht werden. Die neuartigen Maschinen basierten auf sehr einfachen Be-
fehlssdtzen und wurden daher Reduced Instruction Set Computer (RISC) genannt.

Umfangreiche Analysen verschiedenartiger Computerprogramme hatten im Vorfeld gezeigt, dal
rund 80% der Befehle nur 20% des verfugbaren Befehlssatzes einer typischen CISC—Maschine
nutzten. Weitere Untersuchungen flhrten zu der Erkenntnis, dal3 die am haufigsten angewandten
Instruktionen meist einfache Operationen ausfuhrten und auch die einfacheren Adressierungsarten
benutzten. Wiirde man ausschlieBlich solche Befehle in besonderen Hardware-Architekturen be-
schleunigen, kdonnte man mit einer erheblichen Steigerung der Leistungsfahigkeit rechnen. Die
Untersuchungen hatten klar bewiesen, daf} sich der bisherige Aufwand zur Implementierung kom-
plexer Befehlen nicht gelohnt hatte. Das Ziel, die Belastung eines Programmierers oder den Com-
pileraufwand zu verringern, war nicht erreicht worden.

Wenn ein Prozessor nur einfache Befehle hat, kann die Komplexitat der zugehorigen Hardware
reduziert werden. Daraus folgt, dall mit weniger Transistoren sogar hoherer Leistung moglich
wird, weil die Arbeitsgeschwindigkeit gesteigert werden kann. Der einfache Befehlssatz gestattet
die Abarbeitung eines Befehls in einem einzigen Taktschritt. Komplexe Operationen miissen zwar
aus einer Sequenz einfacher Befehle konstruiert werden, wobei aber gegeniber einer fest konfigu-
rierten CISC—Maschine ein weites Feld fur Optimierungen verbleibt.

Was kennzeichnet ein RISC-Konzept
= Alle Befehle laufen in einem einzigen Taktschritt ab.
Der OP-Code hat stets eine feste Lange, die kleiner oder héchstens gleich der Breite der
Datenbusse ist. Zusétzliche Operanden dirfen nicht vorkommen. Die Befehlsdecodierung
muf} direkt und einfach sein.

= Speicherzugriffe erfolgen nur bei Lade- und Abspeicherbefehlen.
Wenn ein Befehl Speichermanipulationen durchfiihren muf, sind zwangslaufig mehrere
Arbeitsschritte notig. Ein CISC—Prozessor ladt dazu die Speicherdaten in ein Register, das
Register wird manipuliert, und sein Inhalt wird anschlie3end wieder in den Speicher ge-
schrieben. Eine solche Sequenz bendtigt mindestens drei Taktschritte. Ein RISC-Prozessor
hingegen bearbeitet Daten typischerweise direkt in Registern und bel&ft sie dort. Daraus
folgt, dal} beim RISC-Konzept immer eine groRe Anzahl von Registern benétigt wird.

= Alle Einheiten zur Befehlsausfiihrung sind festverdrahtet, d.h. es wird kein Mikropro-
gramm implementiert. Es ist praktisch unmdglich, Mikroprogrammierung einzusetzen,
wenn man eine Befehlsausfiihrung in einem Taktschritt zu realisieren hat.
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1.1.4.2 Digitale Signalverarbeitung mit Echtzeitanforderungen

Ohne tieferen Einblick denkt man beim Begriff digitale Signalverarbeitung zunéchst wohl an die
Abarbeitung komplizierter Algorithmen, wie sie schon bei recht einfachen Aufgaben wie der Filte-
rung von Signalen vorkommen. Der DSV haftet der Ruf abschreckender mathematischer Komple-
xitat an. Eine Ursache dafir ist, daB z.B. der nachrichtentechnisch orientierte Elektroingenieur in
der Vergangenheit im Rahmen seiner Ausbildung und Berufspraxis z.B. mit analogen Filtern, Mo-
dulatoren und Demodulatoren und deren recht einfacher mathematischer Beschreibung vertraut
war. So ist z.B. ein analoges TiefpaRfilter, bestehend aus einem Operationsverstarker, zwei Wider-
stdnden und einem Kondensator anhand einer einfachen Formel in seiner Funktion zu verstehen.
Der Entwurf ist leicht und die Realisierung sehr kostengtinstig — wie Bild 1.9 zeigt.

Signalfilterung
Eingangssignal Ausgangssignal
xgt), z.B.von ¥{t), zB. for
einem Sensor . einen Aktuator ¢
— Ry
| S—]
1
X R ¢ ®
—>—}- 7
Eingang :I>‘
Ausgang
1 1

Analoge Filterschaltung (Tiefpass)

Mathematischer Zusammenhang fiir die analoge Signalverarbeitung

Ansatz mit komplexen Amplituden:

Y R ) . _
==_1. ,mit y({)=Re{Y -&’},x(1) =Re{X -}
X R, |1+ joR,- C
Gesamtaufbau bei digitaler Signalverarbeitung
. digitale Signalverarbeitung
Tlef.pa.ss :.115 DSP
Antl.ahasmg O Rekonstruktions
Filter Tiefpass
X(n)

x(t) ﬂ y(®)
— -
N_lc k)-x(n—-k
A_nalog- ; ( ) ( ) Analog-
cmgang ansgang

Bild 1.9: Gegenuberstellung von analoger und digitaler Signalverarbeitung
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Das digitale Aquivalent hingegen ben6tigt mehrere elektronische Stufen zur Wandlung des analo-
gen Eingangssignals in digitale Eingangsdaten, zur Verarbeitung der Daten und zur Rekonstrukti-
on eines in der Regel bendtigten analogen Ausgangssignals. Die Datenverarbeitung umfal3t meist
eine Vielzahl digitaler Multiplikationen und Addition (MAC—Operationen), die nur mit umfang-
reicher Hardware in der bendétigten Geschwindigkeit verfligbar sind.

Wo liegen unter diesen Aspekten die Vorteile digitaler Signalverarbeitung?

= Die digitale Signalverarbeitung (DSV) leidet nicht unter Drift- und Alterungseffekten der
Komponenten. Parameterstreuungen, die bei der Serienherstellung analoger Bauteile un-
vermeidlich sind, missen in Analogschaltungen durch oft aufwendige Abgleichmalinah-
men unschadlich gemacht werden. Bei Digitalschaltungen zeigt bereits der Chiptest, der in
der Halbleiterfertigung noch vor dem Gehéuseeinbau durchgefihrt wird, ob der Baustein
alle Anforderungen auch hinsichtlich der vorgesehenen Arbeitsgeschwindigkeit (Taktfre-
quenz) fehlerfrei erfullt. Es gibt nichts abzugleichen und weder Drift noch Alterung spielen
im Rahmen der tblichen Bauteillebensdauer unter ,,Normalbedingungen* eine Rolle.

= Digitalbausteine haben von Natur aus eine hohe Storresistenz, denn alle rauschéhnlichen
Storungen, die betragsmalig unterhalb der Schaltschwelle (bei CMOS z.B. 2,5V) bleiben,
werden komplett unterdriickt. Auch nicht perfekt ,,gesiebte” Versorgungsspannungen ver-
ursachen sind in Digitalschaltungen keine Probleme.

= Des weiteren kann in einem DSP auf einfache Weise die Mdglichkeit eines Selbsttests im-
plementiert werden. So kann ohne Ausbau aus der Schaltung in regelméiiigen Abstanden
die Funktionstlichtigkeit Uberprift werden. Das ist nicht nur in sicherheitsrelevanten An-
wendungen ein unschétzbarer Pluspunkt. Zudem sind z.B. bei Filteranwendungen die Fil-
terkoeffizienten und damit die Filtercharakteristiken jederzeit anderbar. Es kann sogar zwi-
schen vollig verschiedenen Funktionen per Software ,,umgeschaltet werden. Ein digitales
Filter kann damit adaptiv auf Anderungen von Signalparametern wie z.B. Amplitude oder
spektrale Zusammensetzung reagieren.

Die Schlisseloperation der DSV wird durch die Abkirzung MAC (Multiply and Accumulate)
charakterisiert. MAC—Operationen sind Kernstlicke der Faltung, der Korrelation sowie der Fou-
rier-, Laplace- und auch der Wavelet—Transformation.

Die Korrelation wurde anhand von Bild 1.8 und der Gleichung (1.1) eingefiihrt. Die Rechenleis-
tung, die fur eine derartige einfache Operation erforderlich ist, kann enorm sein, wenn hohe Ar-
beitsgeschwindigkeit fiir Echtzeitbetrieb gefordert wird. In einem Kommunikationssystem muf
der Empféanger das ankommende Empfangssignal liickenlos verarbeiten kénnen. Im Fall des Kor-
relators mul die MAC—Geschwindigkeit somit der Abtastrate des A/D-Wandlers entsprechen.

Weitaus héhere Anforderungen an die MAC-Geschwindigkeit stellen digitale Filter, insbesondere
FIR-Strukturen. Die Grenzen der Leistungsfahigkeit eines DSP lassen sich deshalb sehr gut an
einem FIR—Filter aufzeigen. Die Eigenschaften eines solchen Filters nach Bild 1.10 werden durch
die Zahl N der Anzapfungen (Taps) und die Filterkoeffizienten c(i) bestimmt. In einem N-stufigen
digitalen Filter werden N Abtastwerte des Eingangssignals x(n) gespeichert. Die Verzdgerungen
sind in einfacher Weise mit Flip-Flops zu realisieren, deren Taktfrequenz durch die Abtastrate
vorgegeben ist. Zur Berechnung eines Ausgangswertes y(n) missen mit jedem Abtasttakt alle ge-
speicherten Eingangswerte mit den zugehdrigen Filterkoeffizienten c(i) multipliziert und alle Er-
gebnisse der Multiplikationen aufsummiert werden. FormelmaRig bedeutet dies

N-1

y(n)=> c(k)-x(n-k). (1.13)

=0

=
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Obwohl (1.13) der Gleichung (1.1) sehr &hnlich sieht, gibt es einen betrdchtlichen Unterschied.
Denn wéhrend im Fall des Korrelators die MAC-Geschwindigkeit lediglich der Abtastrate des
A/D-Wandlers entsprechen muf3, erfordert das Auftreten eines jeden neuen Abtastwertes x(n) aus
dem A/D-Wandler in Bild 1.10 die komplette Berechnung der Summe nach (1.13), d.h. N Multi-
plikationen und N Akkumulationen.

Tap (Anzapfung)

Eingang

( Verzo- x(n-1) Verzé-| f(:l-N+2) Verzes-| X(n-N+1)
x(n) gerung gerung gerung
c(0) c(1) l ¢(N-2) c(N-1)
—> : —_— —
Ausgang ',
y(n)-= ——— -
g T
)-Se0x-0) e
k=0 i ! Z bit i

Bild 1.10: Struktur eines digitalen FIR-Filters (Finite Impulse Response)

Ein typisches Kennzeichen digitaler Filter ist eine hohe Anzahl von Taps, z.B. 100 und mehr. Da
ein gewohnlicher DSP aber nur eine MAC-Operation pro Maschinenzyklus (= Taktzyklus) aus-
fuhrt, wirde bei einer Abtastrate von 1MHz (Grenzfrequenz des zu verarbeitenden Signals fy<
500kHz) fiir N=100 bereits eine Rechenleistung von 100-10° Instruktionen pro Sekunde, also

100 MIPS bendtigt. Moderne DSPs bieten — bei realistischer Betrachtungsweise — maximal etwa
1000 MIPS.

Obwohl man DSV prinzipiell mit jedem Mikrorechner durchfiihren kénnte, waren die Resultate
meistens enttduschend. Wegen der typischen Architektur von Standard-Mikroprozessoren oder
Mikrocontrollern lieRen sich héchstens Signalfrequenzen von nur wenigen hundert Hertz bewal-
tigen. Fur eine leistungsfahige DSP—Architektur werden daher, grundlegend neue Ansétze beno-
tigt. Dabei werden andererseits aber bewahrte Grundstrukturen nicht verworfen, sondern weiter-
entwickelt und an die neuen Aufgaben angepalit. Die wesentlichen Charakteristika, die einen DSP
ausmachen und ihn vom Mikroprozessor oder Mikrocontroller unterscheiden, werden im folgen-
den am Beispiel der DSP5600x-Famile des Herstellers Motorola betrachtet.

Der DSP56000 hat eine Datenwortlange von 24 bit und verflgt Gber eine Harvard-Architektur
mit vier separaten internen Bussen fiir Daten- und OP-Code-Transfer (GDB = General Purpose,
z.B. fir Bitmanipulationen; PDB = Programm; XDB = X-Datenspeicher; YDB = Y-
Datenspeicher). Drei separate interne 16bit-Adressbusse dienen dem parallelen Zugriff auf Pro-
grammspeicher (PAB), X-Datenspeicher (XAB) und Y-Datenspeicher (YAB). Die Speicherorga-
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nisation gewdhnlicher Mikroprozessoren und Mikrocontroller ist zum Vergleich in Bild 1.11 dar-
gestellt. Im einfachsten Fall hat man es mit der so genannten ,,von Neumann“—Architektur zu tun
(links im Bild), wobei nur ein einziger Speicher mit zugehdrigen Daten- und AdreRbus vorhanden
ist. Im Speicher werden sowohl das Programm als auch Daten abgelegt. Der Programmierer muf
fur eine geeignete Aufteilung selbst sorgen und geeignete Schutzmechanismen gegen ungewolltes
Uberschreiben von Programmteilen vorsehen. Der schwerwiegendste Nachteil dieser Architektur
offenbart sich beim Datentransfer. Da nur ein Bussystem vorhanden ist, erfordert jeder Datentrans-
fer mehrere Schritte, d.h. auch mehrere Maschinenzyklen, weil sowohl der OP-Code eines ent-
sprechenden Befehls als auch die zu transportierenden Daten Uber dasselbe Bussystem (bertragen
werden mussen. Dies kann naturlich hier nur sequentiell geschehen. Auch die rechts in Bild 1.11
dargestellte Architektur mit zwei Speichern, die per Hardware bereits in Programm- und Daten-
speicher aufgeteilt sind, hebt den entscheidenden Nachteil nicht auf, da es auch hier nur ein Bus-
system gibt, das sequentiell benutzt werden mufB.

Einen erheblichen Vorteil bringt dagegen eine Harvard-Architektur nach Bild 1.12, mit deren
Hilfe drei parallele Transfers von Information méglich sind. Typischerweise dient ein Bussystem
dem OP-Code-Transfer, wéhrend die beiden andern Daten transportieren. Genau diese Konstella-
tion wird bei den meisten Algorithmen der DSV, die MAC—Operationen beinhalten, bendétigt.
Denn im allgemeinen Fall mussen fir jede auszufiihrende Multiplikation zwei neue Operanden zur
Verfugung stehen. Die in Bild 1.12 dargestellt Harvard-Architektur erlaubt somit z.B. die Pro-
grammierung einer Korrelation nach (1.1) mittels einer Schleife, die nur einen einzigen Befehl
enthalt und somit in einem Maschinenzyklus ablauft. Die Instruktion

MAC XO,Y0,A  X:(RO)+,X0  Y:(R4)+,YO

kennzeichnet wohl am Besten die typischen Merkmale eines DSP, die ihn vom Standard-
Mikroprozessor unterscheiden.

= die MAC-Operation

= die Harvard-Architektur

Ein weiteres wichtiges Merkmal, das im weiteren behandelt wird und fir ein Vielzahl von DSV-
Algorithmen — also auch fir (1.1) — bendtigt wird, ist das ,,Zero Overhead Looping®, d.h. eine
Ausfuhrung von Schleifen, ohne dal daflr zusétzliche Maschinenzyklen anfallen. Man spricht
auch von Hardware-DO-Loops, weil alle benétigten Funktionen in Hardware implementiert sind.
Die Beziehung (1.1) kann damit in zwei Zeilen programmiert werden — ein Beispiel folgt weiter
unten.

Die AdrelRbusse des DSP nach Bild 1.13 werden aus der AGU = Address Generation Unit ge-
speist, deren Blockschaltung in Bild 1.14 dargestellt ist, wahrend Bild 1.15 das Programmiermo-
dell zeigt. In der AGU gibt es drei Registergruppen, die aus jeweils 8 Registern aufgebaut sind.

» Adrefdzeiger-Register RO...R7,
»  Adref5-Offsetregister NO...N7,

» Adref3-Modifikationsregister MO...M7.

Die AGU gestattet verschiedene Adressierungsarten fur den Datenzugriff. Funktionell ist sie zwei-
geteilt, um gleichzeitig Datenzugriffe im X- und Y-Datenspeicherbereich zu ermdglichen. Bei der
AdreRberechnung werden normale Zweierkomplement-Arithmetik, Modulo-Arithmetik und ’Re-
verse-Carry’-Arithmetik unterschieden. Letztere findet ausschlie3lich bei der Ausfuhrung von
Algorithmen der FFT (Fast Fourier Transform) Anwendung. Da gemal Bild 1.14 zwei ALUs mit
je 3 Volladdierern verfligbar sind, kdnnen in einem Maschinenzyklus zwei Adrel3berechnungen
stattfinden, und zwar fir jede 2-er-Kombination aus den AdreRRbussen XAB, YAB, PAB.
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typische Mikroprozessor und
Mikrocontroller Architektur

.von Neumann"
Architektur PI"OQI"Gmm'
speicher
Speicher 4 4
Daten-
speicher
v v
a 3 e Y
9 < a a
Q) Q ‘mn <
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0 o (]
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CPU CPU

Bild 1.11: Speicherorganisation gewohnlicher Mikroprozessoren und Mikrocontroller

Programm- Daten- Daten-
speicher Spe)ugher' Spe;fher'
2 2 3 3 2 3
" c v S & c
Q Y ~ Q Q
Nl = C = C 46
o S < o 2 fa)
<< D. <‘|: 1 <F 1
a QX X > >

\
DSP-CPU
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Bild 1.12: Typische Harvard-Architektur eines DSP
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SO | GRS, | FRS e
HOST UNIT — AR >  SWITCH
e | l Y )
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. PROGRAM = | PROGRAM PROGRAM DATA ALU
ADDRESS 5 DECODE INTERRUPT 2424456 % 56-BIT MAC
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PROGRAM CONTROL UNIT A Al
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EXTAL MODA/IRQA
24 BIT!
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Bild 1.13: Blockdiagramm des DSP 56000

Die Address Generation Unit (AGU) im DSP5600x

|7 LOW ADDRESS ALU HIGH ADDRESS ALU4w|

XAB YAB PAB
3 3

TRIPLE MULTIPLEXER

A

NO RO R4 N4

N1 ADDRESS R1 R5 ADDRESS N5
N2 | M2 ALU Rz | R6 ALU M6 | N6
N3 | M3 R3 R7 M7 | N7

GLOBAL DATA BUS

Bild 1.14: Aufbau der AdrelRerzeugungseinheit im DSP 5600x
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.Pointer- .Offset- .Modifier-
register" register” register”
23 1615 23 1615 0 23 1615 0 z.B. fU.l

* R? * N7 * M7 Y-Speicher

* Ré * N6 * M6

* RS " NE . 05 UPPER FILE
R4 * N4 * M4

: R3 . N3 . M3

* R2 * N2 * M2 LOWER FILE
R1 . N M1 .

. RO " N " o z.B. fiir

M

ADDRESS REGISTERS

OFFSET REGISTERS ODIFIER REGISTERS X-Speicher

Bild 1.15: Das Programmiermodell der AGU

Es gibt folgende 3 Adressierungsarten

spezial

AdrefSregister direkt
AdrefSregister indirekt

Beispiele fiir indirekte Reqgisteradressierung

(Rn)
(Rp) +
(Rn) -

— (Rn)
(Rn)*Nn
(Rn)-Nn
(RntNp)

indirekt ohne Pointermanipulation
Postinkrement

Postdekrement

Pradekrement

Postinkrement mit Offset

Postdekrement mit Offset

‘indexed’ durch Offset: EA3 <= Inhalt von Rp+Np

Anwendungsbeispiele

MOVE A1,X:(RO)

bringe Al an den Platz im X-Datenspeicher, der von RO adressiert wird

RO enthalt X-Adresse, z.B. $1000

NO beliebi
MO  $FFFF

g

3 effektive Adresse
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MOVE BO, Y:(R1L)+

bringe BO an den Platz im Y-Datenspeicher, der von R1 adressiert wird
und erhéhe anschlieBend R1 um Eins (Postinkrement)

entsprechend: MOVE BO,Y:(R1)-
MOVE X1,X:(R2)+N2

Bringe zuerst X1 an den X-Speicherplatz, der von R2 adressiert wird. Dann wird R2 um den
Inhalt von N2 erhéht und beim ndchsten Aufruf der Instruktion kommt X1 an den X-
Speicherplatz, der vom neuen Inhalt von R2:=R2,:+N2 adressiert wird.

Modulofunktionen zur Konstruktion von Ringspeichern

Der M-Registersatz bietet besondere Funktionen zum effizienten Aufbau von Schleifen in einem
Datenspeicher. Hier wird die Modulofunktion betrachtet.

Register M, Funktion
0000 Reverse-Carry = fur FFT
0001 Modulo 2
0002 Modulo 3
m Modullo (m+1)
32.767 Modulo 32.768
..... reserviert
65.535 Modulo 65.536 (linear)
$FFFF = nach Reset

Wenn ein Modifierregister M, den Inhalt m hat, dann ist der "Modulus’ M=m+1.

Ringpuffer

Modulo M

— 0G=UG+m

M=m+1

\/
UG: k LSBs=0

Bild 1.16: Implementierung eines Ringpuffers mit Hilfe der M-Register der AGU
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Die Untergrenze UG ist nicht identisch mit den Pointer Ry, sondern erfordert Nullen in den unte-
ren k Bits, wobei 2> M sein mug.

Beispiel: M=21e(16...32) = k=5 =>UG=xxxx00000
Der Ringpuffer kann mit (R,) £1 durchlaufen werden, oder auch mit groRerer
Schrittweite, z.B. mit einem Offset +N,,.
Beispiel
MOVE X0, X:(R2)+N2
M2=20 Modulus: M=21
N2=10 Offset
R2=75  Pointer
wegen [d{21} >4 und <5istk =5
Die Untergrenze hat also mindestens finf Nullen in den LSBs.
Der Pointer R2 liegt im Bereich 2°=64....2'=128
Die Modulo-Buffer-Untergrenze ist somit 64.

Untergrenze UG: 64 —» Obergrenze OG: 64+20 = 84

Ablauf: X0 —» X:(75)

(Rp)+N2 X0 —» X:(85) >84 geht nicht, da

85 aulerhalb des Buffers ist

Aktion: Modulus wird abgezogen
R2eu: R2+N2-(M2+1) => 75+10-(21)=64 (Untergrenze)
weiter: R2: 64+10 = 74

R2: 74+10 = 84 (Obergrenze)
R2neu: R2+N2-(M2+1) => 84+10-(21)=73

1.1.4.3 Bitreversing (Reverse—Carry—Arithmetik) fir die schnelle Fouriertransformation

Diskrete Fouriertransformation (DFT)

N-1 .
G(Lj: g(kT)-e 27N mitn 01N -1 (1.14)
NT) &

Inverse diskrete Fouriertransformation (IDFT)

18 n i
g(kT)=—=> G| — |- ™'V mitk =0,1..N -1 (1.15)
N NT
n=0
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Formaler Ansatz fur die schnelle Fouriertransformation (FFT)

N-1 .
X(n)=> %, (k) e 12mKIN i 01N -1
k=0

_2x
mit der Abkirzung: W= N wird

N-1
X(n) = Y x,(k)-W™  mitn=01.N-1
k=0

(1.16)
Ausgangsvektor  Eingangsvektor
K —jZﬂ%
W -e N = cos(2nk/N) - jsin (2znk/N), mit k,n e {0,1,..N-1}
Eingangsvektor Ausgangsvektor (FFT)
—
X,(0)
Cooley-Tukey-
Algorithmus
N=8 Punkte FFT
X(7) [

Umordnen mit Reverse-Carry
Bild 1.17: Vereinfachter SignalfluRgraph fir eine 8-Punkte FFT

Programmierung der Reverse-Carry-Funktion

Mp=$0000

Wirkung des ’Reverse-Carry’ auf die Bitanordnung:

10110100
—
00101101
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Beispiel zur Reverse-Carry-Arithmetik
Das Register M, wird auf $0000 gesetzt.

* R, - Inhalt wird ,reversiert”, d.h. das MSB wird zum LSB und entsprechend wird Bit fir
Bit im Platz vertauscht

* N, - Inhalt wird ebenfalls ,,reversiert”; bei Nn::Z(k'l) hat man dann immer den Wert ...01

= es wird normal bindr addiert

= das Ergebnis wird ,,reversiert” = jetzt hat man den endgultigen Adref3zeiger
Es wird eine Basis-2-FFT betrachtet, d.h. das Offset-Register N, enthélt eine Zweierpotenz.
hier: N=8 = k=3; N, hat den Inhalt 2(k-1) = 100
R, enthalte den Startwert 000

N
N

N
-

N
o

Operation Adrel3pointer
Rn X(0) < X(0)
N, reversiert
Rn + Nn
Summe reversiert X(4) < X(1)
Rn

N, reversiert
Rn + Nn
Summe reversiert X(2) < X(2)
Rn

N, reversiert
Rn + Nn
Summe reversiert X(6) < X(3)
Rn

N, reversiert
Rn + Nn
Summe reversiert X(1) < X(4)
Rn

N, reversiert
Rn + Nn
Summe reversiert X(5) < X(5)
Rn

N, reversiert
Rn + Nn
Summe reversiert X((3) < X(6)
Rn

N, reversiert
Rn + Nn
Summe reversiert X(7) < X(7)

Rl |lolr|lolr|lo|lr|k|r|lolr|lol—|lo|lo|r|lo|lo|lo|lo|lo|o|lo|r|olo|o
Rl |lolk|kr|r|lo|lo|lo|lo|lo|lo|lo|lo|o|r || |lo|r|r|—|lo|lo|lo|lo|o|o
Rl lo|r|lor|r|r|k|r|lolr|lo|lr|r|lo|lr|r|lo|lolo|r |k |lo|—|—]|o
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1.1.4.4 Die ALU im DSP 56000

Die entscheidende Rechenleistung eines DSP wird in der Daten—ALU bereitgestellt. Im hier be-
trachteten Beispiel enthdlt sie zwei 56-bit-Akkumlatoren A und B. Beide Akkus sind aus drei Un-
tereinheiten A0, A1 und A2 bzw. B0, B1 und B2 zusammengesetzt. A2 und B2 waren bei den ers-

ten 56000-Bausteinen nur 8 bit lange Erweiterungen.

X DATA BUS

Y DATA BUS

24 24

Eingabe-

A\ | | —
a /1 register
YO0
Y1

24 24

\ Y

( MULTIPLIER

Y

ACCUMULATOR
56 AND LOGIC UNIT

SHIFTER » i I Akkumu-
] y ¥ |
5o }_4/ latoren
B (56)
56 | 56

Yy A
SHIFTER/LIMITER

\i
\i

Bild 1.18: Blockdiagramm der ALU—Funktionen

Bei den meisten Nachfolgetypen wurden fir A2 und B2 ebenfalls 24 bit implementiert. Bei einem
48-bit-Wort enthalten die Register A1 und Bl jeweils das MSW (= Most Significant 24-bit-
Word). A0 und BO enthalten entsprechend das LSW (= Least Significant 24-bit-Word).
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Der DSP verflgt in der ALU des weiteren Uber vier Register X0, X1 und YO, Y1 mit jeweils 24bit
Lange, die bei Bedarf zu zwei 48 bit Registern X und Y verbunden werden kdnnen. Diese Register
kdnnen Daten Uber ihre zugehdrigen Busse lesen oder ausgeben und enthalten die Quelloperanden
von MAC-Operationen. Bei der Ausfuhrung eines MAC—Befehls werden zwei 24 bit-Werte, z.B.
aus den Registern X0 und YO, miteinander multipliziert, und das 48bit-Ergebnis wird einem der
56 bit Akkus (A oder B) additiv oder subtraktiv zugefihrt. Gleichzeitig kdnnen die involvierten X
und Y-Register durch parallele Datentransfers aus den zugehdrigen Datenspeichern neu geladen
werden. Dies lauft alles in einem einzigen Maschinenzyklus ab, d.h. wenn der DSP mit 200MHz
getaktet wird, in 5ns.

In der ALU gibt es ferner zwei ,,Schiebeeinrichtungen® (Shifter) zur Bitmanipulation und fir die
dynamische Skalierung von Festkommadaten — siehe Bild 1.18. Zudem sorgt ein Begrenzer (Limi-
ter) dafiir, da grobe arithmetische Fehler, die normalerweise bei biniren Uberldufen (...11111
=...00000) entstehen wiirden, vermieden werden. Anstatt des Uberlaufs nach ...00000 wird durch
den Limiter der Maximalwert, der mit der verfigbaren Wortbreite darstellbar ist, festgehalten.
Dieser Zustand wird mit einem ,,Flag* im Condition Code Register (CCR) signalisiert.

1.1.45 Das Programmiermodell fiir die ALU des DSP56000

Bei der Programmierung eines DSP5600x wird die Verwandtschaft mit der 16-bit-
Mikroprozessorarchitektur des 68000 (Motorola) deutlich. Der Registersatz des DSP56000 glie-
dert sich in drei Hauptbereiche, die jeweils den Funktionseinheiten AGU (Adrel3berechnungs-
Einheit), ALU und dem Programm-Steuerwerk (Control Unit CU) zugeordnet sind — vgl. auch
Bild 1.22.

Das ALU-Programmiermodell des DSP5600x

-

Eingaberegister
47 0 47 0
X Y
X1 X0 Y1 YO
23 023 0 23 023 0
(N J
a Akkumulatoren B A
71 55 A o 71 5  — 0
""" sebit | ~ 56bit
A2| Al A0 B2| Bl BO
| |
23 7 023 023 0 23 7 023 023 0
2% 27 20 ) 2-47 < \\ertigkeit in Fraktaldarstellun
\Z i >

Bild 1.19: Modell zur ALU-Bedienung im DSP 5600x
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Die CU wird im nachsten Abschnitt betrachtet.

Die Daten-ALU sieht mit den beiden Akkumulatoren und der X/Y-Registerkombination einer
Mikroprozessor-Architektur sehr dhnlich. Diese aufgabenorientierte Struktur resultiert aus der
Spezialisierung von DSPs auf Multiplizier-Akkumulier-Operationen, die bekanntlich in der DSV
die Schlisselrolle spielen. Bild 1.19 gibt einen Uberblick tiber Aufbau und Verwendung der Ak-
kumulatoren A und B sowie der Register X und Y. Die Register X und Y liefern die Eingangsda-
ten fur die ALU. Sie kdnnen als vier separate 24-bit-Register X0, X1, YO und Y1 verwendet wer-
den oder auch als zwei 48bit Register X und Y, die jeweils durch Aneinanderreihen von X1X0 und
Y1YO definiert werden kénnen. X1 und Y1 enthalten jeweils die hoherwertigen Datenworte. Die
Register dienen als Pufferspeicher zwischen den X- und Y-Datenbussen und der MAC-Einheit.
Auf diese Weise liefern sie die Quelloperanden an die ALU, wahrend gleichzeitig neue Operanden
fiir den nichsten auszufithrenden Befehl geholt werden kénnen. Uber die zugehérigen Datenbusse
kann der Registerinhalt auch gelesen werden.

Die Akkumulatoren sind vorzugsweise Ziele von MAC—Operationen. Generell sind drei Operan-
den in eine MAC—-Operation eingebunden: Eingangsseitig je ein 24bit Wort aus den X- und Y-
Registern (X0,X1,Y0,Y1). Es wird eine vorzeichenbehaftete Multiplikation in fraktaler Zweier-
komplementdarstellung durchgefuhrt, wobei das 48bit lange Produkt in Fraktaldarstellung zum
Inhalt eines der Akkumulatoren A oder B addiert wird (dritter Operand). Das Ergebnis wird im
entsprechenden Akku in einer Wortlange von 56bit gespeichert — von dieser Wortlange stammt im
ubrigen die Bezeichnung ,,DSP 56000*. Die (&ltere) 8-bit-Erweiterung der Akkus erlaubte das
Erfassen von maximal 256 Uberlaufen. Dies erwies sich in vielen Anwendungen als zu knapp, so
daB neuere Versionen der DSPs hier ebenfalls auf 24 bit erweitert wurden.

Ein MAC-Ergebnis wird so abgelegt, dafl der Akku-Teil A0 bzw. BO die niederwertigsten 24 bit
(LSP = Least Significant Product) und der Teil Al bzw. B1 die hoherwertigen 24 bit (MSP =
Most Significant Product) erhalt. Uberlaufe werden in der Erweiterung A2 bzw. B2 abgelegt.

1.1.4.6 Das Programmsteuerwerk CU

Das Programmsteuerwerk (CU = Control Unit) verflgt Gber drei 24 bit breite Kernregister, die den
Programmadref3zdhler (PC = Program Counter), die Statusinformation (im SR = Status Register)
und die Betriebsart (im OMR = Operation Mode Register) beinhalten. Zwei zusatzliche Register
mit den Bezeichnungen LC = LOOP COUNTER und LA = LOOP ADDRESS erlauben der Hard-
ware, Schleifenoperationen ohne ’Software Overhead’ durchzufiihren. Solche ,,DO-LOOPs*, die
in der DSV sehr haufig sind, kénnen mit der CU-Erweiterung ohne Zeitverzug ablaufen. Des wei-
teren verflgt die CU Uber 16 Stackregister mit 32 bit Breite und den zugehérigen Stackpointer.
Wegen der hohen Bedeutung in der DSV wird die Hardware DO-LOOP-Steuerung naher betrach-
tet. Fir den Programmierer sind folgende Register aus Bild 1.20 bei Hardware DO-LOOPSs von
Bedeutung:

PC Program Counter
LA LOOP-Adresse (Adresse des letzten Befehls des Loops)
LC LOOP-Counter (Anzahl der Durchldufe)

Der Stack hat 16 Platze mit je 32bit und ist aufgeteilt in 2 Banke SSH und SSL zu je 16bit. Hier
konnen jeweils die 16 bit des PC und des SR untergebracht werden, so daR ein Unterprogramm
oder ein Interrupt nur einen Stackplatz belegt.
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Adressbus Datenbus

_ o PAB PDB
Die Steuereinheit A
.Control Unit" (CU) 16 24
DSP5600x 4 N
besondere Register Stackpointer
fir Hardware- CLOCK ——
DO-Loops
(zero overhead looping) Y
INTERRUPTS L
\__b C 32x16
SP +—“1,| STACK
CONTROL <—>| R
Operation Mode RegisTer'——’/K /‘ /
Statusregister |
y 24 24
GLOBAL DATA BUS
Stackpointer

Bild 1.20: Ubersicht tiber die Control Unit (CU) des DSP 5600x

Bei Hardware DO-LOOPs kommen die beiden neuen Register LA und LC hinzu, so dal} zwei
Platze bendtigt werden.

Eine typische Softwareschleife kann wie folgt aussehen:

FORi=1to N
1. Befehl
letzter Befehl  ;bei jedem Befehl mu geprift werden, ob das Ende der
Schleife schon erreicht ist
NEXT i ;hier mul3 getestet werden, ob i =N ist. Wenn nicht, muf3 i

erhoht und ein Rucksprung zum 1. Befehl ausgefuhrt werden

Dagegen kann ein Hardware-DO-LOOP, der z.B. eine Korrelationsfunktion gemal? Gleichung
(1.1) mit N=1000 Abtastwerten realisiert, wie folgt im DSP programmiert werden:
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DO #1000, END1

MAC XO,YO,A X:(RO)+,X0 Y:(R4)+,Y0
END1

das Korrelationsergebnis steht nach Ablauf im Akku A

Wie schon angedeutet, mussen beim Start eines Hardware-DO-LOOPs vier 16-bit-Register auf den
Stack gebracht werden:

PC SP SS OMR SR LA LC

Program |Stack |System |Operation |Status Loop Loop
Counter |Pointer |Stack |Mode Reg. |Register |Adresse |Counter
N i N N

kommen auf den STACK bei DO-LOOPs
Details der Abarbeitung eines DO-LOOPs
DO #N, ENDI1

u

LC LA (letzter Befehl im LOOP)
PC = Stack ; markiert den LOOP-Anfang
SR = Stack
LA = Stack ; fir Verschachtelung (Nesting)
LC = Stack ; fir Verschachtelung (Nesting)

Folgende Schritte laufen wahrend des LOOPs bei jedem OP-Code-Holen ab:

Vergleich: PC < LA
wenn PC=LA ;letzter LOOP-Befehl liegt vor
wenn LC>1 ;LC erniedrigen und weitermachen
LC:=LC-1

PC vom Stack holen und 1. LOOP-Befehl ausfiihren
Dieser Ablauf wiederholt sich so oft, bis

LC=1
dann erfolgt noch ein genau ein Durchlauf
danach: LA, LC, SR vom Stack zuriickholen

Programm l&uft weiter bei PC:=LA+1

1.1.4.7 Zusammenfassung der DSP—Grundlagen

Aufgrund der parallel arbeitenden rechenfahigen Funktionseinheiten AGU und ALU und der Har-
vard-Architektur mit drei vollstandigen separaten Bussystemen ist folgende Befehlsstruktur mog-
lich, die wohl am besten den Leistungssprung vom Standard-Mikroprozessor zum DSP verdeut-
licht.

Opcode Operanden X-Daten Y-Daten
MAC X0,Y0,A X:(R0O)+,X0 Y:(R4)+,YO

© K. Dostert: Skriptum ISVS, WS 15/16 Seite 35




Man sieht, dal} parallel zur MAC-Operation zwei Datentransfers ausgefiihrt werden, die daftr
sorgen, daR bei Wiederholung der Instruktion (typischerweise in einem LOOP) - nachdem die
Pointer RO und R4 jeweils um Eins erhoht worden sind — neue Daten in den Registern X0 undYO0
vorhanden sind, die nun in die MAC—Operation einfliel3en.

23 8 7 0

Data BUS Move Field

Spezifikation der Datentransfer-Operationen
Bild 1.21: Aufbau einer typischen DSP-Instruktion

OP-Code (MAC)

DATA ARITHMETIC LOGIC UNIT

INPUT REGISTERS
47 X 0 47 Y 0
L X1 | X0 | L 1 | Yo
= =] o = 0 23 0

ACCUMULATOR REGISTERS

55 A 0
[ = [ = ] a [ w |
23 87 0 22 023 ]
55 B 0
L H | B2 | B1 | B0 |
3 B 7 0 23 023 ]

ADDRESS GENERATION UNIT

£2.1615 g Z2e1s 0 1615 0
* R7 * N7 * M7
" ™ " e " v UPPER FILE
* R5 * N5 * M5
* R4 * M4 * M4
* R3 * N3 * M3
* R2 * N2 * M2
* Rl * M * M LOWER FILE
* RO * NO * MO
POINTER OFFSET MODIFIER
REGISTERS REGISTERS REGISTERS
PROGRAM CONTROL UNIT
23 1615 023 1615

* *
|— Lloop ADDRESS | L0(|JF' COUNTER (LC)
REGISTER (LA)

23 1615

023 1615 87

[+]

*

MR ’ CCR ]

il

PROGRAM
GOUNTER (PG)

S5H

STATUS
REGISTER (SR)

1615 S5L 0

23 87 B85 321 0

[+ [ « el
OPERATING MODE
REGISTER (OMR)

23 65 +]
*

*

#

SYSTEM STACK

STACK PQOINTER (SP)

READ AS ZERO, SHOULD BE WRITTEN
WITH ZERO FOR FUTURE COMPATIBILITY
READ AS SIGN EXTENSION BITS,
WRITTEN AS DON'T CARE

Bild 1.22: Das vollstandige Programmiermodell des DSP5600x
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Im Zusammenspiel mit *Zero Overhead Looping’ lassen sich die typischen Algorithmen der DSV
sehr effizient implementieren. Bei aller Komplexitat stellt das Programmieren eines DSP einen mit
Mikroprozessoren vertrauten Ingenieur keineswegs vor gro3e Probleme, wie Bild 1.22 zusammen-
fassend verdeutlicht. Auch die im folgenden angegebene kurze Ubersicht tiber den Befehlssatz des
DSP56000 offenbart eine Reihe von Ahnlichkeiten mit Mikroprozessoren. Obwohl die Anzahl der
DSP-Befehle meist kleiner ist als beim Standard—Mikroprozessor, mul} aber an dieser Stelle da-
rauf hingewiesen werden, dal3 die Befehlsstruktur im Detail beim DSP weitaus komplexer ist, so
dal3 beim Programmieren der Blick ins Handbuch unerlaRlich ist, vor allem wenn aufgrund harter
Echtzeitbedingungen hardwarenah gearbeitet werden mul3. Nicht ohne Grund befassen sich in der
Regel etwa zwei Drittel eines DSP—Handbuchs mit der Befehlssatzbeschreibung.

Arithmetische Befehle

ABS Absolute Value

ADC Add Long with Carry

ADD Addition

ADDL Shift Left and Add

ADDR Shift Right and Add

ASL Arithmetic Shift Left

ASR Arithmetic Shift Right

CLR Clear an Operand

CMP Compare

CMPM Compare Magnitude

DEC Decrement by One

DIV Divide Iteration

INC Increment by One

MAC Signed Multiply-Accumulate
MACR Signed Multiply-Accumulate and Round
MPY Signed Multiply

MPYR Signed Multiply and Round
NEG Negate Accumulator

NORM Normalize

RND Round

SBC Subtract Long with Carry
SUB Subtract

SUBL Shift Left and Subtract
SUBR Shift Right and Subtract
Tcc Transfer Conditionally

TFR Transfer Data ALU Register
TST Test an Operand
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Logische Verknipfungen/Schiebeoperationen

AND Logical AND

ANDI AND Immediate to Control Register
EOR Logical Exclusive OR

LSL Logical Shift Left

LSR Logical Shift Right

NOT Logical Complement

OR Logical Inclusive OR

ORI OR Immediate to Control Register
ROL Rotate Left

ROR Rotate Right

Befehle zur Bitmanipulation

BCLR Bit Test and Clear
BSET Bit Test and Set
BCHG Bit Test and Change
BTST Bit Test on Memory and Registers
Befehle zum LOOP—Aufbau
DO Start Hardware Loop
ENDDO Exit from Hardware Loop
Transferbefehle (Moves)
LUA Load Updated Address
MOVE Move Data Register
MOVEC Move Control Register
MOVEM Move Program Memory
MOVEP Move Peripheral Data
Befehle zur Programmablaufsteuerung
11 Illegal Instruction
Jcc Jump Conditionally
JMP Jump
JCLR Jump if Bit is Clear
JSET Jump if Bit is Set
JScc Jump to Subroutine Conditionally
JSCLR Jump to Subroutine if Bit is Clear
JSR Jump to Subroutine
JSSET Jump to Subroutine if Bit is Set
NOP No Operation
REP Repeat Next Instruction
RESET Reset On-Chip Peripheral Devices
RTI Return from Interrupt
RTS Return from Subroutine
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STOP

Stop Processing (Low Power Stand-By)

SWI

Software Interrupt

WAIT

Wait for Interrupt (Low Power Stand-By)

1.1.4.8 Die 3-stufige Instruktions-Pipeline des DSP 56000 als Beispiel

—

Befehl holen
LFETCH"
Hardware

Bef. dekodieren

—) ,DECODE"

~ Hardware

Beispiel eines Programmausschnitts

I 1 [MACR |X0,Y1 A X: (RO) +, X0 Y:(R4)+, Y1
I 2 [CLR A X0, X: (R0O) + A Y: (R4) -
I 3 [MAC X0, Y1, A X: (RO) +, X0 Y:(R4)+, Y1
Befehl holen FETCH |[I_.1 |12 I.3 I 4 I 5
Befehl dekodieren = DECODE I1 [ 2 1.3 I 4
Befehl ausfiihren EXECUTION 1 1.2 I3
arallele Anfangs-
Ogerationen bedinguggen d [_1 fertig d [_2 fertig J [_3 fertig
Adrel- R0=3%$0005 — - R0=5+1 R0=6+1 RO=7+1
Update (AGU) R4=$0008 - | = R4=8+1 R4=9-1 R4=8+1
A: - | A A: A:
Befehlsausfiih- | A2=$00 — | A2=%00 A2=$00 A2=%$00
rung A1=3$000066 — | A1=$0000A2 | A1=$000000 | A1=$000000
in der A0=$000000 — | A0=$000000 | A0=$000000 | A0=$000050
(Daten-ALU) | X0=$400000 — | X0=$000005 | X0=$000005 | X0=$000007
Y1=$000077 = | Y1=$000008 | Y1=$000008 | Y1=$000008
X- DATEN
Speicherinhalt
bei Adresse $000005 - $000005 $000005 $000005
$0005 $000006 - $000006 $000005 $000005
$0006 $000007 - $000007 $000007 $000007
$0007
Y- DATEN
Speicherinhalt
bei Adresse $000008 - $000008 $000008 $000008
$0008 $000009 - $000009 $0000A2 $0000A2
$0009

Aufgrund der Fraktaldarstellung gilt folgende Rechnung:

X0-Y1=5:22.8.22=40-2"=80-2" =50h-2% = A0=$000050
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2 Interruptkonzepte

2.1 Interruptstrukturen in einfachen Mikroprozessoren und Mikrocontrollern
Interrupt- Interrupt-
Enable- Prioritats-
Interrupt- / Register register
anfragen ) IE IP
und Flags einzelne Interrupt-
Quelle global EA A:’;r":lge
mi oner
3 (F:Emg%) ./% ./‘/C .ﬁg / Prioritdt
Interrupt-
Timer O o o e o Vektor:
‘ﬁ I%uey? Feste
entif.
Adresse
INT1 o o ¥ o o im Programm-
(PIN3.3) speicher
Timer 1 o+ o— o
1o - Interrupt-
Anfrage
ser. T — o mit niedri
_______ ger
Port R -/H/C VT/C o ] Prioritdt
. . Int t-
5 Quellen: Einzeln oder zusammen freigebbar . i
2 Prioritdtsebenen I%gﬁti? Feste
5 feste Interrupt-Vektoradressen im Programmspeicher ' im?ﬁg;iﬁ; o
INTO EIO 0003H speicher
Timer O T0 000BH v
INTI EIl 0013H
Timer 1 T1 001BH
seriell TI,RI 0023H

Bild 2.1: Das Interruptsystem eines einfachen Mikrocontrollers (8051)

Am Beginn einer Interruptbedienung in einem Standard-Mikroprozessor steht ein Sprung zu einer
in der Regel fest zugewiesenen Vektoradresse. Die Interrupt-Vektoradressen sind in den meisten
Féllen im unteren Bereich des Programmspeichers, z.B. ab 0002H zu finden. Zwischen den Inter-
rupt-Vektoradressen liegen einige freie Speicherstellen, um zu ermdglichen, daB ein Sprung zur
eigentlichen Bedienungsroutine hier programmiert werden kann.

Der Ablauf der Interruptbedienung (Interrupt-Serviceroutine = ISR) dhnelt einem Unterprogramm-
aufruf, wobei der Stack in konventioneller Weise benutzt wird. Der wesentliche Unterschied ist,
dal’ bei Interrupts eine hardwarebasierte Priorisierung erfolgt, d.h. Interrupts niederer Prioritat
kdnnen in der Abarbeitung unterbrochen werden, wenn ein Interrupt hoherer Prioritat auftritt. Am
Ende einer ISR muf fir ein ordnungsgeméles Riicksetzen der Hardware gesorgt werden. Dazu
steht in der Regel eine besonderer *Return from Interrupt’-Befehl (z.B. RETI) zur Verfligung, der
nicht mit dem Rickkehrbefehl aus einem Unterprogramm (wie RET) vertauscht werden darf.

Standard-Mikroprozessoren und Mikrocontroller haben meist nicht mehr als vier Prioritatsebenen.
Die Zahl der Interruptquellen ist dagegen meist weit hoher, z.B. groRer als 30.

Zur Vermeidung von Konflikten bei der Bedienung von Interrupts gleicher Prioritat wird das ,,Pol-
lingprinzip“ verwendet. Es handelt sich dabei um ein serielles Abfrage und Abarbeitungsverfah-
ren, bei dem zu einem bestimmten Zeitpunkt in jedem Maschinenzyklus alle Interruptanfragen
(Flags) getestet werden. Die Abarbeitung der registrierten Interrupts erfolgt dann in einer festge-
legten Folge, wie das Beispiel in Bild 2.1 zeigt. Solange kein Interrupt héherer Prioritéat auftritt,
wird eine begonnene ISR immer komplett abgearbeitet, auch wenn in den auf den Beginn folgen-
den Maschinezyklen Interruptanfragen auftauchen, die in der Pollingsequenz weiter oben stehen.
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Allerdings wird die gemaR Pollingreihenfolge erstellte Abarbeitungstabelle in jedem Maschi-
nezyklus der aktuellen Situation angepalt.

211

Das 80C517/537 Interruptsystem

= 14 Quellen, 4 Prioritatsebenen
= je 7 externe und 7 interne Interrupts
= feste Interruptvektoren

Tabelle 2.1: Ubersicht: Interruptquellen und -vektoren

Interruptanfrage-Flags |Interrupt-Vektoradresse Interruptquelle
IEO 0003H externer Interrupt O
TFO 000BH Timer 0 Uberlauf
IE1 0013H externer Interrupt 1
TF1 001BH Timer 1 Uberlauf
RIO/TIO 0023H serielle Schnittstelle O
TF2 /EXF2 002BH Timer 2 Uberl./ext. Reload
IADC 0043H A/D-Wandler
IEX2 004BH externer Interrupt 2
IEX3 0053H externer Interrupt 3
IEX4 005BH externer Interrupt 4
IEXS 0063H externer Interrupt 5
IEX6 006BH externer Interrupt 6
RI1/TI1 0083H serielle Schnittstelle 1
CTF 009BH Compare-Timer-Uberlauf

Tabelle 2.2: Kombinationen bei der Priorisierung. (Es gibt zwei Dreifachkombinationen und vier
Zweifachkombinationen)

1. Tripel externer Interrupt O serieller Interrupt 1 ADW-Interrupt

1. Paar Timer O Interrupt externer Interrupt 2

2. Paar externer Interrupt 1 externer Interrupt 3

2. Tripel Timer 1 Interrupt Compare-Timer-Interrupt | externer Interrupt 4
3. Paar serieller Interrupt O externer Interrupt 5

4. Paar Timer 2 Interrupt externer Interrupt 6

Jedes der Interrupt-Paare oder Tripel kann fir sich einer von vier Prioritatsebenen zugeordnet wer-
den. Das geschieht durch Setzen entsprechender Bits in den Spezialfunktionsregistern 1PO und 1P1

(A9, B9)
A9 IPO.5 1PO.4 1PO.3 IPO.2 IPO.1 IPO.0O
B9 - - IP1.5 IP1.4 IP1.3 IP1.2 IP1.1 IP1.0
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BIT Funktion
IP1.x IP0O.x Prioritatsebene
0 0 0
0 1 1
1 0 2
1 1 3

Pollingsequenz

IEO —» RI1, TI1 —» IDAC —» TFO —» I[EX2 —» IE1 —» IEX3 —» TF1— CTF
— [EX4 — RIO, TIO — IEXS5 — TF2, EXF2 — [EX6

Ein Interrupt niederer Prioritdt kann von einem hoherer Prioritdt unterbrochen werden. Auf glei-
cher Prioritatsebene ist gegenseitige Unterbrechung nicht moglich. Eine laufende Interruptbedie-
nung auf der hochsten Prioritatsebene ist grundsatzlich nicht durch irgendeinen anderen Interrupt
unterbrechbar. Falls zwei oder mehr Interruptanfragen auf verschiedenen Prioritatsebenen gleich-
zeitig auftreten, wird der Interrupt mit der héchsten Prioritat zuerst bedient. Auf der gleichen Prio-
ritdtsebene bestimmt die obige Pollingsequenz die Abarbeitungs-Reihenfolge.

Interruptanfragen werden in Schritt 5, Phase 2 (S5P2) eines jeden Maschinenzyklus erfalt. Die
entsprechenden Flag-Bits (im SFR-Bereich) werden im folgenden Maschinenzyklus abgefragt.
Wird ein gesetztes Flag gefunden, erfolgt ein Sprung zum zugehdrigen Interruptvektor, wo die
Bedienungsroutine zu programmieren ist. Dieser Ablauf erfolgt per Mikroprogramm unter folgen-
den Voraussetzungen:

1) Es ist gerade kein Interrupt gleicher oder héherer Prioritat in Bedienung.
2.) Der gerade abgelaufene Maschinenzyklus ist der letzte des momentan ab zuarbeitenden
Befehls.

3.) Der momentan ablaufende Befehl ist nicht RETI oder ein Schreibzugriff auf eines der Re-
gister IENO...3 oder IPO, IP1.

Bedingung 2.) sorgt daftr, dal? jeder Befehl vollstdndig abgearbeitet wird, und Bedingung 3.) stellt
sicher, daB eine vom Programmierer beabsichtigte Anderung des Interruptstatus von der CPU re-
gistriert wird.

Die Abfrage von Interrupt-Flags wird in jedem Maschinenzyklus durchgefiihrt. Relevant fir die
Pollingsequenz sind nur solche Flags, die in S5P2 des vorangehenden Maschinenzyklus aufgetre-
ten waren. Kann ein Interrupt nicht sofort bedient werden, und wird sein zugehoriges Flag wah-
rend der Wartezeit (Latenz) weggenommen, dann wird die Interruptanfrage ignoriert.

© K. Dostert: Skriptum ISVS, WS 15/16 Seite 42



0 D—'\_— EXO
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Recelver — R ] 1
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Transmlter m ES1
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o -
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Bild 2.2: Ubersicht tiber das Interruptsystem des 80C537 (Teil 1)

In den in Bild 2.2 und Bild 2.3 dargestellten Ubersichten erkennt man links die verschiedenen In-
terruptquellen und ihre wichtigsten Eigenschaften. Es folgen die Flags, die die Interruptanfragen
bewirken. In drei Fallen teilen sich zwei Interrupts dasselbe Flag: RIO&TIO, RIL&TI1 sowie
TF2&EXF2. Nach den Freigabeschaltern fir die einzelnen Quellen folgt der ,,Hauptschalter EAL,
und dann die gruppenweise Prioritatszuordnung mittels der Bits IPO.x und IP1.x. Die Gruppierung
hat zur Folge, dal} alle Interrupts eines Tripels oder Paares nach Tabelle 2.2 stets auf der gleichen

Prioritatsebene liegen.
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o0

Timer 1 QOverflow IF 1
£T 1
Compare Timer CTF _L"‘::}
Overflow ECT
P1.1/INT4/CCT —] f IEX 4—|'/°
EX 4
Recaiver — kIO 21
Ser. Channel O —m
Transmitter — 110 S @
P1.2/INTS/CC2 — IEX 5—|"/E}
f EX 3
Timer 2
Overflow — | TF2 >1 I.,/“'O
INHE S exe B
P1.5/ Fxen2
T2EX
o0
P1.3/INT6/CC3 — IEX B[
'/- EX &

Bild 2.3: Ubersicht tiber das Interruptsystem des 80C537 (Teil 2)
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Das Ablaufdiagramm in Bild 2.4 zeigt ein Beispiel fir eine typische Interrupt-Registrierung und
—Bedienung.

MZ1 | MZ2 MZ3 MZ4

_ P2iPLiP2
. S5 ' S6

MZ5 | MZ6
| >

La;ch
INT-Flags

N Vi

, Sprung zum -
Polling INT-Vektor Bedienung

Bild 2.4: Interrupt-Registrierung und —Bedienung im 80C537

Bemerkung 1:

Falls ein Interrupt hoherer Prioritat vor S5P2 im MZ3 registriert wird, dann wird entsprechend den
oben formulierten Regeln die Bedienung dieses Interrupts in den Zyklen MZ5 und MZ6 eingelei-
tet, ohne daf auch nur ein Befehl des Interrupts niederer Prioritat abgearbeitet wurde.

Die Bedienung eines Interrupts besteht grundsatzlich in einer Verzweigung des Programms zum
entsprechenden Interruptvektor. Dabei wird wie bei einem Unterprogrammaufruf der Inhalt des PC
(16 Bit) auf den Stack geschoben und die Interrupt-Vektoradresse in den PC geladen.

Bemerkung 2:
Das Programmstatuswort (PSW) wird nicht automatisch auf den Stack gerettet!

Die Interruptbedienung erfolgt ab dem zugehdrigen Vektor, bis ein RETI-Befehl erreicht wird.
RETI beendet die Routine, holt zwei Byte vom Stack und speichert sie in den PC zuriick, so dal
das Programm an der Unterbrechungsstelle weiterlduft.

Der RETI-Befehl am Ende einer Interruptbedienung ist wichtig, weil nur dieser Befehl die Inter-
rupthardware in den korrekten Status zuriickversetzt. Mit RET (Unterprogramm-Rucksprung)
konnte man auch die Interruptroutine verlassen, aber die Hardware wirde dies nicht registrieren.
Eine mdgliche Folge ware, dal? keine weiteren Interrupts mehr zur Abarbeitung kdmen, wenn z.B.
der gerade abgearbeitete Interrupt die hdchste Prioritat gehabt hatte.
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2.1.2 Die Interruptstruktur im 16bit-Mikrocontroller 80C166 mit Pipelining

Der 80C166 ist ein langjahrig bewéhrter 16bit-Mikrocontroller, der auf zeitkritische und rechenin-
tensive Steuer-, Regelungs- und Signalverarbeitungsaufgaben vor allem fir KFZ—Anwendungen
hin konzipiert wurde. Es war eine Neuentwicklung auf 16 bit-Ebene, ohne Abwértskompatibilitét
nach 8 bit. Bewéhrte 8 bit-Hard- und Software-Konzepte aus der 8051-Architektur haben jedoch
das Design stark beeinfluf3t.

Clock

Generator ROM RAM

8 KBytes 1 KBytes
(SAB 83C166)

Watchdog i
' : 10-Channel
Timer 16 -
16-Bit CPU e
Converter
16-Bit Interrupt & PEC Control
Timer TO
’16-Chann_el Serial
2Tl Channel
Com?itare General Purpose General Purpose ASCO
Timer Unit Timer Unit
GPTZ2 GPTZ2
UESSLEIL: FLP. 16-Bit Timer T5 ——
16-Bit Timer T3 Channel
16-Bit _ _—
Timer T1 16-Bit Timer T4 16-Bit TimerT6 ASC1

External Bus

/O Ports

Caontroller

Bild 2.5: Ubersichtsblockschaltbild des 80C166

Haupteigenschaften

CPU

= 1 Maschinenzyklus dauert 100ns = 10 MIPS

= 16bit-16bit Multiplikation in 500ns (kein Parallelmultiplizierer)

= 32bit/16bit Division in 1ps

= (iber 4 GByte linearer AdreRraum , gemeinsam fur OP-Code und Daten
(von Neumann Architektur)
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XTAL 0SsC. 16

Ext 10-bit JUSARTJUSART|] GPT1 | GPT2 CAPCOM
- Port B ADC ASCO | AsSC1 —
@ o con- i 0
troller BRG BRG
2 Port I— 1 I 1 I I 1 1
4 Port1 | Port5 Port 3 Port 2

16
Internal
"ng;a 32 SAB 80C166 \# Inéir&al
8 KBytes / - _ . / 1K
(SAB 83C16 16 CPU - CORE h [ s
3]
/ I, |l |

Interrupt Controller

Watchdog

—_—t dle, 1
‘Tvviy 17

Bild 2.6: Detailliertes Blockschaltbild des 80C166

integrierter Speicher

1 kByte RAM
8 kByte ROM (83C166)

Interruptsystem

32 Interruptquellen mit festen Interruptvektoren
16 Prioritatsebenen
typische Latenzzeiten 300...500ns

8-kanaliger ’Peripheral-Event-Controller’ (PEC). Der PEC stellt eine besondere Art der Inter-
ruptverarbeitung ohne Softwareoverhead dar (&hnlich den Fast Interrupts beim DSP)

10-kanaliger 10bit-A/D-Wandler

Wandelzeit: 9,75us

Umfangreiches, schnelles Timer-System

Universal-Timer-System GPT1: drei 16 bit-Timer/Counter (400ns Aufldsung)
Universal-Timer-System GPT2: zwei 16 bit-Timer/Counter (200ns Aufldsung)

16-kanalige Capture/Compare-Einheit mit zwei separaten Zeitbasen (400ns Auflésung)
(erlaubt flexible PWM-Programmierung)

Watchdog-Timer
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zwei serielle Schnittstellen
= fir synchronen oder asynchronen Betrieb mit unabh&ngigen Baudratengeneratoren

umfangreiche Einzelbitverarbeitung

76 Ein/Ausgabeleitungen
= individuell bitadressierbar
* als Eingang R, — oo, mit Schmitt-Trigger-Verhalten

Besonderheiten
= ein Maschinenzyklus pro Befehl mit Ausnahme der MUL/DIV- und Verzweigungsbefehle
= Instruktions-Pipelining in einer 4-stufigen Pipeline

= FETCH ein Befehl wird aus dem internen ROM bzw. RAM oder aus einem exter-
nen Speicher geholt

= DECODE der geholte Befehl wird dekodiert und zugehoérige Operanden werden ge-
holt

= EXECUTE der Befehl wird ausgefiihrt

= WRITE BACK  Ergebnisse werden an die im Befehl spezifizierten Speicherstellen ge-
schrieben

Ohne Pipelining wirde jeder Befehl mindestens 4 Maschinenzyklen dauern!

Tabelle 2.3: Pipelining Schema des 80C166

FETCH Bl B2 B3 B4 B5 B6
DECODE Bl B2 B3 B4 B5
EXECUTE Bl B2 B3 B4
WRITE BACK Bl B2 B3
— |1 Zyklus |« Zeit >
Gesamtphilosophie:
=  Symbiose aus RISC- und CISC—Konzepten
= nur wenige und hdufig gebrauchte komplexe Befehle
=  keine Zwischenergebnisse (erfordern temporére Speicherung)
=  keine komplizierten Adressierungsarten
= ,Ein-Wort-Format* flr die am haufigsten benutzten Befehle
= echtzeitfreundliches Interruptkonzept
=  PEC-Interrupts kénnen mit einem eingeschobenen Maschinenzyklus bedient werden
ohne Verzweigung zu einer Bedienungsroutine
= zahlreiche Registerbénke (16 Arbeitsregister), die beliebig im RAM plaziert sein kon-
nen (Bankumschaltung ohne Verzug erfolgt im aktuellen Maschinenzyklus)
= Mehrzyklen-Befehle sind unterbrechbar
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Der 80C166 arbeitet ohne Mikrocode. Die Befehlsdekodierung wird tber PLA-Strukturen (Pro-
grammable Logic Array) durchgefiihrt = unmittelbares Ansteuern der Hardware

2 256
OP-Code —+—»{PL., Steuersignale

(Register-Transfer-Ebene)

Bild 2.7: Beispiel einer einfachen PLA-basierten Befehlsdekodierung

Bei der Befehlsdekodierung mittels PLA werden die Steuersignale, die in nachfolgenden Pipeline-
stufen bendtigt werden, in Registern gespeichert. Die Pipeline kann deshalb angehalten werden,
z.B. um ’Wait-States’ fir den Zugriff auf langsame Peripheriekomponenten (Speicher) einzufi-
gen. Mehrzyklenbefehle werden durch Befehlsinjektion ausgefiihrt, wobei einfache Finite-State-
Machines zur Modifikation der Steuersignale vorhanden sind.

Einaab by tvreg ton tvreg
R vl i Teil- - Ausgabe
~loperation——> ReglEvey —%—oper‘aﬂon »| Register|” 7% =
1 n n

1
Takt © r Ss

Bild 2.8: Aufspaltung umfangreicher Operationen in Teiloperationen durch Einfligen von Regis-
tern

Vorteile des Pipelining—Prinzips:

Arbeitsfrequenz: f, = 1 (2.1)

z
t\/i max + tvreg

Beispiel:

t,=10ns, t, =13ns, t,;..t,, =19ns; t,, =5ns

1 R3Tttvn vreg
max.

1
— unabhangig von der Zahl der Pipeline-Stufen ist f, = 20ms =50MHz

B 1
t,+t,+..1,

ohne Pipelining wére fz
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X3 Xlz X1 Xo X1 X5 X3
’ $
T ®
®
a, 1Y VYV vy v vY VY
—» 0 1 2 3 0o 1 2 3 0 1 2 3 o 1 2 3
ay; 4zul 4zul 4zu1 4zul
""': % Multiplexer Multiplexer Multiplexer Multiplexer
V ¢ y3 yZ Y1 yO
0 O |nicht schieben Y=X;
01 |1 bit links Y=X4
10 |2 bit linkS \/i=Xi_2
11 |3 bit links Y;=X;_3

Bild 2.9: Der Barrel-Shifter dient zur Ausfihrung mehrerer Schiebeoperationen in einem Ma-

schinenzyklus

Besonderheiten des internen RAMs

enthalt:

=
=

"general purpose’ Registersatz GPR (32 byte)
(RO...R7 sind byteorganisiert, R8...R15 sind wortorganisiert)

alle GPR und der obere RAM-Bereich sind bitadressierbar
PEC - Quell- und Ziel-Pointer: 8 Paare mit je 16bit Lange
jedes Paar ist einem bestimmten PEC-Kanal zugeordnet
Zweck: Schneller Datentransfer ohne Interruptbedienung

2.1.2.1 Besonderheiten bei Interrupt—Verarbeitung im 80C166

Neben der gewdhnlichen software-orientierten Interruptbedienung mit 16 Prioritatsebenen erlaubt
der 80C166 eine erheblich schnellere Alternative durch den integrierten ,,Peripheral-Event-
Controller* (PEC). Bei einer Interruptanfrage erlaubt der PEC den Transfer eines Datenbytes oder
—worts zwischen zwei beliebigen Stellen im Segment O des Speichers. Dabei wird der normale
Programmablauf nicht unterbrochen, sondern um einen Maschinenzyklus verzdgert. Der PEC-
Service ist sehr hoch priorisiert, er wird nur fiir die Prioritatsebenen 14 und 15 aktiviert.

Es gibt kein ,,Polling“ bei gleich priorisierten Interrupts, sondern es muf} vom Programmierer eine
"Gruppenprioritat’ vergeben werden, wenn mehrere Interruptquellen der gleichen Prioritétsebene
zugewiesen sind. Dabei dirfen maximal 4 (eine Gruppe) der 32 Interruptquellen auf dieselbe Prio-
ritdtsebene gelegt werden. Mit 2 bit ist dann die Gruppenprioritat eindeutig definiert. Jede Inter-

ruptquelle hat ein eigenes 8 bit breites Steuerregister mit folgendem Aufbau:

7 6 5 4 3 2 1 0
Int.-Flag | Enable Prioritat [0...F] Gruppenprioritat
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Die CPU kopiert die aktuelle Interruptprioritat ins Programmstatuswort (PSW). Bei Reset wird
Prioritat Null eingetragen. In jedem Maschinenzyklus werden alle Interruptquellen abgefragt. Die-
jenige mit hochster Prioritat, die bedient wird, hinterl&f3t fur die Dauer ihrer Bedienung ihre Priori-
tat im PSW. Nach Ablauf der Bedienungsroutine wird der vorhergehende Status vom Stack ins
PSW zurlickgeholt. So ist gewéhrleistet, dal? stets nur Interruptanfragen hoherer Prioritat als der
gerade in Abarbeitung befindliche Interrupt eine Méglichkeit zur Unterbrechung erhalten.

Ein PEC—-Datentransfer veranlaRt keine Anderung des Prioritatseintrages im PSW, da nur ein ein-
ziger Maschinenzyklus daftr ben6tigt wird.

