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Kurzfassung

Die vorliegende Arbeit behandelt Empfanger zur einzeltragerbasierten leitungsgebundenen
Kommunikation. Zielsetzung ist die Optimierung der digitalen Schliisselkomponenten, wobel
das Hauptaugenmerk auf den Systemstart des digitalen Empfangers gelegt wird. Neben einer
maoglichst hohen Datenrate stellen eine geringe I mplementierungskomplexitét sowie eine nied-
rige Verlustleistung hier wichtige Entwurfskriterien dar.

In der Arbeit wird sowohl die Umsetzung des Eingangssignals auf die zur digitalen Verarbei-
tung erforderlichen Taktfrequenz, als auch die darauffolgende Entzerrung betrachtet. Zunachst
wird einerein digitale Abtastratenumsetzung diskutiert, die eine Verarbeitung mit einer von der
Abtastfrequenz unabhangige Symbolrate und somit eine freie Wahlbarkeit der Bandbelegung
erlaubt. Dartiberhinaus wird die rein digitale Realisierung eines Systems zur Taktregelung er-
madglicht, wodurch eine Reduktion des Anteils an analogen Bauteilen erreicht wird. Besonderer
Wert wird in diesem Zusammenhang auf die Implementierung der beschriebenen Algorithmen
gelegt. Es zeigt sich, dass abhangig vom Einsatzgebiet eine Verarbeitung im Bandpassbereich
Vorteile gegeniiber einer Basishandverarbeitung zeigen kann. Verfahren, die auf eine derartige
Verarbeitung optimiert sind, sind in der bestehenden Literatur allerdings kaum zu finden. In der
vorliegenden Arbeit werden daher bekannte Algorithmen fir eine Signalverarbeitung im Band-
passbereich erweitert.

Nachdem das Empféngereingangssignal auf dierichtigen Rate umgesetzt wurde, kann esdigital
weiterverarbeitet werden. Zur moglichst sicheren Zuriickgewinnung der Sendedaten miissen in
einem nachsten Schritt die in einem realen System auftretenden Stérungen weitgehend elimi-
niert werden. In der betrachteten Systemumgebung sind Hauptursachen dieser Stérungen Si-
gnalverzerrungen, die etwa durch nichtideale Eigenschaften des Ubertragungskanals und der
Sende- und Empfangsfilter hervorgerufen werden, sowie additives Rauschen. Dieses Rauschen
ist oftmals durch den Entstehungsprozess, bzw. durch analoge und digitale Empfangsfilter ge-
farbt.

Ein bewéhrtes Verfahren zur Minimierung der beschriebenen Stérungen besteht in der Entzer-
rung des Eingangssignals. Hierbei werden durch Verzerrungen hervorgerufene Intersymbolin-
terferenzen weitgehend eliminiert und gleichzeitig das additive Rauschen weitgehend
dekorreliert. Als besonders leistungsvoll erweisen sich in diesem Zusammenhang sogenannte
entscheidungsriickgekoppelte Entzerrer, die zur Eliminierung von I ntersymbolinterferenzen be-
reits entschiedene Symbole heranziehen.

In modernen Telekommunikationsstandards geht der Trend dahin, den Start des Systems ohne
Verwendung einer bekannten Symbolfolge durchzufiihren. Dies bringt eine Reihe von Vortei-
len mit sich, etwa vereinfachte I nteroperabilitdt, Standardisierung und |mplementierung. Fir li-
neare Entzerrer sind seit langem Methoden bekannt, die eine referenzdatenfreie Adaption
erlauben und die gleichzeitig die Implementierungskomplexitdt nur geringfligig erhéhen.
Schwieriger gestaltet sich elne referenzdatenfreie Adaption entschel dungsriickgekoppelter Ent-
zerrer. Hierbel besteht das Hauptproblem darin, dass der Entzerrer, bedingt durch zuriickge-
fuhrte fehlerhaft entschiedene Symbole, zu sogenannten fal schen L 6sungen konvergieren kann.
In dieser Arbeit wird zur L6sung dieses Problems vorgeschlagen, zunéchst mit Hilfe eines li-
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nearen rekursiven Entzerrers eine Startldsung der K oeffizientengewichte zu erzeugen. Ausge-
hend von dieser Initialisierung wird die Konvergenz im laufenden Betrieb dadurch verbessert,
dass sogenannte Soft-Entscheidungen im Ruickfihrzweig verwendet werden. Schwierigkeiten
bereitet die Sicherstellung der Stabilitét des adaptiven Entzerrers zur Gewinnung der Startkoef-
fizienten. HierfUr werden zwel Verfahren vorgeschlagen die zu einer vergleichbaren Perfor-
mance fuhren, die sich aber etwain der Implementierungskomplexitét unterscheiden. Die Wahl
des geeigneten Verfahrens kann somit abhéngig von der Einsatzumgebung erfolgen.

Fir verschiedene Telekommunikationsstandards wird dariiberhinaus die Zulassung verschiede-
ner eng verwandter Modulationsverfahren diskutiert, wobei die Detektion des verwendeten
Verfahrensim Empfanger erfolgen soll. Wiein der Arbeit gezeigt wird, kann dies bei Verwen-
dung der beschriebenen Algorithmen ohne gréfReren M ehraufwand erfolgen. Anhand von Simu-
lationen wird darlberhinaus gezeigt, dass ein referenzdatenfreier Systemstart bel Verwendung
der beschriebenen Algorithmen auch bei noch nicht erfolgter Synchronisation erfolgen kann.

Abschlief3end wird die Implementierung der betrachteten Algorithmen diskutiert. Lag hierbel
das Ziel in der Vergangenheit fast ausschliefdlich auf der Erzielung hoher Schaltgeschwindig-
keiten und Integrationsdichten, so gewinnt in letzter Zeit die Minimierung der Verlustleistung
wachsende Prioritét, etwa um auf kostenintensive Kihlmaf3nahmen verzichten zu kdnnen. In
der Arbeit werden fir verschiedene Entwurfsebenen anwendbare Verfahren diskutiert, die zu
einer aufwands- und verlustlei stungsarmen Realisierung beitragen.
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Ver zeichnis haufig verwendeter Symbole

K oeffizientenvektor des AR Antells des | IR Entzerrers
Ubertragungsfunktion des AR Anteils des | IR Entzerrers
Anzahl an Bits zur Quantisierung

Bandbreite

MA Anteil des|IR Entzerrers (Vektor der Lange w der Polyphasen)

Vektor der Lange w des | -ten Koeffizienten von B

Vektor der Lange w des n-ten Kanalkoeffizienten

Koeffizient p von c(n)
Kanalfaltungsmatrix der Grofle (Nwx N + N —1)
Ubertragungsfunktion des Kanals (Vektor bestehend aus w Polyphasen)

Ubertragungsfunktion des Kanals nach Rauschdekorrelation
K oeffizientenvektor des Riickkoppelfilters des DFE
Ganzzahliger Antell der Verzégerung
Ubertragungsfunktion des Rickkoppelfilters des DFE

Fehlersignal, bzw. Innovation bel einem Prediktionsfilter

A priori Fehler, der sich bel Verwendung der noch nicht nachgestellten Koeffi-

zientengewichte des Entzerrers ergibt

Quadratischer Restfehler bel der Approximation der K oeffizienten der Farrow-

Struktur

A posteriori Fehler, der sich bei Verwendung der bereits nachgestellten Koeffi-

zientengewichte des Entzerrers ergibt
Fehler des Abtastzeitpunktes

V ektor bestehend aus Eins an Position & eine Eins und Null sonst

Einheitsmatrix

Matrix, bestehend aus einer Einheitsmatrix beginnend an Position {d, 1} und

Null sonst
K oeffizientenvektor eines Transversalentzerrers, bzw. des FFF eines DFE

Mittenfrequenz

Verarbeitungsfrequenz am Empfénger
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Verzeichnis haufig verwendeter Symbole

Nyquistfrequenz
Geregelte Abtastfrequenz des Senders
Symbolrate (Baudrate)

Ubertragungsfunktion des Vorwértsentzerrers
Vektor des k-ten Koeffizienten des SRC Filtersin Standard Farrow-Struktur

Vektor des k-ten Koeffizienten des SRC Filtersin symmetrischer Farrow-Struk-
tur

K oeffizientenmatrix des SRC Filtersin Farrow-Struktur
K oeffizientenmatrix des SRC Filtersin symmetrischer Farrow-Struktur

Diskrete Impulsantwort des quantisierten SRC Filters
Impulsantwort des idealen Interpolators

Impulsantwort des analogen Filters zur Abtastratenumsetzung im hybriden Mo-
dell

Quantisierte Impulsantwort des SRC Filters nach Faltung mit ZOH, bzw. FOH
Impulsantwort eines ZOH-, bzw. FOH-Gliedes

Filter zur Abtastratenumsetzung

Ubertragungsfunktion des analogen Filters zur Abtastratenumsetzung im hybri-
den Modell

Ubertragungsfunktion des quantisierten SRC Filters nach Faltung mit ZOH,
bzw. FOH

Ubertragungsfunktion des idealen Interpolators

Ubertragungsfunktion eines ZOH-, bzw. FOH-Gliedes

Imaginare Zahl j = /-1

Anzahl der verschiedenen Zweige einer Farrow-Struktur Implementierung

K ostenfunktion des LM S Algorithmus

Kostenfunktion des Tap-L eakage LMS Algorithmus

Ganzzahliger Index (verwendet fir Uberabgetastete Signale)

K oeffizientenvektor desrein rekursiven Filtersin Lattice Filter Implementierung

Polynomischer Grad

Diskreter Zeitindex der digitalen Verarbeitung nach Abtastratenumsetzung,
bzw. allgemeiner ganzzahliger Index

Gedachtnislange des rekursiven LMS Algorithmus
Vektor mit Potenzen von u (siehe (3.47))
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Vektor mit Potenzen von (2u —1) (siehe (3.63))
Diskreter Zeitindex der ungeregelten Abtastung, bzw. allgemeiner Index
Basispunktindex der digitalen Interpolation

Grad des AR-Filters, bzw. des Rickkoppelentzerrers

Anzahl der Signalraumpunkte bei PAM, bzw. QAM

Ganzzahliger Index (verwendet fir im Symboltakt abgetastete Signale)
Rauschsignal

Vektor der Lange w, der die Rauschsignale innerhalb eines Symbolintervalls zu-
sammenfasst

Konvergenzzeit as Anzahl der Adaptionsschritte, bis die Leistung des transien-
ten Fehlers unter der des Fehlers im eingeschwungenen Zustand sinkt

Grad des Filters zur Abtastratenumsetzung
Lé&nge des MA-Filters, bzw. des Vorwértsentzerrers

Kanallange des diskreten Ubertragungskanals

Spektrum des additiven Rauschens

Parameter zur Definition der Dispersionskonstante, Ublicherweise gilt p = 2
Wahrscheinlichkeitsdichtefunktion des Fehlers des Abtastzeitpunktes
Empfangene Nutzsignalleistung

Parameter der verallgemeinerten CM Kostenfunktion, tblicherweisegilt q = 2
Empfangssignal

Vektor der Lénge w, der die Empfangssignale innerhalb eines Symbolintervalls
zusammenfasst

AKF des analogen Eingangssignals am Empfénger nach analoger Filterung
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komponenten)
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Eingangssignal am Empfanger, das im hybriden Modell zuriick in den analogen
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Intersymbol position bei Standard Farrow-Struktur (0<u < 1), FD
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1 Einleitung

Nur wenige Jahre nach der Entwicklung des ersten planar integrierten Transistors machte Gor-
don Moore die berihmt gewordene Entdeckung, dass die Anzahl der auf einem integrierten
Schaltkreis implementierbaren Transistoren mit der Zeit exponentiell steigt [123]. Seine Vor-
raussage, dass sich dieser Anstieg mit der selben Geschwindigkeit fortsetzen wird, hat sich bis
heute bewahrheitet und eswird davon ausgegangen, dass sie noch mindestens bis zum Endedie-
ser Dekade ihre Gultigkeit behalten wird [124]. Eine &hnliche Beobachtung wurde etwa von
Hossein Eslambolchi beziiglich der kommerziell verfiigbaren Ubertragungsraten in der Tele-
kommunikation gemacht. Interessanterweise stimmt diese Steigerungsrate mit der des Moor-
schen Gesetztes Uberein: Eine Verdoppelung tritt alle 18 Monate auf [27]. Auch hier wird davon
ausgegangen, dass diese Steigerungsrate in den nachsten Jahren beibehalten werden kann. Im
Gegensatz zum Moorschen Gesetz der Mikroelektronik kann eine Grenze der Entwicklung -
bei einer gegebenen nutzbaren Bandbreite und dem zugrundeliegenden Signal-Stor-Abstand -
durch die von Shannon gefundene Kanalkapazitét hier allerdings exakt angegeben werden. Zu-
sammen mit der zunehmenden Vernetzung der einzelnen Rechner im Internet stellt die Steige-
rung der individuell zur Verfigung gestellten Datenraten eine wichtige Voraussetzung zum
fortschreitenden Wandel von der Industrie- zur sogenannten I nformationsgesell schaft dar.

Das Internet lasst sich grob in ein sogenanntes Kernnetz und den Teilnehmeranschlussbereich
unterteilen. Hierbei ist das Kernnetz mittlerwelle bereits sehr gut ausgebaut. Hier kommen in-
zwischen fast ausschliefdlich Glasfaserkabel zum Einsatz, deren erreichbare Ubertragungsraten
derzeit im Bereich von 40 GBit/s liegen. Durch den Verwendung von Multiplexverfahren, die
auf der Verwendung unterschiedlicher Wellenlangen und Pol arisationswinkel beruhen, wurden
unter Laborbedingungen jedoch auch schon weit grof3ere Datenraten im Bereich mehrerer
TBit/serreicht [20]. Im Teilnehmeranschlussbereich hingegen ist der Einsatz von Glasfaserka
beln iblicherwei se mit zu hohen K osten verbunden, so dass hier meist auf andere Ubertragungs-
medien zuriickgegriffen wird, deren Eigenschaften die insgesamt erzielbaren Datenraten
bestimmen. Die wesentlichen konkurrierenden Verfahren fiir die Uberbriickung der sogenann-
ten ,letzten Meile*, sowie deren wichtigste Vor- und Nachteile sind [20], [37]:

XDSL — Hierbei bedeutet DSL Digital Subscriber Line und das ,x* bezeichnet die jeweilige
Technologie. So steht etwa ,,A* fur Asymmetric, ,,S* fur Symmetric, ,H* fur High Speed und
» V* fur Very High Speed. Die dlteste kommerziell genutzte DSL Technologieist das Integrated
Service Digital Network (ISDN). Bei der DSL Technologie wird das Telefonkabel zur Ubertra-
gung breitbandiger Dienste verwendet. Vorteile sind die bereits bestehende Infrastruktur und
die Eigenschaft, dass jeder Teillnehmer mit einem physikalisch eigenen Kabel mit der Vermitt-
lungsstelle verbunden ist, wodurch zum einen die individuelle Datenrate weitgehend garantiert
werden kann und andererseits die Abhdrsicherheit relativ hoch ist. Nachteilig ist, dass DSL
nicht auf jeder Leitung einsetzbar ist, etwa wenn deren Lange zu grof3ist oder wenn Spulen in
der Leitung integriert sind. Ein Problem das durch die voranschreitende Verbreitung verschie-
denartiger xDSL Systeme wachsende Bedeutung gewinnt, ist das Ubersprechen von xDSL-Si-
gnalen auf benachbarten Leitungen.

Kabel (Cable TV, CATV) — Hier wird das zur Ubertragung des Fernsehsignal's eingesetzte
Koaxialkabel zur Ubertragung breitbandiger Dienste verwendet. Hauptvorteil ist die im priva-
ten Bereich bestehende Infrastruktur, Hauptnachteil die Tatsache, dass essich bel dem Fernseh-
kabel um ein von mehreren Teilnehmern gemeinsam genutztes Medium handelt, so dass die
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dem einzelnen Nutzer zur Verfligung gestellte Bandbreite von der Anzahl aktiver Nutzer ab-
hangt. Insgesamt sind mit dieser Technologie derzeit Summendatenraten von etwa 50 MBit/s
erreichbar [20].

Power Line— Diese Technologie verwendet das Stromnetz zur Nachrichtenbertragung. Hier
liegt der Hauptvorteil ebenfallsin der bestehenden Infrastruktur. Nachteilig ist wie beim Kabel,
dass eine Leitung von mehreren Benutzern geteilt werden muss. Zudem sind die Eigenschaften
des Stromnetzes fuir eine breitbandige Datentibertragung ziemlich ungtinstig, so dass mit dieser
Technologie nur relativ geringe Summendatenraten von wenigen MBit/serreichbar sind. Besser
ist diese Technologie hingegen fur die Vernetzung innerhalb eines Hauses geeignet [37].

WirelessLocal Loop — Vielversprechend erweist sich die Verwendung funkbasierter Verfah-
ren im Teilnehmeranschlussbereich. Hier sind bidirektionale Datenraten von derzeit 155 MBit/s
erreichbar. Als problematisch erweisen sich etwa die Kosten fir den Aufbau eines flachendek-
kenden Netzes, sowie die prinzipielle Begrenztheit der verfligbaren Frequenzbereiche. Es ist
davon auszugehen, dass diese Technik in absehbarer Zukunft fast ausschliefdlich im kommerzi-
ellen Bereich eingesetzt werden wird [20].

Satellitengestiitzte Verfahren — Satellitengestiitzte Verfahren besitzen den grof3en Nachteil,
dass bedingt durch die grof3e Entfernung zwischen Sender und Empfanger, eine breitbandige
Ubertragung nur dann moglich ist, wenn eine direkte Sichtverbindung besteht. Als am vielver-
sprechendsten erscheinen hier Losungen die auf im sogenannten Low Earth Orbit (LEO) statio-
nierten Satelliten basieren. Derartige Satelliten bewegen sich jedoch relativ zur Erdoberfléche
ziemlich schnell, so dass sich Zeitabschnitte guter Ubertragungsqualitdt mit Abschnitten
schlechterer Qualitéat abwechseln. Hauptproblem ist jedoch der kostenintensive Ausbau des er-
forderlichen Satellitennetzes, so dass derzeit nicht davon ausgegangen wird, dass dieses Ver-
fahren in absehbarer Zeit einen breiten Einsatz finden wird [37].

Insgesamt stellt eine der vielversprechendsten Realisierungsmoglichkeiten eines breitbandigen
Teilnehmeranschlusses die xDSL Technologie dar. Diese Technologie und insbesondere deren
derzeit hochbitratigste Variante, das sogenannte VDSL, stellt die Grundlage dieser Arbeit dar.
Im folgenden Kapitel wird ein kurzer Uberblick tiber die verschiedenen xDSL Technologien
mit Schwerpunkt VDSL gegeben. Kapitel 1.2 gibt anschliefend eine Ubersicht tiber den Rest
der Arbeit.

1.1 Uberblick zur xDSL Technologie

Wie bereits beschrieben, besteht der Hauptvorteil der xDSL Technologie in der bereits weitge-
hend vorhandenen Infrastruktur sowiein der Tatsache, dass jeder Teilnehmer durch ein eigenes
physikalisches Kabel mit der Vermittlungsstelle verbunden ist. Als weiterer Vorteil erweist
sich, dass bereits verschiedene DSL Verfahren standardisiert sind und sich im Einsatz befinden,
so dass diese Technol ogien einen gewissen ,, Startvorteil” gegentiber den meisten konkurrieren-
den Verfahren besitzt.

Limitierend wirkt bei einer breitbandigen Ubertragung tiber das Telefonkabel einerseits die
Dampfung der Leitung und andererseits von benachbarten Kabel induziertes Nebensprechen.
Das Nebensprechen | asst sich unterteilen in Stérungen deren Quelle beziiglich des betrachteten
Empfangers am nahen, bzw. fernen Ende der Leitung liegen. Die entsprechenden Storer werden
dementsprechend als Near End Crosstalk (NEXT) und Far End Crosstalk (FEXT) bezeichnet.
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Bild 1.1: Exemplarischer Vergleich von L eitungsdampfung und Nebensprechdamp-
fung bei Ubertragung tber die Kupferdoppelader
Der Verlauf der Leitungs- und Nebensprechibertragungsfunktionen als Funktion der Frequenz

istin Bild 1.1 exemplarisch fur Leitungen verschiedener Lange und einem Durchmesser von 0,5
mm gezeigt. Zu beachten ist, dass sowohl die Frequenz, als auch die unterschiedlichen Damp-
fungen im logarithmischen Mal3stab aufgetragen sind. Man erkennt, dass sowohl Leitungs-, als
auch FEXT Dampfung mit der Lange ansteigen, wahrend die NEXT Déampfung nahezu unab-
hangig von der Leitungslange ist. Mit steigender Frequenz erhoht sich die Leitungsdampfung,
die NEXT Dampfung nimmt hingegen ab. Die FEXT Dampfung nimmt hier zunéchst ab, ab ei-
ner gewissen leitungsabhéngigen Frequenz allerdings wieder zu. Man kann aus Bild 1.1 fol-
gern, dass bei niedrigen Frequenzen die Leitungsdampfung limitierend fur die erzielbare
Ubertragungsrate wirkt, wahrend der Einfluss des Nebensprechens vergleichsweise gering
wiegt. Nachdem NEXT hier tolerierbar ist, ist esdaher hier sinnvoll, ein bandbreiteneffizientes
Gleichlageverfahren zu verwenden, bei dem in Upstream (US) und Downstream (DS) Richtung
im gleichen Frequenzband gesendet wird. Erforderlichist hierfr allerdingsdie Verwendung ei-
nes Echokompensators. Wichtige Systeme die in diesem Frequenzbereich eingesetzt werden
sind ISDN, sowie SDSL und SHDSL . Bei hdheren Frequenzbereichen werden die NEXT Storer
derartig dominant, dass es vorteilhaft erscheint, auf Getrenntlageverfahren auszuweichen. Hier
werden etwa ADSL und VDSL betrieben, die beide ein Frequenzgetrenntlageverfahren verwen-
den. Ein Uberblick tiber die genannten xDSL Technologien ist in Tabelle 1.1 gegeben.

DSL System MOd‘;{,ﬂZ‘Z‘S" er- Datenrate (Bit'S Bandbreite (Hz)
DS us
ISDN (IDSL) || 2B1Q, 4B3T 160k 160k 0-80 (120) k
SDSL 2B10, PAM 768 K 768 K 20 - 400 k
SHDSL PAM 160k-232M | 160k - 2.32M | 20- 400k
ADSL DMT 32Kk-12M | 32k-1M | 20- 1100k
VDSL DMT, QAM, CAP | 13-52M 15M-23M | 300k-30M

Tabelle1.1: Vergleich der wichtigsten xDSL Techniken
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In dieser Arbeit wird exemplarisch einzeltréagerbasiertes VDSL betrachtet. Die beschriebenen
Verfahren sind allerdings nicht auf dieses System beschrénkt. Eine Ubersicht zu Einzeltrager
VDSL findet sich etwain [131].

Im Laufe der Entstehung dieser Arbeit war die Standardisierung von VDSL noch im Gange. In-
zwischen wurde in Nordamerika als Modulationsverfahren Discrete Multitone (DMT) festge-
setzt, das zustandige européische Standardisierungsinstitut (European Telecommunications
Sandards Institute, ETSI) hat jedoch auch QAM zugelassen. Fur zukinftige Verfahren ist je-
doch nur noch DMT vorgesehen [175]. Insgesamt ist jedoch davon auszugehen, dass sorgféltig
entwickelte Einzeltrager und Multitrager VDSL Systemeim Wesentlichen vergleichbare Uber-
tragungsraten und Reichweiten aufweisen [69], [70]. Im Rahmen der Standardisierung wurden
von Verfechtern beider Verfahren eine Reihe von Argumenten fiir die Uberlegenheit des jewei-
lig favorisierten Verfahrens angebracht. Fir die Verwendung einzeltragerbasierter Verfahren
spricht etwa, dass sie mit weniger Aufwand realisierbar, besser erprobt, sowie verlustleistungs-
armer implementierbar sind [70]. Eine verlustleistungsarme Implementierung ist gerade bei
VDSL erstrebenswert, da hier etwa bei der sogenannten Fiber to the Cabinet (FTTC) Anwen-
dung der Transceiver am sogenannten Netzwert-Ende in einem kleinen Schrank installiert wird,
der sich durch limitierte L eistungskapazitét und Grofie auszeichnet [173]. In dieser Arbeit wird
daher besonderer Wert auf die Implementierungskomplexitét und insbesondere auf die Verlust-
leistung gelegt. Weitere wichtige Zielsetzungen bel der Entwicklung moderner Telekommuni-
kationssysteme sind eine moglichst hohe Flexibilitdt in der Bandbelegung, sowie eine
maoglichst einfache Prozedur beim Systemstart.

Ein wichtiger Grundsatz zur Verringerung der Implementierungskomplexitét und der Herstel-
lungskosten besteht in der mdglichst weitgehenden digitalen Realisierung der Funktionalitét.
Ein entscheidender Schritt hierfir ist die rein digitale Gestaltung eines Systems zur Abtastra-
tenumsetzung, das es erlaubt, den A/D Wandler ungesteuert zu betreiben. Dies ermdglicht bei
einem Einzeltréagersystem einerseits die freie Wahlbarkeit der Symbolrate und somit der Band-
belegung und der Ubertragungsgeschwindigkeit und andererseits die rein digitale Realisierung
der Taktregelung.

Zur Vereinfachung des Systemstarts bieten sich Verfahren an, die eine Adaption des Empféan-
gers auf den verwendeten Kanal ohne die Verwendung von Trainingssymbolen, also referenz-
datenfrei, durchfihren konnen. Neben einer starken V erei nfachung der sogenannten Handshake
Prozedur beim Systemstart ermoglichen derartige Verfahren bei einer Aufteilung des Kanals
unter verschiedenen Teilnehmern - wie es auch bei VDSL vorgesehen ist - eine Erhéhung der
Datenrate. Die Durchfiihrung eines referenzdatenfreien Systemstarts, bel unbekanntem Kanal,
sowie nicht geregeltem Abtasttakt und unter Umstanden unbekanntem Modulationsverfahren,
ist das Hauptziel der vorliegenden Arbeit. Besonderes Augenmerk wird hierbel auf die in der
Literatur bisher nur spérlich betrachtete Signalverarbeitung im Bandpassbereich gelegt, deren
Verwendung sich in vielen Einsatzgebieten als vorteilhaft erweist.

1.2 Struktur und Einordnung der Arbeit

Die vorliegende Arbeit ist folgendermal3en aufgebaut: Zunéchst werden in Kapitel 2 Grundla-
gen der einzeltragerbasi erten drahtgebundenen Kommunikation aufgezeigt. Hier wird ein Uber-
blick Uber den Sender, die Leitungseigenschaften, sowie Uber die Arbeitsweise eines fur das
betrachtete Anwendungsgebiet typischen Empfangers gegeben. Anschlief3end wird dasin die-
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ser Arbeit verwendete Kanalmodell erklart.

In Kapitel 3 wird auf digitale Abtastratenumsetzung eingegangen. Hierbei werden besonders
zwei Techniken unterschieden, die spektrale Nullstellen entweder bei Vielfachen der Eingangs-
bzw. der Ausgangsfrequenz erzeugen konnen. Ein exemplarischer Implementierungsvergleich
zeigt, dass unter gewissen Umstanden durch Signalverarbeitung im Bandpassberei ch aufwands-
armere Empfanger realisierbar sind, als bei einer Basisbandverarbeitung. Hierbel sind Techni-
ken zur Abtastratenumsetzung von Signalen im Bandpassbereich bisher in der Literatur kaum
beschrieben. Im Anschluss werden verschiedene Methoden zum Entwurf von Filtern zur Abt-
astratenumsetzung beschrieben. Hier wird gezeigt, wie sich fir eine Signalverarbeitung im
Bandpassbereich erforderliche Filter berechnen lassen. Die verschiedenen Filter lassen sich
vorteilhaft in einer polynomischen Approximation implementieren. Entwurfsmethoden zur Ge-
nerierung von Koeffizientenséatzen dieser speziellen Strukturen werden ebenfalls angegeben.
Anschlieflend werden die verschiedenen Entwurfmethoden sowohl anhand der Filterfunktio-
nen, als auch anhand von Zeitbereichssimul ationen verglichen.

Anschlief3end wird in Kapitel 4 - Kapitel 6 auf Entzerrung eingegangen. Zunachst werden in
Kapitel 4 optimal e Koeffizientensétze linearer und entscheidungsriickgekoppelter Entzerrer fur
praktisch realisierbare Filterstrukturen sowie fir den Grenzfall unbeschrankter Entzerrerlangen
berechnet. Besonderes Augenmerk wird hierbel auf den Einfluss von farbigem Rauschen ge-
legt, das bei drahtgebundener Kommunikation, etwa durch Nebensprechstorungen, fast immer
vorhanden ist.

In Kapitel 5 werden anschlieffend adaptive Verfahren zur Approximation der optimalen K oef-
fizientensétze im realen Betrieb aufgezeigt. Bel den betrachteten Anwendungsfallen erweisen
sich hierbel relativ aufwandsarme Algorithmen als ausreichend, insbesondere bei Implementie-
rung mit einer adaptiven Schrittweite zur Adaption. In Kapitel 5 werden derartige Algorithmen
sowohl fur transversale, fur entschel dungsriickgekoppelte a's auch fir rekursive Entzerrer auf-
gezeigt. Hierbei muss bei der Adaption rekursiver Entzerrer darauf geachtet werden, dass das
Systemverhalten stabil bleibt.

Diein Kapitel 5 gezeigten Verfahren funktionieren dann sehr gut, wenn der Entzerrer bereits so
nahe an der optimalen Lésung ist, dass zur weiteren Adaption entscheidungsgestiitzte Verfah-
ren eingesetzt werden kdnnen. In Kapitel 6 werden daher Algorithmen gezeigt die es erlauben,
den Entzerrer am Start der Adaption, ohne die Verwendung von Trainingssymbolen, in einen
derartigen Zustand zu Uberfihren. Auch hierfir erweisen sich fur die betrachteten Anwen-
dungsfalle aufwandsarm implementierbare Algorithmen als ausreichend. Der am weitesten ver-
breitete derartige Algorithmus ist der sogenannte Constant Modulus Algorithmus (CMA). Er
wird in Kapitel 6 zunéchst detailliert beschrieben. Die Adaption transversaler Entzerrer anhand
desCMA erweist sich alsrelativ problemlos. Bedingt durch Fehlentscheidung, die zu fehlerhaf -
ter Konvergenz des verwendeten Algorithmus fihren kdnnen, treten bei der blinden Adaption
entscheidungsriickgekoppelter Entzerrer jedoch zusétzliche Probleme auf. Hierfur wird vorge-
schlagen, zunéachst anhand eines rekursiven Algorithmus Startkoeffizienten zu generieren und
die Adaption ausgehend von dieser Startlésung durch die Verwendung sogenannter softer Ent-
scheidungen zu unterstiitzen. Zur Generierung von Startkoeffizienten werden zwei Techniken
verglichen. Die erste basiert auf einer Dekorrelation des Empfangssignal's, wahrend die zweite
einen rekursiven Filter anhand des CMA adaptiert. In dieser Arbeit werden fir das erste Ver-
fahren erforderliche Modifikationen zur Adaption eines Bandpassentzerrers beschrieben. Bei
der zweiten betrachteten M ethode sind derartige M odifikationen nicht erforderlich, jedoch kann
hier die Stabilitét des Systems nicht bewiesen werden, so dass eine Implementierung in Lattice
Filter Struktur vorgeschlagen wird, die eine einfache Beobachtung der Stabilitdtseigenschaften
erlaubt. Desweiteren wird eine Technik zur Entscheidung des verwendeten M odul ationsverfah-
rens vorgeschlagen. Kapitel 6 wird schlief3lich durch die Présentation von Simul ationsergebnis-
sen abgeschlossen. Hierbei werden auch Ergebnisse von Simulationen des kompletten
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Systemstarts gezeigt, bei denen zusétzlich zur blinden Entzerrung auch Synchronisation und
Abtastratenumsetzung simuliert werden.

V erschiedene Methoden zur verlustleistungsarmen Implementierung werden schliefdlich in Ka-
pitel 7 aufgezeigt. Behandelt werden hier die algorithmische, die Hardware- und die VLS| Ebe-
ne. Insbesondere wird auf Vereinfachungen der Algorithmen eingegangen, die sich durch
Quantisierung der Eingangsdaten ergeben. Hierbei erweist sich bei manchen der Algorithmen
die zusétzliche Addition eines Rauschterms als sinnvoll, der statistische Eigenschaften der
guantisierten Signale zu erhalten hilft.

Abgeschlossen wird die vorliegende Arbeit in Kapitel 8 durch eine Diskussion und einen Aus-
blick.



2 DatenUbertragung bel leitungsgebunde-
ner Kommunikation

In diesem Kapitel werden Grundlagen der leitungsgebundenen Ubertragung behandelt. Grund-
sétzlich wird bei einer Nachrichtenibertragung zunachst das Sendesignal durch Modulation
spektral geformt und auf einen Kanal gegeben. Als Ubertragungskanal wird in der vorliegenden
Arbeit zumeist eine Kupferdoppelader angenommen. Bedingt durch die nichtidealen Eigen-
schaften des Kanalstreten Verzerrungen des Sendesignals auf, zudem wird additives Rauschen
eingekoppelt. An der Empfangerseite missen daher verschiedene Malinahmen zur Dekodie-
rung des Signals ergriffen werden.

Zunéchst werden die im Rahmen dieser Arbeit betrachteten Modulationsverfahren in Kapitel
2.1 kurz betrachtet. Auf den Ubertragungskanal wird anschlief}end in Kapitel 2.2 eingegangen.
Wichtige Teilsysteme eines Empfangers, der zur Dekodierung eines Einzeltrager-modulierten
Signals tiblicherweise V erwendung findet, werden in Kapitel 2.3 behandelt. Abschlief3end wird
in Kapitel 2.4 das in dieser Arbeit verwendete Systemmodell vorgestellt, wobel besonders auf
die Darstellung eines Uberabgetasteten linearen Entzerrers Wert gelegt wird.

2.1 Modulationsverfahren

Zur Ubertragung digitaler Daten werden diese Daten allgemein zunachst mit Hilfe eines Kodie-
rers entsprechenden Signal punkten zugeordnet und diese anschlief3end durch Modulation einer
Zeitfunktion zugeordnet. Hierbei ist die Art der Kodierung weitgehend durch die Modulations-
art bestimmt.

Die zur Ubertragung erforderliche Bandbreite B ergibt sich aus der Nyquist Bedingung im Fre-
quenzbereich zu

B = fr, (2.1)

wobei f; die Symbolrate darstellt. Hierbei besagt die Nyquistbedingung im Frequenzbereich,
dass das Spektrum der mit f abgetasteten Impul santwort des Ubertragungssystems die Form
const - exp(—j2nfty) haben muss, wobei t, einebeliebige Verzogerung darstellt. Ist, wie all-
gemein Ublich, das Sendespektrum auf den Bereich f < f beschrankt, folgt daraus die be-
kannte Bedingung, dass der Betragsgang der System-Impulsantwort symmetrischzu f /2 sein
muss. Nachdem der Ubertragungskanal normal erwei se unbekannt ist, wendet man diese Bedin-
gung meist auf die gemeinsame Impulsantwort von Sende- und Empfangsfilter an. In der Praxis
verwendet man héufig sogenannte Wurzel Nyquist Roll-Off (Square Root Raised Cosine,
SRRC) Filter, deren idesle gemeinsame Ubertragungsfunktion im  Bereich
(1-r)fy/2<f<(1-r)f;/2 durch eine Cosinus-formig abfallende Flanke gekennzei chnet
ist. Der Parameter r stellt hierbei den sogenannten Roll-off Faktor dar. Dieser legt fest, wiewelit
das Spektrum Uber die halbe Symbolrate hinausragt. Ein eng damit verwandter Parameter eines
realen Sendefiltersist die sogenannte Excess Bandbreite, die festlegt, bel welcher Frequenz der
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Bild 2.1: Blockschaltbild einer PAM Modulation

Betrag der Ubertragungsfunktion um 6 dB abgefallen ist. Dieser Parameter wird meist auf fr

normiert und in Prozent angegeben.

In dieser Arbeit werden im Wesentlichen drei verschiedene einzeltrégerbasierte lineare M odu-
lationsverfahren behandelt, namentlich Puls Amplituden Modulation (PAM), Quadrature Am-
plituden Modulation (QAM) und Carrierless Amplitude/Phase (CAP) Modulation.

Zunéchst wird diein Bild 2.1 dargestellte PAM betrachtet. Hier wird ausjeweils Id(M) Bit des
Sendedatenvektors ein reellwertiges Symbol x(n) geformt. Hierbei kann x(n) M verschiedene
Amplitudenwerte annehmen. Allgemein bezeichnet M die Anzahl an Punkten der Signalraum-
konstellation. Die abgetastete Symbolfolge wird mit einem Tiefpassfilter g(t) gefaltet, so dass
das Sendesignal spp), (1) entsteht.

Bei der in Bild 2.2 gezeigten QAM wird aus M Bit ein komplexwertiges Symbol mit Realtell
x!(n) und Imaginarteil x2(n) gebildet, wobei - unter der Annahme dass M eine Quadratzahl
ist - beide Anteile /M diskrete Amplitudenwerte annehmen kdnnen. Hierbei steht , I, bzw. , Q°

fUr Inphase, bzw. Quadrature. Beide Anteile werden nach Abtastung mit einem Tiefpass g(t)

gefiltert, mit dem Trager cos(wgt) , bzw. —sin(wyt) multipliziert und schliefdlich addiert:

Soam (D) = cos(wgt) Y X! (n)g(t —nT)—sin(wyt) Y xR(n)g(t—nT) (2.2)
n n

Hierbel bezeichnet w, = 2nf, die Tragerkreisfrequenz, wobei f, die Tragerfrequenz dar-
stellt.

Diein Bild 2.2 gezeigte Struktur zur QAM Signaformung erfordert bei einer digitalen Reali-
sierung Multiplikationen im Abtasttakt. Sie lasst sich in eine aquivalente Struktur Gberfihren,
bei der erforderliche Multiplikationen lediglich im Symboltakt durchgefiihrt werden muissen.
Zu diesem Zweck wird (2.2), unter Einfihrung des komplexen Sendesymbols
x(k) = xI(k) + jxR(k) , komplex angesetzt und folgendermalRen umgeformt:

Soam(D) = %{ej%thm)g(t—nT)} = %{yx(n)ej%”)(g(t—nT)ej“)O“‘”TB}.(za)
n n

Der erste Term des Ausdrucks auf der rechten Seite entspricht hierbei einer komplexen Drehung
Sendedaten

cos(mqt)
¢ X' () t »é
> g(t) X Soau (D
K odierer Q
X*(n) i
> () >(?
—sin(ogt)

Bild 2.2: Blockschaltbild einer QAM Modulation

M Bit S/P
Wandler
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Bild 2.3: Blockschaltbild einer (a) Bandpass QAM und (b) CAP Modulation
in komplexer Dar stellung (ohne S/P Wandlung und K odier ung)

der Sendesymbole, was einer reinen Umkodierung entspricht. Der zweite Term entspricht der
Faltung mit einem Bandpassfilter. Die Umkodierung der Sendesymbole ist in (2.3) lediglich
vorhanden, um weiterhin ein QAM Signal zu erzeugen. Im Empfanger muss diese Drehung der
Symbole wieder riickgangig gemacht werden. Da dieser V organg keinen wesentlichen Einfluss
auf das Systemverhalten hat, kann er auch weggelassen werden, wodurch man die CAP Modu-
lation erhélt. Diese zeigt ein nahezu identisches Systemverhalten, ist aber nur in Spezialfallen
genau identisch zur QAM. Zusammengefasst ist die CAP Signalformung gegeben durch

SCAp<t>=9?{ZX(n><g<t—nT)e""’O‘t‘”TB} (2.4)
n

In Bild 2.3 sind die Blockschaltbilder von QAM und CAP Modulation in komplexer Darstel-
lung gezeigt.

In der Praxis ist meist eine maximale Bitfehlerrate (Bit Error Rate, BER) vorgegeben, deren
Einhaltung am Empfanger garantiert werden muss. Bel gegebener Bandbreite kann man aus
dem Signal-Stérabstand (Sgnal To Noise Ratio, SNR) am Empfangereingang die maximale
Stufenzahl M ,, bestimmen, die ein Einhalten der BER garantiert. Somit ist die erzielbare Bit-
rate fg;; zu

fgi = fr-1d(M ) (2.5)

gegeben. Der Zusammenhang zwischen BER und SNR fur die beschriebenen Modulationsver-
fahren, unter der vereinfachenden Annahme dass ein Symbolfehler genau einem Bitfehler ent-
spricht, findet sich etwain [133].

2.2 Eigenschaften des Ubertragungska-
nals

In diesem Abschnitt soll kurz auf Eigenschaften des physikalischen Ubertragungskanals, sowie
der in einem realen System vorhandenen analogen Komponenten eingegangen werden. Diein
Kapitel 2.1 dargestellte Modulation wird in der Praxismeist rein digital realisiert. Anschlief3end
wird das Signal D/A gewandelt und zumeist noch auf analoge Sendefilter gegeben, die ein
schnelles Abklingen des Sendesignals in Frequenzbereichen auRerhalb des Ubertragungsban-
des garantieren. Als weitere analoge Komponente ist speziell bei Gleichlageverfahren noch ein
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sogenanntes Hybrid erforderlich, das Sende- und Empfangssignal trennt. Anschlief3end wird
das el ektrische Sendesignal durch einen sogenannten Line Driver verstérkt und auf die Leitung
gegeben. Bedingt durch die nichtidealen Eigenschaften der Kupferdoppelader werden hier Si-
gnalverzerrungen hervorgerufen. Auf3erdem kdnnen in der Leitung nicht abgeschlossene Stich-
leitungen (sogenannte Bridged Taps) vorhanden sein, die die Ubertragung erschweren. Speziell
in langen Leitungen finden sich teilweise auch Spulen, die eine Ubertragung bei hoheren Fre-
guenzbereichen verhindern konnen. Einzelheiten zur Modellierung der elektrischen Eigen-
schaften einer Kupferdoppelader finden sich etwa in [26] und [161]. Hier sind auch die
wichtigsten analogen Komponenten, wie etwa das Hybrid, sowie analoge Filter ausfthrlich be-
schrieben.

Wie bereitsin Kapitel 1 dargestellt, kbnnen zudem aus benachbarten Kabeln Signale Uberspre-
chen. Zudem kann durch weitere Stérer, wie etwa Amateurfunk- oder Impulsstorer, hervorge-
rufenes Rauschen eingekoppelt werden. Eine Beschreibung der Rauschumgebung von xDSL
Systemen findet sich etwain [114].

Am Empfanger wird das Signal meist analog gefiltert und vorverstérkt. Das Differenzsignal der
beiden Adern wird schlieffdlich A/D gewandelt. Es gibt auch Bestrebungen, neben dem Diffe-
renzsignal auch die Spannung des Empfangssignals gegentiber der Erde zu verwenden, dasich
daraus Ruckschliisse auf das Rauschen treffen lassen. Betrachtungen dazu finden sich in [115],
werden aber im Rahmen dieser Arbeit nicht verfolgt.

2.3 Wichtige Teilsysteme desdigitalen
Empfangers

Auf der Empfangsseite wird schliefdlich versucht, aus dem Empfangssignal die Sendesymbol-
folge zurlickzugewinnen. Erschwert wird diese Aufgabe etwa durch Intersymbolinterferenzen
(1S1), die durch Verzerrungen des Sendesignals verursacht werden, sowie durch additives Rau-
schen. Zudem sind weder der genaue Abtasttakt, noch die genauen Abtastzeitpunkte genau be-
kannt und missen daher geschétzt werden.

Die Implementierung optimaler Empféngerstrukturen zur Rickgewinnung der Sendesymbol-
folge (siehe etwa [51], [133]), wie etwa der des Maximum Likelihood Sequence Estimators
(MLSE), erweist sich in der Praxis meist al's deutlich zu aufwéndig, weshalb man sich verein-
fachter Verfahren bedient. Das Standardverfahren besteht darin, durch Filterung des Eingangs-
signals zunéchst das Verhdltnis der Leistung des Nutzsignals zu der Leistung der Stérsignale zu
maximieren. Dieser Vorgang wird allgemein als Entzerrung bezeichnet. Das Verhéltnisvon Si-
gnalleistung zu der Summe der Leistungen von ISl und Rauschen am Ausgang des Entzerrers
wird als Sgnal to Interference plus Noise Ratio, SINR bezeichnet. Anschlief3end wird eine
Symbolentscheidung durchgefiihrt und die entschiedenen Werte werden dekodiert. Alternativ
kann der Dekodierer auch mit nicht entschiedenen Symbolen beaufschlagt werden. V orrausset-
zung zur korrekten Arbeitsweise des Entzerrersist, dass die Eingangswerte synchron zu einem
Vielfachen des Symboltaktes abgetastet sind, sowie bei einer Bandpass Modulation, wie etwa
QAM, dass die Tragerphase richtig geschatzt wird.

Eine M6glichkeit, Entzerrung und Kodierung zu kombinieren, stellt die sogenannte Turbo Ent-
zerrung dar, bei der auf sequentielle Art Information ausgetauscht wird, die bei Entzerrung,
bzw. Dekodierung gewonnenen wird (siehe etwa [168], [174]). Bei geeigneter Kodierung sind
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mit diesem V erfahren sehr geringe Bitfehlerraten erzielbar, bel fehlerkorrigierender Kodierung,
wie der im Teilnehmeranschlussbereich haufig eingesetzten Reed Solomon Kodierung ist der
erzielbare Gewinn hingegen relativ gering [127].

Ein ahnlicher Ansatz besteht auch zur Kombination von Synchronisation und Dekodierung.
Beide Verfahren sind jedoch mit hohem Implementierungsaufwand verbunden und erzeugen
zudem eine Systemverzogerung, die sich fir manche Anwendungen als kritisch erweist. Im
Rahmen dieser Arbeit werden derartige Ansétze daher nicht weiter verfolgt.

Im Folgenden sollen nun wichtige Teil systeme eines Empféngers, wie er zur leitungsgebunde-
nen Kommunikation im Tellnehmeranschlussbereich tblicherweise eingesetzt wird, beschrie-
ben werden. Hierbel beschrénkt sich diese Arbeit auf einzeltrdgerbasierte Systeme. Im
Einzelnen werden in Kapitel 2.3.1 kurz Grundlagen von Synchronisation und Abtastratenum-
setzung beschrieben, in Kapitel 2.3.2 werden Prinzipien der Tréagerphasenregelung und in Ka-
pitel 2.3.3 der Entzerrung kurz beschrieben. Auf Kodierung wird im Rahmen dieser Arbeit nicht
ndher eingegangen.

2.3.1 Synchronisation und Abtastratenumsetzung

Eine der wichtigsten und kritischsten Aufgaben eines digitalen Ubertragungssystems ist die
Synchronisierung von Sender und Empfanger [133]. Hierbel muss auf der Empfangsseite nicht
nur die richtige Abtastfrequenz bestimmt werden, sondern auch der Zeitpunkt innerhalb des
Symbolintervalls, bei dem der Abtastwert erzeugt wird. Dieser Zeitpunkt innerhalb des Sym-
bolintervalls wird als Taktphase bezeichnet. Ublicherweise werden Abtastzeitwerte mit einer
relativ hohen Frequenz erzeugt und anschlief3end zur Entzerrung auf ein Vielfaches w der Sym-
bolrate dezimiert. Der Faktor w entspricht hierbei dem Uberabtastfaktor. In modernen Empfan-
gern geschieht diese Dezimation meist rein digital. Die grofdte Herausforderung besteht hierbei
darin, moglichst wenig Rauschen in das Nutzsignalband zu falten. Dieswird genauer in Kapitel
3 betrachtet.

2.3.2 Tragerphasenregelung

Bei der Detektion eines QAM Signalsist neben der Taktphase auch die Tragerphase im Emp-
fanger zu bestimmen. Bel einem CAP modulierten Signal, das dem Namen nach tragerlos ist,
wird ebenfalls eine Tréagerphasenregelung erforderlich, falls der Abtasttakt digital geregelt
wird.

Alseinfache Methode zur Tragerphasenregelung bietet sich dasin [44] beschriebene Verfahren
an, bel dem versucht wird, die Phasendifferenz des Ein- und Ausgangssignals des Symbol ent-
scheiders zu minimieren. Insgesamt ist diese Technik einfach realisiserbar und gestattet eine
sehr schnelle und genaue Regelung.

2.3.3 Entzerrung

Nach erfolgter Synchronisation besteht die Hauptaufgabe darin, durch Filterung die Einhaltung
der Nyquistbedingung naherungsweise zu gewahrleisten, also die Signalleistung der Intersym-
bolinterferenzen zu minimieren. Hierbel mussjedoch darauf geachtet werden, dass nicht gleich-
zeitig die L eistung des additiven Rauschens zu sehr erhdht wird. Falls das Rauschsignal spektral
geformt ist, was in der Praxis etwa durch Verwendung eines Empfangsfilters fast immer gege-
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Bild 2.4: Modell eines Einkanal-Ubertragungssystems mit (iber abgetastetem Empfanger

ben ist, lassen sich vorhandene K orrel ationen dazu verwenden, die L eistung des additiven Rau-
schen zu minimieren. Das Optimum ist hierbei erreicht, wenn das Rauschen perfekt dekorreliert
wird, und somit am Entzerrerausgang weil3 ist. Auf Entzerrung wird genauer in Kapitel 4 - Ka-
pitel 6 eingegangen.

Prinzipiell kdnnen Synchronisation und Entzerrung durch ein gemeinsames adaptives Filter er-
folgen. Die Impulsantwort dieses Filters besteht dann aus der Faltungssumme der beiden Ein-
zelfilter. Vortell eines solchen Vorgehens ist, dass das Gesamtfilter so optimiert werden kann,
dass der mittlere quadratische Fehler (M SE) am Entscheider minimiert wird. Derartige Gesamt-
filter wurden bisjetzt allerdings fast ausschlief3dlich fir verzerrungsfreie Kand e berechnet [92],
[177]. Dartberhinaus sind bis jetzt keine Algorithmen bekannt, mit denen sich die K oeffizien-
ten eines derartigen kombinierten Filters adaptiv einstellen lassen [92], [93].

In manchen Einsatzgebieten kann es sich as sinnvoll erweisen, einen Entzerrer als Mixed Si-
gnal System zu implementieren, also Teilsysteme des Entzerrers analog und andere digital zu
realisieren [113]. In der Praxis verwendet man jedoch fast ausschliefdich rein digitale Imple-
mentierungen.

2.4 Systemmodell bei Uberabtastung des
Empfangsfilters

In diesem Abschnitt soll das Systemmodell hergel eitet werden, dasbei V erwendung eines tiber-
abgetasteten Empfangsfilters Anwendung findet. Speziell ist hier der lineare Entzerrer Uberab-
getastet.

Zunéchst soll dasin Bild 2.4 gezeigte Modell eines Kommunikationssystems mit einem einzel-
nen Ubertragungskanal betrachtet werden. Der Empfanger wird hier mit einer Rate w - fr ge
taktet, wobel der Faktor w beschreibt, wie hoch das Eingangssigna am Empfanger im
Vergleich zur Symbolrate f abgetastet wird. Im Fall von w = 1 spricht man von Verarbei-
tung im Symboltakt, der Entzerrer wird dann oft als Baud Spaced (BS) Equalizer (BSE) be-
zeichnet. FUr w> 1 betragt der zeitliche Abstand aufeinanderfolgender Eingangssignale ein
Bruchteil 1/w der Symboldauer, weshalb man in diesem Fall auch von einem Fractionally
Soaced (FS) Equalizer (FSE), bzw. von einem fraktionalen Entzerrer spricht. In dieser Arbeit
ist n der Laufindex fur Grofien die mit f abgetastet sind und k fir Groflen die mit wf ab-
getastet sind. Dartberhinaus werden speziell in Kapitel 3 die beiden Laufindizes m und | ein-
gefihrt, die sich auf Signale beziehen, die mit einem ungeregelten, bzw. geregelten Takt
abgetastet sind.

Indemin Bild 2.4. gezeigten Modell werden die Sendesymbole x(n) zuné&chst auf das zeitkon-
tinuierliche Filter c(t) gegeben. Dieses Filter beinhaltet sowohl das Sendefilter, as auch den
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physikalischen Ubertragungskanal, sowie die analogen K omponenten des Empfangers und et-
waig dort vorhandene digitale Filter zur Abtastratenumsetzung. Hierbel wird davon ausgegan-
gen, dass diese Module linear und zeitinvariant (Linear Time-Invariant, LTI) sind und somit
durch die gemeinsame zeitkontinuierliche Impulsantwort c(t) beschrieben werden konnen.
Das additive zeitkontinuierliche Rauschsignal n(t) wird als gaul3verteilt angenommen. Auch
bei diesem Signal sind die EinflUsse der anal ogen Empfangsfilter und eventuell vorhandener di-
gitaler Abtastratenumsetzfilter bereits enthalten. Das analoge Empfangssignal r(t) ist somit ge-
geben durch

r(t) = ) x,c(t=nT—ty)+n(t), (2.6)

n=—wo

wobei die Grofe t, eine beliebige zeitliche Verzogerung darstellt. Diese Summe aus gefilter-
tem Sendesignal und Rauschen wird im Modell schliefdich mit der Frequenz w/ T abgetastet.
Das so erhdtene digitale Empfangssignal r = r(kT/w) schreibt sichals

r(kVIV) = > xnc(k}v— nT —t0)+ n(kVIv) . (2.7)
In der Praxis wird meist ein kleiner Schwellwert fur den Betrag der Kanalimpulsantwort defi-
niert. Somit kann eine endliche Kanallange N, angenommen werden, die sich aus dem Zeit-
punkt t = N.(T/w) ergibt, ab der der Betrag der Kanalimpulsantwort dauerhaft unter der
gewdhlten Schranke liegt.
Das digitale Empfangssignal wird anschlief3end mit einem digitalen Filter B(z) mit w- N Ko-
effizientengewichten by gefaltet. Das Uberabgetastete Ausgangssigna des linearen Filters sel
im Folgenden mit y, bezeichnet. Es schreibt sich als

wN -1

= 3 blr((k—l)vIv). 2.8)
=0

Zum Erhalt der Symbolfolge {y,} wird von der Folge {37k} jeder w-te Wert selektiert, die
Werte zu den restlichen Zeitpunkten werden nicht betrachtet. Dain dem Modell eine beliebige
Verzogerung t, enthatenist, ist esirrelevant, welcher Wert als Startwert gewahlt wird. Der In-
dex im Symbolintervall k berechnet sich aso folgendermalien

k =wn+a, (2.9)

wobei gilt 0 < o <w-1. Die verschiedenen mdglichen Ausgangssymbolfolgen werden durch
einen hochgestellten Index charakterisiert. Somit gilt

W(N-1)+a T
y(® = D blwr(nT + (0 — IW)V—V). (2.10)
=
Die zu o = 0 korrespondierende Ausgangssequenz wird im Folgenden, ohne Beschrankung
der Allgemeinheit, als {y,} bezeichnet. Im Allgemeinen wird nur diese Symbolfolge und nicht
die gesamte Folge {9k} explizit berechnet, so dass das Filter b, intern auf Symbolrate lauft.
Das zeitkontinuierliche Modell aus Bild 2.4 kann in die &guivalenten zeitdiskreten Modelle aus

Bild 2.5 umgewandelt werden. Hierfur werden sowohl c(t), als auch n(t), mit der Frequenz
wf abgetastet. Die sich ergebenden diskreten Grolen sind somit

T T
6, = c(kv—v—to) und n, = n(kv—v). (2.11)
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Bild 2.5: Systemmodell bei Gberabgetastetem Empfangsfilters
(a) Multiratenmodell (b) Multikanalmodell

Um die Sendesymbolfolge mit dem Gberabgetasteten Kana ¢, zu falten, muss zunéchst eine
Symbolfolge im Takt wf; generiert werden. Diese mit {>~<k} bezeichnete Folge wird durch
Aufflllen der Symbolfolge {x,,} mit Nullen erzeugt, so dass gilt

X . —
0 sonst
Damit schreiben sich unter Verwendung von (2.11) Gleichung (2.7) as
T o < T
r(kv—v) = z xlc((k—l)v—v—to)+ N (2.13)
| = —o
und Gleichung (2.8) als
wN -1 o0
Ve = 2 bm( 2 X _mCemoi ¥ nk—m] = b ®(®c +ny). (214
m=0 = —0

Das entsprechende Multiratenmodell ist in Bild 2.5a gezeigt. Esléasst sich ein dquivalentes Mo-
dell aufstellen, bel dem alle Signale mit der Symbolrate getaktet sind. Hierftr werden die tber-
abgetasteten Filter, bzw. Abtastwertsequenzen in mehrere Einzelfilter, bzw. - sequenzen
unterteilt, die jeweils mit der Symbolrate abgetastet sind. Das sich ergebende Multikanalmodell
ist in Bild 2.5b gezeigt. Die einzelnen Grofden schreiben sich as

_ _ o
bl*) = byns1)—@+1)r H = r((n+V—V)T), (2.15)

n(® = ((n+3—°v)T) und c(® = r((n+\%)T—to). (2.16)
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Die Indizierung der Polyphasen des Entzerrers wurde hierbei so gewahlt, dass sie mit der des
Eingangssignals Uibereinstimmt. Somit schreibt sich das Ausgangssignal im Symboltakt as

N-1
o= 3 (BOr{O ¢ . +byH-Drfu D). @17
=0
Mit
r© = 3 xc(®) +n(® (2.18)

| = —0

lasst sich (2.17) schliefdlich schreiben as

N—l Gl N—l (o)
Yo = D, bgo)[ D x|cr(1"1|‘1)+n§]w—1)}+ LY brgW‘l)( Yy xcl®, +n§]0)}(2.19)
=0 1=0

Mit Hilfe des Faltungssymbols l&sst sich (2.19) aquivalent umformen zu
Yy = %, ® (b@®c®+ ... +bW-D®cW-1)
+b@@n0 + . +pW-D @nw-1) '

| = —o | = —0

(2.20)

Hierbel 18sst sich die gemeinsame Impul santwort von Kanal und Entzerrer schreiben al's
I, =b@ec®+ . +bW-D@cW-1, (2.21)
In Vektorschreibweise lasst sich (2.21) schreiben als
I' =Cb, (2.22)
mit der Kanalfaltungsmatrix C der Grofte (N - wx N + N_—1) definiert as

c0)c(l) ... ¢(N=1) O .. 0O
0 c(0) c(1) c(N-1)

C=10 0 c0 0 : (2.23)

0 0 O 0 c(0) ... c(N=-1)

wobei die Vektoren c(n) der Lange w, die die Koeffizienten der Kanalimpulsantwort inner-
halb eines Symbolintervalls beinhalten, gegeben sind durch

_ T
c(n) = [C(O)(n) Dy .. W 1)(n)} _ (2.24)
Der Vektor der K oeffizientengewichte des Entzerrers b der Lange N - w ist gegeben durch

T, T T 9T . 0, (1 -] T
b = [bo by ... bN_l} mit b, = [bn( "o, b, )} , (2.25)

wobei dieVektoren b, der Lange w wieder die Koeffizienten innerhalb eines Symbolintervalls
zusammenfassen. Die gemeinsame, im Symboltakt gegebene Impulsantwort I" von Kanal und
Entzerrer ist ein Vektor der Lange (N + N.—1).