Tabelle 2.4: Interruptquellen und zugeordnete Vektoren

Interruptquelle oder |Request |Enable Interrupt- |Vekto- Trap-
PEC Service Request |Flag Flag vektor radresse |Nummer
CAPCOM Register 0 CCOIR CCOIE CCOINT 40h 10h
CAPCOM Register 1 CC1IR CClIE CCI1INT 44h 11h
CAPCOM Register 2 CC2IR CC2IE CC2INT 48h 12h
CAPCOM Register 3 CC3IR CC3IE CC3INT 4Ch 13h
CAPCOM Register 4 CC4IR CC4IE CC4INT 50h 14h
CAPCOM Register 5 CC5IR CC5IE CCSINT 54h 15h
CAPCOM Register 6 CC6IR CCe6IE CCG6INT 58h 16h
CAPCOM Register 7 CC7IR CC7IE CC7INT 5Ch 17h
CAPCOM Register 8 CC8IR CC8IE CCS8INT 60h 18h
CAPCOM Register 9 CCIIR CCIlE CCOINT 64h 19h
CAPCOM Register 10 CC10IR CCI10IE CCI10INT 68h 1Ah
CAPCOM Register 11 CC11IR CC11IE CCI11INT 6Ch 1Bh
CAPCOM Register 12 CC12IR CC12IE CC12INT 70h 1Ch
CAPCOM Register 13 CC13IR CCI13IE CCI13INT 74h 1Dh
CAPCOM Register 14 CC14IR CCl14IE CC14INT 78h 1Eh
CAPCOM Register 15 CC15IR CCI15IE CCI15INT 7Ch 1Fh
CAPCOM Timer 0 TOIR TOIE TOINT 80h 20h
CAPCOM Timer 1 T1IR T1IE T1INT 84h 21h
GPT1 Timer 2 T2IR T2IE T2INT 88h 22h
GPT1 Timer 3 T3IR T3IE T3INT 8Ch 23h
GPT1 Timer 4 T4IR T4IE T4INT 90h 24h
GPT2 Timer 5 T5IR T5IE T5INT 94h 25h
GPT2 Timer 6 T6IR T6IE T6INT 98h 26h
GPT2 CAPREL Register CRIR CRIE CRINT 9Ch 27h
A/D Conversion Complete | ADCIR ADCIE ADCINT AOh 28h
A/D Overrun Error ADEIR ADEIE ADEINT Adh 29h
Serial Channel 0 Transmit SOTIR SOTIE SOTINT A8h 2Ah
Serial Channel 0 Receive SORIR SORIE SORINT ACh 2Bh
Serial Channel 0 Error SOEIR SOEIE SOEINT BOh 2Ch
Serial Channel 1 Transmit S1TIR S1TIE SITNT B4h 2Dh
Serial Channel 1 Receive S1RIR S1RIE S1RINT B8h 2Eh
Serial Channel 1 Error S1EIR S1EIE S1EINT BCh 2Fh
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Tabelle 2.5: Reset- und Trap—Vektoradressen

Exception Condition Trap Trap Vector Trap Trap
Flag Vector | Location | Number | Priority
Reset Functions:
Hardware Reset - RESET Oh Oh "
Software Reset - RESET Oh Oh "
Watchdog Timer Overflow - RESET Oh Oh 11
Class A Hardware Traps:
Non-Maskable Interrupt NMI NMITRAP 08h 2h I
Stack Overflow STKOF STOTRAP 10h 4h 1
Stack Underflow STKUF STUTRAP 18h 6h 1
Class B Hardware Traps:
Undefined Opcode UNDOPC |BTRAP 28h Ah I
Protected Instruction Fault PRTFLT |BTRAP 28h Ah I
Illegal Word Operand Access | ILLOPA BTRAP 28h Ah I
Illegal Instruction Access ILLINA BTRAP 28h Ah I
Illegal External Bus Access ULLBUS |BTRAP 28h Ah I
Reserved [2Ch-3Ch] | [Bh-Fh]
Software Traps:
TRAP Instruction Any Any Current
[Oh-1FCh] | [Oh-7Fh] CPU
in steps Priority
of 4H

2.1.2.2 Wie funktioniert der PEC und was ist ’Cycle-Stealing’?

Es gibt 8 PEC-Kandle, die jeweils Uber ein Steuerregister PECCO...PECCY7, einen Quellenzeiger
SRCPO0...SRCP7 sowie einen Zielzeiger DSTPO0...DSTP7 verfligen.

Ein Steuerregister PECCi hat folgenden Aufbau:

15 (14 |13 |12 (11 |10 |9 8 |7 16 [5 (4 |3 |2 |1 (O
INC BWT COUNT

Symbol Bedeutung

FF kontinuierlicher Transfer, kein Dekrement
COUNT FE>COUNT >1 Dekrement bei jedem Transfer

00 Interruptanfrage an CPU
BWT ,0“ Worttransfer; ,,1“ Bytetransfer
INC 00 = kein INC; 01 = Zielzeiger-INC; 10 = Quellzeiger-INC
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Es gilt folgende Zuordnung der PEC-Kanéle 0...7 zu den Interruptquellen:

Nur die Prioritatsebenen 14 (1110) und 15 (1111) erlauben PEC-Service. Auf jeder dieser Ebenen
dirfen 4 Interruptquellen per Gruppenprioritét eingeordnet werden. Es ergibt sich so folgende Zu-
ordnung fir den Fall, daf} im entsprechenden Steuerregister PECCi der Wert von COUNT = 0 ist:

Tabelle 2.6: Zuordnung der PEC-Kanéle 0...7 zu den Interruptquellen

Interruptprioritat Gruppenprioritat PEC-Kanal-Nr.
(14) 1110 00 0
(14) 1110 01 1
(14) 1110 10 2
(14) 1110 11 3
(15) 1111 00 4
(15) 1111 01 S
(15) 1111 10 6
(15) 1111 11 7
- SRR Pini

2 \\ - - ,/ > AN . . 4
FDFEh DSTP7 | e | SFRS ___________ FEOOh
FDFCh SRCP7 FDFEh

] FDEOD |
PEC Source // FDDEh
and /!

Destination Pointers /' Internal RAM

FDE2h DSTPO / FAO0Oh
SRCPO FOFER
External Memory
VA PR
Y / -,
~ ~ V2 N o - P ”’

- ~ -

Bild 2.10: Lage der PEC-Pointer im Speicherbereich
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80C166
Memory Space
Segment O

PEC Service
Control

/

Destination

Pointer DSTPi1 41 :
increment
‘—
p

Byfe/:Wo rd
Data
Tr'ar_tsfer'

Source Pointer SCP1

decrement
8-bit Transfer Counter

zero detect

i=0..7

PEC Service Complete  PEC
(Generates CPU Service
Interrupt Request) Request

Bild 2.11: Beispiel zur Erléduterung der PEC-Verarbeitung

Funktion der Pipeline bei Verzweigungen und bei der PEC-Verarbeitung
Leerzyklus einfiigen
2 Verzweigungsziel einlesen

U U
FETCH Verzw. Bn+2 V.-Ziel Bz+1 Bz+2 Bz+3
DECODE Bn Verzw. EINFUG |V.-Ziel Bz+1 Bz+2
EXECUTE Bn Verzw. EINFUG |V.-Ziel Bz+1
WRITE BACK Bn Verzw. EINFUG |V.-Ziel
—|1Zyklus |« Zeit >
2.1.3 Interruptverarbeitung im DSP am Beispiel DSP5600x

= 4 externe und 16 interne Interrupt Quellen

= 4 Prioritatsebenen IPLO...3 (Interrupt Priority Level)

= Level 0, 1, 2 maskierbar; Level 3 nicht!

= Level-3-Interrupts werden immer bedient

= 2 bit (Interrupt Mask 10, 11) im Statusregister geben den aktuellen Interruptstatus wieder

= Es gibt 32 feste Interruptvektoren auf den unteren 64 Speicherpldtzen im Programmspeicher-
bereich 0...3Fh. Dort stehen je 2 Worte a 24 bit firr eine Standard-Serviceroutine zur Verfi-
gung.

Es werden fast und long Interrupts unterschieden:

= ein fast Interrupt wird mit maximal zwei an der zugehorigen Vektoradresse gespeicherten
Befehlen vollstandig bedient; der Stack wird dabei nicht benutzt.

= bei einem long Interrupt wird mit einem Sprungbefehl an der zugehérigen Vektoradresse in der
Regel zu einem Unterprogramm verzweigt. Dabei wird der Stack wie in einem konventionel-
len Mikroprozessor benutzt.
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Star:?r:gr;nudpdtress IPL Interrupt Source
$0000 3 Hardware RESET
$0002 <] Stack Error
50004 ) Trace
$0006 <) Swi
$0008 0-2 | IRQA
$000A 0-2 | IRQB
$000C 0-2 SSI Receive Data
$000E 0-2 SSI Receive Data With Exception Status
$0010 0-2 SSI Trasmit Data
50012 0-2 SSI Transmit Data with Exception Status
$0014 0-2 SCI Receive Data
$0016 0-2 SCI Receive Data with Exception Status
$0018 0-2 SCI Transmit Data
$001A 0-2 SCl Idle Line
$001C 0-2 SCI Timer
$001E ) NMI — Reserved for Hardware Development
$0020 0-2 Host Receive Data
$0022 0-2 Host Transmit Data
50024 0-2 Host Command (Default)
$0026 0-2 Available for Host Command
50028 0-2 Available for Host Command
$002A 0-2 Available for Host Command
$002C 0-2 Available for Host Command
$002E 0-2 Available for Host Command
$0030 0-2 Available for Host Command
$0032 0-2 Available for Host Command
50034 0-2 Available for Host Command
$0036 0-2 Available for Host Command
$0038 0-2 Available for Host Command
$003A 0-2 Available for Host Command
$003C 0-2 Available for Host Command
$003E 3 lllegal Instruction

Tabelle 2.7: Lage der Interruptvektoren im Programmspeicher und zul&ssige Prioritétslevel
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Anders als beim Mikroprozessor werden Mehrwortbefehle vor Eintritt in eine Interruptroutine
nicht fertig abgearbeitet, sondern abgebrochen und spater wieder aufgenommen. Ein in Abarbei-
tung befindlicher Einwortbefehl wird dagegen stets fertig bearbeitet.

Spezielle Interrupts wie NMI, TRACE und SWI sind beim Debuggen von Programmen nitzlich.
TRACE erzeugt z.B. einen Interrupt nach jedem Befehl, wenn das T-Flag im Status Register SR
gesetzt ist (Single-Step-Betrieb). SWIs (Software-Interrupts) ermdéglichen das Einstellen von
Breakpoints.

HAUPTPROGRAMM

§0100 | --- INTERRUPT

P = AN T T T »*SS| RECEIVE DATA
$0101 | MACR : ERKANNT
$0102 | MOVE /_\ komplett
30103 | MAC $000C | MOVEP A/

0104 | REP
* IMPLIZITES $000D | xxxxxx
§0105 | MAC .RETURN FROM
$0106 -—- INTERRUPT TSR Befehl initiiert
LONG INTERRUPT
Bedienung
HAUPTPROGRAMM - _IE;-EEEJKIT ________ ++5S| RECEIVE DATA

§0100 | --- .

! $000E | TSR
30101 | MACR | ! $000F | $0300
$0102 | MOVE 7
$0103 | MAC $0300 | <-m-
$0104 | REP $0301 | DO

IMPLIZITES $0303 | MOVE

S0105 | MAC LRETURN FROM | 0302 | RTI
$0106 | --- INTERRUPT"

Bild 2.12: Illlustration des Unterschieds zwischen ’fast” und ’long’ Interrupt

Prioritatseinstellung im Statusregister mit den Interrupt-Maskierungsbits 10, 11

11 10 zugelassen ausmaskiert
0 0 IPLO,1,2,3 keiner

0 1 IPL1, 2,3 IPL O

1 0 IPL 2,3 IPLO, 1

1 1 IPL 3 IPLO, 1,2
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MR

15

14 13

12

11 10

9 8

LF

*

S1]S0

V| C

Bild 2.13: Ubersicht (iber das gesamte Statusregister

L—— CARRY

OVERFLOW

ZERO

NEGATIVE
UNNORMALIZED
EXTENSION

LIMIT

RESERVED
INTERRUPT MASK
SCALING MODE
RESERVED

TRACE MODE
RESERVED

LOOP FLAG

LF

*

T

*

S1

SO

11

10

0

0

Interrupt—Maskierung im MR

Das Interrupt—Prioritatsregister (IPR Adresse im X-Datenspeicher: X:3FFFF)

15 14 13 12 11 10 |9 76| 5 4 3 2 1 0
SCLO | SCLO | SSL1 | SSLO | HPL1 [ HPLO [0 0 |0 ]1BL2 [ IBL1 [ IBLO [ IAL2 | IAL1 [ IALO
Bits zur Prioritatseinstellung
xxL1 xxLO zugelassen Ebene
0 0 nein -
0 1 ja 0
1 0 ja 1
1 1 ja 2
Ausldsung der externen Interrupts IRQA, B
IBL2, IAL2 ausgelost durch
0 Pegel
1 Ruckflanke
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Befehlsabarbeitung in der Pipeline

U Zyklus-Nummer

Aktion 1 2 3 4 S 6 7 8
Befehl holen I II Imr_1 | II_2 1\Y V_1 V_2 VI
Dekodieren - I II II_1 II1_2 v V_1 V_2
Ausfliihren - - I I1 Imr_1 | II_2 1\ V_1

Wann und wie wird die Pipeline fur den Programmierer sichtbar und kann Probleme verursachen?

Fallstudien:
ORI #04 ,0MR OMR

....... DE MB MA

MOVE  X:$100,A )

DE=0 = externes RAM wird angesprochen
DE=1 = internes ROM wird angesprochen

Hier wird anstelle des gewiinschten Inhalts vom internen ROM-Platz $100 der des externen
RAM-Platzes $100 in den Akku geholt, falls vorher DE=0 war.

Losung: ORI #04 ,0MR
NOP
MOVE  X:$100,A

Ein weiteres Beispiel:

MOVE  #25,R3
MOVE  X:(R3),A

Hier wird nicht der Inhalt der Stelle 25 des X-Datenspeichers in den Akku geholt, sondern der
frihere Inhalt von R3, der vor dem ersten MOVE-Befehl vorhanden war, bestimmt, von welcher
X-Speicherstelle Daten in den Akku gebracht werden.

LOsung:

MOVE #25,R3
NOP
MOVE X:(R3),A

Besondere Vorsicht ist bei Interrupts geboten, weil:

= 2 Zusatzzyklen zur Prioritatspriifung ablaufen missen
= die Interrupt-Latenz in der Pipeline 4 Befehlszyklen lang ist
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Beispiele:

Hier werden die Steuerbits des Mode-Registers MR, das die oberen 8bit des Statusregisters SR

einnimmt — siehe Bild 2.13.

ORI

Bef.
Bef.

#03,MR

;vorher sei der Inhalt von MR xxxxxx00 gewesen

:d.h. alle Interrupts waren zugelassen
;hier wiirde ein INT mit IPLO...2 noch angenommen

;auch hier wirde ein INT mit IPLO...2 noch angenommen

;<= Interrupt (IPLO...2) tritt auf und wird ignoriert

;vorher sei der Inhalt von MR xxxxxx11 gewesen

;hier wirde kein INT mit IPLO...2 angenommen

;auch hier wirde kein INT mit IPLO...2 angenommen

;<= Interrupt (IPLO...2) tritt auf und wird angenommen

Die Pipeline bei der Bedienung aufeinander folgender FAST-Interrupts

1. Int. Steuerzyklus

< Interrupt registriert

<*Int. Freigabe

2. Int. Steuerzyklus

Befehl holen B.1 B.2 IN-1  [IN-2 |[B.3 B.4
Dekodieren B.1 B.2 IN-1  [IN-2 [B.3 B.4
Ausfihren B.1 B.2 IN-1 [IN-2 |B.3 B.4
Zyklus-Nummer 1 2 3 4 5 6 7 8
Die Pipeline bei der Abarbeitung einer LONG-Interruptbedienung

< Interrupt registriert < erneute Interruptfreigabe
1.STZ i
2.STZ i
Befehl holen B.1 [B.2 |INL1 [IN2 |IN3 [IN4 |IN5|IN6 [IN7 |RTI| — |B.3 [B.4
Dekodieren B.1 [B.2 |INL[IN2]IN3 |IN4 [IN5|IN6 [IN7 |RTI[nop |B.3 |B.4
Ausfiihren B.1 [B.2 |INL [IN2 |IN3 [IN4 |IN5|IN6 [IN7 |RTI [nop |B.3 [B.4
Zyklus-Nr. 1 (2345|6789 (1011|1213 | 14| 15
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Innerhalb der gleichen Prioritatsebene ist die Festlegung einer Rangfolge erforderlich, um Eindeu-
tigkeit zu erhalten.

Priority Exception Enabled By Bit No. hfeﬁna.;f?y
Address
Level 3 (Nonmaskable)
Highest Hardware RESET — — —
Il — — _
NMI _ — —
Stack Error — — —
Trace — — —
Lowest SW _ — _
Levels 0, 1, 2 (Maskable)
Highest IRQA {External Interrupt) IRQA Mode Bits | 0and 1 SFFFF
IRQB (External Interrupt) TRQB Mode Bits | 3 and 4 SFFFF
Host Command Interrupt HCIE 2 SFFES
Host Receive Data Interrupt HRIE 0 SFFES
Host Transmit Data Interrupt HTIE 1 SFFES
S51 RX Data with Exception Interrupt RIE 15 $FFED
S5 RX Data Interrupt RIE 15 SFFED
551 TX Data with Exception Interrupt TIE 14 $FFED
SS8I TX Data Interrupt TIE 14 SFFED
SCI RX Data with Exception Interrupt RIE 11 $FFFD
SCI RX Data Interrupt RIE 11 SFFFO
SCI TX Data Interrupt TIE 12 $FFFOD
SCI Idle Line Interrupt ILIE 10 SFFFO
Lowest SCI Timer Interrupt TMIE 13 $FFFOD

Tabelle 2.8: Das im DSP5600x implementierte Pollingschema
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Beispiel fur eine Interrupt-Verschachtelung

Ein Softwareinterrupt (SWT) verhindert die Abarbeitung eines Low-Level-Interrupts, der vorher
aufgetreten war und angenommen wurde.

1.STZ i i*
2.5TZ i i*
Befehl holen  |B.3 |B.4* |B5 |IN1 — |is [12s [1tu [12u {13U |14 U
Dekodieren B.2 (B3 [SWI — — — [JSR — (11U |I12_U |I13_U
Ausfiihren B.1 |B.2 (B3 [SWI |[NOP |[NOP [NOP [JSR — |11_U |I12_U
Zyklus-Nr. 1 2 3 4 5) 6 7 8 9 10 11

B.4* st ein Softwareinterrupt, der erst beim Dekodieren in der Pipeline erkannt wird
i normale Interruptanforderung, Level 0...2
i Interruptanforderung durch SWI, Level 3

Fast Interrupts sind grundsatzlich nicht unterbrechbar. Wenn jedoch innerhalb der Steuerzyklen
ein Interrupt hoherer Prioritat auftritt, kann die Abarbeitung selbst nach einem OP-Code-Holen
von der 1. Interrupt-Vektoradresse gestoppt werden, wie obiges Beispiel zeigt.

2.2 Timersysteme und Pulsweitenmodulation

CORE
- 12
CLK* C/IT2=0
oo _ TL2 TH2 |
I > (8BITS) | (8BITS)

|
T2 | cm2 =1 }
PIN | CONTROL /\L A

TR2
RELOAD

TRANSITION
DETECTOR
RCAP2L | RCAP2H
» TF2
TIMER
INTERRUPT
T2EX .
2EX —» _\_ o”!/ o »| EXF2
1
CONTROL
EXEN2

*CORE CLK wird vorgegeben durch die Bits CD0...CD2 in "PLLCON"
Bild 2.14: Einfaches Timersystem in einem 8bit-Mikrocontroller (8052)
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Tabelle 2.9: Steuerregister (T2CON) fur das Timersystem nach Bild 2.14 und Bild 2.15

Bit-Nr. [ Name Beschreibung

7 TF2 | Timer 2 Overflow Flag
Set by hardware on a Timer 2 overflow. TF2 will not be set when either
RCLK =1 or TCLK = 1. Cleared by user software.

6 ExF2 | Timer 2 External Flag
Set by hardware when either a capture or reload is caused by a negative
transition on T2EX and EXEN2 = 1. Cleared by user software.

5 RCLK | Receive Clock Enable Bit
Set by the user to enable the serial port to use Timer 2 overflow pulses for
its receive clock in serial port Modes 1 and 3. Cleared by the user to enable
Timer 1 overflow to be used for the receive clock.

4 TcLk | Transmit Clock Enable Bit
Set by the user to enable the serial port to use Timer 2 overflow pulses for
its transmit clock in serial port Modes 1 and 3. Cleared by the user to ena-
ble Timer 1 overflow to be used for the transmit clock.

3 EXEN2 | Timer 2 External Enable Flag
Set by the user to enable a capture or reload to occur as a result of a nega-
tive transition on T2EX if Timer 2 is not being used to clock the serial port.
Cleared by the user for Timer 2 to ignore events at T2EX.

2 TR2 | Timer 2 Start/Stop Control Bit
Set by the user to start Timer 2. Cleared by the user to stop Timer 2.

1 cNT2 | Timer 2 Timer or Counter Function Select Bit
Set by the user to select counter function (input from external T2 pin).
Cleared by the user to select timer function (input from core clock).

0 cAP2 | Timer 2 Capture/Reload Select Bit
Set by the user to enable captures on negative transitions at T2EX if
EXEN2 = 1. Cleared by the user to enable autoreloads with Timer 2 over-
flows or negative transitions at T2EX when EXEN2 = 1. When either
RCLK =1 or TCLK =1, this bit is ignored and the timer is forced to auto-
reload on Timer 2 overflow.

In einfachen 8bit-Mikrocontrollern werden Timer meist zur Erzeugung von Zeitmarken, zum
»,vermessen* von Impulsdauern oder zur Baudratengenerierung verwendet. In vielen Féllen beno-
tigt man eine Wortlange, die tber 8bit hinausgeht. Dazu werden in der Regel zwei Timerregister
verknlpft, so daR man 16bit zur Verfigung hat — vgl. Bild 2.14. In erweiterten 8 bit-
Mikrocontrollern wie z.B. dem 80C537 (Siemens) oder der Mikroconverterfamilie ADuC8xx
(Analog Devices) werden Timer fir die Pulsweitenmodulation eingesetzt. Hierbei ist meist eine
deutliche Erhohung der Taktfrequenz erforderlich.
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2.2.1.1 Baudratenerzeugung

Achtung: Hier wird nur durch 2 dividiert, nicht durch 12

TIMER 1
OVERFLOW

CORE 2 CONTROL
cLK [ CIT2=0 TIMER 2
o | T2 TH2 | OVERFLOW
fo »| (8BITS) | (8BITS)
T2 1 cIT2= !
PIN 1 | A £
TR2
NOTE AVAILABILITY OF ADDITIONAL RELOAD
EXTERNAL INTERRUPT
\ RCAP2L | RCAP2H
T2EX o TIMER 2
= °A|/° > EXF 21— \\TERRUPT
|
|

TRANSITION |

DETECTOR

‘ CONTROL

EXEN

2

*CORE CLK wird festgelegt durch die Bitsl CD0...CD2 in PLLCON

CLOCK

TX
CLOCK

Bild 2.15: Timer 2 zur Baudratenerzeugung. Zu beachten ist hier, daf3 der Prozessortakt dem Ti-

mer nur durch 2 und nicht durch 12 geteilt zugefiihrt wird.

Tabelle 2.10: Beispiele zur Baudratengenerierung im ADuC 832 mittels Timer 2

einige gebréuchliche mit Timer 2 erzeugbare Baudraten (ADuC832)

Idealwert realer Wert
der Kemiakt | o capar | RcapaL | derBaudra [ Lo

Baudrate (MHz) HEX HEX te i 0%
19200 16,777216 FF E5 19418 +1,135
9600 16,777216 FF C9 9532,51 -0,703
4800 16,777216 FF 93 4809,98 +0,208
2400 16,777216 FF 26 2404,99 +0,0208
1200 16,777216 FE 4B 1199,74 -0,0213
9600 2,097152 FF F9 9362,29 —2,476
4800 2,097152 FF F2 2681,14 —2,476
2400 2,097152 FF E5 2427,26 +1,135
1200 2,097152 FF C9 1191,56 —-0,703

Der ADuUC 832 verwendet eine PLL# zur Vervielfachung der Frequenz des angeschlossenen Quar-
zes. Typischerweise wird ein ,,Uhrenquarz* mit der Frequenz f,=32,768kHz = 2*° Hz benutzt.
Wie man sieht, 188t sich aus der Uhrenquarzfrequenz der in der Regel fir eine Uhr bendtigte Se-
kundentakt einfach mit einem 15-stufigen Binérteiler gewinnen.

4 Phase Locked Loop
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Die PLL erzeugt eine mit dem Faktor 512 multiplizierte Ausgangsfrequenz, d.h. f;=32,768-512=
16.777.216 Hz ~ 16,8MHz, die zur Speisung des Rechnerkerns mit einem programmierbaren
7-stufigen Binarteiler an die jeweiligen Aufgaben angepaRt, d.h. durch 2°...2" geteilt werden kann.
Dazu sind die 3 bit (CDO0...CD3) im SRF PLLCON entsprechend einzustellen.

Nach Bild 2.15 berechnet sich die Baudrate dann zu

f
b= c ,
32-(2" —~RCAP2H,RCAP2L) (2:2)

Uber Timer 0...Timer 2 hinaus verfligt der ADUC832 uiber einen weiteren Timer 3 —s. Bild 2.16,
der speziell fir die Baudratengenerierung vorgesehen ist.

f |CORELp] 2

c | cLK
* TIMER 1/TIMER 2
TX CLOCK
FRACTIONAL
+ (1 + T3FD/64) TIMER 1/TIMER 2
DIVIDER RX CLOCK
v o |
. 9DIV-1 B gl
|
* i » RX CLOCK
1. 0 |
+16 —
T3 RX/TX i “““ '==-T3EN
CLOCK » TX CLOCK

Bild 2.16: Ein spezieller Timer zur flexibeln Baudratenerzeugung (T3 im ADuC832)

Nachdem der Kerntakt durch 2 geteilt ist, gelangt er auf einen programmierbaren ,,Fraktionaltei-
ler, der eine weitere Teilung durch (1+T3FD/64) vornimmt, wobei T3FD ein SFR ist, das mit
einer Zahl zwischen 0 und 255 beschrieben werden kann. Es folgt ein weiterer Teiler (2°'V?), der
nur durch Zweierpotenzen im Bereich 2°...27 teilen kann. Die entsprechenden Bits DIVO...DIV2
sind im SFR T3CON passend einzustellen —s. Tabelle 2.11.

Das Setzen von Bit 7 T3BBAUDEN wahlt Timer 3 als Baudratengenerator aus und stellt damit die
Timer 1 und 2 von dieser Aufgabe frei, so dal sie fur andere Zwecke zur Verfiigung stehen.

Wozu ein weiterer Timer 3?

Die gewohnlichen Frequenzteiler in Standard UARTS arbeiten mit Ganzzahlen und sind daher oft
nicht in der Lage, alle gewilinschten Baudraten z.B. mit einem 12 MHz-Quarz zu erzeugen. Beim
Standard 8052-Mikrocontroller lassen sich so keine hoheren Standardbaudraten als 4800 generie-
ren.

Dieses Problem l6st Timer 3 im ADuC832. Dieser Timer ist speziell fur das Erzeugen hoher
Baudraten, z.B. bis 230.400 ausgelegt. Dartiber hinaus erlaubt er eine sehr feine Stufung, d.h. von
12 bit/s bis 393.216 bit/s kann jede Rate mit einem Fehler von maximal £0,8% generiert werden.
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Tabelle 2.11: Aufbau des SFR T3CON im ADuC832

Bit Name Beschreibung

T3 UART BAUD ENABLE Bit: Selektiert Timer 3 als
Baudratengenerator. Wenn es gesetzt wird, werden die Bits
7 T3BAUDEN PCON.7, T2CON.4 and T2CON.5 ignoriert. Wenn es “0”
ist, erfolgt die Baudratengenerierung wie in einem Stan-
dard-8052-Mikrocontroller

6 _
5 _
4 _
3 _
2 DIV2 binarer Teilfaktor
1 DIV1 DIV?2 DIV1 DIVO Teilfaktor
0 DIVO 0 0 0 1

0 0 1 2

0 1 0 4

0 1 1 8

1 0 0 16

1 0 1 32

1 0 64
1 1 1 128

Wie aus Bild 2.16 und Tabelle 2.11 hervorgeht, wird Timer 3 mit den beiden Spezialfunktionsre-
gistern T3CON und T3FD eingestellt. In T3CON wird u.a. der Bindrteiler DIV programmiert, der
im Zusammenspiel mit dem ’fraktionalen Teiler’ die passende Frequenz an den 16-er Teiler der
Schnittstelle liefert. Mit der Kerntaktfrequenz f. ergibt sich dann aus Bild 2.16 die Baudrate

b f, B 2f,
3.0V |:1+T3FD:| 2PV -(T3FD+64) '

64

(2.3)

Die folgende Tabelle 2.12 zeigt eine Liste gebréuchlicher Baudraten im Bereich 9600 bis 230.400
und die bei Timer 3 benétigten Einstellungen zu ihrer Erzeugung. Wie man sieht, bleibt der Fehler
stets deutlich unter 1%, so daB aufgrund der Numerik keine Degradation zu erwarten ist.
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Tabelle 2.12: Baudratenerzeugung mit dem Timer 3 im ADuC832

ideale Baud-

ate CD f. DIV 2°V |  T3CON T3FD reale Fehler
MHz Baudrate in %
230.400 0 16,77 |2 2 82H 09H 229.825 -0,25
115200 0 1677 |3 4 83H 09H 114.912 ~0,25
115200 1 8,388 | 2 2 82H 09H 114.912 ~0,25
115200 2 4,194 |1 1 81H 09H 114.912 ~0,25
57600 0 1677 |4 8 84H 09H 57.456 ~0,25
57600 1 8,388 | 3 4 83H 09H 57.456 ~0,25
57600 2 4,194 | 2 2 82H 09H 57.456 ~0,25
57600 3 2,097 | 1 1 81H 09H 57.456 ~0,25
38400 0 1677 |4 8 84H 2DH 38.480 0,208
38400 1 8,388 | 3 4 83H 2DH 38.480 0,208
38400 2 4,194 | 2 2 82H 2DH 38.480 0,208
38400 3 2,007 | 1 1 81H 2DH 38.480 0,208
19200 0 1677 |5 16 85H 2DH 19.240 0,208
19200 1 8,388 | 4 8 84H 2DH 19.240 0,208
19200 2 4,194 | 3 4 83H 2DH 19.240 0,208
19200 3 2,097 | 2 2 82H 2DH 19.240 0,208
19200 4 1,048 | 1 1 81H 2DH 19.240 0,208
9600 0 1677 |6 32 86H 2DH 9.620 0,208
9600 1 8,388 | 5 16 85H 2DH 9.620 0,208
9600 2 4,194 | 4 8 84H 2DH 9.620 0,208
9600 3 2,097 | 3 4 83H 2DH 9.620 0,208
9600 4 1,048 | 2 2 82H 2DH 9.620 0,208
9600 5 0,524 |1 1 81H 2DH 9.620 0,208
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2.2.1.2 Pulsweitenmodulation

< >
< »

A
_I
v

-

b — L
o | M|
« t, ——— _N... n._T_ C_I_ IU _uk
A
T
Vergleichswert 1
H »Match® ] ] U
Komparator > Aktion$—Pin A
SV |
?c__ Binarzaher, ' (—2oeaul
t
Bild 2.17: Prinzip der Pulsweitenmodulation und zugehdérige Hardware
2N
Vergl.-Wert
0
<>
< T >
2N
/Reload 3
-i Reload 2
| 0

A T, g
Bild 2.18: Grundlegende Timerfunktionen fir die Pulsweitenmodulation
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fyco —*
TO/EXTERNAL PWM CLOCK —] cLOCK PROGRAMMABLE
—
fXTALHS , SELECT DIVIDER
fxTaL — +
16-BIT PWM COUNTER
COMPARE P26
— P2.7
MODE PWMOH/L] |PWM1H/L

Bild 2.19: PWM-Realisierung im Mikroconverter ADuC832

Im folgenden werden beispielhaft zwei verschiedene PWM-Betriebsarten (MODES) untersucht.
Bild 2.20 zeigt eine PWM-Betriebsart, bei der der Zahler stets von 0 bis 65536 aufwarts z&hlt und

dann wieder mit 0 beginnt. Wenn der Basistakt fvco=16,777 MHz=2%* Hz gewahlt wird, erhalt
man eine ’PWM-Ausgangsrate’ von 256 Hz (2%4/21°=25).

— — — 65536

PWN1H/L

PWMoH/L

Bild 2.20: Zweifach-PWM mit 16 bit Auflésung

Das Tastverhaltnis
an den Aus-
gangspins P2.6 und
P2.7 kann individu-
ell programmiert
werden. Wie
Bild 2.20 zeigt,
wird bei jedem Zah-
leriberlauf eine
Vorderflanke an den
Ausgangspins  er-
zeugt. Solange der
Zahlerstand kleiner
als PWMOH/L ist,
bleibt P2.6 auf ,,1“.

Wenn der Z&hlerstand den Wert PWMOH/L erreicht, geht P2.6 auf Null und verbleibt dort, bis ein
weiterer Zéhlerlberlauf auftritt. Entsprechend verhélt sich P2.7 im Zusammenspiel mit PWM1H/L.

Die beiden PWM-Ausgange sind also synchronisiert, d.h. bei jedem Zahlertberlauf beginnt ein

neuer Zyklus mit einer VVorderflanke.
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Wie schon aus Bild 2.17 hervorgeht, kann die PWM in einfacher Weise zur D/A-Wandlung ver-
wendet werden. Die Mdglichkeiten sind um so vielfaltiger, je schneller eine solche Wandelfunkti-
on ist. Hierbei ist die Periodendauer T die entscheidende GroRe, weil der Rekonstruktionstiefpald
nach ihr auszulegen ist — vgl. Bild 2.17.

Die zweite PWM-Betriebsart, die hier untersucht wird, spiegelt das Prinzip der Sigma-Delta-
Wandlung wieder, die spater noch im Detail betrachtet wird. Es wird im weiteren davon ausge-
gangen, daB die PWM-Taktfrequenz 16,777216 MHz (2**Hz) betragt. Das folgende Bild 2.21
zeigt eine Blockschaltung fiir diese spezielle Betriebsart.

PWMOH/L = CO00H

CARRY OUT AT P2.6
16-BIT Ii1|1|101|1|
- | | | |
+ U uut
s | [ [ |
60ns
16-BIT 16-BIT

16.777MHZ —p-| LATCH

—
K—
16-BIT 16-BIT

| | | i | | | |
:>|7 010 0[7]0100

+ CARRY OUT AT P2.7 —+— +—t

wor [ Uy

PWM1H/L = 4000H

Bild 2.21: PWM als ’Sigma-Delta’-D/A-Wandler

Wie man sieht, kdnnen wieder zwei ,,Kanéle** unabhangig voneinander parallel betrieben werden.

Die Kernstlicke des PWM als Sigma-Delta-D/A-Wandler sind ein Addierer und ein Zwischenspei-
cher (Latch). In die SFRs PWMOH/L bzw. PWM1H/L werden jeweils ,,Startwerte* eingetragen,
die dann mit Maximalfrequenz von 2**Hz in den zugehorigen Latches akkumuliert werden. Die
Besonderheit ist hier aber, daB das Latch auf 16 bit begrenzt ist und die Zahlerlberlaufe nicht bei
der Addition berticksichtigt werden, sondern die Ausgangssignale an den Portpins 2.6 und 2.7 dar-
stellen. Man erhélt hier somit schnelle serielle Datenstrome (im 60 ns-Takt) mit 1 bit Auflésung,
wobei der Mittelwert nach passender Tiefpalfilterung das gesuchte D/A-gewandelte Ausgangssig-
nal darstellt.
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Wenn man eine Periode von 2'°=65.536 Taktzyklen betrachtet, ist P2.6 auf ,,1“ fiir eine Zahl von
ZykKlen, die genau dem Inhalt der SFRs PWMOH/L entspricht und auf ,,0* fir (65.536-PWMOH/L)
Zyklen. Das Gleiche gilt fir P2.7 und PWM1H/L.

Die Zahlenbeispiele in Bild 2.21 fiihren mit PWMOH/L= CO00H bzw. PWM1H/L=4000H auf die
jeweils rechts dargestellten Impulsfolgen an den Pins 2.6 und 2.7. Bei fortlaufender Addition von
4000H ergibt sich so z.B. in der unteren Bildhalfte die Zahlenfolge 4000H, 8000H, COOOH und
10000H => 0000H mit Carry = P2.7 = ,,1“ fiir eine Taktdauer. In der oberen Bildhalfte erhalt man
das ,,Komplement* dazu weil PWMOH/L= COO00OH ist. Wurde man PWM1H/L=4001H machen,
dann ergabe sich tber 2'® Additionen genau ein Uberlauf mehr als das regulare Muster
00010001... vorgibt. Die fihrt zu einer geringen Anhebung des Mittelwertes, der die D/A-
gewandelte Ausgangsspannung an Pin 2.7 wiedergibt. Die Auflésung ist 16 bit, wobei jedoch eine
recht lange Periodendauer, namlich 1/256Hz =~ 3,9ms vorliegt.

GeméaR dem Sigma-Delta-Prinzip kann die Wandelgeschwindigkeit bei gleichzeitig verringerter
Aufldsung erhéht werden, indem man eine entsprechende Zahl von LSBs immer auf Null 1a3t. Fur
12 bit Auflésung bleiben also die untersten 4 bit immer Null, d.h. die kleinstmdgliche Inkremen-
tierung des Latch-Inhalts erfolgt in Schritten von 2*=16. Daraus folgt, das die Periodendauer um
den Faktor 16 sinkt bzw. die Wandelrate um diesen Faktor auf 4096 s™* wachst. Werden nur 8 bit
Auflésung bendtigt, dann bleiben die unteren 8 bit stets Null und die Wandelrate wachst auf
256 = 65.5365%, d.h. die Periodendauer ist jetzt rund 15ps.

2.2.1.3 Herausragende Merkmale der PWM-Struktur im 80C166

Int t
Compare Reg. CCx ——p CCxIR —» o
Request
c t - St o
omparator (Mode 3) Port 2 P2.x
y § - »| Latch CCxIO
Reset
- CCMODx . )
npu . . nterrup _
Clock_. CAPCOM Timer Ty M TyIR _’Request ;: Eg 1)_ 15)

Bild 2.22: Die Compare-Modi (MODE 2 und 3) im 80C166

Wir betrachten hier exemplarisch MODE 3, bei dem im Falle eines Uberlaufes des gewahlten Ti-
mers (CAPCOM Timer Ty) ein Reset des zugeordneten Port-Latches erfolgt, so dal’ die entstehen-
de Impulsfolge am zugehdrigen Pin P2.x stets fest auf die Timerlberldufe synchronisiert ist.

Bei einem *Compare-Match’, d.h. wenn Timerstand und Inhalt von Compare-Register CCx (ber-
einstimmen wird dann der zugehdrige Pin P2.x auf ,,1“ gesetzt.

Das folgende Timing- und Impulsdiagramm zeigt ein Beispiel, bei dem nach dem ersten Compare-
Match der Inhalt des Registers CCx von cv1 auf cv2 gedndert wurde. Man kann auf diese Weise
das Tastverhéltnis der Ausgangsfolge dynamisch beeinflussen.
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Contents of Ty

/l = FFFFh
/ / -1 Compare Value cv2

-+ Compare Value cv1

—+ Reload Value <TyREL>

== 0000h
Interrupt
Requests:
TTyIR TCCX|R TTyIR TCCxIRTTyIR
State of
CCxIO:
1
0 x= (0...15)
t . Event #1 Event #2 y= (0, 1)

CCx:=cv2 CCx:=cv1

Bild 2.23: Beispiel fiir den Compare-MODE 3 im 80C166

Uber den beschriebenen Standard-Modus hinaus bietet der 80C166 mit dem Double-Register-
Compare-Mode (DRCM) eine Besonderheit, die in der modernen Antriebstechnik entscheidende
Vorteile bringt. Im DRCM konnen losgeldst von Timeriberldufen bis zu 8 Impulsfolgen mit un-
terschiedlichem Tastverhaltnis programmiert werden, die ohne Softwareeingriffe ablaufen.

» ccxr > :'\:Z::z:
Compare Reg. CCx CCMODx
Mode 1
A 4
Comparator P
F 3
)
Input . Interrupt 2 | Port2 P2.x
Clock | CAPCOM Timer Ty =9 TyIR [=> Request ]  [Toggle’] Laten A'D cexIo
A 4
Comparator -
F 3
Mode O
Compare Reg. CCz CCMODz | x=(0...7)
¥ cczir —»é‘te"“p: z= (8...15)
L y= (0, 1)

Bild 2.24: Blockschaltung zum Double-Register-Compare-Modus

Wie Bild 2.24 zeigt, ist beim DRCM immer ein Registerpaar CCx und CCz (x=0...7 und z=7..15)
involviert, sowie zwei Komparatoren, die die Registerinhalte mit dem Stand von CAPCOM-Timer
Ty vergleichen. Man sagt auch, daR CCx einer ,,Register-Bank 1” und CCz einer ’Register-
Bank 2’ zugeordnet sind. Jedem Register-Paar ist dariber hinaus ein Pin P2.x von Port 2 - auch
mit CCxIO bezeichnet - zugeordnet, wo die programmierte Impulsfolge ausgegeben wird — vgl.
Tabelle 2.13. Zur Initialisierung des DRCM mul jeweils ein Register aus Bank 1 (CCO ... CC7) in
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den Standard-Compare-Modus 1 und das zugehoérige Register aus Bank 2 (CC8 ... CC15) in den
Standard-Compare-Modus 0 versetzt werden.

Tabelle 2.13: Register- und Pinkonfiguration fiir DRCM

Bank 1 Bank?2 Ausgang |Pin
CCO CC8 CCO0IO P2.0
CC1 CC9 CC110 P2.1
CC2 CC10 CC210 P2.2
CC3 CCl1 CC3I0 P2.3
CC4 CC12 CC410 P2.4
CC5 CC13 CC4I0 P2.5
CC6 CCl4 CC6I0 P2.6
CC7 CC15 CC710 P2.7

Wie aus Bild 2.24 hervorgeht wird bei jeder Ubereinstimmung zwischen Timer Ty und einem Re-
gister CCx bzw. CCz ein Kippvorgang (Toggle) im zugeordneten Port-Latch ausgeldst. Falls die
Inhalte von CCx und CCz exakt gleich sind, erfolgt nur ein Kippvorgang.

Contents of Ty:

FFFFh
/ / /_ Compare Value in CCz
/ / Compare Value in CCx

Reload Value <TyREL>

0000h
Interrupt
Requests:
TTyIR TCCX|R TCCZIRTTyIR TCCX|R TCCZIRTTyIR
State of CCxIO: 1
x= (0...7)
0 z= (8...15)
f — y= (0, 1)

Bild 2.25: Timing- und Impulsdiagramm fiir den DRCM

Bild 2.25 zeigt ein Beispiel, bei dem die Inhalte von CCx und CCz konstant bleiben. Man erhalt
dann eine Impulsfolge mit festem Tastverhéltnis am zugeordneten Pin P2.x. Die Ubrigen 7 Pins
von Port 2 kénnen gleichzeitig entsprechende Impulsmuster mit individuell einstellbaren Tastver-
héltnissen ausgeben. Eine dynamische Verstellung ist jederzeit durch Neubeschreiben der Register
zwischen den Compare-Matches maoglich. Dadurch, dal? sowohl bei jedem Compare-Match als
auch bei Timeriberlauf Interrupts generiert werden, konnen mdgliche Kollisionen beim Neube-
schreiben der Register sicher verhindert werden.
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3 Digitalisierung analoger Signale

3.1 Entropie von Nachrichtenquellen

Die Entropie H ist der mittlere Informationsgehalt einer Nachrichtenquelle. H ist empirisch so de-
finiert worden, dal? eine bindre Quelle (mit zwei Zeichen) Hg=1bit hat, wenn die Zeichen mit glei-
cher Wahrscheinlichkeit p(x; 2)=0,5 auftreten.

Bei einer Quelle mit einem Zeichenvorrat x; (i = 1...N) sei die Auftrittswahrscheinlichkeit eines
Zeichens p(xi)

= Die Erfahrung lehrt, dal? der ,,Informationswert* eines Zeichens x; um so hoher ist, je selte-
ner es auftritt, wobei allerdings p(x;) nicht Null werden darf.

Daraus folgt in anschaulicher Weise die Definition der Entropie:

H :ip(xi)-ld(ﬁj [bit] (3.1)

i=1

Aus (3.1) ergibt sich fur den wichtigen Sonderfall einer bindren Quelle unter der VVoraussetzung,
daf p(xy,2)=1/2 ist:

H, =gp(xi).|d£ p(lxi)} =21d(2)+ L1a(2) =1bi (3.2)

(3.2) stellt die Definition der kleinsten Informationseinheit dar.

Allgemein gilt, dal3 die Entropie einer Quelle dann maximal wird, wenn die Auftrittswahrschein-
lichkeit ihrer Zeichen gleich ist.

Entropie der binaren Quelle Am Beispiel der binaren Que”e

/ ~— IRt sich das einfach zeigen.

L

\\ Man sieht in Bild 3.1 sofort, dal}

das Maximum fiur p(x;)=1/2 auf-
\ tritt. Das 1&Bt sich auch analytisch
aus (3.2) ermitteln, wenn man
dort z.B. p(x;)=§ setzt, die Glei-
chung

\ = in¢)+ =828 - g

o
=]

Entropie in Bit —8 >
(=}
3 -
AN

o
~

In2 In2

/

0 0,1 0,2 0,3 04 d,5 0,6 0,7 0,8 0,9 1
Wahrscheinlichkeit ——— >

02 nach & differenziert und das Er-
gebnis Null setzt. Man erhalt

£=1/2.

1
|
|
1
|
[}
T
1
1
1
[}
|
1
1
1
[}
|
1
1
1
1
T
1
1
1
1
1
1
1
1
1
1
1
1
1
1

0

Bild 3.1: Entropie als Funktion der Wahrscheinlichkeit
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3.2 Verarbeitung zeit- und wertkontinuierlicher Signale

a)h T : amax uUnd amin haben

' max__ | physikalische Grenzen:
: A(H) amax bei der Versor-
gungsspannung und
amin beim Hintergrund-
rauschen.

Das bedeutet, daB in
einem technischen Sys-
> ftem nur eine endliche
f, Anzahl Z von
Amplitudenstufen  in
einem Bereich |amax-
amin| Unterscheidbar ist.

v

Bild 3.2: Zeit- und Frequenzdarstellung eines Analogsignals

Unter der Annahme, dal jede der Amplitudenstufen mit gleicher Wahrscheinlichkeit auftritt, kann
die Entropie der Signalquelle einfach berechnet werden:

HAS =1d(2) (3.3)

Um den Informationsgehalt eines Signalausschnitts der Dauer T zu bestimmen, wird die Zahl der
Abtastwerte, die dem Signal innerhalb der Dauer T entnommen werden muB, bendtigt. Sie wird
durch das Shannon‘sche Abtasttheorem bestimmt, das besagt, dafl die Abtastwerte mindestens mit
dem Doppelten der oberen Grenzfrequenz fy zu nehmen sind. Nur dann ist eine fehlerfreie Rekon-
struktion des Analogsignals aus den Abtastwerten moglich. Innerhalb der Dauer T fallen somit
2fyT Abtastwerte an, so dafl man insgesamt

Hur =2 f,-T-1d(Z) bit (3.4)

fur Informationsgehalt des Signalausschnitts erhalt. Die erforderliche Datenrate zum Ubertragen
eines entsprechenden digitalen Signals wére also Hagst bit/s.

3.2.1 Verfahren zur A/D- und D/A-Wandlung

Die Qualitat digitaler Signalverarbeitungs- und Kommunikationssysteme wird wesentlich durch
die Genauigkeit des eingangsseitigen Digitalsignals bestimmt. Die schwerwiegendsten Fehler pas-
sieren in der Regel bei der Analog/Digitalwandlung. Sie sind meist irreversibel, d.h. auch durch
noch so aufwendige Signalverarbeitung nicht mehr korrigierbar.

Fur die A/D-Wandlung sind zahlreiche Verfahren mit einer Reihe von Varianten bekannt. An die-
ser Stelle werden nur die wichtigsten grundlegend behandelt.
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A/D-Wandler-Prinzipien:

= Integrierende Verfahren (Zahlmethode uber alle Amplitudenstufen)

= Sukzessive Approximation (schrittweise Anndherung in Zweierpotenzstufen)

= Flash-Wandlung (Direktwandlung in einem Schritt, mit sehr vielen Komparatoren)

= Pipelining-Prinzip (vereint Geschwindigkeit und hohe Auflésung)

= Sigma-Delta-Prinzip (sehr hohe Aufldsung bei geringem Aufwand auf der Analogseite)

Die meisten A/D-Wandler beinhalten einen D/A-Wandler in einem Ruckflihrungszweig, so dal
die Genauigkeit wesentlich durch die Qualitat dieses Bausteins mitbestimmt wird. Beim Flash-
und Pipelining-Wandler ist die D/A-Komponente nicht auf den ersten Blick erkennbar, weil sie
verteilt realisiert ist.

Einfache D/A-Wandler sind

=  der R/2R-Wandler, dessen Kernstiick ein einfaches Widerstandsnetzwerk ist

= der Pulsweitenmodulator, bei dem ein Analogwert durch das Tastverhéltnis einer Recht-
eckfolge bestimmt wird

3.2.2 Abtastung

Die Aufgabe der A/D-Wandlung ist es, aus einem zeit- und wertekontinuierlichen Analogsignal
ha(t) ein zeit- und wertdiskretes Abbild h(n) zu gewinnen. Die Zeitdiskretisierung, d.h. der Abtast-
vorgang wird beschrieben durch

R (t)=h (1) Y &(t-nT)= 3 h(nT)-5(t-nT) (35)

Die Funktion &(t) in (3.5) reprasentiert den Diracimpuls, der das theoretische Modell des idealen
Abtasters verkorpert. Seine Hohe geht gegen Unendlich, wéhrend die Breite gegen Null strebt und
die gleich Eins ist. Obwohl die physikalische Vorstellung beim Diracimpuls versagt, ist er flr ana-
Iytische Berechnungen hervorragend geeignet. Die Summen in (3.5) beschreiben unendliche
Dirac-Impulsfolgen, wobei die Impulse in &quidistanten Abstanden T auftreten. Anschaulich hat
man einen Impulskamm vor sich, der dem Signal h,(t) zu Zeitpunkten t = nT Proben entnimmt. In
Lehrbiichern zur Systemtheorie wird als Symbol fur eine unendliche Dirac-Impulsfolge oft der
russische Buchstabe 111 verwendet.

ﬁa (t) in (3.5) ist somit nur zu den Zeitpunkten t = nT von Null verschieden. T wird als Abtastin-
tervall oder fa=1/T als Abtastfrequenz bezeichnet. Durch die Multiplikation in (3.5) werden den
Diracimpulsen Gewichte verliehen, die den Funktionswerten von hy(t) an den Stellen t = nT ent-
sprechen, so da® nun fir h, (t) nach Abtastung ﬁa(nT) geschrieben werden kann. In der Praxis
14t man — sofern MiBverstdndnisse ausgeschlossen werden kdnnen — T weg und schreibt verein-
facht h, (n).

Mit h, (n) hat man ein zeitdiskretes aber noch wertekontinuierliches Signal vor sich, das nachfol-
gend einer Quantisierung unterzogen werden muf3, um schlief8lich das gewinschte zeit- und wert-
diskrete Digitalsignal h(n) zu erhalten —s. Bild 3.3.

Nach den Aussagen der Systemtheorie, ist es wichtig, das Abtastraster hinreichend eng zu wahlen.
In der westlichen Literatur wurde die erstaunliche Erkenntnis, daR nur zwei Proben pro Periode der
hdchsten vorkommenden Frequenz eines Signals benotigt werden, um es vollstdndig zu erfassen,
erstmalig 1948 von C.E. Shannon als ,,Abtasttheorem* veroffentlicht. Spatere Recherchen férder-
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ten jedoch zutage, dal3 bereits 1933 der russische Wissenschaftler Vladimir Kotelnikov eine exakte
mathematische Darstellung des Abtasttheorems in einem sowjetischen Konferenzbericht publiziert
hatte, der allerdings der westlichen Welt bis Mitte der neunziger Jahre des letzten Jahrhunderts
unbekannt blieb. Im Jahre 1999 erhielt Prof. Kotelnikov, Mitglied der russischen Akademie der
Wissenschaften, im Alter von 91 Jahren als spate Anerkennung seiner Leistung in Munchen den
Eduard-Rhein-Grundlagenpreis.

Anti-Aliasing  Sample&Hold Digitalsignal

h.(t) O N Th,(n) h(n)
— TP —> ' T : Quantisierung
I I J'

Bild 3.3: Allgemeine Ubersicht der A/D-Wandlungsschritte

Die Herleitung des Abtasttheorems erfolgt in Ubersichtlicher Weise mittels der Fouriertransforma-
tion der unendlichen Dirac-Impulsfolge. Mit der erwdhnten Schreibweise unter Verwendung des
russischen Buchstabens III (sch) erhélt man zunéchst

I (t) = z 5(t-n). (3.6)

Fur die Fouriertransformation folgt dann
mi(t) o—e  IH(f) (3.7)

Offenbar hat man es bei diesem Transformationspaar mit einer ’selbstabbildenden’ Funktion zu
tun. Ein anderes Beispiel einer solchen Funktion ist die Gaullverteilung ( f (x) = e ).

Der Beweis fur (3.7) ist in den meisten Lehrblchern der Nachrichten- oder Systemtheorie zu fin-
den. Hier wird eine kurze anschauliche Darstellung gegeben. Die Gleichung (3.7) kann etwas er-
weitert in der Form

o0

m(t)= Y (t-n) o wW(f)=Y 5(f-n)=3 P gy

N=-—00 N=-—00 N=—o0

geschrieben werden. Wie man sieht, 183t sich die unendliche Dirac-Impulsfolge als eine unendli-
che Summe komplexer sinusférmiger (harmonischer) Schwingungen darstellen. Da die Summati-
on uber ein symmetrisches Intervall (—oo...+0) erfolgt, verschwinden die ungeraden, d.h. die Sinus-
terme und fir die verbleibenden Cosinusterme gilt

m(f)= ie'jsz :1+2-icos(27z'nf), (3.9)
N=—ow0 n=1

wobei fur n=0 noch die Eins berlcksichtigt werden mu. Mit dieser Vereinfachung werden nun
schrittweise Simulationen durchgefiihrt, wobei die Zahl n der beriicksichtigten Schwingungen von
vier auf tausend erhéht wird.
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Bild 3.5: Summation der vier Schwingungen

""""""""

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




Wie Bild 3.5 zeigt, bilden sich bereits flr n=4 deutliche "Nadelimpulse’ heraus, die bei weiterer
VergroRerung von n mehr und mehr die Form eines Diracimpulses annehmen. Das demonstriert
Bild 3.6 schon sehr eindrucksvoll fur n=1000. Die Hohe ist allerdings noch nicht Unendlich, son-
dern betragt 2n+1=2001 in diesem Beispiel, wahrend die Breite aufgrund der grafischen Auflésun-
gen bereits gegen Null zu gehen scheint.

In der Praxis genlgt die ,,unskalierte Darstellung von Dirac-Impulsfolgen gemaR (3.6) ... (3.8)
nicht, sondern es muR méglich sein, ein beliebiges Abtastraster T zu einzufiihren. Das gelingt in
der folgenden Form:

t = t
| — = > 6| =-n 3.10
(7)-Zo(z) 19
Mit der Dehnungseigenschaft des Diracimpulses gilt

5(bt):ﬁ~5(t) fir eine beliebige Konstante b (3.11)

Angewandt auf (3.10) bedeutet das
( j 25( (t—nT) j=|T|-i§(t—nT) (3.12)

Im weiteren interessiert jetzt die Fouriertransformation von (3.12), wobei das Ahnlichkeitstheorem
der FT (Zeitskalierung)

h(bt) Hﬁ H (%j mit einer beliebigen Konstante b (3.13)

zu beachten ist. Man erhalt
LHG) Tl ()= Za‘ T —n)=[T| i5(T(f—$n:
| = . n:w (3.14)
|T|-m25(f——) 25(f——j

Um bei realen Signalen das Abtasttheorem erfullen zu kénnen, ist in der Regel ein TiefpaRfilter -
(TP) in Bild 3.3 — erforderlich, das daflr sorgt, dal? sich oberhalb einer Grenzfrequenz fy keine
Spektralanteile mehr befinden. Der Tiefpal? wird auch Anti-Aliasingfilter genannt, ein Begriff, der
sich bei der Betrachtung des Spektrums des abgetasteten Signals selbst erklart. In der Praxis erfor-
dert die Realisierung des Tiefpasses gelegentlich einigen Aufwand.

Mit den obigen Vorbereitungen kann jetzt das Spektrum I:Ia(f) des Abtastsignals ﬁa (t) durch
Anwendung der Fouriertransformation auf (3.5) bestimmt werden. Nach (3.12) und (3.14) gilt

niﬂt_m):ﬁﬂl(%j | Zé(f——] so daR sich

A 1 n 1 & n
Ha(f)zHa(f)*m'_ 5(f—?j=m2"|a(f—?j (3.15)
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ergibt. Wie man aus (3.15) ersieht, bewirkt die Abtastung mit einer unendlichen Dirac-Impulsfolge
im Zeitbereich eine Faltung des Spektrums Hy( f) im Frequenzbereich mit einer ebenfalls unendli-
chen Dirac-Impulsfolge. Das Ergebnis ist ein unbegrenztes Spektrum I:Ia(f), in dem das Grund-
spektrum Hy( f) unendlich oft wiederholt vorkommt und jeweils symmetrisch bei ganzzahligen
Vielfachen der Abtastfrequenz fa positioniert ist, also bei 0, = fp, + 2fp, ... .

Ware H,( f) nicht exakt bandbegrenzt, wiirden in Bild 3.7 Uberlappungen (Aliasing) auftreten, mit
der Folge, dalR das Originalsignal aus dem Abtastsignal nicht mehr rekonstruierbar ware. Wie
Bild 3.7 zeigt, gelingt dies mit dem eingezeichneten idealen Rekonstruktionstiefpal?.

Rekonstruktionstiefpass

\‘ﬁa(f)
/ NN

| | |
3f, o, 4, f A ¥, Ya 5f,

Bild 3.7: Ausschnitt aus dem Spektrum eines bandbegrenzten Signals nach der Abtastung

Des weiteren ist in Bild 3.7 leicht erkennbar, da mit schnellerer Abtastung, d.h. fa> 2fy, ein Aus-
einanderriicken der Spektren erfolgt, so daR Liicken entstehen. Man spricht dann von Uberabtas-
tung oder Oversampling. Obwohl Uberabtastung auf den ersten Blick nach Verschwendung aus-
sieht lassen sich damit vielféltige VVorteile gewinnen. Der Sigma-Delta-Wandler, der weiter unten
ausfuhrlich behandelt wird, ist ein hervorragendes Beispiel daftr.

3.2.3 Quantisierung

Wahrend die Einhaltung des Abtasttheorems die Mdglichkeit zur vollstandigen, fehlerfreien Re-
konstruktion eines Signals aus den Abtastwerten garantiert, bedeutet der nun folgende Schritt der
Quantisierung eine irreversible Verschlechterung der Signalqualitat. Beim Quantisieren muf3 man
ein Wertekontinuum auf diskrete Stufen abbilden, wobei alle Information ber Zwischenwerte
verloren geht.

Ah (n) Es ist offensichtlich, dal} eine Grobstufung

q zu schlechteren Ergebnissen fiihrt als eine
Feinstufung. In der Praxis wird ein MaR
bendtigt, mit dem man die Qualitat eines
Wandlers beurteilen kann. Dabei hat sich
4A die Angabe eines Signal-Storverhaltnisses
y = bewahrt, das im folgenden hergeleitet wird.
A ha(n) Bild 3.8 beschreibt einen symmetrischen
Quantisierer, der das zeitdiskrete und wert-
v kontinuierliche Eingangssignal hy(n) in ein
A gestuftes, wertdiskretes Ausgangssignal
he(n) umsetzt.

> |

Bild 3.8: Symmetrische Quantisierungskennlinie
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Im dargestellten Beispiel mit vier Amplitudenstufen der Hohe A erkennt man, dal3 sich z.B. ein
Sinussignal mit der maximalen Amplitude Anax=2-A quantisieren lieRe, was allerdings eine sehr
grobe Stufung bedeuten wirde.

Fur praktisch sinnvolle Anwendungen muR die Kennlinie nach Bild 3.8 auf eine um vieles grofere
Zahl k von Amplitudenstufen erweitert werden, wobei dann gilt

k= 2'A+l, (3.16)
A
bzw. A, :%-A (3.17)

Aus der Zahl der Amplitudenstufen 188t sich nun die Aufldsung in Bit angeben:

i_=|d(k)=|d{2’*“—w+1}zld{%} (3.18)
bit A A

Quantisierungsfehler:

Bei Betrachtung der Kennlinie in Bild 3.8 wird klar, daB in jeder Stufe ein Fehler beim Ubergang
vom Kontinuierlichen zum Diskreten vorkommen kann, der jedoch auf eine Stufenhéhe A be-
grenzt ist. D.h. es befinden sich alle Fehler innerhalb eines Intervalls der Breite A. Fur die folgen-
den Untersuchungen ist eine Aussage Uber die Verteilung der Fehler tber diesem Intervall von
Bedeutung. Man bendtigt die Verteilungsdichtefunktion, die angibt, mit welcher Wahrscheinlich-
keit pqy(e) der Quantisierungsfehler einen Wert ¢ innerhalb des Intervalls —A/2...+A/2 annimmt.
Diese Wahrscheinlichkeit ist sicher abhangig vom Signalverlauf, der aber in das gesuchte MaR zur
Qualitatsbewertung so wenig wie moglich eingehen sollte. Um den Ansatz weitgehend allgemein
zu halten — d.h. keine Signalspezifikation vorzugeben — nimmt man eine Gleichverteilung gemaf

P, (&) = %feCt (ij (3.19)

an — s. Bild 3.9. Die Funktion rect(-) be-
schreibt ein Rechteck mit der Héhe und
der Flache Eins, das sich im Koordina-
1 tensystem von —1/2 bis +1/2 erstreckt.

A Wenn die Verteilungsdichtefunktion des
Quantisierungsfehlers bekannt ist, kann
das 2. Moment der Funktion berechnet
werden, das der Leistung Ny des Quanti-
A A sierungsrauschens entspricht.

2 2
Bild 3.9:Verteilungsdichtefunktion des Quantisierungsfehlers

Apq(e)

Die Berechnung ist bei der vorliegenden Form der Verteilungsdichtefunktion einfach und ergibt

0

N, = j p,(£)-e’de =

—00

2
glde = % (3.20)

e >

1
A

N>

In der Praxis kann man mit dem Absolutwert des Quantisierungsrauschens wenig anfangen. Erst
wenn man ihn ins Verhaltnis zu einer Nutzsignalleistung setzt, erhdlt man das aussagekréftige
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Signal-Storverhaltnis. Zur Bestimmung einer Nutzsignalleistung nehmen wir an, daR ein sinus-
formiges Signal mit der Amplitude Amax Vorliegt, das die Quantisierungskennlinie voll ausféhrt.
Ein solches Signal hat die normierte — d.h. an einem Widerstand von 1Q auftretende — Leistung

5, = A (3:21)
Mit (3.18) erhalten wir

A :%. 27 A (3.22)
und damit

S, :%:%-222 A2, (3.23)

Da auch bei der Berechnung der Leistung des Quantisierungsrauschens in (3.20) implizit ein Be-
zugswiderstand von 1 Q vorausgesetzt wurde, lai3t sich jetzt das gesuchte Signal-Stérverhéltnis

S, 1y A

N, 8 A %
angeben. Um die Schreibweise zu vereinfachen, wird anstelle des linearen Signal-Storverhaltnisses

in der Praxis meist ein logarithmierter Wert in dB angegeben. Zur Unterscheidung wird daftr im
weiteren der Begriff Storabstand a verwendet. Es gilt der folgende Zusammenhang:

3
= 2.7 3.24
> (3.24)

d%:lOIg[%leolg(l,S)Jrzo-Z -19(2)=1,76+6,02-Z (3.25)
q

Mit diesem Ergebnis lassen sich in sehr einfacher Weise A/D-Wandler verschiedener Auflésung
(d.h. Bitzahl Z) im Hinblick auf ihr Quantisierungsrauschen miteinander vergleichen. So betrégt
der Storabstand fir einen 8bit-Wandler z.B. rund 50dB, wédhrend man mit 16 bit bereits 98 dB
erreicht. Mit diesen Zahlen kann der Ingenieur in der Praxis etwas anfangen, weil er z.B. weil3, dal3
das menschliche Gehdr einen Dynamikumfang in der GréfRenordnung von 95dB hat. Fir eine qua-
litativ hochwertige Audiosignalverarbeitung missen daher mindestens 16 bit zur Verfligung ste-
hen. Werden dagegen nur 8 bit verwendet, nimmt man ein kraftiges, stérendes Hintergrundrau-
schen wahr, das den GenuR klassischer Musik auf jeden Fall verdirbt.

3.2.4 A/D-Wandelverfahren
3.2.4.1 Integrierende Verfahren (Zadhlmethode Uber alle Amplitudenstufen)
Bild 3.10 zeigt den prinzipiellen Aufbau eines Wandlers nach dem Zahlverfahren. Der Name

) . kommt von dem digitalen
S&H omparetor Zahler dlgltaIeNr Q}[Jsgang Zé&hler, der ein zentrales Ele-
o enable / ment des Wandlers ist. Zu
uil Takt —b / Beginn der Wandlung steht
der Z&hler auf Null und alle N
Wandelzeit: Bits des_digitalen Ausgangs-
i ON Takte signals sind ebenfalls Null.

N

/

D /

Bild 3.10: Integrierender A/D-Wandler nach dem Zahlverfahren
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Der D/A-Wandler im Rickfuhrungszweig liefert deshalb den Analogwert Null and den —Eingang
des Komparators, wahrend der +Eingang die zu wandelnde Spannung u; erhalt, die hier aus Uber-
sichtsgruinden als positiv angenommen wird. Solange u; groRer ist als der Gber den D/A-Wandler
rickgefiihrte Wert, 1auft der Z&hlvorgang weiter, d.h. mit jedem Taktimpuls erhéht sich der Zah-
lerinhalt um Eins. Ebenso wéchst der Analogwert am —Eingang des Komparators, dessen Ausgang
das Freigabesignal (Enable) fur den Zahler liefert (hier ein logischer ,,1“-Pegel). Sobald der riick-
gefuhrte Analogwert die Grol3e der Eingangsspannung u; am Komparator erreicht, kippt dessen
Ausgang auf logisch ,,0 und stoppt den Zahler. Der Wandelvorgang ist beendet und der Digital-
wert steht am Zahlerausgang bereit. A/D-Wandler nach dem Z&hlverfahren ermdglichen heute
Wandelraten bis zu einigen hundert kHz, bei Auflésungen bis ca. 12 bit. Sie sind nicht schnell,
weil fir einen Wandelvorgang 2" Takte fiir N bit Auflosung erforderlich sind (bei 12 bit z.B.
2048). Wegen des einfachen Aufbaus sind sie sehr preisgunstig. Man findet sie deshalb in Anwen-
dungen, wo es um die Digitalisierung von langsamen Signalen einfacher Sensoren (Temperatur,
Position, Feuchte, Druck etc.) geht. Es gibt vielfaltige Varianten des Prinzips nach Bild 3.10. Am
bekanntesten ist das ,,Zweirampenverfahren* (engl.: Dual Slope), mit dem es gelingt, das Wandel-
ergebnis von Bauteiltoleranzen, Offsetspannungen und Streuungen der Taktfrequenz weitgehend
unabhdangig zu machen.

3.2.4.2 Sukzessive Approximation (schrittweise Anndherung in Zweierpotenzstufen)

Bei diesem Verfahren wird mit verhaltnismaRig geringem Zusatzaufwand eine erhebliche Be-
schleunigung des Wandelvorganges erzielt, ohne dabei Genauigkeit einzublRen. Anstelle des Zah-
lers tritt jetzt ein ,,sukzessives Approximationsregister”, in dem die einzelnen Bits des digitalen
Ausgangsignals gesetzt oder rickgesetzt werden. Der Ablauf dieser Vorgange wird tber einen
endlichen Automaten (FSM = Finite State Machine) gesteuert.

S&H Komparator Automat
uo_I FSM 5 Apspljrlc()i?_srrf;\tlfgns-
il Takt Register
T msB[ [ [ -~ | [iss
i Wandelzeit
- N Takte N
Digitalausgang
A N, N bit
D 7 >

Bild 3.11: Prinzip des SAR-Wandelverfahrens

Eingangsseitig hat man in Bild 3.11 den gleichen Aufbau wie inBild 3.10. Das Ausgangssignal des
Komparators bewirkt aber jetzt nicht die Freigabe eines Zahlers, sondern signalisiert der FSM, ob
der riickgefuhrte D/A-gewandelte Wert des Digitalsignals das Eingangssignal u; Ubersteigt oder
nicht.

Zu Beginn einer Wandlung sind alle Bits des SAR auf Null, so daR der Komparator der FSM mit
einem ,,1“-Pegel signalisiert, dal u; groRer als der aktuelle Digitalwert ist. Die FSM setzt darauf-
hin das MSB auf ,,1“. Bleibt der Komparatorausgang danach auf ,,1“, wird das né&chste, niederwer-
tigere Bit des SAR von der FSM gesetzt. Wenn u; den vollen Wertebereich des Wandlers aus-
schopft, ist der weitere Ablauf sehr einfach: Die FSM setzt Bit fur Bit im SAR bis zum LSB und
die Wandlung ist beendet. Kippt jedoch zwischendurch der Komparator, bedeutet dies, dal3 der
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rickgefiihrte Wert zu grof3 ist. Die FSM nimmt dann das gerade gesetzte Bit wieder zuriick und
setzt das nachste niederwertigere. Auch hierbei ist die Wandlung mit Erreichen des LSB beendet.
Der beschriebene Ablauf kann auch leicht fiir den Extremfall, wenn u; gerade nur so grol3 wie das
LSB ist, nachvollzogen werden.

Da in allen Fallen in jedem Taktschritt ein Bit des Ausgangssignals festgelegt wird, ist stets nach
N Takten ein Wandelvorgang abgeschlossen. Fur eine Auflésung von 12 bit werden demnach
exakt 12 Taktzyklen bendtigt, im Gegensatz zu 2048 beim Zahlverfahren. Trotz dieses enormen
Zeitvorteils hat die Wandelrate auch beim SAR-Verfahren Grenzen, denn die maximale Taktfre-
quenz fur die FSM wird ungeféhr durch den Kehrwert der Summe der Verzogerungszeiten von
FSM, SA-Register, D/A-Wandler und Komparator vorgegeben. SAR-Wandler werden fir Wan-
delraten von etwa 500 kHz bis tber 20 MHz bei Auflésungen von 12...16 bit eingesetzt. Sie de-
cken das groRte Anwendungsspektrum ab.

3.2.4.3 Flash-Wandlung (Direktwandlung in einem Schritt mit vielen Komparatoren)

Der Flash-Wandler hat seinen Namen wegen der hohen Geschwindigkeit, die im wesentlichen von
der Reaktionszeit eines einzigen Komparators und der Codierlogik am Ausgang bestimmt wird.
Seine Funktionsweise ist einfach zu verstehen, die Herstellung jedoch extrem aufwendig. Wie
Bild 3.12 zeigt, wird fur jede Amplitudenstufe ein eigener Komparator benétigt, der an seinem
+Eingang die zu wandelnde Eingangsspannung u; und am —Eingang in feiner Abstufung die Refe-
renz erhalt. Fur eine Auflésung von 8 bit sind somit 256 Komparatoren und ebenso viele Ver-
gleichsspannungen noétig. Nach dem Anlegen von u; ist der Wandelvorgang nach einer Kompara-
tor-Durchlaufzeit beendet, da alle Komparatoren parallel arbeiten. Zur Ausgabe gelangt aber nur
das Signal (logischer ,,1“-Pegel) desjenigen Komparators mit der hochsten Vergleichsspannung.
Alle darunter liegenden liefern selbstverstandlich auch ,,1“-Pegel, die aber ignoriert werden mus-

T Uy sen. Die dartber liegenden liefern ,,0%.

*

Die Codierlogik hat somit die Aufga-
be, die Zuordnung eines aus 2" Signa-
2N len der Breite 1-bit auf ein N bit brei-
tes Datenwort vorzunehmen und kann
recht umfangreich werden. Auch hier
kann durch Parallelitat die Durchlauf-
N bit zeit minimiert werden.

—F~—> Flash-Wandler erlauben bei einer Auf-
I6sung von 8 bit Wandelraten von
mehreren hundert MHz. Fir die

")
2

I

VYY

R : N Kommunikationstechnik gibt es Aus-
T ! fuhrungen mit 6 bit, die Signale bis
: uber 1 GHz verarbeiten konnen, d.h.

s

Bild 3.12: Das Flash-Wandler-Prinzip

ihre Wandelrate muf3 groRer als 2 GHz
sein.

g
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3.2.4.4 Das Pipelining-Prinzip

Das in Bild 3.13 dargestellte Pipelining-Prinzip vereinigt die Geschwindigkeit einer Direktwand-
lung (Flash) mit der schrittweisen Erzeugung des digitalen Ausgangssignals. A/D-Wandler nach
diesem Prinzip ermoglichen Wandelraten im Bereich 50...150 MHz, bei Auflésungen von
10...14 bit.

DREG 1,3,5... DREG246....

Takt .|
seH13s5.. | | 1 I | I 1 | 1 ]

sazas. | | 1 | 1 | | | | U,<U, 2 S&H,
1 re

T ll> .O\I __________

Ui~ Uref
SuUB

Bild 3.13: Das Pipelining-Prinzip zur schnellen und hochauflésenden A/D-Wandlung

Pipelining ist in der gesamten Digitaltechnik von grof3er Bedeutung und wurde schon in mehreren
Anwendungen wie Instruktions-Pipelining oder Pipeline im Parallelmultiplizierer betrachtet.

= Pipelining lauft stets nach MalRgabe eines Taktes in mehreren Schritten ab

= In jedem dieser Schritte wird eine bestimmte Funktion autonom durchgefiihrt

= Fir die autonomen Funktionen sind voneinander unabhangige Komponenten nétig
= Die unabhangigen Komponenten verarbeiten parallel verschiedene Daten

= Mit jedem Taktschritt wird nach Fillung der Pipeline ein Ergebnis geliefert

Eine n-stufige Pipeline bendtigt somit n autonome Funktionseinheiten, die moglichst gleich lange
Durchlaufzeiten fur Signale aufweisen sollten. Nach n Taktschritten ist die Pipeline geftllt und
liefert mit jedem Takt ein komplettes Ergebnis, obwohl zu dessen Erzeugung immer n Takte bend-
tigt werden. Das ist moglich, da aufgrund der parallel vorhandenen Funktionseinheiten stets n ver-
schiedene aufeinander folgende Operanden gleichzeitig in der Bearbeitung sind. Der Aufwand fur
Pipelining steckt also in der Parallelisierung, was aus Bild 3.13 sofort ersichtlich ist. Das gezeigte
Beispiel beschreibt einen A/D-Wandler, der in N Stufen von je 1 bit Auflosung Ergebnisse mit N
bit erzeugt. Es gibt zahlreiche Varianten, die sich z.B. durch héhere Auflésung (2 bit, 4 bit) in je-
der Stufe und entsprechend verringerter Stufenzahl unterscheiden. Aus Ubersichtsgriinden behan-
deln wir hier nur 1 bit-Stufen.

In Bild 3.13 erkennt man am Eingang jeder Stufe ein Sample-and-Hold-Glied (S&H). Nach MaR-
gabe des Taktes nehmen diese S&Hs zeitversetzt Abtastwerte der Eingangsspannung u; bzw. der
Ausgangsspannungen ui, der Vorstufen. Wie das Impulsdiagramm links oben in Bild 3.13 andeu-
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tet, werden die S&Hs der ungeraden Stufen jeweils mit einer Taktvorderflanke betétigt, wahrend
die geraden mit Ruckflanken arbeiten. Auf diese Weise steht jeder Stufe rund eine halbe Taktperi-
ode zur Verarbeitung eines Abtastwertes zur Verfligung, wenn ein Takt mit Tastverhéltnis 1:1
verwendet wird. Man erkennt leicht, da3 das nicht optimal ist. Ein Takt mit mdglichst langer ,,1“-
Phase und sehr kurzer ,,0“-Phase stellt mehr Verarbeitungszeit zur Verfligung.

Zur Funktionsbeschreibung wird die erste Stufe betrachtet und angenommen, dal S&H; gerade
mit einer Taktvorderflanke betétigt wurde. Der Abtastwert von u; gelangt an den Subtrahierer
(SUB), der die Referenzspannung Uyt =1/2-Uimax abzieht und das Ergebnis an den Schalter S; lie-
fert. Gleichzeitig vergleicht der Komparator K; den Abtastwert von u; mit der Referenz und liefert
an seinem Ausgang einen logischen ,,1“-Wert, falls u; >Ug ist, ansonsten liefert er ,,0“. Dieser
Digitalwert wird zum einen mit einer Taktriickflanke in das Register DREG; ibernommen und
betétigt zum anderen den Schalter S;. Mit einem ,,1“-Pegel wird der Schalter in die untere Stellung
gebracht, so dal3 der Wert ui-Uyes auf den Eingang eines Verstarkers gelangt, der ihn exakt um den
Faktor 2 verstarkt. S&H, Gbernimmt nun mit der Taktriickflanke 2(u;— Urs). Bei einem ,,0“-Pegel
an K; wird der Schalter S; in die obere Stellung gebracht, so dal} 2u; in die nachfolgende Stufe
ubernommen wird. In das erste Flip-Flop von DREG; wird dann ,,0“ eingeschrieben. Der be-
schriebene Ablauf findet in jeder Stufe gleichzeitig statt, wobei die Ausgangssignale von Stufe zu
Stufe mit Zwei verstarkt weitergereicht werden, so daB z.B. die letzte Stufe 2N’1(ui(N-1)—Uref) er-
hélt. In den Registern DREG;, deren Lénge von Stufe zu Stufe um Eins abnimmt, werden die Ver-
gleichsergebnisse der Komparatoren K; abgelegt und wandern mit jedem Takt nach rechts. Die
letzte Stufe bendtigt somit nur noch ein Flip-Flop. Im Beispiel nach Bild 3.13 ist zu beachten, dal
in den ungeraden Stufen die Datentibernahme jeweils mit einer Taktriickflanke und in den geraden
mit einer Vorderflanke erfolgen muB. Aus der jeweils letzten Stufe der Register DREG; kann nach
kompletter Fillung der Pipeline mit jedem Takt ein fertig gewandelter Digitalwert ausgelesen
werden.

Ein einfaches Zahlenbeispiel soll die einzelnen Schritte noch mal verdeutlichen:

Umax=10V = Us=5V

N=8 (8bit Auflésung)

ui=6 Vv

Um Schreibarbeit zu sparen, wird u; als konstant angenommen, so dal} jeder Wandelvorgang den
gleichen Ausgangswert liefert; sonst mufite die folgende Tabelle 3.1 achtmal dargestellt werden.

Tabelle 3.1: Durchlauf der Ergebnisse durch die einzelnen Wandlerstufen

Stufe 1 | Stufe 2 | Stufe 3 | Stufe 4 | Stufe S | Stufe 6 | Stufe 7 | Stufe 8
ui=6V Ujp=2V Uiz=4V Ujs=8V Uis=6V Uig=2V Uiz=4V Uig=8V
Ui>U et Ui2<Uret Uis<Ure | Uig>Uret Uis>Uret Uig<Uret Uiz<Urer | Uig>Urer

Up=2-1V | Uj3=2-2V | Ujy=2-4V | U;s=2-3V | U;p=2-1V | Uujz=2-2V | U;g=2-4V
Ki:,,1% K,: ,,0% Ks: ,,0 Kg:,,1% Ks: ,,1“ Ks: ,,0" K;:,,0¢ Ksg: ,,1“
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Tabelle 3.2: Schrittweiser Aufbau der Ergebnisse in den Registern der einzelnen Stufen

DREG; | DREG2 | DREGs | DREG4 | DREGs | DREGs | DREG7 | DREGs
1000 0000 | 000 0000 00 0000 00000 0000 000 00 0
1100 0000 | 000 0000 00 0000 00000 0000 000 00 0
1110 0000 | 000 0000 00 0000 00000 0000 000 00 0
1111 0000 | 000 0000 00 0000 1 0000 0000 000 00 0
1111 1000 | 000 0000 00 0000 11000 1000 000 00 0
1111 1100 | 000 0000 00 0000 11100 1100 000 00 0
1111 1110 | 000 0000 00 0000 11110 1110 000 00 0
1111 1111 | 000 0000 00 0000 11111 1111 000 00 1

GemaR Tabelle 3.2 flllen sich die Ergebnisregister in acht Taktschritten. Jetzt ist die Pipeline voll,
so daB die Ausgangsstufen der Register DREG; (jeweils rechts) mit jedem folgenden Takt ein
komplettes Wandelergebnis liefern. Im dargestellten Beispiel kommt nattrlich achtmal der gleiche
Digitalwert 10011001 heraus. Er entspricht der Spannung up=5,9766V.

Tabelle 3.3: Bestimmung des gewandelten Digitalwertes zum Vergleich

5V 512 5/4 5/8 5/16 | 5/32 | 5/64 | 5/128 Up
0 0 1 1 0 0 1
0 0 0,625 | 0,3125 0 0 0,0391 | 5,9766

Wie man sieht, liegt der Fehler mit 23,4mV in der GroRenordnung von % LSB (1 LSB£39,1mV).

3.2.5 Konventionelle Verfahren der D/A-Wandlung

U, 2" 2 v 21 |
O _____
;MSB ; i LSB
N / / /
Digita/lwert(é é _____

Bild 3.14: Prinzip der D/A-Wandlung mit Stromquellen

Bild 3.14 verdeutlicht das Prinzip eines einfachen stromquellenbasierten Wandlers. Die Hauptbe-
standteile sind N Stromquellen, deren Strome in Zweierpotenzen abgestuft sind. Nach MalRgabe
eines N bit breiten Digitalwertes
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N-1
dy=>b-2", mith e{01}
i=0

Die Funktionsweise
konventioneller D/A-
Wandler ist generell
einfacher zu verste-
hen als die der A/D-
Wandler. Die techni-
sche Realisierung
kann jedoch bei ho-
hen  Anforderungen
an Geschwindigkeit
und Genauigkeit sehr
komplex und auf-
wendig werden.

(3.26)
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werden die eingezeichneten Schalter betétigt, d.h. geschlossen falls bj=1 vorliegt und gedffnet fir
bi=0. Alle Strome, die Uber die Schalter kommen, flieRen auf den —Eingang des Operationsverstér-
kers, so daR dessen Ausgangsspannung den Wert

—-u,=R-1 ~[Nfbi 2‘} (3.27)

i=0

annimmt.

3.2.5.1 Der R/2R-Wandler

Beim dem in Bild 3.15 dargestellten R/2R-Wandlerprinzip, das seinen Namen vom dem Wider-
standsnetzwerk hat, in dem nur zwei verschiedene Werte vorkommen, die zudem exakt im Ver-
héltnis 1:2 stehen, wird wiederum am virtuellen Nullpunkt eines Operationsverstarkers eine
Stromsumme gebildet, so da am Ausgang eine dazu proportionale Spannung ua auftritt. Im Un-
terschied zu Bild 3.14 haben die durch die einzelnen Bits des Digitalwertes betétigten Schalter hier
zwei Positionen, d.h.
bei bi=0 besteht eine

Uref/2 Uref/4 UrefIZN'Z Uref/ZN’1
Upes R l » /R Lo R R Verbindung zur Mas-
se, die den Strom auf-
2R 2R 2R 2R 2R R nimmt, und bei b=1
L

flielt der Strom auf
den virtuellen Null-
punkt des OP, so dal}
Spannungs- und
Stromverhaltnisse im
Netzwerk stets unab-
héngig von den Schal-
terstellungen sind. Wie
man aus Bild 3.15
erkennt, liefert das
LSB z.B. den Strom

N

Digitalwerti

Bild 3.15: D/A-Wandler nach dem R/2R-Prinzip
U U

l o = 2N71r'ef2R - 2Nr-efR , (3.28)
und das MSB
U
| oo —ref 3.29
MSB 2R ( )

Fur einen N bit breiten Digitalwert nach (3.26) erh&lt man dann

-1 N-1
u, =R- {Z Y . 2} l;fef b2 (3.30)

N
|02 i=0
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3.2.5.2 Sigma-Delta-Prinzip zur A/D-Wandlung

Wenn es darum geht, hochauflésende Analog-Digitalwandler (mit Gber 20 bit) zu bauen, die kos-
tenglnstig und integrierbar sind, dann kommt eine Technik zum Einsatz, die Sigma-Delta-Prinzip
genannt wird. Obwohl die Grundlagen schon 1962 bekannt waren, hatten Sigma-Delta-Wandler
(2AW) in der Vergangenheit kaum Bedeutung. Erst mit den Mdglichkeiten der Hochintegration
(VLSI-Technologie) konnten flr das Sigma-Delta-Prinzip umfangreiche Anwendungsgebiete er-
schlossen werden. Denn eine entscheidende Anforderung an moderne A/D-Wandler ist die Kom-
patibilitat mit hochintegrierter digitaler Signalverarbeitungshardware. Am glnstigsten ist diese
Anforderung zu erfullen, wenn sowohl Analog- wie auch Digitalteil auf einem Stiick Silizium mo-
nolithisch integriert werden kdnnen. Das gelingt mit dem Sigma-Delta-Wandler, weil er umfang-
reiche digitale Filterung bendtigt, aber nur wenige analoge Komponenten, an die keine besonders
hohen Anforderungen zu stellen sind. Rund 90% der Siliziumflache eines Sigma-Delta-Wandlers
beinhalten rein digitale Funktionen.

Die standig wachsende Anwendung leistungsfahiger digitaler Signalprozessoren (DSP) hat den
Einsatz von Sigma-Delta-Wandlern stark forciert, weil sie mit dem DSP monolithisch integrierbar
sind. Durch die digitale Realisierung der Schliisselkomponenten erreicht man hohe Auflésung bei
sehr geringen Parameterstreuungen. Eine Nachbearbeitung, z.B. durch Laser-Trimmen — wie sie
fur Prézisionswandler in andern Technologien hdufig bendtigt wird — ist beim ZA-Wandler nicht
erforderlich.

Das Integrieren gewohnlicher A/D-Wandler zusammen mit schnellen Digitalschaltungen erreicht
bei etwa 12bit eine Grenze, weil Probleme der elektromagnetischen Vertraglichkeit (EMV) zuta-
ge treten, die sich als schwer beherrschbar erweisen. Zudem wird hohe Prézision von der Refe-
renzspannungsquelle, dem D/A-Wandler und dem Komparator gefordert. Die summierten Fehler
miussen stets kleiner als eine halbe Amplitudenstufe (= %2 LSB) bleiben. Bei einem 10 bit-Wandler,
der z.B. eine maximale Eingangsamplitude von 1V verarbeiten kann, entspricht das LSB ca. 1mV.
Storspannungen in dieser GroRenordnung entstehen sehr leicht, wenn in unmittelbarer N&he digita-
le Signale mit steilen Flanken und einem Spannungshub von 3,3 oder gar 5V gefiihrt werden.

Das Sigma-Delta-Prinzip umgeht all diese Probleme, dadurch daR eine hohe Uberabtastung mit
einer extrem groben Quantisierung kombiniert wird. In Bild 3.16 sind vorab die wesentlichen
Funktionsblécke dargestellt, die im weiteren detailliert behandelt werden. Man sieht, dal} keine
Referenzspannung bendtigt wird. Der Komparator entscheidet nur Gber das VVorzeichen, d.h. er hat
die Schwelle Null und liefert ein ,,1“-Bit, wenn das Eingangsignal positiv ist und ansonsten ein
,0“-Bit.

Integrator Komparator
x f, () 1 digitales | ¢ w/p
(—)— I — --- j‘ --- . s —+—>Dezimations-+—>( )
6,AMHz [  Filter 100Kz
1-bit (1bit) (16bit)
D/A

Bild 3.16: Einfuhrungsbeispiel zum Sigma-Delta-Wandlerprinzip

Der D/A-Wandler in der Ruckflhrung ist praktisch eine direkte Verbindung. Summierer und In-
tegrator kdnnen zusammen in Form eines Operationsverstéarker realisiert werden. Eine Analyse der
links eingerahmten Schaltung — die weiter unten durchgefuhrt wird — zeigt, dal3 das Quantisie-
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rungsrauschen, das wegen der extrem groben Stufung hier eine ganz erhebliche Leistung hat, zum
einen eine spektrale Spreizung (durch Uberabtastung) und zum anderen eine spezielle Formung
(engl.: Noise Shaping) erfahrt. Diese beiden Effekte bewirken, dal3 der gréfite Teil der Rauschleis-
tung zu sehr hohen Frequenzen hin verschoben und so das interessierende Frequenzband quasi
rauschfrei gemacht wird. Dazu dient das im rechten Teil von Bild 3.16 eingezeichnete digitale
Dezimations-Filter. Es erfullt zwei Aufgaben: Die unerwiinschten Rauschanteile werden weggefil-
tert und die Uberabtastung wird schrittweise reduziert. Auf diese Weise erhalt man aus einem
schnellen, aber nur 1 bit breiten Datenstrom y(n) schlielflich das gewiinschte hochaufgeldste und
verlangsamte Digitalsignal x(n).

Die Anforderungen an den Anti-Aliasing-Tiefpal3 in Bild 3.3 konnen durch Erhohen der Abtast-
frequenz Uber die Nyquistrate hinaus abgemildert werden. Neben der Unterdriickung von Aliasing
stellt die Quantisierung bei gewdhnlichen hochauflésenden A/D-Wandlern ein nicht zu unter-
schatzendes Problem dar. Allein die Bereitstellung einer hinreichend exakten Referenz ist bei ei-
nem 16 bit-Wandler mit £1V Eingangsspannungsbereich schon eine Herausforderung, da eine
Quantisierungsstufe nur 30V umfalt. Auch die Linearitdtsanforderungen an die analogen Kom-
ponenten machen bei der Herstellung sehr zu schaffen. In der Regel kommt man ohne nachtragli-
che Laser-Trimmung nicht aus, was sich entsprechend auf die Herstellungskosten niederschlagt.

Grundsatzlich ist jeder Quantisierungsprozel3 fehlerbehaftet. Unter Annahme einer Gleichvertei-
lung des Fehlers innerhalb einer Quantisierungsstufe wurde mit (3.20) die Leistung des Quantisie-
rungsrauschens berechnet, wobei das Quantisierungsintervall A sich nach (3.17) aus der maxima-
len Eingangsspannungsamplitude ergibt. Geht man davon aus, dal} das Quantisierungsrauschen im
interessierenden Frequenzbereich weil ist, d.h. spektral gleichmafRig in einem Intervall der Breite
fa=2-fg verteilt ist, dann ergibt sich die spektrale Leistungsdichte
. A2 _ A2
v 12-f, 24-f

(3.31)
g

fur das Quantisierungsrauschen. Mit diesen Betrachtungen koénnen jetzt die Begriffe Over-
sampling und Dezimation erldutert werden. Wahrend ein gewohnlicher A/D-Wandler in einem
einzigen Abtastintervall die Quantisierung des Abtastwertes mit der vollen Genauigkeit von Z bit
= 2% Stufen vornimmt, verwendet ein Wandler mit Oversampling eine Vielzahl aufeinander fol-
gender grob quantisierter Daten, um in einem DezimationsprozeR, der rein digital erfolgt, einen
schrittweise genauer werdenden Schétzwert des analogen Eingangssignals zu erhalten. Die Ge-
schwindigkeit, mit der der Schatzwert verfugbar wird, néhert sich in der Regel der Nyquistrate
eines gewohnlichen Wandlers.

Worin liegen die wesentlichen Vorteile des Oversampling?

Lart man die Quantisierung zunéchst auller acht, dann ergeben sich bereits unmittelbare Vorteile
des Oversampling fur die Realisierung des Anti-Aliasingfilters. Beim Wandeln mit Nyquistrate
werden dem Signal bekanntlich Abtastwerte mit einer Rate entnommen, die mindestens dem Dop-
pelte der hochsten vorkommenden Frequenz entspricht. So erlaubt es beispielsweise eine Abtastra-
te von 48kHz, Signale mit Frequenzen bis etwa 22 kHz ohne Aliasing zu verarbeiten. Das Filter
mul zumindest im interessierenden Frequenzband (ca. 20 kHz fur Audioanwendungen) eine fla-
che Ubertragungsfunktion und einen linearen Phasenverlauf aufweisen. Um Aliasing sicher zu
verhindern, missen fiir eine Auflésung von 16 bit - bei einer Abtastrate fa=48 kHz - alle Frequen-
zen Uber 24 kHz um mindestens 96 dB gedadmpft sein. Diese Anforderung ist mit einem analogen
TiefpaRfilter sehr schwer zu erfiillen. Bild 3.17 a) zeigt die bendtigte Ubertragungsfunktion eines
analogen Anti-Aliasingfilters bei Abtastung mit der Nyquistrate, wahrend in b) das Spektrum des
digitalisierten Signals dargestellt ist.
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H(f) 22k

. : : : > fIlkHz
24 48 72 96
(a) Anti-Aliasingfilter fiir Abtastung mit Nyquist-Rate
(1)
v | v ! \/ > flkHz
24 48 72 96
(b) Spektrum nach Abtastung mit f ,=48kHz
1(1)
‘ ! / ! \ > flkHz
24 48 72 96
(c) Spektrum nach Abtastung mit f,=96kHz
H (1)
—'\[ 74k
: : . | > f/kHz
22 48 72 96
(d) Anti-Aliasingfilter bei zweifacher Uberabtastung
O
i ..""'--ji:::, o f 74k ---------
,I ............. - : .............. ' R f/kHZ

(e) Spektrum nach zweifacher Uberabtastung mit f ,=96kHz

4 22k

» flkHz
24

(f) Benétigtes Digitalfilter fiir eine 2:1 Dezimation
Bild 3.17: Vergleich zwischen Abtastung mit Nyquistrate und zweifacher Uberabtastung
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Wird nun die Abtastfrequenz verdoppelt, d.h. fo=96 kHz, dann muf3 das Anti-Aliasingfilter nur
noch Signale lber 74 kHz ,,beseitigen®, und lediglich bis 22 kHz einen flachen Verlauf der Uber-
tragungsfunktion haben - s. Bild 3.17 c). Die Realisierung dieses Filters ist erheblich einfacher,
weil eine Ubergangsbereich von 52 kHz (22...74 kHz) zum Erreichen der 96 dB Dampfung zur
Verfugung steht, d.h. es genugt eine erheblich flachere Filterflanke.

Da jedoch die endgultige Abtastrate wieder 48 kHz sein soll, wird ein so genanntes Dezimations-
filter benotigt, das im Gegensatz zum Anti-Aliasingfilter rein digital realisiert wird. Bild 3.17 d)
veranschaulicht die Anforderungen die bezlglich des Frequenzgangs bei fa=96 kHz an das analoge
Anti-Aliasingfilter zu stellen sind und unter e) ist das Spektrum des abgetasteten Signals darge-
stellt. Bild 3.17 f) zeigt schlielflich den Frequenzgang, den ein digitales Dezimationsfilters haben
muB, damit eine Reduktion der Abtastrate auf fa=48 kHz erfolgen kann.

Uber die zweifache Uberabtastung hinaus, die anhand von Bild 3.17 betrachtet wurde, kann eine
weitere Erhohung der Abtastrate um einen Faktor n > 2 weitere Vorteile bringen. Bild 3.18 a)
zeigt, daB sich die Anforderungen an einen Anti-Aliasing-Tiefpal3 sehr stark vermindern. Eine
hohe Dampfung mul} erst oberhalb einer Frequenz fa-fy erreicht werden. In Bild 3.18 b) ist das
Spektrum des gesamten Quantisierungsrauschens und (schraffiert) der Bereich von -fg...f; des so
genannten Basisbandrauschens, das nach dem Dezimationsprozel verbleibt, dargestellt.

Frequenzgang des Anti-Aliasing Tiefpasses

o
1
'

>

S
e
-

7 T ; > f
(@)
N(f)
A

Ta2 T A ];/2) /
(b)

Bild 3.18: Die Auswirkungen von sehr starker Uberabtastung

Hinsichtlich des Quantisierungsrauschens wirkt Oversampling wie ein Bandspreizverfahren
(engl.: Spread Spectrum Technique). Wie Bild 3.18 b) zeigt, wird die Rauschleistung dabei Uber

ein Frequenzband der Breite fa=n-2fy verteilt, so dal sich mit (3.20) und (3.31) die Rauschleis-
tungsdichte

A? A2
f = = y
n,(f) 12-f, 24-n-f,

5 fo nfy
fur |f| < 7’“ = und sonst 0 (3.32)

ergibt. Das Nutzband, das spater digital zu verarbeiten ist, wird durch digitales Filtern und Dezi-

mation auf die Bandbreite 2fy reduziert. Damit ist auch eine Reduktion der Rauschleistung in die-
sem Band auf
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fg 2 2
A°-2f A
No= | “q(f)df=24,n_fgg=12_n (333)

verbunden. Im Vergleich zum gewohnlichen A/D-Wandler mit der Abtastrate fo=2fy bietet n-fache
Uberabtastung somit eine Rauschleistungsreduktion um den Faktor

A%.12.n
12a7 " (.59

Die entscheidenden Vorteile hoher Uberabtastung sind also
. geringe Anforderungen an einen Anti-Aliasing-TiefpaR vor dem Wandler
. Reduktion des Quantisierungsrauschens

Aus letzterem &Rt sich anhand von (3.24) und (3.25) ableiten, dal? man den Dynamikbereich (bzw.
die Auflésung) eines A/D-Wandlers mittels Uberabtastung erweitern kann, denn bei n-facher
Uberabtastung folgt fiir das Signal-Stérverhaltnis mit (3.24) und (3.34)

{s_} n .g.gzz, (3.35)

q

bzw. in der logarithmischen Darstellung

diB ~1,76+6,02-Z +10-1g(n) (3.36)

Wie man sieht, ergibt eine vierfache Uberabtastung genau ein Bit mehr, da 101g(4)=6,02 ist, d.h.
man konnte in (3.36) den letzten Term weglassen und Z um Eins erhéhen. Um 2 bit zu gewinnen,
muB bereits eine 16-fache Uberabtastung erfolgen.

Im weiteren fiihren vertiefte Betrachtungen der Uberabtastung in Verbindung mit der Deltamodu-
lation auf das bereits in Bild 3.16 angedeutete Sigma-Delta-Wandlerkonzept. Der AW ermdglicht
einen sehr flexiblen Austausch von Geschwindigkeit gegen Auflosung. Entsprechend Bild 3.16
liegt am Ausgang des ersten Wandlerabschnitts zunéchst ein lediglich ein 1bit breiter Datenstrom
vor, der allerdings eine hohe Rate aufweist. Das folgende Dezimationsfilter ist dann fur den Aus-
tausch von Geschwindigkeit gegen Auflésung zustandig. Zur quantitativen Analyse des ersten
Funktionsblocks in Bild 3.16, der aus dem Analogsignal x(t) die Bitfolge y(n) erzeugt, wird zu-
nachst die Deltamodulation betrachtet.

3.2.5.2.1 Die Deltamodulation

Ausgangspunkt der Entwicklung von Sigma-Delta-Wandlern war die Deltamodulation. Das Prin-
zip der Deltamodulation ist die Quantisierung der Anderung eines analogen Eingangssignals von
Abtastwert zu Abtastwert. Also nicht der Absolutwert des Eingangssignals wird jeweils komplett
in ein aquivalentes Digitalsignal umgesetzt, sondern nur die - normalerweise sehr kleine als Delta
bezeichnete - Anderung des Analogsignals von Abtastzeitpunkt zu Abtastzeitpunkt. Bild 3.19 a)
zeigt die Blockschaltung eines Deltamodulators und Beispiele fir typische Ein- und Ausgangssig-
nale. Der Deltamodulator besteht aus einem 1 bit-(Vorzeichen)-Quantisierer, der im Takt der Ab-
tastrate fa=1/T das digitale Ausgangssignal y(t) liefert. y(t) wird einem Integrator zugefuhrt, dessen

Ausgang einen Schatzwert X (t) fiir das analoge Eingangssignal x(t) liefert. Der Summierer X lie-

fert das Differenzsignal x(t)—i(t) an den Quantisierer, der bei x(t)—i(t) >0 ein ,,H“-Bit und
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sonst ein ,,L“-Bit in den Datenstrom y(t) einfligt. Die Signalbilder zeigen leicht nachvollziehbar
die Funktion. An flachen Stellen des Eingangssignals weist y(t) haufige Bitwechsel auf (Mittelwert
~ 0). Bei steilen Flanken von x(t) bleibt y(t) dagegen tber mehrere Abtasttakte gleich. Die Demo-
dulation eines deltamodulierten Signals ist denkbar einfach wie Bild 3.19 b) zeigt: y(t) wird inte-
griert, so dal® wie im Modulator Y(t) entsteht, das den Verlauf des urspriinglichen Analogsignals

x(t) approximiert. Durch Tiefpaffilterung wird schlieflich x(t) aus X (t) zurtickgewonnen.

Einbit-Quantisierer
fa

_ l Ausgang

nalog- (t)-x(1)
A;igrlwa? x(t)l+< :_) ' | il

-

X(t)
,’/ y(t) x(t Analogsigna/\
| SN J‘ ( Tiefpass F———> \_/ >t

Modifikation der Sigma-Delta-Modulation zum Aufbau von A/D-Wandlern

Bei der Deltamodulation und -demodulation werden u.a. zwei Integratoren benétigt — wie aus
Bild 3.19 hervorgeht.

Weil Integrieren eine lineare Operation ist, kann der Integrator vom Eingang des Deltademodula-
tors ohne Veranderung des gesamten Systemverhaltens auch an den Eingang des Modulators ver-
schoben werden — s. Bild 3.20. Wegen der Linearitat von Integration und Summation ist jetzt ein
Vereinfachungsschritt méglich, der in Bild 3.21 gezeigt ist. Das Ergebnis ist praktisch schon der
Grundaufbau des Sigma-Delta-Wandlers. In einem letzten Modifikationsschritt wird der Kanal
weggelassen und eine direkte Verbindung zwischen Modulator und Demodulator hergestellt — s.
Bild 3.22. Da nun ein rein digitales Signal vorliegt, kann der analoge Tiefpal? durch ein digitales
Filter ersetzt werden, das schrittweise auch eine Dezimation vornimmt. Die Ruckfiihrung zum
Summationsknoten ist ein D/A-Wandler mit 1 bit Auflésung, der lediglich die Aufgabe hat, den
Logikpegel des digitalen Ausgangssignals an den Pegel des Eingangssignals anzupassen.

b) Demodulation
Bild 3.19: Deltamodulation und -demodulation
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Einbit-Quantisierer

fA

Analog- ‘L Ar-]a|0?_
signal + — — _ signa

3 I —>(2 > ., Kanal“—>| Tiefpass [—>

Modulation Demodulation
Bild 3.20: Zusammenfassung von Modulation und Demodulation
Einbit-Quantisierer
fA
Analog- »L Ar_1a|og-
signal > — _ signal
@ I E —>» Kanal“—>| Tiefpass [——>

T Modulation Demodulation

Bild 3.21: Reduktion auf einen Integrator

Quantisierungsrauschen
N(s)

J v
X(S) ;@ > 1/s —;®+ * Yo >| Tiefpass &)

Bild 3.22: Aufbereitung zur Analyse mittels Laplacetransformation

Hinter dem Summationsknoten flihrt der AW eine Integration der Signaldifferenz x(t)—?(t),
die dem Quantisierungsfehler entspricht, durch und quantisiert das Integrationsergebnis. Obwonhl
der Fehler wegen der groben 1 bit-Quantisierung ziemlich groB ist sind trotzdem hochaufgel6ste
Wandelergebnisse aus dem digitalen Datenstrom zu erhalten. Dazu ist es erforderlich, Uber zahl-
reiche Abtastperioden zu mitteln. Diese Aufgabe erfllt das digitale Dezimationsfilter.

Eine Analyse des Verhaltens eines AW mit Hilfe der Laplacetransformation kann anhand von
Bild 3.22 durchgefiihrt werden.

Die Ubertragungsfunktion H(s) fiir das Nutzsignal ergibt sich fiir den Fall, da das Quantisierungs-
rauschen N(s)=0 ist zu

H (S)=%=i (337)

1+s’

d.h. es liegt TiefpaBverhalten vor. Fur X(s)=0 kann die Rauschubertragungsfunktion R(s) ermittelt
werden. Es ist
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_Y(s)

R(s)= N(s):m'

S

(3.38)

Das Rauschen wird also durch HochpaRfilterung beeinflulRt. Die Resultate sind anschaulich in
Bild 3.23 zusammengefalit. Im rechten Teil des Bildes erkennt man das, was unter dem Begriff

A Signal

> f

A Rauschen

> f

Bild 3.23: Anschauliche Darstellung der Wirkung eines XA-Loops

’Noise Shaping” zu
verstehen ist. Man
sieht, dafl der AW
die Rauschleistung zu
héheren  Frequenzen
hin verschiebt und sie
gleichzeitig bei tiefen
Frequenzen sehr stark
absenkt.

Die bisherige Analyse beschrénkt sich auf einen XA-Loop 1. Ordnung. Weiter unten werden Loops
mit hoherer Ordnung (bis zur 3.) betrachtet, die sich im wesentlichen vom Loop 1. Ordnung
dadurch unterscheiden, dall der Noise Shaping Effekt weiter verstarkt wird, d.h. das Rauschen
gemal Bild 3.23 wird im unteren (interessierenden) Frequenzbereich noch mehr abgesenkt und
erscheint dafir verstarkt im oberen Bereich, der schon weit aullerhalb der Nutzbandbreite liegt.
Bei Betrachtung von Loops hoherer Ordnung ist die Anwendung der z-Transformation von Vor-
teil. Deshalb wird diese zunédchst auf den bekannten Loop 1. Ordnung angewendet.

Quantisierungsrauschen

Integrator

1(2)

D)

Quantisierer

Q)

L _Y@)

z—l

<

Bild 3.24: Darstellung eines XA-Loops 1. Ordnung fiir die Analyse mittels z-Transformation

Mit den in Bild 3.24 eingefilhrten Bezeichnungen und der Ubertragungsfunktion 1(z) des Integra-
tors erhalt man fir die z-Transformierte des Ausgangsignals

Y(2)=Q(2)+1(2) [ X (z)-2"-Y (2)].

Diese Gleichung kann einfach nach Y(z) aufgeldst werden und es ergibt sich
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1 (2) 1

Y =X(z) —~1L - -
(2)=X(2) 1+I(z)-zl+Q(Z) 1+1(z)- 27 (3.40)
Da die z-Transformierte eines idealer Integrator durch
1
1(2) =
(2) e (3.41)

gegeben ist, folgt fir den Ausgang A-Loops 1. Ordnung
Y (z)=X(2)+(1-2")-Q(2) (3.42)

Das Quantisierungsrauschen wird also einer Differentiation (1-z™) unterzogen, die dafiir sorgt, daf
die Rauschleistung zu hoéheren Frequenzen hin verschoben wird. Unter der Voraussetzung, daf3
eine hohe Uberabtastung des analogen Nutzsignals x(t) vorliegt, kann das zu hohen Frequenzen
verschobene Quantisierungsrauschen jetzt mittels digitaler Tiefpal¥filterung beseitigt werden, ohne
dal’ dabei das Nutzfrequenzband beeinflut wird. Diese Filterung ist eine entscheidende Vorberei-
tung fur den Dezimationsprozel3. Nach Abschlul der Dezimation verbleibt am Ausgang nur noch
der Frequenzbereich von 0...fg, so da nunmehr ein Vergleich mit konventionellen Wandlern ohne
Uberabtastung maoglich ist. Obwohl bereits fiir einen ZA-Loop 1. Ordnung das Quantisierungsrau-
schen im Nutzband erheblich geringer ist als beim Wandler mit Nyquistrate werden die fir eine
16 bit Auflésung benétigten 96dB noch nicht erreicht. Deshalb ist es fir den Aufbau von XA-
Wandlern fir Audioanwendungen erforderlich, ZA-Loops hoherer Ordnung einzusetzen. Mit ei-
nem Loop 3. Ordnung — der im weiteren analysiert wird - erreicht man schlie3lich den gewtinsch-
ten Storabstand von 96dB.

Q1 ina
Y=X+(1~2Z o)
Integrator F;i{c'mparator ( )J 3
- Hl 3 C o

n Y
4
]

Qn integrator Differen- )
H tiator )
- l H q 4

@:

Py
(

0

W

Q2 RN P sifaren-] [Oifferen-
r eren eren
@ Integ‘;.-r"ator 2 rator] tiator | tiator
- : Hg Hg
D/A—z""

Bild 3.25: Darstellung eines A-Loops 3. Ordnung fir die Analyse mittels z-Transformation
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Fur das Ausgangssignal C; des ZA-Loop 1. erster Ordnung in Bild 3.25 erhalt man
Cl(z)=X(2)+(1—z’1)-Q1(z) (3.43)

Wenn mehrere XA-Loops erster Ordnung kaskadiert werden, um eine héhere Ordnung zu erhalten,
dann ist das Signal, das jeweils zu der nachstfolgenden Schleife gefuhrt wird, stets der ,,Storterm*
aus der gerade betrachteten Schleife. Dieser Stérterm —Q; ist die Differenz zwischen Integrator-
und Quantisiererausgangssignal, d.h. P1—C; in Bild 3.25. Im 2. Loop sind die Eingangssignale —Q;
und Q2 und man erhélt am Ausgang

C,(2)=-Q(2)+(1-2)-Q,(2), (3.44)
und entsprechend am Ausgang des dritten A-Loops:
Cy(2)=-Q,(2)+(1-2")-Qs(2). (3.45)

Aus(3.43) ergibt sich

C.(2)-X(2)

QA2)=—"157 (3.46)
Damit erhélt man aus (3.44):
X(z)-C
CZ(Z): (i)_ le(z)+(l_z—l)Q2(Z) (347)

GemaR Bild 3.25 ist das Ausgangssignal des XA-Loops 2. Ordnung jetzt:
Y,(2)=C,(z)+ (1— z‘l)-C2 (z)=X(z)+ (1— z‘l)2 -Q,(z). (3.48)

In dhnlicher Weise kann Q(z) aus (3.47) unter Verwendung von (3.48) bestimmt werden:

_C(2)+Q(2) _ C,(2) Cun)-X(z)
T ) ) 549

Damit ergibt sich

oG X(@)-C@D o a4,
Cy(2) ) () (1-27)-Q.(2).

Entsprechend der Struktur nach Bild 3.25 erhalt man schliel3lich mit (3.50) das Ergebnis fir den
kompletten A-Loop dritter Ordnung:

Y(2)=C,(2)+(1-2")-Cy(2)+(1- z’l)2 -C,(2)=
=C,(2)+(1-2")C, (- (1-27)C,(2)

+ X (2) —Cl(z)+(1— 2‘1)3Q3(z) =
=X (@) +(1-21) Q,(2)

(3.50)

(3.51)
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Im Vergleich zu einem Loop 1. Ordnung erféhrt das Quantisierungsrauschen aufgrund der dreifa-
chen Differentiation eine starke Verschiebung zu héheren Frequenzen hin. Interessant ist auch, daf3
nur noch das Quantisierungsrauschen Qs ins Ausgangssignal eingeht.

ARauschen

bei Abtastung mit
Nyquistrate
(Aufldsung 1bit)

1. Ordnung

bei Uberabtastung

Je

Bild 3.26 verdeutlich qualitativ die
Wirkung der ~A-Loops verschiedener
Ordnung. Wie man sieht, steigt die
Unterdriickung des Rauschens im
Nutzband (bis fg) ganz erheblich,
wenn man einen Loop dritter Ord-
nung anstelle eines Loops 1. Ordnung
verwendet. Das Bild macht auch klar,
dal3 dieser Effekt allein durch Over-
sampling praktisch nicht zu erreichen
ist. Es waren enorm hohe Abtastraten
erforderlich, so daB rasch die Ge-

> f schwindigkeitsgrenzen der Hardware

fal2

erreicht wirden.

Bild 3.26: Wirkung von ZA-Loops hoherer Ordnung im Vergleich mit Uberabtastung

Einbit-Quantisierer

fa
Analog- ‘L
signal _+ > J- > —
X(0) 2 —
Modulation

Bild 3.27: ZA-Loop 1. Ordnung

AbschlielRend verdeutlicht
Bild 3.28 an einem Signalbei-
spiel im Zeitbereich die Ar-
beitsweise eines XA-Loops 1.
Ordnung, der in Bild 3.27
nochmals mit dem analogen
Eingangssignal x(t) und dem
digitalen Ausgangsignal y(t)
dargestellt ist.

y(t)

X(t) sei die in

1.10
SN SRS S— S S - -4 Bild 3.28 darge-
0.88 P > stellte Sinuskurve.
sl | \ Der Modulator
' { h fuhrt sowohl das
\
0.44 N Abtasten als auch
{ \ das Quantisieren
0.2z durch. Fir die
0 .00 0 Dauer einer Takt-
\ periode ist das
=022 3 b rechteckformige
5 4 | Ausgangssignal
| A y(t), das zum
-0.86 ¥ Summenpunkt
. N / zu'ruckgefuhrt
I IR et JUUU]  wird, entweder +1
bt o 0.20 .40 0.60 0.80 ¢ oder-1.

Bild 3.28: Signalverlauf am Eingang und Ausgang eines ~A-Loops 1. Ordnung
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Wenn x(t) den positiven Maximalwert annimmt, ist y(t) wahrend der meisten Taktperioden am
oberen (positiven) Anschlag, d.h. +1. Entsprechendes gilt flir den negativen Maximalwert. In bei-
den Féllen folgt y(t) quasi dem Eingangssignal. Wenn sich x(t) rasch &ndert, d.h. groRe Steigung
aufweist, variiert y(t) rasch zwischen 1, so daR der Mittelwert ungefahr Null ist.

— 5V
R8 +{
200k g ADB20/AD
AD820/AD
6
® CD4016B
a
S
Ui(t) o[ |2 y(®)
ouT
13 |y
@ V1 =4V ol ~

V2 =+4V (%]

0,5V, 1Hz -1 D=0 =
= TR=10n
- TF = 10n
sV PW = 1m

PER = 20m
@
e ¢

Bild 3.29: Schaltung zur Simulation des Zeitverhaltens eines ZA-Loops 1. Ordnung mit PSPICE

Die Schaltung in Bild 3.29 stellt die technische Realisierung eines A-Loops 1. Ordnung nach
Bild 3.27 dar. Der erste Operationsverstarker bildet den Summenpunkt und fihrt gleichzeitig die
Integration aus. Der getaktete 1-bit-Quantisierer wird mit einem Analogschalter (CD4016) und
dem zweiten, als Komparator beschalteten Operationsverstarker realisiert. Aus Griinden der Uber-
sicht wurde zur Simulation ein sinusférmiges Eingangssignal mit einer Frequenz von 1Hz und
eine Abtastfrequenz von 50 Hz gewéhlt (Parametrierung der Impulsquelle am Analogschalter:
VC=-4V = Schalter aus, VC=+4V = Schalter ein; Anstiegs- und Abfallzeit TR=TF=10ns; Im-
pulsbreite PW=1ms; Periodendauer PER=20ms).

Zeitls ———>

Bild 3.30: Zeitverlaufe des Ein- und Ausgangsignals und des Abtastsignals us(t)
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Wie aus Bild 3.30 hervorgeht, sind bei diesen Einstellungen die frequenzabhangigen parasitéren
Eigenschaften der Bauelemente weitgehend vernachlassigbar, so daB sich nahezu ideale Signalver-
laufe ergeben. Die Marker in Bild 3.29 zeigen, an welchen Stellen die in Bild 3.30 und Bild 3.31
dargestellten Zeitverlaufe der verschieden Signale enthommen wurden.

6

MO S y()
2 /f('

uwv b——)
|
-

il

Ui(t) N \

///
A Al Al
AN

0 0,1 0,2 0,3 0,4 0,5 0,6 0,7 0,8 0,9 1
Zeit/s ——>

Bild 3.31: Zeitverlaufe des Ein- und Ausgangsignals und des Integratorausgangssignals u;(t)

Man findet die idealisierte Darstellung aus Bild 3.28 weitgehend bestatigt. Auffallig ist der recht
bizarre Verlauf von u;(t) am Ausgang des Integrators. Die kleinen Nadeln, die ab und zu auf der
Kurve erscheinen werden durch Ubersprechen vom Schaltsignal des Analogschalters verursacht.
Die genaue Analyse von u;(t) ist bei der praktischen Schaltungsrealisierung wichtig, um sicherzu-
stellen, daR einerseits der Dynamikbereich gut ausgeschopft wird und andererseits keine Ubersteu-
erung vorkommt. Bei genauer Betrachtung von Bild 3.31 fallt auf, daB bei den Zeitpunkten 0,08
und ca. 0,15 kritische Stellen sind, wo schon eine Begrenzung stattfindet. Zur Korrektur ware eine
Verminderung des Verstarkungsfaktors am 1. OP nétig.

3.2.5.3 Digitale Filterung und Dezimation

Die wichtigste Folgerung aus Bild 3.26 ist, daR mit steigender Ordnung von XA-Loops die Rau-
schleistungsdichte bei tiefen Frequenzen verschwindend klein gemacht werden kann, wobei
gleichzeitig ein kraftiger und steiler Anstieg zu hohen Frequenzen hin erfolgt. Im Zusammenspiel
mit einer hohen Uberabtastung kann so das Nutzband nahezu rauschfrei gemacht werden. Die zu
hohen Frequenzen hin verschobene Rauschleistung muf? nun durch Filterung beseitigt werden.
Entscheidend ist, daR diese Aufgabe digitalen Filtern geldst werden kann. Die Implementierung
entsprechender Digitalfilter ist keineswegs sehr einfach. Zum einen stellt die wegen der Uberabtas-
tung hohe Abtastrate erhebliche Anforderungen an die Geschwindigkeit der digitalen Hardware.
Audiosignale sind z.B. besonders empfindlich gegentiber Verzerrungen in Amplitude und Phase,
so daR hierbei der Filteraufwand zusatzlich in die Héhe getrieben wird.
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Fur eine kostenguinstige Realisierung sind monolithisch integrierbare Lésungen entscheidend. Da-
bei kann — im Hinblick auf die Zahl der bendtigten &quivalenten Gatter - durchaus aufwendige
Digitaltechnik zum Einsatz kommen. Zur kostensparenden und dennoch effizienten Filterung hat
sich die "Kammfiltertechnik’ bewahrt, weil dabei keine Multiplikationen erforderlich sind, da alle
Filterkoeffizienten den Wert Eins haben.

Ein einzelnes Kammfilter ist nattirlich auf keinen Fall ausreichend. Vielmehr wird die Kaskadie-
rung zahlreicher Filterstufen bendtigt.

Déampfung/dB
0

L)

> two stages
three stages

—80 |

—70

‘ :

—100 1

!

]

I 1Y

){ el \ 1 ]
0 200 0

1000 1200 1400 1600
flkHz ——»

80
Bild 3.32: Ubertragungsfunktion bzw. Dampfung von Kammfiltern 1. bis 4. Ordnung

3.2.5.3.1 Kammfilter und FIR—Korrekturfilter

Ein Kammfilter der Lange N ist ein FIR—Filter mit N Koeffizienten, die alle gleich EINS sind.
Die Ubertragungsfunktion eines Kammfilters ist

H(z)=)z7"= . (3.52)
Fur N=4 kann aus (3.52) die folgende diskrete Zeitbereichsdarstellung angegeben werden
y(n) = x(n) + x(n-1) + x(n-2) + x(n-3) (3.53)

In der Tat ist ein Kammfilter ein einfacher Akkumulator, der einen ,,gleitenden Mittelwert bildet.
(3.52) beschreibt formal eine geometrische Reihe, so dal3 die Summe in der entsprechenden ge-
schlossenen Form
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H(z)= = (354)

dargestellt werden kann. In der Fir das Beispiel N=4 kann jetzt die folgende diskrete Zeitbereichs-
darstellung angegeben werden

y(n)—y(n-1)=x(n)—-x(n-4) =y(n)=x(n)—x(n-4)+y(n-1) (3.55)

Das Verwenden dieser rekursiven Form fihrt dazu, dal? die Zahl der bendtigten Additionen zu
Bestimmung von y(n) nicht mehr von N abhéngt.

Die geschlossene Form nach (3.54) legt eine Aufteilung in zwei unabhangige Prozesse nahe, ndm-
lich eine Integration, gefolgt von einer Differentiation.

V(2)= = [1-7"] X (2) (356)

Da nach dem Kammfilter eine Reduktion der Abtastrate erfolgt (N:I Dezimation) kann die Diffe-
rentiation bei der niedrigeren Rate durchgefiihrt werden. Dies ist in Bild 3.33 angedeutet.

Integrator Dezimation Differentiator
Abtastrate 1
<>—>1 T >N L ——>1-7} ——>
~Z
fA f fA/N fA/N

Bild 3.33: Blockdiagramm eines einstufigen Kammfilterprozesses (mit Dezimation)

In der Praxis werden stets mehrere Kammfilterstufen kaskadiert, so dal? sich z.B. ein Aufbau nach
Bild 3.34 ergibt. Hier sind N=16 Integrationsstufen vorhanden, auf die eine 16:1 Dezimation folgt
— vgl. auch Bild 3.33. Danach wird die 16-stufige Differentiation durchgefiihrt. Durch das Herab-
setzen der Abtastrate werden die nach Filterung verbliebenen Aliasingprodukte natiirlich naher an
das Nutzband herangeriickt. Eine numerische Analyse zeigt, dal3 eine Stdrabstand von rund 72 dB
am Ausgang des Kammfilters in Bild 3.34 vorhanden ist, was einer Auflésung von rund 12bit ent-
spricht. An dieser Stelle kann mit der Kammfiltertechnik nicht weitergearbeitet werden, weil der
»glockenférmige” Frequenzgang im Nutzband — s. auch Bild 3.32 — zu starke Verzerrungen her-
vorrufen wirde. Es ist deswegen noétig, den Frequenzgang durch ein nachfolgendes, komplexeres
FIR-Filter — s. Bild 3.35 - zu korrigieren, das zugleich eine weitere Dezimation um den Faktor 4
durchfiihrt. Danach hat man das Endergebnis mit 16 bit Aufldsung bei einer Abtastrate von
100 kHz.

>
digitale
Analog-
S?g”c;? > ZA- 16:1 4:1 Ausgange
LOOP > Kammfilter FIR-Filter [—>
6,4MHz 400kHz 100kHz
1bit 12bit 16bit

Bild 3.34: Blockschaltung der Filterung in einem typischen A-Wandler
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Bild 3.35: Der Kammfilterfrequenzgang im Nutzband und seine Korrektur mittels FIR-Filter
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4 Diqitale Freqguenzsynthese
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Frequenzsynthese auf analogem und dlgltalem Weg

Bild 4.1: Ubersicht zu Verfahren der Frequenzerzeugung
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4.1 Speicherausleseverfahren (Wavetable-Synthese)

Bei diesem Verfahren sind in festgelegten AdreRbereichen eines digitalen Speichers (ROM, RAM,
PROM, E(E)PROM) jeweils die Abtastwerte fur eine Signalform abgelegt. Die Abtastwerte ge-
langen auf einen D/A-Wandler. An dessen Ausgang tritt ein treppenartiges Signal sai(t) auf. Nach
Tiefpalfilterung entsteht aus sai(t) die gewiinschte Signalform s;(t). Bei der Erzeugung von Signal-
formen fur Frequenzsprungmodulation®, die hier als Beispiel dienen soll, muf} der adressierte

Datenbits Takt Speicherbereich im

— Adresszihler Rhythmus der Sprungrate
hr, gewechselt werden. Die

einzelnen, zu Signalfor-
Adresse

men verschiedener Fre-
quenz gehoérigen  Spei-
cherbereiche, konnen in
Speicher der GroRe unterschiedlich
sein.

Sai(D Sende- Es gibt mehrere Lésungen

/ signal zur Ansteuerung des pro-
TP 5(t) > grammierbaren Adrel3z&h-
i

lers in Bild 4.2.

Bild 4.2: Signalsynthese durch Speicherauslesen

Wenn die Geschwindigkeitsanforderungen nicht zu hoch sind, bewahrt sich der Einsatz von Mik-
rocontrollern aufgrund der hohen Flexibilitat ihrer Timersysteme. Wenn ein Sender zu realisieren
ist, kann man dem Mikrocontroller beispielsweise tber eine integrierte serielle Schnittstelle unmit-
telbar den binéaren Datenstrom zufthren.

Es werden nun einige wichtige Aspekte der digitalen Frequenzsynthese quantitativ untersucht. Es
geht dabei um die Optimierung des Speicherbedarfs fur die Abtastwerte. Im Zusammenhang damit
steht die Wahl einer giinstigen Auslesetaktfrequenz, die die Abtastfrequenz fa der zu erzeugenden
Signalform darstellt. Das Verhaltnis von fa zur Frequenz f; einer zu generierenden Signalform s;(t)
beeinflul’t — wie sich zeigen wird — unerwinscht die Amplitude von s;(t). Hier gilt es zu verhin-
dern, daR sich zu hohen Frequenzen hin eine signifikante Amplitudenabnahme bemerkbar macht.

Zunéchst wird die Minimierung der Zahl der zu speichernden Abtastwerte betrachtet. Wenn es
darum geht, eine Signalform mit der Frequenz f; unter Verwendung der Abtastfrequenz fa zu syn-
thetisieren, gilt folgende Grundgleichung:

f |

f f i
ni'_é:|777i'TA—" mit 7 eN, (4.2)

H bedeutet ganzzahliger Anteil von (). Die Abtastfrequenz fa mul® zur Erfiillung des Abtasttheo-
rems groBer als 2 fax sein, wobei fax die hdchste zu synthetisierende Frequenz ist.

(4.1) besagt, dall immer dann, wenn die Abtastfrequenz fa kein ganzzahliges Vielfaches einer Fre-
quenz fj ist, der Bruch fa/f; solange mit stetig zu erhdhenden positiven ganzen Zahlen 7; zu multi-
plizieren ist, bis das Produkt 7;-(fa/f;) eine ganze positive Zahl ist. Anderenfalls wiirde die erzeugte
Signalform unerwinschte Phasenspriinge aufweisen. Der Faktor #; ist fir jede Frequenz f; indivi-
duell festzulegen und selbstverstandlich so klein wie moglich zu wéhlen. Wenn eine Anzahl Ney

5 engl.: Frequency Hopping = ein klassisches Bandspreizverfahren mit zahlreichen ,,orthogonalen* Frequenzen
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orthogonaler Signalformen im Frequenzabstand der Sprungrate h, zu generieren ist, dann sind
insgesamt
NFH_l f

M= 2 n-= (4.2)
i=0 i
Abtastwerte abzuspeichern.

Intuitiv scheint es vorteilhaft, die niedrigste Frequenz fa als ganzzahliges Vielfaches ® der Sprung-
rate h; und die Abtastfrequenz fa als ganzzahliges Vielfaches ¢ von fo, der niedrigsten zu syntheti-
sierenden Frequenz, zu wéhlen. Dann ergibt sich die Abtastwertsumme

Ngy -1
FH g®

M=) n-=——0: 4.3
i=0 7 O+1 ( )

fur die ein Minimum zu suchen ist. Eine analytische Losung des Problems ist nicht verfligbar. Fur
die Praxis wurde deshalb ein PC-Programm zur Speicherplatz-Optimierung entwickelt. Nach Ein-
gabe der Anzahl Ngy der gewiinschten Frequenzen, der Sprungrate h, sollte kann - sofern die ge-
plante Anwendung dies zuldRt - ein Variationsbereich fir die niedrigste Frequenz f, spezifiziert
werden. Dann beginnt das Programm folgende Optimierungsprozedur:

In einem ersten Durchlauf wird ¢=1 gesetzt und die Summe IT wird unter Variation von fy in
Schritten der Sprungrate h, nach einem Minimum abgesucht. Wenn der gunstigste Wert fur fy ge-
funden ist, d.h. derjenige, bei dem IT moglichst klein ist, dann wird mir der folgenden Gleichung
ein moglichst kleiner Wert fiir ¢ berechnet:

. ZZJ_A.{%H} mit ¢ N, (4.4)

max

(4.4) liefert nicht unbedingt fur jeden Wert von gmin €in Minimum der Abtastwertesumme IT nach
(4.3). Das beruht auf der Tatsache, dal? gemeinsame Primfaktoren, die in 7; und ¢ enthalten sind,
gekurzt werden konnen. Deshalb wird ein zweiter Programmdurchlauf gestartet, in dem IT wiede-
rum auf ein Minimum hin untersucht wird, und zwar unter Variation von ¢ im Bereich

min < g < gmin + 5 (45)

In der Praxis erweist es sich nicht als sinnvoll, ¢ Uber die in (4.5) angegebene Obergrenze hinaus
zu vergrofiern, weil der Primzahlenabstand mit groRer werdenden Zahlen wéchst.

Nachdem die gewinschten Frequenzen f; feststehen und die Zahl der Abtastwerte fiir jede von
ihnen ermittelt ist, berechnet das Programm die Abtastwerte als 8bit-Hexadezimalzahlen - gegebe-
nenfalls auch im Zweierkomplement - und speichert sie in einem Format ab, das eine einfache
EPROM-Programmierung erlaubt.

Die Abtastwerte fir die Synthese der in der Tabelle 4.1 aufgelisteten 30 orthogonalen Signalfor-
men kénnen mit Hilfe des beschriebenen Programms mit den folgenden Vorgaben generiert wer-
den.

. Startfrequenz fo= 9600Hz
= Sprungrate h,=4800Hz
= Abtastfrequenz fa= 600kHz
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Tabelle 4.1: Ein orthogonales Ensemble mit 30 Signalformen verschiedener Frequenz

1. Frequenz: 9600Hz; Sprungrate: 4800Hz; Abtastrate: 600kHz

Nr. Frequenz in Hz Zahl der Abtastwerte
0 9600 125
1 14400 125
2 19200 125
3 24000 25
4 28800 125
5 33600 125
6 38400 125
7 43200 125
8 48000 25
9 52800 125
10 57600 125
11 62400 125
12 67200 125
13 72000 25
14 76800 125
15 81600 125
16 86400 125
17 91200 125
18 96000 25
19 100800 125
20 105600 125
21 110400 125
22 115200 125
23 120000 5
24 124800 125
25 129600 125
26 134400 125
27 139200 125
28 144000 25
29 148800 125
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Nun wird der Einflul des Verhéltnisses fa/fi auf erzeugte sinusférmige Signale der Form
s, (t)=sin(2zft). (4.6)

untersucht. Aus Griinden der Ubersichtlichkeit wurde die Amplitude in (4.6) gleich Eins gesetzt
und die Zeitbegrenzung des Signals weggelassen, weil sie fur die Betrachtungen hier unwichtig ist.
Das Signal sj(t) ist aus abgespeicherten digitalen Abtastwerten zu generieren, wobei die Abtast-
werte in einem Speicher maglichst wenig Platz beanspruchen sollen. Aus (4.2) ist zu ersehen, dal}
die SpeichergroRe proportional mit der Abtastfrequenz fa wéchst. Daher ist fa unter Beachtung des
Abtasttheorems maoglichst niedrig zu halten. fa richtet sich nach der hdchsten zu erzeugenden Fre-
quenz fpax, d.h. fa > 2-fnax. Um die Anforderungen an das Rekonstruktionsfilter (Tiefpal3) niedrig
zu halten ist eine Uberabtastung von Vorteil.

Ein weiterer wichtiger Gesichtspunkt, der beachtet werden muR ist die Tatsache, daf? die typischen
Ausgangssignale eines realen D/A-Wandlers keine Diracimpulse sind, sondern aus Rechtecke der
Dauer Ta=1/fa.

Bild 4.3 verdeutlicht die Zusammenhédnge an einem Beispiel, bei dem mit einer Abtastfrequenz
fa=600kHz eine Signalform der Frequenz f;=72kHz erzeugt wird. Die kleinste ganze positive Zahl
{ns-(falfs)} ist 3-(8,333)=25. Es sind also 25 Abtastwerte zu speichern.

Das entspricht 3 Perioden

130 a [ eines Signals nach (4.6) mit
N der Frequenz fs. In Bild 4.3
é ist das typische treppenfor-
mige Ausgangssignal, das
ein realer D/A-Wandler
liefert, zu sehen. Bei 8bit-
Quantisierung kann es 256
Amplitudenstufen  anneh-

men.
Zur Untersuchung des Ein-
/ | | flusses der nichtidealen
B Signalausgabe in Form von
Rechteck-  statt  Dirac-
impulsen wird zundchst die
Abtastung eines Signals
w nach (4.6) mit der Abtastra-
LZ v te fa=1/To unter Einsatz
- eines idealen Abtasters be-

Zett > trachtet.

Bild 4.3: Synthese von 72kHz bei fa=600kHz mit realem D/A-Wandler

Mit Hilfe der in (3.6) eingefiihrten Schreibweise fur die Dirac-Impulsfolge erhédlt man bei Einfiih-
rung des Abtastrasters Ta

m(TiJ=|TA|- i 5(t—-nT,) (4.7)

A

Amplitude ——
[

—

-130

Ein ideal abgetastetes Signal s;(t) wird damit durch die zeitdiskrete und wertkontinuierliche Ab-
tastfolge
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t)ga(t-nTA) - (t)-ﬁﬂl[%j 4.8)

représentiert. Ein realer Abtaster kann ein solches Signal nicht liefern. Ein Abtastwert von s;(t), der
von einem realen Abtaster zu einem Zeitpunkt n-T4 genommen wird, bleibt bis zum Zeitpunkt
(n+1)-Ta konstant. Ein real abgetastetes Signal entspricht somit der in Bild 4.3 dargestellten Trep-
penfunktion, und wird durch

A

t-—=4
S, (t)=5(t) ﬁlﬂ[_rij * rect T—2 (4.9)
A A

beschrieben, d.h. um jeden Diracimpuls ist ein Rechteck der Breite T gruppiert.

Die weiteren Untersuchungen werden im Frequenzbereich durchgefiihrt. Dazu wird die Fourier-
transformierte von (4.9) bestimmt. Mit S, (t)o—e S, ( f ) und (3.14) erhélt man

Se(t) oo S (f)=[S/(f)+LI(f -T,)]-T,si(zfT,)-e '™ (4.10)

Nach (3.14) istur(fT1,) =

| Zé‘{f __} so dafl

T

sre(f):{si (f) *nia{f —%ﬂ-si(nfTA).e‘j”fTA (4.11)

folgt. Aufgrund der ,,Siebeigenschaft” des Diracimpulses erscheint Si(f) nur an den diskreten Auf-
trittsstellen der Diracimpulse, d.h. man hat

=[+Z.O8{f _Tlﬂ-si(ﬂfTA)-e‘j””A. (4.12)

Wendet man zur Bestimmung von S;(f) auf (4.6) die Fouriertransformation an, so ergibt sich

si(t)o—osi(f)=%[5(f+fi)—§(f—fi)]-ej”/z (4.13)
Damit wird aus (4.12)
=%{ f 5(1‘ i f —le—a{f _f —Tlﬂ-ej”/z si(zfT,)-e 7, (4.14)

In (4.14) erkennt man, daB aufgrund der nichtidealen Abtastung eine frequenzabhangige Gewich-
tung des Spektrums durch die Funktion si(nf-Ta) eintritt. Dieser Effekt mul3 soweit wie méglich
eliminiert werden, weil man bei der Signalformsynthese Wert auf gleiche Amplituden bei allen
Frequenzen legt. Die Exponentialfunktionen e’*/2 und e '™ in (4.14) stellen Phasenverschie-
bungen dar und kdnnen, ebenso wie der Faktor 1/2, bei den weiteren Betrachtungen ohne Be-
schréankung der Allgemeinheit auRer acht gelassen werden.

Zur Verdeutlichung der Zusammenhénge wird ein Beispiel mit der Abtastfrequenz fa=3f; unter-
sucht.
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Bild 4.4 dient zur Veranschaulichung des Einflusses der Amplitudengewichtung auf das Aus-
gangssignal eines Frequenzsynthesizers nach Bild 4.2. Die senkrechten Pfeile zeigen die Lage der-
jenigen Diracimpulse aus (4.14), die innerhalb der Bandbreite eines idealen Tiefpasses mit der
Grenzfrequenz fgy liegen, wobei fi=1/3fa< fy ist. Man sieht, dal? eine Gewichtung der Amplituden in
Form der Funktion si(rnf-Ta) vorliegt. Der Tiefpal? (schattiertes Rechteck) unterdrickt die - in Bild
12 4.4 nicht sichtbaren -

’ ’ ’ | ’ Spektrallinien von
Sre(f). Durch die Funk-
tion si(xf-Ta) wird die
gewiinschte Spektralli-
nie bei fi in der
Amplitude beeinfluf3t.
Im Beispiel mit fo=3-f;
ist der Gewichtungs-
faktor  si(n/3)=0,826
und damit nicht mehr
vernachlassigbar.  Im
folgenden wird deshalb
eine einfache digitale
Korrekturmdglichkeit
angegeben.