Die Eingangsdaten des Entzerrers kdnnen vorteilhaft in einem Vektor r(n) der Lange N - w
zusammengefasst werden, der wieder aus kleineren Vektoren r(n) der Lange w zusammenge-
setzt ist. Um Mehrdeutigkeiten zu vermeiden werden die Vektoren, die Abtastwerte innerhalb
eines Symbolintervalls zusammenfassen, hier durch Unterstreichen gekennzeichnet. Der Vek-
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tor r(n) ist somit gegeben durch

T .
r(n) = |:[(n)T [(n_]_)T [(n_N+1)1] mit (2.26)

r(n) = [r(o)(n) rDny . r(W‘l)(n)}T. (2.27)
Mit der Definition des Vektors der Rauschdaten n(n), der identisch zu r (n) aufgebaut ist mit
n(n) = [n(n)T nin-1)T ... n(n=N +1)T}T (2.28)

und den Vektoren N(N) gegeben als
0 = [n®(my n Py ... 0™ D] (2.29)

|&sst sich r (n) schreiben als

r(n) = Cx(n)+n(n), (2.30)
wobei x(n) = |X(n) n(n-1) ... n(n—N—NC+1ﬂT die letzten (N + N.—1) Sendedaten
zusammenfasst. Der Entzerrerausgang y(n) lésst sich schliefdlich schreiben als

y(n) = bTr(n). (2.31)
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Zur Erzielung eines adaguaten Systemverhaltens bel einer digitalen Datenlbertragung ist die
Synchronitét von Sender und Empfanger essentiell [133]. Da die Frequenz eines analogen Os-
zillatorstemperaturabhangig ist und darberhinaus dazu tendiert sich mit der Zeit zu verandern,
ist es erforderlich, die Abtastfrequenz des Empfangers sténdig an die des Senders anzupassen.
Normalerweise wird der A/D Wandler direkt mit der Taktinformation angesteuert. Die erfor-
derliche Taktinformation wird tblicherwei se aus dem Empfangssignal vor oder nach der Abta-
stung gewonnen. Eine wichtige Bestrebung bei der Implementierung digitaler Sender und
Empfénger besteht jedoch darin, die Anzahl an erforderlichen analogen Bauelementen maog-
lichst zu minimieren. Grinde hierfir sind etwa preiswertere Realisierung, hthere Flexibilitét
und geringere durch Alterung der Bauelemente verursachte Probleme bel der Realisierung einer
digitalen Schaltung im Vergleich zu einer analogen.

Das grundlegendes Problem einer rein digitalen Taktregelung besteht darin, dass die Werte des
digitalen Signals nur zu bestimmten Zeitpunkten bekannt sind. Zur Synchronisation ist es je-
doch erforderlich zwischen den Abtastwerten liegende Signalwerte zu interpolieren. Dies ist
prinzipiell moglich, solange die Abtastfrequenz mindestens doppelt so hoch ist wie die héchste
Frequenzkomponente des Signals [130], [153]. Zur idealen Bestimmung der Signalwerte zwi-
schen den Abtastzeitpunkten ist jedoch ein nichtkausales, zeitlich unbegrenzt langes Filter not-
wendig. In der Praxis nahert man dieses ideale Filter durch ein kausales digitales Filter an. Da
das zugrundeliegende digitale Filter im Zeitbereich als Verzégerungsglied mit einer Verzoge-
rung u mit 0 <u < 1 aufgefasst werden kann, wird dieses Filter oft auch als fractional delay
(FD) Element bezeichnet.

Zur reinen Synchronisation wird ein anderer Ansatz in [58] verfolgt. Die Ideeist, dass eine Ab-
weichung der Abtastphase von ca. 2-3% vom Optimum noch praktisch keine Verschlechterung
der Bitfehlerrate bewirkt, unter der Annahme dass der Entzerrer Gberabgetastet und somit un-
empfindlich gegentiber der absoluten Abtastphaseist. Durch den Versatz des Abtasttaktes |auft
die Abtastphase nun kontinuierlich bis zu einem kritischen Wert. Ist dieser erreicht, werden die
Entzerrerkoeffizienten fir diesen Versatz umgerechnet. Nachteilig an dem Verfahrenist vor al-
lem, dass der adaptive Entzerrer selbst ebenfalls der sich @ndernden Abtastphase folgt. Zudem
Ist es zur Abtastratenumsetzung nicht anwendbar.

Eine weitere Bestrebung bei der Realisierung digitaler Transceiver besteht darin, die Ubertra-
gungsbandbreite moglichst flexibel wahlbar zu gestalten. Die historischen Ansétze zur Abtast-
ratenumsetzung (sampling rate conversion, SRC) erlauben hierbei nur ganzzahlige
Verhdtnisse von Symbolrate zu Abtastfrequenz [33]. Spéter wurde vorgeschlagen, digitale In-
terpolationsfilter zur Abtastratenumsetzung einzusetzen, was die freie Wahlbarkeit der Symbol-
rate unabhéngig von der durch den Quarz vorgegebenen Abtastfrequenz erlaubt. Die Idee
hierbel ist, die Symbolwerte zu den Abtastwerten im Zeitbereich so zu interpolieren, dass die
zugrundeliegende Kurve moglichst glatt ist. Im Frequenzbereich kann dies so gedeutet werden,
dass die beim Uberabtasten entstehenden Replika, bzw. Pseudospektren (Images) eliminiert
werden. Dieses Vorgehen ist fur den Grenzfall eines unendlich langen Interpolationsfilters op-
timal. Fr endlich lange Filter ist zur Dezimation allerdings ein Ansatz vorzuziehen, bei der das
Optimierungsziel darin besteht, die informationstragenden Frequenzbereiche méglichst wenig
zu storen [79]. Dieser Ansatz versucht daher, Signale, diein Frequenzbereichen liegen, diebeim
Dezimieren in das Ubertragungsband gefaltet werden (Aliasing), zu eliminieren. Im Folgenden
werden diese Filter daher als Anti-Image, bzw. Anti-Aliasing Filter bezeichnet. Nicht zu ver-
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ar_wal oges Abtaster digitales
Eingangs- Ausgangs-
signal Analoger \’; Digitaler signal
——— % Prozessor —— %1 — _—®| Prozessor [ _ ™
Vip(t) v(t) r(ITy y(ITy)
Taktregelung Abtasttakt
> _ 1
fg = T

S
Bild 3.1: Analoge Taktregelung

wechselnist das Anti-Aliasing Filter hierbei mit einem analogen Filter, dasin der Regel vor der
A/D-Wandlung zur Einhalten des Abtasttheorems eingesetzt wird.

Die beiden Effekte Imaging und Aliasing werden in Kapitel 3.2 eingehend untersucht. Fur den
Spezialfal der reinen Synchronisation, bel der ausschliefdich eine nichtganzzahlige Verzoge-
rung eines Eingangssamples erreicht werden soll, sind beide Ansétze identisch. Fur diese An-
wendung ist alerdings meist kein explizites FD-Filter erforderlich, da der in einem digitalen
Empfanger fast immer vorhandene Entzerrer diese Aufgabe implizit vornehmen kann [52].
Neben den in dieser Arbeit besprochenen Anwendungen Synchronisation und Abtastratenum-
setzung werden SRC Filter noch in vielen anderen Bereichen eingesetzt. Hierzu gehtren etwa
Sprachkodierung, Modellierung der menschlichen Stimmbénder oder von akustischen Musik-
instrumenten, sowie Anwendungen in der Videosignalverarbeitung wie Subpixel- oder Fra-
meinterpolation [98].

Diedrei beschriebenen grundlegenden Verfahren zur Abtastregel ung werden zunéchst in Kapi-
tel 3.1 beschrieben und die Vortelle einer rein digitalen Regelung herausgearbeitet. Anschlie-
Bend wird in Kapitel 3.2 ein Modell des digitalen Anti-lmage und Anti-Aliasing Filters
hergeleitet und es werden die Bedingungen eines optimalen Filters aufgezeigt. Implementie-
rungsaspekte werden in Kapitel 3.3 behandelt. Schliefdlich werden in Kapitel mehrere Verfah-
ren zum Entwurf digitaler Filter zur Abtastratenumsetzung gezeigt, wobei besonderer Wert auf
die Signalverarbeitung im Bandpassbereich gelegt wird. Berechnete Dampfungsverlaufein Ka-
pitel 3.5, Simulationsergebnisse in Kapitel 3.6, sowie eine kurze Zusammenfassung in Kapitel
3.7 runden dieses Kapitel ab.

3.1 Grundlagen

3.1.1 Moglichkeiten der Taktregelung

Die Signalverarbeitung in einem digitalen Empfanger muss synchron zu den ankommenden
Symbolen erfolgen. Der klassische Ansatz zur Synchronisation besteht in der Ansteuerung des
Quarzes. Die beiden grundlegenden Moglichkeiten hierzu sind zum einen die in Bild 3.1 ge-
zeigte analoge Regelung und die in Bild 3.2 gezeigte hybride Regelung [52]. Bei beiden Ver-
fahren wird das anaoge Eingangssignal v, (t) zunachst durch einen analogen Prozessor
bearbeitet. Diese Verarbeitung beinhaltet etwa eine anal oge Filterung zur Erzwingung der Ein-
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ar_lal oges Abtaster digitales
Eingangs- Ausgangs-
signal Anaoger \’1 Digitaler signal
——__® Prozessor [———®T— ——_ ®| Prozessor [ _ ™
Vin(1) v(t) r(ITy) y(ITy)
Abtasttakt - Taktregelung

_ 1
fo= =

Bild 3.2: Hygride Taktregelung

haltung des Abtasttheorems. Das analoge Ausgangssignal v(t) wird anschlief3end durch einen
geregelten AD-Konverter im Takt

fo= L

S TS

(3.2)

abgetastet. Dabel ist f ¢ der Abtasttakt und T die Periodendauer. Das digitale Ausgangssignal
des Abtasters zum Zeitpunkt t = IT, wird mit r(IT) bezeichnet. Es wird anschliel3end mit
einem digitalen Prozessor zum Signal y(IT,) weiterverarbeitet. Bei der analogen Regelung
wird die Taktinformation zur Steuerung des AD-Konverters vor der Abtastung aus dem zeit-
kontinuierlichen Signal erzeugt. Der Quarz wird mit einem sogenannten offenen Regelkreis ge-
steuert. Die benttigte analoge Signalverarbeitung macht diese Art der Synchronisation relativ
aufwéndig. Daher wird haufig die in Bild 3.2 gezeigte hybride Synchronisationstechnik einge-
setzt, bel der die Taktinformation im digitalen Bereich gewonnen wird, der Takt aber weiterhin
analog, durch direkte Steuerung des Quarzes geregelt wird. Die Riuckkoppel schleife besteht Gb-
licherweise aus einer Phasenregelschleife (Phase Locked Loop, PLL), die Art der Regelung
wird als geschlossener Regelkreis bezeichnet.

Ein wesentliches Merkmal der beiden Schaltungen in Bild 3.1 und Bild 3.2 besteht darin, dass
die Synchronisation jeweils durch direkte Regelung des Abtasttaktes erfolgt. Die Abtastfre-
quenz f ist bel den beiden zugrundeliegenden Verfahren identisch mit der Verarbeitungsfre-
quenz f, = 1/T,, wobei T, die Periodendauer der Verarbeitung bezeichnet. Nachteilig ist,
dass zur direkten Regelung des Quarzes analoge Komponenten erforderlich sind. Durch die
Fortschritte in der Mikroelektronik ist esin den letzten Jahren moglich geworden, die Synchro-
nisation rein digital durchzufihren, was die Einsparung dieser analogen Komponenten und da-
durch eine Kostenreduktion erlaubt. Die Grundstruktur einer rein digitalen Taktregelungist in
Bild gezeigt. Der Quarz zur Generierung des Abtasttaktesist hier ungeregelt oder freilaufend,
die Abtastung erfolgt asynchron zur Verarbeitung. Die Abtastwerte im Verarbeitungstakt f,

ar_lal 0ges Abtaster digitales
Eingangs- Ausgangs-
signal Inter- - signal
F:?;ggl ! K_>polat|onsr—> Digitaler g_»
Vin(H) v(t) v(m )| filter [rqim;) | Prozessorf v,
ungeregelter Abtasttakt Steuersignale zur Taktregelung
fo=1/Tg Verarbeitungstakt f; = 1/T;

Bild 3.3: Rein digitale Taktregelung mit unger egeltem Quarz
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werden durch Filterung erzeugt. Hierbei kann das Verhéltnis T, /T eine beliebige, irrationale
Zahl sein. Das bendtigte Filter berechnet die Werte zu den Zeitpunkten I T; aus den Abtastwer-
ten zu den Zeitpunkten mT . Hierbel gilt T, = wT,wobel T = 1/f das Zeitintervall zwi-
schen zwei aufeinanderfolgenden gesendeten Symbolen darstellt, f+ die Symbol- oder
Baudrate bezeichnet und w ein kleiner Integerwert ist der angibt, wieviele Abtastwerte pro
Symbol zur digitalen Signalverarbeitung herangezogen werden (siehe Kapitel 2.4). Das Filter
zur Abtastratenumsetzung (SRC Filter) wird durch eine digitale Schaltung gesteuert, die nor-
mal erweise ahnlich funktioniert, wie die entsprechenden analogen Taktregelkriterien [42]. Da
das Eingangssignal des digitalen Prozessors r(IT;) durch Filterung mit einem nichtidealen
SRC Filter erzeugt wird, ist es nicht lediglich das abgetastete Signal des analogen Eingangssi-
gnals v(t), sondern weist noch andere, ungewiinschte Komponenten auf. Deshalb wird es hier,
anders alsin einem Groldteil der Literatur, durch ein anderes Formel zeichen reprasentiert.

3.1.2 Abtastratenumsetzung

Wie bereits erwdhnt, kann das SRC Filter ein beliebiges Verhdltnis von Abtasttakt zu Verarbei -
tungstakt erzeugen, das heil3t das Verhdtnis T,/ T kann eine beliebige irrationale Zahl sein.
Daher ist esmit der in Bild gezeigten Struktur moglich, Daten mit beliebigem Symboltakt f

Zu verarbeiten, was zu einer groféen Flexibilitét in der Bandbelegung fuhrt. Die freie Wahlbar-
keit des Symboltaktes gestattet es auch, die Bandbelegung rekonfigurierbar zu gestalten [76].
Zur Verarbeitung mit beliebigem Symboltakt ist im Sender ebenfalls ein SRC Filter erforder-
lich. Da hier aber keine Synchronisation erfolgen muss, ist hier keine Taktregelschleife erfor-
derlich.

In Bild 3.4 sind die Abtastwerte des Ein- und Ausgangssignals eines digitalen SRC Filters, so-
wie das zugrundeliegende analoge Signal gezeigt. Das zeitkontinuierliche Eingangssignal v(t)

wird zunachst mit dem ungeregelten Takt f abgetastet. In Bild 3.4 ist das zeitkontinuierliche
Signal gestrichelt eingezeichnet, die Abtastwerte vor der SRC sind durch Quadrate angedeutet.
Um die Werteim Ausgangstakt T; zu erhalten, missen die Signalwerte zu den Zeitpunkten | T,

berechnet werden. Diese Signalwerte sind in Bild 3.4 durch Kreise gekennzeichnet. Um den
Wert zum Zeitpunkt

t= 1T, = (m(T)+pIT)T (3.2)

zu berechnen, wird das Eingangssample zum Zeitpunkt m,(1T;) T durch Filterung um das
Zeitintervall u(1T;)T4 verzogert. Hierbei bezeichnet

1 Tl ! O »ll
:4 . . >: : wdT) | .
T, STy T | m Eingengsweriev(mT)
L et o A M\ " "s} 1 O Ausgangswerter (IT;)
: | _ - ~ ~ : |
N I
, ﬁf T ﬁ)\ | (My(IT)+ 2T
7 R f : 5.\ | &
, (my(IT) =2)T(my(I T = 1)T, my(IT)T, L (mp(Tnt DT
(1-2)T, (I=-DT, IT; RN
e V(1)

Bild 3.4: Abtastwerte am Ein- und Ausgang des SRC Filters
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SRC Filter
v(mT ) h(l, u(T;)) r(T))

n(T) my(IT))
Bild 3.5: Blockschaltbild eines digitalen SRC Filters
my(IT) = [ [(T/TY |, (3.3)

den sogenannten Basispunktindex, wobei der Operator | e | Abrunden zum nachsten Integer-
wert bedeutet und

wdT) = 1T,/Tg—my(IT,) (3.4
die Intersymbolposition, bzw. das Fractional Delay (FD) darstellt. Fur das FD gilt
O<u(T,)<1. (3.5

Bild 3.5 zeigt wie das SRC Filter h(l, u(IT;)) gesteuert wird. Das Filter hat die zwei Kontroll-
parameter p(IT;) und my(IT,).

Wahrend m(IT;) festlegt welche Abtastwerte zur Filteroperation herangezogen werden, legt
dasFD u(IT,) fest, wie diese Werte verarbeitet werden, bzw. um wieviel das zum Basispunkt-
index korrespondierende Eingangssample v(my (1T;)T,) verzégert wird.

Prinzipiell kann man das FD auch auf die Eingangsrate beziehen. Dies erweist sich vor alem
dann alssinnvoll, wenn Anti-Aliasing Filter entworfen werden. Das entsprechende FD p(nT S
berechnet sich dann nach [78] zu

w(mTy = [(MT/T;]-mTy/T;. (36)

Von dieser Art der Darstellung wird etwa bel der Besprechung der transponierten Farrow-
Struktur in Kapitel 3.3.2.3 ausgiebig Gebrauch gemacht.

3.1.3 HybridesModell der Abtastratenumsetzung

Eine Moglichkeit zur Beschreibung der digitalen Abtastratenumsetzung ist durch das in
Bild 3.6 gezeigte hybride Modell [52], [135] gegeben, bei dem das digitale Eingangssignal
r(mT,) zunachst D/A gewandelt wird, im anaogen Bereich gefiltert und schlieldlich mit der
Frequenz f; abgetastet wird.

Das Signal v(mT,) entsteht durch Abtastung eines analoge Eingangssignals v(t) mit der Ein-
gangsabtastfrequenz f = 1/T, wobei gilt

v(t) _KV(mTS) D Vh(t) Ana]?]ga?tljnter ran(t) _K r(lTI)
A

t = mlg | | t=1-T; =
(mb(lTi)"'l-l(lTi))'Ts

-2 —1 o a 2
T

Bild 3.6: Hybrides M odell der Abtastratenamsetzung
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m=[t/Tg|. (3.7)

Das Spektrum des analogen Eingangssignals V() ist in Bild 3.7agezeigt. Eswird hierbel da-
von ausgegangen, dass das Abtasttheorem eingehalten wird, d.h. dass gilt [130], [153]

.. f S
V(f) =0 fir [f|>f = >
so dass das zeitkontinuierliche bandbegrenzte Signal v(t) ausdem abgetasteten Signal v(mT)
prinzipiell fehlerfrei zurlickgewonnen werden kann. Die Frequenz f ; wird hierbei als Nyquist-
frequenz bezeichnet [135], sieist die hochste mit dem digitalen System noch auflésbare Fre-
guenz [130], [153]. Die Einhaltung der Bedingung (3.8) wird in der Regel durch analoge
Vorfilterung des Eingangssignals r; . (t) erzwungen.
Die Abtastung mit f erzeugt periodische Images bei k- f, wobei gilt ke Z\{0} . Das ent-
sprechende Signal v(mT ) wird zur Abtastratenumsetzung zunachst durch D/A-Wandlung zu-
rick in den analogen Bereich gewandelt. Das Spektrum V (f) des Ausgangssignals vi,(t)
dieses D/A-Wandlersist in Bild 3.7b gezeigt.
Urspriinglich ging man davon aus, dass bei einer Abtastung des analogen Signals v, (t) mit der
neuen Abtastfrequenz f; = 1/T;, wobel T/T; eineirrationale Zahl ist, die Imagesin zufdl-
lige Bereiche des Ubertragungsbandes gefaltet werden kénnen [52], [98], [135]. Bel dieser Be-
trachtung mussen daher die Imagesvon V, (f) mit einem Interpolationsfilter h, (t) eliminiert
werden. Inzwischen werden derartige Interpolationsfilter meist nur noch bei einer Abtastraten-
erh6hung eingesetzt, was allgemein als Interpolation bezeichnet wird [78], [76], sowie zur rei-
nen Synchronisation bei der gilt T,/T, = 1. Fir den wichtigen Fall der Abtastratenreduktion
mussen nicht die Images eliminiert werden, sondern die Signalanteile in den sogenannten Ali-
asingbandern moglichst stark gedampft werden, da diese Anteile bei der Abtastung mit 1/T;
ins Ubertragungsband gefaltet werden. Zunéchst soll jedoch die etwas anschaulichere Interpo-
lation beschrieben werden, bevor in Kapitel 3.1.4 ndher auf die Abtastratenreduktion eingegan-
gen wird.
Die Ubertragungsfunktion eines anal ogen I nterpol ationsfilters H an(f) istinBild 3.7b schemar
tisch gezeigt. Eswird hierbel davon ausgegangen, dass das I nterpolationsfilter nicht optimal ist,
dassheifd die Images nicht vollstandig eliminiert. Wiein Bild 3.7c gezeigt ist, hat das Spektrum
R, () desanalogen Ausgangssignals

(3.8)

Fan(® = ) v (MThy (t—mT) (3.9)
m= —oo
dieses Filters deshalb noch Komponenten, die bel Vielfachen der Eingangsabtastfrequenz f
angeordnet sind. Durch Abtastung mit der Ausgangsabtastfrequenz f, werden diese Kompo-
nenten, wie in Bild 3.7d dargestellt, in das Basisband gefaltet. Aul3erdem wird das Spektrum
R(f) deszeitdiskreten Ausgangssignals
r(dT) = Y rg(mTh (1T, —mTy) (3.10)

M= —co
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Bild 3.7: Spektren bei Interpolation: (a) Analoges Eingangssignal (b) Mit f . abgeta-
stetes Signal (c) Ausgang des nichtidealen Inter polationsfilters
(d) Rekonstruiertes, mit f; abgetastetes, Signal

durch die Abtastung periodischin f. .

Obwohl das Modell einen DAC, ADC und einfiktives analoges Filter beinhaltet, kann das Aus-
gangssignal in (3.10) rein digital gewonnen werden, wenn die Sequenz der Eingangssignale
{v( mT) }, die Impulsantwort des analogen Filters h, ,(t) , sowiedie Zeitpunkte | T, und mT ¢
bekannt sind [52]. Hierfur wird die Indizierung in (3.10) gedndert. Zunachst wird ein sogenann-
ter Filterindex

n=my(IT;)-m (3.11)

definiert, wobei der Basispunktindex my(1T;) in (3.3) gegeben ist. Die Argumente in (3.10)
lassen sich dann as m = my(IT;)—n und (IT,—-mTy) = (n+u(T;)T;) schreiben, mit
uw(IT,) gegeben in (34). Die Ausgangswerte werden zu den Zeitpunkten
IT, = (n(IT;) +u(IT;))T4 berechnet. Somit kann (3.10) as

N

r(Ty) =r((my(T) +udT,)Ty) :Zv((mb(lTi) -mTy)- han((N1 +n+u(IT))TH(3.12)
n=-N;

geschrieben werden [52]. Hierbei wird davon ausgegangen, dass das digitale Interpol ationsfilter

h(u(IT,)) ein FIR-Filter der Ordnung N = N, + N, ist. Gleichung (3.12) zeigt, wie das digi-

tale Interpolationsfilter berechnet wird:
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h(uT)) = hy (D], - (N, +n+p(T )T, fUrN; <n<N, (3.13)
Das diskrete Filter ist also abhangig von dem Wert u(IT;), das heif¥ fur jeden Wert der Inter-
symbolposition muss ein eigener Koeffizientensatz berechnet werden. Insgesamt liegt den di-
gitalen Filtern h(u(IT;)) eine zeitdiskrete Impulsantwort zugrunde, die zur Analyse der
digitalen Filterfunktionen herangezogen werden kann. Die Werte des diskreten Filters sind in
Bild 3.6 durch Kreise angedeutet.

3.1.4 Filter zur Abtastratenumsetzung

Bei den bisherigen Betrachtungen wurde davon ausgegangen, dass das Rauschen aul3erhalb des
Nutzbandes vernachl&ssigbar ist. Daher wurde das Hauptaugenmerk darauf gelegt, die Images,
die im hybriden Modell durch die D/A-Wandlung entstehen, zu dampfen. Dieser Ansatz ent-
spricht der klassischen Interpolation, bei der versucht wird, die Zwischenwerte einer an be-
stimmten Punkten gegebenen Funktion so zu bestimmen, dass die Gesamtkurve mdglichst glatt
ist, also einer Approximationim Zeitbereich [76], [ 78]. Die wesentliche Aufgabe der Signalver-
arbeitung besteht alerdings darin, die im Signal enthaltene Information maoglichst gut zu erhal -
ten. In diesem Fall sind daher Zwischenwerte eines zeitdiskreten Signals so zu bestimmen, dass
das Signal im Nutzfrequenzband nicht gestort wird [ 78]. In Frequenzbereichen, die keine Infor-
mation tragen, kénnen hingegen beliebige Stérungen in Kauf genommen werden. Aus diesen
Betrachtungen folgt, dass bel der Abtastratenreduktion das Rekonstruktionsfilter nicht die
Images ausl 6schen muss, sondern die Signale in den Frequenzbereichen, die bei der Abtastra-
tenumsetzung in das Nutzband gefaltet werden (die sogenannten Aliasing-Regionen) moglichst
gut ddmpfen muss. Der Grund hierfir ist, dassin diesen Bereichen immer Rauschen vorhanden
ist, das sonst ins Nutzband gefaltet wird. Auf3erdem konnen hier auch noch andere Stoérer ange-
siedelt sein (etwa FEXT), die nur unzulanglich analog weggefiltert wurden. Da bei der reinen
Synchronisation Eingangs- und Ausgangsfrequenz nahezu gleich sind, sind hier Image- und
Aliasingfilterung quasi identisch, so dass hier die Betrachtungen aus Kapitel 3.1.3 weiterhin
gultigsind. Bei einer Abtastratenerhéhung ist das Ziel ebenfallsdie moglichst vollstandige Aus-
|6schung der Images [10], [79].

Der Grund warum zur Abtastratenreduktion mit irrationalen Faktoren urspriinglich Interpolati-
onsfilter (also Anti-Image Filter) verwendet wurden, liegt vor allem darin begriindet, dassdurch
die Verwendung von Anti-Aliasing Filtern die erhaltene Signalkurve, wie bereits erwahnt, nicht
mehr glatt ist und somit bel einer ersten Betrachtung im Zeitbereich as weniger vorteilhaft er-
scheint. Dartiberhinaus sind zwar Anti-Aliasing Filter zur Dezimation mit einem festen Faktor,
wieetwadiein Kapitel 3.3.3.2 erklarten Kammfilter, schon langer bekannt, zur Dezimation mit
einem irrationalen Faktor wurden entsprechende Strukturen jedoch erst wesentlich spater publi-
ziert. Zu nennen ist hier insbesondere die transponierte Farrow-Struktur, die in Kapitel 3.3.2.3
ndher besprochen wird. Aul3erdem wurde lange Zeit davon ausgegangen, dass bei einer Abtast-
ratenumsetzung mit teilerfremden Abtastraten, das Spektrum aus zufalligen Frequenzbereichen
in das Ubertragungsband gefaltet wird. Dieswird etwain [52] beschrieben, ist aber in der Praxis
nicht zutreffend. In Bild 3.8 sind fir beide Félle der Anti-Aliasing und Anti-lmage Filterung die
Spektren an verschiedenen Stellen des hybriden Modells gezeigt. Hier wird im Gegensatz zu
den Vorraussetzungen in Bild 3.7 angenommen, dass zusétzliches wei3es Rauschen vorhanden
ist. AuRerdem wird aus Griinden der Ubersichtlichkeit angenommen, dass das anal oge SRC Fil -
ter bel Anti-Image Filterung die Images perfekt eliminiert und bei Anti-Aliasing Filterung in
den Aliasing-Regionen unendliche Dampfung besitzt. Wie in Bild 3.8 zu erkennen ist, korre-
spondieren die Frequenzbereiche, die bei der Abtastratenumsetzung in das Ubertragungsband



3.1 Grundlagen 25

V(f)
N(f)
[ ] -
0 (3 :
Anti-Image Filterung Anti-Aliasing Filterung
V() H o (f) _‘_\f/(f) H o (f
L} W CEARAR S PR [ \ L et
0 fs 2fg  f 0 S 2f f
fi 2f, 3f, (b) fi 2f, 3f,
R, () R.(f)
L ' — . o -
0 coTs 2fs f 0 S PO P |
/ﬁR(f) R(F)
E /_\ /_\ T oo PR e PO o A vl
0 f, 2f, 3f f 0 f. 2f, 3f. f

I (d) I

Bild 3.8: Spektren bei Anti-Image (links) und Anti-Aliasing Filterung (rechts) fur Si-
gnalverarbeitung im Basisband mit zusatzlichem AWGN. (a) Eingangssignal (b) Ana-
loges Eingangssignal und analoges Filter (¢) Analoges Signal nach Filterung (d)
Rekonstruiertes Signal.

gefaltet werden mit denen, bei denen die Images des rekonstruierten Signals liegen. Allgemein
liegen bel einer Abtastratenreduktion die Images des rekonstruierten Signals ndher zusammen,
alsdie des urspringlichen Signals. Deshalb ist der Frequenzbereich, in dem das Anti-Aliasing
Filter eine mdglichst hohe Dampfung erreichen soll, breiter als der des entsprechenden Anti-
Image Filters. Dies liegt darin begriindet, dass das Ubertragungsband absolut gesehen bei bei-
den Verfahren gleich breit ist, bei Anti-Image Filterung die Verarbeitung allerdings im Ein-
gangstakt und bei Anti-Aliasing Filterung im kleineren Ausgangstakt stattfindet. Daher sind bei
der Anwendung zur Dezimation Anforderungen an ein Anti-Aliasing Filter im algemeinen ho-
her als an ein Anti-Image Filter.

Beim Vergleich der in Bild 3.8d gezeigten Spektren der rekonstruierten Signale fallt auf, dass
bei Anti-Image Filterung Rauschen aus hoheren Frequenzbereichen ins Ubertragungsband ge-
faltet wird. Im Gegensatz dazu ist bel Anti-Aliasing Filterung zwar noch Signalleistung der
Images vorhanden, diese wird aber nicht ins Ubertragungsband gefaltet und stort das Signal so-
mit nicht. Hier wird auch kein Rauschen in das Ubertragungsband gefaltet, so dass der sich er-
gebende Signal Storabstand bei Anti-Aliasing Filterung grof3er ist alsbel Anti-lmage Filterung.

Die erste Veroffentlichung, die eine Verwendung von Anti-Aliasing Filtern zur Abtastratenre-
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Bild 3.9: Impulsantwort eines L agrangefilterserster Ordnungfur (a) Anti-lmageund
(b) Anti-Aliasing Filterung. Eingezeichnet sind zusatzlich Abtastwertefir u = 0.
duktion beschreibt, datiert aus dem Jahr 1999 [76], jedoch wurde bereits ein Jahr friher eine
Technik zum Patent angemeldet, bei der durch Abtastung der zeitkontinuierlichen Impul sant-
wort eines Interpolationsfilters mit einer neuen Abtastfrequenz die Umrechnung eines Anti-
Image-Filters in ein Anti-Aliasing Filter gelingt [148]. Die Anwendung dieser Technik zur
Taktregelung ist in [149] beschrieben.

3.1.5 Vergleich von Anti-lmage und Anti-Aliasing Filte-
rung

In diesem Abschnitt sollen im Zeitbereich auftretende Effekte von Anti-Image und Anti-Ali-
asing Filterung exemplarisch dargestellt werden. Die empfangene Signalfolge besteht hier aus
einer Folge von Einsen. Zunéchst sel das Signal nicht durch Rauschen gestort. Die Abtastraten-
umsetzung erfolgt durch ein Lagrangefilter erster Ordnung. Das Verhdtnis T/ T, istas 1,1
gewahlt. Die Impulsantwort des Filters bei einer Anti-Image Filterung ist in Bild 3.9a gezeigt.
Hier sind zusétzlich Abtastwerte fir den Fall @ = 0 eingezeichnet. Die Ausgangsfunktion ist
gegeben durch

rdT) = v((my( T, = I)THA-pT)) +v(m (IT)THudT,). (3.14)

Zur Durchfuhrung einer Anti-Aliasing Filterung muss die Impulsantwort des SRC Filters zeit-
lichum den Faktor T,/ T, gestreckt werden und die Amplitude gleichzeitig um den identischen
Faktor reduziert werden [75], [78]. Wiein Bild 3.9b zu erkennen ist, werden nun abhangig von
u zwei, bzw. drel Eingangswerte verarbeitet. Die Ausgangsfunktion bei Anti-Aliasing Filte-
rung ist folgendermal3en gegeben

r(n, T+ v((ng+ HTYR((ny + 1T fur n, = 11,22, 33, ...
r(T)= F(N T+ V(N + DTY(L-[((ny + 1TY) fir ny = 12,23,34, .., (315)
r(n, Ty sonst

wobei definiert wurde (n;T)= v(n;T)(1-[(n;Ty) +v(n,TYu(n,T,). Die Groke
uw(mT,) ist hierbei in () definiert. Die Beziehungen der Basispunkte n; und n, sind genauer
bei der Beschreibung der transponierten Farrow-Struktur in Kapitel 3.3.2.3 erklart.

Die Ausgangssignale bel Anwendung der Anti-Image und Anti-Aliasing Filterung sind in
Bild 3.10a as dunkle, bzw. helle Kurve gezeichnet. Man erkennt deutlich, dass bei Anti-Image
Filterung die Abtastwerte durch eine glatte Kurve verbunden sind, wahrend bel Anti-Aliasing
Filterung, zu Zeitpunkten die einem Vielfachen von 10T, entsprechen, ein zu hoher und anson-



3.1 Grundlagen 27

ﬁm:xﬂ:gﬁ]g Anti-Image+TP-Filterung

108% - — - Anti-Aliasing+TP-Filterung 1'003Anti-AIiasing+TP-Filterun€N‘
1.07+ /
1.06} 1.001r
1.05 1
1.04 0.999
1.03j] 0.998
1.02 0.997}
1.01r 0.9961

1

0.9951

0.99f ‘ ‘ ‘ ‘ ‘ ‘ ‘ ‘ ‘ ‘

100 110 120 130 t/T 140 150 0'99]‘:‘00 110 120 130 t/T 140 150

(a) ' (b) '

Bild 3.10: (a) Ausgangssignal bei Anti-Image, bzw. Anti-Aliasing Filterung. Der
Ausgang des Anti-Aliasing Filterswird zusatzlich nach Tiefpassfilterung gezeigt.
(b) Ergebnis bei hochpassgefiltertem AWGN

sten ein zu niedriger Ausgangswert berechnet wird. Dies kann als Summe desrichtigen Signals,
das hier ebenfalls eine Folge von Einsen darstellt, mit einem hochfrequenten Rauschterm auf-
gefasst werden. Dieser Rauschterm ist dann irrel evant, wenn das Signal spektrum im Basisband
liegt. Durch Tiefpassfilterung, die etwaim Entzerrer stattfinden kann, kann der hochfrequente
Storanteil dann eliminiert werden. In dem Beispiel wird das Ausgangssignal des Abtastraten-
umsetzers exemplarisch mit einem Root Raised Cosine Tiefpass der Ordnung 40, mit Roll Off
Faktor 0,15 und normierter Ubergangsbandbreite von 0,1 gefiltert. Das sich ergebende Signal
ist in Bild 3.10a gestrichelt eingezeichnet. Man erkennt, dass dieses Signal annahernd die rich-
tigen Werte aufweist. Der Vorteil der Anti-Aliasing Filterung im Vergleich zur klassischen
Anti-Image Filterung wird deutlich, wenn das Empfangssignal mit additivem Rauschen behaf-
tetist. Diesist in Bild 3.10b fir additives gauf3sches Rauschen gezeigt. Da die Abtastratenum-
setzung auf das Rauschen im Ubertragungsband kaum Einfluss hat, ist zur besseren
Verdeutlichung das Rauschsignal hier als AWGN gewéahlt, das mit einem Hochpal3filter der
Ordnung 16 und normierten Grenzfrequenz 0,2 gefiltert wurde. Das Hochpassfilter ist mit dem
ParksMcClellan Algorithmus entworfen [132]. Die normierte AWGN Leistung betragt
G% = 1/1000. Beide Signalewurden hier zusatzlich mit dem oben beschriebenen Tiefpass ge-
filtert. Man erkennt, dass das durchgezogen gezeichnete, durch Anti-Image Filterung gewonne-
ne, Ausgangssignal wesentlich starker durch das hochfrequente Rauschen gestort wird, als das
gestrichelt gezeichnete, das durch Anti-Aliasing Filterung gewonnen wird. Dies liegt, wie in
Kapitel 3.1.4 erklart daran, dass das Rauschsignal bel Anti-Image Filterung teilweise in das
Ubertragungsband gefaltet wird, wahrend bei Anti-Aliasing Filterung das Rauschsignal in den
spektralen Bereichen gedampft wird, die in das Signalband gefaltet werden.

Bei dem historischen Ansatz, bei dem ein Anti-Imaging oder Interpolationsfilter verwendet
wird, wird deshalb stets davon ausgegangen, dass in den spektralen Bereichen, die bei Interpo-
lation in das Signalband gefaltet werden, nur wenig Rauschleistung vorhanden ist. Daim Emp-
fanger das Signal immer etwas verrauscht ist (etwa durch einen rauschenden AD-Wandler)
muss das Empfangssignal vor der Abtastratenumsetzung gefiltert werden. Diese Vorfilterung
gestaltet sich bei Anti-lmage Filterung daher aufwéandiger als bei Anti-Aliasing Filterung. Die
Betrachtungen zeigen allerdings auch, dassim Sender die klassische Interpolation vorzuziehen
ist, dadas Signal hier grundsétzlich als rauschfrei angenommen werden kann.
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normierte Frequenz

Bild 3.11: Frequenzgang desidealen SRC Filtersfur verschiedene Wer -
tevon p als Funktion der normierten Frequenz

3.2 OptimalesFilter zur Abtastratenum-
setzung

Nachdem das ideale SRC Filter eine Verzogerung um u darstellt, ist seine Ubertragungsfunk-
tion in der z-Ebene formal gegeben durch [98]

Hiq(zn) = z". (3.16)
Die Ubertragungsfunktion im Frequenzbereich ist mit z = e~1® gegeben durch [52], [144]

Higq(o, 1) = e—qu, (3.17)

wobel w = 2r(f/f,) dieauf f, normierte Kreisfrequenz ist. Transformiert man (3.17) mit
Hilfe der zeitdiskreten inversen Fouriertransformation in den Zeitbereich, erhédt man ein unend-
lich langes, nichtkausales Filter der Form [52], [144]

hig(n) = sinc(n—p) fir nezZ (3.18)
Die Funktion sinc(x) ist hierbei folgendermal3en definiert:

1 firx =0

) (3.19)
sin(wx)/(mX) sonst

sinc(x) = {
Dieses Filter kann bei endlicher Ordnung N nur ndherungsweise implementiert werden. Um
eine kausale Impulsantwort zu gewahrleisten, muss zusétzlich noch eine ganzzahliger Wert D
zur gewunschten Verzégerung 1 addiert werden. Diese Verzégerung D wird bel gerader Fil-
terordnung Ublicherweise zu (N —1)/2 gesetzt, bei ungerader Filterordnung entsprechend zu
N/2 [98]. Somit ergibt sich als Zielfunktion im Frequenzbereich

—jo(D +
Hig(o,u) = e Jo( u)_

In Bild 3.11 ist diese Zielfunktion fur verschiedene Werte von . als Funktion der normierten

(3.20)
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Bild 3.12: Impulsantwort desidealen SRC Filters mit einer zusatzlichen Ver-
zogerungvon D=1fir uw = Ound u = 0, 3 inder Region -3<n<3

Frequenz gezeigt. Die ganzzahlige Verzogerung wurde zu D = 1 gewahlt, so dass jede der
Kurvenim Bereich zwischen 0 < f < f |, einmal den Ursprung umkreist. Zu erkennen ist, dass
sichaleKurvenfir f = 0 imPunkt {1, 1} schneiden. In Bild 3.12 ist die Impulsantwort des
betrachteten Filtersim Bereich -3 <n< 3 furdieWertepn = 0 und p = 0, 3 gezeichnet. Die
gestrichelten Linien représentieren hierbei die entsprechenden zeitkontinuierlichen sinc -Funk-
tionen, die zu den Impulsantworten des SRC Filters im hybriden Modell korrespondieren. Die
auf den Kurven liegenden Kreise, bzw. Quadrate markieren jeweils die diskreten Abtastwerte
forw = Oundu = 0,3.FurdenFal u = 0 ist dielmpulsantwort desdigitalen Filtersledig-
lich eine ganzzahlige Verzogerungvon D = 1 Taktintervallen, wahrend siein den Gbrigen Fal-
len nichtkausal ist und sich in positiver und negativer Richtung unendlich ausdehnt.

Die Darstellung des komplexen Frequenzgangesin Bild 3.11 ist relativ unanschaulich. Die bei-
den entscheidenden GroRen der Ubertragungsfunktion H (jm) sind der Betrag |H(j)| und der
Phasengang

S{H(w)}
R{H(jw)}

desjeweiligen, von u abhangigen, digitalen Filters. Ausdem Phasengang © (w) lassensichdie
Phasenlaufzeit

O(w) = arctan (3.22)

. = 2 (3.22)
p ®
und die Gruppenlaufzeit
_ do(w)
9= 4o (3.23)

ableiten. Physikalisch lasst sich die Phasenlaufzeit als die Verzégerung der einzelnen Sinus-
schwingungen interpretieren, wahrend die Gruppenlaufzeit die Verzégerung der Einhillenden
des Signals beschreibt. Der Amplitudengang des idealen SRC ist fir |f| < f identisch Eins.
Die Phasen- und Gruppenlaufzeit ergeben sich jeweils zu Ty = Tg = D+u.

Eine Darstellungsmoglichkeit besteht in der Ubertragungsfunktion des zugrundeliegenden zeit-
kontinuierlichen Filtersim hybriden Modell. Fir dasideale SRC Filter, mit der durch (3.18) ge-
gebenen Impulsantwort, ergibt sich hierbei der ideale Tiefpass mit einer Grenzfrequenz von
fy = 1/(2T;), wobel die Nyquistfrequenz f, die halbe Abtastfrequenz des rekonstruierten
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Bild 3.13: Amplitudengang des analogen M odells desidealen SRC Filters

Signals darstellt. Der Amplitudengang dieses idealen Filtersist in Bild 3.13 gezeigt. Die Auf-
gabe dieses Filtersim hybriden Modell besteht darin, die beim D/A-Wandeln erzeugten Images
desoriginalen Signals, sowie das gesamte Rauschen aul3erhal b des Nutzbandes, herauszufiltern.
Dasoriginae Signd, dasim Bereich —f < f < f liegt, darf hierbei nicht verandert werden,
weshalb die Dampfung hier T; betragt, bzw. 1 wenn die Abtastfrequenz des rekonstruierten Si-
gnals auf Eins normiert wird. Die Ubertragungsfunktion H, (f) desidealen SRC Filtersist so-
mit gegeben durch

T, for [f[< fN.

(3.24)
o fur Ifl> fn

Hig(T) :{

In der Praxisist esallerdings nicht erforderlich, dass die Ubertragungsfunktion des zeitkontinu-
ierlichen Filtersim gesamten Bereich | f| > f, verschwindet. Fir den Fall der Anti-Image Fil-
terung, bei dem, wie in Kapitel 3.1.3 erlautert, das Spektrum des rekonstruierten Signals in
einem rauschfreien Szenario erhalten bleiben soll, muss die Dampfung in den Bereichen bei de-
nen die Images angesiedelt sind maximal sein (vgl. Bild 3.8). Fir den Fall der Abtastratenum-
setzung, bei dem das Signalspektrum im Ubertragungsband mdglichst wenig gestort werden
soll, mussdie Dampfung, wiein Kapitel 3.1.4 beschrieben, in den sogenannten Aliasingbandern
gegen unendlich gehen.

Der Frequenzbereich, der beim Rekonstruieren in das Ubertragungsband gefaltet wird, sei im
Folgenden mit f bezeichnet. Er ist fir die drel Falle einer Signalverarbeitung im Basisband
und einer reell-, bzw. komplexwertigen Signal verarbeitung im Bandpassbereich durch folgende
Formeln gegeben:

{kfs—gsfskfs+g} Basisband
{kfs+ fo-S< <k + f0+§} U
- Bandpass
Tr 5 5 redlwertig - (3.25)
{(k+1)fs—f0—§s f S(k+1)fs—f0+§}
B B Bandpass
{kfs+f0_§SfSkfs+f0+§} komprl)exwertig

Hierbei bezeichnet B die Bandbreite des Ubertragungsbandes, auRerdemgilt k = 1,2, ....
Dasoptimale SRC Filter besitzt daher in den durch f - gegebenen Frequenzbandern theoretisch
eine unendliche Dampfung, sowie im Ubertragungsband eine Dampfung von Eins.

Die bis jetzt angegebenen optimalen Filter gelten fur die Annahme eines optimalen Taktregel -
kreises. In der Realitét ist der Schatzwert des richtigen Abtastzeitpunktes allerdings fehlerbe-
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haftet. Der Fehler des Schétzwertes e, = il—p,,, ist mit der Wahrscheinlichkeits-
dichtefunktion pe(g,) verteilt. Die Grofe Hopt bezeichnet hierbei die optimale Verzogerung,
die GroRe |1 die geschétzte. Es muss daher strenggenommen der Ausdruck

|~ (Hig=H(e)pe(eyde (3.26)

minimiert werden. In der Praxisist die Verteilung pg(g;) alerdings kaum zu bestimmen und
die Minimierung von (3.26) mathematisch schwierig[92], [93]. In[93] wurde auf heuristischem
Weg allerdings gezeigt, dass das Filter mit dem kleinsten Fehler bei e, = 0 diese Eigenschaft
auch in der Umgebung behélt. Grundsétzlich misste man bel diesen Betrachtungen noch zwi-
schen zufalligen und systematischen Abwei chungen vom richtigen Abtastzeitpunkt unterschei-
den, da ein in einem realen System fast immer vorhandene Entzerrer systematische Fehler
zumindest teilweise korrigieren kann [134]. Dies gilt insbesondere bel der Verwendung von
fraktionalen Entzerrern (siehe Kapitel 4.4.3).

Weiterhin wurden bel den bisherigen Betrachtungen die Einfliisse des Kanal s sowie des zusétz-
lichen Rauschens nicht berlicksichtigt. Bei einer globalen Betrachtung misste al's Zielfunktion
der mittlerer quadratische Fehler (Mean Square Error, MSE) minimiert werden. Dieser ist unter
der Annahme des richtigen Abtastzeitpunktes gegeben durch

MSE(€ (k)= 0) = E{x(K) =1 (In(k) + 1o (K)ITQ}, (327)

wobei x(k) das k-te Sendesymbol bezeichnet. Eine Berechnung des zur Minimierung desM SE
optimalen SRC Filterswurde in [92], [93] fur einen AWGN-Kanal durchgefihrt. Ein AWGN-
Kanal bezeichnet hierbei einen verzerrungsfreien Kanal der mit AWGN beaufschlagt wird. Im
algemeinen Fall ist diese Berechnung sehr schwierig und dartiberhinaus sind bis jetzt keine ad-
aptiven Algorithmen bekannt, die ein in diesem Sinne optimal es SRC Filter fur einen nichtidea-
len Kanal und/oder farbiges Rauschen approximieren. Deshalb werden in der Praxis die
Einfllsse der Kanalverzerrungen und des additive Rauschen nach erfolgter Abtastratenumset-
zung und Synchronisation durch einen separaten Entzerrer (siehe Kapitel 4) minimiert.

Wird das Ausgangssignal des Filters zur Abtastratenumsetzung mit einem weiteren Filter gefal-
tet, gestaltet es sich in der Praxis a's vorteilhaft, nicht die einzelnen Impul santworten zu opti-
mieren, sondern die Gesamtimpulsantwort der Einzelfilter [121]. Dies ist etwa der bei einer
Entzerrung im Symboltakt der Fall, bei dem das Ausgangssignal des A btastratenumsetzers nor-
mal erwei se mit elnem sogenannten signalangepassten (Matched) Filter beaufschlagt wird (sie-
he Kapitel 4.4.3).

3.3 Implementierung der Filter zur Abt-
astratenumsetzung

In diesem Kapitel werden verschiedene Mdglichkeiten zur Implementierung eines SRC Filters
beschrieben. Eine grundsétzliche Variante besteht darin, kdnnen die Filterkoeffizienten nach ei-
nem gegebenen Algorithmus zu jedem Verarbeitungsschritt direkt zu berechnen. Eine Uber-
sicht derartiger Moglichkeiten findet sich etwain[98], in der Praxiswerden sie alerdings kaum
eingesetzt da sie sich a's recht aufwéndig erweisen. Eine zweite Methode besteht darin, Koef-
fizientensdtze des digitalen Filters fur verschiedene Werte von . zu speichern und damit den
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optimalen Koeffizientensatz flr gegebenes u anzundhern. Diesist Inhalt von Kapitel 3.3.1. Ein
weiteres, haufig eingesetztes Verfahren besteht darin, die einzelnen Koeffizienten der Impuls-
antwort der verschiedenen SRC Filter durch Polynomein u anzunghern. Somit kann das Filter
mit einem festen Koeffizientensatz implementiert werden. Dies wird in Kapitel 3.3.2 ausfuhr-
lich beschrieben. In Kapitel 3.3.3 wird schliefdlich ein exemplarischer Vergleich des Implemen-
tierungsaufwands fur verschiedene Realisierungen gegeben.

3.3.1 Implementierung mit gespeicherter Impulsantwort

Eine naheliegende M6glichkeit der Implementierung eines SRC Filters besteht darin, die Im-
pulsantwort des zugrundeliegenden analogen Filters moglichst fein aufzulésen und zu spei-
chern. Fur einen gegebenen Wert von u wird dann die Impulsantwort des gespeicherten Filters
selektiert, dessen korrespondierende fraktionale Verzogerung der geforderten am nachsten
kommt, oder es werden die verwendeten K oeffizienten durch Interpolation aus den K oeffizien-
tensatzen mehrerer gespeicherten Filter berechnet.

Wenn 2P Koeffizienten pro Zeitintervall T gespeichert werden, entspricht das einer Quanti-
sierung von (1) mit 2P gleichmaRig verteilte Quantisierungsstufen, wobei b die Anzahl der
Bits zur Quantisierung angibt. Fir die Koeffizienten des quantisierten Filters hy,, gilt dann

han(n+ () = hyp(n+A()) for 0<n<N, (3.28)
wobei (1) der quantisierte Wert von (1) ist, der folgendermal3en berechnet werden kann:
_ )-2b+1/2
q(ly = L@ = I, (3.29)

Daein SRC Filter mit geradem N in der Regel eine symmetrische Impulsantwort besitzt [11],
reicht es in diesem Fall aus, eine Halfte der Impulsantwort zu speichern, so dass man auf
2Db(N + 1)/2 zu speichernde K oeffizienten kommt.

InBild 3.14aist am Beispiel von n = 0 gezeigt, wiedie quantisierten Werte hy,(1(l) + n) fur
0<n< N erhalten werden. Man kann weiterhin mit dem hybriden Modell rechnen, wenn man
das zugrundeliegende anal oge SRC Filter quantisiert. Die entsprechende stufenformige Impuls-
antwort h,(t) istin Bild 3.14a gestrichelt eingezeichnet. Mathematisch erhélt man diese Im-
pulsantwort durch Abtastung des urspriinglichen Filters mit der Frequenz 2P - fs - was der
Faltung mit einer Dirac-Folge entspricht - und anschlief3ender Faltung mit einem Halteglled er-
ster Ordnung (Zero Order Hold, ZOH). Das entsprechende abgetastete Filter sei im folgenden
mit h,(t) bezeichnet. In Bild 3.14asind die von Null verschiedenen Werte dieses Filters durch

ﬁan(Ml) = han(H)) r:1""”(“0 = Xhan(f”)-"(:I'_X)han(ﬁl +270)
—h, (D) 0 x 1 |——h_ (1)
_ A an A ] _an
Ran(UE—a Nan(O] h_ ()] b ‘ han(t)
han(Hﬂ/ O hy(t) ﬁan(lh{ O hy(t)
— — b > = = b >
Moo 2T v by i+ T

(a) (b)
Bild 3.14: Quantisierung der Filterparameter am Beispiel n = 0 mit (a) Halteglied er-
ster Ordnung und (b) Halteglied zweiter Ordnung
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b
25/T A hyor

‘ hFOH

i
—2b b+ o 2B+ b /T

Bild 3.15: Impulsantwort des Halteglieds erster Ordnung (dur chgezogene
Linie) und zweiter Ordnung (gestrichelt)

h(fin)

hy (0 +270)

Bild 3.16: Berechnung des n-ten Filter parameter s durch Lagrange | nter polation
Kreise angedeutet. Das Halteglied ist in Bild 3.15 gezeigt. Es hat die |mpul santwort

b i ~b+1).
Nzon = {2 To frli<ZRTTL (3.30)

Man kann die Qualitét des quantisierten Filters deutlich steigern, wenn man die verwendeten
Koeffizienten durch Lagrange Interpolation zwischen benachbarten gespeicherten Werten er-
mittelt. FUr den einfachsten Fall einer linearen Interpolation, die einer Lagrange Interpolation
erster Ordnung entspricht, erhalt man das mit han(u(l)) bezeichnete Filters des hybriden Mo-
dellsdurch

Ran(n+u(1)) = x-h (N+[(1) +(1—=x) - h ((n+ (1)) +27D), (3.31)

wobei gilt x = 2P (() — () und fi(l) = | u(l) - 20 | /2. Die Durchfihrung dieser linea-
ren Interpolation ist in Bild 3.14b gezeigt. Mathematisch entspricht sie einer Faltung mit einem
Halteglied erster Ordnung (First Order Hold, FOH), dessen, in Bild 3.15 gestrichelt gezeichne-
te, Impulsantwort durch

0 sonst

2b/T —t fur [t <2 T

heapy = (3.32)
FOH { 0 sonst

gegeben ist.

InBild 3.16 ist gezeigt, wie die Berechnung des so gemittelten quantisierten SRC Filtersimple-
mentiert werden kann.

Bild 3.17 zeigt die Impulsantwort des zugrundeliegenden analogen Filters eines SRC Filters
dritter Ordnung, sowie das entsprechende Filter h(t) fur b = 3.Bei dem SRC Filter handelt
es sich um ein Chebychevfilter, das fir den Frequenzbereich 0< f < f /16 entworfen wurde.
Die entsprechenden Filter h,,(t) und han(t) sindin Bild 3.18a, bzw. Bild 3.18b gezeigt. Wéh-
rend man bei dem gleichméliig quantisierten Filter in Bild 3.18a deutlich die einzelnen Stufen
erkennen kann, ist das durch Lagrange Interpolation erhaltene Filter in Bild 3.18b optisch kaum
vom urspringlichen Filter h,(t) zu unterscheiden. Durch Verwendung eines Haltegliedes ho-
herer Ordnung lief3e sich die Qualitdt des SRC Filters weiter steigern, dies wird aufgrund des
damit verbundenen Implementierungsaufwands allerdings nicht betrachtet.

Diebe der Quantisierung auftretenden Effekte lassen sich durch Transformation des zugrunde-
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] — h_(t
' /A - hg?t)

0.8f /
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0.4r
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Bild 3.17: Beispiel der Impulsantwort eines SRC Filters: Zeitkontinuierliche Impuls-
antwort und diskrete Werteim Abstand 20

1r 1r : AN,

-0 Ijar‘](t) '/' \\ -t t‘an(t)
0.8F han(t) 0.8r I/l ‘\‘ han(t)
0.6f 0.6 / \

/ \
0.4f 0.4F ," \
II “
0.2¢ 0.2f ’,’ \
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(@ (b)

Bild 3.18: Impulsantwort desquantisierten Filtersvon (a) 3 Stufen Quantisierung (b) 3
Stufen Quantisierung und Faltung mit Lagrangefilter 1. Ordnung

liegenden anal ogen Filters in den Frequenzbereich einfach analysieren. Die Ubertragungsfunk-
tion des analogen Filters sei im Folgenden durch H, | (f) bezeichnet. Das durch Abtastung mit
fq= 2b. f entstehende Filter mit der Ubertragungsfunktlon Hq(f) istim Frequenzbereich
periodisch mlt f 4, besitzt also Imagesbel Vielfachenvon f Dlaeer Effektist fir dasBeispiel-
filter in Bild 3.19 gezei gt. Durch die Faltung mit dem entsprechenden Halteglied werden diese
Images gedampft. Im Frequenzbereich entspricht der Faltung hierbei eine Multiplikation der
einzel nen Ubertragungsfunktionen. Fir die Verwendung eines ZOH, bzw. FOH sind diese Mul-

10

0 — H (o)

-10 Hd(j(D)

—-20
-30
—-40
-50

Betrag in dB

—60
-70
—80

-90
0 5 f- T, 10 15

Bild 3.19: Ubertragungsfunktion des analogen und des abgetasteten Filters
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Hy(jo) Hy(jw)
—  Hzop(i®) — Heop(io)
- Han(Jw) - Han(]m)
107 —— Hy(jo) 107 —— Hy(jo)

Betrag in dB

10 f-Ti 157

Bild 3.20: Ubertragungsfunktion der Halteglieder und der analogen Filter nach Quanti-
sierung mit 8 Bit und Filterung mit dem Halteglied (a) Zero Order Hold (ZOH) Filter
und (b) First Order Hold (FOH)

tiplikationsoperationen in Bild 3.20a, bzw. Bild 3.20b gezeigt. Die Ubertragungsfunktion
H,on(j®) des ZOH berechnet sich durch Fouriertransformation der Impul santwort zu

. i . T
Hoon(jo) = J:hZOH(t)eJ‘”T = smc(fz). (3.33)
Nachdem man die Impulsantwort des FOH durch folgende Faltung erhélt:

gilt firr die Ubertragungsfunktion des FOH:

Heon(0) = (Hyop(ion? = (sno(t7 )] (3:35)

Die Dampfung eines FOH ist im logarithmischen Mal3stab also doppelt so grof3 wie die des ent-
sprechenden ZOH. Die Ubertragungsfunktion des quantisierten Filters H,,(jo), bzw. des
quantisierten gemittelten Filters Han(jo) , erhdt man zu

Fan(j0) = Hyon(Jo)H,(j0) = sinc(flz-)Han(jm),bzw. (3.36)
Han(j®) = Hequ(JO)H,,(Jo) = (snc(f%)) Hon(Jo) . (3.37)

Diesistin Bild 3.20a, bzw. Bild 3.20b gezeigt. Wiein [172] erlautert wurde, hat die Abtastung
des SRC Filters verschiedene Effekte auf die Ubertragungsfunktion des anal ogen Filters, dessen
bedeutsamster durch gedampfte Imagesbei Vielfachen von 2B ¢ auftritt. Er besteht darin, dass
diese sogenannten Quantisierungsimages [172] in das Ubertragungsband gefaltet werden kon-
nen, wenn das rekonstruierte Signal y(t) mit der Frequenz f; abgetastet wird (vgl. Bild 3.6).
Diesist auch in Bild 3.20 zu erkennen.