Amplitude
= =
[+ -]

e
-~

0,2

Frequenz ——— I’; f fA

Bild 4.4: Synthesebeispiel fiir fa=3f;

Wenn - ausgehend von dem Beispiel nach Bild 4.3 - f,,,x=140 kHz die htchste zu erzeugende Fre-
quenz ware, dann wirde Uber einen Frequenzbereich von 30 kHz bis 140 kHz die Amplitude bis
auf si(r-140/600)~0,912, d.h. um etwa 8,8% absinken. Aufgrund der direkten Abspeicherung der
Abtastwerte zur digitalen Synthese ist es leicht moglich, an dieser Stelle eine Korrektur durchzu-
fuhren. Fir jede zu synthetisierende Frequenz f; kann ein Korrekturfaktor fur die zugehdrigen Ab-
tastwerte in der Form

B Si (77 fraxTa)
" si(7fT,)

berechnet werden, mit dem jeder Abtastwert der jeweiligen Frequenz zu gewichten ist. Bei der
tiefsten Frequenz (30 kHz) sind demnach alle Abtastwerte mit K30~0,912 zu multiplizieren, also
um 8,8% zu erniedrigen. Zu héheren Frequenzen hin vergroRert sich der Faktor Ky. So ist z.B. fir
100 kHz Kjg0~ 0,956, d.h. die Abtastwerte dieser Frequenz sind nur noch um rund 4,4% zu er-
niedrigen. Bei 140kHz wird schliellich Ky40=1.

Das hier untersuchte Syntheseverfahren kommt an seine Grenzen, wenn es entweder darum geht,
bestimmte ,,krumme* Frequenzwerte sehr genau zu treffen, d.h. wenn etwa die beiden letzten De-
zimalstellen in Tabelle 4.1 nicht mehr Null sind, sondern beliebige Werte annehmen sollen, oder
wenn ein Durchlaufen bestimmter Frequenzbénder in feinen Stufen erforderlich ist. Letzteres ist
z.B. beim elektronischen Abstimmen von Rundfunk- oder Fernsehempfangern der Fall, wobei der
lokale Mischoszillator seine Frequenz in hinreichend kleinen Schritten variieren muf3. Beim
UKW-Rundfunk mit einer Kanalbandbreite von 200kHz betrégt die typische Schrittweite 50kHz,
wobei die Mischfrequenz f\,>100MHz ist.

(4.15)
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Ein einfaches Beispiel unter Verwendung von (4.1) macht sofort klar, wie schnell das Speicher-
ausleseverfahren bei ,.krummen* Frequenzwerten versagt. Will man mit einer Abtastfrequenz
fa=600kHz eine Signalform der Frequenz f,=133kHz erzeugen, dann liefert die Division fa/fs den
Zahlenwert 4,511278195488721804. Hierfiir 1aRt sich offenbar keine Periodizitat mehr finden, so
dal3 Abtastwerte fiir die gesamte Dauer der Signalform im Speicher abzulegen waren.

Wenn es also darum geht, beliebige Frequenzwerte in sehr kleinen Schritten zu erzeugen, bzw.
auch relativ groRe Frequenzbereiche mit feiner Auflésung zu durchfahren, kommt eine ganz ande-
re Methode der Frequenzsynthese zur Anwendung, die unter der Bezeichnung ,,Phasenakkumula-
tion* bekannt ist.

4.2 Frequenzsynthese durch Phasenakkumulation

Beim Begriff Sinusschwingung denkt man normalerweise an eine Gleichung der Form
s(t)=A-sin(2-zf -t). Man hat es bei dieser technisch auRerst wichtigen Signalklasse leider mit

nichtlinearen Funktionen zu tun, die sich auf den ersten Blick nicht einfach auf digitalem Weg
erzeugen lassen. Man koénnte zunéchst an eine Konstruktion aus stiickweise linearen Elementen
denken, die man schlieBlich soweit verkleinern kann, dal} quasi-kontinuierliche Verldufe entste-
hen. Die Winkelbeschreibung im
— — Argument der Sinusfunktion ist —
wie Bild 4.5 in einfacher Weise ver-
deutlicht - ein solches ,lineares
Element“. Denn pro Zeitintervall
wird stets ein gleich groRer Winkel-
bereich durchlaufen, ein Sachver-
halt, der durch die Winkelge-
—  schwindigkeit w®=2nf beschrieben
wird.
Ausgehend von dieser Uberlegung
kann eine Phasendrehung A¢ pro
Zeitintervall definiert werden:

MAGNITUDE

+H — —

Bild 4.5: Phase und Amplitude einer Sinusschwingung
Ap=odt = a)=%=2ﬂf (4.16)

Fur die angestrebte digitale Realisierung muRl das Zeitintervall dt diskret sein, was sich leicht mit

Hilfe eines hochfrequenten Taktes f. bewerkstelligen l&i3t. Setzt man dt=1/f;, dann erh&lt man aus

(4.16) die Frequenz

Ap-f

f=22
2r

Periodische kontinuierliche Signale weisen immer einen Phasenbereich von 0...2r auf. Bei Uber-
schreitung dieses Bereichs wiederholt sich der Verlauf, d.h. man hat ein ,,Modulo-2=*-Verhalten.
Eine digitale Implementierung muR sich prinzipiell genauso verhalten. Das erreicht man dadurch,
dal’ der Bereich 0...2r auf eine groRe Binédrzahl mit 32...48 bit abgebildet wird. Eine derart hohe
Stellenzahl ist — wie im weiteren noch deutlich wird — fur eine hohe Frequenzauflésung bei der
Synthese erforderlich. Fir marktubliche Bausteine z.B. AD7008 (Analog Devices) sind mindes-
tens 32 bit die Regel. Damit wird — anschaulich gesprochen — der ,,Einheits-Phasenkreis® mit dem
Umfang 2x in 2% digitale Schritte unterteilt — s. auch Bild 4.6 — so daR (4.17) entsprechend umge-
schrieben werden kann:

< (4.17)
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Ag-f,

f = 232

(4.18)

Nachdem der lineare Teil flr die Signalsynthese bereitsteht, muf3 noch die nichtlineare Zuordnung
der Amplitude zum Phasenwert vorgenommen werden. Das geht in digitaler Hardware am ein-
fachsten uber eine Wertetabelle, d.h. der Inhalt des Phasenakkumulators stellt eine Adresse dar,
unter der in einem digitalen Speicher der zugehtrige Amplitudenwert abgelegt ist. Die praktische
Realisierung wird weiter unten néher betrachtet.

Damit man hohe Frequenzen synthetisieren kann muf3 natiirlich f; auch entsprechend hoch gewahlt
werden. Genauer gesagt ist aufgrund des Abtasttheorems die hdchste Frequenz fnx<fc/2. In der
Praxis liegen ubliche Werte von f. im Bereich 50 MHz ...300 MHz, d.h. man kann damit Synthese
mit Obergrenzen von ca. 25 MHz...150 MHz betreiben. Neben der hdchsten synthetisierbaren Fre-
quenz ist natdrlich auch die niedrigste und damit die erzielbare Schrittweite von Interesse.

Mit f.=50 MHz und einer Phasenakkumulatorlange von 32 bit erhalt man in einfacher Weise aus
(4.18) fur Ap=1, d.h. die kleinstmdgliche Schrittweite

50.000.000
frin = === Hz =0,01164153218 Hz (4.19)

Die Frequenzaufldsung betragt also ca. 11,6mHz, so dal} die numerischen Fehler immer gegenuber
den Toleranzen der Quarze, mit denen man f; erzeugt, vernachlassigbar sind.

Wenn man z.B. f=1 MHz erzeugen will, errechnet sich mit obigen Daten die Phasenschrittweite
zu

232
50-10°
Da nur ganze Zahlen verarbeitet werden, entsteht ein Rundungsfehler, der sich so auswirkt, dal
die Frequenz fsa—l 000.000,000931 synthetisiert wird. Der Fehler ist also kleiner als 1mHz!

T Y

Akkumul

‘f 11T, T I T o
FM,FH dvarrlqagilm AM /

2" Schritte /

. \\

| /!
s
et \ _ -
\ : \ -
Ll . -

— f
A Schritte pro T, | f=—-A

32
A= 100 =2 AO =85899345,92 = 5 1E B8 52H (4.20)

Bild 4.6: Vom Phasenakkumulator zum numerisch kontrollierten Oszillator (NCO)
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Wie Bild 4.6 veranschaulicht, kann auf der Grundlage des Phasenakkumulationsprinzips nicht nur
reine Frequenzsynthese betrieben werden, sondern man kann auf relativ einfache Weise auch
komplexe digitale Modulationsverfahren realisieren, die z.B. durch die Gleichung

s(t)=A(t)-F[ 2z f (t)+p(t) |mit F(+) tiber Wertetabelle (4.21)
beschrieben werden. (4.21) schlieBt Amplituden-, Frequenz- und Phasenmodulation ein. Zudem

konnte eine beliebige Ausgangssignalform tber eine Wertetabelle generiert werden, die bei Ver-
wendung eines RAM auch noch dynamisch veréanderbar ware.

A
\

Bild 4.7: Illustration der Arbeitsweise des Phasenakkumulators bei der Frequenzsynthese

8A / /
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Bevor die Verwendung des NCO-Prinzips bei Modulationsverfahren weiter vertieft wird, ist noch
ein Blick auf die Signalformerzeugung wichtig. Anhand von Bild 4.7 143t sich anschaulich erkla-
ren, wie durch Verdopplung der Phasenschrittweite jeweils eine Verdoppelung der Ausgangsfre-
quenz erfolgt. Aufgrund der grofRen Akkumulatorlédnge (32...48bit) ist aber auch eine &uRerst feine
Stufung mdglich, wie die Rechenbeispiele (4.19) und (4.20) gezeigt haben. Ein oberes Ende ist
erreicht, wenn A die halbe Akkumulatorlange hat. In diesem Fall gibt es nur noch zwei Abtast-
werte pro Periode, so daR das Abtasttheorem gerade noch erfiillt wére. Eine einfache Uberlegung
anhand der untersten Grafik von Bild 4.7 macht deutlich, dal? dies kein technisch brauchbarer Be-
trieb mehr ware, denn die beiden Abtastwerte kdnnten exakt auf zwei Nulldurchgénge fallen.

Eine weitere offene Frage ist noch die Organisation des Signalformspeichers. Aufgrund der enor-
men Wortbreite des Phasenakkumulators ist es technisch nicht sinnvoll, diesen in voller Lange auf
eine Adresse abzubilden, weil dann z.B. fur 32 bit immerhin 4.294.967.296 Abtastwerte pro Si-
nusperiode anfallen wirden — wohingegen schon 2 ausreichen wirden, um das Abtasttheorem zu
erfillen. Diese einfache Betrachtung macht klar, dal} viele Abtastwerte ausgelassen werden kon-
nen, ohne dal} dadurch ein Fehler entsteht. Zur Verdeutlichung sei noch mal der Blick auf die obe-
re Grafik von Bild 4.7 gelenkt. Hier sind 21 Abtastwerte pro Periode vorhanden, so daR sich deren
Zahl ohne weiteres durch 7 teilen, d.h. auf 3 reduzieren lieRe. In der Praxis wird diese ,,Dezimati-
on* beim Phasenakkumulator einfach dadurch bewerkstelligt, dal} man eine gewisse Anzahl nie-
derwertiger Bits unbertcksichtigt 1at, d.h. nur den oberen Teil des ,,Phasenvektors® in einer Lan-
ge von ca. 10..12 bit zur AdreRerzeugung benutzt. Es ist wichtig, sich klarzumachen, dal dadurch
die Frequenzauflésung nicht beeintrachtigt wird, da diese einzig und allein von der Schrittweite
beim Durchlaufen des Phasenkreises abhangt und nicht von der ,,Dichte” bzw. der Zahl der Ab-
tastwerte pro Periode. Der zweite Gesichtspunkt bei der Organisation des Signalformspeichers ist
die Auflésung der ausgegebenen Worte, die der D/A-Wandlung zugefuhrt werden. Es macht rein
numerisch natirlich keinen Sinn, die Auflésung hoher zur treiben als die maximale Zahl der Ab-
tastwerte pro Periode. D.h. zu einer 10 bit-Adresse palit eine Auflésung von 10 bit oder zu einer
12 bit-Adresse passen 12 bit Auflésung.

Es gibt eine Reihe von Halbleiterherstellern, die numerisch kontrollierte Oszillatoren (NCO) mit
zusétzlicher Peripherie zur Erzeugung komplexer Modulationssignale entsprechend (4.21) auf rein
digitalem Wege versehen haben und solche hochintegrierten Schaltungen unter der Bezeichnung
DDS (= Direct Digital Synthesizer) anbieten. Der schon erwéhnte AD7008 ist einer der altesten
Vertreter dieser Gattung und bereits seit tber 15 Jahren auf dem Markt.

32

2 |3

32 32 < | |12 12| D ]
o E 800 sk s 2 Ll ROM Zum TP
Addierer | A | Filter

A Phaseninkrement

Laden Taki

Bild 4.8: Detaillierter Aufbau des Phasenakkumulators bis zur Analogsignalerzeugung

Bevor dieser Baustein anhand von Bild 4.9 naher beschrieben wird, sind zun&chst einige Details
des Kernstiicks, namlich des Phasenakkumulators zu erlédutern. Bild 4.8 zeigt die prinzipielle
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Struktur des Kernstiicks eines DDS. Am Eingang befindet sich ein Register der Breite 32 bit, in
dem die Phasenschrittweite A¢ abgelegt wird. Das Einschreiben muf? mit dem Haupttakt synchro-
nisiert werden, damit es nicht zu ungewollten Phasenspriingen im dynamischen Betrieb kommt. Im
Datenblatt des AD7008 ist die recht aufwendige Synchronisationseinrichtung ausfiihrlich be-
schrieben. Wie man aus Bild 4.8 ersieht, gelangt das Phaseninkrement A auf einen 32 bit Addie-
rer (genauer gesagt ist dies ein Modulo-32bit-Addierer, der keine Ubertrage bildet sondern tiber-
lauft, d.h. beim Rest Z-2°? weitermacht.) Der zweite Eingang des Addierers erhalt den Latchinhalt
und mit jedem Takt wird eine neue Summe ins Latch geschrieben. Mit dem Laden des Pha-
seninkrements Ao ist der DDS somit fiir die permanente Ausgabe einer Frequenz nach (4.18) pro-
grammiert. Wie oben erldutert, ist es bei Verwendung eines 12 bit D/A-Wandlers sinnvoll, den
Signalformspeicher (ROM) sowohl in der AdreRwortbreite als auch in der Datenwortbreite auf
12 bit auszulegen. Vom Ausgang des Latches werden daher nur noch die 12 MSBs als Adresse an

das ROM weitergegeben. Da bei niedrigen Frequenzen, d.h. fiir f < fa/2, eine hohe Uberabtastung

vorliegt, sind die Anforderungen an den Rekonstruktionstiefpal entsprechend gering. N&hert sich
allerdings die zu synthetisierende Frequenz der Nyquistfrequenz, dann wird eine steilflankige und
damit aufwendige Filterung erforderlich — nédher Betrachtungen dazu folgen noch.

Wie man aus Bild 4.9 ersieht, verfugt der AD7008 ber zwei eingangsseitige Speicher fur Pha-
seninkremente Ap. Dadurch ist tber das Steuersignal ,,FSELECT* ein schneller Frequenzwechsel
maoglich, was z.B. flr die Realisierung eines FSK-Senders mit hoher Datenrate von Vorteil ware.

v vV

'ra GND FS ADJUST VREF
o - LR 1
cLock ()
]' IGMOD [19:10]
FULLSCALE
FSELECT ( ADJUST — ) comp
2
sin [
12 12 . ) 1QUT
> —»| SINICOS 9 10-BIT DAC T
ROM A —
10 () 10uUT
ra
PHASE cos 7
ACCUMULATOR 12
l ? PHASE REG IQMOD [9:0]
SCLK ( —m]
X 32-BIT SERIAL REGISTER
SDATA { —
I ADT008
|32-BIT PARALLEL REGISTER |—>| COMMAND REG |
| MPU INTERFACE | TRANSFER LOGIC
1 ________ (T\ 1 - - - = ' Y Y
TS [E _Fé o (g_ - 3 (e
Do D15 WR CS TCO LOAD TEST RESET  SLEEP

Bild 4.9: Funktionsblockschaltbild des DDS vom Typ AD7008 (Analog Devices)

Neben schneller Frequenzsprungmodulation erlaubt der AD7008 auch die direkte Phasenmodula-
tion. Dies geschieht in einfacher Weise uber einen Modulo-4096-Addierer (12 bit), der zwischen
Latch und Signalformspeicher geschaltet ist. In ein 12 bit—Register ,,PHASE REG" wird dazu der
gewdinschte ,,Phasenhub® eingetragen. Da hier die Wortbreite bereits auf 12 bit begrenzt ist, be-
deutet z.B. das Eintragen von 2048 im ,,PHASE REG* eine Phasenverschiebung von 180°; bei den
Zahlenwerten 1024 oder 3072 hatte man +90°, bzw. —90°.

Ein weiterer Schritt zur Realisierung der universellen Modulatorfunktionen geméf (4.21) folgt am
Ausgang des Signalformspeichers in Form digitaler Multiplizierer zur Amplitudenbeeinflussung.
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Es handelt sich bei dem in Bild 4.9 dargestellten Aufbau um eine so genannte Quadraturmodula-
torstruktur®, bei der die ausgegebene Signalform gleichzeitig in Sinus- und in Cosinuslage vorhan-
den ist, und wobei die Amplituden der beiden Anteile individuell tber zwei Halften des Registers
»,IQMOD* eingestellt werden kdnnen. Da die SIN- und COS—Abtastwerte jeweils als 10bit Zwei-
erkomplementzahlen vorliegen, ist ,,IQMOD* entsprechend in zwei 10bit-Halften ([0..9] fur COS
und [10...19] fiir SIN) aufgeteilt. Die vorzeichenbehafteten Produkte werden jeweils auf 10bit be-
grenzt und addiert. Das ebenfalls auf 10 bit begrenzte Ergebnis gelangt schliel3lich auf den D/A-
Wandler. Da keine Uberlaufe verarbeitet werden, muR beim Programmieren auf entsprechende
Skalierung geachtet werden, damit keine Spriinge im Signalverlauf auftreten.

Am Pin “FSADJUST” (Full-Scale Adjust Control) wird ein Widerstand Raq; angeschlossen, der
zur analogen Masse AGND fuhrt. Dadurch wird der maximale Ausgangsstrom des D/A-Wandlers
festgelegt. Dabei gilt die Beziehung

U
6233 ref
|
DA%nA =—F—F" v (4.22)

adj

Q
Mit U=1,27V und Rag=390Q2 erhdlt man Ipac=20mA, so dal sich bei Anschluf® eines Wider-
standes von 50€2 an den Ausgangen IOUT bzw. IOUT jeweils eine Spannung von 1V einstellt.
Die Eingabe der Programmierdaten fiir den DDS kann seriell Uber die Pins ,,SDATA" und
»SCLK* oder parallel tiber einen 16 bit breiten Datenbus DO...D15 erfolgen. Zwecks Kompatibili-

tat mit 8-bit-Mikrocontrollern kann tber das ,,COMMAND REG* auch ein 8 bit Datentransfer
eingestellt werden, bei dem die oberen 8 bit (D8...D15) des Datenbusses irrelevant sind.
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Bild 4.10: Verbindung des DDS AD7008 mit einem 8 bit—Mikrocontroller

6 Betrachtungen zu Sinn und Zweck der Quadraturmodulation folgen weiter unten
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Wie die Schaltung in Bild 4.10 zeigt, kann ein DSS sehr einfach mit einem Mikrocontroller vom
Typ 8052 verbunden werden. Im Mikrocontroller kénnen neben einfachen Routinen zur Erzeu-
gung verschiedener Frequenzen auch Programme fur komplexe Vektormodulation abgelegt wer-
den.

Die serielle Schnittstelle des MC ermdglicht dariiber hinaus eine flexible und tbersichtliche Pro-
grammierung von einem PC oder Notebook aus.

Ein einfacherer, jedoch etwas schnellerer DDS Baustein, der bereits in zahlreichen Forschungspro-
jekten am 1T mit Erfolg einge-

WO setzt wurde ist der AD9850.

REF pacRser  Wie das Blockschaltbild zeigt, ver-
CLOCKINI: HIGH SPEED anaoa  fugt er nur Ober die wesentlichen
— A ouT Funktionen zur Frequenzerzeu-

32.BIT PHASE gung. Dariiber hinaus ist lediglich
TUNING . . "

worp | |CONTROL ANALOG  gine eingeschrankte Phasenmodula-

FREQUENCY buloli = . . . v - . .
oara pUPDATE/ L [ FREQUENCY/PHASE tion mit 5bit moglich, d.h. mit einer
RESET CLOCKOUT Auflésung von 11,25°. Die Pro-

CLOCK OUT - -
WOR% tgéﬂ( I DATAINPUT REGISTER | COMPARATOR gramm!erung kann wieder entwe-
SERIAL A der seriell oder parallel geschehen,
PARALLEL .. . .

LOAD LOAD F letztere aber nur Uber einen 8bit-
1-BITx 8BTS x BUS. Eine Adressierung interner
FREO:E:S:DPSHA;E' A oL Register ist nicht nétig, da mit je-
DATA INPUT der Eingabe stets alle 40 bit (5-8bit)

beschrieben werden.
Bild 4.11: Blockschaltbild des DDS vom Typ AD9850
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Bild 4.12: AnschluR eines AD9850 an einen 8bit-Mikrocontroller
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Wie Bild 4.12 zeigt, ist auch dieser DSS sehr einfach mit einem Mikrocontroller vom Typ 8052 zu
verbinden. Neben direkt im Mikrocontroller verfiighbaren Routinen zur Frequenzerzeugung erlaubt
auch hier die serielle Schnittstelle des MC wieder eine flexible und Ubersichtliche Programmie-
rung von einem PC oder Notebook aus.

HF

LT

ot

el

H 5TUl :J
DBSF /

il=3

Bild 4.13: Platinenlayout fiir den Betrieb eines AD9850 mit einem 80C52-Mikrocontroller

4.2.1 Fehleruntersuchung bei der digitalen Signalsynthese Uber D/A-Wandler

\ 5(t) = cos(27 f,t) = cos(ZnTi]

0

\ Ty/2

4T_A, \ > {

—

Bild 4.14: Der reale D/A-Wandler liefert Rechtecksignale am Ausgang
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Anhand von (4.14) und Bild 4.4 wurde bereits gezeigt, dal} die nichtideale Représentation von
Abtastwerten, d.h. das Ausgeben einer Treppenfunktion anstelle von Diracimpulsen, zu einer
Amplitudenverzerrung fuhrt. Wenn es darum geht einzelne Spektrallinien zu generieren, kann auf
relativ einfache Weise eine Korrektur vorgenommen werden — s. (4.15). Schwieriger wird es je-
doch, wenn grolle Frequenzbereiche quasikontinuierlich zu Uberstreichen sind. Wegen der hohen
praktischen Bedeutung dieser Thematik wird sie anhand von Bild 4.14 nochmals aufgegriffen und
an Anwendungsbeispielen des AD9850 vertieft.

Aus (3.12) und (3.14) ist bekannt, dal3 fir Abtastfolgen die Fourierbeziehung

Zét nT,) | |25[ —j oderTiLH[Ljo—oLH(fTA) (4.23)

A A

gilt. Fir die Fouriertransformierte eine des Cosinussignals gemaR Bild 4.14 erhélt man
1
s(t)=cos(2zft) o—e E[é(f —fy)+5(f+1))] (4.24)
Wirde ein solches Signal mit der idealen Folge nach (4.23) abgetastet, hatte man

t)- ié(t—nTA) , (4.25)

Da aber einer Représentation der Abtastwerte in Form von Rechtecken der Dauer Ta vorliegt, ist
eine entsprechen Faltung vorzunehmen, aus der man

T
o0 t_iA
S, () =s(t)- Z S(t—nT,) * rect 2 (4.26)

erhdlt. Die komplette Fouriertransformation liefert dann

Sra(f)=%[5(f —fo)+o(f+ fo)}kTi- ié‘(f _Tij.TA.Si(,,fTA).ejnfTA

A nN=—w A

S D YA

Ein Beispiel mit To=3Ta soll die Zusammenhange verdeutlichen:

e {532 £ 5] e

Betrachtet man zundchst das Grundspektrum, d.h. setzt man n=0 in (4.28), dann ergibt sich

1. 1 1
S,=Zsi(x 1T,) ”{5(“ Hl! T—H )
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Entsprechend fir n=1

S, :%Si(ﬂ' fT,)-e 7' [5(f —~

und far n=-1:
S, =2si(7 fT,)-e ™™ Hf +$—j+6(f +{iﬂ
TP
A
/n=0 —
— =1 — l \' e —
N 1111 I A

4A/T, 2T, -UT, T, 2T, 4/T,

Bild 4.15: Gewiinschtes Grundspektrum und die ersten *Images’

: i . 2
Rekonstruktion des Grundspektrums: Tiefpal} mit fg < T_
0
Dann erhalt man durch Ausmultiplizieren von (4.29) unter Berticksichtung der ’Siebeigenschaft’
des Diracimpulses

So=l si er—A ‘e MT°~5 f—L +Si zr_TA ~emﬁ-5 f+L
2 T, T, T, T,
Ll 2ta st oL cos| 22l + jsin 2208 | 5| £ +1 | cos| z1a + jsin zla
2 T, T, T, T, T, T, T, |
=£si 7= || cos 7Z'T—A 1) f—i +0 f+L +sin 7Z'T—A~j5 f+—|-0 f—L
2 TO TO TO TO TO 0 TO i

BN

. Ta

Mittels Fourierriicktransformation folgt wegen:
cos(znfot)=%[5(f—fo)+5(f+f0)} und sin(27rf0t)=j%[5(f+fo)—5(f—f0)]

Ta ). cos 7Z'T—A -COS an +sin 7Z'T—A -sin an 4.30
T T, T, T, T, )| (430)

pay
und unter Anwendung des Additionstheorems cos(a — ) = cosa cos B +sina sin B folgt

so(t)zsi(

0

schlie3lich das Endergebnis:
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S, (t)=si 714 | cos 27Z'f0t—7Z'T—A _si| 712 |.cos 27rf0t—7rL (4.31)
TO TO fA fA
T T

Amplitudenfaktor Phasenverschiebung

Das synthetisierte Analogsignal weist also abhdngig vom Verhéltnis Ta/To bzw. fo/fa eine
Amplitudengewichtung und eine Phasenverschiebung auf. Wéhrend die Phasenverschiebung in
vielen Fallen keine Rolle spielt, kann der Amplitudenfaktor in der Regel nicht vernachlassigt wer-
den, so dal eine entsprechende Korrektur bendétigt wird — s. auch Bild 4.4 und (4.15). Bei der
Nyquistrate ware die Amplitude bereits auf weniger als 64% abgesunken, so daf} schon lange vor-
her korrigiert werden mu. Weil aufgrund der hohen Frequenzauflésung beim DDS eine kontinu-
ierliche Korrektur bendtigt wird, ist der Einsatz eines entsprechenden Digitalfilters nahe liegend,

das den si(n%)-Verlauf glattbligelt“. Solche Filter werden in der Literatur auch sinc-Filter
genannt und sind meist als FIR-Filter relativ hoher Ordnung realisiert. Moderne DDS—Bausteine

wie z.B. die Typen AD9852/54 (Analog Devices) haben solche Filter integriert. Sie werden aber
nur bei Bedarf zugeschaltet, da sie erheblich zum Anstieg der Leistungsaufnahme beitragen.
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Bild 4.16: Amplitudengewichtung und ,,Images” bei der Synthese von fi= 20MHz mit einem
AD9850, bei dem die Quarzreferenz fa=100MHz ist

Wie man aus Bild 4.16 ersieht, weist die gewiinschte Spektrallinie bei 20MHz einen Amplituden-
abfall auf si(0,2-7)=0,93549 auf, wahrend die erste ,Spiegelfrequenz“ bei 80MHz auf
si(0,8-m)=0,234 abgedadmpft ist. Der Abstand von 60MHz erlaubt eine saubere Selektion der ge-
wiinschten Frequenz mit einfachen Mitteln.

Wenn sich die gewiinschte Ausgangsfrequenz jedoch der Nyquistrate nahert, wird die Selektion
erheblich aufwendiger, wie Bild 4.17 demonstriert. Zum einen ist weist die gewtinschte Spektralli-
nie bei 45 MHz schon einen Amplitudenabfall auf si(0,45-7)=0,698 auf, wéhrend die erste ,,Spie-
gelfrequenz* bei 55 MHz nur noch auf si(0,55-7)=0,571 abgedampft ist. Der geringe Abstand von
10MHz erfordert jetzt hohen Aufwand fiir eine saubere Selektion der gewilinschten Frequenz.
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Amplitude

20 40 60 80 100 120 140 %60 180 200 220 240 260 280 300
fi 1:s_ fi fs fs+ fi 2f -, 2f3 2A6+1;
f/MHz ——

Bild 4.17: Amplitudengewichtung und ,,Images“ bei der Synthese von fi= 45MHz mit einem
AD9850, bei dem die Quarzreferenz fa=100MHz ist

Wenn sich die gewlinschte Ausgangsfrequenz noch weiter der Nyquistrate ndhert, tritt ein interes-
santes Phdnomen auf. Aufgrund der engen Nachbarschaft von gewiinschter Ausgangsfrequenz und
erster Spiegelfrequenz nehmen beide die gleiche Amplitude an und eine Trennung ist nicht mehr
maoglich. Somit erhalt man unter Vernachl&ssigung bzw. nach Unterdriickung der héheren Spiegel-
frequenzen die Summe von zwei eng benachbarten Spektrallinien, d.h. ein Signal der Form

t]cos{Zﬂ fl; "2 t} (4.32)

f,+ f,

g(t) =cos(27 ft)+cos(27f,t)=2- cos[Z;z

unter Anwendung des Additionstheorems cos(a)+cos(S)=2- Co{a ; 'B} : cos{a ; 'B} :

Der rechte Teil von (4.32) stellt ein Produkt aus einer hochfrequenten (f;+f,) und einer niederfre-
quenten (f;—f,) Schwingung dar. Dies beschreibt exakt die Amplitudenmodulation eines (hochfre-
quenten) Tréagers mit einem niederfrequenten Nachrichtensignal. Ein einfaches Beispiel mit den
Frequenzen ;=98 Hz und f,=102 Hz illustriert den Vorgang. Damit ergibt sich die *Tragerfre-
quenz’ ;=100 Hz und die "Modulationsfrequenz’ f,=2 Hz.

Wenn man den DDS-Baustein AD9850 mit fa=100 MHz betreibt, 183t sich der beschriebene Ef-
fekt in der N&he von 50 MHz beobachten. D.h. man kdnnte f;=49.999.998 Hz einstellen. Dann
waére die 1. Spiegelfrequenz f,=100 MHz—f; = 50.000.002 Hz. Gemal} (4.32) hatte man jetzt eine
Tragerfrequenz f;=50 MHz und die Modulationsfrequenz ware wieder f,=2 Hz. Wegen der ho-

hen Frequenzauflésung ( f :]D()Z#zz:%mHZ) laRt sich der Effekt noch bis zu einer Modu-

lationsfrequenz von 23 mHz weitertreiben, so dal eine Periode rund 43 s dauert.
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4.2.2 Lineare Frequenzmodulation (Chirp=Signal)

Sen (t) = A-rect (t/T)-cos| 2z fyt +1/2pt’ | (4.33)
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Bild 4.18: Zeitverlauf und Spektrum eines Chirp—Signals (lineare Frequenzmodulation)

(4.33) beschreibt ein cosinusformiges Signal, dessen Frequenz tiber eine bestimmte Dauer T linear
mit der Zeit zunimmt. Durch Ableitung des Arguments des Cosinus kann eine Momentanfrequenz
angegeben werden:
1 dy(t 1
fiCH():Z%:fo"'z‘zﬂ't:fo"'u't (4.34)

angegeben werden. Wie man sieht wachst die Frequenz linear mit der Zeit. Solche Chirpsignale
haben sowohl in der MeR- als auch in der Kommunikationstechnik eine Bedeutung. Sie zahlen zur
Klasse der Bandspreizsignale (engl.: spread spectrum waveforms) und zeichnen sich durch die
besonders kompakte Form des Spektrums aus — s. Bild 4.18. Die Verwendung von Bandspreizsig-
nalen in der Kommunikationstechnik wird spéter behandelt; dabei wird auch die besondere Rolle
der Chirp—Signale weiter verdeutlicht.

Zum AbschuB dieses Kapitels, das sich schwerpunktmél3ig mit der digitalen Signalsynthese befal3-
te, kommen wir noch mal auf das DDS—Prinzip und seine Erweiterung zum universellen nume-
risch gesteuerten Modulationssystem zurick, ohne das heutige komplexe digitale Modulationsver-
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fahren wie QAMY nicht realisierbar wéren. Bevor tiefer gehende theoretische Zusammenhénge
néher behandelt werden, erfolgt zunéachst eine anschauliche Darstellung von QAM, die den direk-
ten Bezug zur DDS- bzw. NCMO-Hardware herstellt. QAM fallt in die Klasse der polaren Modu-
lation, was sicherlich nichts mit Kélte zu tun hat, sondern mit der graphischen (vektoriellen) Dar-
stellung, die nun betrachtet wird.

Ein informationstragendes Sendesignal, das entweder in ein Kabelsystem oder auf eine Antenne
gespeist wird, kann allgemein in der Form

s(t)=Relu(t)-e?* "'l =Rel(1, +jQ,) [ cos(27z ft) + jsin(2z f,t) |} =

(t) {—() } {( ut) 7) [ (27 fot)+ jsin (27 f, )]} (4.35)
=1,-cos(27z fit)-Q, -sin (27 f,t)

Wie man sieht, ist s(t) ein reelles Signal, was eine Grundvoraussetzung dafur ist, dal es physika-

lisch existiert, d.h. mit geeigneten elektronischen Komponenten erzeugt werden kann. Das kom-

plexe Signal g(t) tragt die Nachricht, die dem komplexen Trager aufmoduliert wird. In (4.35)

wurde u(t) bereits in zwei (reelle) Bestandteile I, und Q,, die Inphase- und Quadraturkompo-
nente genannt werden, zerlegt. Mit der rein formalen Schreibweise

u(t)=r(t)-e =r(t)-cos[p(t) ]+ j-r(t)-sin[o(t)] (4.36)

erhdlt man die schon erwahnte polaren Darstellung, wobei r(t) einen radialen VVektor darstellt, der
nach Mallgabe des Winkels ¢ in der komplexen Ebene ,liegt“. Ein Vergleich von (4.35) und
(4.36) liefert

|, =r(t)-cos|p(t)] und Q,=r(t)-sin[e(t)], (4.37)
womit sich das reelle Sendsignal jetzt als
s(t) = r(t)-[cos[gp(t)] -cos (27 fot) —sin[ p(t)]-sin(27 fot)] (4.38)

darstellen 1aBt. Unter Anwendung des Additionstheorems Cos(a + ) =cosa cos B —sina sin
erhalt man das einfache Ergebnis

s(t)=r(t)-cos| 2z ft+o(t)], (4.39)

das besagt, da die zu Ubertragende Information jetzt sowohl in der zeitlich veranderlichen
Amplitude r(t) des Trégers mit der Frequenz fo, als auch in der Phase o(t) enthalten ist. Wie schon
anhand von Bild 4.9 angedeutet, kann ein Signal geméR (4.39) mit einem DDS—Baustein vom Typ
AD7008 generiert werden. Der Begriff polare Datenmodulation und deren vollstdndige digitale
Implementierung wird im folgenden Bild 4.19noch mal verdeutlicht. Wie man sieht, bernimmt
der Baustein sowohl die Tragererzeugung als auch das Aufbringen der Phaseninformation mittels
eines Addierers und der Amplitudeninformation mittels des Multiplizierers nach dem Signalform-
speicher (SIN/COS-ROM). Fur sehr hohe Frequenzen, z.B. fo >1GHz, ist das Verfahren nach Bild
4.19 nicht mehr praktikabel. Man kann dann den in Bild 4.9 angedeuteten Weg gehen, allerdings
mit analoger Mischung am Senderausgang. D.h. die Komponenten 1, und Q, werden zundchst
digital erzeugt und dann in der Weise auf den Trager gebracht wie es Bild 4.20 darstellt.

7 Quadratur-Amplitudenmodulation
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Bild 4.20: Polare Datenmodulation bei hohen Sendefrequenzen

© K. Dostert: Skriptum ISVS, WS 15/16 Seite 125



SYSTEM CLOCK —~|

0 DDS CORE o DIGITAL MULTIPLIERS
K- x .
REF
REFERENCE REF CLK 1 SINC = 12-BIT “I"
CLK o - [ ANALOG
CLOCK IN MULTI- FILTER DAC
BUFFER PLIER || BR 2 w12 2z Lo
53; a8 __ 48 gjg 7 17|55k 7
| E
320 20 954 SYSTEM ¢ & » () DACRger
DIFF/SINGLE w3 a3e 1 iz cLOCK
SELECT | svsTEM £8 8 133 i
cLocK < < 14 a SING é AnaLoG
D 12 | |FILTER e
FSK/BPS[IJ(‘.'AtIrgLIB nEn 3 - MUX
% DELTA SYSTEM PROGRAMMABLE
FREQUENCY cLock—>| AMPLITUDE AND ANALOG
RATE TIMEFI RATE CONTROL IN
2
” SYSTEM “ " T COMPARATOR
CLOCK 12 12 T
DELTA FREQUENCY FREQUENCY 1ST 14-BIT PHASE/ 2ND 14-BITPHASE/ | ANDQ 12-BIT  12-BIT DC out
FREQUENCY TUNING JUNING " OFFSET WORD OFFSETWORD  AMMODULATION CONTROL
WORD WORD 1 WO
MODE SELECT PFIOGFIAMMING REGISTERS gﬁ?chEFD
A b
SYSTEM KEYING
— SYSTEM )
cLock E |j|_3|<— EilGcK AD9854 sus ¢
BIDIRECTIONAL T ITERNAL GND
INTERNAL/EXTERNAL PROGHAMMABIE /'O PORT BUFFERS
1/0 UPDATE +Vg
eTock Oxr UPDATE CLOCK 1 I !
READ W—RITE SERIAL/  6-BIT ADDRESS 8-BIT MASTER
PARALLEL  OR SERIAL PARALLEL  RESET
SELECT  PROGRAMMING LOAD
LINES
H . H 113
Bild 4.21: Blockschaltbild des ,,Quadratur—-DDS* AD9854
43
z”’ “\“\\
,’/} \\\
L .
135, 45
. ® 287 ® o
/ L S - \
4 © - T ’ A
5 ~ P 1 T s N
/ \\ e 1 e /’ \
P - ~ N,
~ - 1 - . 5
7 A 1 L Y
/ (s 1 N N\
I'd /\\ ! ,’ & A
1’ / b ! s \\\ N
! 7 \\ : ,/ S N
N
f’ ,” N Pt 4L1‘=‘é}3 . ' ‘\\
’t" r.' \\\ ’," : Tl /// \\ \\‘
~ A}
{ / 0 \
; ® ,J ’,‘\ 1 //‘\ ‘\ ® 4
N
H g ! ~ ! I3 b Y 4
i i ! ~ 1 4 \ 3 1
' ' 4 ~ . \ \ 1
[} I I ~ 1 p 1 \ 1
! ! i ~ 1 < 1 v H
i ' i A i | !
| ) i . 1 | 1
180;---------- b - - - 7= paiaiatalaly *o-------- +- - EEEE = m sy L ()
i 1 T PAELEEN ! | !
\ ! ‘\ - 1 ~ f-‘ 1 '
; a \ SN ; ; -'
v A 2 ’ 1 ~ / ; !
1‘ I\ \\ ,1 1 \\ P r, f
\ 1 - ! s
| ° R ' f /o
~ | - i/ ‘
[} by 7’ ~ - ~ I
¥ \ ’ S 1 . N / ,r
\\ LY ’ o S ~ i Il
Y Ay rd ~ /! I
\ % s I ~ Il /
N Y ’ 1 ~ S K
\ N 1 A §
kY rd ’
\ e 1 N/ /
A ,’ So [ ’/'\\ S
\
S // \\ : /, \\ K
~, . e - ~ s
y ’ e I - N S/
kY e Eaa 1 - N o
N —__ 1 — y
N P ——————— ~ P
\" ® I
S 1
225 !
S 1
‘\\ 1
~. 1
T 1
. 1
Seel 1
S X .

Bild 4.22: Polares Konstellationsdiagramm flr 16-QAM
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Bild 4.25: Konstellationsdiagramm fir 64-QAM mit 10 Amplitudenstufen

4.2.2.1 Einfache digitale Modulationsverfahren

ASK: Amplitude Shift Keying

Ausgangspunkt ist sinusformiges Tragersignal, s(t)=A(t)-sin[ 2z f (t)-t+¢(t)], das durch die
drei Parameter Amplitude A, Frequenz f und Nullphasenwinkel ¢ beschrieben wird.

Auch bei der digitalen Amplitudenmodulation (ASK) findet eine zeitliche Verédnderung der Tra-
geramplitude A(t) nach MaRgabe eines digitalen Datenstroms statt. Im einfachsten Fall gibt es nur
die beiden Werte Null und A. D.h. bei ASK schaltet z.B. ein Null-Datenbit den Tréger aus, wah-
rend ein Eins-Datenbit ihn einschaltet. Man spricht daher auch von Amplitudentastung. Beschreibt
man den zu Ubertragenden digitalen Datenstrom mit

d(t)= i b, -rect(t_TinJ, (4.40)

wobei b; der bindre Datenvektor und Ty, die Bitdauer ist, dann lait sich ein ASK-Signal wie folgt
darstellen:

Sask (1) =d(t)- A-sin(27 f,t) (4.41)
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ASK ist ein ,historisches” Verfahren fiir die digitale Dateniibertragung. Da Modulation und De-
modulation technisch sehr einfach sind, konnte ASK auch ohne ,,Elektronik® realisiert werden.

ASK

Daten

Sendeamplitude

Bild 4.26: Daten- und Sendesignal bei ASK

|

Zeit

|

Der entscheidende Nach-
teil bei ASK ist ihre ho-
he Storanfalligkeit. Denn
jede Art additiver Sto-
rung wirkt sich unmit-
telbar auf die Empfang-
samplitude aus, die die
Information enthalt. So
bewirken additive Sto-
rungen, dal der Emp-
fanger z.B. bei Null-Bits,
wenn der Tréger abge-
schaltet ist, stets ein
mehr oder weniger gro-

— > [3es Signal erhalt.

Schon bei moderaten Dampfungen des Nutzsignals kann es dann vorkommen, daR keine klare

Daten

Empfangsamplitude

Bild 4.27: ASK-Empfang mit additiver Stérung

BPSK: Binary Phase Shift Keying

l

Al lllil[l’tnljl I

Il

I

Zeit

—_—

Trennung von Null- und Eins-
Bit mehr mdglich ist.

Bild 4.27 illustriert die Emp-
fangssituation fir das Signal-
beispiel aus Bild 4.26, fur den
Fall, daR additive Storungen
vorhanden sind. Man erkennt,
dal? der Abstand der Amplitu-
den bei Null- und Eins-Bit
deutlich verringert ist. Im dar-
gestellten Fall ware eine feh-
lerfreie Detektion der Daten-
bits zwar noch mdglich, aber
die Bitgrenzen wirden schon
einen betrachtlichen Jitter
aufweisen.

Wesentlich bessere Resultate erzielt man mit Phasenmodulation. Besonders einfach, aber dennoch
hdchst effizient im Hinblick auf Storfestigkeit ist die bindre Phasensprungmodulation - BPSK (Bi-
nary Phase Shift Keying). Hierbei wird der Nullphasenwinkel des Tragers entsprechend den logi-
schen Zustanden eines bindren Datensignals zwischen 0° und 180° umgeschaltet. Das laRt sich
technisch leicht bewerkstelligen, so dal3 der Senderaufbau sehr einfach wird. Leider ist dies beim
Empfanger nicht der Fall, weil bei der Demodulation eine exakte Kenntnis der Tragerphase beno-
tigt wird. BPSK zeigt geringe Empfindlichkeit sowohl gegen Amplituden- als auch gegen Fre-
quenzbeeinflussung. In der Klasse der schmalbandigen digitalen Modulationsverfahren ist BPSK
dartiber hinaus am wenigsten empfindlich gegen breitbandige Rauschstorer.
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. | ! Der Grund fir die allge-

JILAR
AL RERERKY

Daten

2-A  (A=Amplitude) der
beiden Zustdnde im Sig-
nalraum. BPSK konnte
dann empfindlich gestort
werden, wenn dem Nutz-
signal auf dem Weg vom

Sender zum Empfanger
: weitere Phasenspriinge
i zugesetzt wirden. Dies ist

5 jedoch in gewdhnlichen
' Storszenarien aullerst un-
wahrscheinlich.

Sendeamplitude

euklidsche Abstand von

Zeit ——>
Bild 4.28: Daten- und Sendesignalbeispiel fiir BPSK
Die Beschreibung fiir ein BPSK—Signal lautet:
Seesk (1) = A-sin[27z fot+d(t)- 7] (4.42)

In Bild 4.28 sind im Sendesignal die 180° Phasenspriinge an den Bitgrenzen deutlich zu erkennen.
BPSK st eine tragerunterdriickende Modulation, d.h. die gesamte Sendeleistung steht den infor-
mationstragenden Spektralanteilen zur Verfigung.

FSK: Frequency Shift Keying

Bei einfachen digitalen Datenlibertragungssystemen wird der FSK meist der VVorzug gegeniber
BPSK gegeben. Ein Hauptgrund dafir ist, daR FSK—Sende- und -Empfangssysteme sehr einfach
sowohl in analoger als auch in digitaler Technik realisiert werden kdénnen. Wahrend in den 70-er
Jahren und Anfang der 80-er Jahre noch Analogtechnik vorherrschte, kam mit Beginn der 90er
Jahre zunehmend digitale Technik ins Spiel. Anfangs wurde auf der Sendeseite einfach zwischen
zwei Oszillatoren nach Malgabe der zu sendenden Daten umgeschaltet, und auf Empfangerseite
verwendete man haufig PLLs8 zur Signaldetektion. In einem ersten Schritt der Digitalisierung
wurden die Sender in Form digitaler Frequenzsynthesizer verschiedener Ausfuhrung realisiert,
wéhrend in die Empfénger nach und nach digitale Korrelatoren Einzug hielten. Heute sind zahl-
reich Varianten kompletter monolithisch integrierter FSK-Modems erhaltlich, die auch die noch
benotigten analogen Komponenten weitgehend einschliel3en.

Bild 4.29 zeigt ein FSK-Signalbeispiel. Bei FSK wird entsprechend einer logischen Null oder Eins
im Datenstrom die Frequenz des Tragers sprungartig geandert. Fir Null wird im Beispiel eine tiefe
Frequenz und fur Eins eine hohe Frequenz gesendet. Der Abstand der beiden Frequenzen ist in
weiten Grenzen frei wahlbar. Die untere Grenze fur den Frequenzabstand ist der Wert der Datenra-
te, d.h. bei 4,8 kbit/s beispielsweise, missen die beiden Frequenzen mindestens 4,8 kHz Abstand
haben. Der Abstand darf aber auch ein ganzzahliges Vielfaches davon sein. Andere Frequenzab-
stande, die nicht in ganzzahligem Verhaltnis zur Datenrate stehen, fiihren zum Verlust der Ortho-
gonalitat.

8 phase Locked Loop
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Das bedeutet, daB die Detektion im Empfanger bereits in moderater Storumgebung erheblich er-

Daten

schwert wird, weil sich ein
~Ubersprechen“ zwischen
den Empfangszweigen fir
Null- und Eins-Bit ein-
stellt. Wenn der Abstand
der beiden FSK-
Frequenzen exakt der Da-
tenrate entspricht, erhalt
man die geringste Gesamt-

Sendeamplitude

bandbreite des Sendesig-
nals. Sie entspricht unge-
fahr der dreifachen Daten-
rate.

Zeit —>

Bild 4.29: Daten- und Sendesignalbeispiel fur FSK

FSK-Spektren fur den Fall exakter Orthogonalitat sind in Bild 4.30 dargestellt. Hier betragt der
Abstand der FSK-Frequenzen f =76,8kHz und fy=81,6kHz genau 4800Hz, so dal} dazu eine Da-
tenrate von 4,8kbit/s palt. Die gesamte Bandbreite von 14,4kHz entspricht etwa der dreifachen

3.4,8kHz=14,4kHz
/ 4,8kHz \\

spektrale Amplitude

76.8 816 f/KHz —>

Bild 4.30: Beispiel zur Orthogonalitét bei FSK

Datenrate. Entscheidend fir die
Orthogonalitét ist, daR alle Null-
stellen im Spektrum zusammen-
fallen. Bei dem Beispiel wird
die Sendebandbreite relativ gut
ausgefillt, weil sich die um die
Trager herum  entstehenden
Spektren, zur Halfte Gberlappen.
Wir werden auf diesen Sachver-
halt bei der Betrachtung von
OFDM?®  zuriickkommen. Bei
groRerem Tragerabstand sinkt
die spektrale Effizienz und es
entstehen ungenutzte Liicken,
die jedoch in gewissen Anwen-
dungsféllen vorteilhaft oder so-
gar notig sein kénnen.

Fur den Fall, daR der Trégerabstand weiter verkleinert wird, z.B. auf die Hélfte der Datenrate, tritt
eine weitergehende Uberlappung der Spektren auf, wobei das Zusammenfallen der Nullstellen

nicht mehr gegeben ist.

9 Orthogonal Frequency Division Multiplexing
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Ein solcher Fall ist
in Bild 4.31 darge-
stellt. Hier ist bei
: einer Datenrate von
: Ubersprechpegel 2400bit/s nur ein
i Al A Tragerabstand von

| 1200Hz vorhanden.

! Wie man sieht,

: stellt sich an den
Stellen der Maxima
nicht mehr der Wert
Null im jeweiligen
anderen Empfangs-
zweig ein, sondern
ein  betrachtlicher

) Pegel von rund
Frequenzversatz in Hz —> 64%.
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Bild 4.31: Beispiel zum Orthogonalitatsverlust bei zu kleinem Trégerabstand

Zur Vermeidung von Problemen der elektromagnetischen Vertraglichkeit (EMV) durch AulRer-
bandstorungen ist es vorteilhaft, wenn die FSK-Sendesignale phasenkontinuierlich sind, d.h. es
darf keine Phasenspriinge an den Bitiibergédngen geben - s. auch Bild 4.29. Aufgrund von Phasen-
spriingen entstehen breitbandige spektrale Anteile, die zwar fiir die gewiinschte Ubertragung kaum
nachteilig sind, aber in benachbarten Frequenzbandern Kommunikationssysteme stéren kdnnen.
Phasenkontinuierliche FSK ist mit digitaler Synthese einfach zu realisieren.

FSK ist erheblich robuster als z.B. ASK, weil Verfélschungen der Frequenz durch Uberlagerte St6-
rungen auf dem Ubertragungsweg erheblich unwahrscheinlicher als Amplitudenverfilschungen
sind. Bitfehler treten dann auf, wenn eine der beiden Frequenzen entweder extrem stark gedampft
von einer starken schmalbandigen Stérung Uberlagert wird.

Ein FSK-Signal mit den Frequenzen f_ und fy kann mit dem Datenvektor nach (4.40) wie folgt
beschrieben werden:

Sesk (1) = A- i rect(t _TITb
i— b

J'[bi sin[27 f,t]+B;-sin[27 f_{]] (4.43)

Bei bi=1 wird also ein Trager der Frequenz fy wéhrend der Bitdauer T, gesendet und bei b=0
kommt die Frequenz f_ zum Zuge.

FH: Frequency-Hopping

FH ist die Grundlage fur verschiedenartige Konzepte der storresistenten digitalen Dateniibertra-
gung. Es ist ein klassisches Spread-Spectrum-Verfahren, weil kein Tréagersignal fester Frequenz,
sondern eine groRe Anzahl von Signalformen verschiedener Frequenz eingesetzt wird. Ein ausge-
sendetes FH-Signal wechselt in rascher Folge mit der Sprung- oder Hoprate h, die Frequenz. Je
kirzer die Verweildauer Tp=1/h, auf einer Frequenz ist, um so weniger determiniert, d.h. um so
rauschahnlicher erscheint einem Beobachter das FH-Signal. Die Verweildauer Ty, wird im folgen-
den je nach Zusammenhang auch Frequenzgultigkeitsintervall oder ,,Chipdauer* genannt. Ein
,Chip* eines FH-Signals mit der Amplitude A und der Momentanfrequenz f,, kann in der Form
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Sy (1) = A rect[LJ-sin (27 f,t) (4.44)

h

beschrieben werden. Dadurch, dal? die Frequenz f,, nur kurzzeitig fur die Dauer T,, eingenommen
wird, ergibt sich das kontinuierliche Spektrum

S (F)= AT, si(7-T,- f)*éj-[S(f Cty-a(ff,]=
y . (4.45)
=J7A~Th si[ 7T, (f - fm)]+%-Th si[ 7Ty (4 £,)]

Sen(f) liegt jeweils symmetrisch zu f,, und weist den gleichen Verlauf wie ein FSK-Spektrum nach
Bild 4.30 auf. Damit es nicht zu einem Ubersprechen kommt, muB auch bei FH - ahnlich wie bei
FSK - ein Trégerabstand eingehalten werden, der dem Kehrwert der Verweildauer bzw. der *Chip-
dauer’ entspricht. In diesem Fall liegt ein orthogonaler Signalformsatz vor, und ein Matched-
Filter-Empfanger ist in der Lage, eine perfekte Trennung benachbarter Spektren zu erzielen. Jede
gewiinschte Signalform aus einem Satz von Ngy Frequenzen wird “optimal’ empfangen, d.h. die
zugehorige Autokorrelationsfunktion erreicht ein Maximum, wahrend alle tbrigen Null liefern.
Wenn insgesamt Ny Frequenzen im minimal zul&ssigen Abstand genutzt werden, dann wird von
einem FH-System die Bandbreite

— NFH +l

B
FH T,

=(Ngy +1)-h, (4.46)

belegt. Ein orthogonaler FH-Signalformsatz, der um eine in der Mitte des Ubertragungsbandes der
Bandbreite Bry angesiedelte Frequenz fo gruppiert ist, wird z.B. bei ungeradem Ngy durch

sFHi(t)zA-rect[TLj-Sin(Zﬂ(fo+[i—w}'hrjt]’ mit ie{l..Ng} @47

h

beschrieben. Die Signalform sgyi(t) hat z.B. ein Spektrum symmetrisch zur tiefsten, am unteren
Bandende angesiedelten Frequenz

fo—[(Nrn—1)/2]-h; = fo—(B-hr)/2.
Am oberen Bandende liegt entsprechend mit i = Ngy die Signalform mit der Frequenz
fot[(Npn—1)/2]-h=fo+(B-h,)/2.

FH kann als Erweiterung der FSK betrachtet werden. Das folgende Signal- und Systembeispiel - s.
Bild 4.32 und Bild 4.33 soll die Zusammenhinge veranschaulichen. Dabei werden zur Ubertra-
gung binarer Daten nicht nur zwei, sondern flinf Frequenzen verwendet. Somit ist die Nutzinfor-
mation (d.h. ein Datenbit) an fiinf separaten, diskreten Stellen im Ubertragungsband prasent. Der
Vorteil ist offensichtlich: Stérungen bzw. Ausléschungen durch hohe Dampfung an einer oder
zwei dieser Stellen kdnnen der Dateniibertragung nichts anhaben. Jedes gesendete Bit kann mit
einer einfachen Mehrheitsentscheidung (drei aus fiinf) im Empfanger fehlerfrei rekonstruiert wer-
den.

Bild 4.32 illustriert das Beispiel, in dem ein “H”- und ein “L”-Datenbit und die jeweils zugeordne-
ten Frequenzfolgen dargestellt sind. Das “H”-Bit wird dabei durch eine Folge aufsteigender Fre-
quenzen fi, f, f3, f4 und f5 représentiert, die jeweils in einem festen Zeitschlitz (Chipdauer), der
einem Finftel der Bitdauer entspricht, gesendet werden. An den Chipgrenzen wechselt die Fre-
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guenz sprungartig, jedoch ohne Einschwingvorgang oder Phasensprung. Aus Griinden einer Uber-
sichtlichen Darstellung sind die Frequenzwerte so gewahlt, da3 sich von Chip zu Chip die Zahl der
Schwingungen um Eins erhoht. Fir das “L”-Bit werden die gleichen Frequenzen, jedoch in ande-

Daten
T

Sendeamplitude

rer zeitlicher Rei-
henfolge verwendet,
d.h. fz, f3, f4, f5 und
f1.

Die Frequenzzuord-
nung nach Bild 4.32
ist nicht die einzige
Mdoglichkeit, denn
mit den funf Fre-
quenzen als Binér-
variablen lassen sich
2°=32 verschiedene
Kombinationen zu-
sammenstellen, von
denen nur zwei ge-
nutzt werden. Diese
hohe Redundanz ist
letztlich fiir die Stor-

Zeit ———> resistenz verantwort-

Bild 4.32: Signalbeispiel fir FH mit 5 Frequenzen pro Bit

lich.

Bei der Wahl der beiden Kombinationen fur “L”- und “H”-Bit muf} man zur Erzielung bestmogli-
cher Storresistenz beachten, dall die Frequenzen in den jeweiligen Zeitschlitzen immer verschie-
den sind. Auch unter dieser Randbedingung gibt es mehr als nur zwei Kombinationen, so dal} man
mit den fiinf Frequenzen ohne Einbulle an StOrresistenz mehr als ein Bit parallel Ubertragen konn-

te.
FH-Sender
H| f1|f2|fs |fa |fs
Lifa|fs|fa |f5| f1
Daten | Aus- Frequenz-
Synthe-
wahl sizer
1
sync.

Bild 4.33: FH-Systembeispiel
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5 Repetitorium zur Fouriertransformation

5.1 Die Fourierreihe

In der technischen Literatur wird die Fourierreihe normalerweise unabhangig vom Fourierintegral
behandelt. Es ist fur das Verstandnis der Zusammenhéange jedoch vorteilhafter, die Fourierreihe als
Spezialfall des Fourierintegrals darzustellen. Flr das Verstehen der diskreten Fouriertransformati-
on ist dartiber hinaus die Behandlung von Abtastsignalen von Bedeutung. Im folgenden wird die
Beziehung der Fourierreihe zum Fourierintegral sowie die bereits im Zusammenhang mit der A/D-
Wandlung betrachtete Fouriertransformation von Abtastsignalen vertiefend diskutiert. Damit wird
der notwendige Rahmen fur die Herleitung der diskreten Fouriertransformation (DFT) und deren
schnelle Berechnungsmethode, die FFT (Fast Fourier Transform) vorbereitet.

h(t) sei eine periodische Zeitfunktion, wobei fo=1/T, die Grundfrequenz von h(t) ist. Dann 1aBt sich
h(t) in Form der bekannten Fourierreihe

h(t) :%-Fi':an cos (27znfyt) + by, sin(27nfyt) | (5.1)
n=1

darstellen. Die Amplituden der Sinus- und Cosinusfunktionen die mit den Koeffizienten der Fou-
rierreihe identisch sind, sind gegeben durch die Integrale

To/2

a,==- [ h(t)cos(2znfyt)dt, n=01.2,.. (5.2)

Tol2

T,/2
b, == [ h(t)sin(2mnfyt)dt, n=0,12,.. (53)

Tol2
Unter Anwendung der Identitaten

cos(2znf,t) = %(e jZ”mcot+e_j27mf°t) sin(2znf,t) =

i-(ejZﬂnfot B e—j27mf0t)
2]

1Rt sich (5.1) umschreiben in:

1 .
t) =%+52(an —jb,)-e glemmlat | 2 Z + jb,) g 12mnhe! (5.4)
n=1
Zur Vereinfachung dieses Ausdrucks werden in (5.2) und (5.3) negative Werte fiir n eingefiihrt.
To
2 2
a, =—I -cos(—2znfgt)dt = j -cos(2znft)dt=a,, n=123.. (55)
T Ty 0 To
2
T T

2 2
b, =T3 [ h(t)-sin(~27nf,t)ot =—T3 [ h(t)-sin(2mnft)dt=-b,, n-123.. ()
0 T o Ty

_lo
2 2
Damit erhélt man aus (5.4)

—00

= —j2znf t j27nf t
Ya,-e 0 =Y q el (5.7)

n= n=-1
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und

zjbn 'e—jZﬂnfOt _ _Z jbn _eJZznfot . (5.9)
n=1 n=-1
Das Einsetzen von (5.7) und (5.8) in (5.4) ergibt dann
a 1 & . j2anft o j27nf t
(1) =243 (a,-b,) - = 3 a0 (5.9)
N=—0 N=—00

n=0

Dies ist die exponentielle Darstellungsform der Fourierreihe. Die Koeffizienten a,, sind im allge-
meinen komplex. Mit Einsetzen von (5.2) und (5.3) erhélt man

To/2 To/2
=2(a,—ib) == [ h(t)cos(2mtg)dt—] [ h(t)sin(2enft)dt|. (510
2 0 | -Tp/2 Tol2
Das Ersetzen von cos(-) und sin(-) unter Verwendung der Identitaten
cos(2znf,t) = %(e 2zl +e_j27mf°t) sin(2znf,t) = %(eﬂ’mfot - e_Jz”nfOt)
J

liefert das Zwischenergebnis

1 To/2 . To/2 . Ty/2 . Ty/2 |
o _—-{ [ h(t)-e®%dt+ [ h(t)-e™dt— [ h(t)-e”"dt+ | h(t)-e'z”“’tdt:l

2T
0 | -Ty/2 To/2 “To/2 To/2

aus dem sofort

a :_Ih(t) -Jo o'dt fir n= 0,+1,%2,.. (5.11)

folgt. Damit kann die exponentielle Darstellungsform der Fourierreihe auf Basis der komplexen
Koeffizienten o, angegeben werden:

h (t) _ %_'_% i (an _ Jb eJZ;rnfot Z a elzﬂnfot (512)

N=-00
n=0

5.2 Das Fourierintegral und die diskrete FT

Das Fourierintegral ermoglicht — sofern es konvergiert - die Berechnung der Transformierten be-
liebiger, insbesondere auch nichtperiodischer Zeitsignale. Fir ein Zeitsignal h(t) ist es definiert
durch

H(f)=| h(t)-e 27 Ty (5.13)

—00

Formal hat (5.13) groRe Ahnlichkeit mit (5.11). Der wesentliche Unterschied ist jedoch, daB sich
die Integration bei (5.11) exakt tber eine Periodendauer des Zeitsignals h(t) erstreckt, wéhrend in
(5.13) von — ... +o0 zu integrieren ist. Das bedeutet, dal? bei (5.11) die gesamte Information Uber
das Zeitsignal in einer Periode enthalten sein muf3, was naturgemal nur bei periodischen Signalen
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geben ist. Mit dieser — fur die Praxis erheblichen — Einschrankung wird die Fourierreihe norma-
lerweise in Lehrbichern und Lehrveranstaltungen behandelt. Wir werden sehen, dal die Eigen-
schaft der Periodizitat eines Zeitsignals eine ganz essentielle Grundlage fiir die korrekte Ausfih-
rung der diskreten Fouriertransformation (DFT) ist. Deshalb ist es fir das Verstandnis der DFT
und ihre fehlerfreie Anwendung sehr hilfreich, den Zusammenhang mit der Fourierreihe detailliert
zu betrachten. Bevor dies in einer kombinierten theoretischen und anschaulichen Analyse vorge-
nommen wird, sind zundchst einige wichtige Eigenschaften der kontinuierlichen FT zusammenge-
stellt und werden ihren diskreten Entsprechungen gegentbergestellt. Danach wird der in der Praxis
am haufigsten verwendete Algorithmus zur Ausfuihrung der schnellen Fouriertransformation — der
Cooley-Tukey-Algorithmus zur Basis 2 — grundlegend untersucht.

Zum AbschluB dieses Abschnitts werden die Zusammenhange zwischen der DFT und der Fourier-
reihe sowohl mathematisch als auch anschaulich untersucht und dargestellt.

Fouriertransformation:

Im folgenden wird zur Darstellung der diskreten Zeit die Variable k und fur die Frequenz die Vari-
able n verwendet. Beim praktischen Umgang — d.h. flir konkrete Berechnungen — ist dabei zu be-
achten, dal? weder die diskrete Zeit noch die Frequenz dimensionslos sind. Durch die Signalabtas-
tung ist stets ein Zeitraster Ta=1/fa vorgegeben, so dal} k := k-Ta gilt. Flr die Frequenz ist das Ras-
ter — wie weiter unten noch ndher erklart wird — n: =n/N-Ta, d.h. die Frequenzauflésung wird
durch den Kehrwert der Gesamtdauer des zu transformierenden Zeitsignalausschnitts bestimmt.

H(H) = [h©-e 2 Mg H(n)=Sh(0-e PN s na (s

h k=0

kontinuierlich diskret

Inverse Fouriertransformation:

% i N-1 :
n=[ () n== Y H)ePN orna sas)

—oo n=0

kontinuierlich diskret

5.2.1 Eigenschaften der kontinuierlichen und diskreten Fouriertransformation

Die Eigenschaften der kontinuierlichen Fouriertransformation lassen sich auf die diskrete Fourier-
transformation (DFT) Ubertragen. Dies beruht auf der Tatsache, dafl die DFT ein Spezialfall der
kontinuierlichen Fouriertransformation ist. Es ware daher mdglich, die hergeleiteten Eigenschaften
einfach mit einer fir die DFT geeigneten Ausdrucksweise neu zu formulieren. Andererseits ist
aber etwas Praxis im Umgang mit zeitdiskreten Funktionen ndtzlich, vor allem in Hinblick auf die
korrekte Skalierung. Aus diesem Grund werden im folgenden einige wichtige Eigenschaften DFT
von einem zeitdiskreten Ansatz her entwickelt.

Zur Vereinfachung der Schreibweise wird im weiteren — wie schon oben eingefiihrt — kT durch k
und n/NTa durch n ersetzt.

Linearitat:
Kontinuierliche FT:  x(t)+y(t) o— X(f)+Y(f) (5.16)
Wenn X(n) und Y(n) die diskreten Fouriertransformierten von x(k) und y(k) sind, dann gilt
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x(K)+y (k) o—e X (n)+Y (n) (5.17)

Symmetrie:

Wenn h(t) und H(f) ein FT-Paar bilden und entsprechend h(k) und H(n) ein DFT-Paar sind, dann
gelten die Beziehungen

1
H(t) o—e h(-f) WH(k) o—e h(-n) (5.18)
Der Beweis fiir die DFT folgt z.B. direkt durch Einsetzen von —k statt k in (5.15)
18 j2zn(—k)/N
h(—k)=— 3" H (n).e?"™) (5.19)
N&
und Austauschen von k und n:
N-1 .
h(=n) =% H (k). 27K/ (5.20)
k=0

Zeitverschiebung:

Bei einer kontinuierlichen Zeitverschiebung to von h(t), bzw. einer diskreten Verschiebung i von
h(k) erhdlt man die Beziehungen

h(t-t,)o—eH (F)-e 271 hk—i)o—eH (n)-e 2N o5

Eine Zeitverschiebung hat eine Anderung der Phase zu Folge.
Den Beweis bei der DFT liefert z.B. die Substitution r=k—i in (5.15):

h(r)=-L3

=

1 -
+ H (n)-ej27rnl’/N

N

5.22
N 1H 127rnk i)/N _ 1 NZ{ e 127z-n|/N} ej271'nk/N (5.22)

n=0 N n=0

Z||—\ EM

Frequenzverschiebung (Modulationstheorem):

Wenn man die kontinuierliche Ubertragungsfunktion H(f) um die Frequenz f, verschiebt, bzw. die
diskrete Ubertragungsfunktion H(n) einer diskreten Verschiebung i unterzieht, erhilt man die Be-
ziehungen

j27fot

H(f-f,) h(k)-e27*K/N oo 1 (n—i) (5.23)

h(t)-e

Den Beweis, wiederum fur die DFT, liefert die Substitution r=n—i in (5.14):

H(I")Z h(k)_e—j27z'rk/N —

N-1 Ciosneik/N N o o ) (5.24)
H(n—i)= h(k)-ej (n-1) :Z{h(k)_eJZm N}~e_J2”n N

=0

=
]

o
=
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Im weiteren wird auf die Gegenuberstellung der korrespondierenden Beziehungen fur kontinuierli-
che FT und die DFT verzichtet und wegen ihrer Bedeutung fir die digitale Signalverarbeitung nur
noch die diskrete Darstellung betrachtet.