Neben der Art des Haltegliedes und den Eckfrequenzen des Ubertragungsbandes hangt die Am-
plitude der gedampften Images im Wesentlichen von der zur Quantisierung verwendeten An-
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Bild 3.21: Ubertragungsfunktion des analogen M odellsfiir ein zugrundeliegen-
des quantisiertes komplexes digitales SRC Filter mit f5 = 0,1- f_< f

zahl an Bits b ab. Fur das Beispiefilter betrdgt die minimale Dampfung 28,62 dB bei
f =7,63f, firdasZOH und53,83dB bei f = 7, 54f fur das FOH. Die Tatsache, dassdie
mlnlmalelmagedampfung von Han(jo) indB nicht doppelt so groBwiedievon Hy,(jo) ist,
resultiert daraus, dass die Frequenz bei der diese minimale Dampfung auftritt bei VVerwendung
eines FOH im Vergleich zum ZOH kleiner wird. Entscheidend ist allerdings nicht dieinsgesamt
minimale Imagedampfung, sondern die minimale Dampfung im durch (3.25) definierten Fre-
quenzbereich f, der bei der Ratenumsetzung in das Ubertragungsband gefaltet wird. Diese
Dampfung sei |m Folgenden mit IZOH bezeichnet. Sie lasst sich sehr gut durch folgende For-
mel approximieren [172], die die Dampfung des ZOH bei der Bandpass-Grenze f anglbt

" f
| = 1/sinc|1—— |, 3.38
ZOH ( bes] (3:38)

Fir das FOH gilt sinngemal3

. f 2
| = 1/|snc|1-—2|] . 3.39
FOH [ ( o st (3.39)

Die Bandpass-Grenze ist hierbei folgendermal3en definiert:

f

fa+B/2 reellwertig, bzw. komplexwertig < 5
(= { 0 ¢ 2 (3.40)

fs—(fp+B/2)  Kkomplexwertig f0>—2—S
Bei Abtastratenumsetzung im Bandpassbereich sinkt die sich ergebende Dampfung nach (3.40)
mit steigender Mittenfrequenz f 5, weil die Ubertragungsfunktion der verwendeten Halteglie-
der bei 2bf eine Nullstelle aufweist und die Dampfung um diese Frequenz relativ schnell ab-
fallt. Aufgrund der Symmetrie der Ubertragungsfunktion der Halteglieder um 2bf steigt die
Dampfung fur komplexwertige Filters zur Abtastratenumsetzung bei f,> f./2 fur steigendes
f o alerdings wieder an. Dieser Sachverhalt ist auch in Bild 3.21 zu erkennen.
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Bild 3.22: Minimale Dampfung des quantisierten SRC Filtersals Funktion der
Anzahl der Quantisierungsbitsfur B = 0,1 f_ und ZOH Quantisierung

Fir die Verwendung eines ZOH Gliedesist in Bild 3.22 die minimale Dampfung als Funktion
von b fur verschiedene Mittenfrequenzen gezeigt.

Man kann mit der beschriebenen Methode auch ein beliebiges Filter zur Abtastratenumsetzung
verwenden [75], indem die analoge Impulsantwort dieses Filters moglichst fein aufgel 6st ge-
speichert wird. HierfUr bietet sich im speziellen das sogenannte signal angepasste (Matched) Fil-
ter an, dasin einem Empfanger, der einen auf Symbolrate laufenden Entzerrer beinhaltet, in der
Regel implementiert ist. Dieim Rahmen dieser Arbeit vorwiegend betrachteten Entzerrer, deren
Eingangssignale mit einem Vielfachen des Symboltaktes aufgel 6st sind, kénnen alerdingsim-
plizit die Rolle des Matched Filters tibernehmen (siehe Kapitel 4.4.3), so dass hier normal erwei-
se keine weiteren digitalen Filterung erforderlich sind. Bei Entzerrung im Symboltakt ist die
beschriebene Methode jedoch sehr interessant.

3.3.2 Implementierung in polynomischer Approximation
(Farrow-Struktur)

Eine weitere erfolgversprechende Struktur zur Implementierung besteht in einer von Farrow
vorgeschlagenen Architektur, bei der die zeitkontinuierliche Impul santwort des SRC Filters ab-
schnittweise durch Polynome in p approximiert wird [46]. Zunéchst soll in Kapitel 3.3.2.1 die
Grundstruktur erklart werden. In Kapitel 3.3.2.2 und Kapitel 3.3.2.3 werden Verallgemeinerun-
gen dieser Struktur und in Kapitel 3.3.2.4 schliefdlich eine Methode zur Approximation der Ko-
effizienten der verschiedenen Filterstrukturen beschrieben.

3.3.2.1 Grundlagen und Standard Struktur

Die Impulsantwort des digitalen Filters zur Abtastratenumsetzung kann folgendermal3en ge-
schrieben werden

)
h(w = [ho(w) hy(w) ... hy(w] (341)

wobei jeder Koeffizient h, vom Bruchanteil der Verzégerung p abhangt. Eine effiziente Im-
plementierung des SRC Filtersist in der sogenannte Farrow-Struktur moglich, bel der jeder Ko-
effizient durch ein Polynom der Ordnung K in u gegeben ist [46]
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K
gy = Y G (3.42)
k=0

Hierbei bezeichnet g, (1) die Implementierung des n-ten Koeffizienten von h(u) in Farrow-
Struktur. Der Vorteil dieser Darstellung ist, dass die Filterparameter G, | konstant sind. Der
einzige veranderliche Parameter ist die Intersymbolposition p(IT,) . Daruberhl naus gestaltet
sich die Steuerung von p(IT,) einfacher asbei einer Implementlerung mit gespeicherten Ko-
effizientensdtzen nach Kapitel 3.3.1. Die Auflsung der Intersymbol position ist zudem bel die-
ser Implementieren nur durch die Auflésung der Arithmetik begrenzt und nicht durch die GroRze
des Speichers. Diese Eigenschaften machen die Farrow-Struktur sehr attraktiv fur eine VLSI-
Implementierung oder fir eine Realisierung auf einem digitalen Signal Prozessor (DSP) [171].
Das Ausgangssignal desin Farrow-Struktur implementierten SRC Filtersergibt sich durch Sub-
stitution von (3.42) in (3.12) zu

K N K
rdTp = > > V((mb(|Ti)—”)Ts)‘Gn,k“('Ti)k = Y BAT) AT, (349)
k=0n=0 k=0
wobel definiert wurde

N
V(T = D v((my(ITp =Ty - G k- (3.44)
n=0

Die Implementierung nach (3.43) ist in Bild 3.23 dargestellt. In einer konkreten Realisierung
konnen die parallel eingezeichneten Verzogerungsglieder jeweils durch ein gemeinsames er-
setzt werden. Die einzelnen Polyphasen des Filters fur k = 0, 1, ...K mit Impulsantwort
\“/k(l T,) sindin y-Richtung aufgetragen, wahrend die Darstellung der einzelnen K oeffizienten
furn = 0,1, ...N in x-Richtung dargestellt ist.
Im Fregquenzbereich kann die Ubertragungsfunktion des Filters durch

H(o, ) = w' Gm = w'g(n) (3.45)

geschrieben werden [108], [162], wobei die Vektoren w der Léange N +1 und m der Lange
K + 1 durch

. . . T
w = [1 1o s20 e—ij} und (3.46)

m = [1 Wl HK}T (3.47)

gegeben sind, dieMatrix G der GroRe (N + 1) x (K + 1) und mit den Elementen G,, | dieFil-
terparameter enthdlt und der Vektor g(u) der Lange (N + 1) die Impulsantwort fur gegeben%
u darstellt.

Fir ungerades N ist die Impulsantwort des SRC Filtersin der Regel symmetrischzu (N +1)/2
und hat somit eine lineare Phase [11]. Es gilt daher folgende Bedingung:

In_n(W) = g,(1—p) (3.48)
firn = 0,1, ...,(N—=1)/2. Durch Einsetzen der Gleichung
K
gn(l) = Y, G pu™ (3.49)

m=0
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Bild 3.23: Abtastratenumsetzfilter in Farrow-Struktur mit Filterordnung N
und polynomischem Grad K
in (3.48) und Ordnen nach Potenzen von u kann man die Parameter G, fur
n={(N=-1)/2, ..., N} ausden restlichen Parametern herleiten. Unter Anwendung des bino-
mischen Satzes fur die Potenzen von (1—p) [18]

n
(1—p)" = kgo<—1>k([2)uk, (3.50)

erhdlt man fur die Elemente der orthogonalen oberen Dreiecksmatrix U(K) der GrofRe
(K+1)x (K +1) zur Berechnung dieser Parameter

T T
[GO,N_n Gy Non - GK,N_J = U(K)[Go,n (T GK,J (3.51)
schliefflich

-1
0 sonst

(_1)m_1(m—1) firm=1

UI, m(K) = (3.52)

Aus der Symmetriebedingung (3.48) folgt nach (3.52) lediglich, dass die Parameter der Basis-
funktion uK symmetrisch sind, mit

Gk.n Kgerade

. (3.53)
—Gk_  Kungerade

Gk Non = {

Um zu erreichen, dass die Parameter G, | fur alle me K symmetrisch werden, missen die
einzelnen Filterparameter g,, nicht nach Potenzen von ., sondern nach 2u —1 zu entwickelt
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Go, k

v(mTy)

Bild 3.24: Berechnung des Ausgangssignals des k. Zweiges \”/k(ITi) in modifizierter
Farrow-Struktur fur SRC Filter mit symmetrischer | mpulsantwort

werden [169]. Die polynomischen Basisfunktionen (2u —1)™ sind im Wertebereich0<u <1
fur gerade m achsensymmetrisch und fur ungerade m punktsymmetrisch zu p = 1/2. Die
entsprechende Implementierung wird als modifizierte Farrow-Struktur bezeichnet. |hre Para-
meter werden im Folgenden mit Gy, , bezeichnet. Aus der Symmetrie der Basisfunktionen
folgt nun fur Filter mit symmetrischer Impulsantwort nach (3.48) firn = 0,1, ...,(N-1)/2

. G m gerade
mn Mg

GmN-n = { ~ - (3.54)
—Gm n m ungerade

Die einzelnen K oeffizientengewichte sind durch
K ~

@n(li) = z Gm, n(2u—-1)M (3.55)
m=20

gegeben. Die Implementierung der modifizierten Farrow-Struktur kann analog zu der in
Bild 3.23 gezeigten Struktur erfolgen, mit dem Unterschied, dass die Filterkoeffizienten jetzt
durch Gy, ,, gegeben sind und dass die einzelnen Zweige mit (2 — 1) statt mit u multipliziert
werden.

Der Vorteil der modifizierten Farrow-Struktur liegt in der Symmetriebedingung (3.54). Diese
ermoglicht eine Verringerung der Anzahl an erforderlichen Multiplizierern im Vergleich zur
normalen Farrow-Struktur, dadie einzelnen Zweige nun wiein Bild 3.24 gezeigt implementiert
werden konnen. Bei der normalen Farrow-Struktur kann diese Implementierung nur fir den
Zweig mit k = K gewahlt werden, wobei die Symmetriebedingung (3.53) ausgenutzt wurde.
Insgesamt ergibt sich also, unter Berticksichtigung der Multiplikationen mit p, eine Verringe-
rung x(N, K) der Anzahl an Multiplizierern von

K(1+N/2)
K(1+N)-N/2°
Fur grofl3e Werte von K geht der Wert von (3.56) gegen 1/2.

Die Koeffizienten Gy, i kénnen aus den Parametern G | durch folgende Formel hergeleitet
werden:

K(N, K) =

(3.56)

~ ~ ~ T _ T
[GonGin.. G = TH0[ConGrn ... G (357
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Durch Gleichsetzen der Gleichungen (3.49) und (3.55), Sortieren nach Potenzen von u, und
Anwendung des polynomischen Satzes fir Potenzen von (2u —1)

m
@u-pm= 3 D F)wm (358)
k=0
ergeben sich die Parameter der oberen Dreiecksmatrix T(K) der Grofde (K + 1) x (K + 1) zu
T (L mp = (1) (P en-1, (359)

n

wobei der sogenannte Binomia koeffizient (k

) fur beliebige ne X und ke X folgenderma-
Ben definiert ist [18]:

n! fir 0<k<n

(E) = JkI(n=Kk)! , (3.60)
0 sonst

Dielnverse T-1(K) zur Berechnung der symmetrischen Parameter ém, n aus den Parametern
Gm, n kannin expliziter Form geschrieben werden als [170]

T-1(K){l, m} = (rln_‘ll)z‘m+ t (3.61)
Im Frequenzbereich kann das nach Potenzen von (2u — 1) entwickelte Filter durch
H(o,u) = w' G (3.62)
geschrieben werden, wobei der Vektor m nun durch
~ 2 K T
M = [1 u—-1) 2u-1)>% ... (2;1—1)} (3.63)

gegeben ist.

In Bild 3.25aist die Impulsantwort eines komplexen SRC Filters gezeigt, das nach der in Kapi-
tel 3.4.1 erklaten Methode, mit den Parameteen N =3, K =3, f;=0,25 und
B = 0,125, entworfen wurde. Bild3.25b zeigt die enzelnen Basisfunktionen fir
k =0,1,2, 3 diesich bel einer Implementierung in der Standard Farrow-Struktur ergeben.
Bild 3.25c zeigt im Vergleich dazu die Basisfunktionen die sich ergeben, wenn das selbe Filter
in modifizierter Farrow-Struktur implementiert wird. Dahier die Basisfunktionen achsen-, bzw.
punktsymmetrisch zum Ursprung sind, kann die Anzahl der benttigten Multiplizierer nach
(3.56) um ca. 30% reduziert werden.

3.3.2.2 Verallgemeinerungen der Farrow-Struktur

Bei der bisjetzt besprochenen Farrow-Struktur wird die zeitkontinuierliche Impul santwort h(t)

des SRC Filters durch abschnittsweise Polynome der Lange T angenahert. Eine Veralgemei-
nerung der Farrow-Struktur ist moglich, indem man Polynome beliebiger Lange als Basi sfunk-
tionen zulasst [78]. Im Folgenden wird davon ausgegangen, dass alle Basisfunktionen die
gleiche Lange A besitzen.
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Bild 3.25: (a) Impulsantwort eineskomplexen maximal flachen SRC Filtersmit N = 3
K =3, fy=0,25f und B = 0, 125 und den Basisfunktionen fur
(b) Standard und (c) Symmetrische Farrow-Struktur Implementierung
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Bild 3.26: Impulsantwort einesSRC Filtersmit N = 3, K = 1undJ = 2

Die polynomischen Basisfunktionen mit Grad K sind im Folgenden durch

K k
AL
2 n, k(A) fir 0<t<A (3.64)
k=0
0 sonst

gegeben. Die abschnittsweise polynomische Impulsantwort, bestehend aus (N + 1) Polyno-
men, ist dann gegeben durch

gn(t) =

N
h(t) = ) g,(t-n-A). (3.65)
n=0
Gleichung (3.65) kann in &quivalenter Weise folgendermalien geschrieben werden [78]:
t .
g ¢ (t—{—JA) firo<t<NA
h(t) = M A : (3.66)
0 sonst

Durch Substitution von (3.64) in (3.66) erh@lt man schliefdich fir 0 <t < NA [78]

K
o= Zonjs il

Zwei spezielle Werte von A besitzen praktische Bedeutung. Es sind dies A = T./J und
A = T,/J,wobe J einenatlrliche Zahl ist. Der erste Wert fuhrt fir J = 1 zur normalen Far-
row-Struktur [46] und fur J > 1 zur verallgemeinerten, bzw. verlangerten (Prolonged) Farrow-
Struktur [110], [136], wohingegen der zweite Wert zur transponierten Farrow-Struktur fuhrt
[79], [78]. Auch bel dieser zweiten Struktur gibt es je nach Wahl von J wieder eine gewdhnli-
che (J = 1) und eine veralgemeinerte (J > 1) Struktur.

Zunéchst soll der erste Fall mit A = T./J naher untersucht werden. Hier wird die zeitkontinu-
ierliche Impulsantwort durch Polynome angenahert, die im Vergleich zur normalen Farrow-
Struktur um den Faktor J kirzer sind, wodurch sich, bei gleichem polynomischen Grad K, eine
bessere Anndherung an die Zielfunktion ergibt. In Bild 3.26 ist das Prinzip fur ein reellwertiges
Filter der Ordnung N = 3 mit K = 1 und J = 2 gezeigt. Das Filter ist nach der in Kapitel
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3.4.2 beschriebenen Least Squares Methode fur f, =0, 25 fy und B = 0, 125 entworfen.
Die die Zielfunktion darstellende zeitkontinuierliche Filterimpul santwort ist gestrichelt darge-
stellt. Siewird hier durch Geradenstlickeder Lange A = T./2 angenahert. Ein Filterparameter
wird nun, je nach Wert der Intersymbolposition der normalen Farrow-Struktur
1T,/ Ts—ngi/ T |, durch J verschiedene Polynome angendhert, was zu einer Filterstruktur
mit veranderlichen Koeffizienten fuhrt. Die einzelnen Zweige sind im Folgenden durch den
Laufindex A durchnumeriert, wobei gilt

A= LJ(ITi/TS—LITi/TSJ)J+1. (3.68)
Durch Einsetzenvon A = T./J in(3.67) und Substitutionin (3.12) ergibt sich zur Berechnung

des Ausgangswertes des Abtastratenumsetzfilters folgende Gleichung, die als Verallgemeine-
rung von (3.43) aufgefasst werden kann:

K
rf(AT) = Y AT - w(TH, mit (3.69)
k=0
N2
V(T = V((My(N=n+N)TY - Gy 1y~ k- (3.70)
n=-N;

Die Intersymbolposition p(IT;) € [0, 1) ist gegeben als

JT. | JT.
n(T) = — —| (3.71)
und der Basispunktindex m,(IT;) durch
IT.
m,(IT;) = {LJ (3.72)
TS

Der Zusammenhang der Abtastzeitpunkte und der Intersymbolposition ist in Bild 3.27 fir
J = 3 schematisch gezeigt. Die Bereichsgrenzen der polynomischen Funktionen sind durch
gestrichelt gezeichnete Linien angedeutet. Man erkennt, dass sich der Wert von u(1T;) asder
zeitliche Abstand der Bereichsgrenze zum Zeitpunkt t5(1T;) und dem aktuellen Ausgangssam-
ple ergibt. Hierbel ist der Zeitpunkt t;(IT;) gegeben durch

AT, = MM J]T )
TS

In Bild 3.27 gilt fUr das Ausgangssample zum Zeitpunkt IT; etwa t;(IT,) = (k+1/3)Tg,
d.h. der Zeitpunkt des Eingangssamplesist quasi um T./3 verschoben

Ein Nachteil der verlangerten Farrow-Struktur besteht darin, dass die Symmetriebedingung
(3.48) nicht ausgenutzt werden kann, um die Anzahl der erforderlichen Multiplizierer merklich
zu minimieren. Lediglich fUr ungeradzahliges J kann die Symmetrie im mittleren Segment mit
A = (J+1)/2 verwendet werden. Dies liegt daran, dass in den anderen Segmenten, bzw. fir
geradzahliges J die Symmetrie zwischen den Segmenten A und J — A auftritt. Diesist auchin
Bild 3.28 zu sehen, in dem ein SRC Filter mit den Parametern desFiltersinBild 3.26fur J = 3
gezeigt ist. Die Symmetrie des mittleren Segments mit A = 2 kann hier ausgenutzt werden.
Werte des SRC Filtersin diesem Segment sind durch Dreiecke angedeutet. Die Symmetrie der
Segmente A = 1 und A = 3 kann hingegen nicht ausgenutzt werden, da zu einem gegebenen
Zeitpunkt nur Filterwerte aus einem der beiden Segmente zur Berechnung erforderlich sind. Im


Roland
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Bild 3.27: Intersymbolposition bei normaler Farrow-Struktur fur J =3
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Bild 3.28: Symmetrien bei der Impulsantwort eines SRC Filtersmit J =3
Beispiel sind Filterwerte im ersten Segment durch Kreise angedeutet.

3.3.2.3 Transponierte Farrow-Struktur

Ein Nachteil der normalen und verléngerten Farrow-Struktur besteht bei der Anwendung zur
Abtastratenumsetzung darin, dass die Filter nur Nullstellen bel Vielfachen der Eingangsfre-
quenz 1/T + fyund 1/T,— f, erzeugen kdnnen [78]. Wie in Kapitel 3.1.4 erklart, werden
jedoch die Bereiche bei Vielfachen der Ausgangsfrequenz 1/T, £ f; bei der Abtastratenum-
setzung in das Ubertragungsband gefaltet. Um Anteile in diesen Aliasing-Frequenzbandern
wegzufiltern, mussalsVerarbeitungsgeschwindigkeit des Filters zur Abtastratenumsetzung, die
Ausgangsfrequenz 1/T; gewéhit werden. Diesist moglich, wennin (3.67) A = JT, gewéhit
wird [75],[78]. Durch Substitution in (3.12) ergibt sich als Ausgangssignal

N, K
rdT) = > ) v (nT)G T , mit (3.74)
= = 1J—| nd = ,k
n=nk=0 ( (Tiﬂ
- ~ k
Vi(mTy) = v(mTy) - u(mTy) (3.75)
und der Intersymbolposition 1(mT ) € [0, 1) gegeben als
~ JmT
fi(mTy) = {JmTSW— s (3.76)
| Ti
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Bild 3.29: Inter symbolposition bei normaler und transponierter Farrow-Struktur (J=1)

Die Bereichsgrenzen n; und n, der auReren Summe in (3.74) ergeben sich mit

)
0<II—|n| =" [|<(N+1) zu (3.77)
|
- T.
(N+1)\Ti . _(N+ D

(e (H50Re
n; = dn, = | 1= |. 3.78
1 (I_(N+1))L sonst - n2 \xTSJ ( )

J T

In Bild 3.29 sind die Verhaltnisse der Abtastzeitpunkte mit den beiden Intersymbol positionen
u(IT;) und ﬁ(mTS) der normalen, bzw. transponierten Farrow-Struktur fir J = 1 dargestellt.
Wahrend bei der normalen Struktur zu jedem Ausgangssample ein Wert von . korrespondiert,
kann esbei der transponierten Struktur vorkommen, dass mehrere Wertevon . dazu korrespon-
dieren. Die zugrundeliegende Ursache ist, dass sich | mJ(T/T;) | bel einer Inkrementierung
von n nicht notwendigerweise erhoht, dagilt T, > T. In Bild 3.29 tritt dieser Fall fur das Aus-
gangssample zum Zeitpunkt (I + 1) T, auf, das zu den zwei Eingangssamples zu den Zeitpunk-
ten (m+1)T¢ und (m+2)T korrespondiert. Diese Eingangssamples werden daher mit dem
identischen Koeffizientensatz gewichtet und die entsprechenden Ergebnisse werden zur Gene-
rierung des Ausgangswertes addiert.
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In Bild 3.30ist dielmplementierung der transponierten Farrow-Struktur fir J = 1 gezeigt. Die
Summierung von aufeinanderfolgenden Werten, die zum identischen Ausgangssample korre-
spondieren, geschieht in Integrate and Dump (1&D) Blécken. Fir den Fall J> 1 bleibt die
Struktur bestehen, lediglich die Koeffizienten G, | werden zeitvariant.

Das Steuersignal zum Nullsetzen der (I&D) Blocke wird gesetzt, wenn gilt
ﬁ(mTS) >1-Tg/T;, dadann mit dem letzten Eingangssample ein Ausgangssample erzeugt
wurde. Ein Ausgangssample wird erzeugt, wenn gilt u(mTo) < T /T;.

Bel der in Bild 3.30 gezeigten Implementierung werden alle Multiplizierer mit der hohen Rate
1/T getaktet. Dadie Filterparameter Gn, , Z€itinvariant sind, ist es moglich, die 1&D Blocke
vor die Multiplizierer mit diesen Parametern zu plazieren [9]. Dadie 1&D Blocke implizit auch
die Ratenumsetzung von 1/T, auf 1/T; Ubernehmen, sind die Multiplizierer dann mit der
niedrigeren Rate getaktet. Die entsprechende |mplementierung wird im Folgenden als Struktur
2 bezeichnet. Sieist in Bild 3.31 gezeigt

a(mT,)

r(T;)

o

I

4
1&D |-

—

T
11
a4
1&D)-

A

T.

k =N

1&D, A

A
I

control

Bild 3.30: Abtastratenumsetzfilter in transponierter Farrow-Struktur mit Filterordnunc
N und polynomischem Grad K implementiert in Struktur 1
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Bild 3.31: Dezimationsfilter in transponierter Farrow-Struktur (Struktur 2)

3.3.2.4 Approximation der Koeffizienten durch Kurvenanpassung

Eine M6glichkeit zur Generierung der Farrow-Matrix G besteht in der polynomische Approxi-
mation einzelner Koeffizientensdtze nach der Methode der kleinsten Fehlerquadrate (least
squares curve fitting). Hierfir werden zunéchst eine Anzahl von p Filterkoeffizientensétzen
h(u;) , korrespondierend zu p verschiedenen Werten von . , berechnet. Soll dasFilter in Stan-
dard Farrow-Struktur entworfen werden, d.h. gilt L = 1, werden die Werte i, im Bereich
0<u,; <1 gewdhit. Ansonsten wird fiir jeden der L Zweige eine eigene Matrix G entworfen,
der Wertebereich p; im | -ten Zweig ist dann

l/L<p <(l+21)/L mit] = 0,...,L-1, (3.79)

Anschlieend wird jeder Koeffizient g, der Impulsantwort der Farrow-Struktur durch ein Po-
lynom vom Grad K an die p entsprechenden Werte des Koeffizientensatzes h, (u;) angena
hert. Hierfir wird der quadratische Restfehler eg(gn) zwischen den Werten des
K oeffizientensatzes und dem Polynom in p minimiert:

p
K2
&%) = 2 ‘hn(“i)_(Gn,O-"Gn, i+ G )] (3.80)

i=1
Die Minimierung von (3.80) geschieht durch Nullsetzen des Gradienten von e,(g,,) nach
Gn’l fur | = 0, ..., K [72]. Diesschreibt sich in Vektorschreibweise (siehe Appendix 1) als
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de4(9p)

ag(n)*

Veg(gn) = =0, (3.81)

wobei der Vektor g(" der Lange K + 1 die n-te Spalte der Matrix G repréasentiert. Dies fuhrt
nach einigen algebrai schen Umformungen auf folgendes lineare Gleichungssystem [98]

Vg = h, (3.82)
wobei der Vektor h(" der Lange p durch
T
™ = Th (1) () .. (i) (3.83)
gegeben ist und V eine Vandermonde Matrix der GroRe p x (K + 1) der Werte W ist
1, u?...uk
v = |1H2HZ R (3.84)
2 K
Lip g by

Durch Bildung der Pseudoinversen V1 = (VHV)~1V kann die polynomische Approximation
des n-ten Koeffizienten zu

gM = vthm (3.85)

berechnet werden. Zur Approximation der K oeffizienten der modifizierten Farrow-Struktur ge-
nugt es, in (3.85) dieMatrix V durcheineMatrix V zu ersetzen, bel der u durch (2u—1) sub-
stituiert wird.

Die beschriebene polynomische A pproximation funktioniert in der Praxis sehr gut, fir zwei der
Im néchsten Abschnitt besprochenen Entwurfsverfahren lassen sich jedoch auch direkte M etho-
den zum Entwurf der Farrow-K oeffizienten angeben.

3.3.3 Exemplarischer Vergleich des | mplementierungs-
aufwands

In diesem Abschnitt soll exemplarisch ein Vergleich verschiedener Strukturen zur Abtastraten-
umsetzung anhand des erforderlichen Implementierungsaufwandes durchgefiihrt werden. Be-
sonders sollen Signalverarbeitung im Basisband und im Bandpassbereich gegentibergestellt
werden. Allgemeine Aussagen sind hierbei allerdings nur bedingt zu treffen, da zum einen die
erforderliche Dampfung der eingesetzten SRC Filter stark von der Systemumgebung anhangt
und andererseits verschiedene M ethoden zur A btastratenumsetzung nahezu beliebig kombinier-
bar sind, so dass das Finden einer optimalen Lésung sehr schwierig ist [75], [79]. Zu den er-
wahnten, die erforderliche Dampfung beeinflussenden Parametern, gehtren etwa Gite der
analogen Vorfilterung, das SNR am Empféngereingang sowie die Charakteristik moglicherwel -
se vorhandener Storer, die sich auRerhalb des Ubertragungsbandes befinden. Insbesondere ist
bedeutend, ob die analoge Vorfilterung lediglich das Ziel hat, das Abtasttheorem am A/D-
Wandler einzuhalten, oder ob auch die Leistung vorhandener Stérkandl e bereits reduziert wird.
Grundsétzlichist eszwar sinnvoll, moglichst viel Storleistung bereits analog wegzufiltern, etwa
um die erforderliche Auflésung des A/D-Wandlers gering zu halten, und um allgemein den Auf-
wand der digitalen Filterung zu minimieren, bei einer flexiblen Bandbelegung ist diesallerdings
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nur bedingt moglich, well die analogen Filter meist mit festen Parametern realisiert werden. Au-
Rerdem ist der Aufwand zur Abtastratenumsetzung stark vom Uberabtastfaktor am Eingang ab-
hangig, der bestimmt, bei welchen Frequenzen die Wiederhol spektren auftreten.

3.3.3.1 Kaskadierte Systeme

Grundsitzlich gilt, dassder zur Filterung erforderliche Aufwand stark vom Uberabtastfaktor am
Ausgang des SRC Filters abhangt, da dieser die Breite des Signalbandesim Vergleich zur Abt-
astfrequenz am Ausgang des Filters angibt und somit die relative Groéfe des Frequenzbereichs
in dem die geforderte Mindestdampfung eingehalten werden muss. Daher liegt eine erfolgver-
sprechende Strategie hierin, das System zur Abtastratenumsetzung kaskadiert zu gestalten, also
den gesamten Dezimierungsfaktor in ein Produkt mehrerer kleinerer Faktoren zu zerlegen und
diese einzelnen Faktoren in aufeinanderfolgenden Stufen zu realisieren. Grundsétzlich ist es
auch maglich, die Rate zunéachst zu erhdhen, um den Aufwand in der darauffolgenden Stufen
gering zu halten [79]. Vorteil eines kaskadierten Systems ist, dass in Stufen mit hohem Uber-
abtastfaktor am Ausgang die Anforderungen an das eingesetzte SRC Filter relativ gering sind,
so dass hier relativ kurze Filter verwendet werden kdnnen, deren K oeffizienten dartiberhinaus
mit relativ geringen Wortbreiten auskommen. Nachteilig ist hingegen, dass der Filteraufwand
in der Regel ebenfalls proportional zur Ausgangsrate ist, da die erforderlichen Signalwerte im
Takt dieser Rate berechnet werden.

Ein moglicher Ansatz besteht darin, zunachst ein Filter mit irrational er Ratenumsetzung und ho-
her Ausgangsrate einzusetzen. Dieses Filter erzeugt am Ausgang einen ganzzahligen, oder zu-
mindest rationalen Uberabtastfaktor, so dass die folgenden Stufen als Filter mit periodischen,
bzw. festen K oeffizienten implementiert werden kdnnen [77]. Nachteilig an diesem Ansatz ist
alerdings die relativ hohe Rate mit der dieses Filter betrieben wird.

3.3.3.2 Ganzzahlige Dezimation anhand von Kammfiltern

Bei Signalverarbeitung im Basisband bieten sich zu einer Dezimierung mit ganzzahligem Fak-
tor etwa sogenannte Kammifilter [80] an (eine Verallgemeinerung zur Dezimation mit rationa-
len Faktoren ist in [74] gegeben). Im Gegensatz etwa zu den haufig verwendeten Lagrange
Interpolationsfiltern, kénnen Kammfilter auch zur Anti-Aliasing Filterung verwendet werden
[74]. Sie bestehen aus einer Kaskade von Integratoren, die auf der hohen Eingangsrate laufen,
gefolgt von einer gleichen Anzahl sogenannter Kammstufen, die auf der niedrigeren Ausgangs-
rate betrieben werden. Sie haben einen linearen Phasengang, konnen multipliziererfrel betrie-
ben werden, erfordern wenig Speicher und weisen eine reguldre Struktur auf. Der
Amplitudengang zeigt Tiefpass-Charakteristik, wobei die Dampfung bis zur ersten Nullstelle
stetig zunimmt. Die Nullstellen sind hierbei bei Vielfachenvon f./D angeordnet, wobel D ein
Entwurfsparameter ist, der durch den Dezimationsfaktor vorgegeben ist. Durch eine Erhéhung
der Filterordnung erhoht sich die Dampfung in der Umgebung der Nullstellen erheblich, jedoch
wird der Betragsgang auch bei niedrigen Frequenzen allgemein steiler. Durch die mit der Fre-
quenz stark zunehmende Dampfung ist die Anwendung dieser Filter auf relativ kleine Uberabt-
astfaktoren am Ausgang beschrankt, wodurch sich die Verwendung von Kammifiltern auf die
ersten Stufen einer kaskadierten SRC Struktur beschrénkt. Eine exemplarische Betragsfunktion
eines Kammfilters 4. Ordnung mit D = 7, das nach der in [80] beschriebenen Methode ent-
worfen wurde, ist in Bild 3.32 gezeigt. Die auf die Ausgangsfrequenz normierte Bandbreite be-
tragt hier 1/8. Die Dampfung in den Aliasingbéndern betragt mindestens 65 dB, die maximale
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Bild 3.32: Betrag der Ubertragungsfunktion eines Kammfilters 4. Ordnung

Dampfung im Ubertragungsband liegt bei 0,9 dB.

3.3.3.3 Vergleich von Basisband- mit Bandpassverfahren

Wesentliche, den Implementierungsaufwand betreffende, Unterschiede bei Entzerrung im Ba-
sisband und Entzerrung im Bandpassbereich sind:

Zur Erzeugung des Basisbandsignals muss das reelle Eingangssignal zundchst mit
coswpkT und —sinw kT multipliziert werden. Dies erfordert die Durchfuhrung von 2f
Multiplikationen pro Sekunde. Gleichzeitig wird dadurch ein Spektrum bel —2f ; erzeugt,
das durch anschlief3ende Filterung eliminiert werden muss. Ein alternatives Vorgehen
besteht darin, durch Filterung des Eingangssignals mit einem Hilbert Transformator
zunachst das komplexwertige, sogenannte analytische Signal zu erzeugen, das keine Kom-
ponenten bel negativen Frequenzen aufweist, und dieses Signal anschlief3end ins Basisband
zu transferieren. Bei elner Signalverarbeitung im Bandpassbereich fallen sowohl die zum
Mischen erforderlichen Multiplikationen weg, as auch die Notwendigkeit, ein weiteres
Signalband durch Filterung zu eliminieren.

Bei einer Signalverarbeitung im Basisband muiissen beide Komponenten des komplexwerti-
gen Signals getrennt dezimiert werden, so dass der Aufwand im Vergleich zu einer Imple-
mentierung im Bandpassbereich zundchst verdoppelt ist. Allerdings gestaltet sich die
Ratenumsetzung eines Signals bel hoheren Frequenzen allgemein etwas aufwandiger as
bei niedrigen, da das Zeitsignal sich schneller verandert, und es daher schwieriger wird,
Werte zwischen den Abtastpunkten zu rekonstruieren. Dartiberhinaus sind bel Verarbeitung
im Basisband zur ganzzahligen Dezimation aufwandsarm implementierbare SRC Filter,
wie etwa die bereits erwéhnten Kammfilter, verfligbar.

Zur Entzerrung im Bandpassbereich wird meist diein Kapitel 4.1.3 erkléarte Struktur einge-
setzt, die im Vorwartszweig mit zwei reellwertigen Filtern auskommt. Zur Entzerrung im
Basisband werden hingegen komplexwertige Filter verwendet. Unter der Annahme, dass
eine komplexwertige Multiplikation vier reellwertigen entspricht, ist daher der Vorwarts-
entzerrer eines Bandpassentzerrers bei gleichem w mit halbem Aufwand realisierbar. Ubli-
cherweise wird ein Entzerrer im Bandpassbereich jedoch auf einer htheren Rate betrieben,
wobei die Ursache zum Teil darin begrindet liegt, dass bel Signalverarbeitung im Band-
passbereich Ublicherweise keine Abtastratenumsetzung implementiert wird und daher
lediglich die Abtastfrequenz so gering wie méglich gewéhlt wird, um Aliasing auszu-
schlieflen (siehe etwa[81]). Die Verwendung eines relativ hohen Uberabtastfaktors im Ent-
zerrer verringert jedoch auch deutlich die Anforderungen an das SRC Filter.
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3.3.3.4 Exemplarischer Vergleich verschiedener Strukturen

Im Folgenden sollen nun exemplarisch verschiedene Strukturen in Bezug auf die benttigte An-
zahl an Multiplikationen und Additionen pro Sekunde verglichen werden. Dies soll hier nur als
grobe Abschétzung dienen, da weitere wichtige Parameter, wie etwa verwendete Wortbreiten,
Grol3e von K oeffizientenregistern, Art der Implementierung (feste oder variable K oeffizienten)
unberticksichtigt bleiben. Sofern FD-Filter verwendet werden, sind diese in Farrow-Struktur
implementiert. Die untersuchten Strukturen sind im Einzelnen:

(S1) SRC im Basisband (BB) durch ein Wurzel-Nyquist Roll-Off (Square Root Raised

Cosine, SRRC) Filter mit gespeicherter Uberabgetasteter |mpul santwort.

(S2) SRC im BB durch ein SRRC-Filter festem Koeffizientensatz, gefolgt von einem FD-Fil-

ter.

(S3) SRCim BB durch ein einziges FD Filter.
($4) SRC im BB durch ein Kammfilter gefolgt von eéinem FD-Filter.
(S5) SCRim BB durch ein Kammfilter, gefolgt von einem SRRC Filter mit gespeicherter

Uberabgetasteter Impul santwort.

(S6) SCR im BB durch ein Kammfilter, gefolgt von einem FD Filter und einem SRRC Filter

mit festem Koeffizientensatz.

(S7) SRC im Bandpassbereich (BP) durch ein FD Filter. Hierbei ist die Mittenfrequenz im

Vergleich zur Nyquistfrequenz f, relativ niedrig (max. 0,5).

(S8) SRCim BPwie (S7) mit Mittenfrequenz, dieim Vergleich zu f relativ grof3ist.

Die einzelnen Basisbandverfahren werden dabei noch verglichen fir Entzerrung im Symbol-
takt, bzw. mit w = 2; bel dem Bandpassverfahrenwird w = 4, bzw. w = 6 gewahit.
Folgende Parameter wurden fir den Vergleich angesetzt:

Zur Entzerrung wird ein DFE mit N = 20 Koeffizienten des Vorwaértsfilters bei den BB-
Verfahren, bzw. N = 20w/2 bel dem BP-Verfahren. Das Ruckkoppelfilter hat ein Lange
von M = 10.

Die Kammfilter haben 6. Ordnung und sind multipliziererfrei implementiert. lhre Aus-
gangsrate betragt etwa 4f ;.

Die Parameter der SRRC, bzw. FD Filter sind in Tabelle 3.1 gegeben. Hierbel ist L gp~ der
Grad der SRRC-Filter, N, K und J sind die entsprechenden Parameter der Implementie-
rung der FD Filter in Farrow-Struktur. Fir J = 1 wurde von der Symmetriebedingung der
modifizierten Struktur (siehe Kapitel 3.3.2.1) Gebrauch gemacht. Bel den Verfahren (S2)
und (S6), die ein SRRC-Filter mit festem Koeffizientensatz verwenden, wird die Symme-
trie der Impulsantwort zur Halbierung der Anzahl an Multiplikationen ausgenutzt. Bei (S1)
und (S5) konnte die Anzahl der zu speichernden Koeffizienten durch eine Interpolation der
Koeffizienten niedrig gehalten werden. Da die GroRRe des verwendeten Speichers hier
jedoch nicht betrachtet wird, wird diese Technik nicht angewandt.

SH | & | & | & | 5 | () | S) | (59

w 121t 21|21 |21 2|1 |2]|4 6|46
Lerre || 12 20| 12| 10 54 |5 |3

312019 7|4 3 3 /3|3 /2|6 |5

2 |2 |4 3|3 |2 31212 2|3 |3

1|13 |3 |11 1 /1|1 |11 1

Tabelle 3.1: Parameter der verglichenen Strukturen
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Bild 3.33: Exemplarischer Vergleich des I mplementier ungsaufwandes von SRC Struk-
turen als Funktion von f;.Be den BB-Verfahren ist w=1 (oben), bzw. w=2 (unten).

(a) Anzahl an Multiplikationen, (b) Anzahl an (Multiplikationen + Additionen/10).

Die berechneten Ergebnisse sind in Bild 3.33 in Abhangigkeit der Symbolrate gezeigt. Die bei-
den oberen Grafiken zeigen Ergebnisse der Basisbandverfahren mit Entzerrung im Symboltakt,
die unteren entsprechend mit Entzerrung im halben Symboltakt. Die Ergebnisse der Band-
passverfahren wurde in alle Grafiken gezeichnet, von den Eigenschaften entspricht sie jedoch
eher denen der Basisbandverfahren mit Uberabgetastetem Entzerrer. In Bild 3.33a finden sich
die Multiplikationsoperationen pro Sekunde, in Bild 3.33b wurden die erforderlichen Additio-
nen ebenfalls beriicksichtigt, wobel vereinfachend angenommen wurde, dass eine Multiplikati-
on dem Aufwand von zehn Additionen entspricht.

Man erkennt zunéchst, dass bei den meisten BB Verfahren die erforderlichen Operationen fir
w = 1 und w = 2 vergleichbar sind, wobei (S1) und (S2) hier Ausnahmen darstellen. Diese
beiden Verfahren sind aber ohnehin relativ aufwéandig. Grund fir dieses Ergebnis ist, dass der
Aufwand fur die Entzerrung - bei den hier as gleich angenommenen Entzerrerléngen - identisch
ist. Fir w = 2 mussdie letzte Stufe des SRC Systems zwar Werte mit der doppelten Rate lie-
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fern, allerdings sinken dadurch auch die Anforderungen an das Filter, so dass sich effektiv der
Aufwand im Vergleich zu w = 1 nicht verdoppelt. Bel den BB Verfahren sind insbesondere
die Strukturen vorteilhaft, die zunachst mit einem Kammifilter die Rate reduzieren und anschlie-
3end - entweder mit einem FD-Filter wiein ($4), oder mit einem SRRC-Filter wiein (S6) - die
Ratenumsetzung mit einem irrational en Faktor durchfiihren. Die Bandpassverfahren sind bei re-
lativ niedrigen Mittenfrequenzen und w = 4 diesen Verfahren gleichwertig, bzw. sogar tber-
legen. Sie erscheinen insbesondere vorteilhaft, wenn man auch die erforderliche Anzahl an
Additionen berticksichtigt. Ursache ist, dass die Kammifilter multipliziererfrei realisiert sind,
zur Generierung der Ausgangswerte hier jedoch relativ viele Additionsoperationen erforderlich
sind. Ist die Mittenfrequenz jedoch so hoch, dass zur Ratenumsetzung lange SRC Filter erfor-
derlich sind, wirken die Basisband Verfahren attraktiver. Allerdingsist bei Basisbandverfahren
mit w = 2 der Unterschied zu Bandpassverfahnren mit w = 4 nicht dramatisch. Durch eine Er-
hohung des Abtastfaktors in der ersten Stufe eines kaskadierten Systems 18sst sich die Mitten-
frequenz relativ zur Abtastrate reduzieren, so dass unter Umstanden der Gesamtaufwand sinkt.
Dieses Vorgehen wurde etwa in [77] zur Dezimation von Basisbandsignalen in einer stark ver-
rauschten Umgebung angewandt. Unter Umsténden l&sst sich bei relativ niedrigen Mittenfre-
quenzen im Bereich bis etwa 0,5 fy, durch Reduktion des Uberabtastfaktors auf 3 die
Attraktivitét einer Signalverarbeitung im Bandpassbereich weiter steigern.

Zusammenfassend kann gesagt werden, dass, falls das Eingangsspektrum im Vergleich zur Ny-
quistfrequenz bei relativ niedrigen Frequenzen angesiedelt ist, Bandpassverfahren gunstig er-
scheinen, andernfalls - insbesondere wenn relativ viel Rauschen in Bereichen aulRerhalb des
Nutzbandes vorhanden ist - Basisbandverfahren etwas ginstiger erscheinen. Insgesamt |&sst
sich anhand der gefundenen Ergebnisse jedoch keine allgemeingultige Aussage treffen.

3.4 Entwurf der Filter zur Abtastraten-
umsetzung

In diesem Kapitel sollen Verfahren zum Entwurf von SRC Filtern angegeben werden. Zur Ab-
schéatzung der Qualitdt eines implementierten digitalen SRC Filters wird hierflr eine Fehler-
funktion E(w, u) definiert, als die Differenz der Ubertragungsfunktion des implementierten
Filters H(m, p) = wTg(p) und der desideslen Filters H 4(w, ) aus (3.20).
—jo(D +

E(0, 1) = H(0, 1) —Hig(o,p) = wiga—e " . (3.86)
Zum Entwurf eines digitalen SRC Filters wird diese Fehlerfunktion im Folgenden nach ver-
schiedenen Kriterien minimiert. Die betrachteten Entwurfskriterien sind im Einzelnen der in
Kapitel 3.4.1 betrachtete maximal flache Entwurf, bei der die ersten N Ableitungen von
E(ow, 1) bei einer Mittenkreisfrequenz o, zu Null gesetzt werden, dasin Kapitel 3.4.2 betrach-
tete Least Squares Verfahren, das das Integral des Betrags der quadrierten Fehlerfunktionin el-
nem gegebenen Frequenzbereich minimiert, sowie das in Kapitel 3.4.3 betrachtete Chebychev
oder Minmax-Kriterium, bei dem das Maximum des Betrags der Fehlerfunktion in einem ge-
wissen Kreisfrequenzbereich [®4, w,] minimiert wird.
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3.4.1 Maximal Flacher Entwurf

3.4.1.1 Allgemeine Herleitung

Zum Entwurf eines maximal flachen FD Filterswird die Fehlerfunktion E(®) bel einer Mitten-
kreisfrequenz w, maximal flach angenahert, das heil%t die ersten N Ableitungen der Fehler-
funktion werden fir ® = wy zu Null gesetzt. Dies fuhrt zu folgendem linearen
Gleichungssystem:

n
dE—(n(D) =0 farn=0,1,..,N_ (3.87)
do o= iy
In Matrixnotation kann die L 6sung von (3.87) folgendermal3en geschrieben werden:
h(og ) = Vv, (3.89)

wobei die (N + 1) x (N + 1) Matrix V und der (N + 1) x 1 Vektor v gegeben sind durch

1 e—jwo e—2ja)0 e—Nij
0 e—jmo —2jw e—Njo)0
V = 0 e_jwo 22e_2j0)0 Nze_Njwo und (3.89)
0 e_jm0 2Ne_2j0)0 NNe_Nj%_
. : . T
vV = [e—lﬂ’od de_Jde dNe—JC‘)od} (3.90)

DieVariable d ist definiertals D + .

Im Allgemeinen gibt die L3sung des linearen Gleichungssystems (3.88) fur oy # 0 ein kom-
plexwertiges digitales SRC Filter h(wg, 1) . Soll ein reellwertiges SRC Filter entworfen wer-
den, zerfdllt jede Zeil e des Gleichungssystems (3.88) (aufgel 6st nach v) in zwei Zeilen, sowird
etwa aus der ersten Zeile

ho + hycos(wg) +h,cos(2mp) = cos(dmg) (351)
h,sin(mg) + h,sin(2wg) = sin(dog) - '
Das sich ergebende Gleichungssystem ist im Allgemeinen unterbestimmt und exakt nur |6sbar,
wenn die Mittenkreisfrequenz @, zu O gesetzt wird, da dann jede zweite Zeile wegfdllt und
wieder ein bestimmtes lineares Glei chungssystem entsteht. Die Entwurfsmethodeist dann &qui-
valent zur klassischen Lagrange Interpolation und die Koeffizienten konnen in geschlossener
Form gegeben werden als

N
haw) = 1

k=0
k#n

O

-k
n—

firn=0,1,..,N (3.92)

=~

Zum Entwurf eines reellwertigen SRC Filters mit = 0 muss die Fehlerfunktion E(w) so-
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wohl bei der positiven Mittenkreisfrequenz ), as auch bei —my maximal flach angendhert
werden. Da sich die Anzahl der Anforderungen im Vergleich zum komplexwertigen Filter so
verdoppelt, konnen nur die ersten (N —1)/2 Ableitungen bei ® = tm, zu Null gesetzt wer-
den, wobei N ungeradzahlig sein muss. V und v resultieren dannin

—jo -2jo —Njo
1e ° e 0 e 0
jo 2jo Nj o,
1 e ° e 0 e 0
-jo —2j® —Njo

0 5o 1% Ne 0 und (3.93)

<l

I
. O

®

. N-1 N-1 {N—_lj)mo
—jo 2 2o 2 2
e °2 e °.N e ]

T
N—1
V= | Sjogd jogd | —jogd = jod| - (3.94)
jogd jo j 2
e e Cde U ..d e 0}

Diesentspricht der gleichzeitigen getrennten Ldsung der Gleichungssysteme die sich aus (3.88)
durch Real- bzw. Imaginarteilbildung ergeben. Die so erhaltene Impul santwort des SRC Filters
wird, wie tblich, symmetrisch.

Eine zweite Mdglichkeit zum Design eines reel lwertigen maximal flachen digitalen SRC Filters
besteht darin, das unterbestimmte Gleichungssystem der Struktur von (3.92) naherungsweise
nach der Methode der minimalen Fehlerquadrate (L east Squares) zu bestimmen. Dieses Vorge-
hen hat die Vorteile, dass die Einschrankung der ungeradzahligen Filterordnung wegfallt, und
dass naherungsweise die ersten N Ableitungen der Fehlerfunktion bel ® = toy zu Null ge-
setzt werden. Allerdings sind die Eigenschaften eines derartig entworfenen Filtersin der Praxis
wesentlich schlechter alswenn das Filter nach Gleichungen (3.88), (3.93) und (3.94) entworfen
wird. Dartiberhinausist die Impulsantwort in der Regel auch nicht mehr symmetrisch.

3.4.1.2 Least Squares Entwurf der Farrow-Struktur Koeffizienten

Da beim maximal flachen Entwurf die Filterkoeffizienten in geschlossener Form angegeben
werden konnen, ist es mdglich, durch die Methode der kleinsten Fehlerquadrate (Least
Sguares), die Koeffizienten G einer Implementierung in Farrow-Struktur zu berechnen. Hier-
bei wird die Impulsantwort des Filtersin Farrow-Struktur g(p) fir O < u <1 moglichst gut an
das optimale Filter h Opt( u) angendhert. Gesucht wird also der K oeffizientensatz, der die Ko-
stenfunktion

1
&(G) = [ |g(u) = hop ()7 (395)
p=0
minimiert. Mit Gleichung (3.49) in Matrixform g(u) = Gm(u) und dem idealen Filter
hopt(u) nach Gleichung (3.88) wird (3.95) unter Vernachlassigung der Abhangigkeit von u zu
1
e(G) = j (mHGHGm—ZEK(vH\_/_lHGm) +vH(\7‘1)H\7‘1v)du. (3.96)
p=0
Mit den Rechenregeln aHBc = Tr{Bca"} fir beliebige Spaltenvektoren a und ¢ der GroRe
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N und M sowieMatrizen B der GrofRe N x M, sowie Tr{AB} = Tr{BA} fir beliebigequa-
dratische Matrizen gleicher Dimension (siehe etwa [89]), wobel Tr{e } der Spur-Operator ist,
lasst sich Gleichung (3.96) schreiben als

1
_ _ . H—
eG) = | (Tr{GmmMHGH} — 2% (TrH{GmM (V-1 "1) + vH (V1) V1v)du. (397)
n=0
Um den Koeffizientensatz G zu finden der (3.97) minimiert, wird die Ableitung von Gleichung
(3.97) bezlglich G* zu Null gesetzt. Mit den beiden, in [108] bewiesenen Rechenvorschriften
VATr{ABAH} = 2AB fir hermitische A und V,Tr{AB} = BH, (3.99)

fur beliebige quadratische Matrizen gleicher Dimension ergibt sich
1

j (mmHGH—mvH(\_/‘l)H)du = 0. (3.99)
u=0
Der gesuchte Koeffizientensatz G ist schliefdlich gegeben durch
G = M1y (v-HH (3.100)
wobel die (K + 1) x (K + 1) Matrix M gegebenist as
1
M = [ mmdy. (3.101)
0

Die Elemente von M berechnen sich zu M, ; = 1/(1 +J-1). Die Matrix ¥ der Grol3e
(K +1) x (N + 1) ist gegeben durch ’

1
Y = j mdeu, mit den Elementen (3.102)
0

i _ 1 J-1
¥ 5= ep(jog(D+u)u! 1D +w” “du (3.103)
0

fur komplexwertige Filter, bzw.

o G-1/2
j exp(jog(D +p)u! ~1(D +p) du fir J ungerade

=97 (3.104)
: : -1 (3-2y/2
| expjoy(D+uyp! ~1D +p) du fir J gerade
0

fur reellwertige Filter. Die Integrale der Gleichungen (3.103) bzw. (3.104) sind durch wieder-
holtes anwenden der Integrationsformel [18]

jx” exp(ax)dx = -:-lx” exp(ax) — g j xN—lexp(ax)dx (3.105)

geschlossen |6sbar, jedoch werden die Ausdriicke fur | > 1 und/oder J > 1 sehr unubersicht-
lich. Die Elemente ‘¥, ; lassen sich aber auch problemlos durch numerische Integration be-
stimmen. ’
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3.4.2 Entwurf durch Minimierung der Fehlerquadrate

3.4.2.1 Entwurfsmethode

Zur Bestimmung des SRC Filters, das die Fehlerfunktion (3.86) im Kreisfrequenzbereich
[@,, ®,] flr gegebenes u im Sinne des kleinsten quadratischen Fehlers minimiert, muss der
Koeffizientenvektor h(u) gefunden werden, der - unter Vernachlassigung der Abhangigkeit
von u - die Fehlerfunktion e(h)

o, o, .
e(h) = [ |E(o, w%de = | (hHwwHh—2%{h'we! ®PC M1 +1yde (3.106)
07 ®;

minimiert. FUr reellwertige Filter vereinfacht sich Gleichung (3.106) zu

r2 T jo(D +p)
g(h) = j (hHR{wwH1h—2h R{we 1+1)dw. (3.107)

o,

Fur den in diesem Sinne optimalen Koeffizientenvektor h
Fehlerfunktion (3.106) mit Bezug zu h, so dass gilt

Ve(h)|, . o 0. (3.108)

ot verschwindet der Gradient der

Rechenregeln zur Ableitung der nicht analytischen Gleichung (3.106) nach dem komplexen
Vektor h* finden sichin Appendix 1. Im Speziellen gilt hier

-
Ve(hy = g(hy = |98 % % | (3.109)
oh* dhg* oh*  dhy*
Hiermit ist die Losung von Gleichung (3.108) fur komplexwertige g gegeben durch
(2 jo(D +p)
[ (wwHh, —we do) =Why, -s=0&hy = Wls, (3.110)
041

wobei die (N +1) x (N +1) Matrix W definiertist als

®y

W = j wwHdo. (3.111)
®
Die Elemente von W sind gegeben als
W, 5 = —5(em(joy(l =) - ep(jo (I -I)). (3112)
Fiir den Grenzfall (I —J) — 0 gilt (z.B. nach der Regel von De | HOpital)
lim W, ;= 0,-0,. (3.113)

(1-3)—>0
Der Vektor s der Lange N + 1 ist gegeben als

0)2 .
s=[ wel”® Mg (3.114)
[Of1

mit den Elementen
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S = —)lc(exp(iwzx) —exp(joix)), (3.115)

wobel definiertwurdey = D+u+1-1.
Simultan gilt fur reellwertige Filter
(O]

jz (RIW Yh

(51

oo R W T o =0 hy = (REWH s}, (3.116)

wobei die Matrixelemente von R{W } gegeben sind als
. (D2 A
W 5= sz'nC(;(l —J))—wlan(;(l —J)). (3.117)

Die Elemente des Vektors 31{s} sind gegeben durch

Ris} = mzsim(%zx)—mlsinc(%x). (3.118)

Fir grofe Filterordnungen wird die Konditionierung der Matrix W schlecht, das heil3t die Be-
rechnung ihrer Inversen zur L 6sung des Gleichungssystems (3.110) wird numerisch schwierig.
Die Kondition einer Matrix X ist hierbei definiert als cond(X)= ||X||[X~2| . Die Konditionie-
rung von W wird insbesondere dann schlecht, wenn der normierte Kreisfrequenzbereich des
Filters nahe bei 0, bzw. 1 liegt. Zur Abhilfe zum Entwurf sehr grof3er Abtastratenumsetzfilter
kann die in [183] beschriebene, sogenannte Eigenfilter-Methode auf das gegebene Problem an-
gewandt werden und somit die Berechnung der Inversen vermieden werden. Unter Anwendung
dieser Methode wird die zu minimierende K ostenfunktion folgendermal3en normiert:

2
@, [hHw-H. (@) AR
eer(h) = | | d | do = LI (3.119)
of] [32+h h h 'h

Der Parameter B kann hierbei frel gewahlt werden, wobei gilt, je groRer B gewahlt wird, desto

naher ist die approximierte Lésung an der Least Squares Losung. Im extremen Fall 8 — %

stimmen die beiden K ostenfunktionen tiberein. Der Vektor h ist definiert als h = [gT —B} ,

die Matrix W mit Dimension (N +2) x (N + 2) als

A 2 an it W T —jo(D+1) T

W :j wwHdo mitw = [WT Hid/B} = [WT e K /B} : (3.120)
o1

DieMatrix W lasst sichaus W durch Erweiterung um je eine Zeile und Spalte erhalten, wobei

die zusétzlichen Elemente gegeben sind durch

[j(exp(=jop(D+ (1 —1)) —exp(-jo, (D+ W) (1 -1))) 1< I <N +1
B(D +u)(l -1) komplex
Wh+2,1= sn(@y(D+ (I =1)-sn(@, D+ -1) 3 cn+1
+ B(D+w)(1-1) redll .(3.121)
(0y—w;)/p? | = N+2

— %
WI,N+2 - WN+2,I

Wie die Matrix W , ist auch W hermitisch und besitzt daher nur reelle Eigenwerte. X
Zur Minimierung von (3.119) beziglich g genlgt es, den zum minimalen Eigenwert von W
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gehdrenden Eigenvektor zu finden und ihn so zu skalieren, dass sein letztes Element gleich —3
wird [183]. Der so gefundene V ektor entspricht dem gesuchten h.