Alternative Inversionsbeziehung:

Die Gleichung fur die inverse diskreten Fouriertransformation nach (5.15) 1aBt sich in folgende
Form umschreiben:

*

1 N-1 _ior
h()= | S () e | 529

wobei * bedeutet, dal} der entsprechende Ausdruck konjugiert-komplex zu nehmen ist. Zum Be-
weis wird H(n)=R(n)+j I(n) gesetzt, woraus H*(n)=R(n) — j I(n) folgt. Durch Einsetzen in (5.25)
erhélt man

18 . T 27nk
=— R(n)=ij-1(n)]-| cos ™™ —
RO e pon e
18 27znk 27nk = . 2znk 27nk -
:—{ (R(n)-cos —1(n)-sin j—] (R(n)-sm +I(n)-cosj} (5.26)
N = N = N N
18 2znk . 27znk & . 2znk 27nk
-— R(n)- —1(n)- R(n)- 1(n)-
N{n:O( (n)-cos Y (n)-sin Y j+]n=o( (n)-sin s (n)-cos y j}

H (n).ejZﬂnk/N

Der Vorteil dieser alternativen Inversionsbeziehung liegt darin, dal die Darstellung nach (5.25)
sich sowohl zur Berechnung der DFT als auch der IDFT Beziehung verwenden l&Rt. Wenn die
Berechnung auf einem Digitalrechner erfolgt, braucht man nur ein Programm zu erstellen, das mit
geringer Modifikation beide Ergebnisse liefern kann. Es sind lediglich Ausdriicke konjugiert-
komplex zu nehmen, was in einfacher Weise durch Umkehren des VVorzeichens beim Imaginarteil
geschieht.

Faltungstheorem fuir den Frequenzbereich

Fur die diskrete Faltung im Frequenzbereich gilt der folgende Ansatz

Y ()= X (1)-H(n-i) 65.27)

Der Beweis erfolgt, indem zundchst die DFTs zur Gewinnung von X(i) und H(n—i) substituiert
werden:
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() =35 ) 1)~ 5 SEx(m)-e [

k=0
Das Zusammenfassen der von i abhéngigen Terme unter der Summe Uber i liefert:

N-1N-1

N-1
Y(n): X(m)-h(k).efﬁﬂkn/N |:Zej27rmi/N 'ej2ﬂki/N} (5.28)

i=0

Der Term in eckigen Klammern entspricht der Orthogonalitatsbeziehung, die besagt, dal} eine
Summe Uber eine ganze Anzahl von Perioden eines Produkts sinusformiger Signale verschwindet,
wenn die Frequenzen verschieden sind. Fir den Fall nach (5.28) bedeutet dies, dal} bei den Expo-
nentialfunktionen Orthogonalitéat vorliegt, wenn m und k verschieden sind. D.h. nur fir den Fall
m=k ergibt sich ein von Null verschiedener Wert. Fir m=k wird das Produkt gleich Eins, so dal
die Summe N ergibt. Damit folgt aus (5.28)

N-1 N-1
- N X JZ;znk/N (5.29)
i=0 k=0
Man hat also diskrete Fouriertransformationspaar
18 . i
x(k)-h(k) o—e 5 2 X (i)-H (n—i). (530)
i=0
Das Theorem der diskreten Korrelation:
Das Transformationspaar
N-1 *
x(i)-h(k+i) o—e X (n)-H(n) (5.31)

i=0

wird diskretes Korrelationstheorem genannt. Damit 148t sich eine Zeitbereichs-Korrelation in
aquivalenter Weise auch im Frequenzbereich ausfuhren. Zum Beweis setzt man die Beziehung der
IDFT fur x(i) und h(k+i) im linken Ausdruck von (5.31) an und erhalt

N-1 N-1 N -1 . .
i27in/N 1 j2zm(k+i)/N
{ X eJ zin } {N H( ) e (k+) } (5.32)
m=0

i=0 , n=0

() - h(K+)

Um X*(n) einzufiihren, wird der Inhalt der linken eckigen Klammer konjugiert-komplex genom-
men und das Ganze auf3en an der Klammer wieder aufgehoben:

*
= SIEL S o i27in/N 18 j2mm(k+i)/N
X(i)-h(k+) :Z{WZX e 2 H(m)-e ) (5.33)
i=0 i=0 n m=0

x(i)

Fur den Fall, dal nur reelle Zeitfunktionen x(i) betrachtet werden, kann die Bildung des konju-
giert-komplexen Klammerinhaltes entfallen. Dann kann (5.33) unter Zusammenfassung der nur
von i abhangigen Terme unter der entsprechenden Summe umgeschrieben werden:

N-1 . N .
ZX() |(+I zzx n . m ejZ;rmk/N{%Zqumn/N.eJme/N} (5.34)
i=0

i=0 n=0 m=0
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In der linken eckigen Klammer findet sich die bekannte Orthogonalitatsbeziehung wieder, so dal}
das Produkt der Exponentialfunktionen stets verschwindet, aulRer fir n = m. Dann wird das Pro-
dukt gleich Eins, so daB die Summe wiederum N ergibt. Damit folgt aus (5.34)

N -

|_\

70x h(k+i) ZX n)-H (n)-e27/N (5.35)
o gx(|) h(k+i)

PARSEVALSsches Theorem:

Fur diskrete Funktionen ist der Zusammenhang zwischen der Energie im Zeit- und im Frequenzbe-
reich gegeben durch

b=

-1 1 N -
h?(k)=— |2 (5.36)
k=0 N =

> JH (n)

Zum Beweis setze man in (5.35) x(i)=h(i) und k=0, dann hat man bereits das gesuchte Ergebnis:

N-1 . . N-1 2 . 1N1 0 1N—1 2
> 0(i)-h(i)= > h? (i) =3 H™(n)- H (n)-e® =3 H (n) (5:37)
i=0 i=0 n=0 n=0

5.3 Herleitung des Basis 2-FFT-Algorithmus (Cooley-Tukey)

In diesem Abschnitt wird auf der Grundlage theoretischer Uberlegungen der FFT-Algorithmus fiir
N=2" hergeleitet. Zum Einstieg wird zunachst der Fall y=2, also N=4 untersucht. Dann erfolgt die
allgemeine Erweiterung mit der Herleitung des Algorithmus fiir den Fall N=2".

Erklarung der verwendeten Beqriffe

Hé&ufig erfordert eine theoretische Darlegung die Einflihrung neuer und ungewohnter Ausdrucks-
weisen. Im Falle der FFT ist die Vereinfachung, die man dadurch erreichen kann, in jedem Fall der
Mihe wert. Man betrachte die bekannte Beziehung der diskreten Fouriertransformation in etwa
abgekirzter Schreibweise

N-1

X(n)=> % (k)-W™, n=01..N-1, (5.38)

k=0

wobei W=e—i2@N jst. W enthalt also alle Konstanten und wird auch Drehfaktori® genannt, ein Be-
griff, der im weiteren noch verdeutlicht wird. Fiir die folgenden Betrachtungen stellt es sich als
Schlissel heraus, die natiirlichen Zahlen n und k in Bindrschreibweise darzustellen. Wenn also
N=4 ist, dann ist y=2 und k und n sind als 2-bit-Binérzahlen wie folgt darstellbar:

k=0, 1, 2,3 oder k=(ky,ko) = 00, 01, 10, 11
n=0,1,2,3 oder n=(ny,no) =00, 01, 10, 11

10 engl.: Twiddle Factor

© K. Dostert: Skriptum ISVS, WS 15/16 Seite 141



Eine formale Kurzschreibweise fir k und n ist

k=2-k +k,, n=2-n+n, (5.39)

Unter Verwendung von (5.39) kann (5.38) flr den Fall N=4 wie folgt umgeschrieben werden:

X (1) = Y 3 % (K, ky) w2 o2 (5.40)

Man beachte, dal3 die eine Summation aus (5.38) nun zur Berucksichtigung aller Bits von k durch
vy Summationen zu ersetzen ist.

Faktorisierung von WP

Nun wird man der Term w/2%eH 4] yaner betrachtet. Wegen W2 =W? .W " erhilt man

W(2n1+n0)2k1 _W(2n1+no)ko _ (W 4n1k1)’W 2n ok, .W(2n1+n0)ko :WZnOkl ‘W(an"'no)ko (5.41)
Man beachte, dal? der erste Term in Klammern gleich Eins ist, da
n i n k
WAk — (W4) 1 _ |:e 127r4/4:| ik _ (1)n1 1.1 (5.42)
gilt. Somit kann (5.38) in der Form
1 1
2n 2n,+n, )k
X(nl,no)=2{2xo(k1,ko)-w Okl]W( oo (5.43)
ko=0 | k,=0

geschrieben werden Diese Gleichung bildet das Fundament des FFT-Algorithmus. Um sich dies
weiter zu verdeutlichen, betrachte man die beiden Teilsummen aus (5.43) einzeln. Zun&chst die
innere Summe in den eckigen Klammern:

. 2n,k
Xl(no,ko)=ZXo(kl,ko)-W o (5.44)
k=0
Durch Einsetzen der Zahlen ergeben sich folgende vier Gleichungen:
%, (0,0) =X, (0,0) + X, (1,0)W°
X, (0,1) = X, (0,1) + X, (L1)W°
X, (1,0) = %, (0,0) + X, (1,0)W 2

X, (1,1) = X, (0,1) + X, (1L.1)W?
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Es ist naheliegend (5.44) in Matrixform darzustellen.

%,(0.0)] {10 W? 0 | fx(00)]
x,(01)| [0 1 0 W%||x(01)
X, (1,0) 1 0 W2 0 ||X%(0) (5.45)
X0 1o 1 o0 w2, | % (11) |
Wird jetzt in einem néchsten Schritt die duliere Summe von (5.43) in die Form
L 2n,+n, K,
X, (Ng,ny) = le(noako)'w( ) (5.46)

k=0

umgeschrieben und werden die Zahlen eingesetzt, dann erhdlt man in &hnlicher Weise wie oben
ein Gleichungssystem, das sich wieder in Matrixform darstellen 1aRt.

%,00)] [T W' 0 0] (00)
(01| |1 W* 0 0 | x(01)
%@0)| [0 0 1 wh|x(Lo) 5470
@] o o 1 wi|l%()]
Aus (5.43) und (5.46) folgt schliel3lich
X(nl’no):XZ(nO’nl)- (5.48)

Wie man sieht treten die Endergebnisse X»(ng,n1), die man aus der dulleren Summation erhalt, ver-
glichen mit den gewunschten GroRen X(ni,no), in Bit-Umkehr-Reihenfolge auf. Dies erfordert
eine Umordnung im Ergebnis (Bit Reversing), die dem FFT-Algorithmus eigen ist.

Mit der Zusammenstellung der Gleichungen (5.44) (5.46) und (5.48)

. nk
= %o (ki Ky ) :

k
1
)= 2. %(n
ko=

X (ny,ny) =X, (ny,n,)
bildet (5.49) die urspringliche Form des Cooley-Tukey-FFT-Algorithmus fir N=4. Das Glei-

chungssystem wird sukzessiv berechnet, d.h. die Auswertung einer Folgegleichung bendtigt die
Ergebnisse aus der vorangehenden Gleichung.

X, (Ng, ko)

o

(2nl+n0)kO
(5.49)

o

Beispiel:

Um sich mit der beim Cooley-Tukey-FFT-Algorithmus verwendeten Darstellungsweise weiter
vertraut zu machen, wird ein Beispiel mit einer FFT der Lange N=2°=8 detailliert untersucht. Ent-
sprechend (5.39) hat man jetzt
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n=4n,+2n +n,, mit n, €{0,1}

50
k =4k, + 2k, +K,, mit k €{0,1} (:50)
und damit liefert (5.38)

(4n2+2n1+n0)~(4k2+2k +k0)

X (n,,n;,n,) ZZZX Ky, Ky Ko ) S (5.51)

ko=0 k;=0 k,=0

Jetzt wird der Exponent des Drehfaktors W ausgeschrieben:

W (4“2 +2 n1+n0)-(4k2+2 kl+k0) _ W (4n2 +2 n1+n0)~4k2 W (4n2 +2nl+no)'2kl W (4n2 +2 n1+n0)'k0

_ (5.52)
Wegen W = (ejz”’g) =1 gilt

\y (4na+2nieno)dke [W 8-(2n2k2):|.|:w 8-(n1k2):|W4n0k2 — Y 4noke

und (5.53)

W (4ny+2n3+ng)-2ky _ |:W 8-(n2k1):| W (2ny+ng)-2k; —\W (2ny+ng)-2k;
Damit wird aus (5.51)

X (ny,ng,ny) Z Z Zx Ky Ky Ko ) W4”°"2-W(2”1+”°)'2k1-W(4n2+2nl+n°)'k° (5.54)

ko=0 k=0 k,=0

Mit einer Zerlegung analog zu (5.49) erh&lt man die entsprechenden Gleichungen fir die drei Teil-
schritte und das abschlieBende Bit-Reversing

1
Xl(nOl k11 ko) = Z XO (k21k1,k0)'W4n0k2

k, =0
1
X, (Mg, Ky ) = D" % (g, ky, ko)-W(znﬁn‘))'Zk1
k,=0
B o (5.55)
X; (N, My, ) = ZXZ(nO’nl’kO)'W( "o o
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Hieraus 1aBt sich der folgende Signalflugraph fir N=8 konstruieren.

SPALTEN DER

ZWISCHENERGEBNISSE

SPALTE DER P A UMGEORDNETE
EINGANGSWERTE [=1 =32 1=3" SPALTE
xn(0) — — — 3¢ X(0)

’ \ ; x1({)}\ o *2'! w0 *30)
x~(1) ‘-" X{1)

. \ 71(H 0w x3(n)

w0 \ /
X~ (2) —\— — /I X(2)

0 X11{2) 4 x,(2 2\ v

/
xo(3) b X(3)
XXX I S
X

xg(4)
"IRRK
X (6)
x0(7]/

Bild 5.1: Signalflugraph einer 8-Punkte FFT
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5.4 Herleitung des COOLEY-TUKEY-Algorithmus fiir N=2°

Hier wird der allgemeine Fall einer DFT mit N=2" Punkten betrachten, wobei y eine ganze positive
Zahl ist. Dann lassen sich n und k wie folgt als Binérvektoren darstellen:

—or1 72
n=2""-n_,+2""-n_,

=2k, 4272k, 4tk (5.58)

+...+N,

Damit gilt
11 1
p
X(ny_l, y— 29 ) Z Z... Z X0<ky_1,k}/_2,...,k0)'w (5'57)
k=0 k=0 Kk, 1=0
mit
-1 -2 -1 -2

p=(27 N +27n ,+.+n) (27 k427 kL, 4Ky (5.58)

Wegen W*® =W?.WP°kann W in der Form

(27‘1-ny_1+27‘2 n, +...+n0)-(27‘1-k7_1)

wP=w
(27‘1- y1+27 2 y—2t +n0) (27‘2-k7_2)

(27‘1-n

geschrieben werden. Jetzt wird der erste Term aus (5.59) betrachtet:
[27 - n,_ n,_+2" 7% n, g+ +n0j [27_1-k7_1]

7,_1+27/_2'n},_2+...+n0)‘k0 (559)

W —
B (W 27(2yz.n71.ky1)j . [W 27(2773n, ok, 1)) -(W 27(n1.ky_1)) W 2 Y ngk, 1) W no 21k,
= =
N g ) . - #1
1 1 1
(5.60)
Denn

2771.2%1.(5) 22772.(5) 2%27*2.(8) N 27‘2~(5) ijﬁE 2772'(6) 2772.(8)
W =W =W =(w™) =le N =1 =1
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Dostert
Hervorheben


Der zweite Term ergibt:

y-1 y—-2 y—2
277, 442 -ny_2+...+n0)-2 L

w! —

|:W 272730 1k, :| ’ |:W 272740, ok, :|
(5.61)

y-2

W 27'1-n1-ky_2 W 27‘2-n0~k7_2 —\W (2n+n9)2" "k, »

Der dritte Term ergibt:

(4np+2my+ng)-27 3k, 4

W (5.62)
Der vierte ergibt:

(Bng+4n,+2m+ng)-27 "4k, 4

W (5.63)
Und der letzte:

(27‘1-ny_1+...+4n2 +2 n1+n0)-k0

W (5.64)

Somit hat man schlief’lich:
1 1 1

-1
X{n n Nh | = X (k ’ k) .W27 .no-k},_l.
y-1"y=2"""0 Z Z z: 0 \(Ky-1:Ky 2o
k0:0 k1:0 k},_l:O

. . (5.65)
(2m+no )27 2K, _, W(27 Ln, 4+27 2~ny_2+...+no)-ko

‘W

Wenn jetzt die einzelnen Teilsummen Schritt fir Schritt berechnet und die Zwischenergebnisse
aufgelistet werden, erhalt man:

N 27 Lngk
X (Mo K, ko) = D X (K, oy K, gy kg ) W08

(2 n1+n0)~27 ‘2~k7_2

1
Xy (Mg Ky g1ennn Ko ) = D7 % (Mg, K, Ly Ky ) - W

0
ko) = Zl: X, (no, n, ky_g’ . ko) W (4n2+2n1+n0).2y—3.ky_3

k,_s=0

X3 (Mg Ny, Ny, K, g

(5.66)

-1 -2
(27 N, _1+277°n, +...+n0)~k0

1
X, (Ngs My, ) = DX, (Ngu My, K ) - W
ko=0

X, ergibt sich in Bitumkehrreihenfolge = Reversing ist erforderlich
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Dieses sukzessiv abzuarbeitende Gleichungssystem stellt den urspriinglichen Cooley-Tukey-FFT-
Algorithmus fir N=2" dar. Wahrend die direkte Auswertung einer N-Punkte DFT N? komplexe
Multiplikationen erfordert, bendtigt jede der obigen Gleichungen zwei komplexe Multiplikationen,
wobei die erste stets eine Multiplikation mit Eins ist!

Es gibt insgesamt y dieser Gleichungen, von denen jede wiederum N Gleichungen reprasentiert.
Somit sind insgesamt N-y komplexe Multiplikationen notwendig. Weiterhin tritt bei der Berech-
nung einer Spalte stets die Beziehung

N
p+—-

WP =-W" 2|auf

Die Anzahl der Multiplikationen reduziert sich damit weiter um den Faktor 1/2. Die Gesamtzahl
der komplexen Multiplikationen fir N=2" ist somit N-y/2. Die Anzahl der komplexen Additionen
ist gleich N-y.

Anmerkunag:
N _io L N P N
WP=_W"2 da e 2y (p+2j :e_‘z”ﬁ,e”z”ﬁ WP e — WP
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Details eines Beispiels flir N=16 (y-4)

X (ng,Nn,,n;,ng) ZZZZX (g Ky, kpy g ) -

ko=0 k;=0 k,=0 k3=0

'W n0'23'k3 . W

(2n1+n0).2 .k2 .W(22'n2+2n1+n0)2‘k1 .W

(2 N3+2 -n2+2n1+no)-ko

no, ka2, ki, ko

k3/ k2, kll kO

(no)-8-k3

\
no, N1, K1, ko \\A

no, ka2, ki, ko

(2n1+ng)-4-k

no, N1, N2, Ko ~~

no, Ny, Ki, ko

(4ny+2n1+ng)-2-k;

No, N1, N2, N3 \

no, N1, N2, Ko

(8n3+4n2+2n1+no)-ko

Xo(K)

Xo(k+n)

© K. Dostert; Skriptum ISVS, WS 15/16

= X1(k+n) = 2Xo(k)-X4(k)
DSP-Befehl:
SUBL x4(K),Xo(K)

20 xq(k+N) = Xo(K)+FWPN2.x0(k+n) = Xo(k)—WP-xo(k+n)

SUBL S,D
D:=2D-S
Ergebnis in D




SPALTEN DER

SPALTE DER RECHENEHEEBNISSE
I
EINGANGSWERTE g =2 =3 =4’
xqglk) xq(k) n2(k1 xg(k) x4k
X (0) & — P x4 (01
0 10 x2(0l 5 "

W

%1}

N\ \WO -
N\//AV Y
\"OI'O'WWWQ S
RS 2P
A’A‘A ’A’A’A‘A . 4 ::: o e
o ‘AAAAAA }
IA\\‘WVQ e

12 x5(12) 3

W

A xd(13]

13)& “ l
*of // \ 8 x;(13) 6x3[$3] Wi
x~(14) & A A 3(4“‘”
0 / \J 8 x,(14) \, 12 %2'¥
“0“5)' A 34(15|

w8 x,(15) w12 x2(15) wid %3018 15

X3[4}

x4(4!

Ko‘ )

xgl12)

Bild 5.2: Signalflugraph einer 16-Punkte FFT

5.5 Der Zusammenhang zwischen Fourierreihe und der DFT

Man entwickle die Fourierreihe der in Bild 5.3 dargestellten periodischen Dreieckfunktion A(t).
A(t)

-
N 03
. 8
. g
. G
. .
. 8
. G
. 8
. 8
. 0
. 8
e, 0
= = ) t

| 1
-Ty/2 T2
Bild 5.3: Periodische Dreieckfunktion mit Amplitude 2/T, und Frequenz fo=1/Tg
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DaA(t) eine gerade Funktion ist, verschwinden alle Sinusterme und man erhalt mit (5.11)

To
o~ j2nft _10(2 4] 12[2 4]
=— | A(t Odt == | | =+t |-cos(2znft)dt+—= || =———=t |-cos(2znf t)dt (5.67)
0 JI'.0 TO .!;0 TO TO2 ( ’ ) TO .([ TO2 ( ’ )
also
To
T,/2
2 (27znf,t)dt = J't cos(2znf t)dt——_ft -cos(2znft)dt
a, = To .[/Zcos Vs Vs T (5.68)
,TO
TO/Z
sin(2znf,t)
27nf, _T0/2
Somit liefert das 1. Integra )—sin(-nz)]=0
0
Mit Jx-cos(x)dx:cos(x)+x-sin(x) folgt unter Substitution von
X=2znfit bzw. t= und damit dt = fur das 2. Integral
27nf, 27nf,
4 1 ; 10 1 0
—_— X-CoS(X)dx =—=— | Xx-cos(x)dx = COSX+XSINX| =
T03 47Z_Zn2f02 TO'Z[ . ( ) T07Z_2n2 _Jr:” ( ) TOﬂ_ZnZ[ ]7n7r
~T0 27,y
(5.69)

fa de n
c0sQ— cos(-nz) +0—(—nz)-sin(-nz)|=< Toz"n’ ur ungerade

%/_/ %/_/ .
—1 fiir ungerade N 0 O fur gerade N
+1 fiir gerade N

2,72

Tozn

und fur das 3. Integral ergibt sich unter Verwendung des Teilergebnisses aus (5.69)

5 farungerade n

%nz[cosx+xsinx]g”:%nz cos(nz) —cosQ+(nr)-sin(nz)—0 (=4 Toz’n

0 0 —1 fiir ungerade n 1 0 0 fur gerade n

+1 fir gerade N

Somit hat man insgesamt
4 )
> > fir n=1,3,5,...
z°-Ty-n

o, = 1 : (5.70)

— firn=0

To/2 To s 41 0 42 T, /2
Ay =— j cos(0 )dt+— It cos( )dt——It cos(0)dt=—+——| -———
0 T2 T To To 2 ~Ty/2 To 2o
TO
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2 2-T2 2 1 1
—_ — —
T, T2 2 T, T, T,

Qy=—+—5
’ T T03

2 2 [O_<—To>2 (1)’ _O}_

. 1 .
Nach (5.10) ergibt sich wegen b,=0 «, = E(a” —jb)=>a,=2-q,

Damit erhé&lt man aus (5.1)

1
0 0

[cos(Zz fot) +3—1zcos(67z fot) +5—1zcos (107 fot) + } (5.71)

5.5.1 Fourierreihe als Spezialfall des Fourierintegrals

Hier wird eine alternative Berechnung der FT der periodische Dreieckimpulsfolge aus Bild 5.3 be-
trachtet. Dazu wird zunéchst ein Dreieckimpuls mittels Faltung zweier Rechtecke erzeugt.

2 t 2 t 2 t
—rect * —rect =—A
T, T0/2 T, T0/2 T, T0/2

r---—-—=-r1 T " ~~-~——° 1

; ; > t

: T /4 T /4 :

i i Flache bei max. Uberlappung:
Tg A(TtIZJ i (A, XA, xBreite)
o \Ty : o0y "1 2 2 T, 2

: : = e —

! ! T, T, 2 T,

I i > t

Bild 5.4: Entstehung einer Dreiecksfunktion durch Faltung von zwei gleichen Rechtecken

Wie man sieht, ergibt sich bei einem Rechteck der Héhe 2/T, und der Breite To/2 die gleiche Para-
metrierung der Dreieckfunktion wie in Bild 5.3. Man beachte, dal3 bei der zur Darstellung der
Rechteckfunktion eingefuihrten der Schreibweise rect(t) die ,,Sprungstellen* jeweils dort liegen, wo
das Argument betragsméalig ¥z ist. Bei der Dreieckfunktion A(t) gilt hingegen, dal? Beginn und Ende
der Rampen jeweils dort liegen, wo das Argument den Betrag 1 hat.

Mit der Beziehung rect(%)o—oT -Si(z fT) 4Bt sich nun in einfacher Weise die FT der Dreieck-

funktion bestimmen:
2 rect| =4 |« 2 rect| —L | o E-Lsi(zfiji-isi(nfL):siz(nfi) (5.72)
To T,/2) T, T,/2 T, 2 2) T, 2 2 2
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Nun gilt es, aus dem in Bild 5.4 konstruierten Dreieck eine periodische Dreieckfunktion zu generie-
ren. Das laRt sich durch Faltung mit einer unendliche Dirac-ImpuIsfoIge mit dem Impulsabstand Ty,

d.h. der Dauer des Dreiecks erreichen. Eine solche Folge ist z.B. durch | | ( j Z 3(t
0

gegeben. Im Zeitbereich fihrt die Faltung der Dreieckfunktion EA[

0

) Sotem-2 A

Onoc

t 2} aus Bild 5.4 mit dieser

0

Folge zu dem Ergebnis T—A(

0
Im weiteren interessiert uns das Spektrum der nunmehr periodische Dreieckimpulsfolge. Da die
Faltung im Zeitbereich einer Multiplikation der Spektren entspricht, muf} das in (5.72) schon be-
stimmte Spektrum des einzelnen Dreiecks jetzt noch mit der FT der unendliche Dirac-Impulsfolge
multipliziert werden. Diese wurde weiter oben bereits mehrfach verwendet und die Beziehung lau-

tet: i S(t—nT | | 25( ) Das gesuchte Spektrum der periodischen Dreieckimpuls-

folge ergibt sich demnach zu

R R L b Lt LR R

Wie im weiteren noch klar wird, reprasentiert (5.73) nichts anderes als die komplexen Fourierkoef-
fizienten o, wie sie in (5.70) bestimmt wurden. Dies soll an einigen Beispielwerten kurz verifiziert
werden. Fir n=0 erhélt man sofort ax=1/Tg

Bei der Darstellung des gesamten Spektrums ist zu beachten, daR fir jeden Wert von n auch das
korrespondierende Resultat fur negatives n berticksichtigt werden mul3. Da wir eine gerade Funktion
vor uns haben, genuigt das Berechnen fur positives n. Die Ergebnisse kénnen dann einfach fir —
kopiert werden. Fir n=1 erhalten wir in Ubereinstimmung mit (5.70) an der Stelle f=1/T,

T
oot 5|2 7)_1 sin (/) 4 . Fir n=2 wiirde sich o, =L .si2[2% .5t —2|_0 ergeben,
= T 7[/ 2T 2 T

0 0 0

0
was im Ubrigen fur alle geraden Werte von n gilt, so dall nur ungerade n zu berticksichtigen sind.

37

sin

Ein letztes Beispiel zeigt, da auch bei Einsetzen von n=3 mit o, 1 ( /) 4
T, 9zzA S 9.T, 2

te Ubereinstimmung mit (5.70) gegeben ist. In den Grafiken von Bild 5.5 sind die diskutierten
Sachverhalte noch mal zusammenfassend und anschaulich dargestellt.

die exak-
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FALTUNG

{b)

(e)

forf
T./Th
of \
! \
I \
] \
‘ MY &
11 f
TO“-’TO
-2[ TOJ R nJ
S1 frf— - 5 f__
| 2 Z
1 i I,
VT,
MULTIPLIKATION l l_l l i ‘ L
gt f | s 3
TO TO TO TO
(c) (d)

Bild 5.5: Anschauliche Herleitung der Fouriertransformierten einer periodischen Dreieckfunktion
unter Anwendung des Faltungstheorems
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5.5.2 Haufig bendtigte Beziehungen und Fouriertransformationspaare
Bevor wir zu einer genauen Untersuchung des Ubergangs von der kontinuierlichen FT zur DFT
kommen, sind in folgenden einige wichtige Beziehungen der FT und Transformationspaare zusam-
mengestellt, die man beim Arbeiten mit der Systemtheorie parat haben sollte.

Skalierung bei der FT: h(kt) o—e |i| H ( f )
Bei Skalierung von Deltafunktionen gilt: §(at) = |T:|5(t)
Symmetrie: H(t) o h(-f)
Zeitverschiebung: h(t-ty)o—eH(f): e 127y
Frequenzverschiebung (Modulation) h(t)~ej27Zfot H(f-f,)
Rechteckimpuls
A-rect [Lj o—e AT, -si(#T,f)
0

Dreieckimpuls
t t » T, [t
rect -rect A
A rree [Tolzj*A e (To/zj Ao (T/j
o—oAr-%si(ﬂf%j-A-%si(ﬂf%) . T4 siz( f%j

Folge aquidistanter Diracimpulse (normiert)

:nié(t—n) o Hl(f)zniﬁ(f—n)

Folge dquidistanter Diracimpulse (skaliert)
1
8 nT o—e —. o| f ——
|T|(jZ |T|Z(Tj
Gaufdsignal

4=0,002 T
T 0,83
0,02 .

0 -0,04 -0,02 0 0,02 0,04

-60 -40 -20 0 20 0 60
t ———> f——

Cosinussignal (ohne Zeitbegrenzung)

Acos(27z ft) o—e §[5(f — o) +8(f +f;)]
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Sinussignal (ohne Zeitbegrenzung)

A-sin(2zft) o—e J?B(f + o) -d(f - fo)]

Cosinussignal mit Zeitbegrenzung

A-rect (LJ cos(27 fit) A-nT,
nT,

si(anTy £ )*[3(f — fo)+8(f + )]

_A-nT,

Asi[ 0T, (= f) J+si[ 2T, (f + f,) ]}
Summe von Cosinussignalen mit gleicher Zeitbegrenzung (Grundlage flir OFDM)

N ) N
ZA-rect(#}cos(Zﬂ-i- fot)o—e 2o S ST nT, (£ —ify) ]+ si[ 2nT, (f +if,)]
i=1 0 i=1

Beispiele fir Fourierreihen

Periodische Dreieckimpulsfolge

T, = T,/2 T, ~— 2 T,

15 ; Im Bild links sind die
ersten 7 Koeffizienten
0,8 ===~ y ‘ —————————— an der Fourierreihe, die
| die periodische Drei-
a,06 3 i oo eckfunktion nach Bild
' ' ' 5.3 beschreiben, darge-
0,4 T T T stellt. Im untenstehen-
den Bild sient man das
0,2 frmmmmmmm e mm e e zugehorige Syntheseer-
) gebnis, das die Drei-
0 eckfunktion schon sehr
0 1 3 5 n 7 gut annéhert.
2 .

n=0,1,3,5, 7

-1 -0,5 0 0,5 1
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Wenn man z.B. alle Koeffizienten bis agy berticksichtigt, ergibt sich die folgende perfekte Darstel-
lung der Dreieckfunktion.

2 : . :
n=0,i1, 3, ...99
At oo e G
o] . ; 1
e YT/
Periodische Rechteckimpulsfolge
A-rect(%j* Z 3(t—2nT)o—e
. 1 & n X n
AT si(zfT)-—- 5 f——]=A '(”—”)-5 fo
Mo & ( ZTJ 251 o7
1
Az 0 S B S S R N -
5 -4 -3 2 -1 0 1 2 3 4 5
tT——m—mm>
0,75 : : : : :
e oo e R oo
PSS SRR I — SR S —
| { a i
0 ] I ] I [}
| 1 s ' |
0.25 ! ! ! ! !
0 1 3 5 7 9
n ——

Koeffizienten ag .... ag.der Fourierreihe
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-2 -1,5 -0,5 0 0,5 1,5 2
thT ——m>

Rechteckfolgen-Synthese mit den Koeffizienten der Fourierreihe bis agg

5.6 Zusammenhang zwischen kontinuierlicher FT und DFT

Bei Beschreibungen der DFT wird (blicherweise von einer selbstdndigen Definition der FT diskre-
ter Signale endlicher Dauer ausgegangen. Aus dieser axiomatischen Definition werden dann die
Eigenschaften der DFT abgeleitet. Dieser Beschreibungsweg unginstig, da am Ende immer die
wichtige Frage offen bleibt, welcher Zusammenhang zwischen der DFT der kontinuierlichen FT
wirklich besteht. Um diese Frage zu beantworten, erweist es sich als vorteilhaft, die DFT als ,,Son-
derfall“ aus der kontinuierlichen FT herzuleiten.

In den folgenden Beschreibungen der FT wird eine Form gewadhlt, die sich fur die Implementierung
auf PCs oder digitalen Signalprozessoren besonders eignet. Die DFT wird mit graphischer Unter-
stiitzung anschaulich aus der Theorie der kontinuierlichen FT hergeleitet. Beide Darstellungsweisen,
die graphische wie auch die mathematische, sind so ausgerichtet, dal} die Ergebnisse sich ,,compu-
tergerecht” darstellen lassen.

Als Beispiel wird im weiteren die Funktion h(t) und ihre Fouriertransformierte H(f) aus Bild 5.6
betrachtet. Dieses Transformationspaar ist jetzt derart zu modifizieren, dal3 seine Berechnung mit
Hilfe eines Digitalrechners auf einfache Art moglich wird. Eine solche Modifikation fuhrt auf die
DFT, mit der die kontinuierliche FT so gut wie moglich approximiert werden soll.

Um die FT von h(t) mit Methoden der digitalen Signalverarbeitung zu bestimmen, ist zunéchst eine
Abtastung noétig, d.h. eine Multiplikation von h(t) mit der bekannten Zeitbereichs-Abtastfunktion
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ni&(t—nT)=%LH(Tij .

Das Ergebnis der Abtastung ist ein zeitdiskretes Signal der Form
ha(t)=h(t)- > 8(t—nT)= > h(kT)-8(t—kT) (5.74)
n=—w k=—o0

Da die Multiplikation im Zeitbereich eine Faltung der entsprechenden Fouriertransformierten zur

Folge hat, gilt nun fur das Spektrum mit > 5(t - nT)o—O% > 8[ f —%j

n=-o n=-o

o0

18 n 1 n
Ha(f)=H(f)*=> 8 f——|==> H| f-—]| 5.75
(1) ()Tn_zw(Tan_zw(Tj 7
Man beachte, daR die bisherigen Modifikationen aulRer dem Aliasing bei Ha(f) keine weiteren Ab-
weichungen zwischen FT und DFT bewirkt haben. Um den aus Aliasing resultierenden Fehler zu
reduzieren, bleibt nur die Moglichkeit, die Abtastfrequenz zu erhéhen, d.h. T zu verkleinern.

Das Transformationspaar unter (c) in Bild 5.6 ist fiir eine numerische Auswertung noch nicht geeig-
net, weil weder im Zeit- noch im Frequenzbereich die Zahl der Abtastwerte endlich ist.

Es ist daher erforderlich, das abgetastete Signal ha(t) zeitlich zu begrenzen, so dal3 sich eine endli-
che Anzahl N von Abtastwerten ergibt. Man erreicht das z.B. durch Einfiihren einer rechteckformi-
gen Begrenzungsfunktion rect(-) (Fensterfunktion) mit folgender Parametrierung

To/ T
t—"9, +
w(t)=rect —/'IZ' A , (5.76)
0

deren Fouriertransformierte

W (F)=T,-si(zfT,) e 27 /2772 gt (5.77)

Die Zeitbegrenzung stellt eine zweite Modifikation des urspringlichen kontinuierlichen FT-Paares
dar. Da hierzu im Zeitbereich eine Multiplikation erfolgte, ergibt sich im Frequenzbereich eine Fal-
tung der entsprechenden Spektren.

Das Spektrum unter (e) weist nun eine gewisse Welligkeit auf. Der Effekt ist zur Verdeutlichung
verstarkt dargestellt. Zur quantitativen Analyse sei an die reziprok-proportionale Beziehung zwi-
schen Breite einer Zeitfunktion und der Breite ihrer Fouriertransformierten erinnert. Demnach strebt
die si(-)-Funktion, die W(f) charakterisiert, mit einer Verbreiterung der Begrenzungsfunktion w(t)
gegen einen Diracimpuls. Je mehr sich W(f) dem Diracimpuls néhert, um so geringer ist die Wellig-
keit und um so kleiner der Fehler, der durch die Zeitbegrenzung verursacht wird. Prinzipiell wére es
daher winschenswert, die Breite der Begrenzungsfunktion stets moglichst grof3 zu wahlen. Aller-
dings steht dem die Erh6hung der Zahl der Abtastwerte und die damit wachsende Rechenzeit entge-
gen. Zu den unter (e) dargestellten Grafiken gehort also die folgende Beziehung:

ha(t)-w(t)o—e %nioH(f —%)*W(f) (5.78)

Dieses Ergebnis ist jedoch noch nicht das gewiinschte DFT-Paar, weil im Frequenzbereich immer
noch eine kontinuierliche Funktion vorliegt, die flr eine numerische Behandlung mit einer endli-
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chen Anzahl diskreter Abtastwerte zu beschreiben ist. Dies geschieht im weiteren durch Abtastung
im Frequenzbereich mit Hilfe der unter (f) [rechts] skizzierten Funktion

m(fTO)zis(f—T—roj o LH[TLj=T0§:6(t—rTO). (5.79)

r=—o 0 r=—o

Dieser letzte Modifizierungsschritt liefert das gesuchte DFT-Paar. Im Zeitbereich entspricht die Ab-
tastung des Spektrums der Faltung des zeitbegrenzten Abtastsignals nach (5.78) mit der Zeitfunkti-
on LI(t/T,) aus (5.79), so da’ nunmehr unter (g) [links] eine mit f;=1T, periodische Zeitfunktion

F(0)=hy (0 0(0) 1 (4T,)=| S (6T)-5(t-kT) b, T (t-rT) s

r=—o0

vorliegt, der im Frequenzbereich das ebenfalls periodische diskrete Spektrum
~ 13 n = r
H(f)=| =Y H| f—=[*W (f)|- > 8| f —— (5.81)
T N=—o0 T r=—o0o TO

entspricht — s. Bild 5.6 (g) [rechts]. Das nun erzielte DFT-Paar eignet sich fur die numerische Be-
handlung, da sowohl die Zeit- als auch die Frequenzfunktion in diskreter Form vorliegen, d.h. die
urspriingliche Zeitfunktion h(t) ist ebenso wie die urspriingliche Fouriertransformierte H(f) durch N
Abtastwerte approximiert. Die beiden Folgen von je N Abtastwerten bilden ein DFT-Paar und sind
eine Approximation des urspringlichen kontinuierlichen Transformationspaares.

Man beachte, daR eine Abtastung im Zeitbereich zu einer periodischen Frequenzfunktion und eine
Abtastung im Frequenzbereich zu einer periodischen Zeitfunktion fihrt. Demnach verlangt die
DFT, dalR sowohl die urspriingliche Zeit- als auch die Frequenzfunktion so zu modifizieren sind,
daf? aus ihnen periodische Funktionen entstehen. N Zeitabtastwerte reprasentieren dann eine Zeitper-
iode und N Frequenzabtastwerte eine Frequenzperiode. Da die Werte aus dem Zeit- und aus dem
Frequenzbereich durch die kontinuierliche FT miteinander in Zusammenhang stehen, lassen sich
stets eindeutige Beziehungen herleiten.
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Bild 5.6: Anschauliche Beschreibung des Ubergangs von der kontinuierlichen FT zur DFT
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Die Ausfiihrung der Faltung in (5.80) ergibt

t)=Toi{Nz_ih(kT)-S(t—kT—rTo)] (5.82)

r=—oo | k=0

Eine ,,Entwicklung“ von (5.82) um r=0 herum (z.B. r=-1, r=0, r=1) liefert die Terme

N-1 N-1 N-1
T h(KT)-8(t+T—KT)+ Ty > h(KT)-8(t—KT)+T, > h(KT)-3(t-T, —kT ) +
k=0 r=-1 k= r=0 k= r=1
Man sieht, dal’ (5.82) eine periodische Funktion mit der Periodendauer T, beschreibt.
Das Symbol ~ tiber h(t) deutet an, daR eine Approximation vorliegt, die mehr oder weniger fehler-
behaftet sein kann.

Die spezielle Wahl der Fensterfunktion w(t) in (5.76) bedarf noch einer kurzen Erlauterung. Man
sieht, dal? das Faltungsprodukt aus (5.82) eine periodische Funktion mit der Periodendauer Ty ist,
die innerhalb einer Periode genau N Abtastwerte enthalt. Wenn die rechteckférmige Fensterfunktion
w(t) nun so gewahlt wére, dal’ jeweils eine Flanke mit einem Abtastwert zusammenfiele, dann hatte
die Faltung von w(t) mit den Diracimpulsen im Abstand T, eine Uberlappung im Zeitbereich zur
Folge, d.h. der N-te Abtastwert einer jeden Periode fiele mit dem ersten Abtastwert der darauffol-
genden zusammen. Eine geringfligige Verschiebung des Fensters, z.B. um eine halbe Abtastdauer,
I6st das Problem auf einfache Weise.

Zur Bestimmung der Fouriertransformierten von (5.82) greifen wir auf die exponentielle Darstel-
lung der Fourierreihe geméal (5.12) zurtick, deren FT sich unmittelbar mit Hilfe des Modulations-
theorems (5.23) h(k)-ejz”"‘/N o—e H (n—i)bestimmen lalt. Da die Koeffizienten o, nicht zeitab-

hangig, d.h. Konstanten sind, liefert ihre FT gewichtete Diracimpulse, so dal3 sich

o0 o0

h(t)= Y a,-e? oeH(f)=> «a,-§(f-nf) (5.83)

N=—o0 N=—o0

ergibt, wobei hier
oL

[ A(t)-e 2™ Togt | mit n=o, +1, 2. (5.84)

ist. Das Einsetzen von (5.82) in (5.84) liefert

0

Ti j S S h(KT)-8(t—KT ~1T,) ¢~

r=—on k=0

j27rnt/T0dt (5.85)

Da die Integration sich nur tber eine Periode erstreckt, ist in (5.85) r=0 zu setzen und man erhalt

2 N-1 .
a, = h(KT)-5(t—kT) e 2" Togt =
_T k=0
Nt o? N 27(n-K)T /T (580)
=S h(kT) | e P 5(t—kT)dt =Y h(kT).e 2T T
k=0 _T k=0

Wenn — wie in Bild 5.6 vorausgesetzt — To=NT ist, folgt aus (5.86)
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N-1 i .
a,=) h(kT)-e JZ”“(”)/N, mit n=0, +1, +2,..., (5.87)
k=0

so dal3 die FT von (5.82) unter Verwendung von (5.83)

H () :iH(I\T_T)S(f—”fO) mif H(%j:NZlh(kT)-e_jz”(k'”)’N (589

ergibt. Aus einer fliichtigen Betrachtung von (5.88) kann man nicht sofort erkennen, dal} die FT
H(f), wie sie in Bild 5.6 unter (g) dargestellt ist, periodisch ist. Denn aus H (n/NT) lassen sich nur

N diskrete komplexe Werte errechnen. Um diesen Punkt zu verdeutlichen, setze man n=r, wobei r
eine beliebige ganze Zahl ist. Dann ergibt sich

()L N1 - —j2z(k-r)/N
H(NTJ S'h(kT) e (5.89)

K=

Jetzt sei n=r+N. Wegen g 127k _ cos(2zk)— j-sin(2zk) =1 gilt fur alle ganzzahligen k:

—j27z'k(l’+N)/N _ e_jzﬂ-kr/N .e—j27z'k _ e—j27Z'kr/N

e (5.90)
Damit erhalt man fiir n=r+N
~ N-L —j2zk(r+N }/N N s -
H(—rJrNj:Zh(kT)-e (<) = Y h(kT).e J27kr/N =H(L] (5.91)
NT oy o NT

Folglich lassen sich aus (5.88) nur N diskrete Werte errechnen. H (n/NT) ist also periodisch mit der
Periode N. (5.88) beschreibt also die gesuchte diskrete Fouriertransformation, die N Abtastwerte
einer Zeitfunktion mit N Abtastwerten einer Frequenzfunktion verknupft. Die DFT ist also ein Spe-
zialfall der kontinuierlichen FT. Wenn die N Abtastwerte einer urspriinglichen kontinuierlichen
Funktion h(t) als Periode einer (kinstlichen) periodischen Funktion deklariert werden, dann besteht
die FT dieser periodischen Funktion aus den N Werten, die sich durch Auswertung von (5.88) erge-
ben. Die Schreibweise H(n/NT) soll kennzeichnen, daR die DFT in der Regel immer nur eine Ap-
proximation der kontinuierlichen FT darstellt. In der Praxis 148t man zur Vereinfachung der
Schreibarbeit diese Kennzeichnung weg und schreibt

N-1 .
H (Lj =3 h(kT)-e 27N it noo, 1., N -1 (5.92)
NT o

5.6.1.1 Inverse diskrete Fouriertransformation
Die Beziehung fur die inverse diskrete Fouriertransformation (IDFT) lautet:

1 n i .
h(kT):W H (ﬁ)-elz’”‘k”\‘, mit k=0, 1, .., N -1 (5.93)

Um zu zeigen, daB (5.92) und (5.93) ein diskretes Fouriertransformationspaar bilden, wird (5.93) in
(5.92) eingesetzt:
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H N-1 iN lH r ejz;;rk/N _e—j27mk/N _
NT | N4

:iNlH(Lj- Nzlejzmk/N gmJ2mmkIN | _ (LJ (5:94)
N r=0 NT k=0 NT

=N flr r=n

=0 fir r#n

Bei der Auswertung der eckigen Klammer in (5.94) wurde die bekannte Orthogonalitatsbeziehung
verwendet.

Die IDFT-Beziehung (5.94) weist in gleicher Weise wie die DFT nach (5.92) eine Periodizitat auf.
Die Periode ist durch N Werte von h(kT) gegeben. Diese Eigenschaft folgt aus der Periodizitat von

PN Damit ist h(kT) zwar fir alle ganzzahligen Werte von k, (k=0, £1, £2, £3, ...) wohldefi-
niert, unterliegt dabei aber der Identitatsbeziehung bezuglich der Periode N, d.h.

h(kT)=h[(rN+k)T ], mitr=0, +1, £2,..

Das DFT-Paar lautet also zusammenfassend:

1, N jeank/N ( n j < —j2znk/N
h(kT)= H| — |-l ooH| —|=Sh(kT)-e!
(kT) [NTJ e T 2; (kT)-e (5.95)

Es ist wichtig, sich dartiber im Klaren zu sein, dal} dieses Transformationspaar stets eine Periodizi-
tat sowohl der Zeitfunktion als auch der Frequenzfunktion verlangt, d.h.

H(L):H{M} mit r=0, £1, £2,...
NT NT (5.96)

h(kT):h[(rN +k)T], mit r=0, +1, +2, ..

Zusammengefalit lauten die Bedingungen fir die Identitat von DFT und kontinuierlicher FT:
1.) die Zeitfunktion h(t) muR periodisch sein
2.) h(t) muld bandbegrenzt sein

3.) die Abtastfrequenz fa mufl mindestens doppelt so hoch sein wie die héchste spekt-
rale Komponente von h(t)

4.) die Fensterfunktion w(t) muR sich exakt tiber eine Periode von h(t) oder einem Viel-
fachen davon erstrecken

Nur in diesem Fall gilt (5.95) ohne Einschrankung.

© K. Dostert: Skriptum ISVS, WS 15/16 Seite 164



5.6.2 Fehlerbetrachtungen beim Ubergang von der kontinuierlichen FT zur DFT

Die diskrete Fouriertransformation ist deswegen von grolRem Interesse, weil sie eine zur digitalen
Verarbeitung geeignete Approximation der kontinuierlichen FT darstellt. Der Gltegrad dieser Ap-
proximation hangt erheblich von dem zu transformierenden Signal ab. Im folgenden wird exempla-
risch fiir einige Signalklassen die Ubereinstimmung von DFT und kontinuierlicher FT untersucht.
Dabei wird offensichtlich, daf? die Unterschiede zwischen den beiden Transformationen letztlich auf
die fur die DFT notwendigen Schritte Abtastung und Zeitfensterung zurtickzufuhren sind, weil
diese in der Regel nicht ohne Fehler durchfiihrbar sind.

5.6.2.1 Bandbegrenzte periodische Signale mit ,,Fensterung* Gber eine Periode

Man betrachte die Funktion h(t) und ihre FT unter (a) in Bild 5.7. h(t) soll abgetastet werden, das
Abtastsignal soll auf N Abtastwerte zeitbegrenzt werden, und das Ergebnis ist schliellich der DFT
zu unterziehen. Die einzelnen Schritte sind unter (b-g) in Bild 5.7 graphisch veranschaulicht. h(t)
wird durch Multiplikation mit der Abtastfunktion unter (b) abgetastet. (c) zeigt das Abtastsignal und
seine Fouriertransformierte. Man beachte, daR in diesem Beispiel keine Uberlappung (Aliasing)
entsteht, und dal} das Spektrum wegen der Zeitbereichsskalierung mit dem Faktor 1/T zu multipli-
zieren ist. Deswegen haben die Diracimpulse der FT (unter c, links) statt dem urspriinglichen Ge-
wicht A/2 nun das Gewicht A/2T. Das Abtastsignal wird durch Multiplikation mit der Rechteck-
funktion unter (d) zeitbegrenzt. Unter (e) erhdlt man das zeitbegrenzte Abtastsignal. Die Fenster-
funktion ist wieder derart gewahlt, daR die nach der Begrenzung verbleibenden N Abtastwerte genau
eine Periode des Originalsignals h(t) umfassen.

Die FT des zeitbegrenzten Abtastsignals unter (e) erhdlt man durch die Faltung der Diracimpulse
aus (c) mit der si-Funktion aus (d), die die FT der Fensterfunktion repréasentiert. Bild 5.7 (e) zeigt
rechts das Faltungsprodukt.

Im Vergleich zur urspriinglichen FT H(f) ist das durch den zuletzt beschriebenen Faltungsschritt
entstandene Spektrum (e) stark verzerrt. Wenn man dieses jedoch mit der unter (f) dargestellten

Funktion Z B(f —% ) abtastet, wird die Verzerrung eliminiert. Dies ist deswegen gewahrleistet,
r=—oo 0

weil der Abstand der Diracimpulse der Frequenzbereichs-Abtastfunktion genau 1/T, betrégt und
somit bei allen Frequenzen auf3er bei den +1/T, eine Nullstelle vorliegt. Die Stellen +1/T, entspre-
chen exakt den Auftrittsorten der Diracimpulse der urspriinglichen FT H(f) aus Bild 5.7 (c).

Zur Verdeutlichung der Zusammenhange ist der soeben beschriebene Sachverhalt in Bild 5.9 (oben)
noch mal vergroRRert dargestellt. Die senkrechten Gitterlinien markieren die Abtastpunkte im Fre-
quenzbereich, wobei nur die beiden zentralen von Null verschiedene Werte liefern. Somit liegt eine
vollig fehlerfreie DFT vor, die bis auf einen Skalierfaktor (1/T) genau das gleiche Ergebnis wie eine
kontinuierliche FT liefert. Wenn die FT mittels DFT ermittelt wurde soll, mufl3 demnach das Ergeb-
nis noch mit T multipliziert werden, damit man numerische Ubereinstimmung erhalt, d.h. die Trans-
formationsgleichung lautet

n o —j27nk/N
Hl — |=TY h(kT)-e 3"
(NTJ 2. (kT) . (5.97)

Das behandelte Beispiel reprasentiert die einzige Signalklasse, fir die die Ergebnisse der DFT und
der kontinuierlichen FT bis auf eine Konstante identisch sind. Denn nur hier sind die VVoraussetzun-
gen erfallt:

= h(t) ist periodisch und bandbegrenzt
= die Fensterung mit w(t) erfal3t exakt eine Periode von h(t) oder Vielfaches davon
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Bild 5.7: Fehlerfreie Ausfiihrung der DFT durch richtige Fensterung
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5.6.2.2 Bandbegrenzte periodische Funktionen, Beobachtungszeit ungleich einer Periode

Wenn eine periodische und bandbegrenzte Funktion abgetastet und derart zeitbegrenzt wird, daR sie
nach der Zeitbegrenzung nicht aus einem ganzzahligen Vielfachen der Periode der urspriinglichen
Funktion besteht, dann kdnnen sich die kontinuierliche und die diskrete FT erheblich unterschei-
den. Um diesen Effekt zu zeigen, werden im folgenden Bild 5.8 die Grafiken unter (a-g) analysiert.
Dieses Beispiel unterscheidet sich vom vorigen aus Bild 5.7 lediglich in der Frequenz des sinusfor-
migen Signals h(t). Wie vorher, wird h(t) abgetastet (c) und zeitbegrenzt (e). Man beachte, dal? das
zeitbegrenzte Abtastsignal jetzt aber keinem ganzzahligen Vielfachen einer Periode von h(t) ent-
spricht. Somit resultiert aus der Zeitbereichsfaltung der Funktionen aus (e) und (f) in Bild 5.8 die
unter (g) links dargestellte periodische Funktion. Obwohl diese Funktion periodisch ist, unterschei-
det sie sich erheblich von h(t). Es kann somit nicht erwartet werden, dal3 die FTs der beiden Funkti-
onen unter (a) und (g) aquivalent sind. Fir einen genaueren Einblick ist es sinnvoll, die Zusammen-
hénge im Frequenzbereich n&her zu untersuchen.

Die FT des zeitbegrenzten Abtastsignals aus Bild 5.8 (e) wurde durch die Faltung der Dirac-
Impulsfolge im Frequenzbereich unter (c) (links) mit der si-Funktion aus (d) gewonnen.

Zur Verdeutlichung ist der Sachverhalt in Bild 5.9 (unten) vergréRRert dargestellt. Die senkrechten
Gitterlinien markieren wieder die Abtastpunkte im Frequenzbereich, wobei aber jetzt mehrere - und
nicht nur die beiden zentralen - von Null verschiedene Werte liefern. Somit liegt ganz offenbar kei-
ne fehlerfreie DFT mehr vor. Es erscheinen zahlreiche Spektrallinien, die das urspriingliche Signal
h(t) definitiv nicht aufweist. Sogar bei der Frequenz Null, die den Mittelwert des zeitbegrenzten
Signals représentiert tritt ein Diracimpuls auf, d.h. es wird eine Gleichanteil vorgetauscht.

Diese Diskrepanz zwischen der kontinuierlichen und der diskreten FT tritt in der Praxis wahrschein-
lich am héufigsten auf und wird von vielen Anwendern der DFT am wenigsten verstanden. Die
Zeitbegrenzung auf ein nicht ganzzahliges Vielfaches der Periode fuhrt zu einer periodischen Funk-
tion mit scharfen Diskontinuitaten. Intuitiv erwartet man aufgrund der Spriinge im Zeitbereich die
Entstehung zusétzlicher Spektralkomponenten im Frequenzbereich. Eine Zeitbegrenzung fuhrt im
Frequenzbereich stets zu einer Faltung mit einer si-Funktion. So entsteht eine Art Frequenzkontinu-
um mit einem Maximum und einer Reihe weiterer glockenférmiger Frequenzanteile, die als Neben-
zipfel (engl.: side lobes) bezeichnet werden. Dieses Phanomen ist auch unter dem Namen Leckef-
fekt (engl.: leakage) bekannt und ist eine Eigenheit der DFT. Ursache ist die Notwendigkeit zur
Zeitfensterung. Methoden zur Abschwéachung des Leckeffekts werden im weiteren behandelt.
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Bild 5.8: Fehlerhafte Ausfuihrung der DFT durch falsche Fensterung
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Bild 5.9: Details der Spektren aus Bild 5.7 und Bild 5.8 bei korrekter (oben) und fehlerhafter Fens-

terung (unten).
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5.6.2.3 Beliebige Signale

Die in der Praxis weitaus wichtigste Signalklasse ist weder bandbegrenzt noch zeitbegrenzt. Im fol-
genden Bild 5.10 wird unter (a-g) ein Beispiel dazu behandelt. Die Abtastung fuhrt, wie aus
Bild 5.10 (c) hervorgeht, zu (berlappenden Spektren. Zeitbegrenzung ruft — wie (e) zeigt -
Welligkeiten im Frequenzbereich hervor. Die Frequenzbereichsabtastung ergibt das unter (g) darge-
stellte Fouriertransformationspaar. Die Zeitfunktion dieses Transformationspaares ist eine periodi-
sche Funktion, bei der jede Periode sich aus den durch Abtastung und Zeitbegrenzung entstandenen
N Werten der urspriinglichen Funktion zusammensetzt. Die Frequenzfunktion ist ebenfalls perio-
disch, wobei jede Periode aus N Werten besteht, die sich von den entsprechenden Werten des ur-
springlichen Spektrums durch die auf Abtastung und Zeitbegrenzung zurtickzufiihrenden Fehler
unterscheiden. Der Aliasingfehler 1&43t sich durch Verkleinerung des Abtastintervalls verringern.
Verfahren zur Verringerung der durch Zeitbegrenzung entstehenden Fehler werden im weiteren an-
hand spezieller Fensterfunktionen diskutiert.

Aus den hier angestellten Betrachtungen geht hervor, dal3 es viele Anwendungsfalle gibt, fur die
man mit Hilfe der DFT nur mit der nétigen Vorsicht brauchbare Resultate erzielen kann. Dabei darf
nie vergessen werden, dal die DFT grundsétzliche eine Periodizitat sowohl im Zeitbereich als auch
im Frequenzbereich erfordert.
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Bild 5.10: DFT eines allgemeinen Signals, das weder periodisch noch bandbegrenzt ist
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5.7 Anwendungen der DFT

Der Zusammenhang zwischen der DFT und der kontinuierlichen FT wurde ausfuhrlich behandelt.
Im weiteren wird anhand einiger Beispiele die praktische Anwendung der DFT untersucht. Eine
korrekte Interpretation der Ergebnisse wird sich dabei als sehr wichtig erweisen.

Als einfiihrendes Beispiel wird die nicht zeitbegrenzte Funktion e~t betrachtet. Das Spektrum dieser
Funktion ist mit Hilfe der DFT néherungsweise zu berechnen.

Der erste Schritt ist die Wahl der Anzahl N der Abtastwerte und die L&nge T des Abtastintervalls.

In Bild 5.11 sind die Abtastwerte von e~t fiir N=32 und T=0,25 als senkrechte Linien eingetragen.
Man beachte, daR der Abtastwert bei t = 0 so gewahlt ist, dal} der Wert an der Sprungstelle gleich
dem Mittelwert der Funktionswerte auf beiden Seiten der Sprungstelle ist. Damit wird das Unstetig-
keitsproblem abgemildert. Wiirde man den Wert 1 bei t=0 beibehalten, dann wiirden alle Fourierko-
effizienten zu groR bestimmt.

1

0,8

ekT

0,6

0,4

0,2

e et B et s it B

(6}
o fl--————-—--
Nl
oo

1

Bild 5.11: Abtastung der Zeitfunktion mit Modifikation der Sprungstelle bei 0

Im né&chsten Schritt wird die DFT unter Verwendung von
HI ot .N_l[e"‘T ]-e‘jz””"’N ., mitn=012..N-1 (5.98)
NT =0

berechnet. Man beachte dal? der Faktor T hinzugefligt werden muf3, um numerisch die Gleichheit
von DFT und kontinuierliche FT herzustellen. In Bild 5.12 sieht man den Realteil R(n) der kontinu-
ierlichen FT im Vergleich zum Ergebnis der numerischen Auswertung von (5.98).
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Man beachte, dal} der Realteil der DFT beziglich n=N/2 symmetrisch ist. Dies folgt daraus, dal3
erstens der Realteil gerade ist, und dal® zweitens die Werte der DFT fir n > N/2 mit den Werten flr
negative Frequenzen identisch sind.

1 : : : :

0 | S SN S — N—
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N— | | ] ]
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Bild 5.12: Realteilvergleich von DFT und kontinuierlicher FT

In Bild 5.13 ist der Imaginérteil I(n) der kontinuierlichen FT dem der DFT gegentibergestellt. Die
DFT zeigt bei htheren Frequenzen relativ groRe Abweichungen von der FT. Durch eine Verkleine-
rung des Abtastintervalls T und einer Erhohung von N 148t sich der Approximationsfehler verrin-
gern.

T B N e
AP S IS NS NS SN H S HEn
~ HEEE |
z A |
i | : : Lo || | | | |
| = e e i
0 0,5 1 15 2 2,5 3 3,5 4
nINT —>

Bild 5.13: Imaginérteilvergleich von DFT und kontinuierlicher FT
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Man beachte, dal3 der Imaginérteil bezliglich n=N/2 ungerade ist. Auch hier sind die Ergebnisse fir
n > N/2 wieder als Ergebnisse fir negative Frequenzen zu interpretieren.

5.7.1.1 Approximation der inversen Fouriertransformation

Ausgehend von den Ergebnissen des vorangegangenen Abschnitts soll jetzt die zugehérige Zeit-
funktion unter Anwendung der IDFT

1 N2 n ) n i .
n(kT)= L _O{R(ﬁ}”(Wﬂ'emnkm’ mit k=0,1,..,N -1 (5.99)

zu berechnen, wobei 1/NT=Af das Abtastintervall im Frequenzbereich ist. Mit N=32 und T=0,25 -
wie oben - erhdlt man Af=1/8.

1= : j27znk/N
h(KT)=—=->"[Re(c(n))+jIm(c(n))]-e
NT n=0
e B e A
IFT P
) e e A

T e A

= ! ! ! ! ! ! !

c | | | 1 | 1 [
N AN SN R N SO S S—
B e e
el N
R

0 | : | . ' : |
0 1 2 3 4 5 6 7 8

Bild 5.14: IDFT zur Rickgewinnung des Zeitsignals

Die Anwendung von (5.99) auf die diskreten Funktionen aus Bild 5.12 und Bild 5.13 liefert die
IDFT. Sie ist prinzipiell eine komplexe Funktion, deren Imagindrteil jedoch anndhernd gleich Null
ist, so dal? ihr Realteil den in Bild 5.14 dargestellten Verlauf hat. Man beachte, dal das Ergebnis bei
k=0 gleich dem Mittelwert 0,5 des Sprunges ist. Wie man sieht, wird der gesamte utbrige Verlauf der
urspriinglichen Zeitfunktion recht gut approximiert. Wenn nétig lassen sich weitere Verbesserungen
durch Verkleinerung von Af und eine Erh6hung von N erreichen.

Durch Anwendung der alternativen Inversionsbeziehung kann das gleiche Ergebnis erzielt werden.
Um diese Beziehung anwenden zu kdnnen, ist zundchst die konjugiert—komplexe Frequenzfunktion
zu bilden. Dazu wird die diskrete imaginédre Funktion von Bild 5.13 mit —1 multipliziert. Da die
resultierende Zeitfunktion reell ist, ertibrigt sich die Bildung des konjugiert-komplexen Klammerin-
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haltes. Deswegen ist nur der folgende Ausdruck zu berechnen, um die Zeitfunktion von Bild 5.14 zu
erhalten.

1 N-1 n A n -1 .
KT ={r O{Rﬁﬁj—l"(ﬁﬂ'eJZ””k'N,m't K=01.N-1  (5.100)

5.7.1.2 Mallnahmen zu Verringerung des Leckeffekts

Wie aus Bild 5.8 hervorgeht, treten bei fehlerhafter ,,Fensterung“ bei der DFT zuséatzliche spektrale
Komponenten auf, die im Ursprungssignal definitiv nicht enthalten waren. Diese ,,Artefakte” wer-
den Leckkomponenten genannt und sind auf die Nebenzipfel der si-Funktion zurtckzufiihren, die
wegen der falschen Fensterbreite an den Abtastpunkten nicht mehr verschwinden. Der Leckeffekt
IRt sich abschwéachen, wenn man eine Fensterfunktion verwendet, deren Nebenzipfel deutlich nied-
riger sind als die der si-Funktion. Der Leckeffekt wird um so besser unterdriickt, je kleiner die Ne-
benzipfel sind. Es gibt zahlreiche Varianten von Fensterfunktionen, die alle das Ziel haben, mog-
lichst niedrige Nebenzipfel aufzuweisen.

Eine hdufig angewandte Fensterfunktion, die hier exemplarisch betrachte wird, ist das ,,Han-
ning“—Fenster, das durch die Gleichung

T

t—_o
2 1 1 2t
w(t)=rect ———-C0S——
(t) : {2 2 ST (5.101)

definiert ist, mit To =1/fy als Fensterbreite. Um einen Eindruck der Hohe der Nebenzipfelddmpfung
zu erhalten, wird das Spektrum W(f) der Fensterfunktion dargestellt. Die FT von (5.101) ergibt

W(f)=T,si(zfT,)e "2 *{%-5@)—%-[50 — )+ 5(f + fo)]}z

=T?°-si(7rfT0)~e‘j”fT° —%si(;ﬂo(f — f,))e W —%si(ﬂo(f +fy))e o =

T ) 1 o IR (5.102)
I?O{Sl(ﬂfTo)_ESI(ﬂTo(f - fO))eJ_;O_ESI(ﬂTO(f +f,))e ’_1°°}e T —

T, [ 1. 1. .
:?O-{Sl(ﬂfTo)+ESI(7Z'TO(f ~ fo))+53|(7rTo(f + fo))}-e jntT

Fur den Betrag der Fouriertransformierten des ,,Hanning“—Fensters erhalt man somit
W ()] =280 T,) + 2[si(To(F 4 1)) +si(#To (- 1,)]. 109

W(f) weist sehr kleine Nebenzipfel auf. Es gibt zahlreiche andere Fensterfunktionen mit &hnlichen
Eigenschaften. Wegen seiner Einfachheit wird das ’Hanning’—Fenster in der Praxis gerne ange-
wandt.

Generell werden durch alle *guten’ Fensterfunktionen die Leckkomponenten aufgrund der niedrigen
Nebenzipfel wesentlich reduziert. Der interessierende Frequenzbereich wird dabei allerdings immer
betrachtlich verbreitert. Dieser Effekt einfach erklérbar, da die Zeitbegrenzung immer zu einer Fal-
tung mit der FT der Fensterfunktion fuhrt. Je mehr man die Leckkomponenten unterdriickt, desto
breiter oder ,,verschmierter* erscheinen die interessierenden Ergebnisse der DFT. Die Kunst beim
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Entwurf von guten Fensterfunktionen ist, einen ’angepaf3ten” Kompromil} fir die jeweils zu
untersuchenden Signale zu finden.

1 : . :
O Ry S L ——
— | | |
e : : |
= | : |
O e — A N
N Fommmmmmmmmmmoooooooes R S
Y A e rommmmmmesoeseeees HE —
0 : : :
0 0,25-T, 0,5T, 0,75-T, To

Bild 5.15: Zeitverlauf der Hanning—Fensterfunktion nach (5.101)

Wie man aus Bild 5.15 ersieht, ,,zwingt* das Hanning—Fenster die Signale an seinen R&ndern in
relativ ,,sanfter Weise auf Null, d.h. es gibt keine abrupten Ubergange, so daB im Spektrum keine
kinstlich erzeugten hochfrequenten Komponenten zu erwarten sind. Dieser Aspekt wird bei Be-
trachtung der FT |W(f)[von w(t) nach (5.103) deutlich.
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Bild 5.16: Normierte FT der Hanning—Fensterfunktion im Vergleich zur FT des Rechteckfensters
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Bild 5.17 gibt einen Uberblick iiber Form und Eigenschaften einiger technisch wichtiger Bewer-
tungsfenster.
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Bild 5.17: Verschiedene Fensterfunktionen fir die DFT und ihre Haupteigenschaften

Die Vorteile des Einsatzes von Fensterfunktionen werden abschlieRend an einem einfachen Signal-
beispiel verdeutlicht. Dabei wird zunéchst ein Cosinussignal der Frequenz 1 Hz iber exakt 2 Perio-
den mit N=64 Abtastwerten abgetastet. Mit dem Abtastraster von T=1/32s erhélt man dann eine
Frequenzauflésung von 0,5Hz —s. Bild 5.18.