3.4.2.2 Least Squares Entwurf der Farrow-Struktur Koeffizienten

Wie beim maximal flachen Entwurf kdnnen auch beim Least Squares Verfahren die K oeffizi-
enten der Farrow-Struktur durch eine Minimierung des mittleren quadratischen Fehlers ange-
ndhert werden. Hierfir muss (3.107) fur ale w minimiert werden, was zu folgender Gleichung
fahrt:

1 o, 2
e(G) = [ [ |E(o,w)| dody =
0 o
(02 .
ij w'emm' cMwr 2% tw Gme! ®® My +1)dwdu. (3.122)
W1

Wiein [108] fur den Spezialfall der Abtastratenumsetzung im Basisband gezeigt, kann (3.122)
in Matrixnotation al's
e(G) = Tr(M GHWG)—ZS){{Tr(SG)}+const (3.123)

geschrieben werden. Die Matrix S der Groflse (K + 1) x (N + 1) ist fir komplexwertige Filter
definiert als

S = j j mw' &P Wapdu = j mw, d, (3.124)

0 o

wobel die Elemente des (N + 1) -Reihenvektors w, durch

w,, = L(em(jo)L) - em(jo,l) (3.125)

gegebensindund L as D +u—1 + 1 definiert ist. FUr reellwertige Filter erhdt man die Vek-
torelemente durch Realteilbildung von (3.125) als

. (D2 AT
Wu| = (ozsnc(7L)—(ols|nc(?,L) (3.126)
Mit den fur n> O gultigen Rechenvorschriften [18]
X" n
jx”exp(ax)dx = Eexp(ax)—aj'x”—lexp(ax)dx, (3.127)
. X" n
jx”sm(ax)dx =3 cos(ax) + ajx”‘lcos(ax)dx und (3.128)
xn . Nfon—1w
J'x”cos(ax)dx = gsn(ax)—a_[x” sin(ax)dx (3.129)
lassen sich die Elemente SI der Losung von (3.124) fur | > 1 in geschlossener Form darstel-
len, bzw. far | = 1 far komplexwertlge Filter auf die Integralexponentialfunktion Ei(x) [18]
X
exp(ax) , _ ax . (ax)? . (ax)3 Lo rexp(t)
-[—x dx = In(x)+1'1! + > 51 + T o Ei(x) = .[—t dt, (3.130)

—oco
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bzw. fur reellwertige Filter auf den Integralsinus Si(x) [18]
X .

Si(x) = | %(t)dt (3.131)
0

zurtickfUhren. Gleichung (3.124) lasst sich jedoch auch problemlos numerisch |6sen. Mit (3.98)
lasst sich die Ableitung von €(G) nach G* schreiben als[108]

sin(@x) g, - _ax _(@9%, (@95 _
J 1.1 3.3 5.5

9 ¢(G) = 2WGM —25" (3.132)
0G*
so dass das SRC Filter durch folgende Formel berechnet werden kann
G =wlis'm?t (3.133)

Fir die Berechnung reellwertiger Filter muss in (3.132) und (3.133) S durch R{S} ersetzt
werden.
Soll das digitale SRC Filter in modifizierter Farrow-Struktur implementiert werden, kann die
Koeffizientenmatrix G durch eine identische Berechnung ermittelt werden. Es muss hierfir le-
diglich in Gleichung (3.122) der Vektor m durch den in Gleichung (3.63) definierten modifi-
Zierten Vektor m ersetzt werden. Die in Gleichung (3.101) eingefiihrte Matrix M wird dann
durch die modifizierte Matrix M substituiert, die durch

~ 1 T

M = j mm- du (3.134)

0

gegeben ist. Die Elemente dieser Matrix sind gegeben durch

~ _J/(1+J-1) fir | +J gerade
M 5= , (3.135)

0 sonst

K oeffizienten der einzelnen Aste der sogenannten verlangerten Farrow-Struktur bekommt man
auf dquivalente Art, wenn man in (3.101), bzw. (3.134) die entsprechenden Grenzen fur p ein-
setztasl/L<u<(+1)/L fur0<I<L-1.

Die Berechnung der Inversen der Matrizen W , bzw. M in Gleichung (3.133) gestaltet sich fur
grofie N, bzw. K numerisch schwierig, da die Matrizen dann zunehmend schlechter konditio-
niert sind. Dies gilt insbesondere fur W im Falle von komplexwertigen Filtern, deren normier-
ten Mittenkreisfrequenz nahe an O, bzw. 1 liegt. In [108] wurde fur reellwertige Basisbandfilter
vorgeschlagen, die zu invertierenden Matrizen erst zu zerlegen und die Einzelmatrizen - diein
der Regel besser konditioniert sind - getrennt zu invertieren. Im Falle von reellen Filtern kann
man die in diesem Fall positiv definite Matrix W , etwa durch Cholesky Faktorisierung, zerle-
genin W = VRV . Fir die inverse Matrix gilt dann W—1 = v=1(vH)~1 wobei die Matrix
V1 |eichter als W1 zu berechnen ist. Fiir nicht positiv definite Matrizen kann man anstelle
der Cholesky Faktorisierung etwa auf eine Singularwertzerlegung (Sngular Value Decomposi-
tion) (siehe etwa[72]) zurlckgreifen. Nachtell dieser Methoden ist allerdings, dassim Fallevon
schlecht konditionierten Matrizen auch die Matrixzerlegungen numerisch schwierig werden, so
dassder Gewinninder Praxisnicht allzu grof3ist. Fir grof3e Filter ist es daher am zweckmaldig-
sten, zunédchst einen Filtersatz fur verschiedene Werte von p durch den Eigenvektor-Ansatz
nach Gleichung (3.119) zu entwerfen und die Matrix H der Farrow-Struktur daraus nach (3.85)
durch Kurvenanpassung nach der Methode der kleinsten Fehlerquadrate zu approximieren.
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3.4.3 Chebychev Approximation

Beim Minmax-Entwurf wird im Gegensatz zu den anderen besprochenen Entwurfsmethoden
explizit der betragsmalige Maximawert E_ .. der Fehlerfunktion (3.86) im spezifizierten
Kreisfrequenzbereich mg minimiert. Die entsprechende Fehlernorm

E (. 1) = max {[E(w)]} (3.136)

wird nach dem gleichnamigen russischen Ingenieur und Mathematiker auch Chebychev Norm
genannt.

Zum Entwurf eines komplexwertigen Filters wird der gewiinschte Kreisfrequenzbereich als
0g = [0, ®,] gewahlt. Zum Entwurf eines reellwertigen Filtersist zu beachten, dass diese
Filter im Frequenzbereich symmetrisch zu f = 0 sind. Man erhdlt daher einen reellwertigen
Filter, wenn man den gewiinschten Kreisfrequenzbereich symmetrisch in positiven und negati-
ven Frequenzen wahlt, so dass gilt wg = {[-w,, 0]\ [0, ©,]}.

Der SRC Filter kann mit der komplexen Erweiterung des Parks-McClellan Algorithmus appro-
ximiert werden [90], [91], [132]. Die Grundidee des komplexen Algorithmus besteht darin, die
Ubertragungsfunktion des approximierten Filters H () , sowiedie Zielfunktion H ig(®), durch
den linearen Phasenterm exp(—j(N/2)®) zu teilen. Die resultierenden Terme

H(w) = H(o)exp(j(N/2)o) und (3.137)
Hig(®) = Hig(@)exp(i(N/2)o) (3.138)

lassen sich dann al's Summe von Sinus- und Kosinusterme schreiben [91]. Diese Basisfunktio-
nen erflllen die Haar-Bedingung [90]. Dies bedeutet, dass es fir jeden N -dimensionalen V ek-
tor k; und jedes Set aus N Basispunkten o; im Bereich wg eine eindeutige Ldsung gibt fir
die gilt 1(®;) = x;, wobel T die Summe von N Basisfunktionen ist, die jeweils mit einem
komplexwertigen Faktor gewichtet sind. [90]. Somit ist gewahrleistet, dass die optimale L osung
eindeutig ist und dass der optimale Fehler E, . (o, 1) an mindestens N + 1 Punkten auftritt.
Die Strategie zur Approximation der Filterfunktion H(w) besteht nun darin, N + 1 Punkte an
denen E(, W) — E 5, (o, 1) zu finden und die Filterfunktion durch Interpolation zu gewin-
nen. Dieses V orgehen wird ausgehend von einer beliebigen Startlsung, mit maximalem Fehler
Eqtart(®, 1), so lange durchgefiihrt, bis Konvergenz auftritt [90], [91]. Der maximale Fehler
verringert sich hierbei mit jedem Iterationsschritt, bzw. er bleibt unverandert, wobei der letzt-
genannte Fall anzeigt, dass der Algorithmus konvergiert ist.

Da die Filterkoeffizienten hier in iterativer Weise gefunden werden, ist es nicht moéglich, wie
bei den anderen beiden gezeigten Verfahren, eine Zielfunktion anzugeben, nach der die Koef-
fizienten der Farrow-Struktur optimiert werden. Der entsprechende K oeffizientensatz kann aber
nach Gleichung (3.85) durch polynomische Kurvenanpassung approximiert werden.

3.5 Vergleich der Filterfunktionen

In diesem Abschnitt sollen die verschiedenen Entwurfsmethoden exemplarisch anhand von be-
rechneten Filterfunktionen verglichen werden. Hierzu werden zunéchst die Betragsfunktion
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und Phasenlaufzeit der einzelnen, von p abhéngigen Filter verglichen. Anschlief3end werden
die aussagekraftigeren Ubertragungsfunktionen der zeitkontinuierlichen Filter im hybriden Mo-
dell gegentibergestellt und abschlief3end wird die Aliasing-Dampfung der verschiedenen SRC
Filter in Abhangigkeit von der Frequenz diskutiert.

Betrag der Ubertragungsfunktion und Phasenlaufzeit der Einzelfilter

Zunéchst sollen Filter, die mit den beschriebenen Verfahren entworfen wurden, exemplarisch
anhand des Betrags der Ubertragungsfunktion, sowie der Phasenlaufzeit der sich ergebenden
Filter, fUr verschiedene Werte der fraktionalen Verzogerung verglichen werden. Die Implemen-
tierung erfolgt in symmetrischer Farrow-Struktur mit K =4 und J = 1. Die weiteren Parameter
sndzuN =3, f5 = 0,4 - fyund f; = 0,25 f, gewahit. In Bild 3.34asind die beschrie-
benen Funktionen des entsprechenden maximal flachen Filters gezeigt, in Bild 3.34b und
Bild 3.34c entsprechend die des L S und des Chebychev Filters. Man erkennt, dass bei allen drei
Entwurfverfahren, im Bereich des Signalbandes, die gewiinschte Dampfung von Eins, sowie
die gewlinschte Verzégerung, die sich zu p + 1 ergibt, relativ gut eingehalten ist. Speziell bei
der Betragsfunktion erkennt man, dass das maximal flache Filter in Bandmitte exakt eine
Déampfung von 0 dB aufweist, wahrend die beiden anderen Verfahren auf unterschiedliche Art
versuchen, im gesamten Signalband den Fehler mdglichst zu minimieren. Weitergehende Aus-
sagen sind alerdings anhand der gezeigten Grafiken kaum zu treffen
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far (a) Minmax, (b) Least Squaresund (c) Chebychev Entwurf

Ubertragungsfunktion des zeitkontinuier lichen Filtersder hybriden Struktur

Eine Funktion, die sich gut zur Darstellung von SRC Filtern eignet, ist der Betragsgang des zu-
grundeliegenden zeitkontinuierliche Filters der hybriden Struktur. Fir das betrachtete Beispiel
sind die derartigen Filterfunktionen in Bild 3.35a gezeigt. Bild 3.35b zeigt Ergebnisse des Ent-
wurf komplexwertiger Filter mit identischen Parametern. Man erkennt deutlich, dass ale ent-
worfenen Filter im Bereich des Signalbandes eine Dampfung nahe bei 0 dB aufweisen. In den
Aliasing Bandern besitzen sie jewells ihre maximale Dampfung.

An den gezeigten Detailansichten des ersten Aliasingbandes erkennt man sehr gut die Auswir-
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Bild 3.35: Vergleich desBetragsder Ubertragungsfunktion desFiltersder aquiva-
lenten hybriden Struktur (a) reellwertige Filter, (b) komplexwertige Filter

kungen der verschiedenen Optimierungsverfahren. So sind die maximal flachen Filter im Be-
reich der jeweiligen Bandmitten den mit anderen Verfahren entworfenen Filtern stets
uberlegen. Entfernt man sich von dieser Frequenz, wird die Filterddmpfung allerdings kontinu-
ierlich schlechter. Das Chebychev Verfahren hingegen maximiert die minimale Dampfung in
den Aliasingbandern, wahrend das Least Squares Verfahren eine geringere minimale Damp-
fung zuldsst. Im Mittel weisen mit diesem Verfahren entworfene Filter jedoch eine héhere
Dampfung im betrachteten Band auf. Zu beachten ist jedoch, dass alle Verfahren nicht direkt
die Betragsfunktion optimieren, sondern den in (3.86) definierten Fehler minimieren.

Da ein redlles Filter im Bandpassbereich im Vergleich zu komplexwertigen Filtern zwei Ali-
asingregionen hat, ist hier die erzielbare Dampfung geringer. Dies ist besonders dann der Fall,
wenn die Mittenfrequenz des Ubertragungsbandes erhoht wird. Dies kann anschaulich anhand
von Bild 3.35a erklart werden: Wird hier f erhdht, bewegt sich das Ubertragungsband in
Richtung héherer Frequenzen, das erste Aliasingband hingegen entgegengesetzt in Richtung
niedrigerer Frequenzen. Insgesamt néhern sich die Bereiche mit kontréren Zielvorschriften ei-
ner Dampfung von 0 dB, bzw. einer maximalen Dampfung daher an, so dass der Betrag der
Ubertragungsfunktion das entsprechenden zeitkontinuierlichen Filters im hybriden Modell ei-
nen steileren Verlauf bekommt.
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Minimale Dampfung in Abhangigkeit der Mittenfrequenz

Diese Abhangigkeit der minimalen Dampfung in den Aliasing Regionen als Funktion der Mit-
tenfrequenz soll als néchstes untersucht werden. Hierflr werden mit den beschriebenen Metho-
den entwickelte Filter exemplarisch fir N = 5 verglichen. Die Implementierung erfolgt in
Farrow-Struktur mit K = 5. Die Symbolrate betragt f /5, 2. Das Ergebnis findet sich in
Bild 3.36. Man erkennt zum einen, dass die minimale Dampfung der maximal flachen Filter
deutlich geringer ist, als die nach dem Chebychev, bzw. LS Verfahren optimierten. Hierbei zei-
gen die Chebychev Filter eine geringfigig grof3ere Dampfung alsdie LS Filter. Diesergibt sich
jedoch aufgrund der Zielfunktion der Chebychev Methode, die den maximalen Fehler mini-
miert und zeigt nicht, dass diese Methode zu besseren Ergebnissen fuhrt as die LS Methode.
Man erkennt, dass Filter, die zur SRC von Basishandsignalen eingesetzt werden, eine deutlich
hohere Dampfung aufweisen, as Filter fir Signalverarbeitung im Bandpassbereich. Im Band-
passbereich selbst nimmt die minimale Dampfung bel einer Erhthung der Mittenfrequenz um
f /10 umetwa 10 dB ab. Dies zeigt, dass bei gleicher Uberabtastrate am Ausgang des Filters,
zur Abtastratenumsetzung von Bandpass-Signalen langere SRC Filter erforderlich sind, al's bei
der gleichen Operation im Basisband. Diese Aussage trifft bei der Verwendung komplexwerti-
ger Filter zur Abtastratenumsetzung nicht mehr zu, allerdings steigt hier mit steigender Mitten-
frequenz der erforderliche polynomische Grad einer Farrow-Struktur Implementierung [185].
Aufgrund des insgesamt htheren Aufwands - besonders auch in Bezug auf die nachfolgende
Verarbeitung - werden komplexwertige SRC Filter hier jedoch nur am Rande betrachtet.

3.6 Simulationsergebnisse

In diesem Abschnitt sollen Abhéngigkeiten des Verhalten eines Empfangers beztiglich der ver-
schiedenen SRC Filter Parameter, sowie bezliglich des Rauschspektrums, untersucht werden.
Hierflr werden die Ergebnisse verschiedener Zeitbereichssimulationen diskutiert. Bei den mei-
sten dieser Simulationen ist im Empfénger ein adaptiver Entzerrer vorhanden, wie er in den be-
trachteten praktischen Systemen stets zum Einsatz kommt. Er minimiert Auswirkungen von
Verzerrungen, die etwa durch den Ubertragungskanal, aber auch durch das SRC Filter, verur-
sacht werden. Aul3erdem korrigiert ein Entzerrer implizit einen falschen Abtastzeitpunkt [134].
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Dieswird in Kapitel 4.4.3 ndher betrachtet. Somit ist immer eine gewisse Kopplung von Takt-
regelung und Entzerrung gegeben. Die genaue Wirkungsweise des Entzerrerswird in Kapitel 4
dargestellt. Zeitbereichssimulationen, die die Auswirkungen eines Abtastratenumsetzfilters zei-
gen, finden sich in der Literatur bisher kaum.

Abhangigkeit des Systemverhaltensvon der Mittenfrequenz bei Synchronisation

Dieerste Simulation dient dem Vergleich der Abhéngigkeit der Performance beztiglich der Mit-
tenfrequenz fur Anti-Image und Anti-Aliasing Filterung. Die Abtastfrequenz des Senders be-
tragt hier 20,3125 MHz, die des Empfangers 20,0 Mhz. Der Dezimationsfaktor des Empfangers
beluft sich somit auf 1,015625, wasin etwaden Verhaltnissen bei einer Anwendung zur reinen
Synchronisation entsprechen kann. Die Mittenfrequenz des Sendefilters f ; wurdevon O bis7,5
MHz variiert, die Bandbreite betragt f+ = 2, 5SMHz. Bei den SRC Filtern handelt es sich um
Least Squares Filter mit den Parametern K = 3 und J = 2. Die Simulationen wurden jewells
fur eine Filterordnung N = 3 und N = 6 durchgefihrt. Um die Auswirkungen des SRC Fil-
ters zu bewerten, wurden die Simulationen fir einen AWGN-Kana mit einem SNR am Emp-
fangereingang von 40 dB angesetzt. Bel dem Entzerrer handelt es sich um einen PS-FSE (siehe
Kapitel 4.4.3), der 8-fach Uberabgetastet ist und eine Lange von 71 Koeffizienten besitzt. Da
hier die Auswirkungen des SRC Filters untersucht werden sollen, ist der Entzerrer deutlich
Uberdimensioniert. Die Simulationsergebnisse finden sichin Bild 3.37. Esist zu erkennen, dass
bei diesem Synchronisationsszenario das Anti-Image und das Anti-Aliasing Filter nahezu iden-
tisches Verhalten zeigen. Lediglich bei dem Filter 3. Ordnung ist die Performance des SRC Fil-
ters fur hohe Frequenzen etwas schlechter. Darliberhinaus erkennt man, dass das SNR am
Entscheidereingang, bel Verwendung des kiirzeren Filters, ab einer Mittenfrequenz von etwa 4
MHz, mit steigendem f 4 sinkt. Bei Verwendung deslangeren Filterskann dieses Verhalten erst
abetwa f; = 7Mhz beobachtet werden. Abweichungen der erreichten SNR-Werte vom theo-
retischen Optimum liegen vor allem im adaptiven Entzerrer begriindet, der mit dem sogenann-
ten Least Mean Squares (LM S) Algorithmus trainiert wurde (siehe Kapitel 5).

Abhangigkeit des Systemver haltensvon der Mittenfrequenz bel Abtastratenreduktion

Bei dem néchsten Simul ationsszenario wird das SRC Filter zur Abtastratenreduktion eingesetzt.
Hierbel betrégt die Abtastfrequenz des Senders 32,5 MHz und die des Empfangers 20,0 MHz,
so dass sich ein Dezimationsfaktor von 1,625 ergibt. Die restlichen Parameter entsprechen de-
nen der vorangegangenen Simulation, mit der Ausnahme, dass das SNR am Empféngereingang
zur besseren Verdeutlichung der auftretenden Effektejetzt 30 dB betragt. Die Ergebnisse dieser
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Bild 3.38: Auswirkung der Mittenfrequenz auf das SNR am Entscheider eingang
bei Anti-lmage und Anti-Aliasing Filterung fur ver schieden lange SRC Filter

Simulation finden sich in Bild 3.38. Esist zu erkennen, dass bei diesem Szenario Anti-Image
Filterung einer Anti-Aliasing Filterung bel allen Frequenzen unterlegen ist. Aul3erdem ver-
schlechtert sich das Systemverhalten bei Verwendung eines Anti-lmage Filters mit steigender
Mittenfrequenz, wéhrend sie bel Verwendung eines Anti-Aliasing Filters nahezu konstant
bleibt. Der Grund fir das unginstigere Verhalten des Anti-lmage Filters liegt darin begrindet,
dass, wie in Kapitel 3.1.5 beschrieben, das Filter dasin den Aliasingbandern vorhandene Rau-
schen nur unzureichend dampft. Diesist auch in Bild 3.39 zu erkennen, in dem die Dampfungs-
verlaufe der zugrundeliegenden Filter fir f, = 4MHz zu sehen sind. Das Anti-Aliasing Filter
hingegen hat seinen Bereich maximaler Dampfung genau in den Aliasingbandern. Diese Damp-
fung sinkt zwar auch mit steigender Mittenfrequenz (vgl. Kapitel 3.5), jedoch ist der Anteil des
weiRen Rauschens, der sich direkt im Ubertragungsband befindet, immer noch groRer, als der
Anteil der aus den Aliasingbéandern ins Ubertragungsband gefaltet wird, so dass das erzielbare
SNR am Entscheidereingang mit steigender Mittenfrequenz nur geringfiigig sinkt. Auffallig an
den Simulationsergebnissen in Bild 3.38 ist, dass fur Mittenfrequenzen die grofer als etwa 4
MHz sind, das Anti-Image Filter mit N = 6 zu einem schlechteren SNR am Entscheiderein-
gang fuhrt, as das entsprechende kurzere Filter mit N = 3. Der Grund dafir ist, wie in
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Bild 3.39 zu erkennen, dass das |angere Filter zwar in den Bereichen in denen die Images ange-
siedelt sind eine hdhere Dampfung besitzt, dass allerdings in dem ersten Aliasingband die
Dampfung des kiirzeren Filters hoher ist und somit insgesamt weniger Rauschen in das Uber-
tragungsband gefaltet wird.

Spektrum des gefilterten Rauschens bei Anti-lmage und Anti-Aliasing Filterung

Dieser Effekt ist auch in Bild 3.40 zu erkennen. Hier wurde die Simulation fir eine Mittenfre-
guenz von 5 MHz durchgefihrt. Zur Verdeutlichung wurde hier lediglich wei3es Rauschen an-
gesetzt. In Bild3.40 ist die Differenz des sich so ergebenden Rauschspektrum des
Empfangssignalsfur Anti-Image und Anti-Aliasing Filterung gezeigt. Die Simulation wurde fur
10% Symbole durchgefiihrt. Die sich ergebende Differenz der Spektren wurde in Bild 3.40 zu-
sitzlich durch Tiefpassfilterung gegl éttet. Man erkennt, dass das Rauschspektrum in dem Uber-
tragungsband fir Anti-Image Filterung etwaum 2 dB grof3er ist alsfur Anti-Aliasing Filterung.

Abtastratenreduktion bei Vorhandensein eines starken Storers auRRerhalb des Ubertra-
gungsbandes

Die néchste Simulation zeigt die Auswirkung von farbigem Rauschen das durch Vorfilterung
unzureichend gedampft wurde. Die Spektren am Eingang des Empféngers, sowie das ideale
Spektrum am Ausgang des Empfangers sind in Bild 3.41 gezeigt. Die Mittenfrequenz liegt hier
bei 6 MHz. In dieser Simulation ist ein Stérer mit Mittenfrequenz 14,35 MHz und Bandbreite
1,7 MHz vorhanden. Die spektrale L eistungsdichte des Storsignalsist um 20 dBm/Hz geringer
alsdiedeszu detektierenden Signals. Wiein Bild 3.41 zu erkennen ist, Uberlappt sich das Spek-
trum des Storers mit dem ersten Aliasingband. Daher ist esin diesem Fall besonders wichtig,
dass das SRC Filter genau in diesem Bereich eine hohe Dampfung aufweist, wie esbei Verwen-
dung eines Anti-Aliasing Filters erfullt ist. Zur Abtastratenumsetzung wird ein Least Squares
Filter mit den Parametern N = 3, K = 3 und J = 3 verwendet. Bild 3.41 zeigt die Spektren
nach der Abtastratenumsetzung bei Verwendung eines Anti-lmage, bzw. eines Anti-Aliasing
Filters. Die Spektren wurden jeweils getrennt fir Signal und Rauschen aufgenommen. Esist zu
erkennen, dass die Spektren des gefilterten Sendesignals sich kaum unterscheiden, wahrend das
Rauschsignal bei Verwendung eines Anti-Image Filters im Bereich des Ubertragungsbandes
mit etwa 10 dB nur unzureichend gedampft wird. Im Gegensatz dazu wird es bel Verwendung
eines Anti-Aliasing Filters um etwa 70 dB mehr gedampft.
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Bild 3.41: Spektren von Signal und Rauschen (a) am Eingang des SRC Filters, sowie
optimales Spektrum am Ausgang (b) am Ausgang des SRC Filters

Zusammenfassend zeigen die Simulationen, dass bei Verwendung eines Anti-Aliasing Filters,
zur Abtastratenumsetzung Filter relativ geringer Lange ausreichend sind. Dies gilt insbesondere
auch bei einer Signalverarbeitung im Bandpassbereich. Lediglich bei sehr hohem SNR und ei-
nem Signalband, dasim Vergleich zur Abtastfrequenz bei sehr grof3en Frequenzen angesiedelt
ist, ist hier mit einer Verschlechterung des Systemverhaltens zu rechnen, bzw. ein hdherer Auf-
wand zur Filterung erforderlich.

3.7 Zusammenfassung

In diesem Kapitel wurden rein digitale Methoden zur Synchronisation, sowie zur Abtastraten-
umsetzung vorgestellt. Besonderer Wert wurde hierbel auf die Abtastratenumsetzung im Band-
passbereich gelegt, die in dieser Art noch nicht in der Literatur zu finden ist. Es stellt sich
heraus, dass bei dem betrachteten Einsatzgebiet der drahtgebundenen Kommunikation, Signal-
verarbeitung im Bandpassbereich besonders dann vorteilhaft erscheint, wenn das Ubertra-
gungsband im Vergleich zur Nyquistfrequenz bei nicht zu hohen Frequenzen angeordnet ist.
Insgesamt sind allgemeingtiltige vergleichende Aussagen beztiglich des Implementierungsauf-
wands verschiedener Strukturen allerdings nur bedingt zu treffen, dadieser zum einen stark von
den Randparametern abhangt und andererseits kaskadierte Strukturen nahezu beliebig kombi-
nierbar sind. Auch reicht zu einem allgemeinen Vergleich eine reine Betrachtung der erforder-
lichen Multiplikationen und Additionen pro Zeiteinheit nicht aus.

Speziell zur Dezimation mit einem irrationalen Verhadtnis der Abtastfrequenz am Ein- und Aus-
gang besteht der historische Ansatz in einer Verwendung von Interpolationsfiltern. Durch ge-
schickte Implementierungen, etwamit Hilfe der transponierten Farrow-Struktur, ist jedoch auch
in diesen Anwendungsféllen eine Anti-Aliasing Filterung méglich. Diesist besonders bel einer
Signalverarbeitung im Bandpassbereich von Bedeutung, da die verwendeten Bandpassfilter
meist aul3erhalb des Frequenzbereiches maximaler Dampfung nur eine relativ geringe Damp-
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fung aufweisen. Bei der Verwendung von Anti-Aliasing Filtern ist die Performance biszu rela-
tiv hohen Frequenzen nur wenig von der Tragerfrequenz abhangig.

Zur Implementierung wurden speziell zwel Verfahren als vorteilhaft herausgearbeitet. Bei dem
ersten werden Impulsantworten des SRC Filters fur verschiedene Werte der fraktionalen Ver-
zOgerung gespeichert. Im Betrieb wird dann zu jedem Zeitpunkt der K oeffizientensatz geladen,
dessen korrespondierende Verzogerung dem aktuell geforderten u am néchsten kommt. Ver-
bessern kann man dieses Verfahren, indem man die aktuellen K oeffizientensétze aus mehreren
gespeicherten interpoliert. Beim zweiten Verfahren wird die Impul santwort des SRC Filters un-
ter der Verwendung von Polynomen approximiert. Zur Implementierung bietet sich hier die so-
genannte Farrow-Struktur an. Hierbei erweist sich insbesondere die transponierte Struktur als
vorteilhaft, die sich zur Anti-Aliasing Filterung eignet, da sie Polynome mit einer Lange der
Abtastperiode des Ausgangs verwendet und Ubertragungsfunktionen damit implementierter
Filter somit Nullstellen in den Aliasing Regionen aufweisen. Die Koeffizientensétze der Far-
row-Struktur kdnnen durch eine einfache Modifikation symmetrisch gestaltet werden, was eine
Reduzierung der erforderlichen Multiplikationen zur Erzeugung eines Ausgangssignal s erlaubt.
Fir den Entwurf von SRC Filtern wurden drei verschiedene Verfahren angegeben, die das op-
timale Filter auf verschiedene Art approximieren. Es sind dies maximal flache Approximation
einer gegebenen Frequenz, Minimierung der quadrati schen Fehlabweichung von der Zielfunk-
tion, sowie Approximation der Zielfunktion im Chebychev Sinne. Die Koeffizienten einer Far-
row-Struktur Implementierung lassen sich fir die ersten beiden genannten Verfahren in
geschlossener Form angeben, allgemein wurde daf Ur ein auf Kurvenanpassung beruhendesVer-
fahren vorgeschlagen.

Die beschriebenen Entwurfsmethoden wurden anschlief3end anhand sich ergebender Filterfunk-
tionen verglichen. Hierbei zeigt sich, dass das maximal flache Verfahren, bei dem mit der Mit-
tenfrequenz nur ein Entwurfsparameter vorgegeben werden kann, den anderen beiden
Verfahren insgesamt unterlegen ist. Bel dem Least Squares, sowie dem Chebychev Verfahren
kann als zusétzlicher Parameter die Bandbreite vorgegeben werde. Diese beiden Verfahren op-
timieren die Ubertragungsfunktion in einem unterschiedlichen Sinne, mit diesen Verfahren ent-
worfene SRC Filter zeigen aber insgesamt ein vergleichbares Verhalten.

Abschlief3end wurden Ergebnisse von Zeitberei chssimulationen gezeigt. Bei diesen Simulatio-
nen wurde ein adaptiver Entzerrer im Empfanger eingesetzt, der etwa Verzerrungen die das
SRC Filter hervorruft in gewissem Mal3e korrigieren kann. Es zeigt sich, dass bei Vorhanden-
sein eines adaptiven Entzerrers, relativ einfach zu implementierende SRC Filter in den meisten
Falen ausreichend sind. Allerdings muss spezieller Wert darauf gelegt werden, dass bei der
Abtastratenumsetzung moglichst wenig Rauschen in das Ubertragungsband gefaltet wird.
Betont werden soll, dass sich die beschriebenen Techniken fir beliebige Modulationsverfahren
anwenden lassen. So erscheint etwa die Anwendung einer Abtastratenumsetzung im Band-
passbereich flr Discrete Multitone (DMT) modulierte Verfahren als sinnvoll. Bel diesem Ver-
fahren wird das gesamte Ubertragungsband durch Modulation mit einer inversen diskreten
Fouriertransformation in mehrere Einzelbander (Tone) zerlegt. In der Praxis werden meist die
unteren Tone ausgeblendet, so dass das sich ergebende Signal eine Bandpasscharakteristik auf-
weist.
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4 Entzerrung

Bei der Ubertragung eines informationstragenden Signals zwischen zwei entfernten Punkten
wird dieses Signal normalerweise gestort. Die Stérungen bestehen hier aus additivem Rau-
schen, sowie aus Verzerrungen des Sendesignals, die durch die frequenzsel ektiven Eigenschatf-
ten des Ubertragungskanal s hervorgerufen werden. Auf der Empfangsseite versucht man daher
die Auswirkungen dieser Storer moglichst zu minimieren. Wie in Kapitel 2.3 gezeigt, stellt die
Entzerrung des Empfangssignals ein bewahrtes, suboptimales Konzept zur Dekodierung des
Empfangssignals dar.

In Kapitel 4.1 werden zunéchst grundsétzliche Entzerrerstrukturen hergeleitet. Es sind diesim
Wesentlichen der lineare Entzerrer (LE) und der entscheidungsriickgekoppelte Entzerrer (De-
cision Feedback Equalizer, DFE). Hier wird auch eine effektive Struktur zur Entzerrung im
Bandpassbereich vorgestellt. Fur beide Entzerrerstrukturen werden im Folgenden die optimalen
K oeffizientengewichte zur Minimierung des mittleren quadratischen Fehlers hergeleitet. Zu-
nachst wird in Kapitel 4.2 der theoretische Fall beliebig langer Entzerrer untersucht. Die hier
erhaltenen Losungen gewahren einen tiefen Einblick in die Wirkungsweise der betrachteten
Entzerrer. Mit praktisch realisierbaren Entzerrern endlicher Lange befasst sich Kapitel 4.3.
Anschlief3end werden in Kapitel 4.4 die erhaltenen Ergebnisse von beliebig langen und prak-
tisch realisierbaren Entzerrern, sowie von linearen und entscheidungsriickgekoppelten Entzer-
rern verglichen. Hier werden dartber hinaus Vorteile herausgearbeitet, die fraktionale
Entzerrer, im Vergleich zu Entzerrern deren Eingangsgrofzen mit dem Symboltakt abgetastet
sind, aufweisen.

Ein wichtiges Problem bei der Verwendung entscheidungsriickgekoppelter Entzerrer ist das
maogliche Auftreten von Fehlerfortpflanzungen. Mit der Auswirkungen, sowie mdglichen Ge-
genmal3nahmen dieses Effekts, beschaftigt sich Kapitel 4.5.

Weiterhin stellt sich heraus, dass die erhatenen Koeffizientengewichte, die sich durch Mini-
mierung des mittleren quadratischen Fehlers ergeben, bei vorhandenem additivem Rauschen zu
einem nicht mittelwertfreien Entzerrerausgangssignal fuhren. Zur Erzielung der minimalen Bit-
fehlerrate missen sie daher, wie in Kapitel 4.6 gezeigt, noch skaliert werden. Anschlief3end
werden in Kapitel 4.7, anhand der in diesem Kapitel gezeigten Verfahren, optimal e K oeffizien-
tengewichte praktisch realisierbarer Entzerrer fir typische VDSL Szenarien berechnet und die
damit erzielbaren SINR-Werte verglichen. In Kapitel 4.8 werden schliefdich die wesentlichen
Ergebnisse dieses Abschnitts zusammengefasst.

Dasowohl die Eigenschaften des Ubertragungskanals, als auch die Stérumgebung, fiir gewohn-
lich nicht von vorneherein bekannt, und dartberhinaus unter Umstanden auch zeitvariant sind,
werden diein diesem Kapitel gefundenen optimalen K oeffizientensédtze in der Praxis normaler-
weise durch adaptive Verfahren approximiert. Diesist Inhalt von Kapitel 5.

4.1 Entzerrerkonzepte

In diesem Abschnitt werden zwei sehr haufig eingesetzte Entzerrertypen, namentlich in Kapitel
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Bild 4.1: Linearer IIR Entzerrer in Standard I mplementierung
(a) Multiratenmodell, (b) Multikanalmodell
4.1.1 der lineare Entzerrer und in Kapitel 4.1.2 der entscheidungsrtickgekoppelte Entzerrer vor-
gestellt. Eine wesentliche Begriindung fir die weite Verbreitung dieser Entzerrertypen liegt in
ihrer relativ einfachen Realisierbarkeit. In Kapitel 4.1.3 werden schlief3dlich noch Unterschiede
von Entzerrung im Basisband- und im Bandpassbereich beschrieben.

411 LineareEntzerrer

Zunéchst soll der lineare Entzerrer betrachtet werden, der in Bild 4.1a als Multiratenfilter und
in Bild 4.1b als Multikanalfilter dargestellt ist. Das Multiraten-, bzw. Multikanalmodell wurde
hierbel in Kapitel 2.4 erlautert. Der Entzerrer ist als|IR Filter implementiert, der sich auseinem
rein rekursiven, sogenannten Auto Regressive (AR) Filter, und einem transversalen, sogenann-
ten Moving Average (MA) Filter, zusammensetzt.

Das MA Filter sei algemein um den Faktor w Uberabgetastet. Die z-Transformierte seiner Im-
pulsantwort ist durch einen Vektor B(z) der Lange w gegeben, dessen Komponenten B(K)(z)

die einzelnen Polyphasen reprasentieren. Er ist gegeben durch

B(2) = [BO(2) BD(z)...BW-D(2)]T = by+b,zt+...+by_,zN*1 (41

wobei die einzelnen Komponenten des Vorwartsfilters (Feedforward Filter, FFF) b durch die
in (2.25) definierten wx 1-Vektoren b, = [b(® b(D ... b(W=D]T gegeben smd die die
Filterkoeffizienten der einzelnen Polyphasen be| nhalten D|e GroBe N bezeichnet die Lange
von B(z) in Symbolen. Insgesamt hat das Filter also w - N Parameter.

Dasgemeinsame AR Filter der Lange M sei durch A(z) = a,;z 1+ ... + a,,zM gegeben. Die
Ubertragungsfunktion des gesamten | IR Filtersist somit gegeben durch

= 4.2
1+A2) 1+a,zt+. +a,zM “2

Aus Stabilitétsgrinden muss das gemeinsame Nennerpolynomin (4.2) minimalphasig sein. Das
Signal am Entzerrerausgang kann somit als
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Bild 4.2: Aquivalente Struktur zu Bild 4.1b

_ wT_r(n

y(m = bl (43)
geschrieben werden. Hierbei bezeichnet g den Verschiebeoperator, d.h. gx(n) = x(n—-1).
Diese Darstellung wurde hier anstelle der z-Transformierten gewahlt, weil die Grofzen in (4.3)
Im Zeitbereich gegeben sind.
Diein (4.3) auftretenden Vektoren b und r(n), die jewellsdie Lange N - w besitzen, sind in
(2.25) - (2.27) definiert. Wird das IR Filter mit einem festen K oeffizientensatz implementiert,
sind beide Teilfilter LTI Systeme. In diesem Fall kann man die Verarbeitungsreihenfolge, also
die Anordnung des AR und des MA Filters, vertauschen. Dies weist unter Umstanden bei einer
adaptiven Koeffizienteneinstellung Vorteile auf (siehe z.B. Kapitel 5.3 und Kapitel 6.3.2.2), al-
lerdings ist anzumerken, dass die Vorraussetzung der Zeitinvarianz in diesem Fall nicht mehr
gilt, so dass die Verarbeitungsreihenfolge nur néherungsweise, unter der V orraussetzung einer
kleinen Schrittweite zur K oeffizientennachfihrung, austauschbar ist. Bei Betrachtung des Mul-
tikanalmodells von Bild 4.1b wird deutlich, wie man verfahren muss, wenn man die Reihenfol-
gedes MA und des AR Filtersvertauscht. Fur den Fall fester Koeffizientengewichte gilt fir das
Ausgangssignal y(n)

y(m = um=¥"_alhyn-1) = um-am e yn-1)
= 3 rO(m) @ b(n) —a(n) @ y(n—1) T

- Z:;V;lo(r(a)(n) ® b(®(ny—a(n) ® r((n-1) ® b(®(n-1))

DasAR Filter A(z) mussalsoin alen einzelnen Polyphasen des Empfangsfiltersimplementiert
werden. Die entsprechende Struktur ist in Bild 4.2 gezeigt. Eine identische Struktur kann prin-
zipiell auch fur das Multiratenmodell von Bild 4.1a gegeben werden, diese ist jedoch aufwan-
diger herzuleiten, da das MA und das AR Filter auf unterschiedlichen Raten laufen und somit
zusétzliche Elemente zur Ratenanpassung erforderlich sind.

Die Verwendung eines rekursiven Filters zur Entzerrung bringt eine Reihe von Vorteilen. So
kann allgemein ein MA Kanal mit einem AR Entzerrer gleicher Lange exakt invertiert werden.
In [126] wurde gezeigt, dass ein rekursiver Entzerrer im Vergleich zu einem linearen Entzerrer
gleicher Lange algemein ein besseres Systemverhalten zeigt (siehe auch [107]).
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4.1.2 Entscheidungsrlickgekoppelte Entzerrer

Nachteilig an der Verwendung eines linearen Entzerrer ist, dass hier bei Frequenzen, die durch
den Entzerrer eine Verstarkung erfahren, immer auch das Rauschen verstarkt wird. Diestritt be-
sonders deutlich bel Kandlen dietiefe Einbriiche im Frequenzgang zeigen auf. Weist die Kanal-
Ubertragungsfunktion sogar Nullstellen auf, wird Entzerrung durch einen LE unméglich, da bei
den entsprechenden Frequenzen eine unendliche Verstarkung auftreten misste. Kande mit
Nullstellen treten etwa bei Basisband xDSL-Verfahren, wie ISDN und SHDSL, auf. Hier sper-
ren die auf der Sende- und Empfangsseite vorhandenen Ubertrager die Gleichstromkomponen-
ten, also den Frequenzbereich um 0 Hz. Unter der Annahme korrekter Entscheidungen lassen
sich jedoch die Nachlaufer der Kanalimpulsantwort prinzipiell exakt eliminieren. Hierfur wird
ein zweites Filter D(z) eingefihrt, dessen Eingangssignale die bereits entschiedenen Symbole
X(n) sind, und dessen Impulsantwort durchdieum T verzogerten Nachlaufer der gemeinsamen
Impulsantwort von Kanal und Vorwartsentzerrer gegeben ist. Der Ausgang des Ruckkoppelfil-
ters (Feedback Filter, FBF) D(z) wird dann vom Ausgang des Vorwartsfilters subtrahiert.
Durch den Symbolentscheider ist der so erhaltene DFE nichtlinear. Das Blockschaltbild eines
DFE ist in Bild 4.3 gezeigt. Zur Unterscheidung mit dem LE wird das FFF hier mit F(z) be-
zeichnet. Durch den im Ruckkoppelzweig befindlichen Entscheider ist die Stabilitét des Sy-
stems sichergestellt, auch wenn D(z) nicht minimalphasig ist. Hauptvorteil des DFE ist, dass
die am Eingang des Rickkoppelfilters anliegenden entschiedenen Symbole - unter der Annah-
me richtiger Entscheidungen - rauschfrei sind. Daher tragt das Ruckkoppelfilter nicht zur
Rauschverstarkung bei.

Die Koeffizienten eines transversalen Entzerrers lassen sich allgemein in einen Hauptwert
(Cursor), sowie in Koeffizienten davor (Precursor) und danach (Postcursor) unterscheiden.
Die Precursor-K oeffizienten entzerren hierbei die Vorlaufer, die Postcursor-K oeffizienten die
Nachlaufer der Kanalimpulsantwort. Im Gegensatz dazu werden beim DFE die Nachlaufer
durch D(z) eliminiert. Trotzdem sind im algemeinen die Postcursor-Koeffizienten von F(z)
von Null verschieden, da F(z) nicht nur die Aufgabe hat, die Kanalimpul santwort zu entzerren,
sondern auch das Rauschen zu dekorrelieren, also weild zu machen. Lediglich wenn das additive
Rauschen am Eingang des linearen Entzerrers bereits weil3 ist, kann auf die Postcursor-K oeffi-
Zienten des V orwartsfilters verzichtet werden. Dieser Fall tritt aber in der Praxis quasi nicht auf,
dadie Eingangssignale in der Regel bereits eine Vorfilterung erfahren haben.

Eine alternative Implementierung eines DFE wurdein [15] vorgeschlagen. Hierbel wird, wiein
Bild 4.4 gezeigt, das Ruickkoppelfilter zur Prediktion des Ausgangssignals des Vorwartsfilters
verwendet, so dass diese Struktur in der Literatur auch als prediktiver DFE zu findenist. Eslésst
sich zeigen, dass der mit dieser Struktur erreichbare M SE, im Falle eines unendlich langen Vor-
waértsfilters, zu der desin Bild 4.3 gezeigten normalen DFE identisch ist [133]. In diesem Fall
sind auch die optimalen K oeffizientensétze beider Strukturen identisch [134]. Bei einer adapti-
ven Realisierung des prediktiven DFE erweist es sich jedoch als nachteilig, dass beide Einzel-
filter mit unterschiedlichen Fehlerkriterien adaptiert werden. Der Standard DFE, dessen
Einzelfilter gemeinsam den M SE minimieren, zeigt daher in diesem Fall allgemein ein besseres



4.1 Entzerrerkonzepte 77

_»[(n) F(2) blw Jl_ x(n? —
D(2)

Bild 4.4: Modéell eines prediktiven DFE

[
L[: g
FR(2) -l
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Verhaten [133]. Wie etwain [133] und [134] gezeigt, |&sst sich der prediktive DFE jedoch im
Gegensatz zum Standard DFE gut mit einem Viterbi Dekoder kombinieren. Als Eingangssignal
des Viterbi Dekoders wird in diesem Fall des Ausgangssignal des Vorwartsfilters verwendet,
das Ruckkoppelfilter ist lediglich zur Adaption vorhanden. Dieser Ansatz wird in dieser Arbeit
jedoch nicht weiter verfolgt.
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4.1.3 |Implementierung eines Entzerrersim Bandpasshe-
reich

Eine effektive Art zur Implementierung eines Entzerrers fir Bandpass-modulierte Signale ist
durch das sogenannte Phase Splitting FSE (PS-FSE) [53], [81], [125] gegeben, bei dem das li-
neare Filter im Bandpassbereich betrieben wird. Das reellwertige Eingangssignal wird durch
das Vorwértsfilter dabei in Inphase- und Quadraturkomponente aufspaltet. Hierflr besteht das
gesamte Filter aus zwei reellwertigen Einzelfiltern, deren Impulsantworten im idealen Fall zu-
einander Hilbert transformiert sind. Diese Filter sind in Bild 4.5 mit F' (z) und FR(z) bezeich-
net, wobei die hochgestellten Indizes fUr Inphase-, bzw. Quadratur-K omponente stehen. Das
Ausgangssignal des Filters kann somit als komplexwertig aufgefasst werden. Da das Filter im
Bandpassbereich betrieben wird, lauft esintern meist auf einer relativ hohen Rate w - -, wobei
w hier etwaim Bereich von drel biszehn liegen kann. Intern dezimiert das Filter jedoch, so dass
nur Ausgangswerte im Symboltakt erzeugt werden. Vorteile dieses Verfahrens sind, dass die
Multiplizierer zum Mischen in das Basisband wegfallen uns die Tragerfrequenz nicht mehr ex-
akt geschétzt werden muss. Aul3erdem wird eine vorgeschaltete Abtastratenumsetzung verein-
facht, da die Ubertragungsfunktionen der dafiir verwendeten Filter nur in einem relativ kleinen
Frequenzbereich optimiert werden missen und diese Filter zudem ein reellwertiges Eingangs-
signal aufweisen. Genauere Untersuchungen hierzu finden sich in Kapitel 3.5.

Fir den Fall, dass am Sender QAM verwendet wird, muss der Ausgang des Transversal entzer-
rers, wiein Kapitel 2.1 erklart, gedreht werden, bei CAP Modulation ist hingegen keine derar-
tige Drehung erforderlich. Die fur beide M odul ationsverfahren sehr &hnliche Entzerrerstruktur
wird in Kapitel 6.4 zur blinden Entscheidung des M odulationsverfahrens verwendet.
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4.2 Optimale Koeffizienten beliebig lan-
ger Entzerrer

In diesem Abschnitt werden in Kapitel 4.2.1 und Kapitel 4.2.2 die - in einem gewissen Sinne -
optimalen Koeffizientengewichte des LE und des DFE fur den Grenzfall beliebig langer Ent-
zerrer hergeleitet. Anschlief3end werden in Kapitel 4.2.3 die mit den beiden Entzerrertypen mi-
nimal erreichbaren Restfehler berechnet.

4.2.1 Optimale Koeffizienten eineslinearen 1R Entzer-
rers

In diesem Abschnitt werden optimal e Entzerrerkoeffizienten eines beliebig langen linearen Ent-
zerrers hergeleitet. Zunéchst werden in Kapitel 4.2.1.1 Bedingungen aufgezeigt, bei denen ein
lineares Filter einen Kanal perfekt entzerren kann. Diese Bedingungen sind zwar in der Praxis
guas nie gegeben, dennoch sind die Ergebnisse von einem theoretischen Standpunkt aus be-
trachtet sehr interessant. In der Praxis lasst sich die Kanalimpulsantwort bel gleichzeitig vor-
handenem Rauschen nur ndherungsweise entzerren. Wichtige Optimierungskriterien zum
Entzerrerentwurf sind hierbel das in Kapitel 4.2.1.2 beschriebene Verfahren zur Nullstellener-
zwingung, sowie dasin Kapitel 4.2.1.3 beschriebene Verfahren, das zur Erzielung des minima-
len mittleren quadratischen Fehlers (minimum mean squared error, MMSE) am
Entzerrerausgang fuhrt.

4.2.1.1 Bedingungen zur exakten Entzerrung

Unter bestimmten Bedingungen |&sst sich durch Uberabtastung ein Kanal mit einem FIR Filter
endlicher Lange exakt entzerren. Die erforderlichen Bedingungen sind, dass kein Rauschen vor-
handen ist, die einzelnen Polyphasen (vgl. Kapitel 2.4) keine gemeinsamen Nullstellen aufwei-
sen und der lineare Entzerrer mindestens die Lange Ns—1 besitzt. Dann ist das
Gleichungssystem

BO(zhHcO(z 1) + ... + BW-D(zh)cW-D(z1) = 9, (4.5)
das die z-Transformierte der in (2.22) definierten, im T -Raster gegebenen gemeinsamen Ka-
nal-Entzerrer Impulsantwort T" angibt, exakt |6sbar [147], [167]. Das Symbol & bezeichnet
hierbel die Systemverzogerung, also die mit T normierte Zeit zwischen dem Senden und der
Detektion eines beliebigen Symbols. In der Praxis ist naturgemal3 mindestens die Vorrausset-
zung der Rauschfreiheit verletzt. Trotzdem ist dieses Ergebnis in der Theorie sehr interessant

und dient etwa haufig als Grundlage zum Entwurf von blinden Adaptionsalgorithmen, die auf
Statistiken zweiter Ordnung basieren (siehe Kapitel 6.1.2.1).

4.2.1.2 Nullstellener zwingung

Ein wichtiges Kriterium zur Berechnung eines in einem gewissen Sinn optimalen K oeffizien-
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eopt(n)

T Yo i o

Bild 4.6: Geometrisches Analogon des Orthogonalitatstheorems

tensatzes ist das sogenannte Zero Forcing (ZF) Kriterium. Im Grenzfall, dass der Entzerrer un-
endlich lang und nichtkausal ist, invertiert ein damit berechneter Entzerrer den
Kanalfrequenzgang und eliminiert somit die 1Sl am Entzerrerausgang. Fur den Entzerrer
W (2) gilt daher in diesem Fall

W_e(2) = C(2)72, (4.6)

wobei die Invertierung hier komponentenweise zu verstehen ist. Hierbel ist W, (z) einwx 1
Vektor von im Grenzfall unendlich langen IIR Filtern. Der Name ZF resultiert daher, dass die
Gesamtimpulsantwort am Entzerrerausgang zu den Abtastzeitpunkten mit Ausnahme des
Hauptwertes Nulldurchgange hat. Eswird also die Einhaltung des Nyquist Theorems durch den
Entzerrer erzwungen. FUr den Fall, dass die Entzerrerlange endlich ist, gelten diese Aussagen
nur noch néherungsweise. Nachteilig am ZF-Entzerrer ist, dass durch die Invertierung des Ka-
nals das Rauschen in manchen Frequenzbereichen verstarkt wird.

4.2.1.3 Minimierung des mittleren quadratischen Fehlers

Im Gegensatz zum ZF Entzerrers minimiert der MM SE, bzw. Wiener Entzerrer den Erwar-
tungswert des quadrierten Fehlers am Entzerrerausgang E(|e(n)|2) . Der Wert e(n) ist hierbei
die Differenz des entzerrten Signals vom Sendesignal. Er setzt sich aus gefiltertem Rauschen
und Rest-1SI zusammen. Das MM SE Kriterium ist daher ein Kompromiss zwischen optimaler
Kanalinvertierung, also minimaler Rest-1SI und minimaler Rauschverstarkung.

Grundsétzlich kann ein lineares Filter W (z) ein Ausgangssignal y(n) erzeugen, das eine be-
liebige Linearkombination der Eingangssignale r(n) ist

y(n) = wlr(n-1). 4.7)

Das durch den Koeffizientenvektor w gegebene Filter hat hier im theoretischen Grenzfall un-
endlich viele Koeffizienten. Der Vektor w setzt sich analog zu b in (2.25) zusammen aus Teil-
vektoren w,, der Lange w, die gegeben sind durch

0 1 w—1)] T
w, = [Wn( )wn( ). Wn( )} . (4.8)
Betrachtet man die Signale am Entzerrereingang als Vektoren, dann liegt das Ausgangssignal
in dem von diesen Vektoren aufgespannten Raum [72]. In Bild 4.6 ist dieser Raum mit
L{r(n)} bezeichnet. Liegt das Sendesymbol x(n—0) aullerhalb diesesV ektorraumes, gilt fir
den optimalen MM SE-Schétzwert yopt(n), dass der resultierende minimale Fehler
€opt(N) = x(n—8)—y0pt(n) orthogonal zu den Eingangssignalen und somit zu L{r(n)} ist.
Dies bedeutet, dass der im MM SE-Sinn optimal e Fehler unkorreliert mit den beobachteten Da-
ten ist. Mathematisch lasst sich diese Bedingung schreiben als
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cov[egn (M, r(n=Kk)] = or, (4.9)

wobei gilt cov[x, y] = E(xy™) —E(x)E(yH). Fallskeineapriori Information der gesendeten
Signale vorliegt, vereinfacht sich dies zu cov[x, y] = E(xyH). In diesem Fall bedeutet dies,
dass die Sendesignale voneinander statistisch unabhangig und gleichverteilt sind. Schreibt man
das Fehlersignal e(n) als

e(n) = x(n—=8) —wTr(n-1), (4.10)
dann gilt fir dasim MM SE-Sinn optimale (Wiener) Filter Wopt(z) ,

E(x(n=8)rH(n-k)) - EHET’: oWopt, 11(1 —I)}rH(n — k)J =0l. (4.11)

Daim Rest dieses Kapitels im Wesentlichen Wiener Filter berechnet werden, wird auf die ex-
plizite MitfUhrung des Subscripts,, opt* verzichtet. Mit Definition des Kreuzkorrel ationsvektors

P, (K) = E(x(n=8)(r"(n—k))) der Dimension 1x N - w und der Autokorrelationsmatrix
R, (k) = E(r(n)rH(n—k)) der Dimension N - wx N - w l&sst sich (4.11) schreiben als

pxr(n)—zl‘”: OWT(I)Rr(n—I) =0T. (4.12)
Durch z-Transformation von (4.12) gelangt man schliefdlich zu der Gleichung
S (20-WT(2)S:(2) = 0T, (4.13)
wobei
S,,(2) = Z::_wpxr(k)rk = 79CH(1/z%) (4.14)

die z-Transformierte der Kreuzkorrelation p, (k) bezeichnet und
o0 H
S.(2) = Zk:%Rr(k)rk = C(2C ' (1/z*) +R,(2) (4.15)

das Leistungsdichtespektrum (Power Spectral Density, PSD) der Sequenz {r(n)} in der z-
Ebene darstellt. Die Grole R, (z) = Cn(z)CnH(l/ Z*) bezeichnet die Rauschkorrelationsma-
trix der Dimension w x w. Das Wiener Filter ist somit gegeben durch

WT(2) = S, (2S,(2°t = 73cH (/25 - (C@Cc" (wz) +R (). (4.16)
Um das Filter W (z) nach (4.2) ineinen AR Anteil A(z) und einen MA Anteil B(z)
- _B®
W = s (4.17)

aufzuteilen, wird in (4.16) S, (z) zunachst durch spektrale Faktorisierung [32], [143] geschrie-
ben as

S.(2) = C(@C"(1/7) +R (2) = G(2vG" (1/2%), (4.18)

wobei v eine konstantew x w Matrix ist und G(z) der selben Dimension kausal, monisch' so-
wie minimalphasig ist.

1. Monisch bedeutet, dass die Eintrége fir Z— 1 Einssind.
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Die mehrdimensional e spektrale Faktorisierung in (4.18) lasst sich in zwel Telle aufspalten. Zu-
nachst wird durch ein skalares Filter D (z) das Rauschen dekorreliert. Die Grofien nach Filte-
rung mit diesem Rausch-Dekorrelationsfilter D, (z) werden im Folgenden durch *)
bezeichnet. Das Spektrum S;(z) = D,(2)S,(2)D,*(1/z*) hat mit C(z) = C(z)D(2) die
Form

S.(2) = C(@C (/7 + R, = GG (1/2%), (4.19)

wobei R = dlag(Gn K) ) die Dlagonalmatrlx der Dimension w darstellt, die die Rauschlei-
stungen der einzelnen Polyphasen (5 k) beinhaltet. Fir den skalaren Fall kann in (4.25) die
GroRe v als die sogenannte mittlere Systemenergie (System Average Energy) [32] aufgefasst
und durch folgende Gleichung berechnet werden

Iog(yr%) an" Iog( 2|S(6)|2+1)d6 (4.20)

wobei der Logarithmus jede beliebige (gemeinsame) Basis haben kann.
Mit der Berechnungsvorschrift zur Matrixinsion [18] folgt aus (4.19) fur das AR Filter

G(pL = Mi(G@) _ adi(G@)
det(G(z)) 1+A@®)
Daé(z) minimalphasigist, ist das AR-Filter 1/(det(é(z))) = 1/(1+ A(2)) kausal und sta-
bil. Im skalaren Fall ist der Zahler von (4.21) identisch Eins. Der Antell
G (1/z¢) ™ adj(G(2)) ist Bestandteil von B(z). Die GroRe 1 + A(z) lasst sich mit den
Ergebnissen aus [107]

(4.21)

det(S,(2)) = det(C(nC (/75 +R,) = (1+C" (1/79)R-1C(2)det(Ry)  (4.22)

= (1+C"(1/79)R:1C(2))det(R,y) = det(G(2)yG (1/7)), (4.23)
als der minimalphasige Faktor der skalaren Groéle

~H 1 ~ g
1+C (;)RrﬁC(z) H 02 + Z ck(z)cb( )H 62 (4.24)
=1
k=l
schreiben. Fir den Fall, dass die Rauschleistung in allen Polyphasen gleich grof3ist, kann (4.24)
geschrieben werden als

(og)w—1(02n+ é(z)é“(zi*)) = (c)w-1. é(z)?é“(zi*). (4.25)

Das Filter 1/(1 + A(z)) kann daher as Dekorrelationsfilter des Uberabgetasteten Eingangssi-
gnals r(n) aufgefasst werden, das Korrelationen zwischen {r(k)} und {r(k+iw)} eimi-
niert, wobei gilt i € Z\{0} [186]. Das Filter ist aso ein lineares Prediktionsfilter, das einen
Symbol schritt vorausberechnet. Tastet man den Ausgang u(n) diesesFiltersim Symboltakt ab,
ist das sich ergebenden Signalsweil3, aber noch nicht entzerrt. Das entsprechende Spektrum, das
auch als sogenanntes gefaltetes Spektrum bezeichnet wird, ist daher flach. Das Signal u(n)
wird auch als Innovation bezeichnet, da es jeweils nur die Informationen enthélt, die nicht aus
den davor liegenden Empfangsdaten ableitbar sind. Zu beachten ist, dass die einzelnen Polyp-



82 4. Entzerrung

x(n) r(n) u(n)

+ >
v(n)|
Bild 4.7: Prinzip einesrekursiven Prediktorsim skalaren Fall
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Bild 4.8: Dekorrelation eines Uiber abgetasteten Signalsim Zeitbereich

hasen des Ausgangssignals nicht weil3 sind.

In Bild 4.7 ist das Prinzip der linearen Prediktion fir den skalaren, rauschfreien Fall gezeigt.
Das Sendesignal x(n) wird hier wie tblich auf den Kanal C(z) gegeben und so das Ausgangs-
signal r(n) gebildet. Ein linearer Prediktor 1/(1 + A(z)) versucht nun, aus den zurtickliegen-
den Signalen, das Eingangssignal des Kanals als v(n) zu schétzen. Dasideale A(z) ist somit
der minimalphasige Anteil von C(z). Der Prediktionsfehler r(n) —v(n) entspricht der neuen
Information, bzw. Innovation, die nicht aus Signalwerten zu davorliegenden Zeitpunkten ableit-
bar ist. Dieses Signal wird daher vorteilhaft als Eingang des Prediktors verwendet.

Die Interpretation der Dekorrelation eines Uberabgetasteten Signals im Zeitbereich ist in
Bild 4.8 verdeutlicht. Abgebildet ist die AKF eines dekorrelierten, dreifach Uberabgetasteten
Signals. Man erkennt, dass diese Funktion bei ganzzahligen Werten von t/T, - mit Ausnahme
des Ursprungs - Nullstellen aufweist. Am Ursprung tritt, wie in Kapitel 4.2.3 beschrieben, die
mittlere Systemenergie y auf. DaKorrelationen, die zwischen den einzelnen Polyphasen beste-
hen, nicht eliminiert wurden, sind die restlichen Funktionswerte beliebig. Bild 4.10 zeigt das
L eistungsdichtespektrum eines zweifach Uberabgetasteten Basisbandsignals vor (links) und
nach (rechts) Dekorrelation. Die Spektren wurden anhand von Simul ationen eines QAM VDSL
Systems gewonnen, wobei die verwendete Leitung hier der im VDSL Standard [176] definierte
sogenannte Kanal 4 ist, der zwei Bridged Taps aufweist. Die Topologie dieses Kanals ist in
Bild 4.9 gezeigt. Fur die Simulation wurde |, zu 850m gewahlt, das Sendespektrum reicht von
3,1 MHz bis5 MHz und zuséizlich sind 5 FEXT Storer bei 400m Entfernung vorhanden, dieim
selben Frequenzband senden. Man erkennt in Bild 4.10, dass das Ausgangsspektrum einen re-
|ativ flachen Verlauf im Bereich des Ubertragungsbandes aufweist. Im Prinzip ist das Spektrum
flach, wenn die Abtastrate auf Symbolrate reduziert wird, wobei das Spektrum gefaltet wird. Da
auRerhalb des Ubertragungsbandes die spektrale L eistungsdichte sehr gering ist, ist diesin die-
sem Fall quasi gleichbedeutend, dass innerhalb dieses Bandes das Spektrum bereits flach ist.

€ €
< N~
— To}
(o)) <
I4 m (luftgeflhrt) 45,71 m 45,71 m
J=0,4 mm h Y g
@ =0,5mm

Bild 4.9: Kanal 4 desVDSL Standard [176]
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Zur Entzerrung von u(n) ist ein zweites Filter erforderlich, das sogenannte Innovations Post-
filter B(z) [107]. Fur dieses Filter gilt

B(2) = adj(é(z))érx(z)-(&éH(Zi*D_l =Z‘5(~3H(Zi*)adj(é(z))-(?éH(Z—{k))_l. (4.26)

Dies kann interpretiert werden as ein signalangepasstes (Matched) Filter 6H(1/ z*) gefolgt
von einem Vorwarts-Prediktionsfilter. Im skalaren Fall vereinfacht sich (4.26) zu der bekannten

| dentitat [99], [134]
B(z) = r56H(Zi*X?éH(Z—iD_l . (4.27)

Die Impulsantwort des in (4.26) bzw. (4.27) gegebenen MA Filter ist allerdings sowohl in po-
sitiver, as auch in negativer Zeitpunktrichtung unendlich und daher nicht reaisierbar. Das ent-
sprechende redlisierbare Filter B(z) muss kausal sein und ist gegeben durch

B(2) = [B(2)];. (4.28)
wobel [B(2)] ;. = Z:ZOBkZ‘k den kausalen Anteil von B(z) = 2:

Falls das Rauschsignal am Empféngereingang farbig ist, ist das Rausch-Dekorrelationsfilter
D,(2) ebenfalls Bestandteil von B(z), bzw. B(2). Hierbei ist im Fall, dass das Rauschfilter
C,(2) reinrekursiv ist, das entsprechendeinverse Dekorrelationsfilter D (z) einFIR Filter. Ist
das Rauschfilter hingegen ein FIR Filter, soist D ,(z) ein AR Filter. Dies kann in diesem Fall
entweder durch ein eigenesrein rekursives Filter realisiert werden, oder durch Faltung der theo-
retisch unendlich langen Impulsantwort dieses Filters mit B(z) aus (4.26).

B,z ¥ bezeichnet.

= —o0

4.2.2 Optimale Koeffizienten des beliebig langen DFEs

In diesem Abschnitt sollen die Koeffizientengewichte desim MM SE Sinn optimalen DFE be-
rechnet werden. Der ZF-DFE ist aus diesem Ergebnis leicht ableitbar, indem in den entspre-
chenden Berechnungsvorschriften die Rauschleistung zu Null gesetzt wird. In diesem Kapitel
wird - wie allgemein tblich - angenommen, dass der DFE keine Fehlentscheidungen produziert.
Betrachtungen zu mdglicherweise auftretenden Fehlerfortpflanzungen finden sich in Kapitel
4.5.

Nach demin Bild 4.11 gezeigten Modell ist der MM SE-DFE K oeffizientensatz gegeben durch
[15]:

— 20 — 20
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Bild 4.10: Dekorrelation eines Uiberabgetasteten Signalsim Frequenzbereich
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>[5 T X(—”—S),@ e(n) =x(n-8)-z(n)

n(n)
r(n) |_ x(n)
> C(2) F t —
X(n) 2 J
D(2)

Bild 4.11: Modell zur Berechnung der optimalen DFE K oeffizienten im MM SE-Sinn

{f,d} = ag mfigl{le(n)lz} = ag r?Ln{Ix(n—S)—fTr(n)+dT$<(n)|2}. (4.29)

Hierbel beinhalten die Vektoren f der Lange N - w und d der Lange M die Koeffizienten des
FFF, bzw. FBF. Der Vektor X(n) setzt sich folgendermal3en zusammen:

() = [X(n—-1) X(n-2) ... Xn-M)]". (4.30)

Unter der Annahme, dass keine Fehlentscheidungen auftreten, lasst sich schreiben
X(n) = x(n-9). Fur das Fehlersignal e(n) = x(n—90) —z(n) gilt dann

e(n) = x(n=8) —fTr(n)+dTx(n), (4.31)
bzw. in der z-Ebene

e(z) = —-FT(2)r(z2) + (D(2) + 1)x(2). (4.32)

Zunéchst sollen die K oeffizientensatze hergel eitet werden, die sich fur beliebig lange Filterord-
nungen des Vorwaértsfilters N und des Ruckkoppelfilters M ergeben. Zur Berechnung des im
MM SE-Sinn optimalen K oeffizientensatzes wird erneut vom Orthogonalitéatsprinzip Gebrauch
gemacht, das sich in der z-Ebene schreibt als

Ser (2= 0T = FT(2)S,(2) - (D(2) + 1)S,,(2). (4.33)

Unter der Voraussetzung, dass das Rauschen weil3 ist, sowie in alen Teilkandlen mit gleicher
Leistung auftritt, 1&sst sich (4.33) unter der Verwendung von (4.14) und (4.15) umformen zu

0T = FT(z)(C(z)cH(Zi*)+ 52 p}(D(z)+1)cH(Zi*). (4.34)

Ist das Rauschen geféarbt, muss die p-dimensionale Einheitsmatrix durch die entsprechende
Rauschmatrix der selben Dimension ersetzt werden. In diesem Fall kann formal wieder ein
Rauschdekorrelationsfilter D ,(z) vorgeschaltet werden und mit dem entsprechenden aquiva-
lenten Kanal C(z) = C(2)D,(2) sowie mit AWGN gerechnet werden. DasFilter D ,(z) muss
anschlief3end in das berechnete F(z) eingerechnet werden. Mit der in (4.15) gegebenen spek-
tralen Faktorisierung, die sich bel weil3em Rauschen as

S= C(dCcH(1/z) + 62 pxp = YG(2)GH(1/z%) (4.35)
schreibt, folgt aus (4.34)
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—1

FT(2) = (D(2) + 1)CH(leG(z)GH(l)) , (4.36)
z*¥ z*¥

so dass sich das L eistungsdichtespektrum des Fehlersignals S .(2) = e(z)eH (1/z%) schrei-

ben lasst als

S.e(2) = (D(2)+1)(1-CH(2)- (vG(2)GH (1/Z%))7L - C(1/Z%))(D*(1/z%) + 1)
= (D(2)+ D(1-Tr{CH(2)- 1. C(1/z)})(D*(1/z) + 1) . (4.37)
= (D(2) + )(GATr{S 1) (D*(1/7) + 1)

Bei der zweiten Umformung wurde von (4.34) sowie von der Rechenregel
aHBc = Tr{Bca"} Gebrauch gemacht (vgl. die Herleitung von (3.97)). Zur Erzielung der
minimalen Fehlerleistung muss das Spektrum S, (z) weild sein [32], d.h. das optimale Filter
D(z) ist analog zu (4.21) gegeben durch die Determinante von G(z) . Diesist der minimal pha-
sige Anteil des Nenners der zweiten Identitét von (4.37), also von S, (2) . Somit sind far den
Grenzfall nichtkausaler unendlich langer Entzerrer die Vorwarts- und Ruckwartsfilter des LE
und des DFE identisch. Wie erwahnt, ist das Dekorrelationsfilter des Rauschens Bestandteil des
Vorwartsentzerrers. |st das Rauschfilter FIR, so ist das entsprechende Dekorrelationsfilter AR.
Als Vorwaértsfilter kann dann auch ein algemeines IR Filter fungieren [163]. Dies ist auch
dann vorteilhaft, wenn der Kanal einen AR Anteil besitzt. Das Filter D(z) kann theoretisch
ebenfallsvorteilhaft durch ein IR Filter ersetzt werden, allerdings treten Effekte der Fehlerfort-
pflanzung dann in erheblich starkerem Ausmal3 als beim konventionellen DFE auf. Ein DFE,
der im Vorwaérts- und/oder Ruckkoppelzweig IR Filter aufweist, wird Verallgemeinerter DFE
(Generalized DFE, GDFE) genannt. Berechnungsvorschriften der Koeffizientensétze eines der-
artigen Entzerrers finden sich in [163]. Dort werden auch Erweiterungen des DFES zur Mehr-
benutzer Detektion (Multiuser Detection, MUD) angegeben.

Den Koeffizientensatz eines ZF-DFE erhélt man, wenn man bei der entsprechenden Berech-
nungsvorschrift des MM SE-DFE die Rauschleistung zu Null setzt.

4.2.3 Mittlerer quadratischer Fehler beliebig langer Ent-
zerrer

Der MSE ist allgemein gegeben durch das Integral der PSD des Fehlersignals am Entscheider-
eingang

MSE = — [ S (el®)dw (4.38)
= an_n e . .

Dader MMSE-LE formal aus dem MM SE-DFE durch Setzen von D(z) = 0 hergeleitet wer-
den kann, folgt fur den LE aus (4.37)

Gr2‘ i joyy—1
MSEnmse-LE = EJ_TETI’{(SI,(GJ )" Hdo. (4.39)
Dieser Ausdruck |&sst sich nach [107] umformen in
2
- On T 1
MSEMMSE_LE - 2m- det(y)j_n|1+ A(ejm)|2dw'

(4.40)

In [107] wurde gezeigt, dass dieser Wert dem Hauptwert, also dem Koeffizienten an der Posi-
tion & der Gesamtimpulsantwort bestehend aus Kana und Entzerrer, entspricht. Fir den
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MM SE-DFE folgt aus (4.37) fir den skalaren Fall mit D(z)DH(1/z%) = G(z2)GH(1/z%)

1

In[107] ist der MSE des MM SE-DFE fur den Fall eines Uiberabgetasteten V orwaértsfilters gege-
ben. In diesem Fall mussim Nenner von (4.41) die Determinante von 7y gebildet werden. Auch
beim MM SE-DFE entspricht der MSE dem Hauptwert der Gesamtimpul santwort, wenn diese
dsFT(2)C(z) —z9D(z) definiert wird [107]. Das Verhdtnis des M SE der beiden untersuch-
ten Entzerrer ergibt sich schlief3ich zu:

MSEymse-LE _ ijﬂ 1 do> 1
MSEymse-pre  2T-n|1+ A(el®)[?

(4.42)

Eszeigt sich hierbei, dass aufgrund der Definition des SNR, der im MM SE Sinn optimale Ent-
zerrer nicht der ist, der die Fehlerwahrscheinlichkeit minimiert. Die Ursache dieses Effekts be-
steht darin, dass der MM SE Entzerrer nicht erwartungstreu ist, da sein Ausgang mit einem
SNR-abhangigen Wert skaliert ist. Dies wird naher in Kapitel 4.6 besprochen. Hier wird auch
eine Maglichkeit zur Kompensation dieser Skalierung beschrieben.

4.3 Wiener Filter ba endlichen Filterlan-
gen

In diesem Abschnitt werden die im MM SE Sinn optimalem Entzerrer endlicher Lange berech-
net. Im Gegensatz zu Entzerrern unbeschrankter Lange hangt hier das Systemverhalten von der
sich ergebenden Systemverzégerung ab. Im Folgenden wird der Wiener Entzerrer, wieim Fall
unbeschrankter Filterléangen, durch Minimierung des M SE berechnet. Durch eine Maximierung
des SNR am Entscheidereingang

N 2
E{e(n)e(n)H}

gelangt man, wiein [56] und [57] gezeigt, zu identischen Ergebnissen.
Bei endlichen Filterlangen l&sst sich der optimale K oeffizientensatz des DFE sehr elegant her-
leiten, wenn (4.31) in folgender Form umgeschrieben wird [2], [31]

(4.43)

e(n) = x(n=38)—Ccleg-T(n). (4.44)
Hierbei ist
Corg = [fT _dT]T (4.45)

der zusammengesetzte Spaltenvektor aus dem w - N -dimensionalen Koeffizientenvektor des
Vorwértsfilters f und dem M -dimensionalen Koffizientenvektor des Ruickkoppelfilters d. Der
Zzusammengesetzte Regressorvektor ist gegeben als
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F(n) = [Xr(”) )} , (4.46)

mit r (n) definiert in (2.26) und x(n—29) definiert als Spaltenvektor der letzten M, um & ver-
zOgerten, Sendesymbole. Mit Anwendung des Orthogonalitétstheorems E{e(n)r(n)} = 0
und den Definitionen der Kreuzkorrel ationsfunktion des Sendesymbols mit den Empfangsdaten

b= Ex(n-m)ifmy = Pxr| = |©%|, (4.47)
0 0
sowie der Autokorrelationsfunktion der Empfangsdaten
. . R, R ccH+R_CE
R: = E{f(mi"m)} = ! r ”‘] = n=es) (4.48)
' R | TcH
rx M ESC IM
folgt fur die Koeffizienten des MM SE-DFE
Core = RFIR:, . (4.49)

Hierbel stellt R, . = E{x(n-28)r H(n)} die Kreuzkorrelationsmatrix des Empfangsdatenvek-
tors mit dem Sendedatenvektor der Lange M dar. Die Kanalfaltungsmatrix C ist in (2.23)-
(2.24) definiert. Die Rauschautokorrelationsmatrix R, ist gegeben durch

R, = n(nnH(n), (4.50)

wobei der Vektor n(n) in (2.28) definiert wurde. Der Vektor e der Lange N, hat in Reihe 6
eine Einsund an den restlichen Positionen eine Null. Die (N + N ) x M Matrix Eg besteht aus
einer Einheitsmatrix der Dimension min(M, N + N+ & —1) beginnend an Position {3, 1}
und Nullen an den restlichen Eintragen. Somit sind ihre ersten (6 — 1) Reihen, sowie je nach-
dem welche der Grofen M und (N + N+ 6 —1) kleiner sind, ihre letzten Reihen, bzw. Spal-
ten mit Nullen gefillt. Im Grenzfall verschwindenden Rauschens kann das Gle chungssystem
(4.49) Uberbestimmt sein, fur den realistischen Fall, dass additives Rauschen am Entzerrerein-
gang anliegt, ist die Invertierbarkeit von R~ in der Regel jedoch sichergestellt.

Fir den Fall, dass ein in Kapitel 4.1.3 beschriebener PS-FSE implementiert werden soll, sind
die Eintrége der Kanalmatrix reellwertig. Wird, wie bei einem Bandpassverfahren tiblich, eine
komplexwertige Modulation, wie etwa QAM oder CAP verwendet, ist der Kreuzkorrelations-
vektor p,, komplexwertig. Somit erha@t man ein komplexwertiges Vorwartsfilter, dessen Re-
ateil der Inphasekomponente und dessen Imaginérteil entsprechend der Quadraturkomponente
des PS-FSE entspricht. Fir den Fall, dass die Entzerrerlange N gegen unendlich geht, bilden
beide Anteile ein Hilbertpaar. Diese Eigenschaft gilt jedoch ndherungsweise auch fir endliches
N [81], [125].

Im Gegensatz zu den Verhdtnissen bei unendlich langem Vorwartsfilters hangt die Perfor-
mance des endlich langen DFE bzw. LE von der gewahlten Systemverzdgerung o6 ab. Die op-
timaleVerzogerung 8, , die zum Entzerrer mit minimalen MM SE fihrt, kannim Allgemeinen
nur durch Probieren gefunden werden, sieliegt fir gentigend langes N jedoch in der Regel nahe
anN-1[2].

Wahrend mit Ausnahme von trivialen Kanélen, die keine Speichereinheiten besitzen, DFEs mit
einer unendlichen Anzahl an Koeffizienten grundsétzlich ein hoheres SNR am Entscheiderein-
gang zeigen als entsprechende lineare Entzerrer, gilt dies fur realisierbare DFEs mit einer end-
lichen Anzahl an Koeffizienten nicht mehr zwingend. Die Bedingungen, unter denen der
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Wiener DFE ein linearer Entzerrer ist, also samtliche Koeffizientengewichte des Riickkoppel -
filters verschwinden, sind in [156] gezeigt.

Eine sehr elegante Herleitung der Koeffizientengewichte eines DFE mit endlicher Anzahl an
Koeffizienten findet sich in [2]. Voraussetzung ist hier allerdings, dass die Anzahl an Koeffizi-
enten des Ruckkoppelzweiges optimal ist, d.h. in Falle von weif3em Rauschen mindestens so
grofd ist wie die Lange der diskreten Kanalimpulsantwort. Ist das additive Rauschen geféarbt,
muss das FBF - entgegen den Aussagen in [2] - sogar so lange sein wie der dquivalente Kanal
des dekorrelierten (prewhitened) Systems. Andernfalls werden mit dieser Methode die ersten
Koeffizienten des AR Filters des unendlich langen linearen Entzerrers berechnet, jedoch nicht
die des Ruckkoppelfilters des DFE. Ist das Riickkoppelfilter mit M > N, ausreichend lang,
konnen die Filterparameter durch Cholesky Faktorisierung gefunden werden und viele Eigen-
schaften des DFEs mit unendlicher K oeffizientenanzahl sind auf den so erhaltenen DFE Uber-
tragbar. Die Cholesky Faktorisierung ist das Analogon der spektralen Faktorisierung fir eine
endliche Anzahl an Dimensionen. Eine Ubersicht zur Cholesky Faktorisierung findet sich etwa
in[2]. Der MM SE Koeffizientensatz lasst sich nach [2] durch folgende Faktorisierung finden:

In+n, tCMRGIC = LDLA, (4.51)

wobei L eine N + N -dimensionale, monische untere Dreiecksmatrix ist und D eine Diago-
nalmatrix der selben Dlmen5| on. Die optimale Systemverzogerung 8, ist dann die Spalte, in
der D den maximalen Wert besitzt, der aquivalent zu 1/MMSE |s{3 Fur den Fall, M >N,
kann & . daher analytisch gefunden werden. Der optimale FBF ergibt sich dann zu

d=Les .1 (4.52)

opt

und das optimale Vorwartsfilter f zu
fT = dH(|N+NC+CHR;1<:)—1CHR;1 = eTSOpt+1L—1cHR;1. MMSE.  (4.53)

Gleichung (4.51) entspricht formal (4.23), die sich im Fall eines im Symboltakt betriebenen
Vorwartsfilters schreibt als

1+C™(1/79RAC(2) = G(2yG (1/7). (4.54)

Eine Erweiterung dieser Gleichungen fur den Fall, dass die Sendesignale korreliert sind, ist

durch einfache Substitution der Einheitsmatritzen in (4.51) und (4.53) durch die entsprechende

Autokorrelationsmatrix des Sendesignals moglich [2]. Aus (4.53) folgt, dass ein Rausch-Dekor-

relationsfilter implizit Bestandteil des V orwértsentzerrers des DFE ist. Durch Vorfilterung mit

einem Rausch-Dekorrelationsfilter, das aus der Cholesky-Faktorisierung des Rauschprozesses
1

Ryl = G—zl_nl_r'j (4.55)

gewonnen werden kann, vereinfachen sich die Gleichungen (4.51) - (4.53). Die Matrix L |
hierbei eine monische obere Dreiecksmatrix der Dimension von R, . Das Dekorrel atlonsfl Iter
istin diesem Fall FIR und gegeben durch die erste Spalte von L H Wurdeln (4.55) die Matrix
R, faktorisiert, ware das sich ergebende Filter das korrespondlerende AR Filter. Die &quiva
Iente Kanalmatrix ist gegeben durch C = L HC . Somit folgt

IN+N/02+CHC = LDLH, (4.56)

d=L8& ., (4.57)

opt
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f=d(ly, o3+ CHC)ICH = &8T5 ,4L7'CH- MMSE/q2. (4.58)
C

DieGroflen * beziehen sich hierbei wieder auf das System mit vorgeschaltetem Rausch-Dekor-
relationsfilter.
Der MM SE fir das gewéhlte & ergibt sich fir die optimalen Koeffizienten zu

MMSE(3) = E{e(ne(m"} = 1-cl cp:, = 1-fTp,,. (4.59)

Die zweite Identitét in (4.59) folgt aus der Tatsache, dass der Riickkoppelfilter keinen Beitrag
zum Fehlersignal liefert. Setzt manin (4.45) EDFE = f, so erhdlt man die entsprechenden Glei-
chungen des FIR-LE. Der Koeffizientensatz des | IR-LE endlicher Lange wurde etwain [107],
furdenFall M = Ng , wobel Ng die Lange des &guival enten weil3en Rauschkanalsist, mit Hilfe
der Kalman Filter Theorie berechnet. Ist dies nicht gegeben, kann man die Koeffizienten fol-
gendermal3en berechnen: Wie im Fall unendlich langer Filter wird zundchst durch spektrale
Faktorisierung das optimale Filter A(z) berechnet. Ist M kleiner als N~ , so kann durch den
AR Filter nur die Impulsantwort biszur Lange M dekorreliert werden, auF den Rest der Impuls-
antwort hat das Filter keinen Einfluss, so dass das Filter endlicher Lange in diesem Fall aus den
ersten M Koeffizienten des berechneten A(z) besteht. Nun kann durch Faltung des Kanals mit
dem AR Filter die Impulsantwort des entsprechenden dekorrelierten (prewhitened) Systems be-
rechnet werden und fir diese mit (4.47) - (4.59) der optimalen Koeffizientensatz des MA Fil-
ters. Hierbei wird davon ausgegangen, dass dieses MA Filter das Rauschen perfekt dekorreliert.
Ist das Rauschen nicht welil3, so lasst sich die Dekorrelation in der Praxis nur néherungsweise
durchfiihren, so dass die berechneten K oeffizienten dann nur eine Naherung darstellen. Diese
ist alerdings fur gentigend langes N sehr gut.

4.4 Vergleich der verschiedenen Entzerrer

441 Vergleich FIRund IR MMSE-DFE

Beim Vergleich des realisierbaren MM SE-DFE endlicher Lange mit dem nicht realisierbaren
unendlicher Lange fallen folgende Merkmale auf [2]

» DieFilter F(z) und D(2z) sind jeweilslineare Ruckwarts-, bzw. Vorwéarts-Prediktionsfilter.
* F(2) beinhaltet in beiden Fallen ein Rauschdekorrel ationsfilter und ein Matched Filter.

» Fur den Fall unendlich langer Filter ist D(z) ein exaktes Dekorrelationsfilter der Fehler-
Kovarianzmatrix und daher minimalphasig. Diese Eigenschaften sind im Fall endlich lan-
ger Filter nicht mehr zwingend erfullt.

e Fir den Fall unendlich langer Filter beinhaltet F(z) ein maximal phasiges exaktes Dekorre-
lationsfilter der Kanalautokorrelationsmatrix. Das entsprechende Filter endlicher Lange ist
im Allgemeinen gemischtphasig und kein optimales Dekorrelationsfilter [2].

* In beiden Féllen ist die Fehlersequenz am Entzerrerausgang aufgrund von Vorl&ufer-1SI
nicht gaul3verteilt [2]. Sieist fur den Grenzfall unendlicher Filterlangen weil3, ansonsten im
allgemeinen Fall geféarbt. In [107] wurde gezeigt, dass im Falle von weil3em Rauschen am
Entzerrereingang und fir gentigend lange Filter, die Fehlersequenz am Entzerrerausgang in
diesem Fall ebenfall weil3ist.
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» Belde Entzerrer sind nicht erwartungstreu (biased). Dieswird in Kapitel 4.6 genauer unter-
sucht.

442 Vergleich MMSE-LE mit MM SE-DFE

Beim Vergleich des MM SE-LE mit dem MM SE-DFE ergeben sich folgende wichtige Gemein-

samkeiten und Unterschiede

» Fur den Fall geniigend langer Filter korrespondieren die Koeffizientensdtze des Vorwaérts-
und Rickkoppelfilters, d.h. B(z) = F(z) und A(z) = D(z) [99]. Genlgend lang bedeu-
tet hierbei, dass die Systemverzdgerung & mindestens so grol3ist, wie die um Eins vermin-
derte Lange des aquivalenten weiffen Rauschkanals Ng, sowie dass gilt M >Ng.
Insbesondere gilt dies, wenn die Filterlangen (und damit auch die Systemverzogerung)
gegen unendlich gehen. Firr kleinere Filterlangen gilt diese Aquivalents nur noch nahe-
rungsweise. Fir den Fall 6 > Nz —1 wurde in [107] allerdings gezeigt, dass der DFE mit
den Koeffizienten des korrespondierenden IR MM SE-LE die gesamte Postcursor 1SI €li-
miniert.

» Das Filter A(z) ist unabhangig von der Filterlange immer minimalphasig. Dies ist aus
Grunden der Stabilitét erforderlich. Im Gegensatz dazu befindet sich im Rickfuhrzweig
des DFE ein Entscheider, der die Stabilitét des Systems auch bei nicht minimal phasigem
D(z) sicherstellt.

* DieFehlersequenz des MM SE-LE ist im Allgemeinen geféarbt. Die des MM SE-DFE ist fr
den Grenzfall gentigend langer Filter weil3[2].

4.4.3 Vergleich von FSE mit BSE

In diesem Abschnitt sollen Entzerrer die mit der Symbolrate getaktet werden (BSE) mit denen,
die auf einer um den Faktor w héheren Rate laufen (FSE), verglichen werden. Der Hauptunter-
schied beider Entzerrer besteht darin, dass bei Verwendung eines BSE normalerwei se das Abt-
ast-Theorem (siehe Kapitel 3.1.3) verletzt wird, bel Verwendung eines FSE wird es hingegen
eingehalten. Ursache dafir ist, dass praktisch realisierbare Sendefilter eine gewisse Exzess
Bandbreite besitzen, also dass das Spektrum nicht auf f/2 begrenzt ist. Bei den haufig ver-
wendeten, sogenannten Nyquist-Roll-Off Filtern, bezeichnet etwader Roll-Off Faktor, wieweit
sich das Spektrum tber den Bereich der halben Symbolrate ausdehnt.

Grundsétzlichist daher ein BSE wesentlich empfindlicher in Bezug auf die Abtastphase, alsein
FSE. Dies kann anschaulich so interpretiert werden, dass sich bei Abtastung im Symboltakt das
Signal spektrum mit den Wiederholspektren im Bereich der Nyquistfrequenz f/2 Uberlappt.
Daam Eingang des Entzerrersim Allgemeinen die Nyquistbedingung (siehe Kapitel 2.1) nicht
eingehalten wird, kann diese Uberlappung abhéngig von der Abtastphase konstruktiv oder de-
struktiv sein. Ein FSE kann hingegen das ganze Signal spektrum auflésen und zeigt diesen Ef-
fekt daher nicht. Weist der Kanal im Bereich der Bandgrenzen grol3e Verzerrungen des
Phasenganges auf, wird ein BSE unabhéngig von der Abtastphase ein schlechteres Systemver-
halten zeigen, alsein FSE [134].

Prinzipiell zeigt auch ein DFE im Vergleich zu einem LE ein unempfindlicheres Systemverhal -
ten beztglich der Abtastphase. Ursache dafUr ist, dass das Vorwartsfilter eines DFE mehr Frei-
heitsgrade besitzt als ein LE, da es den Kanal nicht invertieren muss, sondern die kombinierte
Impulsantwort aus Kanal und Vorwértsentzerrer nach dem Hauptwert beliebige von Null ver-
schiedene Werte aufweisen kann [134].
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Die Empfindlichkeit des BSE von der Abtastphase ist insbesondere bei einem blind startenden
System (siehe Kapitel 6) von Nachteil, da hier zu Beginn der Ubertragung zunéchst eine Abt-
astphase gefunden werden muss, die zu einem, zur Konvergenz der Entzerrer gentigend grof3en
SINR fuhren kann. Zusétzlich erschwert wird diese Prozedur dadurch, dass alle bekannten Al-
gorithmen zur Synchronisation einesim Symboltakt abgetasteten Signal s entschiedene Symbo-
le verwenden. Daher ist es in diesem Fall schwierig, gleichzeitig zu synchronisieren und den
Entzerrer zu adaptieren. Diese Probleme fallen bel einem System, das mit einer hoheren Rate
abgetastet wird, weg. Ein weiteres Problem bel Verwendung eines entschel dungsgestitztes
Taktregelkriterium ist eine auftretende Verkopplung von Entzerrung und Synchronisation, die
spezielle Mal3nahmen zur Sicherstellung der Systemstabilitét erfordern (siehe etwa[66] - [68]).
Allgemeinist bekannt, dass das optimale Empfangsfilter eineslinearen Systemsein Kanal-Mat-
ched Filter, gefolgt von einem transversalen BSE, darstellt [51], [134]. Ein FSE kann die ge-
meinsame I mpul santwort bestehend aus Matched Filter und Entzerrer aufgrund der Einhaltung
des Abtasttheorems erzeugen (unter der Berticksichtigung der endlichen Entzerrerlange). Ein
BSE hingegen kann keine signalangepasste Filterung durchfihren und benétigt daher ein Vor-
filter, das aber in der Regel nicht an den Kanal angepasst werden kann. Somit zeigt, bei gleicher
Entzerrerlénge in Symbollangen, ein FSE prinzipiell ein besseres Systemverhalten alsein BSE.
In der Praxisist ein FSE meist auch bei gleicher Anzahl an Koeffizienten dem BSE Uberlegen.
Daruberhinausist auch der Implementierungsaufwand, aufgrund des nicht erforderlichen expli-
ziten Matched Filters, bei einem FSE meist geringer. Zu beachten ist alerdings, dass die Ein-
gange des FSE mit der um w hoheren Abtastfrequenz bereitgestellt werden missen. Dies ist
etwa bei Systemen, die einen Echokompensator beinhalten, mit relativ grof3em Aufwand ver-
bunden. Bei den hier betrachteten Systemen, die in Frequenzgetrenntlage betrieben werden, ist
dies jedoch nicht gegeben. Wie in Kapitel 3.5 gezeigt, hat bei der Verwendung eines vor dem
Entzerrer befindlichen Filters zur Abtastratenumsetzung, eine hdhere Eingangsfrequenz des
Entzerrers den Vortell, dass die Anforderungen an das SRC Filter sinken. Aus diesen Griinden
wird im Rahmen dieser Arbeit Entzerrung mit einem Vielfachen des Symboltakts bevorzugt.
Ein exemplarischer Vergleich des Systemverhaltens der beiden Entzerrertypen wird am Bei-
spiel eines Einzeltrdger VDSL Szenariums in Kapitel 4.7 gegeben.

4.5 Fehlerfortpflanzungen beim DFE

Der grofte Nachteil des DFE besteht darin, dass bei einer Fehlentscheidung das falsch entschie-
dene Symbol zuriick gefuhrt wird, was zu Fehlerfortpflanzungen (error bursts) fuhren kann.
Dies fuhrt, insbesondere bel hohen Fehlerraten, zu einer Verschlechterung des Systemverhal-
tens, bei niedrigen Fehlerraten ist dieses Phanomen normalerweise vernachlassigbar. Die An-
héufungen von Fehlern sind bel Fehlerraten, bei denen ein Empfénger Gblicherwei se betrieben
wird, nicht katastrophal, das heif3t die auftretenden Folgen von Fehlentscheidungen sind zeitlich
begrenzt [134]. Prinzipiell ist insbesondere bei betragsmaliig grofRen Koeffizienten im Riick-
koppelfilter auch ein instabiles Verhaten des DFE in dem Sinn moglich, dass bedingt durch
Fehlerfortpflanzungen die Fehlerrate signifikant Uber dem Wert liegt, der sich bei richtigen Ent-
scheidungen ergeben wiirde [111]. Zur Abschétzung der Fehlerwahrscheinlichkeit bei Verwen-
dung eines DFE wird meist der Zustand des Ruickkoppelfilters al's Markov-Kette, bzw. Finite
State Machine (FSM) beschrieben. Bei bekannten Ubergangswahrscheinlichkeiten kann dann
die Fehlerwahrscheinlichkeit berechnet werden. Die Berechnung der Ubergangswahrschein-
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lichkeiten ist alerdings extrem aufwéndig [31], [38]. Eine obere Schranke fur die Fehlerwahr-
scheinlichkeit eines DFE wurde in [38] gegeben. Dieseist fur hohes SNR, also das Szenario in
denen DFEs Uiblicherweise eingesetzt werden, bei bindrer Modulation durch 29 - BER gege-
ben. Hierbel ist J die Anzahl der Koeffizienten des Riickkoppelfilters, nach denen das Auge
offenist, und BER bezeichnet die Bitfehlerrate ohne Fehlerfortpflanzungen. In neueren Unter-
suchungen (vgl. z.B. [111], [180] und die darin enthaltenen Referenzen) wurde jedoch gezeigt,
dass die Bitfehlerrate eines DFE in der Praxis meist signifikant unter der in [38] angegebenen
Schranke liegt. In [180] wurde eine Methode zur ndherungsweisen Berechnung der Ubergangs-
wahrscheinlichkeiten einer Markov-K ette angegeben, die eine relativ rasche Abschéatzung der
Fehlerrate eines realen DFE erlaubt. Hierzu werden nur die Wahrscheinlichkeiten der Ubergan-
ge von einem fehlerfreien Ausgangszustand zu einem fehlerbehafteten Zustand innerhalb einer
Zeitspanne von n Symboltakten bestimmt. Fur ein gentigend grof3es n kann diese Wahrschein-
lichkeit als Naherung fur das Auftreten dieses Fehlerereignisses im eingeschwungenen Zu-
stands dienen. Durch Summation aller moglichen Fehlerereignisse kann somit die
Fehlerwahrscheinlichkeit abgeschétzt werden. Ein dhnliches Verfahren wurdein [111] verwen-
det zur Abschétzung der Grenze, in Bezug auf die Grof3e der K oeffizienten im Rickkoppelfilter,
bei der die Fehlerfortpflanzungen des DFEs katastrophal werden.

Prinzipiell ist die Wahrscheinlichkeit von Fehlerfortpflanzungen bei DFESs, deren Riickkoppel -
filter betragsmaliig grof3e K oeffizientengewichte aufweisen, besonders grof3. Daher kann man
mit Entwurfsmethoden, die den gewichteten Betrag dieser Gewichte zur zu minimierenden Ko-
stenfunktion addieren, unter Umsténden DFES erhalten, die eine geringere Symbol fehlerwahr-
scheinlichkeit aufweisen, als der nach (4.29) entworfene MM SE-DFE. Ansdtze zum Entwurf
derartiger Optimierungsfunkionen finden sich etwain [96].

Man kann das Auftreten von Fehlerfortpflanzungen auch ganz ausschlief3en, indem man das
FBF vom Empfanger in den Sender verlagert [71], [164]. Man spricht in diesem Fall von Vor-
kodierung (Precoding). Die Koeffizienten des Filters im Ruckfiihrzweig sind hier bei Imple-
mentierung im Sender, bzw. Empféanger identisch. Bei der gebrauchlichsten derartigen
Methode, dem sogenannten Tomlinson-Harashima Precoding (THP), wird im Sender, anstelle
des in der Rickkoppelschleife des DFE enthaltenen Entscheiders, ein Modulo-Operator ver-
wendet. Diese Modulo-Operation bewirkt effektiv eine Erweiterung des Signalraums der Sen-
desymbole und stellt sicher, dass die Sendesignale beschrankt bleiben. Sie mussim Empfanger
durch einen weiteren Modul o-Operator riickgangig gemacht werden. Bei einer digitalen Imple-
mentierung werden diese Modul o-Operationen bedingt durch die endlichen Wortbreiten auto-
matisch durchgefihrt. Nachteilig am THP ist, dass sich die Sendeleistung um den Faktor
M2/(M2+ 1) fiir PAM, bzw. M/(M + 1) fir QAM leicht erhoht. Hierbei bezeichnet M die
Anzahl der Signalraumpunkte. Dieser Effekt fallt jedoch bei einer VergroRerung der Stufenzahl
zunehmend geringer ins Gewicht. Ein weiterer Vorteil des THP ist, dass dieses Verfahren in
einfacher Weise mit kodierter Modulation, speziell mit dem sogenannten Trellis-Shaping kom-
biniert werden kann [50]. Dies ist bei Verwendung eines DFE nicht, bzw. nur eingeschréankt
maoglich, da hier die Entscheidungen sofort getroffen werden und die entschiedenen Werte zu-
rick gefuhrt werden. Vergleiche von THP mit anderen V orkodierschemen fir die Anwendung
bei leitungsgebundener Ubertragung finden sich in [50]. Es stellt sich hierbei heraus, dass THP
den konkurrierenden Verfahren insgesamt Uberlegen ist, weshalb hier auf diese alternativen
Vorkodierer nicht eingegangen wird. Da diese Techniken jedoch Einfluss auf den Sender ha-
ben, miissen sie genau standardisiert werden und stellen somit kein Unterscheidungsmerkmal
eines Transceivers dar.

Bei der Verwendung von THP wird beim Systemstart ein DFE am Empfanger adaptiert. Nach
Konvergenz werden dessen K oeffizienten an den Sender Ubermittelt und damit die Vorkodie-
rung durchgeftihrt. Die Koeffizienten des Rickkoppelfilters am Empféanger werden daraufhin
zu Null gesetzt. Ein weiterer Vorteil dieses Verfahrens im Vergleich zum DFE besteht darin,
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dass sich THP mit einem Viterbi Dekoder kombinieren lasst. Ein Tomlinson-Harashima V or-
kodierer ist etwabei SHDSL standardisiert, nicht aber bel Einzeltréger-VDSL oder etwabei Gi-
gabit Ethernet [26], [161].

46 Erwartungstreuer MM SE Entzerrer

Ist die Sendeleistung 0)% nicht wiein (4.20) zu 1 normiert, schreibt sich die mittlere System-
energie eines skalaren Systems als

log(y/02) = %tjfn|og((<s)%/<sr2])|sr(e)|2 +1)de. (4.60)

Das SNR des unendlich langen MM SE-DFE schreibt sich dann als
SNRymse-pre = S5/MSEymse_pre = ¥/04- (4.61)

Aus (4.60) folgt fur den Grenzfall SNR = 62/62 — 0, dass die GroRe y/62 gegen Eins
geht. Dies ist aber nach (4.61) das SNR am Ausgang des DFE. Dies liegt daran, dass das Aus-
gangssignal des DFE fir SNR — 0 gegen Null geht. Allgemein gilt, dass bei nichtverschwin-
dender Rauschleistung das Ausgangssignal des Entzerrers gestaucht, also nicht erwartungstreu
(biased) ist. Das Fehlersignal am DFE-Ausgang beinhaltet daher auch einen Selbst-Interferenz-
Term [32]. Offensichtlich ist es sinnvoller den SNR-Wert am Ausgang des DFE as
SNRymse —pre — 1 zu definieren [133], da dieser Wert fur verschwindendes SNR am Ent-
zerrereingang ebenfall gegen Null geht.
Grundsétzlich kann man fur einen erwartungstreuen Empfanger das SNR durch folgende For-
mel beschreiben [32]
o
SNR, = . (4.62)
Gn, )

wobei das Subscript U flr ungestaucht (erwartungstreu, unbiased) steht. Unter der Bedingung,
dass Signal x und Rauschen n unkorreliert sind, kann durch Skalierung des Ausgangs des Emp-
fangers um einen Faktor o das SNR maximiert werden

62 = |oc|2csr2],U +]1-0al%02. (4.63)

Der so modifizierte Empfanger ist dann fir oo # 1 nicht mehr erwartungstreu. Das SNR eines
derartig skalierten Empféngers schreibt sich as
2 2
c c
SNR = — = ———— 2.2’
o5 o cn’U+|l—oc| c

(4.64)

wobei der Term |1 — o 20)% die sogenannte Eigeninterferenz darstellt. Durch Nullsetzung der

Ableitung von (4.64) nach o kann der zu maximalem SNR fuhrende, als ot bezeichnete,
Wert von o berechnet werden als:
2
o
o L X (4.65)

P T IFI/(SNRy)  62+02
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Bild 4.12: Blockschaltbild des erwartungstreuen (unbiased) DFE
Durch Einsetzen in (4.64) erhdt man so den maximalen Wert des SNR am Empfangerausgang
SNR = 1+ SNR;. (4.66)

Diese SNR-Maximierung ist alerdings ein reines Artefakt der SNR-Definition. Da der Ent-
scheider nach den , richtigen' Signalwerten entscheidet, erhoht die Skalierung die Fehlerwahr-
scheinlichkeit. Filter, die nach dem MMSE-Kriterium entworfen werden, sind bei
nichtverschwindender Rauschleistung grundsétzlich nicht erwartungstreu, d.h. ihr Ausgang ist
gestaucht. Nach dem ZF-Kriterium entworfene Filter sind hingegen erwartungstreu, da die
Rauschleistung hier keinen Einfluss auf die Entzerrerparameter besitzt. Fir einen unendlich
langen Entzerrer findet sich eine explizite Herleitung von (4.66) in [32], fur das Pendant des
endlich langen Entzerrersin[2]. In [32] wurde vorgeschlagen, den Entzerrerausgang zu entstau-
chen um so die Fehlerwahrscheinlichkeit zu minimieren. Dies geschieht durch einfache Multi-
plikation des Ausgangssignals mit

SNR SNR
1 - MMSE-DFE _ MMSE—DFE’ (4.67)

0copt SNRMMSE—DFE_:I' SNRMMSE—DFE U

wobei SNRy,vise— FELU = = SNRy mse_pre — 1 das SNR am Ausgang des erwartungs-
treuen MM SE — DFE beschreibt. Eine identische Formel kann fiir den MM SE — LE angege-
ben werden. Bild 4.12 zeigt ein Blockschaltbild des erwartungstreuen, bzw. unbiased DFE.

4.7 Systemverhalten berechneter Entzer-
rer

Im Folgenden sollen realisierbare Transversalentzerrer und DFESs fUr Entzerrung im T -, bzw.
T/2-Raster fur reale VDSL Szenarien anhand von SINR Werten am Ausgang der berechneten
Wiener Filter verglichen werden. Hierbel werden ebenfalls Abschétzung der optimalen Entzer-
rerlangen gegeben. In diesem Abschnitt werden exemplarisch Basisbandentzerrer verglichen,
danur bei Signalverarbeitung im Basisband Entzerrung im Symboltakt moglichist. Die Perfor-
mance eines Entzerrersim Bandpassbereich ist jedoch mit einem Basisband FSE vergleichbar.

Empfindlichkeit von der Abtastphase

Zunéchst soll die Empfindlichkeit der Performance in Bezug auf die Abtastphase exemplarisch
verglichen werden. Als Kandl ist hier der in [176] definierte und in Bild 4.9 gezeigte VDSL 4
Kanal, der sogenannte Bridged Taps beinhaltet, mit einer Leitungsiange |, = 800m gewahlt.
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Bild 4.13: Abhéangigkeit deserreichbaren SINR von der Abtastphase
@w=1, (byw=2

Die Systemumgebung entspricht einem moglichen VDSL Szenario. Soist die Sendel eistung auf
-60 dBm/Hz normiert und am Empféangereingang liegt AWGN mit einer spektralen Leistungs-
dichte von -140 dBm/Hz an. Als Sende-, bzw. Empfangsfilter wurden exemplarisch Wurzel-
Nyquist Roll-Off Filter mit Grad 15 verwendet, die einen Roll-Off Faktor von 10% besitzen.
Die Abtastfrequenz betrégt 25 MHz, die Bandbreite 2,5 MHz und die Mittenfrequenz 4,05
MHz. Die verwendete Modulation ist 16-QAM. Im Rahmen dieser Simulation wurde weder
FEXT noch NEXT angesetzt. Zundchst haben die Vorwartsfilter N = 20 Koeffizienten.

In Bild 4.13 sind berechnete SINR Werte als Funktion der normierten Abtastfrequenz fir ver-
schiedene Langen des Ruckkoppelfilters M aufgetragen. Hierbel zeigt Bild 4.13a Berech-
nungsergebnisse fir BSE und Bild 4.13b fur FSE mit w = 2. Zu beachten ist insbesondere die
unterschiedliche Skalierung der y-Achsen. Man erkennt, dass fir M = 0, aso im Falle eines
reinen Transversalentzerrers, das Systemverhalten sehr stark von der Abtastphase abhangt. Be-
reits ein einziger Koeffizient im Rickkoppelzweig lasst diese Empfindlichkeit enorm sinken
und steigert gleichzeitig das erreichbare SINR um etwa 0,5 dB. Eine Verléngerung auf M =10
hat auf das erreichbare SINR einen dhnlichen Effekt. Im Gegensatz dazu ist die Performance
des FSE grundsétzlich nahezu unabhangig vom Abtastzeitpunkt. Eine Vergréf3erung von M hat
einen nahezu ebenso grof3en Einfluss auf das erreichbare SINR wie beim BSE. Zu beachten ist,
dassdaserzielbare SINR des FSE dem des BSE im betrachteten Fall um etwa0,15 dB tiberlegen
ist.

Abhéangigkeit der Performance von der Entzerrerlange

In Bild 4.14 sind die erzielbaren SINR Werte als Funktion der Entzerrerlange fur das gleiche
Szenario genauer betrachtet. Hierbei ist jeweils die optimale Abtastphase gewahlt. Aufgetragen
ist das SINR des Wiener Filters als Funktion der Lange des Vorwartsfilters N und parametri-
siert nach M. Bild 4.14a zeigt wieder Ergebnisse des BSE und Bild 4.14b die des FSE. Auch
hier sind die y-Achsen jeweils unterschiedlich normiert. Man erkennt, dass sowohl fir w = 1,
alsauch fur w = 2 daserzielbare SINR bei einer Vergréf3erung des Vorwartsfilters bis etwa ei-
ner Lange von 20 K oeffizienten steigt und danach nahezu konstant bleibt. Grundsétzlichist die-
se Abhangigkeit bei kurzen Rickkoppelfiltern stérker ausgepragt. Bei einer Verléngerung des
FBF steigt das SINR bisetwain einen Bereichvon M =6 merklich an, darliber ist auch hier die
Abhangigkeit sehr gering. Dartiberhinausist zu erkennen, dass speziell fur kurze Filter der FSE
ein besseres Verhalten zeigt als der BSE. Bei langen Filtern liegt der Unterschied im erreichba-
ren SINR hingegen nur bei etwa 0,15 dB.
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Bild 4.14: Abhangigkeit deserreichbaren SINR von der Entzerrerlange bel jeweils
optimaler Abtastphase (a) w=1, (b)w=2
Abhangigkeit der Performance von der Leitungsléange

Alsletztesistin Bild 4.15 fir einen ausreichend langen FSE mit N =20 und M =10 daserziel-
bare SINR als Funktion der L eitungslange aufgetragen. Eine derartige Betrachtung ist zwar jen-
seits des Fokus der Arbeit, passt an dieser Stelle thematisch aber gut. Die Leitung ist ETSI 1,
was einem UTP Kabel mit Durchmesser 0,5 mm entspricht. Bel denin Bild 4.15a gezeigten Be-
rechnungen befinden sich hier funf FEXT-Storer in einer Entfernung von 400 m zum Empfan-
ger. Hierbei ist die Sende PSD der Storer identisch zu der des Nutzsignals. Die restlichen
Parameter entsprechen denen der vorhergehenden Berechnungen. Man erkennt, dass das erziel -
bare SINR bel Angaben in dB nahezu linear mit der Leitungsldnge sinkt, wobei die Abnahme
etwa 3,75 dB pro 100 Metern entspricht. Fur die in Bild 4.15b gezeigten Berechnungen wurde
angenommen, dass sich die FEXT-Stdrer am anderen Leitungende befinden, d.h. die Leitungs-
léange der Storer entspricht der des Senders. Bei dieser Kurveist zu erkennen, dass das erreich-
bare SINR in Abhangigkeit von der Leitungsldnge in einem weiten Bereich wesentlich
langsamer sinkt, als bei einer fest angenommenen Leitungslange der Stérsignale. Im Bereich
der Leitungsléange zwischen etwa 400m und 900 m betrégt die SINR Abnahme etwa 0,75 dB
pro 100 m. Wird die Leitung weiter vergrofiert, Uberwiegt der Effekt der Dampfung des Sende-
signals den Effekt der Abnahme der empfangenen Storleistung wieder deutlich, so dass ab etwa
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Bild 4.15: Abhangigkeit deserreichbaren SINR von der Leitungsiange
(&) FEXT-L&nge = 400m, (b) FEXT-Lange = Leitungslange
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1100 m Leitungslange die mittlere SINR Abnahme pro 100 m zusétzlicher Lange ebenfalls bei
etwa 3,75 dB liegt. Man erkennt aus den Berechnungen, dass in US Richtung Signale von Sen-
dern, die weit von der CO entfernt sind, stark durch die Leitung gedampft werden und von an-
deren Sendern, die ndher an der CO plaziert sind, stark gestdrt werden. Daher sollen Sender, die
nahe an der CO sind, mit vergleichswel se geringen Sendel el stungen senden. Die genannte Mal3-
nahme wird auch als Power Back Off bezeichnet. Eine Ubersicht Uber verschiedene dafiir ein-
setzbare Verfahren findet sich etwain [84].

Allgemeinere Untersuchungen des Verhaltens von Einzeltrager VDSL Systemen finden sich
etwain[1], [64], [65], [81] und [83].

4.8 Zusammenfassung

In diesem Kapitel wurden zunéchst optimale Koeffizientensétze beliebig langer, sowie prak-
tisch realisierbarer, linearer und entscheidungsriickgekoppelter Entzerrer berechnet. Als Opti-
mierungskriterium erwies sich vor allem die Minimierung des mittleren quadratischen Fehlers
am Entscheider alssinnvoll. Fir beliebig lange Entzerrer zeigte sich, dass bei wel3em Rauschen
das Ruckkoppelfilter bei beiden Strukturen ein Dekorrelationsfilter des Eingangssignals dar-
stellt. Fir den Fall, dass das Eingangssignal Uberabgetastet ist, wurde Dekorrelation hierbei im
Frequenzbereich so gedeutet, dass das gefaltete Spektrum einen konstanten Amplitudengang
besitzt. Im Zeitbereich weist die Autokorrelationsfunktion, mit Ausnahme des Ursprungs, bei
Vielfachen der Symboldauer Nullstellen auf. Auch die Koeffizientengewichte der beiden Vor-
wartsfilter sind im genannten Grenzfall identisch. Bei einem Vergleich der verschiedenen Fil-
terstrukturen erwiesen sich fur einen Einsatz bei drahtgebundener Kommunikation fraktionale
Entzerrer als vorteilhaft. Dies gilt insbesondere, wenn die Adaption der Entzerrer im prakti-
schen Betrieb referenzdatenfrel erfolgen soll. Hauptgrund dafur ist die geringe Abhangigkeit
der Performance vom Abtastzeitpunkt, sowie die hier gegebene Mdglichkeit, die Synchronisa-
tion ohne die Verwendung entschiedener Symbol e durchzufihren. Nachteilig ist, dass Filter die
vor dem Entzerrer angeordnet sind, Ausgangsdaten mit einer héheren Rate generieren muissen.
Dies gilt insbesondere fir Basisbandverfahren mit Echokompensator.

Anschlief3end wurden V erfahren angegeben, um die Auswirkungen der Fehlerfortpflanzung bei
entscheidungrickgekoppelten Entzerrern zu berechnen und zu minimieren.

Die berechneten Wiener Filter erweisen sich zwar als optimal im Sinne des MM SE, allerdings
nicht in Bezug auf die BER. Dies liegt daran, dass sie bei vorhandenem Rauschen durch Ska-
lierung des Ausgangsinsgesamt die L eistung aus Rest-1S| und gefiltertem Rauschen verringern,
dadurch aber nicht mehr erwartungstreu sind. Durch einfache Skalierung des Entzerrerausgangs
kann dieser Effekt jedoch eliminiert werden.

Abschlief3end wurden fir typische Einzeltrager VDSL-Szenarien die sich ergebenden SINR
Werte bei der Verwendung optimaler Entzerrer verglichen. Hierbel stellte sich heraus, dass
FSEs und BSEs normalerweise bei gleicher Anzahl an Koeffizienten dhnliches Verhalten zei-
gen, wobel fraktionale Entzerrer normalerweise geringfugig hdheres SINR am Ausgangs auf-
weisen. Somit ist der Aufwand fir die Entzerrung bei beiden Verfahren identisch. AlsRichtwert
zur erforderlichen Entzerrerlange wurde fir Uberabtastfaktoren von eins, bzw. zwei eine Lange
des FFE von etwa 20 Koeffizienten und des FBF von etwa 10 Koeffizienten gefunden. Diese
Werte sind aber abhangig von der Systemumgebung. Abschlief3end wurde die Abhangigkeit der
erzielbaren Performance von der Leitungslénge diskutiert. Hierfur wurden zwei Szenarien ver-
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glichen, bel denen FEXT Storer entweder immer im selben Abstand, bzw. bel einer Entfernung,
die der Leitungslange entspricht, auftreten. Dieses zweite System kann alsrel ativ optimistischer
Fall eines Systems angesehen werden, bei dem Power Back-Off angewandt wird. Bei diesem
System zeigt der betrachtete Empfénger, bei Leitungslangen die grofl3er as die fest gewéahlte
Entfernung des ersten Szenarios sind, ein deutlich verbessertes Verhalten.



5 Adaptive Entzerrung

In der Praxis sind die Eigenschaften des Ubertragungskanals, sowie des additiven Rauschens,
in der Regel nicht bekannt. Daher kénnen die optimal en K oeffizientengewichte el nes el ngesetz-
ten Entzerrers nicht, wiein Kapitel 4 beschrieben, berechnet werden, sondern missen mit Hilfe
adaptiver Verfahren approximiert werden. Zwei grundlegende Techniken sind hierbei determi-
nistische und stochastische Gradientenverfahren. Beide Verfahren kénnen dazu eingesetzt wer-
den, um den Erwartungswert des Entscheidungsfehlers zu minimieren. Hierbei wird bei den
deterministischen Verfahren die Erwartungswertbildung durch eine Mittelwertbildung angené-
hert, bei den stochastischen Verfahren wird vereinfachend der jeweilsaktuelle Fehler als Erwar-
tungswert angenommen. Es liegt auf der Hand, dass die deterministischen Verfahren in aller
Regel einen schnelleren Adaptionsverlauf zeigen, dieser muss jedoch mit einem hoheren Imple-
mentierungsaufwand erkauft werden. Dabei der hier betrachteten |eitungsgebundener Kommu-
nikation die Geschwindigkeit der Adaption kein entscheidender Parameter ist, liegt der Fokus
dieser Arbeit auf den stochastischen Gradientenalgorithmen, deren prominentester der Least
Mean Squares (LMS) Algorithmus ist. Deterministische Verfahren, wie der Recursive Least
Sguares (RLS) Algorithmus, werden nur am Rande betrachtet.