%
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Bild 5.18: Korrekte Fensterung eines Cosinussignals liefert exakte Ubereinstimmung von DFT und

kontinuierlicher FT
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Wie man sieht tauchen nur an den Stellen n;=2 und n,=N-n;=62 Spektrallinien der Hohe 0,5 auf,
was genau den bei analytischer Berechnung der kontinuierlichen FT erwarteten Werten bei +1Hz
und —1Hz entspricht.

Diese idealen Gegebenheiten &ndern sich drastisch, wenn die Frequenz des Cosinussignals z.B. auf
0,7 Hz verringert wird, so dal} keine ganze Anzahl von Perioden mehr ins Abtastfenster palt.

YTr.  cos(2zft)
1. (f'=0,7Hz)

o L
-1 : : : : : :
0 02 04 06 08 1 12 1.4
t-f'/27r ——>
B
9 SN S U SO SN S
BT S O -
. F{cos(2zf"t)} mit Rechteckfenster |
Y T s s it SN
F{cos(2z f"t)} mit Hanning-Fenster
N
0 l "'““H“HIIIIJH:llanJu:lluJJmliJJJllllllill“llll.'."
0 5

10 15 20 f 25 30 31
AZ =n-Af —>

Bild 5.19: Fehlerhafte Fensterung mit Rechteck- und Hanning—Fenster im Vergleich
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In der oberen Hélfte von Bild 5.19 sieht man zum einen das gedehnte Cosinussignal, von dem nun
nicht mehr 2 Perioden ins Abtastfenster passen (in Rot dargestellt), und zum anderen das mit dem
gestrichelt eingezeichneten Hanning-Fenster w(t) gewichtete Signal (in Blau). Im unteren Bildteil
sieht man, dal? fir das mit dem Rechteckfenster erfal3te Signal ein breites Spektrum suggeriert wird.
Es ist zwar noch ein gewisser spektraler Schwerpunkt um die gewinschten Linien herum vorhan-
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den, aber es werden
zahlreiche auch
weitab gelegene Li-
nien irrtimlich er-
zeugt. Auch wird ein
betrachtlicher
Gleichanteil bei f=0
vorgetauscht. Durch
Anwendung des
Hanning—Fensters
gelingt es zwar
nicht, die idealen
Verhéltnisse aus
Bild 5.18 wieder
herzustellen, jedoch
ergibt  sich eine
weitgehende Unter-
drickung der uner-

—n-Af _15_) winschten Spektral-

linie, vor allem der-
jenigen, die relativ
weit von den Soll-
werten  wegliegen.
Um die Sollwerte
bildet sich dagegen
eine  Art Schwer-
punkt, so dal man
bei einem unbekann-
ten Signal mit die-
sem Ergebnis hin-
sichtlich des Fre-
quenzgehaltes deut-
lich weniger ge-
tauscht wird als im

Fall der Rechteck-
fensterung.
Bild 5.20 verdeut-

licht nochmals den
Sachverhalt.

Bild 5.20: Die beiden Spektren aus Bild 5.19 in der gewohnten’ Darstellung mit positiven und
negativen Frequenzen (oben: Spektrum mit Rechteckfensterung; unten: Spektrum mit

Hanning—Fenster)
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5.8 Vergleich DFT / digitale Korrelation am Beispiel von FSK, FH und OFDM

——p ,
Tb i
' Synthesizer “H”-Bit
bi ; sin cos
| r— [ “H-bit-Zweig
> | .
_. v — 7-Q° | 78
)QD ) .l. ’ _&) Daten
1 i | 1 > 1 Q +
LoV L —Q— = 2
A — r+q* = &
S AT - | f=— |
ignrect T -I:bi-sm(ZJrflt)+bI.-sm(27rj;t):| _)@ L it zovcie
sin

MF- Impulsantwort: m (t) =S (—t)

ME-Ausgang; sg(z‘):s(r)*m(z‘):zs(r)-m(z‘—r)dr:_]is(r)-s(t+r)dr

=z

-1 Korrelation

diskret: s, (k)= ) s(n)-s(k+n)< dig. Korrelation

=
Il
o

Wirkung des MF: S/N=E /N,

Bild 5.21: Korrelationsempfanger fir ein inkohdrentes FSK-Signal

Das Prinzip der digitalen Korrelation wurde bereits anhand von Bild 1.8 und (1.1) eingefihrt. In
Bild 5.21 sind die Grundlagen des Korrelationsempfangs am Beispiel eines inkoharenten FSK-
Signals zusammengefaflt und die prinzipielle Hardwarerealisierung ist ebenfalls dort skizziert.

Ein Korrelator hat bekanntlich die Wirkung eines signalangepaften Filters (Matched Filter, MF),
wenn eine Synchronisationseinrichtung daftr sorgt, daB Empfangssignal und Referenz zeitgleich
sind, d.h. in Bild 5.21 bzw. (1.1) ist k=0. Man erhélt dann z.B. flr ein Signal s(t), das im Zeitraster T
abgetastet wird, die diskrete Autokorrelationsfunktion

N-1

@, (0)= Y [s(kT)T (5.104)

k=0

Die Arbeitsweise eines kompletten digitalen FSK-Systems wird im weiteren anhand von Bild 5.22
erlautert, wobei der Schwerpunkt auf der Empfangssignalverarbeitung liegen wird, da die Sendesei-
te bereits in Kapitel 4 ausfuhrlich diskutiert wurde. Das Empfangssignal kann mit der Frequenz f_
oder fy auftreten und wird durch

s(t)=A-sin(2zf ,t+a) (5.105)

beschrieben, wobei A die Amplitude und o ein beliebiger Nullphasenwinkel ist. Im betrachteten
Beispiel soll eine Datenrate rp=2400bit/s zugrunde gelegt werden und das Abtasten soll mit der
Frequenz fa=1/T=600 kHz und das Quantisieren mit 8 bit Auflosung erfolgen, so daR 128 Amplitu-
denstufen in Zweierkomplementdarstellung vorliegen (A=128). Somit ist das diskrete, ungestorte
und ungeddmpfte Empfangssignal gegeben durch
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s(k)=[128-sin(27 f kT +a)|. (5.106)

In (5.106) bedeutet | .| ganzzahliger Anteil von ().

Abtastrate: 600kHz MAC-Einheit . Takt: 2,4MHz | ™ I
XE E 8 MUL 2 Yy 17

Empfangs- | S > 16 oD Reg.| |Reg.| |Reg.| [Reg.

signal = ® > A = b P P

)% > HQ LQ HI LT QUAD vy 17/32
Referenz |-
Akkumulator-Register

SHL ( 4

- | Adrf%?%iimer Ii;32|l serielles

pr 2 | Signalsynthesizer [sw2< Interface
——>»p  wahlbare Datenraten H i -B2 o

(2400, 1200, 600, 300bit/s Entscheidungslogik v v 8 o
A0..A8 A9 ADD-D
9 |—+ IJ ERGEBNIS
Reg. 1 i )I - BZ)
{Ergebnis -
Y Y Loschen L
mit DUMP v 2 |(
RO M_E RO M_S Reg. 2 TAKT
| | 5 Sendesignal I

_ﬁ

A

Bild 5.22: Komplettes digitales FSK-Systemkonzept fur die Realisierung auf einem ASIC

Mit der Bitdauer Tg=1/2400s und der Abtastfrequenz fo=600 kHz ergibt sich die Zahl der Abtast-
werte zu N= Tg/T=250. Zuné&chst sei der Nullphasenwinkel o zu Null angenommen. Dann liefert
(5.104)

N-1 2
@, (0) =D [128-sin (27, KkT)]| = %-1282 -N =2.048.000 =1F4000H  (5.107)
k=0

Wie man sieht kann das Ergebnis mit 21 bit dargestellt werden. Da jedoch auch negative Zahlen
auftreten konnen, wenn o nicht mehr Null ist, ist eine Zweierkomplementdarstellung sinnvoll, die
dann mindestens 22 bit erfordert. Um eine gewisse Flexibilitat hinsichtlich groRerer Bitdauern zur
Verfligung zu haben, wurde im Hardwarekonzept nach Bild 5.22 eine Registerwortbreite von 26 bit
zugrunde gelegt. Damit kénnen 2000 Abtastwerte, bzw. Bitdauern bis 3,33ms erfaf3t werden.

In der Praxis kann der Nullphasenwinkel a beliebige Werte im Bereich 0...360° annehmen, die dem
Empfanger nicht bekannt sind. Jetzt muR die bereits in Bild 5.21 vorgegebene Quadraturempfan-
gerstruktur zum Einsatz kommen, wobei die Referenz jeweils in Sinus- und in Cosinuslage zur Kor-
relation verwendet wird und die beiden Ergebnisse geometrisch zu addieren sind. Damit ist (5.107)
wie folgt zu modifizieren:

2 2

& N-1
(pf;z(a?) _ zsin(z;rfL,HkT +a)-sin(2z fkT) | + ZSin(Zﬂ'fUHkT +a)-cos(27 f KT (5.108)
k=0 k=0

Inphase-Anteil Quadratur-Anteil
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Die grafische Auswertung von (5.108) ist im folgenden Bild 5.23 dargestellt.
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Bild 5.23: AKFs fir H- und L-Signalform unter der Annahme, daR ein H-Bit gesendet wurde mit
Inphase- und Quadraturanteil

Wegen der Normierung auf A?=128% bewegen sich alle Werte in Bild 5.23 im Bereich £N/2= +125.
Wie man sieht ist fir a=0 nur der Inphaseanteil vorhanden, der mit wachsendem o geméR einer
Cosinusfunktion verlauft, d.h. bei a=90° verschwindet er, nimmt dann bei 180° das negative Maxi-
mum an und erreicht schliellich bei 360° wieder den Ausgangwert fir o=0. Komplementar dazu
verlauft der Quadraturanteil gemanR einer Sinusfunktion, so daR die geometrische Summe fur alle o
konstant den Korrelationswert AKFy = 1/2N-A? nach (5.107) annimmt. Die L-Bit-Korrelation liefert
aufgrund der perfekten Orthogonalitdt den Wert Null fir alle o. Bild 5.23 verdeutlicht auch, daR
eine Zweierkomplementdarstellung in den vier Registern (HQ, LQ, HI, LI) in Bild 5.22 erforderlich
ist, obwohl die AKF in jedem Fall positiv ist.

Bevor der Zusammenhang mit der DFT (FFT) hergestellt wird, ist noch die Arbeitsweise der Schal-
tungsteile zur geometrischen Addition und Bitentscheidung in Bild 5.22 zu erldutern. Man erkennt
dort vor und hinter dem Quadrierer jeweils einen Schalter (SW1, SW2). Wéhrend des Empfangs
einer zu einem Bit geh6renden Signalform sind beide Schalter in Position I, so daR der Quadrierer
abgetrennt ist. Sobald eine Signalform der Bitdauer Tg komplett empfangen wurde, wird SW1 fir
genau vier Takte in Stellung Il gebracht. Dadurch werden die vier Teilkorrelationsergebnisse LI, HI
LQ, HQ genau in dieser Reihenfolge quadriert und die Quadrate an die nachfolgende Entschei-
dungslogik weitergeleitet, deren Funktion nun beschrieben wird. Auf den Addierer ADD gelangen —
da SW1 den Rickkoppelweg aufgetrennt hat - wahrend der vier Takte Nullen, so dal? in die Register
die ersten vier Korrelationsprodukte HQ, LQ, HI, LI der nachsten Signalform eingeschrieben wer-
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den. Dann geht SW1 wieder in Position | zurlick und schlie8t den Riickkoppelweg flr die Akkumu-
lation. Zur Beschreibung der Entscheidungslogik wird eine schrittweise Darstellung gemaR Bild
5.24 verwendet.

vom Quadrierer vom Quadrierer vom Quadrierer vom Quadrierer
LI2 HI LQ? HQ?
| I | |
Schalter 1] Schalter 1i Schalter 1] Schalter 1]
A < A < A < A <
v v vy v v v _V
ADD-D ADD-D ADD-D ADD-D
y Y Y
LI? HI? LI2+LQ? HI2+HQ?
y I— y I— Y T— Y I—
0 LI2 HI? LI2+LQ?2
| | ] | ]

Bild 5.24: Vier Ablaufschritte zur Beschreibung der Funktion Entscheidungslogik in Bild 5.22

Wie man sieht, besteht die Entscheidungslogik aus einem Addierer und zwei Registern. Wahrend
den vier bereits oben erwéhnten Taktschritten verbleibt der Schalter SW2 in Position I, so daR die
quadrierten (in der Wortbreite auf 17 reduzierten) Registerinhalte nacheinander auf den Addierer
ADD-D gelangen. Anhand von Bild 5.24 ist leicht nachvollziehbar, daf so am Ende des vierten
Schrittes die beiden Register die quadrierten Korrelationsergebnisse H? und L? enthalten. Fir die
nun folgende Bitentscheidung ist es nicht notig, die Wurzelberechnung geméal (5.108) vorzuneh-

vom Quadrierer men; es kann ohne wei-
_ teres auch mit den qua-
Schalter | I Zweierkomplement:  grierten  Ergebnissen

A

_x=-2N 1 x4+1  Qearbeitet werden, was

natlrlich eine ganz er-

— 2 . hebliche Vereinfachung

-_H bringt — s. Bild 5.25. Der

ADD-D Schalter SW2 wird dazu

! in Position 1l gebracht,

ERGEBNIS so dal der Addierer

H>=HQ? + HI? 1 wenn H2>L2 ADD-D neben L2 da

i L Einerkomplement  von

=L + L2 H? erhalt (die Addition

von Eins kann den hier

| zur Debatte stehend gro-

Ren Zahlen vernach-
lassigt werden).

-H2

Bild 5.25: Bitentscheidung durch Berechnung der Differenz L2-H?
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Dadurch, daf die Differenz L2-H? berechnet wird und vom Addierer Ergebnisse in Zweierkomple-
mentdarstellung geliefert werden, steht das Entscheidungsergebnis unmittelbar in Form des MSB im
Ergebnisregister (Reg. 1) zur Verfligung. Falls nur eine sogenannte "Hard-Decision’ ben6tigt wird,
mul} nur dieses Bit ausgelesen werden. Fir den Fall einer ’Soft-Decision’, die eine feinstufige Un-
tersuchung und auch Bewertung der ’Bitqualitat’ erlaubt kann das gesamte ’Entscheidungswort’ in
einer Lange von 33 bit gelesen werden. Soft-Decision kann z.B. bedeuten, daB eine bestimmte, be-
tragsmaRig nicht zu kleine Differenz zwischen L? und H? vorhanden sein mu3, damit die Bitent-
scheidung als gultig akzeptiert wird. Wenn z.B. in Sendepausen nur Rauschen empfangen wird,
fillen sich alle Register in Bild 5.22 ungeféhr mit gleichen Werten auf. Reine Hard-Decision wirde
dann stets einen zufalligen Datenstrom liefern, der den Beginn einer echten Datentibertragung mas-
kieren wirde. Die Problematik der Detektion des Beginns einer Datenubertragung auf gestorten
Kanélen wird an anderer Stelle noch vertieft.

Zur Wortlange in der Entscheidungslogik ist noch zu bemerken, daR hier gewisse Freiheitsgrade
bestehen. Eine Rundung auf 17 bit ermdglicht auch noch den fehlerfreien Einsatz von Signalformen,
die deutlich kirzer sind als Tg=1/2400s=416,6us. Nach dem Quadrieren kann die Wortlange auf
32 bit begrenzt werden, weil hier nur noch positive Zahlen vorkommen kénnen. Die beiden Register
in der Entscheidungslogik mussen dann — obwohl es bei der Addition der I- und Q-Anteile nie einen
Uberlauf geben kann (vgl. auch Bild 5.23) - dennoch 33 bit fassen kénnen, da wegen der Differenz-
bildung wieder eine Zweierkomplementdarstellung nétig ist.

Nun wird der Zusammenhang mit der DFT (FFT) hergestellt, was letztlich bedeutet, dal} die emp-
fangerseitige Signaldetektion im Frequenzbereich statt — wie bei der Korrelation - im Zeitbereich
durchgefuhrt wird. Diese VVorgehensweise ist bei Multicarriersystemen — insbesondere bei OFDM —
die Regel. Es gibt aber auch einen technisch hochst interessanten Zwischenbereich, der zwar schon
in die Kategorie Multicarrier féllt, wobei aber die Zahl der Subtréger nicht allzu groR ist, d.h. <50,
fiir den stets im Einzelnen abzuwaégen ist, ob eine ,,Batterie* paralleler Korrelatoren oder eine DFT
vorteilhafter ist.

Wenn die Korrelationsaufgabe nach (5.108) mit den Augen der DFT betrachtet wird, dann ist zu-
néchst rein formal die Bestimmung des Spektrums S(n) aus den Zeitbereichsabtastwerten s(k) ge-
méal (5.92) bzw. (5.95) anzusetzen. Mit den Ausgangsdaten N=250, T :1,€us betragt die Signal-
formdauer NT=416,6us und die Frequenzauflosung bei der DFT ist Af=1/NT=2400Hz, also

24 j27znk /N
S(n)= " s(k)-e N ‘mit n=01,..,249 (5.109)

k=0

Gesucht sind hier im Gegensatz zu einer allgemeinen vollstandigen DFT nicht alle N=250 Spektral-
linien, sondern exakt nur die beiden, die zu den zwei FSK-Frequenz fy und f_ gehoren. Dabei ist —
unter Beachtung der Forderung nach Orthogonalitat — vorausgesetzt, daB fy und f_ sich um ein ganz-
zahliges Vielfaches von 2400Hz unterscheiden. Zur Illustration wird im folgenden ein Beispiel mit
fL.=120kHz und f4=144 kHz=f +10-2400Hz gewahlt.

Wegen Af=1/NT=2400Hz ist somit fur die ,,selektive* Berechnung der Spektrallinie bei f.=120kHz
n.=120.000/2400=50 in (5.109) einzusetzen; entsprechend bei f4=144 kHz n4=144.000/2400=60.

Die Ergebnisse sind in dargestellt, wobei die bei negativen Frequenzen angesiedelten Linien — wie
bei der DFT ublich — an den Stellen Ny, zu finden sind.
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Die Auswertung von (5.109) fiihrt somit auf

N-1
S(50) = ZlZS-sin(Z;szkT)-cos(2ﬂ25—500~ kj =Rel=0
k=0

N-1
—j2128-sin(27szkT)-sin(Zﬁ%-kj = |m1:%N 128

k=0

N-1 _ 200 (5.110)
S(200) = 2128-S|n(27szkT)-003(27[2—50- k) =Re2=0

k=0

= . . 200 1
+j>_128-sin (27 f kT )-sin 27z2—50-k = Im2=EN -128

k=0
Hierbei wegen ist fy=n,-Af das Produkt f_-T=T-n /N-T=n./N (=50/250), so dal} aufgrund der Ortho-
gonalitét die Realteile in (5.110) verschwinden und die Imagindrteile maximal werden.
Man beachte, daB im Gegensatz zur Korrelation nach (5.107) nicht A2 sondern nur A im Produkt der
Sinusschwingungen auftritt. Das ergibt sich aus der formalen Anwendung von (5.109), wo die e-

Funktion mit Eins und nicht mit A gewichtet ist. Durch Normierung der Ergebnisse auf A statt A
erhalt man die in Bild 5.26 dargestellten Werte, die mit denen aus Bild 5.23 vergleichbar sind.

125
120 f--------

100 --------

80 f--------

60 f-------

40 |--------

I e B T B B M EE R i R

Korrelationswerte, normiert auf A

At i Bt ey i Rl m |
1552 e e e A
552 e e e A
s s bt et S It

[ I e e i Al s B Al mtty

o
N
o
FaN
o
o]
o
=
o
[y
o
[y
o
[y
o

180 A A 20 240
n=50 n,=60 ny=190 ny=200 n 3

Bild 5.26: "Selektive’ DFT zur FSK-Signaldetektion
Der Zusammenhang zwischen Zeitbereich und Frequenzbereich IaRt sich nun unmittelbar Gber das
Parsevalsche Theorem — siehe (5.36) — herstellen. Danach ist zur Ermittlung der Signalformenergie,

die bekanntlich dem Maximum der AKF @s(0) entspricht, eine Summation Uber das Leistungs-
dichtespektrum durchzufuhren, d.h. es gilt
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N-1 1 N-1 2 )
@ (0)= Z[s(k)]2 = WZ|S (n)|” = Maximum der AKF (5.111)
k=0 n=0
Mit (5.110) erhalt man dann wegen Re1=Re2=0 und Im1=Im2=1/2-N-128*
2
N-1
0. (0)=~ S (n)| =i[Re12 +1m1% + Re2? +1m2? |
N 4= N
(5.112)

211 N

—2. L fim1p? :—{—NZ -1282} = =128
N N |4 2

Wie man sieht, entspricht das Ergebnis exakt dem der diskreten Korrelation nach (5.107).

1
S 1 e
A verfiigbare Bandbreite Beispiel fiir einen Kanal
H | fi]|fa)fs|fa |f5
L [fo|fa]fs [f5 ]| f1
— 5 > f
4  Zeitbereich
o s(t
h=z.-r,=1/T, ® y
F=B/h
C.x =F/2 |
) ' Frequenzbereich
B - verfiigbare Bandbreite S(f)

ro - Datenrate in bit/s

z - Zahl der Frequenzspriinge pro Bit
h- Frequenzsprungrate

F- Zahl "orthogonaler Frequenzen"
Crax ~ Maximale Zahl paralleler Kandle

bel&ﬁ‘\%c frei
/\ A > f

Bild 5.27: Erweiterung von FH zu hohen Tréagerzahlen
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Vor dem Ubergang zu OFDM soll noch kurz ein modifiziertes FH-System betrachtet werden, das
fiir die storresistente Kommunikation Gber Stromnetze — insbesondere zur Z&hlerfernabfrage und
zur Gebaudeautomatisierung — mit Datenraten bis 2400 bit/s konzipiert wurde.

Nutzung von N Subkandlen =>N! mdgliche Symbole
- werden nur N Symbole verwendet, sind diese

in allen Frequenzen verschieden => maximale Storresistenz
- jedes Symbol Gbertragt Id(N) bit

A
[H() B - optimale Symbolverarbeitung fur N=4
L Frequenzfolge Datensymbole
\\\ Af=1/h | f, f, §; I, LL
AN < f, f, 1, 15 LH
\ r at f, §, T, T, HL
N y4 f, f3 f, § HH
f1 fZ f3 f4
| A L P ][ ¢ [52800Hz 62400Hz  72000Hz  86400Hz
fl f2 f3 1:N
Empfangssignalverarbeitung:
0 inkohdrenter Korrelationsempfang;
. Akkumulation der Symbolenergie (soft decision)
. Verwenden von Zuverldssigkeitsinformation

Bild 5.28: Konzept eines modifiziertes FH—Systems mit vier Tragern

Die Besonderheit des Konzeptes nach Bild 5.30 ist ein Abweichen vom Prinzip der einfachen
Mehrheitsentscheidung im Empféanger. Es werden vier Trégerfrequenzen, die ,,optimal im verfig-
baren Spektrum plaziert sind, verwendet. Insgesamt lie3en sich so 4!=24 verschiedene ,,.Symbole*
darstellen. In gestorter Umgebung ware eine solche Datenlibertragung aber nicht besonders zuver-
lassig, weil der Ausfall einer Frequenz — sei es durch hohe selektive Dampfung oder schmalbandige
Storung — sofort Bitfehler nach sich ziehen wirde. Wenn dagegen nur Id(N)=2 bit in ein Symbol
gepackt werden, dann erhalt man — natdrlich auf Kosten der Datenrate — ein Optimum an Storresis-
tenz, d.h. es kdnnen bis zu drei der vier Trégerfrequenzen ausfallen, ohne daR ein Bitfehler auftritt.

Das Konzept nach Bild 5.30 wurde im Zeitraum 1995-1997 in Zusammenarbeit mit der Industrie in
einem ASIC realisiert, dessen Aufbau und praktischer Einsatz in den folgenden vier Bildern illus-
triert ist.
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Bild 5.29: Modifiziertes FH-System fur vier Tréger. Oben: Blockschaltbild;
unten: Funktioneller Aufbau zur Implementierung in einem ASIC
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Bild 5.30: Realisiertes ASIC im Prototyp (oben) und im industriellen Seriengerat (unten)
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5.8.1

Kommunikation mit hohen Datenraten tiber ungewohnliche Kanadle - OFDM
IHO| {1he riragungs- FSK, GMSK

funktion

X\ ausgeschlossen
& durch Regulierung
ST ] oFpM-subkanal
‘:' * weggelassen

X A wegen 7zu hoher

i .: P 5 Dampfung

__

ooooooooooooooooo

Multicarrier-
[m m GMSK m

Entzerrung

Bild 5.31: Vergleich von Moglichkeiten der schnellen Datentibertragung auf echobehafteten Kana-
len

Bei echobehafteten Kanalen liegt Mehrwegeausbreitung vor, so dal} das gewunschte Empfangssig-
nal sein Ziel - i U

den Empfanger — tber verschieden lange und damit unterschiedlich stark dampfende
Pfade erreicht. Das Resultat ist die so genannte ,,Intersymbolinterferenz®, die so stark in Erschei-
nung treten kann, dal auch ohne fremde Storungen ein fehlerfreier Empfang unmaglich wird, ob-
wohl gentigend Empfangsleistung zur Verfligung steht.
Anhand von Bild 5.32 wird die Problematik verdeutlicht
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Reflexionen, Echos und Intersymbolinterferenz
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Bild 5.32: Reflexionen, Echos und Intersymbolinterferenz
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Bild 5.33: Prinzip der Echoentzerrung mittels Kanalschatzung und einstellbarem FIR-Filter
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Wie man in Bild 5.33 erkennt, wird die Entzerrung mittels eines einstellbaren FIR-Filters durchge-
flihrt, das zu jedem Kanalecho gezielt ein passendes *Gegenecho’ erzeugt, so dal’ ein Ausléschung
der Wirkung des Kanalechos erfolgt. Der Aufbau des FIR-Filters kann bei hoher Echoanzahl und je
nach erforderlicher Taktrate ziemlich aufwendig werden und stellt dennoch nur einen Teil des Ent-
zerrers dar, denn bevor die Einstellung des FIR-Filters erfolgen kann, muf} eine Kanalvermessung
durchgefuhrt werden, die Lage, Vorzeichen und Starke der Echos ermittelt. Das kann nicht wahrend
einer Datenuibertragung geschehen, weil dazu festgelegte Signalformen, die keinen Zufallscharakter
haben diirfen — so genannte Pilottone oder *Midambeln’ — gesendet werde miissen. Zu den Zeiten
der Kanalvermessung ist die Datenubertragung unterbrochen, so daR eine verringerte ’effektive’
Datenrate zur Verfiigung steht.

Beispiel eines leitungsgebundenen Echokanals: Powerline-Kanalmodell

5(t)

T LR —W

...... h (t)

N

h(t)=> k-8(t—7) o—e |'|(f)=iki-e’j2””i

i=1
Ein Echo mit der Verzdgerung t>=T und dem Faktor k,=0,8 liefert mit k;=1 und 1;=0 fir den direk-
ten Pfad

H(f)=1+08-e 77T

Betragsverlauf:

() =Re{H[f]] +Im{H[ ]}’ ={1+0,8c0s(27 T)}" +{~j-0,8-sin(27T)}" =

:\/1+1,6-cos(2;rfT)+0,64-[cos(27zf'l')]2+0,64-[sin(27rfT)]2 =
= JL64+1,6-cos(27 fT)
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Logarithmisch:

[H (1), =20-1g| JL64+16-cos(27 T) |

Die Koeffizienten ki hdangen nicht nur von der Kabelldnge, sondern auch von der Frequenz ab. Ba-
sierend auf zahlreichen Kanaluntersuchungen wurde fir die Koeffizienten k; der folgende Ausdruck
gefunden:

k(f,fl) = ai .e_a(f)~fi

In steht ¢; fur die Kabelldnge und a; ist ein spezieller Gewichtsfaktor, der Details der Netztopologie
erfadt. a; stellt das Produkt der Reflexions- und Transmissionsfaktoren im Zuge des Pfades i dar.
Wenn man die Effekte der Mehrwegeausbreitung und der frequenz- und langenabhéngigen Damp-
fung zusammenfalt und die Phasengeschwindigkeit v, einfiihrt, erhdlt man schlieBlich die vollstan-
dige Ubertragungsfunktion

N () ~jort
HE(f):Zai'e L i
i=1
Wenn man die Dampfungskonstante o(f) fir verschiedene Leitungsarten im Detail untersucht,
kommt man zu dem Ergebnis
a(f)= e+
27, 2

und B=aJL'C =2
Vv
p
aus dem sich die Naherung

a(f)=G-Jf+9,-f
ableiten l1aRt, aus der sich schlieBlich
“(f)z(ﬂoﬂh' fg)

ergibt. Die Koeffizienten n; und n2 und € sind im allgemeinen fur eine Kabelart konstant und ¢ be-
wegt sich in einem Bereich von 0,5...0,7.

1

0,8
1 :
0 250ns
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OFDM erlaubt eine 1SI-freie Ubertragung tiber echobehaftete Kanéle, ohne daR Details der Impuls-
antwort bekannt sind, d.h. eine Vermessung entféallt komplett. Der Aufwand steckt — wie im weite-
ren deutlich wird — in der Durchfiihrung einer IFFT auf der Senderseite und einer FFT auf der Emp-
fangerseite.

AH()| . NSulbkandIe £ N Trager A
Af=B/N
e——— |
I
I

e B I e
fi f f3 fN
QPSK-Signalraum . QPSK-Zeitbereich
Symboldauer T,=N-T, ., .
90° < N
180° 0° \
0 90 /\180 /\270 /\360 72'0(P
270°

Bild 5.34: OFDM - ein Ubertragungsverfahren mit ,.eingebauter” ISI-Unterdriickung

OFDM st keineswegs ein neues Modulationsverfahren, sondern wird seit geraumer Zeit schon
technisch genutzt, so z.B. beim digitalen Horrundfunk (Digital Audio Broadcasting, DAB), beim
digitalen terrestrischen Fernsehen (Digital Video Broadcasting, DVBT) und bei der schnellen Da-
tendbertragung auf Telefonleitungen (Asymmetric Digital Subscriber Line, ADSL). OFDM l&Rt sich
in einfacher Weise aus dem behandelten bandspreizenden Verfahren ,,Frequency Hopping“ (FH)
entwickeln. Damit hat auch OFDM ’Spread-Spectrum’-Eigenschaften, d.h. es lassen sich sowohl
hohe Storresistenz, geringe Leistungsdichte und Vielfachzugriff realisieren. OFDM ist aber im Ge-
gensatz zu Spread-Spectrum-Techniken ein Mehrtragerverfahren, bei dem das verfligbare Spektrum
in zahlreiche schmale Subkanéle eingeteilt wird, wobei der Datenstrom im Frequenzmultiplex (Fre-
quency Division Multiplexing, FDM) auf einer groRen Anzahl N von Tragern mit den Frequenzen
f1,f,...fn parallel Gbertragen wird. Jeder dieser schmalbandigen Teilkanéle hat dabei die Breite

B
Af = & (5.113)
In Bild 5.34 oben links ist dieser Sachverhalt veranschaulicht. Aufgrund des Schmalbandcharakters
der Teilkandle kann davon ausgegangen werden, dall Dd&mpfung und Gruppenlaufzeit innerhalb ei-
nes jeden Teilkanals nahezu konstant sind. Durch diese idealen Eigenschaften wird — sofern tber-
haupt notig — die Kanalentzerrung fiir die Teilkandle im Empfanger sehr einfach. Dies ist ein we-
sentlicher Vorteil gegentiber breitbandigen Eintragerverfahren.
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Bekanntlich ist der minimal zul&ssige Frequenzabstand Af bei FH gleich der Hoprate h=1/T.. Man
hat dann einen orthogonalen Signalformsatz der Grof3e N Signalen, der z.B. symmetrisch um eine in
der Mitte des Ubertragungsbandes der Bandbreite B liegende Mittenfrequenz fy gruppiert sein kann
und wie folgt beschrieben werden kann:

si(t)=A-rect(%}-sin(%(fo{i—Ngl}-AfjtJ, mit ie{l..N}  (5.114)

si(t) hat am unteren Bandende (i=0) die Frequenz fo—[(N-1)/2]-Af = fo—(B—Af)/2 und am oberen
Bandende (i=N) die Frequenz fo+[(N-1)/2]-Af = fo+(B—Af)/2. In Bild 5.34 oben rechts ist dieser
Sachverhalt illustriert. Man erkennt hier ganz deutlich der Bezeichnung orthogonal. Die Spektren
im Abstand Af=1/T tberlappen sich jeweils zur Halfte, aber alle Nullstellen fallen zusammen. Wie
schon gezeigt wurde, gelingt eine fehlerfreie Trennung mit signalangepaliter Filterung. Aufgrund
der Uberlappung ergibt sich eine hervorragende spektrale Effizienz, die im Vergleich mit Eintrager-
verfahren fast um den Faktor 2 besser ist, denn mit der Symbolrate rs erhdlt man fir N Teilkanale
die Gesamtbandbreite

B~(N+1)-r,~N-r, beivielen Teilkanalen (5.115)

Die spektrale Effizienz wird auch besonders deutlich, wenn man das Summenspektrum in Bild 5.34
rechts oben betrachtet. In der spektralen Darstellung sind FH- und OFDM-Signalformen praktisch
identisch. Jedoch wird bei FH stets von unmodulierten Signalformen ausgegangen und die Informa-
tion ist in der Abfolge der Frequenzen enthalten. Bei OFDM hingegen wird jede Signalform modu-
liert und Ubertragt so einen Teil des Datenstroms. Typisch ist dabei eine hohe Anzahl orthogonaler
Signalformen, die im Gegensatz zu FH auch nicht nacheinander, sondern parallel gesendet werden.
Das Sendesignal ist also die Summe vieler modulierter Tragersignale und bekommt dadurch einen
recht komplizierten Zeitverlauf. Aufgrund der hohen Zahl der Trager und der notwendigen paralle-
len Erzeugung und parallelen empféngerseitigen Verarbeitung ist es bei typischen OFDM-
Anwendungen nicht sinnvoll, Korrelatorbanke Bild 5.33Bild 5.33Bild 5.33Bild 5.33zu verwenden.
Vielmehr erweist es sich jetzt als vorteilhaft, die Signalsynthese mittels einer inversen diskreten
Fouriertransformation (IDFT, IFFT) durchzufihren und fiir die empféngerseitige Verarbeitung eine
DFT bzw. FFT einzusetzen.

Ein Empfangssignalvektor s(k) (auch OFDM-Symbol genannt) besteht aus N Abtastwerten des
Empfangssignals im Abtastraster Ta und hat somit die Dauer T=N-Ta. Er wird einer DFT unterzo-
gen und liefert das Spektrum S(n) an genau N Stellen, die der Lage der gesendeten Tréger entspre-
chen. Mit 1/T=1/N-Ta=Af ergibt sich die korrekte Frequenzaufldsung. Die DFT liefert ein komple-
xes Ergebnis, so dal? fir jeden Tréger die beiden GroRen Betrag und Phase zur Verfligung stehen.
Damit kdnnen die gesendeten Daten zuriickgewonnen werden.

Wie schon erwéhnt, erhadlt bei OFDM jeder Tréger einen Teil der zu ibertragenden Daten. Die Ver-
teilung muR dabei nicht zwangsldaufig gleichmaliig sein, und es muf3 auch nicht tberall das gleiche
Tréagermodulationsverfahren benutzt werden. Das ist ein weiterer VVorteil von OFDM, den man im-
mer dann ausspielen kann, wenn entsprechende Kenntnisse iber den Kanal vorliegen. Falls man von
bestimmten Teilen des Ubertragungsbandes weiR, das dort wenig Dampfung und Stoérung vorhan-
den ist, kann man die dort liegenden Trager mit komplexen Modulationsverfahren hoher spektraler
Effizienz wie z.B. vielstufige QAM beaufschlagen. In anderen Teilen des Ubertragungsbandes, wo
nur geringer Storabstand zu erwarten ist, wird man z.B. BPSK einsetzen. Ganz schlechte oder auch
aufgrund von Frequenzzuteilungsvorschriften ,,verbotene* Frequenzbereiche konnen durch Nullset-
zen der entsprechenden Spektrallinien vor der IFFT ausgeblendet werden. Es ist wichtig, sich klar
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zu machen, dal} die Modulation auf die Zusammensetzung des OFDM-Spektrums keinen EinfluR
hat. Denn jede Signalform ist wéhrend ihrer gesamten Dauer T rein sinusférmig. Das Aussehen des
zugehdorigen Spektrums wird nur durch T beeinfluBt und ist wegen

rect(%]o—OTSi(;z-T-f)

sin(x)/x-férmig.
Im unteren Teil von Bild 5.34 sind die Zusammenhange anhand eines Beispiels, in dem QPSK als
Trégermodulation eingesetzt wird, verdeutlicht. Man sieht rechts unten vier Trégersignale gleicher
Frequenz und der Dauer T, wobei eine ganze Anzahl von Perioden in T palit. Sie reprasentieren eine
Signalform und belegen im Spektrum somit nur einen Platz. Die Nullphase tragt die Information,
d.h. es werden 4 Positionen, nd&mlich 0°, 90°, 180° und 270° unterschieden. Links ist das in einem
Signalraumdiagramm dargestellt. Die Punkte kénnen als Endpunkte von Vektoren interpretiert wer-
den, deren Betrag gleich ist und deren Phase die vier genannten diskreten Werte annehmen kann.
Einem Punkt kann deshalb jeweils die Information 2 bit zugeordnet werden und er repréasentiert ein
Symbol. Flr den Zusammenhang mit den Datenbits konnte folgende Zuordnung getroffen werden:

0° = 00

90° = 01

180° = 10

270° = 11

Héatte man 16-QAM als Tragermodulation gewahlt, dann ergében sich im Signalraum 16 Punkte,
entsprechend 16 Symbolen, von denen jedes 4 bit an Information tragen konnte. Bei der empfanger-
seitigen Demodulation miRten in diesem Fall 12 diskrete Phasenwerte und 3 Amplitudenstufen
unterschieden werden.

()= 2 8(n)-" $(n)= 3 s (k)"
s = n)- = .

N &= f~1..70 MHz =V ;S y
] povertincanst |
Sondedar IFFT Powerline-Kanal Tmfanaedaton
Modulation S Demodulation

T

OFDM-Spektrum (schematisch)

A

Beispiele S

Zugang: Datenrate 2 Mbit/s, N = 1000, Trdgermod.: QPSK
Symbolrate 1000 st (Af = 1kHz) = Dauer: Ims
Gesamtbandbreite 1 MHz

Inhaus: Datenrate: 10 Mbit/s, N = 512, QPSK

Symbolrate: 9765 s (Af = 9,765kHz) = Dauer: 102,4us
Gesamtbandbreite: 5 MHz

Ein "TigerSHARC DSP" braucht z.B. 40yus fur eine 1024-Punkte-FFT

Bild 5.35: Illlustration der OFDM-Anwendung an zwei Systembeispielen
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An zwei in Bild 5.35 dargestellten Systembeispielen werden die Vorteile von OFDM zusammenfas-
send verdeutlicht. Ein Powerline-Kommunikationssystem fur den Zugangsbereich (letzte Meile) soll
eine Datenrate von 2 Mbit/s zur Verfligung stellen, wobei OFDM mit N=1000 Tragern und QPSK
als Tragermodulation verwendet wird. Damit hat man die Symbolrate rs=1 MHz, weil jedes Symbol
2 bit tragt. Jeder der 1000 Trager soll die gleiche Information Ubertragen. Dann ergibt sich die
OFDM-Symboldauer T=1ms. Die Sendedaten werden zundchst zu Symbolen zusammengefalit (je
2 bit bilden ein Symbol) und jedem dieser Symbole wird ein komplexer Fourierkoeffizient S(n) zu-
geordnet, so daB sich 1000 derartiger Koeffizienten ergeben. Das Kernstiick des Senders kann z.B.
ein DSP, der die jetzt bendtigte komplexe IFFT ausfuhrt, woftir 1 ms an Verarbeitungszeit zur Ver-
fligung steht. Durch die hohe Trégerzahl ist die Signalformdauer entsprechend lang. Durch weitere
Erhohung der Tréagerzahl kénnte man entweder die Datenrate vergrof3ern oder die Signalformdauer
weiter verlangern. Letzteres wirde die Immunitat gegen lange Echos steigern.

Wie groR der Spielraum mit heutiger DSP-Technik ist, 1aRt sich am Beispiel eines preisgunstigen
und ausgereiften Standard-DSPs vom Typ TigerSHARK (Analog Devices) verdeutlichen: Dieser
Baustein kann eine komplexe FFT oder IFFT mit N=1024 in 40pus ausfuhren. D.h. beziglich dieser
Schlisseloperationen ware eine Erhohung der Geschwindigkeitsanforderungen um den Faktor 25
mdoglich, so dal} auch einer DSP-basierten Realisierung des zweiten in Bild 5.35 unten skizzierten
Beispiels mit einer Datenrate von 10 Mbit/s bei N=512 Tragern nichts entgegensteht.

5.8.1.1 Grundstruktur eines OFDM-Senders

Bild 5.36 zeigt den Aufbau eines typischen OFDM-Sendesystems. Der von der Datenquelle kom-
mende Bitstrom wird zuerst eine Kanalcodierung unter Einschluf? von Interleaving! unterworfen.
Dann wird der codierte Bitstrom seriell/parallel gewandelt und in N Gruppen zu je v bit aufgeteilt.

v bit
I Symbol- C(1)
s i generator
. —| C(2) | Modulator
: gse);lrgr%%r _>
Daten- Kanal- e Sendesignal
uelle ~| codierun —
: . + s(k)
: : D/A-
p : Wandlung
B Symbol- -
i generator S

Bild 5.36: Grundaufbau eines OFDM-Senders

Jede der Gruppen reprasentiert ein Symbol, das einem der N Teilkandle zugeordnet wird. Bei dem
ersten OFDM-Beispiel aus Bild 5.35 mit N=1000 und QPSK-Modulation ware v=2, so dafl immer
ein Datenblock von 2000 bit parallel auf die Symbolgeneratoren zu flihren wére. Die Symbolgenera-
toren erzeugen jeweils einen komplexen Fourierkoeffizienten C(n), der das zugehérige Symbol im
Signalraum abbildet.

Fur das QPSK-Beispiel aus Bild 5.34 konnte das Ergebnis bei Normierung der Koeffizienten auf
Eins z.B. wie folgt aussehen:

1 Verwirfelung der Datenbits, damit ein Blindelfehler keine direkt aufeinander folgenden Bits trifft und verfalscht
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00 = 1 10 = -1
01 = +j 11 =

Es ist auch moglich, die Abbildung von der Bit- auf die Symbolebene fiir jeden Teilkanal verschie-
den durchzufiihren, d.h. man kénnte fir Teilkanale mit ungunstigem Signalstor-Verhéltnis BPSK
wéhlen und fir sehr gute Kanale beispielsweise 16-QAM.

Die komplexen Symbole, die die Spektrallinien darstellen, werden jetzt der IDFT unterzogen und
man erhadlt N Abtastwerte von s(k) als zu sendende Signalform. Diese gelangen der Reihe nach auf
einen D/A-Wandler mit nachfolgendem Rekonstruktionsfilter. Darauf folgen Sendeendstufe und
Koppeleinrichtung.

5.8.1.2 Grundstruktur eines OFDM-Empféngers

Bild 5.37 zeigt den Ubertragungskanal mit der Impulsantwort h(k), einer additiven Stérung n(k) und
den typischen Aufbau eines OFDM-Empféangers. Das Sendesignal wird auf dem Kanal verzerrt und
gestort. Vom Empfangssignal werden jeweils N Abtastwerte im Abtastraster Ta genommen und
A/D gewandelt. Da N-Ta gleich der OFDM-Symboldauer T ist, hat man jetzt einen Empfangsvektor
e(k) der Lage N, der einer FFT unterzogen wird. e(k) unterscheidet sich vom Sendevektor s(k) durch
die Beeinflussung in Amplitude und Phase, die der Kanal mit seiner Ubertragungsfunktion ausiibt,
und durch die tberlagerten Stérungen.

Nach der FFT hat man einen Ergebnisvektor E(n), wiederum der Lange N, der die komplexen Fou-
rierkoeffizienten des Empfangssignals reprasentiert.

E(1)
—>
) '?}f,? E(2) Symbol-
Storung | [ [ und
K | n(k) parallel ‘G—J :
Sende- ana Wandlung — Datenbit-
B hk /L Wl ep N Detektion ﬂp}fangs—
s(k) (k) U FFT = daten
LL] +
Kanal-
decodierung
E(N-1)

Bild 5.37: Ubertragungskanal und OFDM-Empfingeraufbau

In manchen Féllen lohnt es sich, vor der Symbol- und Bitdetektion noch eine Entzerrung vorzuneh-
men, die den ddmpfenden EinfluR der Ubertragungsfunktion des Kanals weitgehend eliminieren
kann. Eine einfache Mdglichkeit dazu wird hier vorgestellt. Wie schon erwéhnt, kann bei jedem der
OFDM-Teilkanéle Schmalbandigkeit vorausgesetzt werden, so dafl Dampfung und Gruppenlaufzeit
jeweils konstant sind. Damit kann jeder Teilkanal durch einen komplexen Ubertragungsfaktor

H, =q,-e", miti=0..N-1 (5.116)
beschrieben werden. Wéhrend einer ,, Trainingsphase® wird eine dem Empfanger bekannte Symbol-

folge Gber den Kanal geschickt. Mit Hilfe dieser Folge ist der Empféanger in der Lage, die Ubertra-
gungsfaktoren H; fir jeden Teilkanal zu bestimmen und zu speichern. Eine solche Trainingsphase
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ist bei stationdren Kanélen nur in sehr groRen Zeitabstdnden erforderlich. In der Praxis genugt oft
eine einmalige Trainingssequenz zu Beginn einer Ubertragung.

Die Entzerrung erfolgt, wie in Bild 5.38 dargestellt, durch eine Multiplikation der Fourierkoeffizien-
ten E(n) mit den inversen Ubertragungsfaktoren aus (5.116), also

H* L1 e mitiz0.N-1. (5.117)
H o
ﬂO 1 ﬂl-l ............... ﬂ 1N 1
] &
A Symbol-
E(2)
und und
Seriell/ i
Sy Datenbit- Empfangs-
Wandlung| i i
. | i| Entzerrer* | Detektion f=——>
: 2 : Daten
: *, : +
FFT =
Kanal-
5; Decodierung
E(N-1)
Bild 5.38: Kanalentzerrung bei OFDM
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6  Anwendungsspezifische Signalverarbeitungssysteme

6.1 Die Hardware-Beschreibungssprache VHDL

Integrierte Schaltungen (ICs)

Y

Standard ICs
"General Purpose"

Mikroprozessor
Mikrocontroller

—dig. Signalprozessorn

Standardlogik

Speicher

Y

anwendungsspezifische integr. Schaltungen

ASICs

l

:

:

anwender- halbherstellungs-| | vollherstellungs-
konfigurierbare spezifische spezifische
ICs (semi custom) (full custom)
ICs ICs
Gate Arrays
PLDs Sea of Gates
FPGAs Standardzellen

Bild 6.1: Ubersicht tiber die Varianten digitaler integrierter Schaltungen

Beim Entwurf digitaler integrierter Schaltungen — wie sie im rechten Teil von Bild 6.1aufgefthrt
sind — kann man grundsatzlich zwei verschiedene Methoden anwenden.

Entwurfs-
richtung

------- ’

System-
1 umgebung
\ -
Y Y
Funktions- Funktions-
2 bereich T bereich IT
Y
Y Y Y
Unter- Unter-
bereich I bereich IT

"o

l

Bild 6.2: Schema des Top-Down-Entwurfs
Es ergibt sich eine klare Gliederung, die das Endziel — das fertige, aus vielen aneinander angepafiten
Einzelteilen bestehende System — stets im Auge behalt. Eine Verzettelung in Details wird bei der
Top-Down-Methode vermieden.

© K. Dostert: Skriptum ISVS, WS 15/16

Fur grol3e Projek-
te, die in Teamar-
beit bewaltigt
werden  miussen,
empfiehlt sich die
in Bild 6.2 skiz-
zierte Top-Down
Vorgehensweise.

Sie geht von der
Systemsicht  aus
und zerlegt die
darunter liegen-
den Ebenen in die
jeweils bendtigte
Detaildarstellung.
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Obwohl der in
Bild 6.3 gezeigte

A A T Bottom'-Up Ent-
wurfsstil diese

Funktions- ]
ebene IT Gefahr birgt, hat
A A er dennoch seine
4 Berechtigung und
______ kann immer dann

erfolgreich prakti-

Funktions- Funktions- ziert werden,
ebene I ebene T wenn bereits Vor-

1. 1‘ ) | 2. 3. 0 erfahrung in Form
______ von realisierten
Basisfunktions-
blécken  vorhan-

Basisfunktion 1 Basisfunktion 2 Basisfunktion 3 Entwurfs- denist.
richtung

Bild 6.3: Schema des Bottom-Up-Entwurfs

Solche Bldcke kdnnen schnell zu groReren Ubergeordneten Funktionseinheiten kombiniert werden,
die dann auf den héheren Ebenen getestet werden konnen, ohne dal? jede Basisfunktion nochmals
verifiziert werden mul. Das Ziel — ein komplettes funktionsfahiges System — kann mit der Bottom-
Up Methode vom erfahrenen Entwickler (oder Entwicklungsteam) oft schneller erreicht werden, als
mit der Top-Down Methode. Allerdings darf nicht Gibersehen werden, dal’ insbesondere bei grofRen
Projekten eine Bottom-Up Vorgehensweise deutlich hoherer Anforderung an das Projektmanage-
ment stellt.

Elektronische Systeme aller Art — nicht nur digitale integrierte Schaltungen — sind seit den 80-er
Jahren derart komplex geworden, daR eine Ubersicht anhand von Standard-Dokumenten (Handbii-
cher, Betriebs- und Reparaturanleitungen) nicht mehr zu gewinnen ist. Vor allem ein Vergleich zwi-
schen verschiedenen Herstellern ist — nicht zuletzt durch die verschiedenartigsten Schutzmalinah-
men der Hersteller fur ihr Know-How und ihr geistiges Eigentum (Intellectual Property = IP) —
praktisch unmdglich geworden. Aus dieser unbefriedigenden Situation, die natirlich nicht nur den
zivilen Handel und die Industrie betraf, sondern auch Behdrden und vor allem das Militér, entstand
Anfang der 80-er Jahre in den USA eine Initiative, die die Grundlage fur die heute weltweit am wei-
testen verbreitete Hardwarebeschreibungssprache VHDL bildete.

6.1.1 Historische Entwicklung von VHDL

Die Anfinge von VHDL12 reichen bis in die friihen achtziger Jahre zuriick. Im Rahmen des

VHSIC13-Programms wurde in den USA vom Verteidigungsministerium (Department of Defense,
DoD) nach einer Sprache zur Dokumentation elektronischer Systeme gesucht. Dadurch sollten die
enormen Kosten fir Wartung und Nachbesserung bei militérischen Systemen, die etwa die Halfte
der Gesamtkosten ausmachten, reduziert werden. VVon besonderer Wichtigkeit war die klare Be-
schreibung von komplexen Schaltungen sowie die Austauschbarkeit von Modellen zwischen ver-
schiedenen Entwicklungsgruppen. Das VHSIC-Programm startete mit einem Workshop zur Festle-

12 \/HSIC Hardware Description Language
13 Very High Speed Integrated Circuit
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gung der Ziele. Im Juli 1983 bekamen die Firmen Intermetrics, IBM und Texas Instruments den
Auftrag, die neue Sprache zu entwickeln. Sie sollte sich an die im militarischen Bereich weit ver-
breitete Programmiersprache ADA anlehnen. Im August 1985 konnte eine erste Version - VHDL

V7.2 - vorgestellt werden, die dann im Februar 1986 zur Standardisierung an IEEE14 (ibergeben

wurde. Unter Beteiligung zahlreicher Software- und Hardwarehersteller aus der CAE 15-Industrie
gewann VHDL zunehmend Anhédnger und wurde schlielich im Dezember 1987 als IEEE 1076-
1987 zum ersten und bislang einzigen Standard fir Hardwarebeschreibungssprachen. Der Standard
definiert allerdings nur die Syntax und Semantik der Sprache selbst, nicht jedoch ihre Anwendung
bzw. ein einheitliches VVorgehen bei der Anwendung.

Seit September 1988 missen alle Elektronik-Zulieferer des DoD VHDL-Beschreibungen ihrer
Komponenten und Subkomponenten bereitstellen. Ebenso sind VHDL-Modelle von Testumgebun-
gen mitzuliefern.

Nach den IEEE-Richtlinien mul? ein Standard alle fiinf Jahre Uberarbeitet werden, um nicht zu
verfallen. Aus diesem Grund wurde im Zeitraum 1992-1993 die Version IEEE 1076-1993 definiert.
Die Dokumentation des neuen Standards, im ’Language Reference Manual’ (LRM) erschien Mitte
1994. Seit Beginn der neunziger Jahre hat sich VHDL weltweit etabliert. Der 1076-1993-Standard
entstand bereits weitgehend losgelést vom DoD unter internationaler Beteiligung. Europa wirkte
unter anderem tber ESPRIT daran mit. Auch Asien - vor allem Japan - hat VHDL akzeptiert. Kon-
kurrenz besteht heute praktisch nur noch durch *Verilog HDL’ vor allem in den USA, weil der fiih-
rende CAE-Hersteller Cadence diese Sprache in seine Werkzeuge eingebaut hat. Wahrend Verilog
uber lange Zeit als *Cadence-proprietar’ anzusehen war, ist auch diese HDL mittlerweile ein offener
Standard, der in den meisten CAE-Werkzeugen fir den Entwurf integrierter Schaltungen gleichbe-
rechtigt neben VHDL zur Verfugung steht.

6.1.2 Entwurfsebenen und ,,Sichtweisen* integrierter Schaltungen

Sobald man sich mit dem Entwurf integrierter Schaltungen befaf3t, wird man zwangslaufig mit ei-
nem Modell konfrontiert, das die verschiedenen Entwurfsebenen aus den drei Sichten Verhalten,
Struktur und Geometrie wiedergibt. Die Darstellung ist unter der Bezeichnung Gajski-Walker-
Modell bekannt. Die einzelnen Ebenen werden im folgenden kurz aus den drei Sichtweisen betrach-
tet, und ihre Rolle beim Entwurf digitaler integrierter Schaltungen wird erléutert.

» Systemebene

Die Systemebene beschreibt die grundlegenden Charakteristika einer Schaltung. In der Beschrei-
bung werden typische Blocke, wie Speicher, Prozessoren oder Interface-Einheiten verwendet, die
jeweils durch ihre Funktionalitat (z.B. Befehlssatz, Protokoll) charakterisiert werden. Auf dieser
Ebene dienen ,,natlrliche” Sprache und Skizzen als Beschreibungsmittel. Die Systemebene liefert
noch keine Aussagen uber Signale, deren Zeitverhalten und weitere funktionale Details. Vielmehr
dient sie einer groben Aufteilung der gesamten Schaltungsfunktion. Aus geometrischer Sicht bein-
haltet die Systemebene beispielsweise eine rudimentére Aufteilung der Chipflache.

14 |nstitute of Electrical and Electronics Engineers
15 Computer Aided Engineering
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Systemebene

Algorithmische Ebene

Verhalten Struktur

Register-

System- Transfer-Ebene _
spezifikation { _ ) CPUs, Speicher
Algorithmen Logikebene ~ )Subgysteme, Busse
Register-fransje Schalt- . )Module, Deitungen
Boolescpe Gl kreisebene ¢ ip-Fldps, Leitungen

Partitionierung

Geometrie

Bild 6.4: Das Gajski-Walker-Modell (auch Y-Modell genannt)

= Algorithmische Ebene

Hier kann eine Schaltungsbeschreibung durch nebenlédufige (d.h. parallel ablaufende) Algorithmen
erfolgen. Typische Elemente sind dabei Funktionen, Prozeduren, Prozesse und Kontrollstrukturen.
Aus strukturaler Sicht wird hier ein elektronisches System durch Bldcke beschrieben, die Gber Sig-
nale miteinander kommunizieren.

Die Verhaltenssicht enthélt z.B. eine algorithmische Darstellung mit Variablen und Operatoren. Es
wird noch kein Bezug zur Struktur der spéteren Realisierung hergestellt. So fehlen z.B. auch noch
alle zeitlichen VVorgaben beziiglich Takt- oder Riicksetzsignalen.

= Register-Transfer-Ebene

Auf der Register-Transfer-Ebene (engl.: Register Transfer Level, RTL) werden die Eigenschaften
einer Schaltung z.B. durch mathematische oder logische Operationen und durch die Transfermdég-
lichkeiten der zu verarbeitenden Daten zwischen Registern spezifiziert.

In die Beschreibung flieRen in der Regel bereits Takt- und Riicksetzsignale ein. Die einzelnen Ope-
rationen kénnen dann den Zustdnden oder Flanken dieser Signale zugeordnet werden, so daR zeitli-
che Eigenschaften schon weitgehend definiert sind. Aus strukturaler Sicht werden Elemente wie
Register, Zahler, Adrel3decoder, Multiplexer oder Addierer durch Signale miteinander verknipft.
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Aus Verhaltenssicht ergeben sich meist Beschreibungen in Form endlicher Automaten. In geometri-
scher Sicht wird die Grobeinteilung der Chipflache zu einem *Floorplan’ verfeinert.

Es gibt eine Reihe von CAE—Werkzeugen fur die automatische Umsetzung einer Verhaltensschrei-
bung in eine strukturale Beschreibung auf der Logikebene, d.h. RTL-Beschreibungen sind in der
Regel synthetisierbar.

» Logikebene

Hier werden die Eigenschaften eines elektronischen Systems durch logische Verkniipfungen und
deren zeitliche Eigenschaften (Verzégerungszeiten) beschrieben.

Der Verlauf der Ausgangssignale ergibt sich dabei durch die Anwendung dieser Verknupfungen auf
die Eingangssignale. Die Signalverldufe sind wertdiskret, z.B. 'low’, 'high’, ‘tristate".

System-
ebene

Systemebene

—H = ]
s ik il
Ved

| Control

Algorithmische Ebene

A 1= 3%BAC

IF (D=TRUE) THEN
A= A 4k

ELSE A = A — 1

\ ENDIF

/Register-Transfer-Ebene

Logikebene

4.
(Struktur) |HAM @M“’
R, o I

o

_[>o_
friin
Schaltkreisebene

(Struktur)

Gatterebene

Schaltkreisebene
(Geometrie)

Schalter-
ebene

EN S

Layout-
ebene

Bild 6.5: Anschauliche Ubersicht tiber die Entwurfsebenen

Bild 6.6: Symbolische Dar-
stellung der Entwurfsebe-
nen

Aus strukturaler Sicht wird ein Design durch eine Zusammenschaltung von Grundelementen (z.B.
AND-, OR-, EXOR-Gatter, Flip-Flops) dargestellt. Diese Grundelemente werden dabei von einer
Bibliothek zur Verfugung gestellt. Innerhalb dieser Bibliothek sind die Eigenschaften der Grunde-
lemente definiert. Hier sind die Charakteristika der einzelnen Zellen der Zieltechnologie in verein-
fachter Form abgelegt, z.B. 190nm-Standardzellen-Prozel’ der Fa. ATMEL, FPGA vom Typ ACEX
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EP 1K 100 Fa. ALTERA. Zur Erstellung der strukturalen Beschreibung (Gatternetzliste) werden
meistens graphische Eingabewerkzeuge verwendet (Schematic Entry).

Aus Verhaltenssicht erfolgt vornehmlich eine Darstellung durch Boolesche Gleichungen, z.B.
Y=(A AND B) XOR C oder durch Werte- bzw. Funktionstabellen. Der Ubergang von der Verhal-
tenssicht auf die strukturale und geometrische Sicht erfolgt mit Hilfe von Synthesesoftware.

» Schaltkreisebene
Hier liegt struktural eine ,,verfeinerte* Netzliste vor, d.h. es sind keine logischen Gatter oder noch
komplexere Funktionseinheiten zusammengeschaltet, sondern Bauelemente wie Transistoren, Kon-
densatoren und Widerstande.

Einzelne Module werden nicht mehr durch logische Funktionen mit einfachen Verzégerungen be-
schrieben, sondern im Detail durch ihren physikalischen Aufbau.

Aus geometrischer Sicht hat man Polygonziige vor sich, die z.B. unterschiedliche Dotierungsberei-
che auf der Halbleiteroberflache definieren.

Die Verhaltenssicht benétigt vornehmlich Differentialgleichungen zur Schaltungsbeschreibung, so
dafl? Simulationen auf dieser Ebene entsprechend aufwendig und rechenintensiv sind.

Signale auf Schaltkreisebene kdnnen im Gegensatz zur Logikebene beliebige Werte zu beliebigen
Zeitpunkten annehmen, d.h. sie sind zeit- und wertkontinuierlich.

Jede der vorgestellten Entwurfsebenen erflllt einen bestimmten Zweck. Wéhrend auf den oberen
Ebenen hohe Komplexitaten beherrschbar sind, bieten die unteren Ebenen Details und Genauigkeit.
Systemebene und algorithmische Ebene eignen sich daher fur die Dokumentation und Simulation
eines Gesamtsystems, wahrend die Register-Transfer-Ebene fir die Blocksimulation und synthese-
gerechte Modellierung geeignet ist. Bild 6.5vermittelt einen anschaulichen Eindruck der Beschrei-
bungen auf den verschiedenen Ebenen, wahrend Bild 6.6 schematisch die hierarchische Struktur
hervorhebt.

Auf jeder Ebene wird nur die bendtigte Genauigkeit geboten; unwichtige Details sind nicht sichtbar.
Eine eindeutige Einordnung einer Beschreibung in eine bestimmten Ebene gelingt nicht immer; es
gibt somit auch *Multi-Level’-Beschreibungen.

6.1.3 Der Nutzen von Hardwarebeschreibungssprachen

In den Anwendungen digitaler Technik trifft man Prozessoren (MP, MC oder DSP) immer seltener
als diskrete Bauelemente an. Mehr und mehr sind Prozessoren heute in Systeme integriert (oder
eingebettet, engl.: embedded), die in der Regel auch analoge Bestandteile haben. Oft ist dabei die
Komplexitat — gemessen an der Zahl der Transistoren oder der bendtigten Siliziumfléche - der den
Prozessor umgebenden Schaltung weitaus groRRer die des Prozessors selbst. Derartige Systeme sind
keineswegs etwas neues, sondern werden seit Jahrzehnten auf Leiterplatten aufgebaut. Aufgrund der
enormen Fortschritte der Halbleitertechnologie in den letzten Jahren ist es jedoch heute mdglich,
neben anwendungsspezifischen Schaltungsteilen auf einem Stick Silizium auch mehrere Standard-
Prozessorkerne zu implementieren. Ein ,,Embedded System* kann darlber hinaus auch analoge
Schaltungsteile einschliel3en, wie z.B. Analog/Digital- und Digital/Analogwandler oder Operations-
verstérker, mit denen analoge Filter oder digital einstellbare Verstarker realisiert sind. Letztere spie-
len sowohl in der MeR- und Automatisierungstechnik als auch in der Kommunikationstechnik eine
wichtige Rolle, d.h. immer dort, wo man es mit Signalen, die einen sehr groen Dynamikbereich
umfassen, zu tun hat. Im Zusammenspiel mit den digitalen Schaltungsteilen lassen sich auch ,,intel-
ligente®, adaptive Konzepte realisieren.
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B|Id 6.7: Konzept zum Aufbau komplexer Systeme auf Silizium

Die Vorteile, die sich durch eingebettete Systeme ergeben, sind so gewaltig, dal? kein Unternehmen
sie heute mehr auller acht lassen kann. Auch mit noch so kostengunstiger Leiterplattentechnik ge-
lingt es nicht mehr, Produkte zu schaffen die gegeniber einer monolithischen Integration konkur-
renzfahig wéren. Bild 6.7 illustriert den Grundgedanken eingebetteter Systeme auf Silizium (System
on Silicon = SoS).

6.1.4 Einsatz von VHDL beim Entwurf digitaler integrierter Schaltungen

Wie bereits angedeutet, kdnnen nicht alle VHDL—-Modelle in Schaltungen umgesetzt werden. Ein
sicherer Ausgangspunkt ist jedoch immer eine Beschreibung auf der Register-Transfer-Ebene.
Schaltungsbeschreibungen auf dieser Ebene sind dem Ingenieur vertraut. Die Umsetzung in den
VHDL-Text erfordert allerdings einige Einarbeitung, nicht nur zum Erlernen der Sprachsyntax son-
dern auch zum Entwickeln eines eigenen Modellierungsstils. Dies ist unbedingt nétig, da VHDL
keine Stilvorgaben macht, d.h. ein Sachverhalt kann auf viele verschiede Arten beschrieben werden,
die im Ergebnis nattrlich auch zu verschieden aufgebauten Schaltungen fiihren. Da die Eigenschaf-
ten der Ergebnisse sich signifikant hinsichtlich Aufwand und Geschwindigkeit unterscheiden kon-
nen, erhebt sich fur den Ingenieur immer die Frage der Optimierung. Dies ist beim Einsatz von
VHDL fiir den Anfanger eine komplexe und schwer tberschaubare Angelegenheit, d.h. nur durch
Sammeln von Erfahrung im Rahmen zahlreicher Entwirfe kann die notige Sicherheit erworben
werden.

Bild 6.9 gibt einen allgemeinen Uberblick (iber die Schritte vom VHDL-Text bis hin zur Herstel-
lung einer integrierten Schaltung.
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Produktion Flops) enthalten sind.

Bild 6.8: Prinzipieller Ablauf von der RTL-Beschreibung bis zur Produktion

Timing +
Funktion
ok?

Dazu gehoren auch ihre Eigenschaften, wie z.B. Signalverzégerung vom Eingang zum Ausgang,
Setup- und Hold-Zeiten) Abhéngig von der Zieltechnologie (Full-Custom IC, Gate-Array, Cell-
Array oder FPGA)16, enthdlt die Bibliothek auch Angaben tber den Ressourcenverbrauch wie z.B.
Chipflache oder Anzahl der Logikzellen bei FPGAs. Die mit der Synthese entstehende Netzliste

16 diese ASIC-Varianten werden spater noch im Detail analysiert
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enthélt demnach bereits grundlegende Information Uber das Zeitverhalten des Entwurfs. Was aber
noch fehlt, ist der EinfluR der Verbindungsleitungen.

Die Netzliste ist ein
Schaltplan, in dem zwar
alle vorkommenden Bau-
elemente mit ihren Eigen-
schaften spezifiziert sind,

Bibliothek mit

Symbolen, aber noch keine Layoutin-

l Synthese |<€ Tiyming formation. Diese wird erst
Chibfla im n&chsten Schritt -

* hlpflache Place and Route — gewon-

. R nen. Es ist trotzdem sinn-
Netzliste : >(_EDIF"-Interface voll, mit der Netzliste eine

funktionale Simulation
durchzufiihren. Damit

I kbnnen (dber die in
Bild 6.8  angesprochene
funktionale RTL-Simulation  hinaus

Simulation zwei wichtige Aspekte

verifiziert werden:
r = st die Ubersetzung
Backannotation die Schaltung fehler-
Fehler- frei erfolgt?
simulation = Hat das Zeitverhalten

Layout-
Bibliothek
(Hersteller)

Place and
Route

des VHDL-Textes in

Produktion der Bauelemente kei-
nen nachteiligen Ein-
¢ fluR auf die Funkti-
on?
Test

Bild 6.9: Vom VHDL-Text zum IC unter Einbezug der Technologie

Wie Bild 6.9 des weiteren zeigt, gibt es zur Netzliste ein EDIF7-Interface. Es handelt sich hierbei
um ein sehr leistungsfahiges Standardformat, das von den EDA-Werkzeugen aller fiihrenden Her-
steller erzeugt und gelesen werden kann. EDIF schliel3t alle drei Sichten auf allen Ebenen des Y-
Modells nach Bild 6.4 ein und wurde schon 1989 vom IEEE zum Industriestandard erhoben.

Je nach Technologie kénnen fir den durchgehenden Entwurf — wie er in Bild 6.9 — dargestellt ist,
nicht alle benétigen Werkzeuge in einer geschlossenen Umgebung zur Verfiigung gestellt werden.
Das trifft z.B. auf das Placement und Routing fir Full-Custom 1Cs oder komplexe Standardzellen-
entwurfe zu. Diese Aufgabe ist so komplex, dal} oft eine Auslagerung auf sehr leistungsfahigere
Rechner als PCs — wie z.B. Workstations - erfolgen muf3. Dazu kann das EDIF-Format verwendet
werden.

Fur das Placement und Routing sind — wie in Bild 6.9 angedeutet — weitergehende Bibliotheksin-
formationen des Herstellers beziglich der Zieltechnologie erforderlich. Bei Full-Custom ICs oder
Standardzellen muf? neben der Geometrie der einzelnen Elemente auf der Siliziumoberflache auch

17 Electronic Design Interchange Format
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ein Satz von Entwurfsregeln (Design Rules) zur Verfugung gestellt werden. Denn auf dem Silizium
sind - dhnlich wie auf einer Leiterplatte - Abstandregeln einzuhalten, die Toleranzen bei der Herstel-
lung bertcksichtigen sowie VVorgaben Uber die Mindestbreite von Leitungen.

Wenn ein FPGA als Zieltechnologie gewahlt wird, kann in der Regel in einer geschlossenen PC-
basierten Entwurfsumgebung gearbeitet werden. Da bei FPGAs die Zahl der Freiheitsgrade bei Pla-
zierung und Verdrahtung drastisch eingeschrénkt ist, gentigt die Rechenleistung von PCs. Alle fuh-
renden FPGA—Hersteller liefern mittlerweile kostengiinstige und leistungsfahige PC-basierte Ent-
wurfsumgebungen, mit denen alle Schritte vom VHDL-Text bis zum Test der fertig konfigurierten
Hardware durchgefiihrt werden kdnnen. Als Beispiel wird die von der Fa. ALTERA bereitgestellte
Software QUARTUS |1 betrachtet.

Nach dem Plazieren und Verdrahten geht der Entwurf — wie man in Bild 6.9 sieht — noch nicht in
Produktion, sondern der wichtige Schritt ’Backannotation” wird vorher ausgeftihrt. Hierbei wird aus
der fertig verdrahteten Schaltung die Netzliste zuriick gewonnen, wobei die Verdrahtungsinformati-
on mit einflielt. Das wichtigste sind dabei die zusatzlich entstandenen Verzdgerungen. Da bei der
heutigen CMOS-Technologie die Schaltgeschwindigkeit der Transistoren bereits bis in den Bereich
von Picosekunden vorgedrungen ist, wird der Hauptteil der Verzdgerungen durch die Verdrahtung
verursacht. Es ist deshalb unabdingbar, die Funktion der Schaltungen nach der Verdrahtung noch-
mals zu verifizieren. Erst wenn hierbei keine Fehler auftreten, kann die Produktion gestartet werden,
die zun&chst Muster fiir den physikalischen Test in der realen Anwendungsumgebung bereitstellt.
Die Unterschiede — und damit auch die anfallenden Kosten — sind bei der Musterherstellung fir die
verschiedenen ASIC-Arten naturgemald gro3. Beim FPGA geniigt — wie spéter noch naher beschrie-
ben wird - ein ’Download’ z.B. Uber die Druckerschnittstelle eines PC, wahrend bei einem Full-
Custom IC oder einer Standardzelle jeweils ein vollstandiger Maskensatz fiir die Halbleiterdotie-
rung und die Metallisierung erforderlich ist. Wéhrend die beim FPGA bendtigte Schnittstellen-
Hardware fir rund 5€ hergestellt werden kann, kostet ein Maskensatz zwischen 50.000 ...
250.000 €. Zu den hohen Maskenkosten beim Full-Custom IC oder einer Standardzelle kommt, dal}
Fehler nicht reparierbar sind oft die Herstellung eines kompletten neuen Maskensatzes erfordern.

FPGAs hingegen sind je nach Technologie sehr oder gar beliebig oft re-programmierbar, so dal}
Fehler in Sekundenschnelle und praktisch ohne Kosten repariert werden kénnen. Nicht zuletzt die-
ser Aspekt hat in den letzten Jahren zu einem enormen Wachstum FPGA-basierter Schaltungsent-
wirfe gefuhrt, und es ist davon auszugehen, daR dieser Trend sich mit noch steigender Tendenz
fortsetzt. Fir FPGASs spricht auch noch der Wegfall der in Bild 6.9 eingetragenen Fehlersimulation.
Diese ist fur alle ASICs, die die Mitwirkung des Halbleiterherstellers erfordern, unabdingbar. Denn
es geht darum, einen Satz von Testvektoren zu generieren, die an Eingangspins der Schaltung anzu-
legen sind, wéhrend die Reaktionen der Schaltung auf diese - auch Stimuli genannten Signale - mit
einer Sollwerttabelle verglichen werden, die aus einer ,,Gutsimulation®, d.h. der Simulation einer
fehlerfreien Schaltung stammt. Es ist wichtig, sich dariiber im Klaren zu sein, daR an hier nicht die
Funktion der Schaltung gepruft wird, die ja im Verlauf des Entwurfs schon mehrfach simulativ veri-
fiziert wurde, sondern es geht darum, Fehler aller Art aufzudecken, die bei der Herstellung auftreten
konnen. Dazu zédhlen defekte Transistoren durch Kristallfehler oder fehlerhafte Dotierung (z.B.
durch eine verunreinigte Maske), Leitungsunterbrechungen oder Kurzschliisse sowie fehlerhafte
Durchkontaktierungen zwischen den Metallisierungsebenen.

Da jede einzelne Schaltung aus der Produktion dem Test unterzogen werden muB, ist die Zahl der
Testvektoren begrenzt — der Testdurchlauf pro Chip sollte im Millisekundenbereich liegen.

Auf den ersten Blick scheint die Aufgabe praktisch unldsbar, einerseits aufgrund der hohen Anzahl
von Fehlerquellen und anderseits aufgrund der Tatsache, daB viele interne Knoten der Schaltung
von auf3en, d.h. tber die Pins nicht direkt erreichbar sind. In langjahriger Praxis hat sich jedoch ge-
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zeigt, dal? mit einem sehr einfachen Fehlermodell, néamlich dem Haftfehlermodell alle Félle hinrei-
chend gut erfalst werden konnen. Dieses Modell nimmt immer dann die Entdeckung eines Fehlers
an, wenn ein Knoten sich nicht *bewegt’, d.h. dal er entweder auf einem ,,0“- oder auf einem ,,1“-
Pegel fest hangt. Damit besteht ,,nur” noch die Aufgabe, alle Knoten von auen beobachtbar zu ma-
chen. Das ist keineswegs eine triviale Angelegenheit, denn das Anfugen zusatzlicher Pins zu Test-
zwecken fihrt praktisch nie zum Ziel weil meist eine enorme Anzahl nétig wére, die die Geh&use-
kosten in untragbare Hohe treiben wirde. Die heute meistens praktizierte Losung ist dagegen der
Einbau eines ,,langen®, parallel ladbaren Schieberegisters, Gber das mit einem Pin (D-IN) sehr lange
Testvektoren an die zu untersuchenden Knoten gebracht und Uber einen weiteren Pin (D-OUT) die
Reaktionen seriell ausgelesen werden kdnnen. Diese Vorgehensweise ist als SCAN-Path-Technik
bekannt. Andere Begriffe dafiir sind Boundary Scan Technik oder JTAG!8-Interface. Die
JTAG-Standardisierung wird spéter noch im Zusammenhang mit der FPGA—Konfigurierung ange-
sprochen. Sie ist nicht ohne Grund in viele Bereiche der Digitaltechnik eingeflossen. Denn durch
die einfache Erreichbarkeit aller internen Knoten einer Schaltung tber nur zwei Pins ergeben sich
vielféltige Moglichkeiten, die Gber den Test hinaus auch zur Emulation genutzt werden kdnnen.

Die Komplexitat heutiger integrierter Digitalschaltungen macht einen vollstandigen Test, bei dem
jeder Knoten einmal ’getoggelt’ werden mifte, um festzustellen ob er fest hédngt, unmdglich. Um
die Problematik zu verdeutlichen, vergegenwartige man sich, dal3 schon einfache Digitalschaltungen
tiber mehrere hundert Flip-Flops verfugen. Diese kénnen insgesamt 2" Zustande speichern, die
in einem vollstdndigen Test alle eingenommen werden muften. Selbst wenn die Anzahl der Flip-
Flops nur 200 wére, mii3ten schon tiber 1,6-10%° Zustande tberpriift werden. Die Fehlersimulation
hat deswegen die Aufgabe, mit Rechnerunterstiitzung und der Intuition des Ingenieurs den richtigen
Kompromif3 fur einen handhabbaren, d.h., nicht zu umfangreichen Satz von Testvektoren zu finden.
Die Rechnerhilfe besteht im wesentlichen darin, dall ein Programm an zuféllig gewahlten Stellen
der Schaltung einzelne Haftfehler einbaut und dann pruft, ob jeder dieser Fehler mit dem Testvek-
torsatz gefunden werden kann. Falls nicht, ist der Ingenieur am Zug und muR auf der Basis der
Kenntnis seines Entwurfs gezielt weitere Testvektoren hinzufligen und natirlich stets den Erfolg
uberprifen. Es ist leicht vorstellbar, dafl diese Prozedur auch bei hoher Rechenleistung sehr lange
dauern kann, bis schlieBlich ein statistisch verlaBlicher Fehlerentdeckungsgrad, der nahe an 90%
liegen sollte, erreicht ist.

Obwohl Fehlersimulation und Testvektorerzeugung mit dem Entwurf direkt nichts zu tun haben,
fallen diese Aufgaben dennoch dem Schaltungsentwickler zu, weil kein anderer sie besser 16sen
kann. In der Praxis kann das bedeuten, dal} bei komplexen Schaltungen mehr als die Halfte der
Entwicklungszeit allein fir den Test aufgewendet werden muf3. Die Scheu vor diesem hohen Auf-
wand hat nicht zuletzt zu der wachsenden Beliebtheit von FPGAs geflhrt, fur die der Halbleiterher-
steller den Test ja bereits durchgefiihrt hat und somit fir fehlerfreie Hardware garantiert.

An dieser Stelle sei aber auf eine Falle hingewiesen, in die man als Entwickler geraten kann, wenn
man sich von vornherein alle Uberlegungen hinsichtlich Test und Testbarkeit einer Schaltung er-
spart. Der Begriff *Design for Testability’ besagt, dal3 es wichtig ist, von Anfang an einen moglich-
erweise spater bendtigten Test im Auge zu behalten. Trifft man diese Vorsorge nicht, kann eine
Schaltung entstehen, die gar nicht testbar ist. Wird dann berraschend der Test trotzdem benétigt,
etwa weil mit wachsender Stiickzahl ein Umschwenken vom FPGA auf Standardzellen geboten ist,
dann kénnen grundlegende Anderungen anfallen, die den Entwickler in eine frihe Phase des De-
signs zurlckversetzen. Er kann dabei weit mehr Zeit verlieren, als wenn er von Beginn an — auch
fiir das FPGA — die Testbarkeit bei jedem Entwurfsschritt sichergestellt hatte.

18 Joint Test Action Group
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6.2 VHDL-basierte Realisierung einfacher digitaler Schaltungen

6.2.1 Modellbeispiele

Einfihrungsbeispiel: NOR-Gatter

Design ENTITY NOR

a C
ENTITY Declaration h —

ARCHITECTURE
Body

y

RORO |
RrROoO |o
ococor [0

Bild 6.10: Entity und Architecture als Grundelemente eines VHDL—Modells

ENTITY NOR_Gate IS
PORT (a, b: IN bit;

c: OUT bit)
END NOR_Gate;

ARCHITECTURE Verknuepfung OF NOR_Gate IS

BEGIN

c<="1"'WHEN a="'0'AND b ="0" ELSE
'0' WHEN a="0" AND b ="1'ELSE
'0' WHEN a="1"AND b ='0' ELSE
‘0 WHEN a="1"AND b ="1'ELSE
0"

END Verknuepfung

BEGIN

c<=aNORD — alternativ
END Verknuepfung
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4bit-Addierer

ENTITY Adder IS

PORT (a, b: IN INTEGER RANGE 0 TO 15;

C: OUT INTEGER RANGE 0 TO 15)
END Adder;
ARCHITECTURE Addition OF Adder IS
BEGIN
c<=a+b;
END Addition;

[0...3]
a a [0...3]
Addierer 7—> C

b

[0.. ./3]

(Carry nicht dargestellt)
Bild 6.11: Die Entity des Addierers als Blockschaltbild
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Bild 6.12: Ergebnis der VHDL-Synthese fiir den 4bit-Addierer
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» Probleme von Beschreibungen auf algorithmischer Ebene
Der folgende Ausschnitt aus der Architektur eines hier nicht naher spezifizierten Schnittstellenbau-
steins ist eine Beschreibung auf algorithmischer Ebene. Der Baustein soll immer dann, wenn er von
einem Controller eine Aufforderung adr_request erhélt, eine interne Adresse int_adr friihestens
nach 10 ns auf den Bus, d.h. auf bus_adr legen. Die Beschreibung enthélt keine Angaben Gber die
Schaltungsstruktur und weder Takt- noch Ricksetzsignale.

ARCHITECTURE algo_ebene OF 1o0_ctrl IS
BEGIN

schreib_dat_alg: PROCESS
BEGIN
WAIT UNTIL adr_request = '1";
WAIT FOR 10ns;
bus adr <=int_adr;
END PROCESS schreib_dat_alg;
END algo_ebene;

Register-Transfer-Ebene

ARCHITECTURE rt_ebene OF 1o0_ctrl IS
BEGIN

SR_DAT: PROCESS (clk)
VARIABLE zwischen: boolean;
BEGIN
IF rising_edge(clk) THEN

IF ((adr_request = '1") AND (zwischen = false)) THEN

zwischen:= true;

ELSIF (zwischen = true) THEN
bus adr <=int_adr;
zwischen := false;

END IF,;

END IF,;
END PROCESS SR_DAT,;
END rt_ebene;

Um das Beispiel auf der Register-Transfer-Ebene darzustellen, wurde ein Taktsignal clk hinzuge-
fligt, so daR die Ablaufe in Abhangigkeit von diesem Signal beschrieben werden kénnen.

Wenn bei einer ersten aktiven Taktflanke clk ein gesetztes adr_request-Signal entdeckt wird, wird
zunéchst die temporédre Variable zwischen gesetzt, damit bei der n&achsten aktiven Taktflanke —
Wartezeit — die Adresse auf den Bus geschrieben werden kann. Durch geeignete Wahl der Taktpe-
riode ist sicherzustellen, dal} die Wartezeit von mindestens 10 ns eingehalten wird. Im Gegensatz
zur algorithmischen Ebene wird hier ein zeitliches Schema fiir den Ablauf vorgegeben und implizit
eine Schaltungsstruktur beschrieben.
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=  8bit-Vorwarts-Binarzdhler mit asynchronem Reset und Enable

library IEEE;

use IEEE.std_logic_1164.all;
use IEEE.std_logic_unsigned.all;
use IEEE.std_logic_arith.all;

entity Zaehl is

port (clk, res,en:instd_logic;

cnt: out std_logic_vector (7 downto 0);
end Zaehl,

architecture COUNT of Zaehl is
signal icnt: std_logic_vector (7 downto 0);
begin
process (clk, en, icnt, res)

begin

if (res ='0") then

icnt <= (others =>'0");

elsif (clk'event and clk="1") then

if (en ='1") then

icnt <= icnt+'1";
end if;
end if;
end process;
cnt <= icnt
end COUNT
en § cnt
clk
SE—

Ircs
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Finite State Machine
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Bild 6.13: FSM-Beschreibung eines MOORE-Automaten

VHDL-Beschreibung

library IEEE;
use ieee.std_logic_1164.all;

entity M_AUT is

port (clk, res: in std_logic;

d_in: in std_logic_vector (1 downto 0);
d_out: out std_logic_vector (2 downto 0);
end M_AUT,;

architecture FUNCT of M_AUT is
type zustands_werte is (st0, stl, st2, st3, st4);
signal akt_zust, folg_zust: zustands_werte;
begin

-- Definition der FSM-Register
Zust_Reg: process (clk, res)
begin
if (reset ='0") then
akt_zust <= st0;
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elsif (clk ='1" and clock'event) then
akt_zust <= folg_zust;
end if;
end process Zust_Reg;

-- Kombinatorik der FSM

FSM: process (akt_zust, d_in)
begin
case akt_zust is

when st0 =>
case d_inis
when “00” =>folg_zust <= st0;
when “01” =>folg_zust <=st4;
when “10” =>folg_zust <= stl;
when “11” =>folg_zust <=st2;
when others => null;
end case;
when stl =>
case d_inis
when “00” => folg_zust <= st0;
when “10” => folg_zust <= st2;
when others => folg_zust <= stl;
end case;
when st2 =>
case d_inis
when “00” =>folg_zust <=st1;
when “01” =>folg_zust <=st1;
when “10” => folg_zust <= st3;
when “11” =>folg_zust <= st3;
when others => null;
end case;
when st3 =>
case d_inis
when “01” => folg_zust <= st4;
when “11” => folg_zust <= st4;
when others => folg_zust <= st3;
end case;
when st4 =>
case d_inis
when “11” => folg_zust <= st4;
when others => folg_zust <= st0;
end case;

when others => folg_zust <= st0;
end case;
end process FSM;

-- Moore-Ausgabewerte (hdngen nur von akt_zust ab)
AUSGABE: process (akt_zust)
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begin

case akt_zust is

when st0 => d_out <= “000”;
when stl =>d_out <= “001”;
when st2 => d_out <= “0107;
when st3 => d_out <= “011";
when st4 => d_out <= “100”;

when others =>d_out <= “0007;
end case;
end process AUSGABE;

end FUNCT;

VHDL-Beschreibung einer MAC-Unit

ENTITY mac_unitlIS

PORT (clock, reset, clear :IN bit;

X_in, y_ in . IN integer range -8 to 7; -- 4bits
result : OUT integer range -128 to 127); -- 8bits
END mac_unit;

ARCHITECTURE mac_calc OF mac_unitlIS
SIGNAL int_bus: integer range -128 to 127;

BEGIN
PROCESS (clock, reset)

BEGIN

IF reset =°0° THEN

int_bus <=0’

ELSEIF clock=‘1" AND clock’event THEN
IFclear =1’ THEN

int_bus <=int_bus+x_In=*xy_1n;
ELSE

Int_bus<=x_1n=*y_1In;

END IF;

END IF;

END PROCESS;

result <= int_bus;
END mac_calc;

X_in
y in
clear | mac_unit
reset
——0

clock

result
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6.3 Einfuhrung in den Gebrauch von VHDL

6.3.1  Allgemeines

Fur die allgemeine Akzeptanz einer HDL ist ihre Effizienz im Rahmen einer Entwicklungsumge-
bung von entscheidender Bedeutung.

Die HDL muf} werkzeugunabhangig sein.

VHDL erfullt diese Voraussetzungen und hat dartiber hinaus den Status eines IEEE-Standards. Auf
dieser soliden Grundlage hat VHDL einen hohen Grad der Durchdringung in Industrie und For-
schung erreicht. Eine Vielzahl von Werkzeugen fiir Simulation und Synthese stehen heute auf der
Basis von VHDL zur Verfligung. Im folgenden sind einige wichtige Aspekte, deren sich jeder Nut-
zer von VHDL bewul3t sein sollte, zusammengestellt.

v" VHDL ist sowohl von der Hardwareplattform als auch von der dort verwendeten Software (z.B.
Betriebssystem) unabhéngig. Es gibt mittlerweile zahlreiche Anbieter von Software, die fiir die
meisten Entwurfsschritte digitaler integrierter Schaltungen VHDL-basierte Losungen bereitstel-
len. Da VHDL das Einbinden systemabhangiger Aspekte in ’Packages’ unterstutzt, kbnnen
VHDL-Modelle in der Regel problemlos portiert werden.

v" VHDL ist technologieunabhangig. Die Entscheidung fir eine bestimmte Technologie (FPGA,
Gate Array, Standardzelle, Vollkundenschaltung) muB erst relativ spat getroffen werden. Ein
eventuell notiges Umschwenken auf eine andere Technologie erfordert nur Anderungen in den
technologieorientierten Schritten, d.h. beginnend mit der Schaltungssynthese.

v" VHDL hat das Entstehen und die starke Verbreitung leistungsfahiger Synthesewerkzeuge in
Gang gesetzt. Auf diese Weise ist eine neue und produktivere Entwurfsmethodik fiir digitale in-
tegrierte Schaltungen heute jedem Ingenieur an seinem Laborarbeitsplatz zugéanglich.

v" VHDL ist ohne Erlauterungen durch Kommentare les- und verstehbar. Die Syntax ist sehr aus-
fihrlich und hat selbsterklarende Befehle, so daR der Begriff Selbstdokumentation berechtigt ist.

v' Mittels VHDL lait sich ein bedeutendes Merkmal anwendungsspezifischer Digitalschaltungen,
ndmlich das parallele Arbeiten von Funktionseinheiten, beschreiben, wohingegen nahezu alle
heutigen Standard-Prozessoren immer noch sequentiell orientiert sind.

v" Als Nachteil von VHDL ist die Komplexitat zu nennen, die eine lange Einarbeitungszeit erfor-

derlich macht. Das Verhalten komplexer VHDL-Modelle in der Simulation ist fur einen Neuling
kaum nachvollziehbar.

VHDL-Sprachumfang

Die in Rahmen dieser Einfiihrung beschriebenen Anweisungen sind eine Untermenge der Mdglich-
keiten, die VHDL bietet. So wird beispielsweise nicht auf Funktionen und Prozeduren eingegangen.
Auch Befehle wie ,,ExIT* oder ,,AsSERT* sind fiir diese Einfhrung nicht von Bedeutung und wur-
den deshalb weggelassen.

6.3.2 Port-Deklaration

In der Port-Deklaration werden jeweils die Ein- und Ausgénge eines Entwurfes deklariert. Der Mo-
dus gibt dabei die Richtung des Signals an. IN bedeutet, daR es sich bei dem Signal um ein Ein-
gangssignal handelt. Solche Signale sind daher nicht beschreibbar.

OUT dagegen zeigt an, dal’ ein Ausgangssignal vorliegt. Solche Signale sind daher nur beschreibbar

und nicht lesbar. Sie kénnen auch nicht in logische Verknlpfungen einbezogen werden. Durch
INOUT werden Busse deklariert.
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"Typ’ gibt den Typ des Signals an. Dieser kann vordefiniert oder ’selbstdefiniert’” sein. Bei der Syn-
tax ist zu beachten, daR die letzte Zeile nicht mit einem Semikolon abgeschlossen wird.

Syntax:
PORT (port_name: Modus Typ;
port_name: Modus Typ

)
Beispiel:
PORT (a: IN BOOLEAN;
b: IN INTEGER RANGE O TO 31;
c: INOUT BIT;
e: OUT STD _LOGIC;
f: OUT STD_LOGIC_VECTOR (3 DOWNTO 0)
)

6.3.3 Konstantendeklaration

Eine Konstante weist einem Namen einen bestimmten Wert zu. Dieser Wert kann im gesamten Pro-
gramm nur gelesen und nicht neu beschrieben werden.

Es ist vorteilhaft, ein Programm soweit wie méglich in Abhangigkeit von Konstanten zu entwickeln
(z.B. Lange eines Schieberegisters, Breite eines Addierers). Dies erleichtert spatere Anderungen
erheblich.

Syntax:

CONSTANT Konstantenname: Typ := Wert;
Beispiel:

CONSTANT a: BOOLEAN = TRUE;
CONSTANT b: INTEGER = 31;

CONSTANT c: BIT_VECTOR (3 DOWNTO 0) := "0000";
CONSTANT d: STD_LOGIC := "Z":
CONSTANT e: STD_LOGIC_VECTOR (3 DOWNTO 0) := ""0-0-'";

6.3.4 Variablendeklaration

Variable haben im Gegensatz zu Signalen keine globale Giiltigkeit. Sie kdnnen daher nur in Prozes-
sen deklariert und verwendet werden. Es gibt zwar die Mdglichkeit, globale Variablen in Form von
"SHARED VARIABLES’ zu definieren. Davon sollte jedoch moglichst kein Gebrauch gemacht wer-
den, da Konstrukte entstehen kénnen, deren Verhalten nicht vorhersagbar ist.

Auch hier kdnnen Defaultwerte zugewiesen werden. Ansonsten werden wie bei den Signalen die
niedrigsten Werte des erlaubten Wertebereichs angenommen.
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Syntax:
VARIABLE var_name: Typ;

Beispiel:

VARIABLE a: BOOLEAN;

VARIABLE b: INTEGER RANGE O TO 31;
VARIABLE c: BIT;

VARIABLE d: BIT_VECTOR (3 DOWNTO 0);
VARIABLE e: STD LOGIC;

VARIABLE f: STD LOGIC _VECTOR (0O TO 3);

6.3.5 SIGNALE (Einflihrung)

Neben Variablen und Konstanten, die auch von prozeduralen Programmiersprachen her bekannt
sind, verfugt VHDL zusatzlich tGber Objekte der Klasse ,,Signal®. Diese Klasse wurde eingefihrt,
um spezielle Eigenschaften elektronischer Schaltungen modellieren zu kénnen. Unter anderem kon-
nen Anderungen von Signalwerten zeitlich verzogert zugewiesen werden. Damit lassen sich die
Laufzeiten von Hardwarekomponenten nachbilden. Signale dienen im wesentlichen dazu, Daten
zwischen parallel arbeitenden Modulen auszutauschen. Verschiedene Module kdnnen dabei auf ein
und dasselbe Signal schreiben. Diese Eigenschaft gestattet die Modellierung von Bussen.

Wird bei der Deklaration kein Defaultwert mit := explizit zugewiesen, so wird der bei Typ am wei-
testen links stehende Wert als Defaultwert angenommen.

Syntax:

SIGNAL sig_name: Typ;

Beispiel:

SIGNAL a: BOOLEAN := true; --Defaultwert: true

SIGNAL b: BOOLEAN; --Defaultwert: false

SIGNAL c: INTEGER RANGE O TO 31; --Defaultwert: O

SIGNAL d: BIT; --Defaultwert: “0O°
SIGNAL e: BIT_VECTOR (3 DOWNTO 0); --Defaultwert:

‘0°,°0%,“0,*0*
SIGNAL f: STD_LOGIC; --Defaultwert: “0O°

6.3.6  Zuweisungen
Signalzuweisung:

sig_name <= Wert;

Variablenzuweisung:

var_name := Wert;

Bemerkung: Durch die Symbole := oder =: bzw. => oder <= werden Wertzuweisungen an
Variablen und an Signale unterschieden.
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6.3.7 Komponenten

Komponenten dienen der Realisierung strukturaler Modelle. Durch Einbinden getrennter Pro-
grammstlicke als ’BLACK BOXES” wird das Gesamtprogramm sehr tibersichtlich. Man muR nur spe-
zifizieren, wie Ein- und Ausgangssignale verdrahtet werden, ohne den Inhalt der entsprechenden
Komponente anzuschauen. Ein Andern von Funktionen ist dadurch selbst in spiten Entwicklungs-
stadien einfach mdglich.

6.3.7.1 Komponentendeklaration

Eine Deklaration macht eine Komponente mit ihren Ein- und Ausgangsports bekannt. Dies ge-
schieht im Deklarationsteil einer ARCHITECTURE, eines BLOCKS oder einer PACKAGE.

Syntax:

COMPONENT Komponentenname
Portdeklarationen;
END COMPONENT;

6.3.7.2 Komponenteninstantiierung

Bei der Instantiierung werden die bereits bekannt gemachten Ports der Komponente verdrahtet. Dies
geschieht durch Zuweisen von Signalnamen an die Ports.

Syntax:
Name: Komponentenname
PORT MAP (
port _name => sig_nhame,
port _name => sig_nhame

)

6.3.8  Typdefinition

Bevor in einem VHDL-Modell mit einem Objekt gearbeitet werden kann, muf3 festgelegt werden,
welche Werte das Objekt annehmen darf. Zu diesem Zweck werden Datentypen deklariert, mit de-
ren Hilfe die Wertebereiche definiert werden. VHDL verfiigt nur Uber sehr wenige, vordefinierte
Datentypen, wie z.B. real oder integer. Es gibt jedoch umfangreiche Mdglichkeiten, benutzer-

definierte Datentypen zu erzeugen.

Man kann von vordeklarierten Typen Untertypen ableiten. Untertypen sind im einfachsten Fall im
Wertebereich eingeschrankte Grundtypen. Die weitere Ableitung von Untertypen aus einem Unter-
typ ist nicht méglich.

Beispiel:
TYPE Aufzaehlungstyp IS (a, b, c, d, e);
SUBTYPE S_Aufzaehlungstyp 1S Aufzaehlungstyp RANGE b TO d;
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6.3.9 PROCESS (Einfiihrung)
Wahrend nebenléufige Anweisungen direkt im Programmiteil der Architecture stehen, enthalten die
ebenfalls dort angesiedelten Prozesse VVorgéange, die in Abhéngigkeit von Signalereignissen ablau-
fen, wie z.B. Taktvorderflanken.

Hier ist zu beachten, daR ein Prozel3 nur dann aufgerufen wird, wenn sich eines der in seiner *Sensi-
tivity-Liste’ aufgefiihrten Signale andert.

Prozesse sind generell nebenldufig.

Wahrend Komponenten in Prozessen nicht erlaubt sind, diirfen aber lokale Variablen dort deklariert
und unmittelbar verwendet werden.

Syntax:

Name: -- optional
PROCESS (Sensitivity-List)
Deklarationen
BEGIN
Anweisungen
END PROCESS;

Beispiel:
PROCESS (clock)

BEGIN
IF (clock”’event AND clock="1") THEN -- Taktvorderflanke

END IF:
END PROCESS:

6.3.10 IF-Anweisung

Die IF-Anweisung ist ebenfalls aus héheren Programmiersprachen bekannt. Sie arbeitet Anweisun-
gen in Abhdangigkeit von einer Bedingung ab, sobald diese als Ergebnis den booleschen Wert true
liefert.

Syntax:

IF Bedingung THEN Anweisung;
ELSIF Bedingung THEN Anweisung
ELSE Anweisung

END IF;

6.3.11 CASE-Anweisung

Die CASE-Anweisung ist eine Mdglichkeit zur Abkiirzung von IF-Befehlsketten bei bedingter Aus-
fihrung mehrerer Befehle, die alle abhéngig von einem Ausdruck sind. "WHEN OTHERS’ ist ein Sy-
nonym fr alle nicht aufgefuhrten Bedingungen.
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Syntax:

CASE Ausdruck 1S
WHEN wert => Anweisung;
WHEN wert => Anwelisung;
WHEN OTHERS => Anweisung;
END CASE;

Beispiel:

CASE sel 1S
WHEN O | 1 | 2 => z <= b;
WHEN 3 to 10 => 7z <= C;
WHEN OTHERS = 7z <= d;

END CASE;

6.3.12 Bedingte Signalzuweisung

Wahrend die CASE-Anweisung in Abhangigkeit von einem Ausdruck entscheidet, kdnnen mit der
bedingten Signalzuweisung einem Signal in Gbersichtlicher Weise mehrere Werte in Abhangigkeit
von mehreren Bedingungen zugewiesen werden.

Fall 1

Syntax:

Name: -- optional

sig_name <= Wert WHEN Bedingung ELSE
Wert WHEN Bedingung ELSE
Wert;

Beispiel:

z <= a WHEN (x>10) ELSE
b WHEN (x>5) ELSE
C.

Fall 2

Syntax:
Name: -- optional
WITH Ausdruck SELECT
sig_name <= Wert WHEN Bedingung,
Wert WHEN Bedingung,
Wert WHEN OTHERS;

Beispiel:
WITH sel SELECT
z<=aWHEN O | 1] 2,
b WHEN 3 TO 10,
c WHEN OTHERS;
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6.3.13 Die FOR-Schleife

Die FOR-Schleife wird {Obergrenze — Untergrenze + 1}-mal sequentiell abgearbeitet, d.h. der Ab-
lauf entspricht dem &quivalenten Konstrukt einer htheren Programmiersprache. Eine lokale Variab-
le i muf3 dabei nicht vorher deklariert worden sein. Dies geschieht automatisch beim ersten Aufruf
der Schleife. Die Anzahl der Schleifendurchldufe hingegen muR fur die Synthese bekannt sein.

Syntax:
Name: -- optional
FOR 1 IN Untergrenze TO Obergrenze LOOP

Anwelsungen
END LOOP;

Beispiel:

FOR 1 IN 1 TO 10 LOOP
a(i):=1*1i;

END LOOP

6.3.14 Die WHILE-Schleife

Auch die WHILE-Schleife ist aus herkdmmlichen Programmiersprachen bekannt. Die Schleifenbe-
dingung wird dabei am Beginn der Schleife gepriuft. Die WHILE-Schleife kann daher gegebenen-
falls ohne Ausfiihrung tbersprungen werden.

Syntax:

WHILE Bedingung LOOP
Anweisung

END LOOP;

Beispiel:

1:=0;

WHILE (i<10) LOOP
S<=1i;
i:=i+1;

END LOOP;

6.3.15 WAIT-Anweisung

Die WAIT-Anweisung bewirkt eine Pause bis zum Eintreten eines Ereignisses. Dies kann eine Be-
dingung sein, eine Signaldnderung oder einfach der Ablauf einer bestimmten vorgegebenen Pausen-
dauer. WAIT kann an jeder Stelle eines Programms auftreten. Es ist jedoch zu beachten, dal} dieser
Befehl nicht synthetisiert werden kann. WAIT wird daher vorwiegend beim Erstellen von Test-
benches benutzt, wodurch ein sequentieller Ablauf mit klar definierter Geschwindigkeit erzielt wird.
Das ist eine Grundvoraussetzung fir jegliche Simulation.

Beispiele:

WAIT ON a,b; -—(wartet bis a oder b sich andert)
WAIT UNTIL x>10; -—-(wartet bis x>10 i1st)

WAIT FOR 10 ns; -—(stoppt das Programm fur 10 ns)
WAIT; -—(Endlosschleife)
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6.3.16 Die GENERATE-Anweisung

Wird ein Hauptmodul aus mehreren gleichen Untermodulen aufgebaut, so lassen sich seine Struktu-
ren mit Hilfe der GENERATE-Anweisung sehr tbersichtlich gestalten. Abh&ngig von einer Bedin-
gung oder einem (ber eine Schleife definierten Bereich wird eine Reihe von Anweisungen ein- oder
mehrfach ausgefuhrt. Das untenstehende Beispiel verdeutlicht diesen Sachverhalt. Es wird ein Ad-
dierer aus mehreren Volladdierern und einem Halbaddierer aufgebaut. Dabei werden die Ubertrage
ilbernommen und die Uberlaufe an den nachsten Block weitergegeben.

Syntax:
Name:
FOR 1 IN Untergrenze TO Obergrenze GENERATE
Anwelsungen
END GENERATE;

IF Bedingung GENERATE
Anwelsungen
END GENERATE;

Beispiel:
g0: FOR 1 IN O TO 3 GENERATE
gl: IF 1=0 GENERATE
ha: half_adder PORT MAP (
a => x(i), b => y(i),
s => z(1), co => tmp(i+l)
);
END GENERATE;
g2: IF 1>=1 AND i<=3 GENERATE
fa: Tfull_adder PORT MAP (
a => x(i1), b => y(i), ¢ => tmp(i),
s => z(1), co => tmp(i+l)
);
END GENERATE;
END GENERATE;

6.3.17 Die BLOCK-Anweisung

Eine BLOCK-Anweisung enthélt einen Satz nebenldufiger Programmteile und ist bei der Organisa-
tion eines Entwurfes nutzlich. Blocks kénnen geschachtelt werden, um eine Hierarchie zu erzeugen.
Objekte, die in einem Block deklariert sind, sind in diesem und in allen untergeordneten Blocken
bekannt.

Syntax:
Blockname: BLOCK
BEGIN

Anwelsungen
END BLOCK;
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6.4 Aufbau eines VHDL-Modells

Ein VHDL-Modell besteht mindestens aus einer Schnittstellenbeschreibung (Entity), einer oder
mehreren Verhaltens- oder Strukturbeschreibungen (Architecture) und gegebenenfalls einer oder
mehreren Konfigurationen (Configuration). Die Aufteilung der Einheiten auf eine oder mehrere
Dateien ist willkrlich. Beim Compilieren muB stets die Reihenfolge

Entity => Architecture => Configuration

beachtet werden.

Werden bestimmte Objekttypen, Funktionen oder Prozeduren von mehreren Modellen bendtigt, ist
es vorteilhaft, sie in einer Ubergeordneten Einheit (Package) abzulegen.

6.4.1 Bibliotheken (LIBRARIES)

Erfolgreich compilierte VHDL-Modelle werden in einer Library fiir die nachfolgende Simulation
oder fur die Weiterverwendung in anderen Modellen gespeichert.

Der Vorteil bei der Nutzung von Bibliotheken besteht darin, dal? bereits verfligbare Schaltungsent-
wirfe nicht explizit von allen Anwendungsprogrammen eingebunden werden mussen. Ohne beson-
dere Deklaration steht immer die Library *.std zur Verfligung. Hier sind die allgemeinen Packa-
ges gespeichert. Nach korrektem Compilieren eines VHDL-Quellcodes wird das Ergebnis einer ei-
genen Bibliothek mit dem Default-Namen work hinzugefiigt.

Svyntax fir eine Bibliothekdeklaration:

= LIBRARY library name_1 {,library name 2....};

6.4.1.1 Use-Anweisung

Mit Hilfe der Use-Anweisung werden in Bibliotheken vorhandene Elemente angesprochen und ste-
hen zur Nutzung fur den aktuellen Entwurf zur Verfugung. Die jeweilige Library und gegebenen-
falls die Package, in der die gewinschten Funktionen und Modelle abgelegt sind, muf} angegeben
werden. Auch ohne Use-Anweisung sind alle Elemente von * _std immer ,,sichtbar.

Syntax:
USE library_name.all;

USE library_name.element_name;
USE library name.package name.all;
USE library_name.package name.element_name;

6.4.2 PACKAGE

Eine Package enthdlt Anweisungen wie Konstanten- und Typendeklarationen sowie die Beschrei-
bung von Prozeduren und Funktionen, die in mehreren VHDL-Modellen gebraucht werden. Zum
Beispiel kann in einer Package der zu verwendende Logiktyp (zwei- oder mehrwertige Logik) mit
allen korrespondierenden Operatoren definiert werden.

So konnen haufig bendtigte Deklarationen durch einmalige Eingabe in verschiedene Projekte einge-
bunden werden. Packages eignen sich auch, um globale Informationen innerhalb eines komplexen
Entwurfs oder innerhalb eines Projekts einmalig festzulegen und damit die Gefahr von widerspriich-
lichen Definitionen praktisch auszuschlieRen. Ein Andern solcher globalen Informationen fiihrt mit
minimalem Aufwand zu einer Neukonfiguration eines kompletten Modells. Durch einfaches Andern
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der Wortbreite z.B. von Bussen, Multiplexern, Addieren oder Multiplizierern I&R3t sich ein Entwurf
in erheblichem Umfang verdndern und somit leicht den unterschiedlichsten Anforderungen anpas-
sen.

Syntax:
PACKAGE definitionen 1S

CONSTANT zeit: TIME := 1 ns;

CONSTANT a: INTEGER:= O;

SUBTYPE i1nt_subtype IS INTEGER RANGE -16 TO 15;

TYPE int 1S ARRAY (3 DOWNTO 0) OF int_subtype;
END definitionen;

6.4.3 ENTITY

Eine ENTITY definiert einen neuen Komponentennamen, Ein- und Ausgange und die damit verbun-
denen Deklarationen sowie Unterprogramme und sonstige Vereinbarungen, die fir alle dieser
ENTITY zugeordneten Architekturen gelten sollen. Die Teilmodelle eines komplexen Entwurfs
.kommunizieren“ sozusagen Uber die ENTITY, d.h. lber die dort vorgegebene Schnittstellenbe-
schreibung. Die deklarierten Ein- und Ausgéange sind die Ports eines Modells. Name, Datentyp und
Signalflurichtung werden in der ENTITY definiert. Aulerdem werden hier Parameter deklariert,
die dem Modell Gibergeben werden kénnen, die so genannten GENERICS. So kann beispielsweise die
Breite von Ports festgelegt werden.

Mit jeder Port-Deklaration der ENTITY werden Signale gleichen Typs und gleichen Namens dekla-

riert, die unter Beachtung des jeweiligen Modus des Ports in der ENTITY und den zugehdrigen Ar-
chitekturen verwendet werden kénnen:

. Modus IN: die Portleitungen werden als Eingange deklariert (nur lesbar)

. Modus OUT: die Portleitungen werden als Ausgange deklariert (nur schreibbar)

. Modus INOUT: die Portleitungen kdnnen als Ein- und als Ausgange verwendet wer-
den (les- und schreibbar)

. Modus BUFFER: die Portleitungen sind Ausgéange, die lesbar, aber nur von einer

Quelle beschreibbar sind

Zusétzliche Signale miissen in den jeweiligen ARCHITECTURES deklariert werden.

Syntax:
ENTITY signale 1S

PORT (clock, reset: IN STD LOGIC;
X: IN INTEGER;
y: IN STD_LOGIC_VECTOR (7 DOWNTO 0);

zZ: ouT INTEGER RANGE -8 TO 7
-- kein Semikolon in der letzten Zeile,
-- sondern erst nach der folgenden Klammer

)
END signale;
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6.4.4 ARCHITECTURE

Die ARCHITECTURE beschreibt das Verhalten einer Komponente. Dazu gibt es verschiedene Mdg-
lichkeiten, ndmlich eine Struktur- oder eine Verhaltensbeschreibung. Beides ist auch kombinierbar.

Im Unterschied zu herkdbmmlichen Programmiersprachen dient VHDL der Hardwarebeschreibung.
Hardwarestrukturen arbeiten sowohl nebenl&ufig als auch sequentiell. Um solche Eigenschaften zu
erfassen, mussen nebenldufige Anweisungen zur Verfuigung stehen, die parallel bearbeitet werden.

VHDL-Anweisungen konnen in parallele und sequentielle eingeteilt werden. Innerhalb des Anwei-
sungsteils einer ARCHITECTURE sind Konstrukte wie z.B. die Instantiierung von Komponenten,
BLock- und GENERATE-Anweisungen sowie samtliche Prozesse nebenldufig. Sequentielle Anwei-
sungen (z.B. zum Abarbeiten von Schleifen) hingegen funktionieren wie es von konventionellen
Programmiersprachen bekannt ist. Sie dirfen nur innerhalb von Prozessen, Funktionen oder Proze-
duren stehen.

Auf Basis einer ENTITY kdnnen mehrere Architekturen miteinander kombiniert werden, d.h. es
konnen fur eine Schnittstellendefinition mehrere Beschreibungen auf unterschiedlichen Abstrakti-
onsebenen oder verschiedene Entwurfsalternativen existieren.

Die in ARCHITECTURES deklarierten Signale stellen die Verbindungen zwischen den einzelnen
Strukturen her. Sie sind nur in der jeweiligen ARCHITECTURE bekannt. VVon aufRen kann nicht da-
rauf zugegriffen werden.

Die innerhalb von ARCHITECTURES spezifizierten Prozesse, auf die im folgenden eingegangen wird,
sind grundsétzlich nebenl&ufig.

Syntax:

ARCHITECTURE signale_arch OF signale IS

SIGNAL a: INTEGER RANGE -4 TO 3;

SIGNAL b, c: INTEGER;

BEGIN

B <= a; -- nebenlaufige Anweisungen (nicht getaktet)
C <= a+l1;

P1: PROCESS (clock, reset)
VARIABLE d: INTEGER;
BEGIN

END PROCESS

P2: PROCESS (clock, reset)
VARIABLE e: INTEGER;
BEGIN
END PROCESS

END signale_arch

6.4.5 Prozesse (Vertiefung)

Wahrend nebenldufige Anweisungen direkt im Programmteil der ARCHITECTURE stehen, enthalten
die ebenfalls dort angesiedelten Prozesse Vorgange, die in Abhéngigkeit von Signaldnderungen
(d.h. ereignisgesteuert) gestartet werden (z.B. Taktflanke).

Ein Prozel’ beschreibt das Modellverhalten algorithmisch. Nach dem Schlusselwort PROCESS steht
in Klammern die so genannte Empfindlichkeitsliste (Sensitivity List). Sie beinhaltet diejenigen Sig-
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nale, auf deren Anderung der ProzeR wartet, d.h. er wird dann - und nur dann - aktiviert, wenn eine
solche Anderung aufgetreten ist.

Prozesse sind nebenldufig, das heift, sie kénnen gleichzeitig ablaufen.

Wahrend Komponentendeklarationen und Instantiierungen in Prozessen nicht erlaubt sind, durfen
hier lokale Variablen deklariert und unmittelbar anschlie}end verwendet werden.

Wird ein Taktsignal in die Empfindlichkeitsliste geschrieben, dann wird bei der Synthese ein Flip-
flop generiert, das mit diesem Signal getaktet ist. Durch eine derartige zeitdiskrete Ablaufsteuerung
entsteht zwar ein gewisser Schaltungsaufwand, jedoch werden durch die nunmehr synchrone Ar-
beitsweise klar definierte Zusténde erzeugt.

Im folgenden Beispiel ist ein getakteter ProzeR dargestellt.

Syntax:
PROCESS (signale)

-- Variablendeklarationen
BEGIN

-- Anweisungen

END PROCESS;

Beispiel:
PROCESS (clock, reset)
-- ggf. Variablendeklaration
BEGIN
IF reset =0 THEN
-— Anweisungen (im Falle elnes Resets)
ELSIF (clock’event AND clock=717)
-- nebenlaufige/sequentielle Anweisungen (getaktet)
END IF;
END PROCESS

6.4.6 VArRIABLEN (Vertiefunq)

VARIABLEN sind Objekte, deren aktueller Wert gelesen und ohne Zeitverzégerung neu zugewiesen
werden kann. Der Variablenwert kann sich also im Laufe der Simulation &ndern. Variable existieren
nur lokal innerhalb von Prozessen.

In ARCHITECTURES konnen keine lokalen Variablen deklariert werden. Dies geschieht ausschliel3-
lich innerhalb von Prozessen. Auf diese Prozesse ist dann auch die Gultigkeit der lokalen Variablen
beschrankt.

Das folgende Beispiel erzeugt den in Tabelle 6.1 dargestellten Zeitverlauf. Dabei sei das Signal x
von aullen vorgegeben.
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Beispiel:
PROCESS (clock)
VARIABLE yl1, y2, y3: INTEGER;

BEGIN

IF (clock”’event AND clock="1") THEN -- Taktvorderflanke
yl:=x;
y2:=x+1;
y3:=y2;

END IF;

END PROCESS;

cock | | | [ | [ L1 L [ |
X 1 2 3 4 5) 6 7
vi | 1 | 2 | 3 | 4 | 5 | 6 | 7
v | 2 | 3| 4 | 5 | 6 | 7 | 8
v3a | 2 | 3 | 4 | 5 | 6 | 7 | 8

Tabelle 6.1: Zeitverlauf bei Verwendung von Variablen

6.4.7 SiGNALE (Vertiefunq)

Neben Variablen und Konstanten, die auch von prozeduralen Programmiersprachen her bekannt
sind, verfligt VHDL zusétzlich tiber Objekte der Klasse SIGNAL. Diese Klasse wurde eingefihrt, um
spezielle Eigenschaften elektronischer Schaltungen modellieren zu kénnen. Anderungen von Sig-
nalwerten konnen z.B. zeitverzogert zugewiesen werden (a <= ‘0‘ after 10 ns). Damit lassen sich
die Laufzeiten von Hardwarekomponenten nachbilden. Signale dienen im wesentlichen dazu, Daten
zwischen parallel arbeitenden Modulen auszutauschen. Verschiedene Module kdnnen dabei auf ein
und dasselbe Signal schreiben. Diese Eigenschaft gestattet die Modellierung von Bussen.

Signale Gbernehmen Werte verzdgert nach ihrer Zuweisung. Diese Verzégerung wird auch ’Delta-
Delay genannt. Sie entsteht durch die ereignisgesteuerte Simulation, die ein VHDL-Modell so oft
abarbeitet, bis alle Signale stabil, d.h. alle Anderungen abgeklungen sind. Der stabile Zustand wird
dann dem néchsten Schritt Gbergeben. Verzégerungen kommen bei getakteten Prozessen dadurch
zustande, dal® die im ProzeR festgelegten Schritte nur einmal beim Auftreten eines gemal ,,Sensiti-
vity List“ definierten Ereignisses durchlaufen werden.

Zu beachten ist, daB in ARCHITECTURES deklarierten Signale nur dort (lokal) bekannt sind. Externe
Modellbestandteile kdnnen nicht darauf zugreifen.

Im folgenden Beispiel ergeben sich durch Verwendung von Signalen Unterschiede im Zeitverlauf
im Vergleich mit Tabelle 6.1, wo Variablen eingesetzt waren.
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Beispiel:
SIGNAL x, yl, y2, y3: INTEGER;

PROCESS (clock)

BEGIN
IF (clock”’event AND clock="1") THEN -- Taktvorderflanke
yl <= X;
y2 <= X+1;
y3 <= y2;
END IF;
END PROCESS
cock ([ [ [ | [ | | L L] |
x |1 | 2 | 3 | 4 | 5 | 6 | 7
vyl | ‘v | 1 | 2 | 3 | 4 | 5 | 6
y2 ‘U 2 3 4 5 6 7
y3 ‘v- | U 2 3 4 5 6

Tabelle 6.2: Verlauf bei Verwendung von Signalen (‘U* steht flr nicht initialisiert, d.h. unbekannt)

Man erkennt, daR eine Entscheidung, ob Variablen oder Signale verwendet werden sollen, im Ein-
zelfall sorgféltig abzuwagen ist.

6.4.8 Nebenlaufige Anweisungen

Nebenldufige Anweisungen verzweigen nicht weiter in Unterkomponenten. Am Beispiel eines Hal-
baddierers werden die Vorteile dieser Art der Modellierung aufgezeigt. Da VHDL direkt in Hard-
ware umgesetzt wird, sind spater alle Abldufe tatséchlich parallel.

Im folgenden beschreibt ein komplettes VHDL-Modell einen Halbaddierer, der zwei Bit a und b
addiert.

Beispiel:
LIBRARY IEEE;
USE I1EEE.STD LOGIC 1164 _ALL;

ENTITY halfadd IS
PORT(a, b : IN BIT;
erg, c: OUT BIT

)
END halfadd;

ARCHITECTURE halfadd _arch OF halfadd IS
BEGIN

c <= a AND b;

erg <= a XOR b;
END halfadd_arch;
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6.4.9 Sequentielle Anweisungen

In sequentiellen oder auch prozeduralen Beschreibungen werden Konstrukte wie Verzweigungen
(IF, ELSIF, ELSE), Schleifen (LOOP) und Unterprogrammaufrufe wie FUNCTION oder
PROCEDURE verwendet. Die einzelnen Anweisungen werden dabei nacheinander (sequentiell)
abgearbeitet. Solche Beschreibungen ahneln den Quellcodes hoherer Programmiersprachen wie C
oder Pascal.

Das folgende Beispiel stellt einen Addierer dar, der zwei 8-bit-Vektoren bitweise addiert und stén-
dig das aktuelle Ergebnis ausgibt. An diesem Beispiel werden einige Schwierigkeiten deutlich, die
eine Umsetzung sequentieller Strukturen in Hardware mit sich bringt. So kommen z.B. wéhrend des
Rechenprozesses undefinierte Ausgaben vor. Erst nachdem der Addierer die Rechenoperation been-
det hat, ist das Ergebnis stabil. Die Einflihrung eines Prozesses ist hier notwendig, weil die Schleife
(LOOP) eine lokale Variable i deklariert — ein VVorgang, der nur in Prozessen erlaubt ist.

Beispiel:
LIBRARY IEEE;
USE I1EEE.STD LOGIC 1164 _ALL;

ENTITY addierer 1S
PORT(a, b - IN STD_LOGIC VECTOR (7 DOWNTO 0);
erg - OUT STD _LOGIC_VECTOR (8 DOWNTO 0)

)
END addierer;

ARCHITECTURE addierer_arch OF addierer 1S
SIGNAL c: STD LOGIC:="0";

BEGIN

PROCESS (a, b)

FOR 1 IN O TO 7 LOOP

erg(i) <= a(i) XOR b(i) XOR c;
c <= (a(1) AND b(1) AND NOT(c)) OR (NOT(a(i)) AND b(i) AND c)

OR (a(i) AND NOT(b(i)) AND c);

END LOOP;

erg(8) <= c;

END PROCESS;

END addierer_arch;

6.4.10 Verhaltensmodellierung

Bei der Verhaltensmodellierung wird das Verhalten einer Komponente durch die Reaktion der Aus-
gangssignale auf die Eingangssignale unter Verwendung verschiedener Operatoren, Signalzuwei-
sungen oder Bedingungen beschrieben.

Um in einer ARCHITECTURE Verhaltensmodellierung durchzufihren, sind Prozesse zu verwenden.
Parallele Arbeitsweise kann durch mehrere Prozesse erreicht werden.
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6.4.11 Strukturale Modellierung

Diese Modellierung bietet den Vorteil, daB in der Regel kein umfangreiches zusammenhéngendes
Programm entsteht, sondern ein Entwurf auf mehrere kurze Einheiten aufgeteilt werden kann, die
getrennt kompiliert werden. Somit bleibt die Ubersicht erhalten, und kleine Anderungen erfordern
keinen hohen Zeitaufwand. In Top-Down-Entwirfen verwendet man gerne die strukturale Modellie-
rung, weil bereits kompilierte Designs damit leicht eingebunden werden kdnnen. Es entstehen gut
Uberschaubare hierarchische Strukturen in Form von B&umen.

Beispiel:

Der Einfachheit halber entsprechen im folgenden Beispiel die Modelle XOR2 und AND2 den Ope-
ratoren XOR und AND.

LIBRARY IEEE;
USE IEEE.STD_LOGIC_1164_ALL;
USE WORK.ALL;

ENTITY halfadd IS
PORT (a, b: IN BIT;
erg, c: OUT BIT
)
END halfadd;

ARCHITECTURE halfadd _arch OF halfadd 1S

COMPONENT XOR2
PORT(x, y: IN BIT; -- Komponentendeklaration
z: OUT BIT

)
END COMPONENT:

COMPONENT AND2
PORT (x, y: IN BIT;
z: OUT BIT
)
END COMPONENT;

BEGIN

UO: XOR2 PORT MAP (a, b, erg); -- verwendete Komponenten

Ul: AND2 PORT MAP (a, b, c); -- Verdrahtung gemall Reihenfolge
in den Listen

END halfadd_arch;

Bild 6.14 zeigt den Aufbau eines VHDL-Modells in strukturaler Beschreibung. Dabei sind drei
Komponenten eingebunden, die Teil des Modells werden.
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Bild 6.14: Aufbau eines VHDL-Modells aus strukturaler Sicht

6.4.12 CONFIGURATION

In der CONFIGURATION wird zunéchst festgelegt, welche ARCHITECTURE zu verwenden ist. Bei

strukturalen Beschreibungen kann zusatzlich angegeben werden, aus welchen Bibliotheken die ein-

zelnen Submodule enthnommen werden, wie sie eingesetzt (verdrahtet) werden, und welche Parame-
ter (GENERICS) Ubergeben werden sollen. Zu einer ENTITY kénnen mehrere Konfigurationen geho-
ren. Dadurch wird der Entwickler beim Experimentieren mit verschiedenen Varianten unterstitzt,
weil er unterschiedliche Architekturen und Komponenten in der Konfiguration zusammenstellen

kann.

Beispiel:

CONFIGURATION signale_config OF signale IS

FOR simulate

FOR prog: signale USE ENTITY work.signale(signale_arch);

END FOR;

END signale_config;
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6.4.13 TestBENCH (Einflihrung)

Zu einem vollstandigen VHDL-Entwurf gehort auch eine Testumgebung, ,,Testbench* genannt. Sie
dient der Uberpriifung entwickelter Beschreibungen. Eine Testbench bindet den Entwurf als Kom-
ponente ein und weist den Eingangssignalen Werte zu. Anhand der Werte der Ausgangssignale kann
die Funktion und die Korrektheit des Entwurfs untersucht werden.

Oft ist es erforderlich, die Instruktionen in einer Testbench sequentiell mit einer definierten Ge-
schwindigkeit abzuarbeiten. Um dies zu erreichen, wird der Wait-Befehl verwendet. So kdnnen
Testbenches entwickelt werden, die bei jedem Takt die Eingangssignale neu belegen.

Die Testbench mul} stets als letzte Einheit kompiliert werden, bevor sie in den Simulator geladen
werden kann.

Im folgenden Beispiel ist eine Testbench dargestellt, die das Modell ’testdesign’ als Komponente
einbindet und sein Eingangssignal x belegt.

Beispiel:
LIBRARY IEEE;
USE IEEE.STD LOGIC 1164 _ALL;

ENTITY testbench IS -- keine Portdeklaration
END testbench;

ARCHITECTURE simulate OF testbench 1S
COMPONENT testdesign
PORT (x: IN [INTEGER;
y: OUT INTEGER

) ’
END COMPONENT;

SIGNAL eingang, ausgang: INTEGER;

BEGIN
test: testdesign PORT MAP (eingang, ausgang);
PROCESS
BEGIN
eingang <=717;
WAIT FOR 20 ns;
LOOP -- Endlosschleife fur 25 MHz-Takt
eingang <=707;
WAIT FOR 20 ns;
END LOOP;
END PROCESS;
END simulate;

CONFIGURATION test simulate OF testbench 1S
FOR simulate
FOR test: testdesign USE ENTITY work.testdesign(testdesign_arch);
END FOR;
END FOR;
END test simulate;
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6.4.14 Die Datentypen std ulogic und std logic

Im IEEE-Standard 1164-1993 wird eine neunwertige Logik eingefuhrt, die die in Tabelle 6.3 ange-
gebenen Werte umfalit. In der VHDL-Bibliothek
ieee.std_logic_ 1164 werden diese Werte durch die Deklarationen

type std_ulogic IS (“U*,*X*,“0",“0°,“Z°,“W*,“L*,“H",“-");
type std_logic IS (“U<,“X*,“0°,“01<,<Z<,“W*,“L“,“H*,“-“);

zu den Datentypen std_ulogic und std_logic zusammengefafit.

Wert Bedeutung Verwendung
‘U nicht initialisiert nicht initialisiertes Signal im Simulator
NG undefiniert Simulator erkennt mehr als einen aktiven Signaltreiber

= Buskonflikt liegt vor
‘0" starke logische 0" entspricht einem auf Null liegenden Signal der Breite 1bit
(e starke logische ‘I° entspricht einem auf Eins liegenden Signal der Breite 1bit
‘7 hochohmig Tri-State Ausgang
AW schwach unbekannt Simulator erkennt Buskonflikt zwischen ‘L*- und ‘H*-Pegel
oLt schwache logische “0° z.B. Ausgang mit Pull-Down-Widerstand (Open Source)
‘H schwache logische “1¢ z.B. Ausgang mit Pull-Up-Widerstand (Open Drain)
don’t care Zustand ohne Bedeutung;

kann fiir Minimierung verwendet werden

Tabelle 6.3: Wertevorrat der Standardlogik-Datentypen

Von den Standardlogik-Datentypen sind auch der Typ X01 mit dreiwertiger Logik sowie ein Typ
X01Z jeweils mit dem im Namen angegebenen Wertevorrat abgeleitet. Sie stellen Untermengen von
std_(u)logicdar.

Worin besteht nun der Unterschied zwischen den Datentypen std_logic und std_ulogic?
Fir Signale des Typs std_ulogic darf immer nur ein Treiber existieren, d.h. solche Signale
durfen nur in einem Prozell bzw. einer nebenldufigen Anweisung eine Wertzuweisung erfahren,
auch wenn die Signalzuweisung im VHDL-Code zu unterschiedlichen Zeitpunkten erfolgt. Zu be-
ricksichtigen ist namlich, daR alle Treiber stdndig Signalwerte liefern. Signalkonflikte, die in der
Hardware zu Schaltungsfehlern fiihren wiirden, werden bei diesem Datentyp also nicht aufgeldst.
Das ,,u” in der Typbezeichnung driickt dies aus, es steht fir unresolved data type. Ein VHDL-
Compiler erkennt solche Zustande und bricht mit einer Fehlermeldung ab.

Beim Datentyp std_logi c ist das anders. Hier diirfen mehrere Treiber fir ein Signal existieren.
Dieser Datentyp wird insbesondere bei bidirektionalen Bussen bendétigt, auf denen die Daten von
mehreren Sendern kommen konnen. Die Entscheidung, welcher Treiber sich durchsetzt, trifft der
Simulator auf Basis der im 1164 IEEE-Standard definierten Auflésungsfunktion (Resolution
Function).

Fur den Anwender ist es wichtig zu wissen, wie die Auflésungsfunktion des Datentyps
std_logic wirkt. Sie ist gemaR der in der in Tabelle 6.4 angegebenen Matrix im IEEE 1164-
Paket abgelegt. Der resultierende Signalwert, der sich bei gleichzeitiger Aktivitat zweier Signaltrei-
ber ergibt, ist dort zu entnehmen. Die aktuellen Signalwerte der beiden gleichzeitig aktiven Treiber
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sind jeweils in der ersten Zeile bzw. Spalte einzusetzen. Das Resultat ist im Kreuzungspunkt abzu-
lesen.

X|lo|lo|lo|lo|X|o|X|C o

Xk |||k XIX|CI-

XXX X[XIX[X|X[CIX
X|T[r|S|N|— o XN
NEEEEEE N E
N EEEEEIE -
XSS ||~ |o|X|ClT
XXX X XXX X|C

c|Cc|Cc|Cc|Cc|Cc|Cc|Cc|Cc]Cc

IS (N X]|C

Tabelle 6.4: Auflosungsfunktion fiir den Datentyp std_logic

(Aus Griinden der Ubersicht wurden die Anfiinrungszeichen in der Tabelle weggelassen)

Die Auflosungsfunktion wird im VHDL-Simulator automatisch aktiviert, sobald ein Signal durch
mehr als einen Prozel’ beeinflult wird. Das bedeutet, daR versehentliche Mehrfachzuweisungen an
ein Signal beim Datentyp std_logic vom Compiler wahrend der Entwurfsphase nicht bean-
standet werden. Tabelle 6.4 ist zu entnehmen, daB ein Signal, das nicht initialisiert (‘U‘) oder unde-
finiert (“X*) ist, beim Zusammenschalten durch kein anderes Signal verandert werden kann.

Da jede boolesche Verknlpfung von ‘U* bzw. *X* mit einem anderen Signalwert wie z.B. “1° oder
‘0* als Resultat stets wieder einen ‘U*- bzw. ‘X*-Zustand generiert, mul} zunéchst immer der unde-
finierte Zustand beseitigt werden, bevor verwendbare ‘I*- oder ‘0*-Pegel zur Verfligung stehen. Ein
einfaches Beispiel ist ein Flipflop, wo der D-Eingang mit einem Ausgang (in der Regel Q) verbun-

den ist. Da alle Signale zunéchst im Simulator mit ‘U belegt werden, sind die Flipflop-Ausgange
solange undefiniert, bis ein Reset erfolgt ist.

Der undefinierte Zustand “X* entsteht bei einem Buskonflikt, z.B. wenn gleichzeitig ein Sender eine
‘0 und ein anderer eine ‘I* auf ein- und dieselbe Busleitung legt. Der hochohmige Zustand ‘Z* muf3
durch einen Tristate Treiber explizit definiert werden. ‘Z* wird durch jeden anderen Signalwert
uberschrieben.

Im VHDL-Quellcode kénnen die Datentypen std_ulogic und std_logic verwendet werden,
wenn vor der ENTITY-Deklaration die IEEE-Bibliothek mit Hilfe einer LIBRARY-Anweisung dekla-
riert wurde. Zusétzlich mu durch eine Use-Anweisung angeben werden, dal} alle Komponenten
des std_logic_1164-Pakets verwendet werden sollen. Die beiden folgenden Zeilen missen
sich demnach vor jeder Entity befinden, in der ein std_(u) logic-Datentyp benutzt werden
soll:

library ieee;

use 1eee.std _logic_1164._all;

Wahrend sich die LIBRARY-Anweisung auf alle Einheiten einer VHDL-Datei bezieht, ist bei der
Use-Anweisung zu beachten, dal} diese vor jeder einzelnen ENTITY-Deklaration wiederholt werden
muB, die entsprechende Datentypen verwendet. Falls in einer VHDL-Datei eine ARCHITECTURE
angegeben wird, zu der die zugehérige ENTITY in einer anderen Datei abgelegt ist, dann mussen vor
dieser ARCHITECTURE sowohl die LIBRARY- als auch die Use-Anweisung plaziert werden.
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6.5 Simulation von VHDL-Entwirfen (Gebrauch von Testbenches)

Im folgenden wird eine Methodik entwickelt, mit der VHDL-Entwirfe schnell und einfach
syntaktisch und funktional tUberprift werden kénnen. Da das Erlernen von VHDL wird deutlich
beschleunigt, wenn eigene Entwirfe sofort auf Korrektheit Gberpriift und durchsimuliert werden
konnen.

Es wird davon ausgegangen, daR keine komfortable (spezialisierte) Umgebung zur interaktiven Ein-
gabe von Anregungssignalen (Stimuli) zur Verfligung steht, sondern es wird der prinzipielle Aufbau
und die Nutzung von Testbenches erldutert. Im allgemeinen kénnen alle benétigten Entwurfseinhei-
ten - also auch die Testbench selbst - zusammen in einer Datei mit der Erweiterung *.VHD abge-
speichert werden. Eine bessere Ubersicht erhalt man jedoch, wenn die einzelnen
ENTITY/ARCHITECTURE-Paare jeweils in einer eigenen Datei abgelegt werden. Nach erfolgreichem
Compilieren der Datei, die das zu untersuchende Modell enthélt, wird der resultierende Objektcode
in einer Bibliothek mit dem vordefinierten Namen WORK abgelegt. Anschlielend muR eine Datei
angelegt und compiliert werden, die die Entity und Architecture der Testbench enthélt.

Diese TESTBENCH-ENTITY enthdlt keinerlei Schnittstellensignale. Die Schnittstellensignale des zu
untersuchenden Modells werden vielmehr als lokale Signale in der TESTBENCH-ARCHITECTURE de-
klariert. Diese enthélt eine Komponente, die der zu untersuchenden Entity entspricht und an die die
lokalen Testbenchsignale tbergeben werden. Die Definition des Zeitverlaufs der Stimuli erfolgt
durch nebenldufige Anweisungen, in denen die Zeitpunkte der Signalubergénge festgelegt sind. Der
syntaktische Aufbau einer TESTBENCH sieht wie folgt aus:

entity TEST is
end TEST;
architecture TESTBENCH of TEST is

signal <Signalliste>; -- alle Schnittstellensignale der
-- zu untersuchenden entity

component <Komponentenname> -- identisch mit Entityname der
-- zu untersuchenden entity

<Port-Liste> -- identisch mit der Port-Liste
-- der zu untersuchenden entity
end component;

for all: <Komponentenname> use entity work.<Entityname>
(<Architekturname>);

begin
-- nebenldufige Signalzuweisungen an die Stimuli

-- mit Angabe des Zeitpunkts der Signaltiibergange
[<Bezeichner>|: <Komponentenname>
port map (< Liste der angeschlossenen aktuellen Signale>);

end TESTBENCH;
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Testbencherstellung am Beispiel eines 4-zu-1-Multiplexers

entity MUX4X1 is
port (  S: in bit_vector(l downto 0); —- 2 Select-Eingange S(0), S(1)
E: in bit_vector(3 downto 0); -- 4bit Eingangsdaten E

Y: out bit); -—- 1-bit-Ausgang Y
end MUX4X1;
architecture VERHALTEN of MUX4X1 is
begin SO0) «——10 MUX
with S select -- Auswahlsignal S(1) —1
Y <= E(0) when "00",
E(1) when "01", E(0) «——0
E(2) when "10", E(1) «—1 Y
E(3) when "11"; Egg ’—:2,)
end VERHALTEN,;

Die in der folgenden TESTBENCH deklarierten Signale S1, E1 und Y1 werden als aktuelle Signale an
die als Komponente C1 plazierte Entity MUX4X1 Ubergeben. Zum Zeitpunkt t=0 wird der Ein-
gangsvektor E1 mit "1010" und zum Zeitpunkt t=400ns mit "0101" vorbelegt. Das Auswahlsignal
S1 durchlduft mit einer Impulsdauer von 100ns zweimal die Sequenzen "00", "01", "10" und "11",
womit sich eine Simulationsdauer von 800ns ergibt.