Zunéachst wird in Kapitel 5.1 auf die Adaption von Transversalentzerrern eingegangen. In Ka-
pitel 5.2 wird anschlief3end auf die M odifikationen eingegangen, die bei der Adaption einesent-
scheidungsriickgekoppelten Entzerrers erforderlich sind. Anschlief3end wird in Kapitel 5.3 die
Adaption von rein rekursiven Entzerrern beschrieben. Hierbel liegt der Fokus auf einer Ampli-
tudenentzerrung, was einer linearen Prediktion entspricht. Von dieser Technik wird in Kapitel
6.3.2 im Rahmen der blinden Adaption von DFEs intensiv Gebrauch gemacht. Die Ergebnisse
dieses Abschnitts werden in Kapitel 5.4 zusammengefasst und diskutiert.

5.1 Transversalentzerrer

511 Der Least Mean Squares(LMS) Algorithmus

Der Erwartungswert des quadratischen Fehlers am Ausgangs eines Transversalentzerrersist ein
quadratischer Ausdruck der K oeffizientengewichte. Er ist gegeben als

J(n) = E{le(n)|2} = E{Ix(n=8)—fT(n)r(n)|?} =
1-fHm)p, —pHfm) +fHMR, f(n).

Bedingt durch die positive Definitheit der Autokorelationsmatrix R [36], [112] hat (5.1) ein
einziges Minimum, das durch die diskrete Wiener-Hopf Gleichung (4.49) gegeben ist. Dartiber-
hinaus lasst sich zeigen [112], dass die Hyperflachen mit konstantem M SE, im durch die Filter-
koeffizienten aufgespannten N-dimensionalen Raum, Ellipsoide sind, deren Hauptachsen
durch die Eigenvektoren der Autokorrelationsmatrix R, gegeben sind. Aufgrund dieser Ei-
genschaften ist es grundsétzlich moglich, den linearen Entzerrer durch ein Gradientensuchver-

(5.1)
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fahren zu adaptieren. Minimiert wird daher der Gradient der Kostenfunktion (5.1) in Bezug auf
den Vektor der Entzerrerparameter. Mit den Ergebnissen aus Appendix 1 ist dieser Gradient ge-
geben durch

9
of*

Das exakte Gradientensuchverfahren besteht darin, die K oeffizientengewichte geringfligig, also
gewichtet mit einer kleinen Schrittweite p, in negativer Richtung des Gradienten zu korrigie-
ren. Allerdingssind in der Praxis die Autokorrelationsmatrix R, . sowie der Kreuzkorrelations-
vektor p,, unbekannt und missen geschétzt werden. Das einfachste Schatzverfahren besteht
darin, die Werte zum momentanen Zeitindex n als Schétzwerte zu verwenden. Somit schreibt
sich die geschétzte Autokorrelationsmatrix as R, (n) = r*(n)rT(n) und der geschétzte
Kreuzkorrelationsvektor as p,,(n) = r*(n)X(n), wobei hier zusitzlich das entschiedene
Symbol X(n) as Schatzwert des Sendesymbols x(n) angenommen wurde. Diese Vereinfa-
chungen fuhren zu dem sogenannte Least Mean Sguares (LMS) Algorithmus. Er ist gegeben
durch

Vid(n) = J(n) = =2p,, + 2R, f(n). (5.2

f(n+1) = f(n) +ursn)(xn) —rTmf(n) = f(n)+ur (nen). (53

Der LMS Algorithmus ist ein stochastisches Gradientensuchverfahren, dain jedem Schritt die
Veranderung eine zufdlige Richtung hat und nur im Mittel in Richtung des Gradienten zeigt.
Daher ist die Konvergenzgeschwindigkeit des LM S Algorithmus relativ gering. Eine Abschét-
zung findet sich in Kapitel 5.1.1.2.

Ublicherweise wird der Ausgang des Vorwértsentzerrers zur Tragerphasenregelung, wiein Ka-
pitel 2.3.2 beschrieben, mit einem Wert el ® multipliziert, also in der komplexen Ebene gedreht.
In diesem Fall muss das Fehlersignal zum Nachfihren des Koeffizientensatzes f(n) mit dem
konjugiert komplexen Wert e~J® multipliziert werden, also in der komplexen Ebene quasi zu-
rickgedreht werden.

Der LMS Algorithmus kann als ein Représentant der allgemeinen Gruppe von stochastischen
Gradientenalgorithmen aufgefasst werden, die die Entzerrerparameter nach folgender Glei-
chung nachfihren [3], [4]:

f(n+1) = f(n) +ur*(n)f(e(n)). (5.4)

Zu dieser Gruppe vom Algorithmen gehdren unter anderem der Least Mean Forth (LMF) Al-
gorithmus mit  f(e(n)) = e3(n) und der Sign-Error LMS Algorithmus mit
f(e(n)) = sgn(e).In[3] und[4] wurde, unter den sehr allgemeinen Annahmen, dass das Rau-
scheni.i.d., unabhangig von den Sendesymbolen, mittelwertfrel und gaul3verteilt ist, sowie dass
der Entzerrer lang genug ist, so dass e(n) nach dem zentralen Grenzwertsatz naherungsweise
ebenfalls al's gauRverteilt angenommen werden kann, gezeigt, dass, bis auf eine Skalierungs-
konstante die in die Schrittweite gerechnet werden kann, der LM S Algorithmus der optimaler
Algorithmus der Familie der adaptiven Gradientenal gorithmen nach (5.4) ist.

Der Berechnungsaufwand des LM S Algorithmusist relativ gering, kann aber etwa durch nicht-
lineare, vorzeichenbasierte Varianten noch verringert werden. Hierbei wird entweder vom Re-
gressorvektor r(n), vom Fehlerterm e(n), bzw. von beiden nur das Vorzeichen zur
Berechnung des Korrekturterms verwendet. Auf diese Algorithmen wird genauer in Kapitel
7.1.1 eingegangen.

5.1.1.1 Schrittweite zur Adaption

Der einzige Parameter des LM S Algorithmusist die Schrittweite i . Die klassische Obergrenze
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von u, unter der die Stabilitét des LM S Algorithmus gewahrleisten ist, wurde in [48] mit Hilfe
der Unabhangigkeitsannahme [179], [21], [36] gefunden als

w<2/(3Tr{R,, 1. (5.5)

Unter Verwendung der Unabhangi gkeitsannahme werden aufeinanderfol gende Eingangsvekto-
ren des Entzerrers r (n) als statistisch unabhéngig angenommen. Somit gilt fir die Autokorre-
lationsmatrix V ,(n) des Koeffizientenfehlervektors v, (n) = f . —f(n), der die Differenz
der aktuellen K oeffizientengewichte von denen des Wiener Filters angibt,

V,(n) = E{v,(nvi(n)} = uNE. (5.6)

Die Leistung der Fluktuation der Koeffizientengewichte ist mit dieser klassischen Naherung
also fir alle Koeffizienten gleich, sowie unkorreliert. Diese Annahme vereinfacht die Behand-
lung des LMS Algorithmus ganz erheblich, in der Praxis wird sie allerdings stark verletzt. So
wird ein Eingangsvektor zum Zeitpunkt n aus dem Vektor zum Zeitpunkt (n—1) durch ele-
mentweises Verschieben der Koeffizienten um eine Position gebildet, lediglich der erste Ein-
trag stellt einen neuen Wert dar. Trotz dieser Inkonsistenz lassen sich viele Eigenschaften des
LMS Algorithmus auch mit dieser Annahme plausibel machen [36], [158]. Es lasst sich aller-
dings zeigen, dass (5.6) auch dann erfillt ist, wenn das Rauschen am Entzerrerausgang weif3ist
[21], was fur genligend lange Entzerrer im eingeschwungenen Zustand néherungsweise gege-
benist, bzw. wenn die Schrittweite i gegen Null geht [120]. Daher wurden viele Aussagen, die
mit Hilfe der Unabhangigkeitsvorraussetzung getroffen wurden, im Rahmen aufwandigere Un-
tersuchungen, die von dieser Annahme keinen Gebrauch machen, bestétigt.

Durch den Zusammenhang der zeitlichen und raumlichen Komponente, der bei Verzégerungs-
leitung durch die elementweise V erschiebung der einzelnen Registerinhalte zu jedem Zeitpunkt
gegeben ist, konnten in [22] Methoden der Wellentheorie erfolgreich auf die AnalysedesLM S
Algorithmus angewandt werden. Fur lange Filter wurde dadurch, ohne Verwendung der Unab-
hangigkeitsannahme, folgende Stabilitatsbedingung gefunden:

1

S — 7
“<N[Pr]max (5.7)

Hierbei bezeichnet [P ]nax das Maximum der spektralen L eistungsdichte des durch die Kanal-
Ubertragungsfunktion verzerrten Sendesignals. Mit NP = Tr{R, } stellt (5.5) eine sehr gute
Naherung dieses Wertes dar. Ein weiterer Wert fir die maximale Schrittweite des LM S Algo-
rithmus wurde - unter etwas spezielleren Annahmen, jedoch ebenfalls ohne Verwendung der
klassi schen Unabhangigkeitsannahme - in [112] zu

u<2/(Tr{R, 1 (5.8

berechnet. Dieser Wert istim allgemeinen etwas grof3er alsder durch (5.7) gegebene. Esist hier-
bei in [22] anhand von Simulationen gezeigt, dass der LM S Algorithmus tatsachlich instabil
werden kann, wenn die Schrittweite grofRer als die in [112] angegebene Grenze wird. Dieses
Verhalten konnte im Rahmen dieser Arbeit bestétigt werden, allerdings treten Instabilitéten, fur
Werte von u zwischen den durch (5.7) und (5.8) gegebenen Grenzen liegen, in der Praxis nur
bei unrealistisch grof3em additivem Rauschen am Entzerrereingang auf. In [112] wird heraus-
gestellt, dass die Grenze (5.8) lediglich von der leicht mef3baren Empfangsleistung des Signals
abhéngt und nicht von dessen spektraler Formung. Diesist bel der in [22] gefundenen Grenze
offensichtlich nicht mehr der Fall.

Alsoptimale Schrittweite im Sinne maximaler Adaptionsgeschwindigkeit wurdein [48], [112]

Mopt = 1/(3TH{R 1) (5.9)
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(@ (b)
Bild 5.1: M SE- Fehleroberflache eines Giber abgetasteten Kanals (a) rauschfrei und (b)
mit AWGN, so dassder Rauschabstand am Entzerrereingang 13 dB betr gt

als Richtwert angegeben. Im stationéren Betrieb wahlt man ohnehin meist Schrittweiten, die
wesentlich kleiner sind als diein (5.7)-(5.9) gegebenen Werte. Hauptgrund dafir ist, dass die,
durch das K oeffizientenrauschen induzierte V erschlechterung des M SE, mit steigender Schritt-
weite wéchst. Dieswird in Kapitel 5.1.1.3 genauer untersucht.

5.1.1.2 Adaptionsgeschwindigkeit

In [112] wurde gezeigt, dass die Adaptionskurven des LM S Algorithmus unterschiedliche Ad-
aptionsgeschwindigkeiten zeigen, wobel die Adaption zu Beginn schneller erfolgt als zu spéte-
ren Zeitpunkten. Ursache hierfir ist, dass die Adaption, im durch die Entzerrerkoeffizienten
aufgespannten N -dimensionalen Raum, in Richtung der Eigenvektorenvon R, mit den Zeit-
konstanten

T, = 1/(4wpl,) (5.10)

erfolgt, wobei A; der zum i -ten Eigenvektor v; korrespondierende Eigenwert ist. Zu Beginn
der Adaption erfolgt die Konvergenz daher sehr schnell in Richtung der Eigenvektoren mit den
kleinsten Zeitkonstanten, also den gréfiten korrespondierenden Eigenwerten. Sobald in diesen
Richtungen das Optimum erreicht ist, erfolgt die Adaption in Richtung der Eigenvektoren mit
korrespondierenden grofieren Zeitkonstanten, so dass die Adaptionsgeschwindigkeit abnimmt.
Im Gegensatz zu den Ergebnissen in [112], ist Gleichung (5.10) zum einen auf die Fehlerlei-
stung bezogen und zum anderen auf die Anzahl der Symbole am Filterausgang, so dass der
Uberabtastfaktor w in den Nenner aufgenommen wurde.

Besonders deutlich wird das beschriebene Verhalten fir einen Entzerrer mit zwel Koeffizienten
und einen Kanal dessen Autokorrelationsmatrix einen relativ grof3en und einen vergleichsweise
kleinen Eigenwert besitzt. Die besprochene Eigenschaft tritt aber immer auf, mit Ausnahme des
trivialen Falles eines Eingangssignal s mit flachem L eistungsdi chtespektrum, fur den alle Eigen-
wertevon R, identisch sind.

Dieser Zusammenhang ist in Bild 5.1 fir einen Entzerrer mit zwei Koeffizienten, der auf der
doppelten Symbolrate 18uft, gezeigt. Der in [88] vorgeschlagene Kanal besitzt im T/2-Raster
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Bild 5.2: Verlauf des M SE der Simulationen aus Bild 5.1 fir den Startwert
[2,52,0]" als Funktion der Zeit.

die Koeffizienten [1,0 0,5 0,1 -0,2] T. Die Eigenwerte der korrespondierenden K analautokorre-
|ationsmatrix betragen A, = 1,25und A, =0,05. InBild 5.1 ist die LMS-Fehleroberflache die-
ses Kanals fur eine Systemverzogerung 6 = 0 als Funktion der Filterparameter gezeigt.
Hierbel wurdein Bild 5.1akein Rauschen angesetzt, in Bild 5.1b wurde AWGN mit c% =01
zugefihrt, so dass sich ein SNR am Empfangereingang von 13 dB ergibt. Das verwendete Mo-
dulationsverfahren ist BPSK.

In Bild 5.1 sind die sogenannten unimodalen K ostenfunktion gezeigt, die zu einer bestimmten
Systemverzdgerung und einer definierten Orientierung der Signalraumkonstel lation korrespon-
dieren. Grund dafir ist, dass die Adaption des LMS Algorithmus im entschei dungsgestiitzten
Modus verlauft, bei dem diese beiden Parameter bereits vorgegeben sind. In Kapitel 6 werden
in Bild 6.1 fur den gleichen Kanal Kostenfunktionen eines referenzdatenfreien (blinden) Ent-
zerralgorithmus gezeigt, dieim Gegensatz zu den hier gezeigten Grafiken mehrere Minima auf-
weisen, die zu verschiedenen Werten der genannten Parameter korrespondieren.

Man erkennt in Bild 5.1aund b, dass die LM S Fehleroberfl &che, wie beschrieben, ein Ellipsoid
mit den jeweiligen Hauptachsen v, und v, darstellt. In den beiden Bildern sind diese Haupt-
achsen eingezeichnet. Zusétzlich ist die Position desjeweiligen Minimums der K ostenfunktion
alsKreuz dargestellt. Dieses Minimum liegt im rauschfreien Fall bei [0,4000,800] ", bei zusétz-
lichem Rauschen liegt es bei [0,370 0,741]T. AuRerdem ist die Fehleroberflache in Bild 5.1b
aufgrund des gefilterten Rauschens auch steiler. Im rauschfreien Fall kann der Entzerrer den
Kanal theoretisch perfekt entzerren, andernfalls liegt das mit dem verwendeten Entzerrer er-
reichbare SINR bei 11,3 dB. In Bild 5.1a und b finden sich zusétzlich smulierte Trajektorien
der Entzerrerparameter flr verschiedene, willkdrlich gewahite, Startpunkte und eine gewéahlte
Schrittweite u des Entzerrers von 0,005. Es ist zu sehen, dass die Entzerrerparameter sich zu-
nachst sehr schnell in Richtung von v, , mit zugehdrigem Eigenwert A, = 1,25 verandern, an-
schlief3end erfolgt die Adaption in Richtung von v, , mit zugehorigem Eigenwert A, = 0,05.
Die beiden Zeitkonstanten ergeben sich nach (5.10) zu t; = 8000 und 1, = 320.

In Bild 5.2 sind die MSE-Werte der Kurven in Bild 5.1a und b aufgetragen, die zu dem Start-
wert [2,5 2,0]T korrespondieren. Hierbei wurden jeweils die Ergebnisse aus 10 verschiedenen
Simulationen gemittelt. Zusétzlich ist noch eine Kurve aufgenommen, die bei einem SNR-Wert
von 33 dB aufgenommen wurde.

Die Konvergenzzeit n, wird Ublicherweise al's die mittlere Anzahl an Adaptionsschritten defi-
niert, nach der die Leistung des , transienten Fehlersignals* am Ausgang des Entzerrers kleiner
alsdie Fehlerleistung im eingeschwungenen Zustand ist [112]. Der transiente Fehler ist hierbel
als Differenz des aktuellen Fehlers e(n) vom Fehler im eingeschwungenen Zustand definiert.

0.5
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Die klassischen Verfahren zur Berechnung dieser Zeitkonstante setzen die Unabhangigkeitsan-
nahme (siehe Kapitel 5.1.1.1) vorraus. Unter der wesentlich allgemeineren Annahmen, dass das
Eingangssignal r(n) des Entzerrers unabhangig von e(n) ist, was bei langen Filtern in guter
Naherung gegeben ist, wurde in [112] folgende Formel fiir n, hergeleitet:

_ er Pgl 2 ]
nc =1+ ZHWTF{R”}[In[emin]-I- |n(m)] mit (511)

_ 1 <N N 1

Fir die in Bild 5.2 gezeigten Simulationen betrégt die so berechnete Konvergenzzeit ca.
15000T bei einem SNR am Entscheidereingang von 33 dB, bzw. 3200T bei einem SNR von 13
dB.
Hierbei ist der Term vor der Klammer in (5.11) im Wesentlichen indirekt proportional zur mitt-
leren Adaptionsgeschwindigkeit, also zur logarithmischen M SE Verbesserung pro Zeiteinheit.
Der Ausdruck in der Klammer gibt hingegen an, wann der stationdre M SE-Wert erreicht ist und
die Adaption somit stoppt. Der erste Term dieses Ausdrucksist in der Regel dominierend, sein
Argument ist das erreichbare SINR. Das Argument des zweiten Terms gibt hingegen die durch
die Adaption hervorgerufene Fehlabweichung an. Die wesentlichen Parameter, von denen die
Konvergenzzeit abhangt, sind
« die Verteilung der Eigenwerte der Autokorrelationsmatrix R, ., wobei die schnellste Kon-
vergenz bei einem flachen Spektrum erfolgt, bei dem gilt r, = 1. Generell gilt, dass die
Eigenwertverteilung (der sogenannte eigenval ue spread) eine untere Schranke zu dem Ver-
haltnis des Maximums der spektralen Leistungsdichte S, zu deren Minimum S, | dar-
stellt, dass also gilt

kmax < Smax’ (5_13)
xmin Smin

wobel mit zunehmender Anzahl an Koeffizienten die Schranke einen immer besseren
Schéatzwert darstellt [72]. Die Eigenwertverteilung findet auf indirektem Weg Uber die
Grole r, Einzugin (5.11). Es gilt also ndherungsweise, dass je starker der Eingang des
Entzerrers korreliert ist, bzw. je weniger flach das Leistungsdichtespektrum am Eingang
des Entzerrersist, desto langer die zur Adaption benétigte Zeit betragt. Dies kann geome-
trisch so interpretiert werden, dass nach (5.4) die Adaption parallel zu den Eingangsvekto-
ren u(n) erfolgt. Je stérker die Sequenz der Eingangssignale korreliert ist, desto kleiner ist
im Mittel der Winkel zwischen aufeinanderfolgenden Eingangsvektoren und desto langsa-
mer erfolgt daher die Adaption [157]. Daraus folgt auch, dass fraktionale Entzerrer alge-
mein eine grofere Konvergenzzeit aufweisen als BSES, da hier aufeinanderfolgende
Eingangssignale in der Regel stérker korreliert sind.

 die Anzahl an Entzerrerkoeffizienten N. Hierbel ist zu beachten, dass qgilt
P, = Tr{R,, }/N, wobei P, die empfangene Nutzsignalleistung ist, so dass der zweite
Term von (5.11), anders as in [112] angegeben, nicht direkt proportional zu N ist. Trotz-
dem gilt diese Proportionditét naherungsweise, da r, langsam mit steigendem N
zunimmt und auch das durch Py/¢ .. . gegebene SINR am Entzerrerausgang mit steigen-
dem N steigt. Der zweite Term in der Klammer in (5.11) sinkt hingegen mit steigender Fil-
terlange, dieser Term ist jedoch in der Regel wesentlich kleiner als der erste.
Zusammenfassend sind die beiden wesentlichen Effekte die, dass mit steigender Filter-
lange das erreichbare SNR steigt, so dass zum Erreichen dieses hoheren Wertes mehr
Adaptionsschritte erforderlich sind und zum anderen, dass mit steigender Filterlange die
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Anzahl der Dimensionen des durch die Entzerrerkoeffizienten aufgespannten Raumes
steigt, so dass im Mittel das Verhdltnis von groftem zu kleinstem Eigenwert von R,
ebenfalls zunimmt.

» die Schrittweite u. Die Adaptionsdauer nimmt erwartungsgemald mit steigender Schritt-
weite fast proportional ab. Allerdings ist zu beachten, dass der zweite Term in der Klam-
mer in (5.11), der eine Funktion der durch die Adaption verursachten Rauschleistung ist,
ebenfalls langsam mit steigender Schrittweite sinkt, so dass die Abhangigkeit insgesamt
leicht Gberproportional ist.

» das SNR. Wie bereits bei der Abhangigkeit von der Entzerrerlénge beschrieben, steigt die
Adaptionsdauer mit dem SNR am Entzerrereingang.

Die erste beschriebene Eigenschaft, dass die Adaption um so langsamer erfolgt, je kleiner der

Winkel zwischen aufeinanderfolgenden Eingangsvektoren ist, wurde in [157] zur Beschleuni-

gung des LM S Algorithmus verwendet. Die |dee besteht hierbei darin, mit Hilfe des bekannten

Gram-Schmittsche Orthogonalisierungsverfahrens, aufeinanderfolgende Eingangsvektoren zu

orthogonalisieren. Wird der gewtinschte Ausgang sowie das Fehlersignal in gleicher Weise um-

gerechnet wie das Eingangssignal, konvergiert dieser modifizierte Algorithmus schneller als
der originale LM S Algorithmus.

5.1.1.3 Fehler im eingezwungenen Zustand

Entzerrer die durch einen stochastischen Gradientenal gorithmus adaptiert werden, wie etwader
LMS Algorithmus oder der in Kapitel 6.2 untersuchte CMA, zeigen einen zusétzlichen MSE
(excess MSE, EMSE), der durch Adaptions-, bzw. Gradientenrauschen hervorgerufen wird.
Dies liegt daran, dass die Koeffizientengewichte durch die nichtverschwindende Adaptions-
schrittweite um die optimalen Gewichte schwanken. Unter den realistischen Annahmen, dass
Rauschen und Sendesignal unkorreliert sind, sowie dassder Entzerrer gentigend lang ist, so dass
12(|r (n)|2 naherungsweise statistisch unabhéngig von |e(n)|2 ist, wurdein [181] folgende Ab-
schatzung der Fehlerleistung €, \,5_ g5 M €ingeschwungenen Zustand am Ausgang eines mit
dem LMS Algorithmus adaptierten linearen Entzerrers gegeben:

. _ 2uein Tr(R, )
LMS-SS ~ .
S 2-uTr(R,,)

(5.14)

Zur Herleitung von (5.14) in [181] wurde das Rauschen als weil3 angenommen, die zur Analyse
des LM S Algorithmus tblicherwei se getroffene Unabhangi gkeitsannahme allerdings nicht ver-
wendet. Diese Annahmeist zwar sehr unrealistisch [36], [112] trotzdem stimmen die damit ge-
fundenen Naherungen erstaunlich gut mit (5.14) Uberein. FUr kleine Schrittweiten kann der
zweite Term des Nenners von (5.14) gegentiber dem ersten vernachléssigt werden, so dass fol-
gende Vereinfachung getroffen werden kann

€ Ms_ss = MEminTr(R,,)/2 furkleinep. (5.15)

Fir das zugrundeliegende Szenario der in Bild 5.2 gezeigten Simulationsergebnisse ergeben
sich mit (5.14) Wertevon 11,3 dB, bzw. 31,0 dB. Diese Werte stimmen sehr gut mit den Simu-
|ationsergebnissen Uberein.

Anhand von (5.14) und (5.15) kann man erkennen, dass der EM SE ndherungswei se proportio-
nal zur Schrittweite, zum MSE des Wiener Filters und Uber die Grolke Tr(R,,) = NP, auch
zur Lange des linearen Entzerrersist. Daher gibt es bei einer festen Schrittweite eine optimale
Entzerrerléange. Wahit man den Entzerrer langer a's diese optimale Lange, nimmt zwar der Wert
€min Weiter ab (mit Ausnahme von triviadlen Kandlen, die bereits perfekt entzerrt werden), der
MSE am Entzerrerausgang steigt jedoch, dadie grof3ere Anzahl an Koeffizienten durch die Ad-
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aption ein groleres Koeffizientenrauschen induzieren. Eine Verbesserung ist daher nur durch
eine gleichzeitige Reduktion der Schrittweite moglich. Daher besteht eine bewéhrte Strategie
darin, zu Beginn der Adaption die Schrittweite relativ grofd und den Entzerrer relativ kurz zu
waéhlen. Nachdem dieser sogenannte Start-Entzerrer adaptiert wurde, wird dann die Anzahl an
K oeffizienten erhoht und die Schrittweite gleichzeitig verringert. Diese Strategie ist besonders
dann von Vorteil, wenn der Start der Adaption untrainiert, also blind erfolgt, dadie dann einge-
setzten Adaptionsverfahren in der Regel ein sehr viel grofieres EM SE zeigen, alsder LM S Al-
gorithmus [87]. Blinde Adaptionsverfahren werden genauer in Kapitel 6 behandelt.

5.1.1.4 Verwendung einer variablen Schrittweite

Wie bereits erwahnt, wird die geringe Komplexitét des LM S Algorithmus durch eine langsame
Adaptionsgeschwindigkeit erkauft. Zu Beginn der Adaption, wenn die Koeffizientengewichte
noch weit vom theoretischen Optimum entfernt sind, 18sst sich die Konvergenzgeschwindigkeit
durch Vergrofierung der Schrittweite erhéhen. Wenn die K oeffizientengewichte zu einem spé-
teren Zeitpunkt nahe am Optimum liegen, sollte die Schrittweite alerdings wieder abgesenkt
werden, dain diesem Fall der EMSE dominiert. Esist naheliegend, die Schrittweite direkt als
Funktion des Fehlerterms e(n) zu implementieren. In der Literatur sind eine Reihe derartiger
adaptiver Schrittweitenalgorithmen beschrieben. Ein haufig verwendeter, einfach implemen-
tierbarer Algorithmus ist der in [97] beschriebene Variable Siep Sze (VSS) Algorithmus. Er
startet mit dem Wert u(0) = p,,, und berechnet zu jedem Zeitschritt die Schrittweite
pn(n+ 1) nach folgender Rechenvorschrift:

X = aql(n) + o,le(n)|? und (5.16)
Hmax U X2 Wpay

p(n+1) = X fUr P S XS Ppay (5.17)
Mmin fur  x< Mmin

Hierbel gilt O < Wi, < Myax WObEH .. maximal so grofd gewahlt werden darf, dass der Al-
gorithmus nach (5.7) stabil bleibt. Die Parameter 0< o,y <1 und a,, > 0 werden in der Regel
auf heuristische Weise anhand von Simulationsergebnissen eingestellt. In [97] sind als typi-
scher Werte bei PAM oy = 0,97 und a; = 4, 8- 10~* angegeben. Der VSS Algorithmusist
recht anschaulich und funktioniert in der Praxis bei geeigneter Wahl der Parameter sehr gut. Er
geniigt aber keinen Optimalitétskriterien. Ein Algorithmus, der versucht die optimale Schritt-
weite, die sich durch Nullsetzen der partiellen Ableitung der zusétzlichen Fehlerleistung
lvg(n)r (n)J2 nach w(k) ergibt, ist etwain [95] gegeben. Hierbei ist der zusétzliche Fehler de-

iniert als die Differenz zwischen aktuellem Fehler und Fehler des Wiener Filters. Andere Al-
gorithmen, wie etwader in [6] beschriebene, berticksichtigen die Empfindlichkeit der einzelnen
K oeffizientengewichte nach der Schrittweite und berechnen fir das Nachstellen jedes einzelnen
K oeffizienten eine eigene Schrittweite. Nachteilig an diesen, sowie weiteren beschriebenen Al-
gorithmen (siehe etwa die Referenzen in [6] und [95]) ist jedoch, dass sie deutlich mehr Berech-
nungsaufwand erfordern als der einfache V SS Algorithmus. Deshalb werden in der Praxis meist
heuristische Verfahren, wie etwa der VSS Algorithmus bevorzugt, denen einfachen Berech-
nungsvorschriften zugrundeliegen. Im Rahmen von leitungsgebundener Kommunikation fih-
ren aufwandigere Verfahren in der Regel zu keiner signifikanten Verbesserungen des
Systemverhaltens. In anderen Einsatzgebieten, wie etwaim Mobilfunk, kann sich die Verwen-
dung derartiger Techniken, beispielsweise zur Verfolgung zeitvarianter Kandle, hingegen
durchaus als sinnvoll erweisen.
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Die Stabilitdt von LM S Algorithmen mit variabler Schrittweite wird etwain [55] behandelt. Die
Hauptaussage dieser Vertffentlichung besteht darin, dass bei Algorithmen, die zur Berechnung
der Schrittweite nur Daten von zurtickliegenden Zeitpunkten beriicksichtigen, die bekannte Sta-
bilitatsbedingung fur den LM S Algorithmus mit fester Schrittwelte (5.7) ihre Gltigkeit behélt.
Diesist etwaflr den VSS Algorithmus nach (5.16) - (5.17) der Fall. Werden hingegen auch Da-
ten zum aktuellen Zeitpunkt berticksichtigt, ist diese Bedingung nicht mehr ausreichend. In die-
sem Fall muss die Schrittweite kleiner sein als durch (5.7) gegeben. Eine explizite Berechnung
der Stabilitétsgrenze eines derartig modifizierten LM S Algorithmusist in [55] allerdings nicht
gegeben. Deshalb ist esin der Praxis ratsam, von derartigen Algorithmen keinen Gebrauch zu
machen.

5.1.1.5 Bel der Implementierung auftretende Probleme

Ein Problem, das bei der Implementierung des LMS Algorithmus mit endlichen Wortlangen
auftritt, ist die sogenannte Parameter Drift. Diesist eine versteckte Instabilitét, da die beobach-
tbaren Signale des Algorithmus stabil bleiben, wahrend die internen Parameter sehr grof3 wer-
den und theoretisch sogar nach unendlich wachsen kdnnen [152]. Durch eine Aufteilung des
durch dieinformationstragenden Eingangsgrof3en des Entzerrers aufgespannten Vektorraumsin
verschiedene Unterrdume lasst sich zeigen, dass das erwéahnte Problem auftreten kann, wenn
Komponenten des Regressorvektors nicht bestandig Energie beinhalten [152], [141]. Bei einer
Eigenkomposition des Entzerrereingangsvektors spannen diese Komponenten den Vektorraum
auf, deren Eigenwerte sehr klein, bzw. identisch Null sind. Der entsprechende Unterraum wird
auch als nicht angeregt (un-excited) bezeichnet. Aufgrund von Fehlern, die durch endliche
Wortlangen hervorgerufen werden, kdnnen die Parameter dieses Unterraumes unkontrolliert
driften, ohne dass sich das beobachtbare Verhalten des Entzerrers entscheidend andert. Allge-
mein gilt, dass sich bei Anderung des K oeffizientenvektors f von seinem Optimum fOpt in
Richtung eines Eigenvektors v, mit korrespondierendem Eigenwert A,

f = fopt + XV, (5.18)
der MSE sich von seinem Optimum, dem MM SE um
MSE = MMSE + x%, (5.19)

entfernt [111]. Sehr kleinen Eigenwerte A, erlauben somit eine substantiel le Anderung des Ko-
effizientenvektors, ohne dass eine signifikante Erhéhung des M SE auftritt. Ursache der Para-
meter Drift konnen etwa nichtmittelwertfreie Variablen sein, die durch Effekte endlicher
Wortbreiten aus urspringlich mittelwertfreien Variablen entstehen [129]. Die induzierte lang-
same Parameter Drift fihrt bei einer Implementierung mit begrenzter Wortlange zu Problemen,
die zu instabilem Verhalten des Algorithmus fihren kénnen. Besonders haufig taucht dieses
Phanomen bel FSEs auf, bei denen sehr haufig Eigenvektoren der Kanalautokorrel ationsmatrix
nahe Null sind.

Abhilfe kann man etwa durch einen sogenannten Leckfaktor (Leakage Factor) A, [59], [72]
schaffen, bei dem alle Koeffizienten periodisch mit einem Parameter multipliziert werden, der
wenig kleiner als Einsist. Diese Variante des LMS Algorithmus wird als Tap-Leakage LMS
Algorithmus bezeichnet. Die durch die Multiplikation der Entzerrerparameter erreichte nume-
rische Stabilitét wird durch eine geringflgige Vergréf3erung des Erwartungswertes des Fehlers
am Entzerrerausgang erkauft. Der Tap-Leakage LMS Algorithmus versucht die Drift der Ent-
zerrerparameter f(n) zu minimieren, indem zur Kostenfunktion ein Wert addiert wird, der pro-
portional zur betragsméldige Groéle von f(n) ist. Die modifizierte Kostenfunktion ist daher
gegeben durch
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7‘I
J,(n) = E{le(n)?} + Ellf(n)ll- (5.20)

Dies fuhrt zu folgendem Algorithmus
f(n+1) = (1-A)f(n) +ur*(nyen). (5.22)

Nachteil des Tap-Leakage LMS Algorithmus ist, wie bereits erwahnt, dass die Entzerrerpara-
meter nicht mehr mittelwertfrei sind, was zu einer Erhéhung des M SE fihrt. Ein Algorithmus,
der diesen Nachteil zumindest minimiert, ist der sogenannte Zirkulare Tap-L eakage Algorith-
mus [129]. Dieser Algorithmus multipliziert in jedem Iterationsschritt nur einen Koeffizienten
des Entzerrers mit (1 —xA,) , wobei die Grofie x von der Grof3e des betrachteten Koeffizienten
abhangt. Sieist bis zu einem gewissen Schwellwert Null und steigt dann bis zu einem definier-
ten Maximalwert an. Details dieses Algorithmus kénnen in [129] gefunden werden. Naturge-
mal3 minimiert dieser Algorithmus den zusétzlichen MSE im Vergleich zum Tap-Leakage LM S
Algorithmus, danur betragsmal3ig kritisch grof3e K oeffizientengewichte manipuliert werden. In
[129] wird gezeigt, dass dieser Algorithmus fiir den Fall, dass die Kanalautokorrel ationsmatrix
keine Eigenwerte hat die nahe bei Null sind, zu Parameterschéatzungen fhrt, die frei von syste-
matischen Fehlern sind. Wie in [141] jedoch angemerkt wird, ist dies genau der Fall, bei dem
der Standard LM S Algorithmus in einer stationdren Umgebung ebenfalls keine Drift-Probleme
zeigt.

Eininletzter Zeit vertffentlichter Algorithmus, der in allen Féllen zu von systematischen Feh-
lern freien Parameterschétzungen fihrt, ist der sogenannte Subspace Leaky LM S Algorithmus
[141]. Dieser Algorithmus versucht den nicht angeregten Unterraum durch ein eigenes stocha-
stisches Gradientenverfahren zu verfolgen und wendet ein Leakage-Signal nur auf diesen Un-
terraum an. Hierfir wird das Skalarprodukt dieses Unterraumes mit dem Vektor der
K oeffizientengewichte zur Kostenfunktion (5.1) addiert, eswird also eine Grof3e addiert, die an-
gibt, wie weit sich die Filterparameter in Richtung des unerwiinschten Unterraumes verandert
haben. Nachteilig an dem Verfahren ist, dass es den Berechnungsaufwand relativ deutlich,
wenn auch linear mit der Anzahl der Entzerrerkoeffizienten, erhdht. Im Folgenden werden des-
halb nur die beiden zuerst beschriebenen Algorithmen betrachtet, die bei passender Wahl des
L eakage-Faktors ebenfalls das M SE nur sehr geringfligig erhdhen.

Ein weiteres Problem, das bei der Implementierung mit fester Wortlange auftreten kann, ist,
dassder Algorithmus die Adaption aufgibt, wenn die K oeffizientengwichte rel ativ nahe am Op-
timum liegen. Diesliegt darin begrindet, dass der Schatzwert des Gradienten in (5.3) nicht ver-
rauscht genug ist. Der Korrekturterm des k -ten Parameters, der durch per gegebenist, ist dann
kleiner als der Wert des kleinsten Bits (Least Sgnificant Bit, LSB). Eine Mal3nahme die gegen
diesen Effekt getroffen werden kann ist eine moglichst grof3e Wahl der Schrittweite p, was al-
lerdings wieder zu grofRerem EMSE fuhrt. Eine andere Mal3nahme, die alerdings prinzipiell
den gleichen Nachteil hat, besteht darin, den Entzerrereingang mit einem zusétzliches Rausch-
signal zu beaufschlagen. Ein derartiges Signal wird im Allgemeinen als Dither-Signal bezeich-
net. Dieses Dither-Signal hat die Eigenschaft, einen Quantisierer zu linearisieren [62]. Diese
Eigenschaft wird in Appendix 3 néher betrachtet. Der Schatzwert des Gradienten wird dadurch
wieder so verrauscht, dassim Mittel noch eine Adaption erfolgt. Es zeigt sich, dassbei Verwen-
dung des Tap-Leakage LMS Algorithmus, das Lecksignal als additives Rauschen aufgefasst
werden kann, das die Funktion des Dither-Signals tbernehmen kann [72]. Wird ein explizites
Dither-Signal addiert, kann dessen PSD so geformt werden, dass es vom Entzerrer groftenteils
weggefiltert wird und somit das Systemverhalten kaum negativ beeinflusst [72].
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5.1.1.6 Nichtlineare Effekte

Wie bereits erlautert, wird durch die Adaption eines Entzerrers ein zusétzliches Gradientenrau-
schen induziert, des den resultierenden M SE im Normalfall grof3er werden lésst, alsden MM SE
des korrespondierenden Wiener Filters. Unter gewissen Umstanden gibt es jedoch einen Be-
reich der Schrittweite u, fir den der M SE eines adaptierten linearen Entzerrers unter dem des
korrespondierenden Wiener Filtersliegt, der den Grenzfall p — 0 darstellt [140]. Dies dndert
nichts an der Tatsachen, dass das Wiener Filter der optimale M SE Schétzer ist, wenn alle Daten
eine mittelwertfreie gau3sche Verteilung aufweisen. Allerdings verwendet das Wiener Filter
nur Statistiken zweiter Ordnung, der LM S Algorithmus hingegen hat wesentlich mehr Informa-
tionen zur Verfigung, die in einer impliziten Art ausgenutzt werden konnen. Dies liegt in der
rekursiven Art der Koeffizientennachfihrung (5.3) begriindet. Im Speziellen verwendet der
LMS Algorithmusimplizit zurtickliegende Eingangsdatenvektoren r(k—1) , r(k—2), ..., so-
wieFehlerterme e(k—1), e(k—2), ..., indenenimplizit auch Information tber zurtickliegen-
de entschiedene Symbole enthalten ist [140]. Diese Informationen sind dhnlich denen, die das
Ruckkoppelfilter eines DFE zur Eliminierung der Postcursor | S verwendet. Der LM S Algorith-
mus verarbeitet diese Informationen allerdings auf eine andere, mehr implizite Art.

Zur Analyse dieses Effekts ist es notwendig, die aus der Unabhangigkeitsannahme ableitbare
Gleichung (5.6) fallen zu lassen, die fir @ — 0 ndherungsweise gilt [120], da die Schrittweite
zur Verwendung der zusétzlichen Informationen relativ grof3 sein muss. In [140] wurde gezeigt,
dass es fur sehr schmalbandiges, also stark korreliertes Rauschen eine optimale Schrittweite
gibt, fir die gilt 6, c_| Ms< S| e_mmse - FUr grof3ere Schrittweiten steigt der M SE dann auf-
grund von Gradientenrauschen wieder an. Es wurde aber durch Simulationen gezeigt, dass die
Wiener-Ldsung des DFE dem adaptierten linearen Entzerrer beim Minimieren des M SE Uber-
legen ist. Die Simulationen und Berechnungen in [140] wurden fir einen verzerrungsfreien
Ubertragungskanal angestellt.

5.1.2 Der Recursive Least Squares (RLS) Algorithmus

Reicht die Adaptionsgeschwindigkeit des LM S Algorithmus selbst mit adaptiver Schrittweite
nicht aus, muss auf komplexere Algorithmen zurtickgegriffen werden. Der wohl wichtigste die-
ser Algorithmen ist der sogenannte Recursive Least Squares (RLS) Algorithmus [60], der in
[134] ausfuhrlich diskutiert wird. Er minimiert in jedem lterationsschritt den zeitlichen Mittel-
wert der mit einem Gewichtungsfaktor A € [0, 1] bewerteten Fehlerquadrate

n
Eris(M = D, AN Ve (n, v)|2. (5.22)
v=1

Die GroRe e, (n, v) = x(v—8)—fT(n)r(v) bezeichnet hierbei den a posteriori Fehler zum
Zeitpunkt v, der sich unter Verwendung der Koeffizientengewichte zum Zeitpunkt n ergibt.
Der Gewichtungsfaktor A legt hierbei fest, wie stark zeitlich zurlickliegende Werte berlicksich-
tigt werden. Aquivalent zur Herleitung des zeitdiskreten Wiener-Filters (4.49) wird der K oeffi-
zientenvektor f(n) durch Nullsetzen der Ableitung von (5.22) nach f(n) gebildet:

f(n) = REHMB, (). (5.23)
Die geschétzte Autokorrelationsmatrix der Grof3e N x N ist hierbel gegeben durch [134]
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n
Rer(n) = Y AN=VrrWrT(v) = ARy (n=1) +r#(myrT(n), (5.24)
v=1
Zu (5.24) wird Ublicherweise noch eine mit einem kleinen positiven Parameter skalierte, Ein-

heitsmatrix addiert, die die Nichtsingularitét von R, (n) sicherstellt. Der geschétzte Kreuzkor-
relationsvektor der Lange N ist gegeben durch [134]

n
Pry(M = D ANTVrE(v)X(N=V) = AP, (n—1) +r*(n)x(n). (5.25)
v=1
Ahnlich wie beim LMS Algorithmus (5.3), kann auch hier eine rekursive Adaptionsvorschrift
der Entzerrerkoeffizienten hergeleitet werden:

f(n+1) = f(n)+uk(n)e(n), (5.26)
wobel

k(M = RyA(Ir(v) (5.27)

der Vektor der Kalmanverstarkung ist. Auch fir die Berechnung von k(n) und Rr‘rl(n) lassen
sich explizite Berechnungsvorschriften finden [60], [134], die die Komplexitét des so entstan-
denen Kalman RLS Algorithmus auf die Ordnung N2 bringen. Andere Algorithmen, wie etwa
der Fast Kalman Algorithmus [45], [134], der ohne explizite Berechnung der Matrix Rr‘rl(n)
auskommt, erlauben eine weitere Reduktion der benétigten Operationen pro Zeitschritt. Eine
detaillierte Ubersicht der verschiedenen Varianten des RLS Algorithmus findet sich etwa in
[72], [133], [134]. Mit der Implementierung von RLS Algorithmen befasst sich etwa[36].
Durch die explizite Berechnung der inversen geschétzten Autokorrelationsmatrix in (5.27) ist
die Adaptionsgeschwindigkeit des RLS Algorithmus nahezu unabhangig von den Eigenwerten
von R, . und andert sichim Laufe der Adaption kaum. Diese Inverse ersetzt formal die Schritt-
weite 1 des LM S Algorithmus. Somit stehen beim RLS Algorithmus anstelle der Schrittweite
u nun N Parameter zur Nachstellung der Entzerrerkoeffizienten zur Verfiigung, die optimal an
den Kanal angepasst sind. Dies erklart die deutlich grofiere Adaptionsgeschwindigkeit desRLS
Algorithmus. Dieses Verhalten versuchen die in Kapitel 5.1.1.4 vorgestellten LMS Algorith-
men, die N verschiedene adaptiven Schrittweiten berechnen, zu ssmulieren. Ein Problem des
RLS Algorithmusist - neben der relativ hohen Komplexitét - ein mogliches Stabilitétsproblem,
das bei einer Implementierung mit endlichen Wortldngen auftreten kann und dessen Ursachein
der Akkumulationen von Rundungsfehlern tber lange Zeitraume liegt.

Dasich diese Arbeit auf zeitinvariante, bzw. nur sehr langsam zeitvariante Kanél e beschrankt,
fur deren Entzerrung die Konvergenzgeschwindigkeit desLM S Algorithmusin aller Regel aus-
reichend grof3ist, wird auf den RLS Algorithmus im Folgenden nicht ndher eingegangen.

5.2 Entscheidungsrlickgekoppelte Entzer -
rer

Fir den Fall, dass das Auge am Entscheidereingang getffnet ist, lassen sich die wesentlichen
Ergebnisse aus Kapitel 5.1.1 auf den DFE Ubertragen. Hierfur werden, wie bel der Herleitung
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der optimalen Koeffizientengewichte des realisierbaren DFE in (4.44) - (4.49), die folgenden
Grolden verwendet: der in (4.45) definierte, jetzt zeitvariante, zusammengesetzte K oeffizienten-

vektor EDFE(n) = [f(n)T —d(n)T} T , Sowie der in (4.46) definierte zusammengesetzte Re-

gressorvektor f(n) = [rT(n) f(T(n—S)]T. Geht man analog zur Herleitung des LMS

Algorithmus fir den Transversalentzerrer nach (5.1) - (5.3) vor, erhélt man folgende Gleichung
zur Nachfuhrung der K oeffizienten eines DFE nach dem LMS Algorithmus:

Copp(N+1) = Copp(n) +ur*(M)(X(n) =T T(N)C*pre(n))
= Cppe(n) +ui*(ne(n) ’

{f(n+1)} _ [f(n)},le ) gy, (5.29)
d(n+1) d(n) —X*(N—9)

bzw. (5.28)

5.3 Rekursive Entzerrer

Im Vergleich zu dem in Kapitel 4.1.2 eingeftihrten DFE, dessen Adaption mit dem LMS Algo-
rithmus in Kapitel 5.2 behandelte wurde, fihren die hier behandelten Entzerrer das nicht ent-
schiedene Ausgangssignal des Entzerrers zuriick. Dies hat besonders beim Systemstart
Vorteile, dain diesem Stadium die Fehlerrate allgemein ziemlich hoch ist. Nachteilig ist aber,
dass durch den fehlenden Entscheider im Rickfihrzweig die Amplitude der riickgefihrten Si-
gnale prinzipiell nicht beschrénkt ist und deshalb ein instabiles Systemverhalten auftreten kann.
Die Sicherstellung der Stabilitét ist daher ein wesentliches Kriterium beim Entwurf eines Algo-
rithmus zur adaptiven Einstellung eines rekursiven Entzerrers.

In diesem Kapitel wird ausschliefdlich die Adaption eines AR, aso rein rekursiven Entzerrers
behandelt. Diese Entzerrer werden in Kapitel 6.3.2 zur blinden Adaption entschel dungsriickge-
koppelter Entzerrer eingesetzt. Hierbel wird in diesem Kapitel der Entzerrer zur reinen Ampli-
tudenentzerrung eingesetzt. Dies entspricht, wie in Kapitel 4.2.1.3 gezeigt, einer linearen
Prediktion. Im Gegensatz dazu wird in Kapitel 6.2.3 die blinde Adaption eines ARMA Filters
anhand des CMA behandelt.

Dabe rekursiven Entzerrern das Ausgangssignal zuriickgefthrt wird, missen zur exakten Be-
rechnung des Gradienten des Fehlersignals bezliglich der Entzerrerkoeffizienten die Ausgangs-
signale des Entzerrers zu alen zurlckliegenden Zeitpunkten mit den jewells aktuellen
Parametern neu berechnet werden. Dies wird genauer in Kapitel 5.3.1 gezeigt. Da dieses Vor-
gehen im praktischen Betrieb nicht mdglich ist, missen Vereinfachungen des exakten rekursi-
ven LMS Algorithmus gefunden werden. Verschiedene Ansétze dazu finden sich in Kapitel
5.3.2 his Kapitel 5.3.4. Hierbel wird auch auf die Stabilitét der einzelnen Algorithmen behan-
delt. Es stellt sich heraus, dass die Stabilitét einzelner der hier behandelten Algorithmen - zu
nennen ist hier besonders der in Kapitel 5.3.3 gezeigte, sogenannte Feintuch Algorithmus - in
der Praxis garantiert werden kann. Daher konnen diese Algorithmen in direkter Form imple-
mentiert werden. Ein derartiger Stabilitatsbeweisist hingegen fur diein Kapitel 6.2.3 behandel -
ten blinden Algorithmen bisher nicht bekannt. Fur diese Algorithmen wird daher in Kapitel
6.2.3.2 eine Implementierung in Lattice Struktur gezeigt, anhand derer eine einfache Beobach-
tung des V erhaltens mdoglich wird. Die verschiedenen gezeigten Algorithmen werden in Kapitel
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5.3.5 anhand von Simulationen verglichen.

5.3.1 Exakter rekursiver LM S Algorithmus

Zur exakten Berechnung des LM S Algorithmus eines rein rekursiven Filters muss das Fehler-
signal des Filters e(n), nach den M einzelnen Filterparametern abgeleitet werden. Die einzel-
nen Filterkoeffizienten {a,,} werden dann in Richtung des negativen Gradienten korrigiert.
Im Spezialfall der linearen Prediktion entspricht das Ausgangssignal des Filters, wiein Kapitel
4.2.1.3 gezeigt, dem Fehlersignal und schreibt sich zu

e(n) = r(n)—z:vl:lal(n—l)e(n—l) = r(n)—a’(n-1)e(n-1). (5.30)

Hierbel hat der sogenannte Regressorvektor e(n—1) der Lange M die Form
e(n-1) = [e(n—l) e(n—-2) ... e(n—M)]T.

Der Gradient von e(n) bezlglich der Filterparameter a(n) sei im Folgenden mit v (n) be-
zeichnet. Er berechnet sich als

0 M
V() = aa—m*e(n) = e(n—m)—zI zlalvm(n—l). (5.31)

Somit schreibt sich der IIR-LMS Algorithmus als

a(n) = am(n—1)+ue(n)vm*(n—l)‘ (5.32)

a=a(n-1)
wobel 1 eine kleine, positive Schrittweite darstellt. Problematisch an der Nachstellvorschrift
(5.32) ist, dass fir die Berechnung zum Zeitpunkt n, die Gradienten mit den Filterwerten zum
Zeitpunkt n—1 berechnet werden missen. Bedingt durch die rekursive Natur des Filters mis-
sen zu dieser Berechnung die Wertevon v und e zu jedem Zeitpunkt 0< p<n-—1 fir die ak-
tuellen Entzerrerparameter vorliegen. Somit mussen die Gleichungen (5.30) und (5.31) fur die
Filterparameter a(n—1) fir alle Zeitpunkte neu berechnet werden. Die mit den Koeffizienten-
gewichten a(n—1) berechneten Innovationen und Gradienten des Zeitpunktes p werden im
Folgenden als "~ 1(p), bzw. vi1=1(p) bezeichnet. Hierbei unterstreicht der hochgestellte In-
dex die Abhéngigkeit der Innovation, bzw. des Gradienten zum Zeitpunkt p von den zukinfti-
gen Filterparametern zum Zeitpunkt n—1. Der exakte IR LMS Algorithmus mit den
Startwerten a(0) = 0 und e(n) = v(n) = 0 fir n< 0 istin Tabelle 5.1 gegeben.

Insgesamt wéchst sowohl der benétigte Speicherbedarf, als auch die Anzahl an durchzufGhren-
den Operationen linear mit der Zeit an, so dass der exakte LM S Algorithmusin der Praxis nicht
implementierbar ist und somit vereinfacht werden muss.
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F)Zuﬂf('t Innovation Gradient

p<0 e"~1(p) = 0 fir p<0 vl-1(p) = O fir p<O

p=0 |le"-10) = x(0) vil-10) = e"~1(0)

p=1 |le"11) =r1)- vi-1(1) = e"-L(1)-
> an-Der-L1-1) S a(n-1vi -

p=n-1|le"-Yn-1)=r(n-1) - vi-in-1) = e"~(n-1)-
Zrﬂzlal(n—l)e”‘l(n—l—l) Zrﬂzlaﬁn—l)vr?fl(n—l—l)

Nachfihren der Koeffizienten
P=Nla (n=a(n-1)+pe"In-1)v2-1*(n-m) fur L<m<M

Tabelle5.1: Operation desexakten IR LM S Algorithmus zu ver schiedenen Zeitpunkten

5.3.2 Rekursiver LM S mit endlicher Speicherlange

Die naheliegendste V ereinfachung des exakten rekursiven LM S Algorithmus besteht darin, die
Werte von e und v nur fir die Zeitpunkte n—L < p<n—1 neu zu berechnen und die Werte
zu den weiter zurtickliegenden Zeitpunkten alsfest anzunehmen. Der Wert L bezeichnet hierbel
die sogenannte Gedéachtnislange, der Algorithmus wird als Finite Memory LMS (FMLMS) be-
zeichnet. Die Anzahl an bendtigten Multiplikationen pro Ausgangswert des FMLMS betragt
(2L +2)M.

Der Speziafall L = 1 wird alsRekursiver LMS (RLMYS), bzw. Output Variance Minimization
(OVM) Algorithmus bezeichnet. Wie in [85] und [159] gezeigt, kann man diesen Algorithmus
auch mit der Annahme herleiten, dass die Schrittweite u klein genug ist, dass gilt

ain-l)za(n-2)=...za(h—-M-1). (5.33)
Diese Annahme einer langsamen Konvergenz wird auch als Sow Convergency Assumption
(SCA) bezeichnet.
Die Struktur des RLMS Algorithmusist in Bild 5.3 gezeigt. Esist zu erkennen, dass das zum
Nachfuhren der Koeffizienten erforderliche Signal v(n) durch Filterung des Ausgangssignals

r(n)
n . e(n)=

- ~
®

7

' A <V

Bild 5.3: Struktur desRLM S Algorithmus
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mit einem zweiten rein rekursiven Filter erzeugt wird, wobei dieses zweite Filter den selben Ko-
effizientensatz aufweist, wie das adaptive Filter.

5.3.3 Feintuch Algorithmus

Dieweitere Vereinfachung mit L = O fdhrt schliefdlich zum von Feintuch verdffentlichten, so-
genannten Extended LM S (ELMS) Algorithmus [47], [86]. Dieser Algorithmus stellt eine sehr
grobe Vereinfachung dar, die eigentlich erst im eingeschwungenen Zustand getroffen werden
kann, da die Werte e(n) hier als unabhangig von den Filterparametern angenommen werden.
Der Algorithmus schreibt sich daher als

a(n) = a(n—1) +ue(n)e*(n-1). (5.34)

Er geht aus dem RLMS Algorithmus durch Weglassen des zweiten rekursiven Filters zur Be-
rechnung des Regressorsignals v(n) hervor, approximiert dieses Signal also durch
e(n) = v(n) . Dadas Regressorsignal somit (pseudo)linear approximiert wird, wird die Berech-
nungsvorschrift auch als Pseudolinear Regression (PLR) Algorithmus bezeichnet. Aus offen-
sichtlichen Grinden taucht die Bezeichnung ,, rekursiv* bel diesem Algorithmusnicht auf [112].

Hauptvorteil des Feintuch Algorithmusist, dass er nicht, wie die anderen beschriebenen Algo-
rithmen, instabil werden kann. Dies liegt an der Eigenschaft der sogenannten Selbst-Stabilisie-
rung, die von Macchi in [112] bewiesen wurde. Diese Eigenschaft |asst sich zusammenfassend
so beschreiben, dass sobald sich eine Polstelle des AR Filters A(z) auf3erhalb des Einheitskrei-
ses bewegt, ein Signal generiert wird, das diese Postelle wieder zurtick in den Einheitskreis be-
wegt. In [112] wurde bewiesen, dass der Feintuch Algorithmus dadurch insgesamt ein stabiles
Verhaten zeigt. In [25] wurde allerdings angemerkt, dass der Entzerrer zu Zeitpunkten, an de-
nen sich eine Postelle aulferhalb des Einheitskreises bewegt, ein sehr schlechtes Systemverhal-
ten aufweisen kann. Dieses Verhalten tritt alerdings bei gentigend kleiner Schrittweite in der
Praxis lediglich beim Systemstart auf. Bei Simulationen anhand readlistischer xDSL Kanéle
konnte es nicht beobachtet werden. Unabhangig davon wurde die Stabilitét allgemeiner PLR
Algorithmen in [138] bewiesen.

Die Konvergenz des Feintuch Algorithmus, sowie des RLMS Algorithmus, zum globaen Mi-
nimum der Kostenfunktion wurde fir den Fall, dass der Entzerrer gentigend lang ist, in [104]

bewiesen. Fur den Fall, dass der Entzerrer zur exakten Dekorrelation des Eingangssignal's nicht
lang genug ist, spricht man auch von sogenanntem Undermodelling. In diesem Fall stimmen die
stationdren Punkte beider Algorithmen allgemein nicht mehr mit den globalen Minimader Ko-
stenfunktion Uberein, liegen in der Regel aber in einer engen Nachbarschaft. [104]

534 Waetererekursive LM S Algorithmen

Der Vollstandigkeit halber sollen noch zwei weitere Algorithmen zur Adaption eines AR Filters
betrachtet werden, der Hyper stable Adaptive Recursive Filter (HARF) Algorithmus, sowie der
eng verwandte A Posteriori LMS (APLMS) Algorithmus. Grundidee des HARF Algorithmus,
sowie des vereinfachten Smplified HARF (SHARF) ist, im Rickfuhrzweig ein zweites Filter
einzusetzten, dass die Stabilitat des Algorithmus sicherstellen soll. Hauptproblem hierbei ist,
dass zum Entwurf dieses Kompensationsfilters prinzipiell Kenntnisse des Ubertragungskanals
erforderlich sind. Im Rahmen dieser Arbeit wird die vereinfachte Form des Algorithmus ver-
wendet, diein [112] im Aufgabengebiet der linearen Prediktion definiert wurde.

Der vereinfachte HARF Algorithmus nach [112] ist &hnlich zu demin Kapitel 5.3.2 behandelten
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RLMS mit endlicher Speicherlange. Er verwendet zur Berechnung von e(n - 1) einen Wert
von L = 2, zur Berechnung des Gradienten verfahrt er hingegen identisch wie der Feintuch Al-
gorithmusmit L = 0. Eswird hier also keine adaptive Filterung durchgefihrt. Somit ist dieser
Algorithmus ebenfalls ein Reprasentant der PLR Familie. Ausdieser Eigenschaft | 8sst sich auch
die Stabilitét des Algorithmus ableiten (siehe [112], [138]).

Der APLMS ist im Prinzip identisch zum Feintuch Algorithmus, mit der einzigen Anderung,
dass zur Berechnung des Korrekturterms der a posteriori Prediktionsfehler verwendet wird, im
Vergleich zum a priori Fehler, der beim Feintuch Algorithmus Verwendung findet. Hierbel
stellt der a posteriori Fehler e (n) dielnnovation dar, die bel Verwendung der bereits nachge-
stellten Filterparameter a(n) zum Zeitpunkt n berechnet wird:

ep(n) = r(n)—a(n)e(n-1). (5.35)

Zur Verwendung desa priori Fehlersfinden hingegen die Filterkoeffizienten a(n—1) Verwen-
dung (siehe (5.30)). Die Filterkoeffizienten werden gleichartig wiein (5.34) nachgestellt:

a(n) = a(n-1) + uep(n)e(n—l). (5.36)

Auf den ersten Blick scheint es unméglich das System (5.35) und (5.36) zu l6sen, da zur Be-
rechnung des a posteriori Fehlers die nachgestellten Filterkoeffizienten bendtigt werden, ande-
rerseits zum Nachtellen der a posteriori Fehler aber bereits erforderlich ist. Der a posteriori
Fehler kann allerdings aus dem a priori Fehler erhalten werden. So erh@lt man durch Einsetzen
von (5.36) in (5.30) folgende Formel zur Berechnung von ep(n)

_ e(n) _ () £ 37
%™ (L+ule(n-1)2) M o (537

Hierbel wurde die sogenannte normierte Schrittweite i(n) folgendermal3en definiert:

i(n) = H . 5.38

= e 63
Der APLMS Algorithmus ist somit identisch zum HARF Algorithmus mit der einzigen Ande-
rung, dass anstelle der festen Schrittweite i die normierte Schrittweite [1(n) verwendet werden
muss. Nachteilig am APLMS Algorithmus ist die zur Berechnung von pi(n) bendtigte Divisi-
onsoperation. Beide beschriebenen Algorithmen zeigen, wiein [112] bewiesen wurde, ebenfalls
ein stabiles Systemverhalten.

5.3.5 Simulationsergebnisse

In diesem Kapitel sollen die verschiedenen rekursiven Algorithmen anhand von Simulationen
verglichen werden.

Der Eingang der linearen Prediktoren ist hier im Symbolraster gegeben. Die Impul santwort des
linearen Kanals sei [0,21,00,980,50,1]T. Als Modulationsverfahren ist BPSK gewahlt, auler-
dem wurde AWGN an den Entzerrereingang gegeben. Das SNR betragt 23dB. Die optimale L 6-
sung des AR Filters, die dem minimalphasigen Anteil des Kanals entspricht, |&sst sich durch
spektrale Faktorisierung finden als agy = [1,1579 0,7216 0,2220 0,0251]". Die Entzerrer-
lange betragt zundchst M=2 und reicht somit zur exakten Dekorrelation nicht aus. Dies ent-
spricht dem beschriebenen Undermodelling.

In Bild 5.4 ist fUr die verschiedenen Algorithmen der Verlauf der Entzerrerkoeffizienten Uber
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Bild 5.4: Vergleich der ver schiedenen rekursiven Algorithmen

fur Entzerrer ungenltigender Lénge

die Zeit gezeigt. Man erkennt, dass die PLR Algorithmen, also der Feintuch, HARF und
APLMS Algorithmus ein fast identisches Verhalten zeigen. Bei Anwendung dieser Algorith-
men ergibt sich ein K oeffizientensatz, dessen einzelne Gewichte geringfligig kleiner als die op-
timalen sind. Die Adaption anhand desRLMS, bzw. desFMLMS Algorithmus mit einer extrem
grof3en Gedachtnislange L von 100, verlauft ebenfalls nahezu identisch. Beide Algorithmen er-
zeugen hier Koeffizientengewichte, die weiter von der optimalen Lésung entfernt sind, als bei
Anwendung einesder PLR Algorithmen. Diese Eigenschaft gilt aber nicht im Allgemeinen. Die
Tatsache, dass sich mit beiden Algorithmen bei Undermodelling nicht die optimalen Koeffizi-
entengewichte einstellen, liegt wie in [104] gezeigt daran, dassin diesem Fall die Minimierung
der Varianz des Entzerrerausgangs nicht der exakten Kostenfunktion eines Dekorrelators ent-
spricht und ist daher keine Eigenschaft der eingesetzten Algorithmen.
In Bild 5.5 sind Ergebnisse einer Simulation mit ausreichend langen Entzerrern der Lange
M = 4 gezeigt. Hier zeigen ebenfalls die verschiedenen PLR und FMLMS Algorithmen quasi
identisches Systemverhalten. Deshalb werden nur Ergebnisse des Feintuch, sowie des RLMS
Algorithmus gezeigt. Man erkennt, dass bei diesen Simulationen beide Algorithmen K oeffizi-
entengewichte generieren, die sehr nahe am Optimum liegen. Hierbei erfolgt die Adaption des
RLMS Algorithmus etwas langsamer als die des Feintuch Algorithmus. Bel beiden Algorith-
men ist zu beobachten, dass die Koeffizienten mit betragsmaldig kleinen optimalen Gewichten
zuné&chst in die falsche Richtung adaptiert werden. Dieses Verhaten tritt beim Feintuch Algo-
rithmus vergleichswei se etwas stérker auf.

Feintuch
—— RLMS

<t
cc§ a‘2, op(t)'8
< 0.6
0.4r
a3, opt
a4, opt

0% 5 4 0 15

Zeit in 10" Symbolintervallen

Bild 5.5: Vergleich der verschiedenen rekursiven Algorithmen
fur ausreichend lange Entzerrer
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54 Zusammenfassung

In diesem Kapitel wurden Algorithmen zur adaptiven Entzerrung vorgestellt. FUr Transversal-
entzerrer konnte gezeigt werden, dassder LM S Algorithmus, der den stochastische Gradienten-
algorithmus zur Minimierung des MSE darstellt, fir die Anwendung im Bereich der
leitungsgebundenen Kommunikation ausreichend schnell konvergiert. Zur gleichzeitigen Opti-
mierung der Konvergenzgeschwindigkeit und des MSE im eingeschwungenen Zustand ist es
ratsam, die Schreitweite als Funktion der Fehlerleistung zu implementieren. Hierbei kann auf
einfache Verfahren, wie etwaden VSS Algorithmus, zurtickgegriffen werden. Zur Vermeidung
unerwinschter Effekte, die bel der Implementierung auftreten konnen, wird der Koeffizienten-
vektor regelmaldig mit einem sogenannten Leakage Faktor, der geringfiigig kleiner alsEinsist,
multipliziert. Dies ist insbebesondere bei der Adaption von FSEs erforderlich, da hierbei auf-
einanderfolgende Eingangssignale stark korreliert sind. Die wesentlichen Ergebnisse desLMS
Algorithmus fur Transversalentzerrer kbnnen auf den DFE Ubertragen werden.

Anschlief3end wurden verschiedene Algorithmen zur Adaption einesrein rekursiven Entzerrers
vorgestellt und verglichen. Diese Entzerrer werden im Rahmen dieser Arbeit zur reinen Ampli-
tudenentzerrung eingesetzt, was einer linearen Prediktion entspricht. Es stellt sich heraus, dass
der exakte LM S Algorithmus zur Adaption einesrekursiven Entzerrers nicht praktikabel ist und
vereinfacht werden muss. Ein weiteres Problem rekursive Entzerrer besteht darin, dass sie,
wenn ihre Koeffizientengewichte adaptiv eingestellt werden, prinzipiell instabiles Verhalten
zeigen konnen. Als vereinfachte Algorithmen sind besonders die sogenannten PLR Algorith-
men interessant, dafir sie Stabilitét garantiert werden kann. Sie verwenden zur Berechnung der
Signale, die zum Nachfiihren der Koeffizienten erforderlich sind, keine zusétzliche Filterung.
Der einfachste dieser Algorithmen, der sogenannte Feintuch Algorithmus, hat die gleiche Kom-
plexitdt wie der LMS Algorithmus zur Adaption eines Transversalentzerrers. Dieser Algorith-
mus konvergiert im Fall ausreichender Entzerrerlange zum globalen Minimum der exakten
Kostenfunktion und zeigt auch fir nicht ausreichende Lénge ein gutes Systemverhalten. Daher
erweist sich dieser Algorithmus fur den Anwendungsfall der linearen Prediktion als am besten
geeignet.
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6 Referenzdatenfreie Entzerrung

Sofern die Koeffizienten eines adaptiven Entzerrers gentigend nahe am theoreti schen Optimum
sind, so dass nur wenige fehlerhafte Entscheldungen getroffen werden, also das Auge getffnet
Ist, ist das Nachfuhren der Entzerrerkoeffizienten relativ unproblematisch. Man kann dann auf
konventionelle, entschei dungsgestiitzte Algorithmen, wie etwaden in Kapitel 5 ausfuhrlich be-
sprochenen LM S Algorithmus, zurtickgreifen. Entscheidend ist jedoch, einen Empféanger beim
Start der Adaption in einen derartigen konvergierten Zustand zu bringen. Bei dem Ublichen An-
satz wird der Entzerrer anhand einer, in definierten Zeitschlitzen gesendeten bekannten Sym-
bolfolge, der sogenannten Trainingssequenz, adaptiert. Dieses Vorgehen, das auch as Training
mit idealer Referenz bezeichnet [178] wird, gestattet bereits beim Systemstart die Verwendung
entscheidungsgestiitzter Algorithmen. Die Ubertragung einer Trainingssequenz bringt jedoch
einige Nachteile, wie etwa eine Reduzierung der Nettodatenrate, mit sich, die im Einzelnen in
Kapitel 6.1.1 besprochen werden. Daher ist in modernen Telekommunikationsstandards meist
keine Trainingssequenz vorgesehen. Konvergenz des Entzerralgorithmus muss dann ohne
Kenntnis der Sendesymbole erreicht werden. Zur Adaption kénnen in diesem Fall statistische
Eigenschaften des Empfangssignals verwendet werden, die sich etwa aus der verwendeten Si-
gnalraumkonstellation ableiten lassen. Man spricht in diesem Fall von referenzdatenfreier oder
blinder Entzerrung.

Zunachst wird in Kapitel 6.1 ein allgemeiner Uberblick zur referenzdatenfreien Entzerrung ge-
geben. Kapitel 6.2 befasst sich anschlief3end mit den sogenannten Bussgang Algorithmen. Dies
sind stochastische Gradientenverfahren, die zur Adaption eine nichtlineare Funktion des Si-
gnals am Entzerrerausgang verwenden. Da der gedéachtnislose Entscheider ebenfalls al's nicht-
lineare Funktion aufgefasst werden kann, gehoért auch der LMS Algorithmus zu dieser Klasse
von Algorithmen. Bel geeigneter Wahl der Nichtlinearitét konnen Bussgang Algorithmen vor-
teilhaft zur blinden Entzerrung eingesetzt werden.

Anschlief3end werden in Kapitel 6.3 Strategien zum blinden Systemstart und zum Wechsel in
den entscheidungsgestiitzten Modus diskutiert. Hierbel werden in Kapitel 6.3.1 Transversalent-
zerrer und in Kapitel 6.3.2 entscheidungsriickgekoppelte Entzerrer betrachtet. Schliefdlich wer-
den in Kapitel 6.4 noch Verfahren behandelt, wie auch das verwendete Modulationsverfahren
zwischen QAM und CAP blind entschieden werden kann.

Simulationsergebnisse werden in Kapitel 6.5 gezeigt. Fur ein System, bei dem der Entzerrer auf
einem Vielfachen der Symbolrate (Fractionally Spaced Equalization, FSE) 1auft, wird auch der
Start des gesamten Systems, also inklusive Abtastratenumsetzung und Synchronisation, behan-
delt. Ist das Eingangssignal des Entzerrers hingegen mit der Symbolrate abgetastet, treten zu-
sétzliche Probleme beim Systemstart auf. Insbesondere sind in der Literatur keine Verfahren
beschrieben, die eine Synchronisation anhand von im Symboltakt abgetasteten Signalen ohne
Verwendung entschiedener Symbole durchfiihren konnen. Dartiberhinaus ist in diesem Fall,
wiein Kapitel 4.4.3 beschrieben, das Systemverhalten stark von der Abtastphase abhangig, das
Finden einer nahezu optimalen Abtastphase stellt aber ebenfalls ein nichttriviales Problem dar.
Im laufenden Betrieb bereiten schliefdlich Kopplungen des Entzerrers mit der Taktregelung Pro-
bleme. Die Behandlung derartiger Systeme wirde daher den Rahmen dieser Arbeit sprengen,
weshalb fur eine ausfuhrliche Behandlung der beschriebenen Probleme und moglicher L6-
sungsansétze auf [66] - [68] verwiesen wird.

Die wesentlichen Ergebnisse dieses Abschnitts werden schlief3ich in Kapitel 6.6 zusammenge-
fasst.
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6.1 Uberblick zur referenzdatenfreien
Entzerrung

Das Interesse an referenzdatenfreier Entzerrung wurde etwa ab 1980 in grof3erem Umfang ge-
weckt, wobei es auch davor schon vereinzelte Verdffentlichungen wie etwa 1975 die von Sato
[142] gab. Der kommerzielle Einsatz begann etwa 1990 [88] im Rahmen von drahtloser Kom-
munikation. Spater kamen weitere Einsatzgebiete wie etwa digitales Kabelfernsehen hinzu. In
diesem Abschnitt soll zunéchst in Kapitel 6.1.1 kurz die Motivation fir den Einsatz blinder Ent-
zerrverfahren besprochen werden. Anschlief3end werden in Kapitel 6.1.2 verschiedene Mog-
lichkeiten zur referenzdatenfreien Adaption eines Entzerrers aufgezeigt.

6.1.1 Motivation

Einer der wesentlichen Motivationsgrinde fir den Einsatz blinder Entzerrverfahren ist die da-
mit in Punkt-zu-Multipunkt (P2MP), bzw. Rundfunk Szenarien erzielbare hohere Nettodaten-
rate. Ursache ist, dass sich in einem derartigen Einsatzgebiet zu beliebigen Zeitpunkten
Empfanger zuschalten kénnen. Da diese Modems zum Start der Ubertragung zunéchst an die
jeweiligen Kanaleigenschaften adaptiert werden missen, misste in diesem Fall eine Trainings-
sequenz entweder periodisch Ubertragen oder von jedem neuen Tellnehmer angefordert werden.
Effektiv sinkt durch ein derartiges VVorgehen die Nettodatenrate.

Dieses Argument wurde auch bei DSL Ubertragungstechniken, wie etwa VDSL, in einer soge-
nannten Fiber to the Curb (FTTC) Netzwerkarchitektur [178] angefihrt, dain diesem Szenario
ein Anschluss mehrere Modems bedienen kann [82].

Eine weitere Motivation fur den Einsatz referenzdatenfreier Entzerrung besteht in einer verein-
fachten Implementierbarkeit, da die beim Systemstart ablaufende Prozedur weniger komplex
wird und dartiberhinaus das Speichern einer Trainingssequenz entfallt. Auch die Standardisie-
rung und Interoperabilitét von Modems wird durch blinde Entzerrung vereinfacht. Dartberhin-
aus vereinfacht sich auch der Neustart eines Modems, der erforderlich werden kann, wenn etwa
durch eine abrupte Anderung der K anal eigenschaften oder das Auftreten eines starken Storers,
die BER zu stark steigt.

All diese Argumente fuhren dazu, dass in modernen einzeltragerbasierten Telekommunikati-
onsstandards zumeist keine Trainingsfolge mehr definiert wird [176]. Bel Verfahren die auf
Multitrégertbertragung basieren ist hingegen nach derzeitigem Stand der Technik eine Trai-
ningssequenz erforderlich, was als grof3er Nachteil der entsprechenden Modulationsverfahren,
wie etwa DMT, angesehen wird.

6.1.2 Maglichkeiten der referenzdatenfreien Entzerrung

In diesem K apitel sollen verschiedene M ethoden beschrieben werden, die zur referenzdatenfrei -
en Adaption eines Entzerrers eingesetzt werden konnen. Es sind dies zum einen in Kapitel
6.1.2.1 beschriebene Methoden, die auf Statistiken zweiter Ordnung (Second Order Satistics,
SOS) des Empfangssignales beruhen. Diese Methoden beruhen auf der Zyklostationaritét des
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Eingangssignals im Falle von Uberabtastung, bzw. der Verwendung mehrerer Sensoren. Die
zweite Klasse von Algorithmen verwendet Statistiken hdherer Ordnung (Higher Order Sati-
stics, HOS), wobei dies entweder auf implizite oder auf explizite Art und Weise geschehen
kann. Diese beiden Algorithmenklassen werden kurz in Kapitel 6.1.2.2 vorgestellt. In Kapitel
6.1.2.3 werden die verschiedenen Verfahren kurz verglichen. Es stellt sich dabei heraus, dass
im Anwendungsgebiet der leitungsgebundenen Kommunikation die Verwendung des soge-
nannten Constant Modulus (CM) Algorithm (CMA), der HOS auf implizite Art verwendet, am
geeignetsten erscheint. Dieser Algorithmus wird daher in Kapitel 6.2 ausfihrlich besprochen.

6.1.2.1 Auf Statistiken zweiter Ordnung beruhende Algorithmen

Zunéchst sollen Algorithmen betrachtet werden, die auf der Verwendung von SOS, also von
Auto- und Kreuzkorrelationsfunktionen beruhen. Normalerweise enthalten diese Statistiken
zwar Informationen Gber den Amplituden-, nicht jedoch tber den Phasengang der Kanal tiber-
tragungsfunktion. Zur reinen Amplitudenentzerrung, also zur linearen Prediktion (siehe Kapitel
5.3), sind SOS daher grundsétzlich ausreichend. Ist die Autokorrelationsfunktion, wie bei digi-
tal modulierten Signalen, hingegen periodisch, kann prinzipiell auch Information Giber den Pha-
sengang aus den SOS gewonnen werden. Vorraussetzung zur blinden Adaption ist hierbei die
Uberabtastung des Eingangssignal's, bzw. die V erwendung mehrerer Sensoren, die die Autokor-
relationsfunktion zyklostationar macht. Die Ausnutzung der Zyklostationaritét zur blinden Ad-
aption wurde 1994 erstmals von Tong [165] beschrieben. Nachteilig an diesen Verfahren ist,
dass meist die Kanallange vorgegeben werden muss und die Algorithmen empfindlich auf die-
sen vorgegebenen Wert reagieren.

6.1.2.2 Auf Statistiken héherer Ordnung beruhende Algorithmen

Statistiken hoherer Ordnung beinhalten grundsétzlich Informationen zum Amplituden- und
Phasengang der KanalUbertragungsfunktion. Hierbei bezeichnen HOS Verallgemeinerungen
der Kovarianzfunktion und beinhalten Erwartungswerte des Produkts des Originalsignals mit
mehreren zeitverschobenen Versionen dieses Signals. So wird etwa der Kumulant vierter Ord-
nung R(m,n, 1) des Signals r(n) gebildet as
R(m,n, 1) = E{r(k)r(k+m)r(k+n)r(k+1)}. Grundsétzlich kann man die betrachtete Al-
gorithmenklasse in zwei Subklassen unterteilen, zum einen Methoden, die expliziten Gebrauch
von HOS machen und zum anderen Methoden, die hiervon impliziten Gebrauch machen. All-
gemein sind die expliziten Verfahren relativ aufwéandig zu implementieren, da zur Schatzung
dieser Statistiken in der Praxis Mittelungen Uber viele Zeitabschnitte durchgeftihrt werden mis-
sen. Vorteilhaft ist, dass sie insgesamt eine schnelle Adaption erlauben.

Zu Verfahren, die von HOS implizit Gebrauch machen, gehdren etwa die Bussgang Algorith-
men. Algorithmen dieser Klasse ersetzten den Symbolschétzer des LM S Algorithmus durch ei-
nen allgemeinen nichtlinearen Schétzer und weisen deshalb eine Implementierungskomplexitét
auf, diein der GrofRenordnung der des LMS Algorithmus liegt. Das erste derartige Verfahren
wurde 1975 von Sato [142] vertffentlicht. Der klassische, 1978 von Godard eingefiihrte CMA
[61] ist der bis heute am meisten zur blinden Entzerrung eingesetzte Algorithmus. Er wird in
Kapitel 6.2 ausfihrlich beschrieben.

6.1.2.3 Vergleich der verschiedenen Algorithmenklassen

In diesem Abschnitt sollen die verschiedenen Algorithmenklassen in Bezug auf Implementie-
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rungsaufwand und auf die Giite der sich einstellenden stationdren Losung verglichen werden.
Da bei einem Einsatz im Gebiet der leitungsgebundenen Ubertragungstechnik die Adaptions-
geschwindigkeit von sekundarer Bedeutung ist, wird dieser Eigenschaft hier nur wenig Gewicht
bei gemessen.

Bezuglich des Implementierungsaufwandes sind Algorithmen, die HOS auf explizite Art verar-
beiten, ganz klar den anderen beiden Verfahren unterlegen und werden im Rahmen dieser Ar-
beit daher nicht weiter behandelt. Bussgang Algorithmen sind mit ihrem dem LM S Algorithmus
vergleichbaren Aufwand unter diesem Gesichtspunkt den beiden anderen Verfahren vorzuzie-
hen.

Vergleiche beztiglich des Systemverhaltens wurden etwain [40] und [119] beschrieben. Ein Er-
gebnisdieser Verdffentlichungen ist, dass Verfahren, die auf SOS beruhen, sehr sensitiv auf die
vorgegebene Lange der Kanalimpulsantwort reagieren, d.h. sie konvergieren nur sehr schlecht,
wenn der Kanal als zu lang oder zu kurz angenommen wird. Bei den sogenannten Bussgang Al-
gorithmen ist nachteilig, dass ihr Verhalten kritisch von der gewahlten Initialisierung abhangt.
Abgesehen von dieser Eigenschaft, sind sie den auf SOS beruhenden Algorithmen aber in fast
allen Belangen Uberlegen. Daher konzentriert sich diese Arbeit auf Bussgang Algorithmen und
speziell auf deren mit Abstand prominentesten Vertreter, den CMA. Auf den genannten Nach-
teil, der kritischen Abhangigkeit von der Initialisierung, wird in Kapitel 6.2.2.4 néher eingegan-
gen.

6.2 Der Constant Modulus Algorithmus
und seine Varianten

Wiein Kapitel 6.1.2.3 erlautert, beschrénkt sich diese Arbeit bei der referenzdatenfreien Adap-
tion transversaler Entzerrer auf Bussgang-Algorithmen, die den Fehlerterm e(n) nach der Vor-
schrift

e(n) = g(y(n)) —y(n) (6.1)

berechnen, und die Entzerrerkoeffizienten analog zu (5.3) und (5.4) durch ein stochastisches
Gradientenverfahren nachstellen. Hierbei steht g(e) fUr eine beliebige nichtlineare Funktion.
Der Wert X(n) = g(y(n)) fungiert bei den Bussgang-Algorithmen als Schatzwert von x(n).
Er wird mit einem nichtlinearen gedachtnisfreien Schétzer erzeugt, der die Rolle des Symbol-
entscheiders beim LMS Algorithmus tbernimmt. Nach der Definition des Fehlertermsin (6.1)
ist der LMS Algorithmus ebenfalls ein Reprasentant der Bussgang Algorithmen. Der grofe
Vorteil dieser Klasse von Algorithmen liegt darin, dass die Implementierung identisch zu der
des LMS Algorithmus erfolgen kann und in der Startphase lediglich ein anderer Symbol schét-
zer verwendet werden muss. Die Komplexitét ist deshalb vergleichbar mit der desLMS Algo-
rithmus und der Entzerrer kann, sobald das Verfahren konvergiert ist, sehr leicht auf den
entscheidungsgestuitzten Modus umgestel It werden.

6.2.1 Kostenfunktion

Der wohl am meisten eingesetzte Algorithmus zur blinden Entzerrung ist der Godard [60], bzw.
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Constant Modulus Algorithm. Das zugehdrige CM Kriterium minimiert die Dispersion des
Empféngers Uber die Dispersionskonstante Vp

_ BN
E{|x "}

wobel p einefrel wahlbare Konstanteist. Ein CM Empfénger ist daher durch ein lokales Mini-
mum der CM Kostenfunktion

- (6.2)

Jem = E{(lYlp—’Yp)z} (6.3)

charakterisiert. Zur Herleitung des klassischen CMA wird in (6.2) und (6.3) p = 2 gewahlt,
far p = 1 erh@lt man den Sato Algorithmus[142]. Es existieren auch weitergehende Veralge-
meinerungen, bei denen die Quadratbildung in (6.3) durch eine allgemeine Potenz von q ersetzt
wird. Der so erhaltene Algorithmus wird dann als CMA p-q bezeichnet, so dass der klassische
CMA auch alsCMA 2-2 und der Sato Algorithmusals CMA 2-1inder Literatur zu finden sind.
In dieser Arbeit wird unter der Bezeichnung CMA immer der CMA 2-2 verstanden. Die Mini-
mierung von J-,, mMit p = 2 kann so interpretiert werden, dassin der komplexen Ebene die
Signalraumkonstellation des Entzerrerausganges moglichst gut an einen Kreis mit Radius Jy;
angeglichen wird. Durch die Betragsbildung ist die CM Kostenfunktion im Allgemeinen inva-
riant beztiglich einer moglichen Drehung der Signalraumkonstellation. Diese Eigenschaft ist im
Falle einer QAM Konstellation zu Beginn der Ubertragung von Vorteil, da das Verhalten des
Entzerrers nicht von der - ebenfalls zu diesem Zeitpunkt nicht genau bekannten - Trégerphase
beeinflusst wird. Eine explizite Schétzung des Phasenfehlers ¢ ist anhand der Signale vor der
Entzerrung im Allgemeinen sehr aufwéandig, so dass eine Entkopplung des Adaptionsalgorith-
mus von der Lage der Signalraumkonstellation positiv zu bewerten ist [87]. Der Entzerreraus-
gang muss dann allerdings durch Drehung um einen Winkel ¢ in die richtige Orientierung
uberfuhrt werden. Diese Aufgabe kann etwa eine Tragerphasenregel ung Ubernehmen. Fallsdie
gesendete Signal raumkonstellation symmetrisch zu einer Drehung von /2 ist, wie es etwabei
QAM der Fall ist, kann die Phase prinzipiell nur bis auf Vielfache von /2 bestimmt werden.
Diese Tatsache ist aber bel Verwendung einer differentiellen Kodierung irrelevant.

Das CM Kriterium kann leicht in Inphase- und Quadraturkomponente separiert werden, so dass
das sogenannte Multi Modulus (MM) Kriterium entsteht, wel ches durch folgende K ostenfunk-
tion charakterisiert ist:

Inm = E{(‘yl‘zp—?p)z+(\yQ\2p—?p)2}- (6.4)

DieTerme yI und yQ bezeichnen hier jeweils die Inphase, bzw. Quadraturkomponentevon y.
Die modifizierte Dispersionskonstante v, erhélt man durch Substitution von x in (6.2) durch
X! , bzw. xQ. Die Minimierung der MM Kostenfunktion kann bei der Ublichen Wahl von
p = 2 alsdie mdglichst genaue Anpassung der Signalraumkonstellation am Ausgang des Ent-
zerrers an ein Quadrat mit Kantenlange 2 ?2 interpretiert werden.

Die MM Kostenfunktion ist nicht mehr rotationsinvariant, so dass ein mit den MM Kriterium
adaptierter Entzerrer sich automatisch auf die richtige Lage der Signalraumkonstellation ein-
stellt. Dieser Vorteil ist in der Praxis allerdings meist zu vernachl&ssigen, daim Allgemeinen
der Ausgang des Vorwértsentzerrers, etwa durch eine Trégerphasenregelung (siehe Kapitel
2.3.2), immer in dierichtige Lage gedreht werden wird. Andererseitsist der MMA geringfligig
aufwéandiger zu implementieren als der CMA.

Hauptvorteil der CM Kostenfunktion ist, dass der erwartungstreue (unbiased) MSE (UM SE)
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(vgl. Kapitel 4.6) des korrespondierenden CM Empfangers nahe am theoretischen Minimum
des Wiener Filters liegt und zwar unabhéngig von der Entzerrerlange und von der Rauschum-
gebung [147]. Dies bedeutet, dass ein CM Empfanger eine skalierte Version des MM SE Emp-
fangersist. Daher kann ein wahrend des Systemsstarts mit dem CMA trainierter Entzerrer den
Startkoeffizientensatz eines mit dem LM S adaptierten Entzerrers generieren.

6.2.2 Der Constant Modulus Algorithmusfir Transver -
salentzerrer

6.2.2.1 Vor schrift zur Koeffizientennachfiihrung

Der CMA ist das stochasti sche Gradientensuchverfahren der CM Kostenfunktion. Der Gradient
von J~\, bezuglich f(n) ist gegeben durch

d T 2
st lom(f) = 2E{r*<n)y<n>(\f(n) 10 —vz)}, (65)
wobei gilt y(n) = f(n)Tr(n). Hierbei wurde Gleichung (A8) aus Appendix 2 verwendet:
0 2 _
af—*ly(n)l = 2y(n)r(n). (6.6)

Identisch zur Herleitung des LM S Algorithmusin (5.1) - (5.3), kann der CMA aus dem Gradi-
enten seiner Kostenfunktion beziiglich der Entzerrerparamter (6.5) durch Auslassen des Erwar-
tungswertoperators und anschlieffender geringfugiger Korrektur von f(n) in die
entgegengesetzte Richtung des Gradienten erhalten werden:

f(n+1) = f)—ur=m)ymym>=v,). 6.7)

Auf die selbe Art und Weise kann der MM Algorithmus (MMA) aus (6.4) erhalten werden. In
Tabelle 6.1 sind fur eine Reihe von PAM und QAM Signaraumkonstellationen die Dispersi-
onskonstanten des CMA und MMA fur p = 1 und p = 2 gegeben. Die Sendeleistung cs)% ist
hierbei auf Eins normiert.

Die CM Kostenfunktion nach (6.3) lasst sich fir den hier betrachteten Fall p = 2 folgender-
mal3en schreiben

Jem = ELly(ml4} —262k, E{ly(n)|?} + o 2. (6.8)

Hierbei bezeichnet Ky das normierte Kurtosisder Sendedaten. Das Kurtosisist ein Mal}, dasdie
Steilheit einer Wahrscheinlichkeitsdichtefunktion beschreibt. Das normierte Kurtosis einer
Verteillungsfunktion x(n) ist definiert als

_ Eflxm* _ E{Ix(n|4} 6.9
X E|x(n)|%) of ©9)

DasKurtosis einer Gaul3verteilung wird im Folgenden durch k, bezeichnet. Fur eine komplex-
wertige Verteilung gilt x, = 3, fur einereellwertige x, = 2. Entsprechend wird eine Vertei-
lung mit x, <, als sub-Gaul’ und eine Verteilung mit x, >« als super-Gauld bezeichnet,
wobel eine sub-&auB-Vertei lung stérker gewo6lbt ist alseine Gauf%—Vertei lung. Ist die Sendelel-
stung auf Eins normiert, entspricht das normierte Kurtosis der Dispersionskonstante des ent-
sprechenden Modulationsverfahrens. Das Kurtosis einer PAM, bzw. QAM Konstellation ist
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CMA MMA

p=1 p=2 p=1 p=2
4-QAM 1,00 1,00 0,71 0,5
8-QAM 1,06 1,32 0,79 0,82
16-QAM 1,06 1,32 0,79 0.82
32-QAM 1,06 1,31 0,81 0,94
64-QAM 1,06 1,38 0,81 0,88
128-QAM 1,06 1,34 0,82 0,96
256-QAM 1,07 1,40 0,81 0,90
512-QAM 1,06 1,35 0,83 0,97
1024-QAM 1,07 1,40 0,82 0,90
2-PAM 1,00 1,00 1,00 1,00
4-PAM 112 1,64 1,12 1,64
8-PAM 1,15 1,76 1,15 1,76

Tabelle 6.1: Dispersionskonstanten desCMA und MMA mit p = 1 und p = 2 fir
ver schiedene Signalraumkonstellationen bel normierter Sendeleistung

grundsétzlich kleiner as x,, ndhert sich diesem jedoch fir steigende Stufenzahlen an.

Der allgemeine Ausdruck fur (6.8) ist sehr untbersichtlich. Er findet sich etwain [88]. Deutlich
vereinfachen l&sst sich (6.8) etwa fur die Spezialfélle einer PAM, bzw. QAM Signalraumkon-
stellation. Mit den Definitionen der gemeinsamen Kanal-Entzerrerimpul santwort I" der Lange
N nach (2.22), sowie der 2., bzw. 4. Potenz der |,,-Norm eines Vektors x

XI5 = 3 o xg? w14 = 30T P b2, (610

schreibt sich die CM Kostenfunktion fir eine PAM Quelle und einen reellwertigen Kanal als

N--1 N-1
- &4 r 4 4714 4 4 41£114
6ozc3lT] 2||f||§ 202, (cZIT13 + G3lf13) + ogxs

und fir eine QAM Quelle als

N -1 N —1N -1
JcMm. 0AM = O e, Z I} + 208 > > |Fk| I8 |2+0 2 fig+
k=0m =
¢
N-—1N-1 (612
2068 Y Y |fk|2|fm|2+40262||F||§||f||%—ZGEKX(G)%”F”%+G§||f||%)+G§'K)%

k=0m=0
m;tk

In [147] wurde unter sehr allgemeinen Bedingungen gezeigt, dass ein CM Schétzer robust be-
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zlglich des MSE ist. Den Ausfuihrungen in [147] liegt ein Systemmodell mit vektorwertigem
FIR/IIR Kanal sowie vektorwertigem FIR/IIR Schétzer mit festlegbarer Anzahl an justierbaren
Parametern zugrunde. Den verschiedenen Storern kdnnen zudem beliebige V erteilungsfunktio-
nen zugrunde liegen. Somit beinhaltet das Systemmodell auch die hier betrachteten Szenarien
der leitungsgebundenen Kommunikation mit Nebensprechstorern.

6.2.2.2 Fehler desCMA im eingeschwungenen Zustand

Eine Berechnung des MSE g, _ g5 €iNes mit dem CMA trainierten Transversalentzerrers
unter idealen Bedingungen im eingeschwungenen Zustand findet sichin [49] sowiein etwasall-
gemeinerer Formin [117]. Er ist gegeben durch

(03y3 - 2E{Is(n)|*}y,, + E{Is(m)|®})
6032—27p

€cma—ss = MTI(R. ) (rauschfrei).  (6.13)

Hierbei entspricht dasM SE aufgrund der ideal en Bedingungen dem EM SE. Diese Bedingungen
sind hierbei die gleichen wie bei Herleitung zu (4.5), namentlich verschwindendes Rauschen,
ein Uberabgetasteter Kanal dessen Subkanél e keine gemeinsamen Nullstellen aufweisen, sowie
ein ausreichend langer Entzerrer. Nach (6.13) ist der EMSE des mit einem CMA adaptierten
Entzerrers direkt proportional zur Schrittweite, sowie Uber die Grol3e der Autokorrelationsma-
trix R, auch Uber die Entzerrerlange. Es lasst sich durch Umformung von (6.13) zeigen, dass
der EMSE des CMA Entzerrersfir eine CM Quelle gegen Null geht und andererseits fir PAM,
bzw. fir QAM bei steigender Stufenzahl ansteigt [87]. Allgemeiner |&sst sich zeigen, dass der
EM SE mit steigendem normierten Kurtosis der Quelle ansteigt, sofern die Verteillung der Sen-
desymbole, wie allgemein Ublich, sub-Gaul3 ist.

Allgemein guiltige Abschétzungen des Fehlers und EM SE eines mit dem CMA trainierten FIR,
bzw. IR Entzerrers wurden von Zeng [182] und Schniter [147] gegeben. Hierbel sind die Er-
gebnisse der Berechnung nach Zeng u.U. etwas genauer als diein [147], sie haben allerdings
den Nachteil, nicht in geschlossener Form angebbar zu sein und sind dartiberhinaus nicht so all-
gemein gultigwiedievon Schniter, dazuihrer Herleitung von reellwertigen Sendesignalen, un-
korreliertem additiven Rauschen, einem FIR Kanal, sowie einem FIR Entzerrer ausgegangen
wird. Da diese Einschrénkungen fur die Herleitung der Ergebnisse in [147] nicht erforderlich
sind, sollen im Folgenden kurz die Ergebnisse der Berechnung nach Schniter diskutiert werden.
Beide Veroffentlichungen geben an, dass das EMSE des CMA Empfangersim Vergleich zum
Wiener Empféanger in der GroRenordnung vom Quadrat des MM SE liegt.

In [147] sind zwel verschiedene Abschdtzungen des UMSE eines CMA Empfangers angege-
ben. Die erste gibt das UMSE in Abhangigkeit des normierten Kurtosis des Ausgangssignals
des korrespondierenden Wiener Empfangers an. Zur Herleitung wird davon ausgegangen, dass
der Sender des gewiinschten Signals von K —1 Sendern gestort wird, wobel die insgesamt K
Sender jeweils einen eigenen Ubertragungskanal zum betrachteten Empfanger besitzen. Bei den
Storern handelt es sich entweder um Signale, die auf den betrachteten Empfénger Ubersprechen
und deren Quelle tblicherweise ein Kurtosiskleiner als Kq hat, oder es handelt sich um welil3es
Rauschen mit Kurtosis x . .

Im Folgenden seien x,,i,,, bzw. ¥, das Minimum, bzw. Maximum der (K + 1) Kurtosis-
Werte der verschiedenen Sender. Mit k. wird das Kurtosis des Ausgangs des Wienerschatzers
bezeichnet. Folgende GroRen beziehen diese Werte auf das Kurtosis des Senders x,, :

K

0 g~ Kmin 0 Kg ™ Kmax o= Kg~Km (6.14)
min _ ’ max ~ _ ’ m "~ _ ) )
Kg Ky Kg Ky Kg Ky
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Fur eine Vielzahl von Félen ist Ky = Kpin und somit Pmin = 1- Dies gilt etwa dann, wenn
ein QAM Signal durch Nebensprechen, sowie additives gaul3sches Rauschen gestort wird, und
die Signale der Nebensprechstérer ebenfalls QAM bzw. CAP moduliert sind, mit einer Stufen-
zahl, die mindestens so grof3 wie die des gesendeten Signalsist. Das UM SE eines CM-Empfan-
gers kann as Funktion des Kurtosis des Ausgangs eines Wiener-Schatzers mit

Systemverzdgerung o folgendermal3en angegeben werden [147]:

1_«/(pmin+l)pm_pmin 52
5
pmin+«/(pmin+ 1)pm_pmin
Fur denwichtigen Fall p ., = 1 vereinfacht sich (6.15) zu
(1-,2pp=1)% |
2. (6.16)
2-2p, X

Esist ebenfalls mdglich, diese GrolRe in Abhangigkeit des UM SE des Wiener-Schétzers mit Sy-
stemverzogerung 6, der im Folgenden mit UMSE | 5 bezeichnet ist, anzugeben. Fir den rele-
vanten Fall k.. <k, aso fdls keine der Wahrscheinlichkeitsdichten super-Gaul? ist, gilt
unter sehr allgemeinen Vorraussetzungen [147]

UMSEcya 5< (6.15)

UMSEcya 5

1— [(prin+1)(1+(UMSE_ )/62)2—p .
UMSE a5 S SO Y= T2, (6.17)
Pmint «/(pmin+1)(1+(UMSEm,v)/G>%)_2_pmin
bzw. fur p» = 1 und eine auf 1 normierte Sendeleistung 62
2
(1- [2(1+UMSE,_ . )2-1)
UMSEya 5< | Y . (6.18)

2-2(1+ UMSEmv)—Z

Hierbel sind die Abschdtzungen nach (6.15), bzw. (6.16) mindestens so genau wie die nach
(6.17), bzw. (6.18). Eine Abschétzung des zusétzlichen UMSE eines CMA Schétzersim Ver-
gleich zum korrespondierenden Wiener Schétzer kann fir « .. < g in folgender Form gege-
ben werden:

1

2 3
UMSEcy a 5~ UMSEq, 5 < 55PmingUMSER, 5+ T(UMSER, 5) . (6.19)
X

Das zusétzliche UMSE ist also durch das Quadrat des minimalen UM SE nach oben begrenzt,
so dass ein CM Schétzer nach (6.19) robust im Sinne des MSE ist. In [147] wurde durch Simu-
lationen gezeigt, dass die angegebenen Schranken sehr nahe an den tatséchlichen Werten sind.
Andererseits lasst sich aus (6.19) auch folgern, dass die Koeffizientengewichte eines mit dem
CMA adaptierten Entzerrers unter allgemeinen Bedingungen nahe an der Wiener Lésung lie-
gen. Eine exaktere Beweisfihrung dieser Aussage findet sich etwain [63] fUr Entzerrer der Lan-
ge zwel, sowie in [147] fur beliebige Entzerrerlangen.

Es soll an dieser Stelle nochmals darauf hingewiesen werden, dass die Hauptaufgabe des CMA
ist, Entzerrerparameter zu liefern, die als Startl6sung des Entzerrersim entschei dungsgestitzten
Betrieb verwendet werden konnen. Die Performance eines mit dem CMA adaptierten Entzer-
rersist daher nicht von entscheidender Bedeutung, wesentlich wichtiger ist, dass der sich erge-
bende Koeffizientensatz nahe an einem Minimum der Wiener Kostenfunktion liegt, die einer
Systemverzdgerung mit relativ geringem SINR entspricht.
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(@) (b)
Bild 6.1: CM Kostenfunktionen eines Uber abgetasteten Kanals (a) Rauschfrei
(b) Mit AWGN: Storabstand am Entzerrereingang = 13 dB

6.2.2.3 Stationare Punkte der Kostenfunktion

Im Folgenden sollen anhand einfacher Beispiele einige grundlegende Eigenschaften des CMA
verdeutlicht werden. Wie in [87] und [88] vorgeschlagen, werden hierfir die CM Fehlerober-
flachen fUr einen Entzerrer der Lénge zwei grafisch dargestellt. FUr Entzerrer mit einer grof3eren
Anzahl an Koeffizienten |18sst sich keine derartige V eranschaulichung finden. Die fur die unter-
suchten, sehr kurzen, Entzerrer gefundenen Ergebnisse gelten im Allgemeinen aber auch fir
Entzerrer grofRerer Lange [88]. Zunéchst werden in Bild 6.1a und Bild 6.1b CM Fehleroberfl&
chen fur die gleichen Szenarien gezeigt, wie die, diein Bild 5.1aund Bild 5.1b zu den entspre-
chenden Grafiken des LMS gefuhrt haben. Zu beachten ist die unterschiedliche
Achsenskalierungen in Bild 6.1. Im Gegensatz zu Bild 5.1 ist hier die sogenannte zusammen-
gesetzte Kostenfunktion gezeigt, die aus folgenden Griinden mehrere Minima aufweist: Zu-
nachst existieren Drehungen der Signalraumkonstellation, die bel Verwendung einer
differentiellen Kodierung zu identischen Ergebnissen fiihren. So sind bel einer PAM-K odierung
etwadie detektierten Sequenzen y(n) = x(n—29) und y(n) = —x(n—-29) gleichwertig. Bel ei-
ner QAM-Kodierung kann eine Drehung der Konstellation um (n/2) zugelassen werden. Die
Kostenfunktionen in Bild 6.1 sind daher punktsymmetrisch zum Ursprung. Die zweite Ursache
fur das Auftreten mehrerer Minima liegt darin begriindet, dass die Systemverzdogerung o
N/w+ 1 verschiedene Werte annehmen kann. Diese verschiedenen SystemverzGgerungen
fuhren im Allgemeinen zu unterschiedlichem Systemverhalten. Eine Initialisierung eines mit
dem CMA adaptierten Entzerrers, die zu einer Systemverzdgerung mit hohem SINR fuhrt, ist
daher von entscheidender Bedeutung. Es sei hier noch angemerkt, dass auch die Fehleroberfl &
chen des LMS - bei Berlicksichtigung der verschiedenen moglichen & -Werte, sowie der mog-
lichen Signalraumdrehungen, die gleiche Anzahl an Minima aufweist. Wie in Kapitel 5.1.1.2
beschrieben, sind im entscheidungsgestiitzten Modus diese Parameter bereits bestimmt, wes-
halb diein Bild 5.1 gezeigten korrespondierenden K ostenfunktionen des LM S Algorithmus nur
ein Minimum aufweisen. Im Gegensatz dazu kann fir einen unbekannten Kanal bei Verwen-
dung des CMA anhand der Initialisierung keine eindeutige Aussage getroffen werden, welche
Systemverzdgerung und wel che Drehung der Signalraumkonstellation sich im eingeschwunge-
nen Zustand einstellen wird.

Die Fehleroberflache in Bild 6.1a entspricht einem idealen Szenario, bel der ein linearer Ent-
zerrer die Kanalimpulsantwort theoretisch perfekt entzerren kann (vgl. die Kommentare bel
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(4.5), bzw. (6.13)). Unter diesen idealen Bedingungen zeigen alle Minima der Kostenfunktion
einen verschwindenden Restfehler und die zu den Minimader CMA und LM S Kostenfunktio-
nen korrespondierenden K oeffizientensétze stimmen exakt Uberein. Fligt man Rauschen hinzu,
bewegen sich die Minima der CM Kostenfunktion jeweils in Richtung des Ursprungs, aller-
dings unterschiedlich schnell. Auf3erdem verandern sich die Fehlerterme der zu verschieden Sy-
stemverzégerungen gehdrenden Minima unterschiedlich, so dass neben den globalen Minima
nun auch lokale Minimaentstehen. Diesist in Bild 6.1b verdeutlicht. Man erkennt, dass sich vor
allem die Positionen der lokalen Minimastark in Richtung des Ursprungs verschieben, wahrend
sich die Positionen der globalen Minima nur wenig andern. Entsprechendes gilt auch fur die
LMS Kostenfunktion. Die zu den Minima gehdrenden Entzerrerkoeffizienten entsprechen nun
nicht mehr exakt denen des M SE Empféangers, liegen aber weiterhin in einer nahen Umgebung,
so dass ein mit CMA gefundener K oeffizientensatz als gute Startlésung des mit dem LMS Al-
gorithmus adaptierten Entzerrers fungieren kann. Allerdingsist es wichtig, den Entzerrer derart
zu initialisieren, dass die Adaption zu einem Koeffizientenvektor nahe eines globalen Mini-
mums fuhrt. FUr das gewéhlte Szenario betragt etwa das zu den lokalen Minima der LMS Ko-
stenfunktion korrespondierende MSE 0,667, das zu den globalen Minima korrespondierende
hingegen 0,0741. Prinzipiell kann sich bel Verwendung fraktionaler Entzerrer, wie in [30] ge-
zeigt, durch zusétzliches Rauschen die Fehleroberflache auch derart verformen, dass einzelne
lokale Minima ganz verschwinden.

In Bild 6.1 sind simulierte Trajektorien gezeichnet, die zu verschiedenen Initialisierungen ge-
horen. Die Initialisierungsvektoren entsprechen denen, die fur die Simulationen zu Bild 5.1
Verwendung fanden. Die zugehorigen Trajektorien konvergieren in das Minimum, das in un-
mittelbarer Nachbarschaft dessen der LM S Kostenfunktion liegt, wenn die identische System-
verzogerung und Drehung der Signalraumkonstellation zugrundegelegt wird. Zusétzlich
wurden noch zwel nahe beieinanderliegende Startpunkte zur Adaption gewahlt, von denen aus
die Adaption zu anderen Minima erfolgt. Diese Punkte liegen bei [-2,7 0,0]7, bzw. bei [-2,5
0,0]". Imin Bild 6.1a dargestellten rauschfreien Fall verlaufen die zu diesen Startwerten nahe
an einem Sattel punkt vorbel und fuhren schlief3dlich zu zwei unterschiedlichen Minima, die im
rauschfreien Fall allerdings beide zu einem MSE von Null fihren. Bei zusétzlichem Rauschen
enden beide Trgektorien in einem lokalen Minimum. Diesist in Bild 6.1b zu sehen. Man er-
kennt auch, dass im Bereich dieses lokalen Minimums, aufgrund des hier relativ flachen Ver-
laufs der CM Fehleroberflache, die Entzerrerkoeffizienten ziemlich stark um das lokale
Minimum fluktuieren. Aus diesen Beobachten |&sst sich allerdings nicht folgern, dass die glo-
balen Minimain einer verrauschten Systemumgebung allgemein eine grof3ere Anziehungskraft
besitzen alsim rauschfreien Fall.

Ist der Entzerrer zu kurz, um den Kanal auch im rauschfreien Zustand perfekt zu entzerren,
spricht man von sogenanntem ,, Undermodelling” . Nach dieser Definition ist ein im Symboltakt
laufender Entzerrer immer ,,undermodelled”. Die Konsequenzen daraus sind dhnlich wie die
von zusétzlichem Rauschen. So zeigen die mit unterschiedlichen & -Werten korrespondierenden
Minimaim Allgemeinen el nen unterschiedlichen M SE und die Position der Minima unterschei-
det sich geringfligig von der der LM S Kostenfunktion.

Die Verwendung von héherstufiger PAM oder QAM Konstellationen, bei denen einzelne Si-
gnalpunkte nicht auf einem Kreis liegen, lasst die Position der Minima unverandert, allerdings
wird die Kostenfunktion im Allgemeinen flacher, was zu einer langsameren Adaption und gro-
Rerem K oeffizientenrauschen im eingeschwungenen Zustand fuhrt.

Neben den beschriebenen Minima besitzt eine CM Kostenfunktion allgemein noch die anderen
maoglichen Extremwerte Maxima und Sattel punkte. Hierbel 1&sst sich zeigen, dass die Kosten-
funktion fir beliebige Anordnungen immer genau ein Maximum besitzt, das im Ursprung an-
gesiedelt ist. Kritischer as Maxima sind allerdings Sattelpunkte. In der Umgebung eines
Sattel punktesist die Steigung der Kostenfunktion allgemein sehr flach, so dass die Adaptions-



130 6. Referenzdatenfreie Entzerrung

geschwindigkeit relativ langsam ist, wenn sich die Entzerrerkoeffizienten in der Nahe eines Sat-
telpunktes befinden. Dieser Effekt tritt allgemein bel geringem Rauschen stérker auf, als bei
einem stark verrauschten Kanal. Im mehrdimensionalen Fall kann eine Trajektorie an mehreren
Sattel punkten vorbei verlaufen, so dass hier - abhangig von der Initialisierung - starke Unter-
schiede in der Adaptionsgeschwindigkeit auftreten kbnnen.

Allgemein kann die K ostenfunktion eines blinden Adaptionsverfahrens neben den beschriebe-
nen langenabhéngigen auch noch kostenabhangige lokale Minima aufweisen [103]. Diese lie-
gen in der Adaptionsvorschrift des Algorithmus selbst begriindet. In [35] wurde jedoch gezeigt,
dass derartige Minima bei der CM Kostenfunktion grundsétzlich nicht auftreten. Dies ist ein
grof3er Vorteil des CMA im Vergleich etwa zum Sato Algorithmus und vielen anderen, bei de-
nen diese Eigenschaft nicht gegeben ist [103]. Im Gegensatz dazu sind, trotz der starken Ver-
wandschaft des MMA und des CMA, fur den MMA in der Literatur kostenabhéangige lokale
Minima beschrieben [178]. Allerdings findet sich in der Literatur keine umfassende Charakte-
risierung der lokalen Minima der MMA Kostenfunktion [54]. Daher wird in dieser Arbeit der
CMA gegentiber dem MMA bevorzugt.

6.2.2.4 Initialiserung desCMA

Wie bereits erwéhnt, ist die Initialisierung des Entzerrers von grol3er Wichtigkeit. Meist wird
die sogenannte,, Single Spike" Initialisierung angewandt, bei der der Entzerrer mit einem Vektor
es initialisiert wird, wobei die Position der Eins dieses VVektors meist in der Mitte des Entzer-
rers liegt. Diese Position soll hierbei die Systemverzogerung bestimmen. Bei fraktionalen Ent-
zerrern werden normalerweise w  nebeneinanderliegende Koeffizienten mit (1/./w)

initialisiert.

Dielnitialisierung einesin Kapitel 4.1.3 vorgestellten PS-FSE muss so erfolgen, dass die Inpha-
se- und Quadratur Komponente des Entzerrers ein Hilbert-Paar bilden. Eine erfolgversprechen-
de Strategie besteht etwa darin, die Impulsantwort des komplexwertigen Bandpass Sendefilters
als Startkoeffizientensatz zu verwenden.

Eine elegantere Methode zum Einstellen der Systemverzdgerung ist durch denin[166] und [43]

vorgeschlagenen sogenannten Channel Surfing Re-Initialisierungs-Algorithmus gegeben. Hier-
bei wird der Entzerrer zunéchst beliebig initialisiert und anhand des CMA adaptiert. Anschlie-
Bend berechnet man aus dem so erhaltenen Koeffizientensatz und einer gemittelten
Kovarianzmatrix der Signalwerte am Entzerrereingang eine neue Startldsung, die zu einer Sy-
stemverzogerung fuhrt, die geringflgig kleiner oder grof3er ist, als die, die sich anhand der er-
sten Initialisierung ergeben hat. Hierbel wird jedoch nicht der Startkoeffizientensatz einfach
verschoben, sondern es wird anhand der Startlésung der Kanal geschétzt. Diese Prozedur wird
solange durchgefihrt, bis die optimale Systemverzégerung gefunden ist. Die optimale Verzo-
gerung entspricht hierbel der Position eines Fenstersder Lange (N + 1), diedie meiste Energie
der Kanalimpulsantwort beinhaltet [105]. Die beschriebene Technik ist relativ aufwandig, da
zunéchst aus moglichst vielen Abtastwerten eine Kovarianzmatrix berechnet werden muss und
diese anschlief3end noch invertiert werden muss.

6.2.2.5 Adaptionsgeschwindigkeit

Auf die Adaptionsgeschwindigkeit des CMA soll hier nur kurz eingegangen werden, da der Fo-
kus dieser Arbeit auf Systemen mit quasistationaren Kanadlen liegt und hier in aller Regel beim
Systemstart ausreichend Zeit fir die ein-, bzw. mehrmalige Adaption des Entzerrers zur Verfu-
gung steht. In der Literatur wurde dieses Thema bis jetzt aufgrund der grof3en Komplexitét nur
am Rande betrachtet (siehe etwa [87]). Hauptproblem einer globalen Betrachtung ist, dass die
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Adaptionsgeschwindigkeit des CMA stark von der Initialisierung abhangt, da abhéangig davon
die Trajektorien mehr oder weniger nah an einzel nen Sattel punkten der K ostenfunktion vorbei-
laufen. Wie bereits beschrieben, verlauft die Adaption in unmittelbarer Umgebung eines Sattel -
punktes allgemein recht langsam.

In der Nahe eines Minimums kann as Naherung der Zeitkonstante 1), des CMA folgende
Abschétzung gegeben werden [87]

1 1

<7 < ,
2wl (kg — K, )A CMA 2WH(Kg =K ) Ay

(6.20)

max

wobei diese Zeitkonstante wieder einerseits auf die Fehlerleistung und andererseits auf die An-
zahl der Signalwerte am Entzerrerausgang bezogen wurde. Mit A, .. und A, ist der grofte,
bzw. kleinste Eigenwert der Kanalautokorrelationsmatrix R, bezeichnet. Analog zum LMS
konvergiert der CMA in der Nahe eines|okalen Minimums zunéchst in Richtung des Eigenwer-
tes der MSE Kostenfunktion mit der korrespondierenden grofiten Zeitkonstante. Im Vergleich
zur entsprechenden Zeitkonstante des LMS (vgl. (5.10)) fallt der zusdtzliche Term (k- K, )
im Nenner von (6.20) ins Auge. Dieser Ausdruck beschreibt die Steilheit der lokal approximier-
ten CMA Kostenfunktion im Vergleich zur LM S Kostenfunktion und ist eine Funktion der Si-
gnalraumkonstellation. Eine Erhdhung des Kurtosis der Quelle x, flihrt zu einer
Verlangsamung der Adaptionsgeschwindigkeit. Bei einer PAM, bzw. QAM Konstellation ent-
spricht dieseiner Vergrofierung der Stufenzahl. Nahert sich x, im Grenzfall dem Kurtosis einer
Gaul3verteilung Kg» geht die Adaptionsgeschwindigkeit gegen Null.

6.2.2.6 CM A mit dekorreliertem Eingang

Eine Mdglichkeit zur Verbesserung der Adaptionseigenschaften des CMA liegt in der Dekor-
relation seiner Eingangssignale. Man spricht in diesem Fall vom sogenannten dekorrelierten,
bzw. Prewhitened CMA [102], [106]. In [102] wurde gezeigt, dass die Adaption des Prewhiten-
ed CMA das Systemverhalten eines CMA-Entzerrers zeigt, der im gemeinsamen Entzerrer-K a-
nal Raum adaptiert wird. Daraus wurde in [102] gefolgert, dass die Adaption des Prewhitened
CMA im Falle einer weiten Streuung der Eigenwerte von R, schneller erfolgt, als die des
Standard CMA. In [28] wurde dieses Verhalten anschaulicher dadurch begriindet, dass die De-
korrelation der Eingangssignale bereits einer Amplitudenentzerrung entspricht und der betrach-
tete Entzerrer daher nur noch den Phasengang korrigieren muss (vgl. Kapitel 4.2.1). Dies gilt
exakt fir ein gentigend langes optimal es Dekorrel ationsfilter, ansonsten zuminderst néherungs-
weise.