-— Testbench fur 4-zu-1-Multiplexer

entity TEST is
end TEST;

architecture VERHALTEN of TEST is

signal S1: bit_vector(l downto 0);

signal E1: bit_vector(3 downto 0);

signal YI: bit;

component MUX4X]1 is

port( S: in bit_vector(l downto 0);

E: in bit_vector(3 downto 0);
Y: out bit);

end component;
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for all: MUX4X1
use entity work. MUX4X1(VERHALTEN); —-- Modell aus der Bibliothek “work”

begin
E1 <="1010", "0101" after 400 ns;
S1 <="00", "01" after 100 ns, "10" after 200 ns,
"11", after 300 ns, "00" after 400 ns, "01" after 500 ns,
"10" after 600 ns, "11" after 700 ns;

Cl: MUX4X1 port map(S1, E1, Y1); -- Anschliefsen der Signale
end VERHALTEN;

Bei Verwendung der Zeiteinheiten ist zu beachten, dal zwischen dem Zahlenwert und der Einheit
ein Leerzeichen stehen mufR.

Der wesentliche Vorteil einer rein VHDL-basierten Testumgebung — wie sie hier vorgestellt wurde -
besteht in der Unabhéngigkeit von der Kommandosprache eines speziellen Simulators und in der
einheitlichen Beschreibung von Testobjekt und Quellen der Anregungssignale (Stimuli). Eine ent-
scheidende Qualitatssteigerung fiir den Test komplexer Entwirfe entsteht dadurch, daR die Testum-
gebung um Funktionen erweitert werden kann, die ergdnzend zu den Stimuli einen Soll-Ist-
Vergleich der Ausgangssignale durchfihren.

Im folgenden Beispiel werden Varianten der Zuweisung bzw. Abfrage von bit_vector-Konstanten
in einer Wahrheitstabelle vorgestellt. Dazu dient ein Impulsmustergenerator mit vier Ausgangskana-
len A, der 8 Signalmuster erzeugen kann, die durch einen 3 bit breiten, Eingangssignalvektor E aus-
gewahlt werden. Die Muster sind in Tabelle 6.5 dargestellt. Im VHDL-Code sieht man, da dem
Bit-String stets die Basis des gewéhlten Zahlensystems voranzustellen ist.

-- Vierkanal-Impulsgenerator auf Basis einer Wertetabelle
entity IMPULSGEN is

port (E: in bit_vector(2 downto 0);
A: out bit_vector(3 downto 0));

end IMPULSGEN; E A

architecture W_TAB of IMPULSGEN is 0 h

begin

P1: process (E) begin 1 Ah
case E is 2 3h
when 0"0" => A <=Xx"7"; 3 Fh
when 0"1" => A <=x"A";
when 0"2" => A <=x"3"; 4 o
when 0"3" => A <= xX"F"; S Ch
when 0"4" => A <= xX"6"; 6 Oh
when 0"5" => A <= x"C";
when 0"6" => A <= x"0"; [ —
when 0"7" => A <= x"E"; Tabelle 6.5: 8 Signalmuster

end case;

end process Pl;

end W_TAB;
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Die Buchstaben zur Kennzeichnung von Zahlenbasen sind:

Basis Buchstabe Beispiel
Dual B oder b B“1010 1100*
Oktal O oder o 0“1 4 7”
HEX X oder x X“AF fe”

6.5.1 Simulationsspezifische Prozesse fir Testumgebungen

Mit nicht synthesefédhigen Prozessen kann der Entwurf von Testumgebungen vereinfacht werden.
Sie erganzen eine zu synthetisierende ARCHITECTURE um spezielle Stimuli-Prozesse. Dabei unter-
scheidet man:

» Prozesse, die diskrete Stimuli beschreiben
» Prozesse, die periodische Stimuli beschreiben

Bei der vorgestellten Methode mussen die Eingangssignale der zu synthetisierenden Entity wahrend
der Testphase aus der port-Anweisung entfernt werden und als lokale Signale deklariert sein. Nach
Abschlul} des Tests missen die Erweiterungen wieder entfernt werden.

Als Beispiel wird der obige Impulsmustergenerator verwendet.

-—- Vierkanal-Impulsgenerator mit Testbench
entity IMPULSGEN is

port (A: out bit_vector(3 downto 0));

end IMPULSGEN;

architecture W_TAB of IMPULSGEN is
signal E: bit_vector(2 downto 0); -- lokales Signal nur fuir Testbench
begin

-- zu synthetisierender Prozefd

Pl: process (E)
begin
case E is
when 0"0" => A <= x"7";
when 0"1" => A <= x"A";
when 0"2" => A <= x"3";
when 0"3" => A <= xX"F";
when 0"4" => A <= x"6";
when 0"5" => A <= x"C";
when 0"6" => A <= x"0";
when 0"7" => A <= xX"E";

end case;

end process PI;
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-- nicht synthetisierbare Testbench-Prozesse

STIMULI: process -- nichtperiodische Stimuli

begin

E(1) <= '0', 1" after 100 ns, '0" after 200 ns, 'l' after 300 ns;

E(2) <='0', '1" after 200 ns;

wait; -- keine weiteren Signaldnderungen
end process STIMULI;
TAKTGEN: process

begin -- periodischer Stimulus
E(0) <="07

wait for 50 ns;

E(0) <="1%

wait for 50 ns;
end process TAKTGEN;
-- Ende der Testbench

end W_TAB;

Aufgabe der Testumgebung ist es, alle méglichen Kombinationen des Eingangsvektors E zu gene-
rieren. Daflr wird das Eingangssignal E aus der urspriinglichen entity entfernt und lokal deklariert.
Dem niederwertigsten Bit E(0) wird in dem ProzeR TAKTGEN ein mit 50 ns periodischer Stimulus
zugewiesen. Da der ohne Empfindlichkeitsliste formulierte Prozel3 nach Ablauf der zweiten Warte-
phase erneut mit der Ausfiihrung beginnt, wird ein Signal mit einer Periodendauer von 100 ns und
einem Tastverhéltnis von 1:1 erzeugt.

Die Signalwechsel der beiden anderen Bits E(I) und E(2) werden durch verzdgerte, unbedingte Sig-
nalzuweisungen innerhalb des Prozesses STIMULLI realisiert. Wie das Beispiel zeigt, ist es mdglich,
mehrere Signaliibergdnge in einer einzigen unbedingten Signalzuweisung durch Verwendung des
Schliisselworts after zu definieren. Wichtig ist, daR alle Ubergéange eines Signals in einer Anwei-
sung stehen, da eine zweite Anweisung zu einem Signaltreiberkonflikt fuhren wiirde. Dieser Pro-
zeR endet mit einer unbedingten wait-Anweisung.

0 1 2 3 4 5 6 Die Signale E(l) und E(2)

hétten bei den gewahlten
: Signalmustern auch
___________ E(O)  qurch je einen weiteren
Taktgeneratorprozel3 mit
....................... einer Periode von 100 ns
E(l) bzw. 290 ns definiert

werden konnen.

7

0 50 100 150 200 250 300
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6.5.1.1 Vergleich von VHDL und VERILOG an einem FSM-Beispiel

Es wird die FSM-Beschreibung des MOORE-Automaten nach Bild 6.13 verwendet.

@ 000 d_in
res d out

01 10 o
q 00 01,
(su, gy
100 1 001
x1 10
(0)%
St3 )< 1x St2
011 010

Modellierung in VERILOG

module M_AUT (d_in, d_out, res, clk);

output [2:0] d_out;

input [1:0] d_in;

input res, clk;

reg d_out;

reg [2:0] akt_zust, folg_zust;

parameter st0=3'd0, st1=3'd1, st2=3'd2, st3=3d'3, st4=3'd4;

I[FSM-Register-Definition
always @ (posedge clk or negedge res)
begin: Zust_Reg
if (Ires)
akt_zust = st0;
else
akt_zust = folg_zust;
end // Zust_Reg

/I Kombinatorik der FSM
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always @ (akt_zust or d_in)
begin: FSM

case (akt_zust)

st0:  case (d_in)
2'b00: folg_zust=st0;
2'b01: folg_zust=st4;
2'b10: folg_zust=st1;
2'b11: folg_zust=st2

endcase
stl: case (d_in)
2'b00: folg_zust=st0;
2'b10: folg_zust=st2;
default:  folg_zust=st1;
endcase
st2:  case (d_in)
2'b0x: folg_zust=st1;
2'b1x: folg_zust=st3;
endcase
st3:  case (d_in)
2'bx1: folg_zust=st4;
default:  folg_zust=st3;
endcase
st4:  case (d_in)
2'b11: folg_zust=st4;
default:  folg_zust=st0;
endcase
default: folg_zust=st0;
endcase
end // FSM

I/l Moore-Ausgabe (hdngt nur vom aktuellen Zustand ab)
always @ (akt_zust)

begin: Ausgabe
case (akt_zust)

stO: d_out = 3'b000;
stl: d_out = 3'b001;
st2: d_out = 3'b010;
st3: d out =3'b011;
st4. d_out = 3'bl00;
default: d_out = 3'b000;
endcase
end // Ausgabe

endmodule // M_AUT
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6.5.1.2 VHDL—-Namenskonventionen und reservierte Bezeichner

VHDL unterscheidet nicht zwischen Grol3- und Kleinschreibung

Zwei Gedankenstriche -- leiten eine Kommentarzeile ein

Namen kdnnen alphanumerische Zeichen und den Unterstrich _ beinhalten

Namen mussen mit einem Buchstaben anfangen

Es durfen keine zwei Unterstriche __in einer Zeile benutzen, oder ein Unterstrich als letztes
Zeichen eines Namens vorkommen

Zwischenraume sind in Namen nicht erlaubt

Objektnamen mussen eindeutig sein. So darf z.B. kein Signal mit dem Namen A und gleich-
zeitig ein Bus mit der Bezeichnung A(7 downto 0) vorkommen

VVVVY

Y V

Im folgenden sind die in VHDL reservierten Schltisselworter aufgelistet:

abs downto library postponed subtype
access else linkage procedure then
after elsif literal process to

alias end loop pure transport
all entity map range type

and exit mod record unaffected
architecture file nand register units
array for new reject until
assert function next rem use
attribute generate nor report variable
begin generic not return wait
block group null rol when
body guarded of ror while
buffer if on select with
component inertial others signal

bus impure open severity xnor
case in or shared xor
configuration inout out sla

constant IS package sra

disconnect label port srl

Tabelle 6.6: VHDL-Schlusselworter
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6.5.1.3 Verilog—Namenskonventionen und reservierte Bezeichner

» In Verilog wird zwischen GroR3- und Kleinschreibung unterschieden

» Zwei Schrégstriche // leiten eine Kommentarzeile ein

» Ein Schragstrich und ein Stern /* leiten mehrzeilige Kommentare ein

» Ein Stern gefolgt von einem Schragstrich und ein */ beenden mehrzeilige Kommentare
» Namen koénnen alphanumerische Zeichen, den Unterstrich _ und das $-Zeichen beinhalten
» Namen missen mit einem Buchstaben anfangen oder mit _

» Zwischenrdume sind in Namen nicht erlaubt

Im folgenden sind die in VERILOG reservierten Schltisselworter aufgelistet:

always endmodule medium reg tranifO
and endprimitive module release tranifl
assign endspecify nand repeat tri
attribute endtable negedge rnmos tri0
begin endtask nmos rpmos tril
buf event nor rtran triand
bufifO for not rtranifO trior
bufifl force notif0 rtranifl trireg
case forever notifl scalared unsigned
casex fork or signed vectored
casez function output small wait
cmos highz0 parameter specify wand
deassign highzl pmos specparam weakO0
default if posedge strength weak1
defparam ifnone primitive strong0 while
disable initial pullo strongl wire
edge inout pulll supplyO wor
else input pulldown supplyl xnor
end integer pullup table xor
endattribute join remos task

endcase large real time

endfunction macromodule  realtime tran

Tabelle 6.7: Schlisselworter fiir Verilog
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6.5.2 Bewertung von VHDL

Der Einsatz einer standardisierten Hardwarebeschreibungssprache bietet klare Vorteile fur den Ent-
wurf komplexer elektronischer Schaltungen, aber es gibt leider auch Nachteile. So kann z.B. die
umfangreiche Syntax zwar viele Modellierungsmaglichkeiten bieten, hat aber den Nachteil eines
hohen Einarbeitungsaufwands.

» Vielseitigkeit
VHDL ist eine Sprache fur viele Zwecke, die sowohl spezifikations- und simulationsgeeignet ist
und auch als Ein- und Ausgabesprache fir die Schaltungssynthese verwendet werde kann. Durch die
firmenunabhdngige Standardisierung ist ein Datenaustausch zwischen

- verschiedenen Programmen

- verschiedenen Entwurfsebenen,

- verschiedenen Projektteams

- sowie Entwickler und Hersteller
maoglich.

» Programmunabhéngigkeit

Neben VHDL gibt es auch noch andere Hardwarebeschreibungssprachen und Datenformate. Man
unterscheidet dabei zwischen programmspezifischen und nicht programmspezifischen Sprachen
bzw. Formaten. Erstere sind an einen bestimmten Software-Hersteller gebunden und werden meist
nicht von den Programmen anderer Hersteller unterstiitzt. Auch die heutige Hauptkonkurrenz von
VHDL, Verilog-HDL, war lange Zeit herstellerspezifisch und hat sich erst im Verlauf der letzten
Jahre zu einer unabhdngigen HDL entwickelt. VHDL ist vom Ansatz her programmunabhéngig. Es
gibt eine Vielzahl von Software-Anbietern, die fir viele Entwurfsschritte integrierter Schaltungen
VHDL-LG@sungen anbieten. Man kann somit unter mehreren Alternativen die zur Lsung der anste-
henden Aufgabe optimale Software aus wéhlen. Bei VHDL stand von Anfang an die Unabhéngig-
keit von Rechnersystemen im Vordergrund. Falls dennoch systemabhéngige Aspekte erforderliche
sind, kdnnen sie in PACKAGES gekapselt werden, so dal das VHDL-Modell selbst unabhdngig vom
eingesetzten Rechnersystem bleibt.

» Technologieunabhangigkeit

Die Entscheidung fir eine bestimmte Technologie (FPGA, Gate-Array, Standardzelle) mul} erst
relativ spét getroffen werden. Selbst ein danach eventuell nétiges Umschwenken verursacht kein
komplettes Redesign. Durch die Freiheit zur

- Definition von eigenen Logiktypen mit entsprechenden Operatoren
- technologiespezifischen Signalverknipfungen (wired-or, wired-and)
- neuen, bei strukturalen Modellen eingesetzten Komponentenbibliotheken
kdnnen die spezifischen Eigenschaften aller Technologien mit VHDL abgebildet werden.

» Modellierungsmoglichkeiten

VHDL stellt zahlreiche Konstrukte zur Beschreibung von Schaltungen und Systemen zur Verfi-
gung. Damit lassen sich Modelle z.B. auf algorithmischer, Register-Transfer und Logikebene erstel-
len. Die Modelle kénnen dabei Unterkomponenten verschiedener Entwurfssichten und —ebenen
enthalten. Bei der strukturalen Modellierung kann eine mehrstufige Hierarchie implementiert wer-
den. Beschreibungen auf abstraktem Niveau haben mehrere Vorteile: Sie sind kompakt und Gber-
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schaubar. Sie ermoglichen kurzere Entwicklungszeiten, bendtigen weniger Rechenzeit bei der Si-
mulation und erlauben eine frihzeitige Verifikation.

» Entwurf komplexer Schaltungen

VHDL hat die Verbreitung von Synthesewerkzeugen verstarkt und so eine neue und produktivere
Entwurfsmethodik mit strukturierter Top-Down-Vorgehensweise herbeigefuhrt. Wesentliche As-
pekte dabei sind:

- fruhzeitige Entwurfsiiberprifung, da die Spezifikation eine simulierbare Beschreibung dar-
stellt

- Verhaltensbeschreibungen kénnen synthetisiert werden

- zahlreiche Sprachkonstrukte zur Parametrisierung von Modellen erlauben ein einfaches De-
sign von Varianten

- die Entwicklung wieder verwendbarer Modelle wird unterstiitzt
- rasche Umsetzungsmdoglichkeiten auf verschiedene Technologien sind gegeben

= Selbstdokumentation

VHDL ist direkt vom Menschen lesbar. Die Syntax ist sehr ausfihrlich und hat selbsterklarende
Befehle. Wéahlt man geeignete Objektnamen, so enthélt eine Beschreibung gentigend Informationen,
um zu einem spateren Zeitpunkt problemlos ohne zusatzliche Kommentare interpretiert werden zu
kdnnen.

Nachteile:

Mit der Verwendung von VHDL beim IC-Entwurf ist weit mehr verbunden als mit der Nutzung
irgendeiner neuen Programmiersprache oder eines neuen Formates. Der gesamte Entwurfsablauf hat
sich von der friheren manuellen Vorgehensweise mit Schaltplaneingabe auf Logikebene hin zu ei-
ner Schaltungsbeschreibung auf RT-Ebene mit anschlieRender Synthese gewandelt. Dies hat mehre-
re Folgen:

- Es ist ein grundsétzlich neuer Entwurfsstil nétig, der mit einem Umdenken bei den Hard-
wareentwicklern verbunden ist. Erfahrungsgeméal haben gerade Hardwareentwickler, die in
ihrer Ausbildung oft zu wenig mit Programmiersprachen und der erforderlichen strukturier-
ten VVorgehensweise vertraut gemacht wurden, dabei grol3e Probleme.

- Die erforderlichen Aus- und Weiterbildungsmafnahmen verursachen Kosten und Ausfallzei-
ten. Hinzu kommt meist die Neuanschaffung von Rechnern mit gentigend Leistung sowie
Software-Lizenzen, deren Kosten die der Rechner h&ufig weit tibersteigen.

» Modellierung analoger Systeme

VHDL wurde zundchst mit umfangreichen Beschreibungsmitteln fur Digitaltechnik ausgestattet. Im
Laufe der Zeit wurden auch Konstrukte zur Modellierung analoger Systeme entwickelt, die auch
Komponenten mit mechanischen, optischen, thermischen, akustischen oder hydraulischen Eigen-
schaften und Funktionen einschlieBen. Damit ist VHDL auf dem Weg, eine vollstandige Verhal-
tensmodellierung technischer Systeme zu ermdéglichen. Die Definition einer erweiterten Norm IEEE
1076.1, AHDL, soll speziell die Modellierung analoger elektronische Schaltungen mit wert- und
zeitkontinuierlichen Signalen gestatten. VVon der allgemeinen Verwendbarkeit zur Schaltungssyn-
these — wie bei Digitalschaltungen — ist man jedoch leider noch weit entfernt.
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» Komplexitat

Obwohl die Komplexitdt von VHDL aufgrund der vielen Modellierungsmoglichkeiten generell si-
cher ein Vorteil ist, kann sie sich im Einzelnen aber auch nachteilig auswirken:

- VHDL erfordert einen hohen Einarbeitungsaufwand. Es ist mit einer weitaus langeren Ein-
arbeitungszeit als bei jeder anderen Programmiersprache zu rechnen. Insbesondere muf3 ein
Modellierungsstil eingetibt werden.

- Das Verhalten eines komplexen VHDL—Modells in der Simulation ist fir den Neuling kaum
nachvollziehbar, da die zugehdrigen Mechanismen nicht von géngigen Programmierspra-
chen abgeleitet werden kénnen.

- Die Semantik wurde urspriinglich an vielen Stellen nicht eindeutig und klar festgelegt. In der
Uberarbeitung (1993) wurden einige Unklarheiten beseitigt. Trotzdem bleibt das Nachschla-
gewerk fir VHDL, das Language Reference Manual (LRM) eines der am schwersten zu le-
senden Blicher der Welt.

» Synthese—Subsets

VHDL ist als Sprache bezlglich der Syntax und Simulationssemantik standardisiert, nicht jedoch
fir die Anwendung als Eingabe fiir Synthesewerkzeuge. AulRerdem enthélt VHDL Konstrukte, die
sich prinzipiell nicht in eine Hardware umsetzen lassen. Darlber hinaus unterstiitzt jedes Synthe-
sewerkzeug einen etwas anderen VHDL-Sprachumfang (Subset) und erfordert einen spezifischen,
angepaften Modellierungsstil. VHDL—Modelle missen somit meist auf ein spezielles Synthese-
werkzeug zugeschnitten sein. Dies verhindert einen unkomplizierten Wechsel des Werkzeugs und
erhoht die Abhangigkeit vom Werkzeughersteller. Der Entwickler mu die Anforderungen des ge-
wahlten Werkzeuges kennen und von Anfang an bei der Modellerstellung berlicksichtigen.

=  Ausfuihrlichkeit

Die Ausfihrlichkeit von VHDL kann ein Nachteil sein, weil manchmal lange und umstandliche
Beschreibungen entstehen, so dal? allein schon der Umfang des einzugebenden Textes bei der Mo-
dellerstellung mittels eines Texteditor ein schnelles VVorgehen verhindert.

6.6 ASIC Technologien und ’Entwurfsstile’

In diesem Abschnitt wird ein kurzer anschaulicher Abrif} Gber die in Bild 6.1 schon vorgestellten
ASIC-Technologien und die dazugehdrigen Entwurfsstile gegeben. Der Schwerpunkt wird dabei auf
den FPGAs liegen, da sie aufgrund ihrer hohen Leistungsféhigkeit und der schnellen und einfachen
Konfigurierbarkeit fur die verschiedenen Arbeitsfelder des Ingenieurs groRe Bedeutung haben. Es
ist davon auszugehen, daR diese Bedeutung wéchst und dal} kinftig nahezu jeder Ingenieur fir sein
Arbeitsgebiet den Entwurf anwendungsspezifischer Losungen beherrschen oder zumindest verste-
hen muR. Nicht nur der ,,Digitaltechniker und Rechnerspezialist, sondern auch der Kommunikati-
ons- Automatisierungs- und der Energietechniker wird sich der neuen Moglichkeiten bedienen, die
es weitaus besser gestatten, problemangepalite , leistungsfahige und preisgunstige Lésungen zu
schaffen als dies etwa mit Standardbausteinen auf Leiterplatten jemals méglich waére.
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6.6.1 Vollkundenschaltung (Full Custom IC)

Der Entwurf einer Vollkunden-
schaltung stellt zum einen hohe
Anspriiche an den Entwickler und
ist zum anderen der teuerste Weg
zur anwendungsspezifischen Schal-
tung. Der Vorteil ist ein flachen-
und leistungsoptimiertes Ergebnis,
das in hohen Stiickzahlen produziert
werden kann und mogliche Konkur-
renz lange Zeit aus dem Feld
schlagt.

Der vollkundenspezifische Entwurf
bietet die meisten Freiheitsgrade.
Alle Strukturen werden einzeln
ausgelegt und konnen bezuglich der
gegebenen Randbedingungen opti-
miert werden. D.h. es wird die Di-
mensionierung und Anordnung der
einzelnen Transistoren sowie der
Leiterbahnen im Detail durchge-

fuhrt.

Bild 6.15: Chipbild einer Vollkundenschaltung

Dabei ist die Verwendung beliebiger geometrischer Formen erlaubt, also auch nicht geradlinig be-
grenzter Strukturen. Diese Freiheitsgrade erlauben die Ausnutzung aller Mdglichkeiten, die eine

Technologie zu bieten hat.

Die Charakteristika des vollkundenspezifischen Entwurfs im Uberblick:

* hohes Optimierungspotential

Da jede einzelne geometrische Struktur explizit zu entwerfen ist, kann sie den jeweils erfor-
derlichen Gegebenheiten optimal angepal’t werden. Insbesondere im Hinblick auf hochste Pa-
ckungsdichte, d.h. optimale Siliziumausnutzung, ist dies von Interesse. VVoraussetzung ist die

Verfligbarkeit von technologisch geschultem Personal.

* hohe Technologietreue

Die detaillierte Realisierung der einzelnen Strukturen ermdglicht die Beriicksichtigung kom-
plexer technologischer Randbedingungen. In der Praxis kénnen so einzelne ,,Design Rules*
gezielt ignoriert werden, was bei standardisierten (worst-case-orientierten) Verfahren unmaog-

lich ware.

= hohes Fehlerrisiko

Wegen der Vielzahl der zu behandelnden Strukturen, die eine Vielfalt von Randbedingungen,
mit teilweise komplizierten Wechselwirkungseffekten, einzuhalten haben, ist klar, dall damit
ein hohes Fehlerrisiko verbunden ist. Eine rein manuelle Sicherstellung eines korrekten Ent-
wurfs wird generell unméglich sein, schon gar nicht durch visuelle Uberpriifung eines fertigen

Layouts, z.B. auf Einhaltung aller geometrischen Randbedingungen.
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» hoher Erstellungs- und Korrekturaufwand

Die Behandlung jeder einzelnen Struktur eines Entwurfs fuhrt dazu, dal? bei grofieren Objek-
ten ein hoher Zeitaufwand fir Anordnung und Optimierung erforderlich wird. Hinzu kommt,
dal? beim Auftreten von Fehlern, weiterer Zeitaufwand fur Korrekturen anfallt. Gewdhnlich
fiihren Fehler zu teuren *Redesigns’, weil man oft bis in sehr friihe Entwurfsstadien zurlickge-
hen mubR.

Die obigen Betrachtungen zeigen, daR vollkundenspezifischer Entwurf nur in wenigen Anwen-
dungsbereichen sinnvoll ist, z.B. da wo analoge oder gemischt analog/digitale Schaltungen aufgrund
ihrer Zielspezifikation keine standardisierten Verfahren zulassen, oder wo hochste Packungsdichte
zur Realisierung der Funktionalitat erforderlich ist. Des weiteren ist vollkundenspezifischer Entwurf
vertretbar, wenn die zu erwartenden Stiickzahlen (ein Grenze kann heute bei etwa mehreren Millio-
nen Stiick pro Jahr gezogen werden) hohe Entwurfskosten eine lange Entwicklungszeit rechtferti-
gen; das ware z.B. bei universell einsetzbaren programmierbaren Standardschaltungen wie Mikro-
prozessoren oder Mikrocontrollern und auch DSPs gegeben.

6.6.2 Standardzellenentwurf (Cell-Arrays)

Beim Standardzellenentwurf missen ebenso wie bei einer Vollkundenschaltung alle Schritte der
Halbeiterherstellung durchlaufen werden. Dabei entstehen — in erster Linie aufgrund der Maskenfer-
tigung - hohe Kosten, bevor ICs zum Testen zur Verfugung stehen. Das Charakteristikum des Stan-
dardzellenentwurfs sind Einschrankungen der Freiheitsgrade durch VVorgabe standardisierter Funkti-
onseinheiten, wie sie haufig bei digitalen Schaltungen vorkommen. Man kann auf vorentworfene
Grundlayouts zurtckgreifen, die in ,,Zellbibliotheken* bereitgestellt werden. Die Layouts dieser
Zellen sind hinsichtlich funktionaler Korrektheit und der elektrischen Eigenschaften verifiziert. Sie
konnen aus den Bibliotheken wie aus einem Baukasten entnommen und auf dem Silizium nach ein-
fachen Regeln zusammengesetzt werden.

Anhand von Bild 6.16 lassen sich die wesentlichen Merkmale des Standardzellenentwurfes be-
schreiben. Man erkennt eine ausgepragte Zeilenstruktur, die sich dadurch ergibt, daR fir das Layout
aller Bibliothekszellen immer rechteckige Zellen identischer Hohe verwendet werden, die an zwei
gegeniberliegenden Seiten Uber festgelegte Positionen fur Versorgungsleitungen und Ein- bzw.
Ausgangsanschlisse verfligen. An den beiden verbleibenden Zellseiten ist eine freie Anordnung von
Anschlissen zugelassen.
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Bild 6.16: Chipbild eines Standardzellen—ICs

Diese Art der Standardisierung der Zellen ermdéglicht es, komplexe Funktionen aufzubauen, indem
Reihen von Zellen durch Aneinanderftigen, ohne zusétzliche Verbindungsstrukturen, gebildet wer-
den. Der Entwurf von Schaltungen aus Standardzellen besteht somit aus der Auswahl von Zellen,
die in Reihen angeordnet werden, der Plazierung der einzelnen Reihen in vorgegebenen Rasterab-
stdnden auf der Chipoberflache und der Verdrahtung.

Der Standardzellentwurf ist folgendermafien charakterisiert:

» einfache Zellanordnung

Die Zahl ’Design Rules’ ist gegentiber dem vollkundenspezifischen Entwurf drastisch redu-
ziert. Es sind praktisch nur noch Regeln zu beachten, die den Zellrand und die Verdrahtung
betreffen. Aufgrund der VVorgabe, daR immer Zellen fester Hohe — wie Bild 6.16 verdeutlicht -
aneinander zu fligen sind, entsteht die charakteristische, in Bild 6.16 gut erkennbare Zellrei-
henstruktur, die geometrisch nur wenige Randbedingungen einhalten muf3, wodurch eine ho-
her Automatisierungsgrad moglich wird. Die stark reduzierte Entwurfsaufgabe fuhrt zu
schnellen Ergebnissen. Das betrifft sowohl die Zeit flr die Ersterstellung als auch fiir gegebe-
nenfalls erforderliche Korrekturen.
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Bild 6.17: Einzelheiten einer Standardzellenstruktur im Vergleich mit einem CMOS—Inverter
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Bild 6.18: Querschnitt durch die Siliziumstruktur eines CMOS-Inverters
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» geringes Fehlerrisiko durch verifizierte Zellen

Geht man davon aus, dal? sowohl die Zellen in der Bibliothek, als auch die Regeln, die zwi-
schen den Zellen einzuhalten sind, verifiziert sind und ein korrektes Schaltungsverhalten ga-
rantieren, ist das Fehlerrisiko im Vergleich zum vollkundenspezifischen Entwurf erheblich re-
duziert. Was als Restrisiko verbleibt, ist die der Sicherstellung der korrekten Schaltungsfunk-
tion unter Einbeziehung der Laufzeit- und Verzogerungseffekte durch die erzeugten Verbin-
dungsstrukturen.

» wenig Optimierungsmaoglichkeiten
Da die Zellen auf Gatterebene festliegen, fehlt eine funktionale Strukturierung. Dies hat zur
Folge, dal eine Optimierung der Zellanordnung, mit dem Ziel einer méglichst glinstigen Ver-
drahtung, schwierig ist. EDA-Werkzeuge sind gewohnlich nicht in der Lage, eine wirklich gu-
te Anordnung zu finden. Auch bei manuellem Eingriff kann aufgrund des starren Anord-
nungsschemas immer noch eine ungunstige Zellanordnung verbleiben.

» Verschwendung von Verdrahtungsfldche

Wenn die Anordnung der Zellen in den Reihen nicht geschickt gelost werden kann, wirkt sich
das nachteilig auf den Verdrahtungsaufwand aus. Bei einfachen Werkzeugen fur Standardzell-
entwurf ist ein Verdrahtungsflachenanteil von 60-70 % der gesamten Chipflache nicht unge-
wohnlich.

* Der Chiprand (Padzellen) mufS separat behandelt werden

Die Anforderungen an die elektrischen Eigenschaften der Peripheriezellen, die die Anschlisse
nach AulRen bilden, und die daraus resultierende Fldchenaufteilung sind mit dem Standardzel-
lentwurfsstil nicht vertraglich. Daher ist in jedem Falle eine gesonderte Behandlung des
Chiprandes und der Verdrahtung der Reihen mit den Padzellen erforderlich.

= einfacher, automat1s1erter Entwurf

' standardzellen sind im Hinblick auf einfache

. Automatisierbarkeit entstanden. Bei

g/ kommerziellen Entwurfssystemen fur

' Standardzellen gibt es immer noch gra-

: vierende Nachteile, wie z.B.

< —  keine Garantie fur vollstandige Ver-

4 drahtung

~ —  der Verdrahtungsflachenanteil kann
unvertretbar hoch werden

——=— die Chipflachenausnutzung kann gering

; sein

y Der Einsatz von Standardzellen |st immer

L zen Entwicklungszeit der Vorrang gegeniber

. einer hohen Technologieausnutzung geben

T kann.,

Bild 6.19: FSK-Modem fir die Powerline-Kommunikation in Form einer Standardzelle
(realisiert im Rahmen von "Europractice’)
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In der Praxis des Entwurfs digitaler mikroelektronischer Schaltungen wird der Standardzellentwurf
heute am haufigsten verwendet, wenn sich die Stiickzahlen im Bereich einiger Hunderttausend bis
zu einer Million pro Jahr bewegen.

Bild 6.19 zeigt das Beispiel eines Standardzellenchips, der Mitte der 90-er Jahre am T realisiert
wurde. Er enthélt die wesentlichen Funktionen des bereits mehrfach betrachteten digitalen FSK-
Systems mit vierfachem Korrelator fiir inkoharenten FSK-Empfang — vgl. auch Bild 5.22. Aus heu-
tiger Sicht ist die Komplexitat von ca. 25.000 Transistoren eher gering.

Neben so genannten ,,Primitiven” — wie z.B. Gattern, Flip-Flops - enthalten die heutigen Standard-
zellen-Bibliotheken der fuhrenden Hersteller auch vielféltige ,,Makrozellen®. Diese sind praktisch

ausschlieBlich VHDL—Modelle auf der Register-Transfer-Ebene. Man findet z.B. ,,generischel9«
Beschreibungen von ALUs, Registerbanken, Steuerwerken oder Multiplexern bis hin zu kompletten
Rechnerkernen (MP, MC und DSP). Mit heutigen Zellbibliotheken kdénnen vollstdndige, komplexe
Systeme auf Silizium in kurzer Zeit erstellt werden. Dabei konnen auch analoge Schaltungsteile
einbezogen werden, wenn sie als Bibliothekselemente verfugbar sind. Das ist z.B. der Fall fir A/D-
und D/A-Wandler oder Operationsverstarker. VVoraussetzung ist natdrlich, daR alle Analogfunktion
mit demselben CMOS-HalbleiterprozeR hergestellt werden kdnnen, auf dem die Digitalfunktionen
basieren. Eine Nutzung dieser Moglichkeit erfolgte 1997 im Rahmen eines Forschungsprojekts des
IIIT mit der Fa. ABB. Hierbei wurde das anhand von Bild 5.28 bis Bild 5.30 beschriebene MFH-
System in Form eines "Mixed-Signal-ASIC’ realisiert.

Tabelle 6.8: Ausschnitt zur SFR—Definition des Mixed-Signal-ASICs

:Mixed-Signal-ASIC mit 8051 Prozessor und integrierter Peripherie \Wije aus Bild 5.30 hervorgeht,
;Exemplarischer Auszug aus der INCLUDE-DATEI . )
:Zugriff auf Akkumulator-Werte fiir die Symbole 0...3 (Read Only) umfassen die analogen Schal

Symbol0_L XDATA  OFF80H tungsfunktionen im wesentli-
Symbol0_H XDATA  OFF81H chen Signalfilterung, Verstar-
Symboll_L XDATA  OFF82H . i i
Symboll_H XDATA  OFF83H kung sowie A/D- und D/A
Symbol2_L XDATA  OFF84H Wandlung. Der mit ,selektive
Symbol2_H XDATA  OFF85H DFT und Entscheidungslogik*
Symbol3_L XDATA  OFF86H . .

Symbol3_H XDATA  OFF87H bezeichnete Block_ beinhaltet
:Betriebsarten-Auswahl fiir das Modem unter anderem eine MAC-
Modem_Mode XDATA  OFF02H Einheit mit 8 Akkumulatoren

:Steuerregister der Filter und der automatischen Verstarkungsregelung AGC (8-facher digitaler Korrelator).

OpAmp_Citrl XDATA OFFO08H . .
:Verstarkungseinstellung der Operationsverstarker Der Slgnalsynthe3|zer besteht

AGC_Gain_slow XDATA OFFO7H im wesentlichen aus Adrel3zah-
AGC_Gain_fast XDATA OFFOBH lern und Abtastwertespeichern,
.Signalformspeicher wo die zu erzeugenden Signal-
WAV_FO0B XDATA  OF000H f bael ind. Bed
WAV_FOE XDATA  OF1F3H ormen abgelegt sind. Bedeut-
WAV _F1B XDATA  OF200H sam ist darlber hinaus die In-
WAV_F1E XDATA  OF3F3H tegration des 8051-Mikrocon-
WAV _F2B XDATA  OF400H llerk f
WAV _F2E XDATA  OF5F3H trollerkerns, der neben Aufga-
WAV_F3B XDATA  OF600H ben der Systemsteuerung und
WAV_F3E A TR e des Datentransfers (iiber seine
WAV_QUAB XDATA  OF800H i .

WAV_QUAE XDATA  OF9F3H serielle  Schnittstelle) zudem

die einfache Bedienung der
gesamten Hardware Uber seinen Befehlssatz gestattet. Dabei kommt das Prinzip des Memory-
Mapping’ zur Anwendung, wobei der Standard-Spezialfunktionsregistersatz des 8051 entsprechend

19 hierbei wird mit Parameteriibergabe erst bei der Instantiierung z.B. die Bitbreite festgelegt
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erweitert wurde. Wegen der grol3en Zahl zusétzlich bendtigter Register erfolgte eine Auslagerung in
den externen AdrelRbereich (XDATA), wobei natlrlich die entsprechende Speicherhardware in
Form eine RAM mitintegriert werden muf3te.

Tabelle 6.8 zeigt exemplarisch einen Ausschnitt der so genannten ’Include’—Datei, die im "Header’
eines Assemblerprogramms aufgefiihrt werden muf, damit die Gber den 8051-Kern hinausgehende
Hardware angesprochen werden kann.

6.6.3 Gate-Arrays

Uber die Standardisierung von Zellen hinaus, ist auch eine Standardisierung der Chipfertigung
selbst denkbar. Das wird bei Gate-Arrays praktiziert, wobei eine Vorfertigung der Siliziumscheiben,
die alle Dotierungsschritte beinhaltet, realisiert ist. Dabei werden regulédre Anordnungen (Arrays)
mit ,,Bauteilrimpfen vorgefertigt, die dann mittels weniger Maskenschritte, die die Verdrahtung
durchfuhren, fur die gewinschte Schaltungsfunktion ,,personalisiert“ werden. Die vorgefertigten
Chips nennt man ,,Master”. Beim Gate-Array besteht der Master aus Feldern mit Transistoren, die
noch unverbunden sind, und aus Verdrahtungskanalen, die zwischen den Feldern angeordnet sind.
Die typische Topologie ist dabei eine zeilenweise Anordnung, in der sich Transistorfelder und Ver-
drahtungskanéle abwechseln, oder eine matrixartige Anordnung von Transistorfeldern, die horizon-
tal und vertikal von Verdrahtungskandlen getrennt werden.

Padzellen Bild 6.20 zeigt einen
Zelle mit frei Gate-_Atray-Master,
verdrahtbarem der die *Sea-of-

.Transistorvorrat" Gates’-Philosophie
(CMOS) realisiert. Sie unter-

scheidet sich prinzi-
piell nur gering von
- P_| der' urspriinglichen '

Zeilenanordnung. Die
Sea-of-Gates-

_|;§ " Struktur ist durch

—|}§‘ n moderne Halbleiter-
technologie mdglich

geworden, die sehr

hohe Integrations-

dichten bereitstellt.
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Bild 6.20: Gate-Array mit Sea-of-Gates-Struktur

Weil die Abmessungen der Transistoren drastisch reduziert werden konnten, hat sich eine Master-
Topologie entwickelt, bei der der gesamte Chip mit einem dichten, zweidimensionalen Netz von
Transistoren Uberzogen ist, zwischen denen relativ wenig Verdrahtungsraum bereitgehalten werden
muB. Diese Topologie hat selbstverstandlich Folgen fur den Entwurf. Einerseits kann man nun Zell-
verdrahtungen mit recht hoher Komplexitat zu erstellen, da nahezu beliebige zweidimensionale
Verdrahtungsstrukturen mdglich sind, insbesondere auch eine funktionale Orientierung. Bezliglich
der Ausdehnung und der Form hat man lediglich durch das Transistorraster geringe Einschrankun-
gen. Aufgrund der Regularitat lassen sich Verdrahtungsstrukturen im Transistorraster verschieben,
was insgesamt sehr flexible Layouts ermdglicht. Somit hat die Sea-of-Gates-Philosophie gegenuber
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der weitaus starreren Zeilenstruktur die besseren Zukunftsaussichten, weil sie die Vorteile des fle-
xiblen Entwurfs mit kurzen Fertigungszeiten verbindet.

Gate-Arrays aller Art werden generell nur fur digitale Anwendungen eingesetzt. Der Entwurf geht in
der Regel von einer Schaltungsbeschreibung auf Register—Transfer— oder Logikebene aus und be-
steht letztlich aus der Erstellung von Verdrahtungsmustern, die zunéchst die Transistoren innerhalb
der Felder zu logischen Primitiven (Inverter, Gatter, Flip-Flops) verbinden, und anschlieRend die
Gesamtfunktion der Schaltung durch Verbindung der Primitive realisieren. Es stehen leistungsfahi-
ge EDA-Werkzeuge zur Verfligung, die auf vielfaltige, vorentworfene Verdrahtungsmuster aus Bib-
liotheken zurlckgreifen kénnen. Eine gewisse Verwandtschaft zum Standardzellentwurf ist somit
gegeben.

Neben den Einschrankungen, die der Standardzellentwurf aufweist, kommen bei Gate-Arrays weite-
re hinzu, die sich im wesentlichen aus der starren Architektur der Master ergeben. Als Vorteile sind
dagegen hoher Automatisierungsgrad, schneller Fertigungszyklus und relativ niedrige ,,Einmalkos-
ten” (fur die Maskenherstellung) anzuftihren.

= ogeringe Ausnutzung der ,theoretischen Chipkapazitat®

Die Vorfertigung der Master legt die theoretisch nutzbare Zahl von Transistoren auf dem Chip
bereits fest. Diese Zahl kann jedoch bei Schaltungsrealisierungen praktisch nie erreicht wer-
den. Die begrenzte Kapazitat der Verdrahtungskandle flihrt oft dazu, daR digitale Strukturen
nicht in der winschenswerten hohen Dichte angeordnet werden kénnen. Man erhalt relativ
grol3e Chips mit vergleichsweise geringer Komplexitét.

= Mehrebenenverdrahtung verbessert die Chipausnutzung

Moderne Technologien, die bis zu 6 Metallisierungsebenen fir die Interzellverdrahtung zur
Verfligung stellen, konnen den oben genannten Nachteil mindern, da sie eine Erhéhung der
Verdrahtungskapazitat bringen. Bei modernen Gate-Arrays kann so eine Chipausnutzung bis
uber 90 % erreicht werden, allerdings zu erhdhten Maskenkosten wegen der hohen Zahl der
Metallebenen.

= gutomatisierter Entwurf ist ndtig und moglich

Da jegliche funktionale Orientierung beim EntwurfsprozeR fehlt, ist eine manuelle Durchfih-
rung praktisch ausgeschlossen. In der Tat ist ein entscheidendes Motiv fur den Ga-
te—Array—Einsatz durch die nahezu vollstandig automatischen Ablaufe gegeben.

» verkurzter Ferticungszyklus

Da die Herstellung der Master universell, d.h. unabhéngig von jedem Entwurf erfolgt, ist die
Durchlaufzeit fur eine Gate-Array-Produktion signifikant geringer als z.B. fir Vollkunden-
schaltungen oder Standardzellen, die jeweils einen vollstandigen Halbleiterherstellungszyklus
durchlaufen missen. Gate-Arrays erlauben einen ausgesprochen schnellen Durchlauf von der
Fertigstellung des Entwurfs bis zur Verfugbarkeit der ASICs fir den praktischen Einsatz (Ti-
me-To-Market-Vorteil).

Trotz der genannten Vorteile haftet auch den Gate-Arrays der Nachteil an, dal der Gang zum Halb-
leiterhersteller erforderlich ist, um zum einsetzbaren Chip zu kommen. Obwohl Kosten und Durch-
laufzeiten im Vergleich zu Vollkundenschaltungen oder Standardzellen erheblich geringer sind,
fuhren auch hier Fehler in der Regel zu Redesigns, die sich zeitraubend und kostenintensiv auswir-
ken. Eine elegante Umgehung all dieser Probleme bieten heute FPGAs, deren Komplexitat durchaus
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mit Gate-Arrays vergleichbar ist. Der entscheidende Vorteil der FPGAs ist aber, dal sie am Ar-
beitsplatz des Entwurfs-Ingenieurs — wobei lediglich ein Standard—PC erforderlich ist — ohne Mit-
wirkung des Halbleiterherstellers mit der gewtinschten Schaltungsfunktion versehen werden kon-
nen. Zudem 1aRt sich dieser Vorgang bei den bevorzugten FPGA-Technologien beliebig oft wie-
derholen, so daB im Falle von Fehlern oder Verbesserungen so gut wie keine Zusatzkosten anfallen.
Nicht zuletzt dieser Gesichtspunkt hat in jingster Zeit zu enormem Zuwachs FPGA-basierter De-
signs geflhrt. Aufgrund der raschen Weiterentwicklung der technischen Anforderungen in allen
Bereichen entpuppt sich eine ,festgenagelte” Schaltung — selbst wenn sie programmierbare Be-
standteile beinhaltet — nach kurzer Zeit als zu unflexibel oder zu langsam, um auf neue Herausforde-
rungen zu reagieren. Bevor derart hohe Stiickzahlen erreicht werden, die eine VVollkundenschaltung
oder Standardzelle rechtfertigen wiirden, fordert der Kunde oft schon Erweiterungen, die ein Rede-
sign erforderlich machen wirden.

Mit FPGA-Ldsungen kann auf solche Winsche schnell und kostenglnstig reagiert werden. Der
folgende Abschnitt befal3t sich mit dieser zukunftstrachtigen Thematik, um die wohl kaum ein kinf-
tiger Ingenieur der Elektrotechnik und Informationstechnik herumkommen wird.

6.6.3.1 Vom PLD zum Field Programmable Gate-Array (FPGA)

Die heutigen FPGAs haben ihren Ursprung in recht einfachen programmierbaren Logikbausteinen,
die unter der Bezeichnung PLD (Programmable Logic Device) seit tiber 25 Jahren auf dem Markt

sind. Die ersten PLDs dienten dazu, die so genannte Glue20—Logic zu vereinfachen, die oft hohe
Anzahl von Standard—-TTL- oder CMOS-Schaltkreisen zwischen Prozessoren externer Peripherie,
wie z.B. Speichern, erforderlich machte. Bei Speichern wird meist die Decodierung von Adressen
oder Adrel3bereichen bendtigt. Dazu sind grolle UND-Gatter — etwa mit 16...32 Eingangen — notig.
Solchen Anforderungen wurde durch die ersten einfachen PLDs Rechnung getragen.

Im folgenden wird exemplarisch ein einfacher PLD—Baustein vom Typ GAL 16V8 betrachtet. Der
Gesamtaufbau eines GAL 16V8 ist in Bild 6.21 dargestellt. Der Baustein gliedert sich in 8 Zellen,
von denen jede eingangsseitig tber 8 UND-Gatter der Breite 32 verfugt, deren Ausgéange auf ein 8-
faches ODER-Gatter flihren, das sich jeweils in den mit OMLC bezeichneten Blocken befindet.
OMLC steht fur Output Logic Macro Cell; eine Blockschaltung ist in Bild 6.22 zu sehen. Neben
dem 8-fachen ODER enthdlt die OMLC in der Hauptsache ein vorderflankengetriggertes D-Flip-
Flop, dem noch ein EXOR-Gatter (XOR) zur Invertierung des D-Eingangs vorgeschaltet ist. Die
Konfiguration erfolgt tiber Multiplexer, die der Ubersicht halber in Bild 6.22 nicht eingezeichnet
sind. Alle eingangsseitigen UND-Gatter konnen per Konfiguration mit bis zu 32 Eingangssignalen
verbunden werden. So viele waren zum einen nur dann verfligbar, wenn auch alle Ausgéange des
Bausteins als Eingénge konfiguriert waren und zum anderen macht ein Verbinden von mehr als 16
Signalen keinen Sinn, da dann Signale direkt und negiert UND-verknupft wiirden, was immer zu
dem trivialen Resultat ,,0“ filhren wiirde.

Mit PLD-Strukturen nach Bild 6.22 lassen sich boolesche Ausdriicke in der disjunktiven Normal-
form (ODER-Verknipfung von Mintermen) unmittelbar abbilden. Mit Hilfe der Speicherelemente
in den OMLCs kdnnen dann recht komplexe Automaten aufgebaut werden. Mit den 8 verfugbaren
Flip-Flops kdnnten immerhin bis zu 256 Zustande kodiert werden.

Fur allgemeine Anwendungen (Aufbau beliebiger Digitalschaltungen) erweist sich aber die starre

UND-Matrix als wenig nitzlich. Es ist weitaus besser, statt dessen eine hohere Zahl kleinerer Ein-
heiten z.B. in Form von Wertetabellen (Look Up Tables = LUT - vgl. Bild 6.25) vorzusehen.

20 das englische Wort fiir Klebstoff
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Bild 6.21: Aufbau des programmierbaren Logikbausteins GAL 16V8, bei dem die Konfigurierung
mittels EEPROM-Zellen erfolgt

Registered Configuration for Registered Mode

; : - SYN=0.
! 1—-) | -ACO=1.
: =N : - XOR=0 defines Active Low Output.
\ : - XOR=1 defines Active High Output.
] -
D— g 4 : 3 - AC1=0 defines this output configuration.

) XOR [ S— DT - Pin 1 controls common CLK for the registered outputs.

- Pin 11 controls common OE for the registered outputs.
- Pin 1 & Pin 11 are permanently configured as CLK &
OE.

EY

]S

Bild 6.22: Konfiguration einer Output Logic Macro Cell als ,,registrierter Ausgang

GemaR der Philosophie — mehr und kleinere Einheiten — sind aus den so genannten *Simple’-PLDs,
zu denen das GAL 16V8 zahlt, die komplexen PLDs (CPLD) entstanden. CPLDs werden von zahl-
reichen Herstellern in grof3er Vielfalt angeboten. Bei genauerem Hinsehen lassen sich rasch gewisse
bewahrte Grundstrukturen ausmachen, die sich in mehr oder weniger modifizierter Ausgestaltung
immer wieder finden. Es genugt daher fir diese Einfuhrung, exemplarisch und stellvertretend fir
viele andere einen Baustein aus der MAX 3000-Reihe der Fa. ALTERA zu betrachten — siehe
Bild 6.23.
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Bild 6.23: Typische Zellstruktur eines MAX 3000 CPLD-Bausteins

Die Konfiguration erfolgt ebenso wie beim GAL 16V8 mittels EEPROM-Zellen, allerdings mit dem
wesentlichen Unterschied, dal? kein Programmiergerét benétigt wird, denn der Baustein verfugt tber
eine JTAG-Schnittstelle, die eine ’In System’-Programmierung Uber ein einfaches Interface zum
Standard-Druckerport eines PC ermdglicht. Auf diese Weise kénnen im brigen auch praktisch alle
modernen FPGAs programmiert werden. Schaltung und Aufbau werden weiter unten vorgestelit.

Eingangsseitig erkennt man die bewéhrte UND-Matrix, aus der mit dem Block *Produkt Term Sel-
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Bild 6.24: Gesamtaufbau eines MAX 3000 CPLDs
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Der wesentliche Unterschied zum einfachen PLD wird in Bild 6.24 deutlich, wo der Gesamtaufbau
des CPLDs zu sehen ist. Man sieht, daB hier jeweils 16 Zellen nach Bild 6.23 zu einem ,,Logic Ar-
ray Block” (LAB) zusammengefalit sind, von denen der hier dargestellte Baustein 4 Stiick enthalt.
Man hat somit 64 Flip-Flops zur Verfligung, so dal3 sich schon sehr komplexe Automaten mit vielen
Zustanden implementieren lassen. Neben den ,,1/0 Control Blocks®, die jedem LAB zugeordnet
sind, und in denen im wesentlichen festgelegt wird, ob ein Ausgang, ein Eingang oder eine Tristate-
Funktion gewdlnscht ist, befindet sich im Zentrum eine komplexe Verdrahtungsmatrix, von deren
Eigenschaften die erzielbare Geschwindigkeit der fertigen Schaltung wesentlich bestimmt wird.
Hier kommt es darauf an, umsténdliches Routen zu vermeiden, d.h. die zahlreichen Signale, die hier
zusammenkommen sind auf moglichst kurzen Wegen zu verschalten. In der Regel hangt die Leis-
tungsfahigkeit einer implementierten Schaltung weit mehr von dieser Verdrahtungseffizienz ab als
von Feinheiten des inneren Aufbaus der LABs oder deren Anzahl.

Der Schritt vom CPLD zum FPGA ist nun nicht mehr sehr groR, wie Bild 6.25 verdeutlicht.

" - Danictar Bunace _
Cany-In  Cascade-In Regisier bypass Programmable
D

i i / Heﬁ.:sre:
datal ———¢——p» Look-Up /

data? P Table Camy | |Cascade PRN *—P '||'|:~>Fa:ﬁ5tTrt-1ck
data3 —e—1——P» wLL]T_‘n Chain Chain D Q nterconnect
datad T—.

0 >

CLRN

——
>
r ENA

To LAB Local
Interconnect

4’
labetrll ———— 1 ~oay
labetrl2 ————  procet

Logic
Chip-Wide >
Reset
Clock
Select
labctri3 programmierbare
labetrid Multiplexer
\J A\
Cany-Out  Cascade-Out

Bild 6.25: Logikelement (LE) eines FPGASs aus der ACEX-Familie (ALTERA)

Auffallig ist hier, dal3 die breitgefacherte UND-Funktion am Eingang nicht mehr vorhanden ist. An
ihre Stelle ist eine flexible und viel allgemeiner einsetzbare Wertetabelle getreten. Der LUT-Block
ermoglicht die Implementierung einer beliebigen booleschen Verknupfung von 4 Eingangsvariab-
len. Am Ausgang eines Logikelements findet man wieder das vorderflankengetriggerte D-Flip-Flop
mit erweiterten Eigenschaften (Enable ENA, Preset PRN und Clear CLRN). Mit Hilfe zahlreicher
programmierbarer Multiplexer 1&Bt sich das Element sehr flexibel konfigurieren. Neben bergeord-
neten Takt- und Resetsignalen lassen sich die Eigenschaften des LE mit ,,labctrl*-Signalen, die aus
anderen Blocken stammen, beeinflussen. Die Verkettung von LEs zu komplexen Funktionen wird
durch Carry- und Cascade-Chains unterstutzt.

In einer Ubergeordneten Hierarchiestufe werden aus den Logikelementen Logic Array Blocks (LAB)
gebildet — siehe Bild 6.26. Man sieht, dal3 hier 8 LE zusammengefalit sind. Des weiteren sind in
Bild 6.26 die Verdrahtungsmdoglichkeiten angedeutet. Dabei werden zwei Hierarchieebenen unter-
schieden: LAB-Interconnect, fir den ,,Nahbereich®, und Row- bzw. Column-Interconnect fur
»Fernverbindungen®.
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Bild 6.26: Aufbau eines LAB aus 8 Logikelementen bei ACEX FPGAS

Diesen Fernverbindungen kommt — wie schon beim CPLD angedeutet - eine hohe Bedeutung fur die
Leistungsfahigkeit und erzielbare Taktfrequenz der gesamten implementierten Schaltung zu. Das
wird noch klarer beim Betrachten von Bild 6.27, wo der Gesamtaufbau eines ACEX-FPGAs darge-
stellt ist. Die matrixartige Verdrahtungsstruktur, die die Funktionseinheiten einrahmt, ist sehr au-
genféllig. Rechts und links im Bild ist die ndchsthéhere Hierarchiestufe erkennbar, in der jeweils 8
LABs nach Bild 6.26 zu einem Logic Array (LA) kombiniert sind. Im gezeigten Beispiel stehen 8
LAs mit insgesamt 64 LABs, d.h. mit 256 Logikelementen (LE) zur Verfigung. Im Zentrum finden
sich Embedded Array Blocks (EAB), deren innere Struktur einen wesentlichen Beitrag dazu leistet,
dall man komplette Prozessoren auf dem FPGA unterbringen kann. Hauptbestandteil eines EAB
sind — wie Bild 6.28 zeigt — Speicherelemente in Form von RAM-Zellen, die sehr flexibel — beson-
ders was die Wortbreite angeht — konfiguriert werden kénnen. Diese Speicher wirken sich enorm
ressourcensparend aus, da z.B. die Datenspeicher und Arbeitsregister von zu implementierenden
Prozessoren sehr schnell die relativ wenigen Flip-Flops in den Logikelementen aufbrauchen wiir-
den. In den EABs kann man dartiber hinaus mit ’verteilter Arithmetik’ auch schnelle Multiplizierer
unterbringen.
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Bild 6.27:Gesamtarchitektur eines ACEX-FPGAs
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Bild 6.28: Embedded Array Block als ’single-ported RAM” konfiguriert

© K. Dostert; Skriptum ISVS, WS 15/16 Seite 266



Dazu gilt es, Algorithmen zu entwickeln, die das bereits vorgestellte speicherbasierte Multiplizier-
prinzip nutzen, wobei fur lange Zahlen viele *Untereinheiten’ kaskadiert werden mussen. Aufgrund
der hohen Zugriffsgeschwindigkeit der RAM-Zellen ist ein verteilt implementierter Multiplizierer
trotz Kaskadierung immer noch sehr schnell. Fir eine detailliertere Beschreibung der Moglichkei-
ten, verteilte Arithmetik zu realisieren und weitere Eigenschaften der FPGA-Architekturen vorteil-
haft zu nutzen, wird auf wird auf umfangreiche Dokumentation verwiesen (ALTERA-WEB-Pages).
Den SchluB dieses Abschnittes bildet eine ein kurzer Uberblick tiber typische Eigenschaften der
aktuellen Cyclone-IlI-Familie des Herstellers Altera.

Type: Cyclone Il

Feature EP3C5 | EP3C10 | EP3C16 | EP3C25 | EP3C40 ! EP3C55 i EP3C80 | EP3C120
Logic Elements 5136 | 10,320 | 15,408 | 24,624 | 39,600 | 55,856 81,264 | 119,088
Memory (Kbits) 414 414 504 594 1,134 2,340 2,745 3,888
Multipliers 23 23 56 66 126 156 244 288
PLLs 2 2 4 4 4 4 4 4
Global Clock Networks 10 10 20 20 20 % 20 ) 20 20

Tabelle 6.9: Ubersicht tiber die Eigenschaften Cyclone-111-FPGAs

Man erkennt in Tabelle 6.9 die abgestufte Komplexitat, die sich z.B. in der Zahl der *Logic Ele-
ments’ widerspiegelt. Die Zahlen der Logikelemente (LE) und der Memory-Bits hingegen klare An-
haltspunkte fur den Anwender. Des weiteren ist die Zahl der eingebauten Multiplizierer fur komple-
xe Aufgaben der DSV von groRRer Bedeutung.

In den Forschungsarbeiten des IHIT wird derzeit bevorzugt der Typ EP3C55 eingesetzt. Seine Kom-
plexitat reicht mit mehr als 55.000 LEs, ca. 2,3 Mbit an Speicher und 156 Multiplizierern aus, um
schnelle und aufwendige digitale Filter zu realisieren, d.h. die Rechenleistung von zahlreichen Stan-
dard-DSPs laRt sich problemlos implementieren. Des weiteren kénnen Modulation und Demodula-
tion fur schnelle digitale Kommunikationssysteme flr Datenraten >>10 Mbit/s realisiert werden.

6.6.3.2 FPGA und CPLD-Programmierung

. Von den vielféltigen Moglich-

+Up Speicher keiten, PLDs, CPLDs und

0" - aus P FPGAs zu konfigurieren, wird

= hier exemplarisch die mit ei-

— I | nem bidirektionalen Schalter

gekoppelte statische RAM-
Zelle betrachtet.

In der Entwicklungsphase ei-
nes neuen Produkts hat diese
Variante den Vorteil, dal} die

“ o Zahl der Programmierzyklen
Sl ”E n Schalter unbegrenzt ist, und daB der
Programmiervorgang auch bei
= komplexen Bausteinen sehr
schnell ablauft.
Bild 6.29: Prinzip der FPGA-Konfiguration mittels statischer RAM-Zelle

als Speicher und Transfergate als bidirektionalem Schalter.
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Beim fertigen Produkt muf durch einen Festwertspeicher in Form eines Konfigurations-EEPROMSs
(meist mit 1-bit-Ausgang) daflr gesorgt werden, dal} die Funktion beim Einschalten der Stromver-
sorgung geladen wird. Das geht weitaus schneller als Gber den PC-Druckerport, d.h. in Bruchteilen
einer Sekunde ist ein System betriebsbereit.

Die wesentlichen Bestandteile der Schaltung in Bild 6.29 sind ein CMOS-Transfergate und eine
statische RAM-Zelle. Ein kurzes Anlegen eines ,,1“-Pegels an den n-Kanal-MOS-FET fihrt zum
Einschalten des Schalters und dieser Zustand bleibt durch die Doppelinverterstruktur gespeichert,
solange, bis ein ,,0“-Pegel an den p-MOS-FET angelegt wird, der den Speicher zum Kippen in den
anderen Zustand bringt. Im Ruhezustand sind beide Transistoren (n- und p-Kanal) ausgeschaltet, so
dal} das Speicherelement aus den beiden Invertern seine Information behalt bis eine Stromabschal-
tung erfolgt. Da es in der Praxis wichtig ist, dal alle Schalter kurz nach Anlegen der Betriebsspan-
nung den gleichen Zustand — ndmlich AUS - einnehmen, ist ein globaler Reset-Impuls an alle p-
Kanal-Transistoren anzulegen, bevor die Konfiguration erfolgt. Dazu muf3 dann fur jeden Schalter,
der eingeschaltet sein soll, ein ,,1“-Impuls an den zugehdrigen n-Kanal-Transistor gelegt werden.
Die Ubertragung dieser Information, die wahrend des Placement— und Routing—Prozesses im PC
erzeugt wurde, erfolgt Gber den Druckerport mit Hilfe einer einfachen, in Bild 6.30 dargestellten
Interfaceschaltung, die im wesentlichen aus einem CMOS-Treiberbaustein (74HC244) besteht.
Wahrend die 100Q-Widerstande fiir ein rasches Abklingen von leitungsbedingten Uberschwingern
an den Signalflanken sorgen, dienen die 2,2kQ-Widerstande zur Anpassung der verschiedenen Be-
triebsspannungen (5V am PC und 3,3 V am FPGA). Bei dem ISP-Stecker handelt es sich um einen
einfachen Flachkabelverbinder, der auf ein 10-adriges Flachkabel aufgeprel3t wird. Geometrie und
Pin-Numerierung sind gemal} Bild 6.32 genormt, wéhrend in Bild 6.31 die Pin-Funktionen kurz
beschrieben sind. Hier wird die Verknlpfung mit der schon kurz angesprochenen Scan-Path- oder
Boundary-Scan-Testmethodik klar — dort wurde auch bereits die Abkirzung JTAG eingefiihrt. Wie
aus Bild 6.32 ersichtlich ist, kdnnen die einzelnen Pins je nach Anwendung (Programmierung oder
Schaltungstest in der Halbleiterherstellung) verschiedene Aufgaben haben. Die Norm gibt lediglich
einen Rahmen vor, der neben der Steckergeometrie auch die Stromversorgungspins (GND: Pins 2
und 10, VCC: Pin 4), die Taktversorgung (Pin 1), sowie Eingangspin (9) und Ausgangspin (3) all-
gemein definiert.
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Bild 6.30: Interface zwischen PC-Druckerport und ,,In-System-Programmierstecker*
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Bild 6.31 stellt die Programmieranwendung (PS-Mode), die uns hier interessiert, der Testanwen-
dung (JTAG-Mode) gegeniiber. Man sieht, dalR zum Programmieren neben dem Takt und dem ein-
zuschreibenden Datenstrom (DATAO) noch ein Steuerbit (\CONFIG) und zwei Uberwachungsbits

(nNSTATUS und CONF_DONE) vorgesehen sind.

7
0.425 Typ. Pin PS Mode JTAG Mode
/ Signal Name Description Signal Name Description
1 DCLK Clock signal TCK Clock signal
Color Strip 2 GND Signal ground GND Signal ground
3 CONF_DONE Configuration TDO Data from device
NEEEE o
0.250 Typ. 4 Voo Power supply vco Power supply
B E‘ IZ‘ - / 5 nCONFIG Configuration TMS JTAG state
| | / control machine control
6 - No connect - No connect
W 7 nSTATUS Configuration - No connect
0.100 Sq. 0.025 Sq. e
8 - No connect - No connect
0.700 Typ. —————— | - -
DATAO Data to device TDI Data to device
10 GND Signal ground GHD Signal ground
Bild 6.31: Aufbau und Belegung des 10-
poligen ISP-Steckers Bild 6.32: Pin-Funktionen am ISP-Stecker

Im JTAG-Testbetrieb mussen Testvektoren ber Pin 9 (TDI) in die interne Flip-Flop-Kette einge-
schrieben und die Testergebnisse tber Pin 3 (TDO) ausgelesen werden.

Beim Arbeiten mit FPGAs muf? man sich nicht um Details der Signaltibertragung fur die Program-
mierung kimmern. In der PC-basierten FPGA—-Entwicklungsumgebung QUARTUS Il der Fa. Alte-
ra, die hier kurz exemplarisch betrachtet wird, steht die Menifunktion ,,Programmieren* zur Verfu-
gung, die fir die Ubertragung der Konfigurationsinformation tber Druckerport und ISP-Stecker ins
Ziel-FPGA sorgt. Der Vorgang ist in Bild 6.33 anschaulich zusammengefalt.
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Bild 6.33: Illustration des Programmiervorganges bei FPGAs
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Im oberen Bildteil ist neben dem PC die Platine der Schaltung nach Bild 6.31 zu sehen, die das Bin-
deglied zwischen PC und Anwenderhardware bildet. Mit dem FPGA wird hier ein komplexer
Powerline-Kanalemulator realisiert. Links neben dem ISP—Stecker erkennt man einen kleinen qua-
dratischen Baustein in einem Sockel. Hierbei handelt es sich um das Konfigurations-EEPROM, aus
dem das FPGA automatisch beim Anlegen der Stromversorgung programmiert wird, wenn die Ent-
wicklung abgeschlossen und die PC-Verbindung entfernt ist.

Bild 6.34 gibt einen Einblick in die FPGA-Entwurfsumgebung QUARTUS II. Die Software belegt
ca. 1GB Festplattenplatz und lauft auf PCs unter Windows oder Linux, kann aber auch unter UNIX
auf Workstations eingesetzt werden. Um auch sehr grofle FPGAs, z.B. mit mehr als 10 Millionen
"Typical Gates’ bearbeiten zu kénnen, sollte ein PC (ber mindestens 4GB Arbeitsspeicher verfiigen.
Fur geniigend Rechenleistung sollte ein Prozessor mit mindestens 3 GHz Taktfrequenz benutzt wer-
den.

In QUARTUS II steht ein komfortabler VHDL—-Editor zur Verfugung. Des weiteren gibt es umfang-
reiche Bibliotheken mit logischen Primitiven und auch Makros, von denen viele allerdings extra
gekauft, bzw. lizenziert werden mussen. Hiermit kann sowohl in VHDL als auch mit dem Gra-
fikeditor — vgl. Bild 6.34 — gearbeitet werden. Hinter jedem der Blocke steht ein VHDL—Modell,
das an die zu lsende Aufgabe angepaflt werden kann. Wenn die Design-Eingabe komplett ist, kann
die Synthese auf die Zielhardware hin erfolgen. Es entsteht eine Netzliste, auf deren Basis die
Schaltung mit den Bauteileigenschaften simuliert werden kann. Nachdem Plazierung und Verdrah-
tung erfolgt sind, ist eine erneute Simulation, die den Einflul} der VVerdrahtung berticksichtigt, erfor-
derlich. Bestétigt diese Simulation die gewunschte Funktion der Schaltung, kann der Programmierer
aufgerufen werden, der die Konfigurationsdaten wie oben beschrieben ins Ziel-FPGA bringt.
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Bild 6.34: Einblick in die FPGA—Entwurfsumgebung QUARTUS Il (Grafik Editor)
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