DiesesVerhaltenistin Bild 6.2 fir einen fraktionalen Entzerrer mit w = 2 gezeigt. Die Kanal-
impulsantwort istim T/ 2-Raster durch[0,10,21,00,40,3-0,2-0,30,10,05] " gegeben, auler-
dem wurde AWGN zugefihrt, das zu einem SNR am Entzerrereingang von 40 dB fuhrt. Das
verwendete Modul ationsverfahren ist BPSK. Dieser Kanal wurde zundchst mit dem Standard-
CMA mit Schrittweite u = 0,002 entzerrt, wobei ein Entzerrer mit 24 Koeffizienten Verwen-
dung fand. Zum Start wurden zwei der Entzerrerkoeffizienten zu 1/./2 gesetzt. Die Position
dieser sogenannten Spikeslag, wie allgemein tblich, in der Mitte des Entzerrers. Anschlief3end
wurde die Adaption wiederholt und an den Entzerrereingang ein adaptives, rein rekursives De-
korrelationsfilter der Lange 6 gesetzt. Dieses Filter wurde nach dem Feintuch-Algorithmus (sie-
he Kapitel 5.3.3) mit einer Schrittweite von 0,0002 adaptiert. Als letztes wurde das optimale
Dekorrelationsfilter berechnet und das Entzerrereingangssignal (Nutzsignal und Rauschen) mit
der Impulsantwort dieses Filters gefiltert. Die so entstandene Kanalimpulsantwort mit optima-
lem Dekorrelationsfilter wurde anschlief3end ebenfalls mit dem CMA entzerrt. Die Simulations-
ergebnisse finden sich in Bild6.2. Man erkennt, dass die perfekte Dekorrelation der
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Bild 6.2: TrainingskurveeinesCMA in normaler | mplementierung, sowie bei optimaler,
bzw. adaptiver Dekorrelation der Eingangssignale

Eingangssignale zu einer deutlich schnelleren Adaption fuhrt. Auf3erdem fihrt sie hier auch zu
einem niedrigeren MSE. Da der M SE aber stark von der sich einstellenden Systemverzégerung
abhangt, lasst sich hieraus keine allgemeine Aussage treffen. In der Praxis muss man durch wie-
derholte Initialisierung daher, wie in Kapitel 6.2.2.4 beschrieben, versuchen, eine nahezu opti-
male Systemverzdgerung einzustellen. Die adaptive Dekorrelation fuhrt zu ahnlich gutem
Verhaten wie die optimale, wenn man berticksichtigt, dass das verwendete AR Filter eine ge-
wisse Zeit zur Adaption bendtigt. Im eingeschwungenen Zustand ist der M SE bei Verwendung
des adaptiven Filters, aufgrund des Adaptionsrauschens, etwas grof3er as das bei Verwendung
des optimalen. Durch Verwendung einer adaptiven Schrittweite lief3e sich dieses zusétzliche
Rauschen minimieren (vgl. Kapitel 5.1.1.4).

Ein sogenannter Channel Surfing Algorithmus zur Reinitialisierung des Vorwartsentzerrers
wurde auch fur den Prewhitened CMA angegeben [105]. Hier wird die Tatsache verwendet,
dass sich Wiener Empfanger der Systemverzdgerungen 6 und & + n, bei nicht vorhandenen
Korrelationen des Entzerrereingangssignals, lediglich durch eine Verschiebung um n unter-
scheiden. Dadie lokalen Minimader CMA und der LM S Kostenfunktion im durch die Entzer-
rerkoeffizienten aufgespannten Raum eng benachbart liegen, kann somit durch Verschieben des
mit dem CMA erhaltenen Koeffizientenvektors mit Systemverzégerung 6 um n eine Startl6-
sung des Entzerrers fir die Systemverzégerung & + n angegeben werden. Zusétzlich wurde in
[105] ein heuristisches Verfahren zum Auffinden der optimalen Systemverzogerung gegeben.
Da die Impulsantwort am Entzerrereingang nach Dekorrelation minimalphasig ist, besitzt sie
Ihre betragsméafdig grofiten Werte am Anfang und klingt am Ende aus. Die optimale Systemver-
zOgerung liegt deshalb bei NT /w. Stellt sich durch Adaption mit dem CMA ein Koeffizien-
tensatz mit d < N ein, so sollten die letzten N — & Koeffizienten des Entzerrers nahe bel Null
sein. Zum Einstellen des optimalen 6 wird der Koeffizientensatz nun um N -9 Stellen ver-
schoben und die ersten N —3 Koeffizienten werden mit Null initialisiert. Anschliel3end wird
die Adaption mit diesem Koeffizientensatz erneut durchgefihrt. Die Schwierigkeit bei diesem
heuristischen Verfahren besteht ganz offensichtlich darin, aus dem verrauschten K oeffizienten-
satz digjenigen Koeffizienten zu bestimmen, die nahe an Null sind. Grof3er Vorteil der Reinitia-
lisierung des sogenannten Prewhitened CMA, im Vergleich zum Standard CMA ist, dass hier
der Koeffizientensatz nur verschoben wird und keine zusétzlichen Berechnungen durchgeftihrt
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werden mussen. Dartberhinaus zeigt sich in der Praxis, dass der Prewhitened CMA allgemein
wesentlich unempfindlicher gegentiber der gewahlten Initialisierung ist, als der Standard CMA
[184]. Dies liegt vor alem daran, dass durch Dekorrelation die Impulsantwort, wie erwahnt,
Ihre betragsméliig grofdten Werte am Anfang aufwelst.

6.2.3 CMA fur rekursive Entzerrer

Durch die Betrachtungen in [147] konnte gezeigt werden, dass auch bei Verwendung eines IR
Entzerrers die globalen Minima eines mit dem CMA adaptierten Entzerrer nahe an denen des
Wiener Filters liegen. Im Rahmen dieser Arbeit wird der [IR-CMA in Kapitel 6.3.2.3 zur Ge-
nerierung von Startkoeffizienten eines blind adaptierten DFE verwendet.

Zunéachst wird in Kapitel 6.2.3.1 eine Herleitung des [ IR-CMA gegeben. Da fur diesen rekursi-
ven Algorithmus die Stabilitét nicht bewiesen werden kann, wird anschlief3end in Kapitel
6.2.3.2 eine Implementierung in Lattice Filter Struktur vorgeschlagen.

6.2.3.1 Implementierung in direkter Form

Zuerst soll der IR-CMA indirekter Form hergel eitet werden. Der Ausgang dieses Filtersist ge-
geben durch

y(n) = r(n)Tb(n-1)-y(n-1)Ta(n-1). (6.21)

Der IIR-CMA berechnet sich identisch zu dem in Kapitel 6.2 gegebenen FIR-CMA al's stocha-
stisches Gradientenverfahren der in (6.3) gegebenen K ostenfunktion

Jem = E{(lle_Yz)Z}- (6.22)

Identisch zur Herleitung des rekursiven LM S in Kapitel 5.3 tritt hier das Problem auf, dass zur
Berechnung des exakten Gradienten der Kostenfunktion (6.22) nach den Koeffizienten
a(n—1), die Werte von y(n) fur alle zurlickliegende Zeitpunkte anhand der aktuellen Filter-
parameter neu berechnet werden missten. Eswird daher zundchst von der Annahme einer lang-
samen Konvergenz ausgegangen. Diesfihrt zu einem Algorithmus der vergleichbar mit demin
Kapitel 5.3 untersuchten RLMSiist.

Mit dieser Néherung und den Gleichungen aus Appendix 2 sowie [17] und [25] gilt fur die Im-
plementierung des CMA eines rekursiven Filtersin direkter Form:

bM(n+1) = bO(n)-ulM* (nyy(n)(ly(n)l2-v,), (6.23)
M
¢ = rOm-i-3 am-1¢dn-k), (6.24)
k=1
a(n+1) = a(n)+py#(n)y(n)(yn)?—vy,), (6.25)
M
yi(n) = y(n—-i)= Y a(n-1)y;(n-k). (6.26)
k=1

Identisch zur Implementierung desrekursiven LM Sin Kapitel 5.3, miissen daher hier ebenfalls,
wiein Bild 6.3 gezeigt, sogenannte Regressor Prefilter verwendet werden. Man erkennt, dass
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Bild 6.3: Implementierung desrekursiven CMA in direkter Form

die adaptiven Filter, die in Bild 6.3 durch einen schrag verlaufenden, gestrichelten Pfeil darge-
stellt sind, wie bei einer Ublichen IR Filterstruktur mit festen Parametern angeordnet sind. Zu-
sétzlich sind noch verschiedene rein rekursive Filter vorhanden, die die Regressor Signale
erzeugen, die zur Nachfuihrung der Filterkoeffizienten erforderlich sind. Die Vereinfachung,
diese Regressor-Prefilter zu vernachlassigen und statt (6.24), bzw. (6.26) sogenannte Feintuch
Updates zu verwenden (siehe Kapitel 5.3.3) kann hier ebenfalls durchgefihrt werden. Ange-
wandt auf das Regressorsignal des MA Filters in (6.23) vereinfacht sich (6.24) zu
¢M(ny = rO(n—i). Wendet man die Feintuch Vereinfachung auf das Regressorsignal des
AR Filtersin (6.25) an vereinfacht sich (6.26) zu y;(n) = y(n—i).

6.2.3.2 Lattice Filter Implementierung des|IR-CMA

Die Stabilitét des IIR-CMA in direkter Form konnte bis jetzt nicht bewiesen werden. Daher
wird in diesem Abschnitt eine Implementierung des|IR Entzerrersin Lattice Filter Struktur vor-
geschlagen, die ein einfaches Verfolgen der Stabilitatseigenschaften des Algorithmus erlaubt
[188]. Die Struktur des Lattice Filtersist in Bild 6.4 gezeigt. Das Filter ist kaskadiert, was be-
deutet, dass der MA und der AR Anteil alsjeweils eigenes Filter implementiert sind [122]. So-
mit kann das MA Filter, das hier vor dem AR Filter angeordnet ist, identisch zu der direkten
Struktur implementiert werden. Das AR Filter ist in der sogenannten Zwei-Multiplizierer Lat-
tice Filter Struktur implementiert. Die Verwendung dieser speziellen Struktur liegt darin be-
grundet, dass damit - im Gegensatz etwa zur haufig verwendeten normalisierten Struktur - auch

MA Filter AR Filter
Bild 6.4: Lattice Filter Implementierung eines|IR Entzerrers



6.2 Der Constant Modulus Algorithmus und seine Varianten 135

komplexwertige Koeffizienten dargestellt werden kdnnen [17], [137]. Eine IIR-CMA Imple-
mentierung in normalisierter Lattice-Struktur fir die Entzerrung von PAM-Signalen wurde in
[139] vorgeschlagen.

Das AR Filter besitzt M Koeffizienten, die im folgenden Vektor zusammengefasst sind:

k() = [y () kp() . kyy()] " (6.27)

Der Zustandsvektor des L attice Filtersist gegeben durch

-
x(n) = [xl(n) X5(N) ... xM(n)} : (6.28)
Damit ergibt sich der Entzerrerausgang y(n) zu

y(n) = bT(n=1L)r(n)—kT(n=1)x(n), (6.29)

wobei b(n) und r (n) in(2.25), bzw. (2.26) definiert sind. Man kann aus Bild 6.4 ableiten, dass
der Zustandsvektor zum Zeitpunkt n + 1 gegeben ist durch

x(n+1) = Q(mx(n) +p(nu(n), (6.30)

wobei, wie Ublich u(n), den Ausgang desV orwaértsfilters bezeichnet, der Vektor p(n) der Lan-
ge M gegebenist durch

p(n) = [1 ky(n) Ky(N) ... kM_l(n)}T, (6.31)

unddie M x M Matrix Q(n), unter Vernachlassigung der zeitlichen Abhangigkeiten, gegeben
Ist durch

K, Ky, Ky . —Kpy
(1-kd) Kk, —kikg o KKy
= 2 . 6.32
Q 0 (1-k3) —kokg ... —Koky (6:32)
0. 0 .. (1—k&) Ky _ 1Ky

Die Uberwachung der Stabilitét des Filtersin Lattice Struktur ist sehr einfach, daausschliefllich
sichergestellt werden muss, dass alle Repréasentanten des Koeffizientenvektors k(n) betrags-
maldig kleiner als 1 bleiben [17], [137]. Streng genommen garantiert diese Aussage bounded
input bounded output (Bl BO)1 Stabilitdt nur im elngeschwungenen Zustand. In der Praxis gilt
sie fur kleine Schrittweiten aber auch fir adaptive Systeme [17].

Die Entzerrerparameter konnen im Vektor w,(n) zusammengefasst werden, wobei das Subs-
cript | die Lattice Struktur bezeichnet:

wi(m = [bT(n) kT(nﬂT. (6.33)
Sie werden zur Minimierung der in (6.3) definierten CM Kostenfunktion optimiert

J(w)) = E{(Iy2-7)?}- (6.34)

Wie Ublich bei der Herleitung eines stochastischen Gradientenverfahrens, wird hierfr die Er-

1. BIBO Stabilitét bedeutet, dass der Ausgang eines Systems fur beschrankte Eingangssignale
beschrankt bleibt.
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wartungswertbildung vernachlassigt, der Gradient in Bezug auf die Entzerrerparameter gebildet
und die Entzerrerparameter gewichtet mit einer kleinen positiven Schrittweite u in die entge-
gengesetzte Richtung korrigiert:

d
ow,*

wy(n+1) = w(m—3u2_ yml®. (6:39)

= w(n) —p(ly(mi2-vy)
awl*

w,(n)

Wiein [122] gezeigt, kann der Gradient auf der rechten Seite von (6.35) geschrieben werden al's

Mg

‘ yml?, (6.36)

2
— |v(n =
awl*ly( )l ow, oW,

wobel wy = [bT aT]T das korrespondierende, in (6.23) - (6.26) gegebene, Filter in direkter

Form ist. Der Zusammenhang zwischen k(n) and a(n) ist durchdie M x M Transformations-
matrix T,,(n—1) gegeben [122] als a(n)T = k(n)TTy(n—1), wobei T rekursiv definiert
ist mit T, =1,

0

T :

10 m-1 .

T, = T = 0
2 {kll} und T,

L Y A STL DS b
: 1 .(637)

Durch Verwendung der dblichen Annahme einer langsamen Konvergenz, also
Wy4(n) =wy(n—1), kann das Gradientensignal des Filters in direkter Form geschrieben wer-
den wie in (6.23) - (6.26). Durch Ableitung der Koeffizienten der direkten Struktur nach den
Koeffizienten der Lattice Struktur

0 1 5
a—ka = T(n—1)+k(n)ak—HT(n—1) (6.38)

|&sst sich schreiben
2yl = —2y<n)(xA<n)* + k(n)%xAm)*), (6.39)

wobei
Xa(n) = T(N=1)yA(N) (6.40)
der Zustandsvektor des Lattice Filters mit Koeffizientenvektor k(n—1) und Eingangssignal
y(n) ist. Durch erneutes Anwenden der Annahme einer langsamen Konvergenz [122] 1&sst sich
das Ausgangssignal dieses Filters y ,(n) schreiben als
YA = (W) w(n=1) .. y(n=(M+1))|T. (6.41)

Anaog wird r ,(n) gebildet durch w Lattice Filter des selben Koeffizientenvektors. Die | -te
Komponente von r ,(n) ist der Ausgang des Filters mit Eingang r () (n) und Zustandsvektor
x(Dp(n)

rDm = [cOm ¢Omn-1) ... LOM-M+1))]". (6.42)
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Bild 6.5: Lattice Filter Implementierungdes|IR CMA

Miao zeigte in [122] fir die Berechnung des rekursiven LM S Algorithmus in Lattice Struktur,
dass der zweite Term in (6.38) zu Null gesetzt werden kann, wenn man erneut davon ausgeht,
dass die Konvergenz langsam erfolgt. Somit vereinfacht sich (6.39) zu

DN

21yl = -2ymx (). (6.43)
Die verschiedenen Lattice-Filter sind mit dieser Vereinfachung schliefdlich gegeben durch:
xPm) = Qn-1)xg'(n-1) +pn-1rOn) , (6.44)
¢y = «kT(n-1)xP(n-1) +rOm), (6.45)
Xa(M = Q(N=1)xa(n=1) +p(n-1)y(n), (6.46)
y(n) = —k(n=1)x,(n)+y(n). (6.47)
Gleichung (6.35) l&sst sich schliefdlich schreiben al's
_ r(mH
[b(”)} = [b(” 1)}—u(|y(n)lz—vz)y(n) A (6.48)
k(n) k(n-1) X 5 (mH

Die Implementierung des CMA in Lattice Filter Struktur ist identisch zu der in Bild 6.3 gezeig-
ten Standardstruktur, wenn man in Bild 6.3 die rein rekursiven Filter A(z) durch die entspre-
chenden Lattice Filter ersetzt. Sieist in Bild 6.5 gezeigt.

Auch bei der Lattice Filter Implementierung kdnnen, wie in Kapitel 6.2.3.1 fir die Implemen-
tierung in direkter Form erkléart, sogenannte Feintuch Naherungen zur Vereinfachung ange-
wandt werden und somit auf die Vorfilter verzichtet werden. Durch Anwendung auf den
Gradienten des MA Filterswird (6.45) {(V(n) = r(D(n), so dassgilt r {)(n) =r'(n) und so-
mit auf das Lattice Filter mit Zustandsvektor xg)(n) verzichtet werden kann. Analog kann
durch Anwendung auf den Gradienten des AR Filtersin (6.46) x ,(n) durch x(n) ersetzt wer-
den, so dass das L attice Filter mit Zustand x ,(n) redundant wird [188]. In Kapitel 6.5 wird an-
hand von Simulationen gezeigt, dass fur praktische Szenarien die Feintuch Naherungen sehr
gutes Systemverhalten zeigen.
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6.3 Strategien zur referenzdatenfreien
(blinden) Entzerrung

In diesem Kapitel werden Strategien zur referenzdatenfreien Entzerrung besprochen. Diein Ka-
pitel 6.3.1 beschriebene Adaption von Transversalentzerrern erweist sich hierbei alsrelativ pro-
blemlos. Im Gegensatz kann die Kostenfunktion von in Kapitel 6.3.2 behandelten DFEs lokale
Minima aufweisen, so dass hier auf spezielle Techniken zurtickgegriffen werden muss.

6.3.1 Blinde Adaption eines Transversalentzerrers

Die blinde Adaption eines Transversalentzerrers ist mit dem in Kapitel 6.2.2 beschriebenen
CMA, aufgrund der Tatsache, dass die lokalen Minima der CMA Kostenfunktion in der Nahe
der der LMS Kostenfunktion liegen, sehr einfach. Nachdem die Performance im Startmodus
nicht relevant ist, ist hier die Verwendung einer adaptiver Schrittweite zur K oeffizientennach-
fuhrung kaum erforderlich. Unter Umstanden ist es vorteilhaft, den Entzerrer vor der Umstel-
lung in den entscheidungsgestiitzten Modus mit einem Reinitialisierungsalgorithmus fur
verschiedene Systemverzogerungen zu adaptieren und so die Verzégerung auswahlen zu kon-
nen, die zum maximalen SINR fuhrt. Diesist besondersbel V erwendung des Prewhitened CMA
praktikabel, da hierbei zur Anderung der Systemverzogerung keine expliziten Berechnungen
durchgefihrt werden missen. Der Zeitpunkt zum Umschalten in den entscheidungsgestiitzten
Modus wird Ublichweise durch den am Entzerrerausgang gemessene M SE bestimmt. Der fest-
gelegte Schwellwert ist hierbel von der Signal raumkonstellation abhangig und wird so definiert,
dass bei seinem Erreichen das Auge gedffnet ist, so dass die weitere Adaption mit Hilfe des
LMS Algorithmus erfolgen kann. Dabeim CMA der kritische Pfad relativ lang ist, sind oftmals
Vereinfachungen der Berechnungsvorschrift erforderlich. Hierauf wird néher in Kapitel 7.1.1
eingegangen.

6.3.2 Blinde Adaption eines entscheidungsr tickgekoppel -
ten Entzerrers

Die blinde Adaption eines DFE stellt im Gegensatz zu der eines Transversalentzerrers eine we-
sentlich grofRere Herausforderung dar, weil, bedingt durch den Entscheider im Rickfuhrzweig,
ein DFE zu einer falschen Lésung konvergieren kann. Entsprechende lokale Minima der Ko-
stenfunktion eines DFE werden durch Fehlentscheidungen hervorgerufen [24], [118]. Insbeson-
dere kann eine fehlerhafte Konvergenz auch bel einer Initialisierung im Ursprung erfolgen.
Diese Eigenschaft ist in Bild 6.6 exemplarisch anhand eines minimalphasigen Kanalsmit der in
[24] vorgeschlagenen Impulsantwort [1 0,9 0,8]T gezeigt. Der verwendete DFE hat im Vor-
wértszweig N = 1 und im Rickkoppelzweig M = 2 Koeffizienten. Das verwendete Modu-
lationsverfahren ist BPSK. Zundchst sei kein Rauschen vorhanden. Bei richtigen
Entscheidungen kann ein Riickkoppelfilter mit dem K oeffizientenvektor [0,9 0,8]" die Nach-
l&ufer exakt eliminieren und somit den Kanal perfekt entzerren. Bild 6.6a zeigt die Kostenfunk-
tion des DFE. Sie weist ein unerwiinschtes lokales Minimum bei etwa [0,37 -0,033]" auf.
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Bild 6.6: Exemplarische Kostenfunktion eines DFE (a) Rauschfrei (b) SNR =20 dB

Zusétzlich sind in Bild 6.6a zwei Trajektorien eingezeichnet, die durch Simulationen mit einer
Schrittweite von 0,002 gewonnen wurden. Man erkennt, dass bel einer Initialisierung im Ur-
sprung Konvergenz zu dem lokalen Minimum erfolgt. Da die Entscheidungsfehler im Bereich
dieses Minimums relativ grol3 sind, zittert die Trajektorie stark um das lokale Minimum. Bel
einer Initiaisierung mit [1,2 1,2] T erfolgt hingegen Konvergenz zum globalen Minimum.

Bild 6.6b zeigt die Kostenfunktion die entsteht, wenn zum Entzerrereingang AWGN hinzuge-
fUhrt wird, so dasssich ein SNR von 20 dB ergibt. Man erkennt, dass durch das zusétzliche Rau-
schen die Fehleroberflache wesentlich glatter wird, da wie in Appendix 3 gezeigt, durch
Rauschen die Kennlinie eines Quantisierers - wie ihn auch der Symbolentscheider darstellt - ge-
gléttet wird. Hier wird ebenfalls eine simulierte Trajektorie gezeigt, die sich bei einer Initiali-
sierung im Ursprung ergibt. Die Konvergenz erfolgt zunéchst in daslokale Minimum. Dadieses
hier jedoch wesentlich flacher ausgeprégt ist alsim rauschfreien Fall, gelingt es dem Entzerrer
nach einer gewissen Zeit, dieses lokale Minimum zu verlassen und ins globale Minimum zu
konvergieren.

In Kapitel 6.3.2.1 wird gezeigt, dass diese Gléattung der K ostenfunktion vorteilhaft durch einen
Soft-Entscheider erfolgen kann. Alssinnvolle Wahl eines Soft-Entscheiders erweist sich hierbei
derjenige Entscheider, der im entscheidungsgestutzten DFE Modus zu minimalem M SE fuhrt.
Im algemeinen Fall reicht die Gléttung der Fehleroberflache aber zur blinden Adaption eines
DFE nicht aus. Dies gilt insbesondere bel hdherstufiger Modulation und bei Kandlen, die viele
Nachlaufer aufweisen. Daher wird als Strategie hier vorgeschlagen, zunéchst mit einem IR
Entzerrer, also durch eine Struktur ohne Entscheider, Startkoeffizienten zu generieren, die nahe
am Optimum des Wiener DFE (siehe Kapitel 4.2.2) liegen. Zwei derartige Verfahren werden in
Kapitel 6.3.2.2 und Kapitel 6.3.2.3 beschrieben. Mit dem so gefundenen K oeffizientensatz wird
der DFE mit Soft-Entscheider initialisiert und weiter im entschei dungsgesttitzten Betrieb adap-
tiert. Diesem Verfahren liegt als |dee zugrunde, dass - wiein Kapitel 4.4.1 gezeigt - fur den Fall
eines unendlich langen Entzerrers, sowie weif3en Rauschens, die Koeffizientensédtze des IIR
Entzerrers und des DFE Ubereinstimmen, d.h. dasssich fir N — o und M > N, beide Entzer-
rerstrukturen den gleichen optimalen K oeffizientensatz teilen, dass also gilt F(z) = B(z) und
D(2) = A(2) [99]. Im Falle endlicher Koeffizientensdtze oder von farbigem Rauschen stim-
men die optimalen Koeffizientensétze nicht mehr zwingend Gberein. Trotzdem kénnen die Ge-
wichte des I IR Filters als Startkoeffientensatz des DFE verwendet werden, insbesondere wenn
die weitere Adaption durch Soft-Entscheidungen unterstitzt wird. In Kapitel 6.3.2.4 wird
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schliefdlich gezeigt, wie zu verfahren ist, wenn eine erneute Initialisierung erforderlich ist.

Die Konvergenz der beschriebenen Verfahrens zum globalen Minimum kann nicht bewiesen
werden, die Wahrscheinlichkeit einer falschen Lésung wird allerdings im Vergleich zu etwa
den in [99] und [25] vorgeschlagenen Verfahren, die lediglich eine Startldsung bestimmen,
deutlich erhoht. Im Laufe dieser Arbeit wurde die Zuverléssigkeit des beschriebenen Verfah-
rens anhand umfangreicher Simulationen gezeigt.

6.3.2.1 Verwendung von Soft-Entscheidungen

Wie beschrieben, kann durch die Verwendung von Soft-Entscheidungen die Fehlerfunktion des
DFE gegléttet werden und somit kdnnen lokale Minimamaoglicherwei se eliminiert, oder zumin-
dest weniger anziehend gestaltet werden [94], [118].

Hier wird zu diesem Zweck der Soft-Entscheider verwendet, der den M SE des DFE minimiert,
dadieser im DD Modus gewinnbringend verwendet werden kann. Auf3erdem scheint er zu Be-
ginn der Adaption des DFE vorteilhaft, weil er im Falle von niedrigem SINR, also unsicheren
Entscheidungen, wesentlich glatter verlauft, als bel relativ hohem SINR, bel dem er sich dem
harten Entscheider annéhert. Somit werden, falls der Koeffizientensatz des DFE weit vom Op-
timum entfernt ist, bei einer falschen Entscheidungen betragsméaldig kleinere Fehlerwerte zu-
rickgefuhrt, so dass Fehlentscheidungen im Mittel weniger dramatische Auswirkungen haben.
Zu beachten ist, dass in Bereichen eines |lokalen Minimums der Kostenfunktion das sich erge-
bende SINR in der Regel deutlich grof3er ist, alsim Bereich des globalen Minimums. Die Kenn-
linie des beschriebenen Soft-Entscheiders ist gegeben durch

Sexp((—S*S+ (y(n))*S+ S*y(n))/ o, ?)

Se Q
y(y(n))= : (6.49)
Y. o PSS+ (y(n)*S+ Sy(n))/0,?)

wobel Q die Signalraumkonstellation darstellt und G% die Varianz der Summe aus Rest-1SI
und gefiltertem Rauschen darstellt. Fur quadratische K onstellationen I asst sich (6.49) durch Se-
paration in den reellen und imaginaren Anteil vereinfachen [187]. Hierflr wird vorgeschlagen,
jeden Anteil durch abschnittsweise Tangens Hyperbolicus Funktionen zu approximieren. Zu
diesem Zweck werden die Anteilein /M — 1 Regionen aufgeteilt, wobei M die Anzahl an Si-
gnaraumpunkten darstellt. Der Realteil von y(y(n)) ergibt sich dann zu

R(F(y(n)) = kp+ £’tanh('c’(m(y(”” - kp)), (6.50)
2 o2

wobei p der betragsméafdig kleinste Realteil der moglichen Sendesymbole darstellt und die Gro-
Re k definiert wird as

k=2 round(ﬂi(yz(—g))); k= {Nk—z z;st k<M -2 (6.51)

Der Imaginarteil von y(y(n)) hat die selbe Form.
Ein Vergleich der so erhatenen vereinfachten Soft-Entscheidung mit dem exakten aus (6.49)
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Bild 6.7: Kennlinie des Soft-Entscheidersfir 16-QAM, sowie der vereinfachten Version

findet sichin Bild 6.7 fur 16-QAM. Dargestellt ist hier der Realteil der Kennlinien beider Ent-
scheider fur verschiedene Leistungen des Fehlersignals al's Funktion der Entscheidereingangs-
grof3e y(n) . Man erkennt, dass fur kleine Rauschlei stungen beide Kennlinien nahezu identisch
sind. Sie sind in diesem Fall auch nah an der des harten Entscheiders. Bel grof3eren Rauschlei-
stungen werden beide Kurven glatter, stimmen allerdings so lange noch gut Uberein, wie die
vereinfachte Kennlinie in der Mitte zwischen zwei Entscheidungsgrenzen stetig verlauft. 1st
dies nicht mehr gegeben, unterscheiden sich beide Kurven fir Werte die weit von den mogli-
chen Punkten der Signalraumkonstellation entfernt liegen erheblich. In diesem Fall ist das Rau-
schen aber so grof3, dass ein Betrieb des DFE nicht sinnvoll erscheint und der Entzerrer als IR
Filter des Start-Modus implementiert sein sollte.

In Bild 6.8 ist die Kostenfunktion des DFE im rauschfreien Fall bel der Verwendung von Soft-
Entscheidungen nach (6.50) gezeigt. In dem betrachteten Szenario ist das lokale Minimum
durch diese Technik nicht ganz verschwunden, esist aber so flach geworden, dass ein adaptiver
DFE aus diesem Minimum entkommen kann. Diesist an der ebenfalls eingezeichneten Trajek-
torie, die zu einer Initialisierung im Ursprung korrespondiert, zu erkennen. Diese Eigenschaft
lasst sich jedoch im allgemeinen Fall, speziell bei der Verwendung von hoherstufiger Modula-
tion, nicht beweisen. Deshalb besteht, wie bereits beschrieben, der zweite Punkt der vorgeschla-
genen Strategie, in der Generierung von Startkoeffizienten.

Bild 6.8: Kostenfunktion des DFE bei Verwendung eines Soft-Entscheiders
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6.3.2.2 Getrennte Amplituden und Phasenentzerrung

Ein elegantes Verfahren zur Generierung eines Startkoeffizientensatzes wurde in [99], [100],
[186] vorgeschlagen. Esberuht darauf, dass, wiein Kapitel 4.4.1 gezeigt, im Fall beliebig langer
Filter das Rickkoppelfilter des DFE zur reinen Amplitudenentzerrung dient, wahrend das ent-
sprechende Vorwartsfilter den Phasengang entzerrt. In [107] wurde zudem gezeigt, dass bei
weil3em Rauschen, und falls die Systemverzogerung 6 mindestens so grof3 ist wie die um Eins
verringerte Kanallange N, der FBF des Start-DFE die Eigenschaft hat, alle ISI Komponenten
auszul 6schen. Dies gilt auch dann, wenn die entstehende DFE Struktur weit vom Optimum ent-
fernt ist.

In [104] wurde gezeigt, dass bei ausreichend langen Entzerrern sowohl der RLM S, als auch der
Feintuch Algorithmus einen einzigen stationaren Punkt aufweisen, der mit dem Minimum der
Fehleroberflache Ubereinstimmt, sofern B(z) as Funktion von A(z) optimiert ist.

Verhalten bel farbigem Rauschen

Wenn das immer vorhandene additive gaul3sche Rauschen korreliert ist, stimmen die K oeffizi-
entensdtze - auch im Grenzfall unendlich langer Filter - nicht mehr Gberein. In diesem Fall de-
korreliert das optimale Filter F(z) implizit das Rauschen. Zum Erhalt exakter Startwerte fir
D(z), musste ein explizites Rausch-Dekorrelationsfilter vor dem Eingang von A(z) plaziert
werden. Diesliegt daran, dass A(z) die Summe von Signal und Rauschen dekorreliert, das Fil-
ter D(z) hingegen mit rauschfreien Signalen beaufschlagt wird. In einem praktischen System
ist die Implementierung eines derartiges Filter aber meist nicht mdglich.

Der Fall, dass das Empfangssignal eine dhnliche AKF aufweist wie das additive Rauschen, ist
etwa bei FEXT-dominierter Ubertragung, wie es etwa tblicherweise bei VDSL der Fall igt,
recht wahrscheinlich, da hier das Rauschsignal weitgehend die gleiche Leitungsdampfung er-
fahrt wird wie das Sendesignal. Hierbel ist allerdings zu beachten, dass der Grenzfall, dass Rau-
schen und Empfangssignal gleich geférbt sind, den schlechtesten Fall charakterisiert, weil in
diesem Fall das im Vorwartsfilter implizit enthaltene Rausch Dekorrelationsfilter bereits die
Kanal-Nachlaufer entzerrt, d.h. in diesem Fall ergeben sich die Koeffizienten des Riickkoppel -
filters des Wiener DFE zu Null.

Rauschdekorrelation

Eine Mo6glichkeit um auch in diesem Fall dierichtigen K oeffizienten zu erhalten, besteht darin,
zunachst vor dem Start der Nachrichtenlibertragung anhand eines FIR Filters das Empfangssi-
gnal, das in diesem Fall nur aus Rauschen besteht, zu dekorrelieren. Nach Konvergenz dieses
FIR-Filters werden dessen K oeffizienten eingefroren und die Ubertragung wird gestartet. Nun
wird das Filter A(z) am Ausgang des Rauschdekorrelationsfilters adaptiert. Nach dessen Kon-
vergenz werden die Koeffizienten ebenfalls eingefroren und das FIR-Filter wird an den Aus-
gang von A(z) verlagert. Dieses FIR-Filter wird nun, wie tblich, mit dem CMA adaptiert. Da
das Vorwaértsfilter nun die Aufgabe der Rauschdekorrelation tbernehmen muss, ist es nahelie-
gend, den Koeffizientensatz des MA Dekorrelationsfilters als Startlésung dieses Filters zu ver-
wenden. In diesem Fall muss der Koeffizientensatz allerdings zusétzlich noch mit der
gewunschten Verzdgerung beaufschlagt werden. Nachdem auch dieses Filter adaptiert ist, wird
die Struktur des Entzerrers wie bereits beschrieben zu der des DFE gedndert. Da bei diesem
Verfahren zu Beginn kein Sendesignal vorhanden ist, ist diese Moglichkeit nur in einem Punkt-
zu-Punkt Szenario gegeben. In der Praxis zeigt sich aber, dass ein derartiger Startkoeffizienten-
satz kaum zu besseren Ergebnissen fuhrt, as die Standard Prozedur.

Implementierung im Bandpassbereich
Bei einer Implementierung im Bandpassbereich ist zu beachten, dass ein hierbei glinstigerweise
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Bild 6.9: Phasendifferenz eines Hilbert Filters 5. Ordnung basierend auf
gekoppelten Allpassen nach [151]

eingesetzter PS-FSE (siehe Kapitel 4.1.3) die Aufteilung des Entzerrereingangssignals in In-
phase- und Quadraturkomponente implizit vornimmt. Bei der beschriebenen Struktur ist jedoch
das Ruickkoppélfilter vor dem Vorwaértsfilter angeordnet, so dass die genannte Aufspaltung ex-
plizit erfolgen muss [187]. Dies ist daher erforderlich, weil das Ruckkoppelfilter des DFE mit
komplexen Symbolen, also Symbolen die nach Inphase- und Quadraturkomponente aufgeteilt
sind, beaufschlagt wird, und somit auch das Eingangssignal des Filters A(z) im Startmodusin
Inphase- und Quadraturkomponente aufgeteilt sein muss. Eine explizite Phasenaufteilung kann
mit Hilfe eines Hilbert Filterserfolgen. Ist dieses Filter optimal, besitzen beide Zweige desVor-
wartsfilters nun theoretisch einen identischen Koeffizientensatz. Daher kann eine von Hedge
und Shanbag in [73] vorgeschlagene Low Power Technik verwendet werden, bel der beide
Komponenten des FFF mit einer gemeinsamen Einheit zum Nachfihren der Koeffizienten be-
trieben werden. Wird diese Technik nicht eingesetzt, kann im entschei dungsgestiitzten Modus
des DFE auf das Hilbert Filter wieder verzichtet werden. Die Koeffizienten dieses Filters kon-
nen dann etwa langsam auf Null gesetzt werden, so dass das FFF die Phasenaufteilung wieder
implizit vornimmt [187]. Die nicht mehr verwendeten Register des Filters konnen anschlief3end
etwa zur Verlangerung des FFF verwendet werden.

Naturgemal ist ein praktisch realisiertes Hilbert Filter in Bereichen nahe der halben Nyquist-
frequenz nahezu optimal und im Bereichum f = 0, aufgrund des Phasensprungs den die op-
timalen Ubertragungsfunktion hier aufweist, relativ schlecht. Daher ist die beschriebene Low
Power Technik nur sinnvoll einsetzbar, wenn das Frequenzband nahe an der halben Nyquistfre-
guenz liegt. Andernfalls fuhrt die nicht optimale Phasenaufteilung zu einer Verschlechterung
des erreichbaren SINR, so dass vorgeschlagen wird, im normalen Betrieb auf das Hilbert Filter
zu verzichten. Das Hilbert Filter wird hier exemplarisch mit der in [151] von Schif3er und Stef-
fen veroffentlichten Methode, die auf der Verwendung gekoppelter Allpasse basieren, entwor-
fen. Die entstehenden Einzelfilter kommen mit sehr wenigen von Null, bzw. Einsverschiedenen
K oeffizienten aus und tragen so nur sehr wenig zur gesamten Verlustleistung bei. In Bild 6.9 ist
die Phasendifferenz eines derartigen Hilbert Filters 5. Ordnung dargestellt. Dieses Filter weist
lediglich 5 Koeffizienten auf, die von Null, bzw. Eins verschieden sind.

6.3.2.3 Blinde Adaption anhand des|IR-CMA

Ein weiteres Verfahren zur Generierung von Startkoeffizienten besteht darin, im Startmodus
den Entscheider wegzulassen und beide Filter anhand des CMA zu adaptieren. Diese Verfahren
wurden bereits in [23] und [25] vorgeschlagen, allerdings ohne theoretische Begriindung. Erst
Schniter konnte in [147] zeigen, dass die sich so ergebenden Filterkoeffizienten nahe an der
Wienerl6sung des entsprechenden 1IR Filters liegen. Da diese Lésung fur den Fall unendlich
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langer Entzerrer der des DFE entspricht, kann sieals Startl dsung fungieren. Beztiglich endlicher
Filterlangen und farbigem Rauschen gilt hier das selbe wie beim in Kapitel 6.3.2.2 beschriebe-
nen sogenannten Prewhitened Approach.
Im Startmodus kann die Stabilitét des IIR-CMA nicht bewiesen werden, so dass hier vorge-
schlagen wird, diein Kapitel 6.2.3.2 gezeigte L attice Filter Implementierung zu verwenden. Im
DD Modus des DFE ist durch den im Rickkoppel zweig vorhandenen Entscheider die Stabilitét
hingegen garantiert, so dass das Riickkoppelfilter D(z) in direkter Form implementiert werden
kann. Die Ausfihrung des LMS Algorithmus auf einem in direkter Struktur implementierten
Filter hat den Vorteil weniger Rechenoperationen zu benétigen, als auf einem in Lattice Struk-
tur implementierten Filter. Ein rekursiver Algorithmus fir die Berechnung von a (in (6.52) mit
aM) bezeichnet) aus dem Koeffizientenvektor des Lattice Filters k kann anhand von Glei-
chung (6.37) gewonnen werden. Er ist gegeben durch:
m-1 m-1
a(1 )+ aﬁn_ 1 )km
(m-1) , (m-1)
a(l) - K a(m) _ a . m-2 km
1 : N (6.52)
aﬁnm—_ll) + a(1m— 1)km
k

m

Diese Berechnung kann offline erfolgen, wenn man voraussetzt, dass der Kanal nur langsam
zeitverénderlich ist. Hierbei bedeutet eine offline-Berechnung, dass die Koeffizienten des Lat-
tice-Filters ausgelesen werden und anschlief3end, etwa in einem Mikrocontroller, in die des
Ruckkoppelfilters umgerechnet werden, wobei diese Berechnung nicht zeitkritisch ist. An-
schlief3end werden die so gewonnenen Koeffizienten in das Ruckkoppelfilter geschrieben.

6.3.2.4 Anderung der Struktur bei Verschlechterung des M SE

Wenn der MSE im Verarbeitungsmodus Uber einen vorher spezifizierten Schwellwert steigt, so
dassdie Einhaltung der geforderten BER nicht mehr gewahrleistet ist, wird die Struktur des Ent-
zerrers zurlick in die des Start Modus transferiert. Eine derartige Verschlechterung des MSE
kann etwa durch eine pl6tzliche Anderung der K anal eigenschaften oder durch das Auftreten ei-
nes neu hinzukommenden starken Stérers erfolgen. Da das Ruckkoppelfilter im allgemeinen
nicht minimalphasig ist, kann nicht - wie etwain [99] fiUr das auf Dekorrelation basierende Ver-
fahren vorgeschlagen - der Koeffizientensatz des Riickkoppelfilter alsInitialisierungsvektor des
AR Filters genommen werden. Daher wird hier vorgeschlagen, die einzelnen K oeffizienten des
AR Filtersin diesem Fall mit Null zu initialisieren. Die Koeffizienten des Vorwartsfilters kon-
nen hingegen in jedem Fall als neuer Startkoeffizientensatz desMA FiltersVerwendung finden.
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6.4 Blinde Entscheidung des Modulations-
verfahrens

Die blinde Entscheidung des Modulationsverfahrens ist etwa im Einzeltréger-VDSL Standard
[176] gefordert. Hierbel wird anhand der empfangenen Daten entschieden, ob das im Sender
eingesetzte M odulationsverfahren QAM oder CAP ist. Ein Algorithmus zur gleichzeitigen Ad-
aption von Transversalentzerrern bei QAM und CAP Signalen wurde in [53], [131] und [178]
vorgestellt. Dieser Algorithmus verwendet den MMA und adaptiert den linearen Entzerrer ent-
weder gleichzeitig, oder abwechselnd mit dem QAM, bzw. CAP Fehlerterm. In diesem Ab-
schnitt wird gezeigt, dass bei einer Entzerrung im Bandpassbereich, sowohl die in Kapitel
6.3.2.2 gezeigte Struktur, die auf getrennter Amplituden- und Phasenentzerrung basiert, als
auch die in Kapitel 6.3.2.3 beschriebene Technik, die eine Entzerrung anhand des IIR-CMA
vornimmt, eine einfache blinde Entscheidung des M odulationsverfahrens erlaubt.
Das hier vorgestellte Verfahren basiert - ebenso wie das in [53] gezeigte -auf der engen Ver-
wandtschaft von QAM und CAP (siehe etwa Kapitel 2.1 und [53]). Speziell wird hier davon Ge-
brauch gemacht, dass sich im Bandpassbereich QAM und CAP modulierte Signale nur durch
eine zusdtzliche Drehung der Symbole in der komplexen Ebene unterscheiden. Auf die Adap-
tion eines mit dem CMA trainierten Entzerrers hat, aufgrund der Rotationsinvarianz dieses Al-
gorithmus, das verwendete M odul ationsverfahren keinen Einfluss. Auch das beim Prewhitened
Approach verwendete Dekorrelationsfilter adaptiert sich unabhangig vom Modulationsverfah-
ren, weil es mit Statistiken zweiter Ordnung adaptiert wird und somit blind beztglich des Pha-
senganges, also auch beziiglich einer moglichen Drehung der Symbole, ist.
Ob im Sender QAM oder CAP Modulation verwendet wird, kann theoretisch anhand der Be-
rechnung der beiden Erwartungswerte

\ o o <0— QAM (6.53)

ELlY(n) =X (I} -E{ly(m -xmI} S 7 Sap

festgestellt werden. Wiein Bild 6.10 gezeigt, korrespondieren die Werte y(n) und X(n) hierbei
zu einem Empfanger ohne Symboldrehung und die Werte y'(n) und X'(n) entsprechend zu ei-
nem Empfanger mit zusétzlicher Drehung. In der Praxis wird die Erwartungswertbildung in
(6.53) durch eine Mittelung Uber eine gewisse Anzahl p an Symbolen angendhert. Die beiden
Erwartungswerte miissen jedoch nicht gleichzeitig berechnet werden, da in Abschnitten in de-
nen die Symbole fehlerhaft gedreht werden, der sich ergebende M SE relativ grof3 ausfallt. Somit
ergibt sich eine einfache Technik zur Bestimmung des Modul ationsverfahrens durch alternie-
rendes An- und Ausschalten des Symboldrehersin Bild 6.10 fir jeweils p Symbole. Der sich
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hierbei ergebende M SE wird jeweils ermittelt. Fallt er unter einen vorher spezifizierten, von der
Signalraumkonstel | ation abhangigen Wert, wird analog zum V orgehen bei bekanntem Modula-
tionsverfahren in den DD Modus umgeschaltet. Ist zu diesem Zeitpunkt der Symboldreher ak-
tiv, ist das Modulationsverhalten zu QAM bestimmt, andernfalls zu CAP. Auf den Schétzer des
Tragerphasenfehlers hat dieses Vorgehen keinen kritischen Einfluss, dain Abschnitten, in de-
nen der Entzerrerausgang fehlerhaft gedreht wird, der Phasenfehler als Zufallssignal aufgefasst
werden kann. Die fehlerhafte Nachfihrung mittelt sich im Laufe elnes solchen Abschnitts daher
heraus.

Im Fall, dass das M odulationsverfahren anhand der beschriebenen Technik zu QAM bestimmt
wurde, miissen die K oeffizientengewichte des Riickkoppelfilters vor der Anderung der Entzer-
rerstruktur zu der des DFE noch umgerechnet werden. Ursache ist, dass das Ruickkoppelfilter
des DFE mit entschiedenen Symbolen beaufschlagt wird, die bereits zuriickgedreht wurden,
wahrend der Eingang des Ruickkoppelfilters der Struktur beim Systemstart nicht gedreht wurde.
Dies kann durch Betrachtung des Entzerrerausgangs in der Startphase einfach veranschaulicht
werden [186], [187]:

M
y(k) = u(k)— Y a(p)y(k—p). (6.54)
p=1
Wird dieses Signal zuriickgedreht, wie es bei einer QAM Modulation eigentlich geschehen

musste, wird (6.54) zu
, M :
T —jo,T . —j(p+1o,T
Pl _ u(k)e 1o _ Y. a(p)y(k—pe JpTHeo . (6.55)

p=1

y(ke

Man erkennt, dass (6.54) und (6.55) Ubereinstimmen, wenn die K oeffizientengewichte in (6.55)
gedreht werden. Dies bedeutet, dass die Koeffizientengewichte des Ruickkoppelfilters in der
Startphase, die im Folgenden mit a,, g bezeichnet werden, gedrehte Reprasentanten der mit
app 9gegebenen Koeffizientengewichte wahrend des normalen Betriebs sind:
jookT

app(k) = arke . (6.56)
Diese einfache Berechnung kann ebenfalls offline, al'so im Laufe mehrerer V erarbeitungsschrit-
te, etwa unter Verwendung eines Mikrocontrollers, erfolgen.

6.5 Simulationsergebnisse

Im Folgenden werden Ergebnisse des Whitening Approaches und des IR CMA Verfahrens fur
verschiedene Testkandle sowie fur VDSL-Szenarien verglichen. Wichtigstes Kriterium ist hier-
bei, wie nahe die Startldsung an der Losung des Wiener-DFE liegt, also insbesondere ob die
Startlésung des DFE das Auge 6ffnet. Dartiberhinausist das SINR von Interesse, das der Start-
entzerrer nach Konvergenz aufweist, sowie das SINR, das sich nach Adaption desDFE einstellt.
Ein letztes Kriterium ist noch die Konvergenzgeschwindigkeit.

Whitening Approach im Bandpassbereich
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Bild 6.11: Whitening Approach im Bandpassbereich

Zunéchst wird der sogenannte Whitening Approach im Bandpassbereich simuliert. Hierfur wer-
den diedrel verschiedenenin Kapitel 6.3.2.2 vorgeschlagenen Verfahren verglichen. Die Simu-
lationsumgebung ist 8hnlich der in [53] vorgeschlagenen und orientiert sich an einem Szenario
das vom ATM Forum [5] definiert wurde. Die Leitung hat eine Lange von 300 m und einen
Durchmesser von 0,5 mm. Die Symbolrate liegt bei 25,92 MHz, die Mittenfrequenz bel 17,5
MHz und der Uberabtastfaktor bei 3. Die Excess Bandbreite des Sendefilters betragt 15%. Am
Entzerrereingang liegt AWGN der Varianz 10 an. Das FFF hat eine Lange von 49 Koeffizi-
enten und wird mit dem Koeffizientensatz des Sendefiltersinitialisiert. Das FBF hat eine Lange
von 10. Das Modulationsverfahren ist 16-CAP. Das Hilbert Filter besitzt 10 K oeffizienten, wo-
von die Hélfte das Gewicht Null besitzen. Das Umschalten zum DD Modus geschieht bei einem
gemessenen MSE von -17 dB. In Bild 6.11 sind Ergebnisse der drei Verfahren gezeigt. Das
Standard Verfahren, bei dem auch wahrend des normalen Betriebs das Eingangssignal mit ei-
nem Hilbert Transformator (HT) gefiltert wird, sowie das sogenannte ,, Detuning”-Verfahren,
das die Koeffizientengewichte des HT nach Konvergenz langsam auf Null setzt, zeigen nahezu
identische Performance. Wéhrend des Detuningsist allerdings das SINR am Entzerrerausgang
kurzzeitig erhoht, da sich der Koeffizientensatz des FFF in dieser Periode stark éndern muss.
Das sogenannte Low-Power Verfahren, das die K oeffizientensétze der beiden FFF gemeinsam
nachfthrt, zeigt bei der gewéhlten Systemumgebung einen etwa 0,3 dB groleren MSE, alsdie
beiden anderen Verfahren. Dieser Wert ist stark von den Systemparametern, wie etwa der
Rauschleistung, der Mittenfrequenz oder der Lange des HT abhéngig.

[IR-CMA

Alsnéchstes sollen Simulationsergebnisse desIIR-CMA Verfahrens gezeigt werden. Die Simu-
lationsumgebung ist dhnlich der des Whitening Approaches, mit der Ausnahme, dass die Mit-
tenfrequenz nun bei 15 MHz liegt und die Rauschleistung verdoppelt wurde. In Bild 6.12aist
ein Vergleich des exakten Algorithmus mit den verschiedenen Algorithmen, die Feintuch N&
herungen zur Koeffizientennachflhrung verwenden, gezeigt. Man erkennt, dass durch diese
Naherungen praktisch keine Verschlechterung des Verhaltens auftreten.

Blinde Entscheidung des M odulationsver fahrens
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Bild 6.12b zeigt fir das selbe Szenario Ergebnisse einer blinden Entscheidung des Modulati-
onsverfahrens. Hierfir werden fir QAM und CAP Modulation Ergebnisse von Simulationen
mit bekanntem und unbekanntem M odul ationsverfahren verglichen. Man erkennt, dass bel un-
bekanntem Modulationsverfahren, in Zeitabschnitten in denen der Symboldreher einen fehler-
haften Ausgang produziert, sehr grof3 wird. Dies hat aber keinen Einflufd auf die Adaption.
Aulerdem ist zu erkennen, dass QAM und CAP zu quasi identischem Systemverhalten fuhren.
Simulationen eines dhnlichen Szenarios unter der Verwendung des Whitening Approach finden
sichin [187]. Auch hier zeigen alle V erfahren nahezu identische Performance.

Vergleich des Whitening Approach mit dem [ IR-CMA

Alsnéchstes soll die Qualitét der Startlésung, die sich mit den beiden in Kapitel 6.3.2.2 und Ka-
pitel 6.3.2.3 vorgestellten Methoden ergibt, verglichen werden. Um das Verhalten besser ver-
gleichen zu kénnen, wird hier ein Kanal gewéhlt, dessen Entzerrung mit einem linearen
Entzerrer Probleme bereitet. Dieser Kanal ist um den Faktor zwei Uberabgetastet und die Im-
pulsantworten der beiden Subkande weisen sowohl gemeinsame Nullstellen auf, als auch
Nullstellen die in der z-Ebene nahe am Einheitskreis liegen. Somit weist dieser Kanal Eigen-
schaften auf, die eine Entzerrung mit einem Transversalentzerrer stark erschweren. Die Nullst-
ellen der beiden Subkandle des Beispielkanals sind gegeben durch {0,3+0,4j; 0,3-0,39j; -
1,5+0,1j; 0,15+0,1j; 0,85+0,55j; 1,1} und{0,3+0,4j; 0,3-0,42j; 0,4+0,5j; 0,3j; -0,72+0,68j; -0,4-
0,3j}. Die Empfangsleistung wurde auf Eins normiert. AuRerdem wurde AWGN der normierten
Varianz 10-5 an den Entzerrereingang gegeben.

Die Entzerrer besitzenjeweilsN = 20 und M = 10 Speicherelemente. Bel der CMA Metho-
de wird bei beiden Filtern von der Feintuch Naherungen Gebrauch gemacht. Die Schrittweiten
betragen jeweils 10~4 bei den AR Filtern und 103 bei den MA Filtern. Unabhéngig von dem
erreichten M SE wurde die Struktur nach 950 000 Iterationen in die des DFE gedndert. Nach die-
ser Zeit kann davon ausgegangen werden, dass die Startentzerrer konvergiert sind. Hier wurde
zunéchst zum Vergleich der Performance der DFE-Startldsung die weitere Adaption eingefro-
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Bild 6.12: Blinde Adaption eines DFE mit dem | IR-CMA (a) Vergleich exakter
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und blinder Entzerrung

ren. In Bild 6.13 sind die Ergebnisse dieser Simulationen gezeigt. Man erkennt, dass bel Ver-
wendung des Whitening Approaches eine geringfigig schnellere Adaption erfolgt, als bel
Verwendung des1IR-CMA. Nach dem Umschalten in den DFE Modus zeigt der Whitening Ap-
proach eine kurze Phase mit sehr vielen Symbolfehlern. Diesliegt darin begriindet, dass hier die
Anordnung der Filter vertauscht wird und somit zunéchst falsche Werte in den einzelnen Regi-
stern gespeichert sind. Dies hat aber keinen Einfluss auf die weitere Adaption. Da beim IIR-
CMA die Anordnung der Filter nicht verandert wird, tritt dieser Effekt hier nicht auf. In
Bild 6.13 sind zusétzlich noch Simulationsergebnisse fir eine weitere Adaption des DFE ge-
zeigt. Man erkennt, dass im entscheldungsgestitzten Modus die weitere Adaption sehr schnell
erfolgt.

Kombinierte Synchronisation, Abtastratenumsetzung und blinde Entzerrung

Bild 6.14 zeigt eine Adaptionskurve, die bei gemeinsamer Simulation von Abtastratenumset-
zung, Synchronisation und blinder Entzerrung entstand. Zur Taktregelung wurde hier exempla-
risch eine sogenannte Digital Spectral Line Methode verwendet, die in [160] speziell fir CAP-
VDSL optimiert wurde. Ziel dieser Simulationist zu zeigen, dass prinzipiell ein blinder System-
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start mit unbekanntem Kanal, Rauschen und Taktversatz anhand der im Rahmen dieser Arbeit
gezeigten Methoden moglich ist. Die Taktregelung selbst wurde jedoch nicht optimiert, dadies
den Rahmen dieser Arbeit sprengen wirde. Als Leitung ist hier eine 1200m langes ETSI4-Ka-
bel angenommen, das Modulationsverfahren ist 64-CAP, mit Mittenfrequenz 1,5 MHz und
Bandbreite 1,1 MHz. Die Sendefilter besitzen 15% Excess Bandbreite. Als Rauschen wurde an
den Empfangereingang AWGN mit Varianz 5-10 angelegt. Zur Entzerrung wurde ein DFE
mit 10-fach Uberabgetastetem FFF der Lange 201, sowie einem Ruckkoppelfilter der Lange 10
verwendet. Die Uberabtastrate des Senders betragt 12. Dies entspricht auch der normierten Ab-
tastrate des Empfangers, so dass hier um den Faktor 1,2 dezimiert werden muss. Die Adaption
des DFE erfolgt mit der in Kapitel 6.3.2.3 beschriebenen IIR-CMA Technik. Die FFF werden
hierbei mit zueinander Hilbert transformierten Bandpassen initiaisiert. Auflerdem wurde ange-
nommen, dass der Empfanger einen Taktversatz zum Sender von 42 ppm besitzt. Die Synchro-
nisation und Dezimation erfolgt mit einem FD Filter 4. Ordnung, das durch Polynome 4.
Ordnung approximiert ist. Dieses Filter wurde nach der in Kapitel 3.4.2.2 gezeigten Least
Squares Methode berechnet und in Farrow-Struktur implementiert.

6.6 Zusammenfassung

In diesem Kapitel wurden Verfahren zur blinden Entzerrung vorgestellt. Diese haben die Auf-
gabe die Entzerrerkoeffizienten bei Beginn der Ubertragung so gut zu adaptieren, dass das Auge
gedffnet ist, so dassim weiteren Verlauf diein Kapitel 5 vorgestellten entschei dungsgestiitzten
Adaptionsverfahren eingesetzt werden kdnnen.

Von den verschiedenen M oglichkeiten zur blinden Adaption eines FIR Filterserweisen sichim
Rahmen der leitungsgebundenen Kommunikation besonders die sogenannten Bussgang Algo-
rithmen als erfolgversprechend, die implizit Statistiken hoherer Ordnung verarbeiten. Von die-
sen wiederum erscheint der CMA vorteilhaft, da er zum einen eine dhnliche Komplexitét wie
der LMS Algorithmus aufweist und andererseits keine kostenabhangigen lokalen Minima be-
sitzt. Wie jeder blinde Algorithmus kann er allerdings zu langenabhangigen lokalen Minima
konvergieren. Daher ist die Art der Initialisierung besonders wichtig. Bei der Verwendung des
sogenannten Prewhitened CMA, bei dem das Eingangssignal destransversalen Entzerrersdurch
Prediktion dekorreliert wird, kann die Systemverzdgerung eines adaptierten Entzerrers ohne ex-
plizit vorzunehmende Berechnungen verandert werden, so dass hier auf heuristische Art und
Welise sehr einfach die optimale Systemverzdgerung und somit das globale Minimum der Ko-
stenfunktion gefunden werden kann. Zur Adaption des Dekorrel ationsentzerrers kbnnen etwa
diein Kapitel 5.3 beschriebenen rekursiven LMS Algorithmen herangezogen werden.
Anschlief3end wurde die blinde Adaption entscheidungsriickgekoppelter Entzerrer diskutiert.
Hier ergibt sich das Problem, dass die K ostenfunktion elnes DFE aufgrund des Symbol entschei -
ders lokale Minima aufweisen kann, so dass die Adaption mit einer Struktur ohne Entscheider
starten muss. Alserfolgversprechend erwei st sich die Strategie, einen Startkoeffizientensatz mit
Hilfe eines rekursiven Entzerrers zu erzeugen und im entscheidungsgestiitzten Modus einen
Soft-Entscheider zu verwenden. Ein derartiger Entscheider hat die Eigenschaft, die Fehlerfunk-
tion des DFE zu glétten, so dass die Konvergenz zum globalen Minimum deutlich wahrschein-
licher wird. Darlberhinaus senkt bei passender Wahl der Kennlinie ein Soft-Entscheider
allgemein auch die BER am Ausgang eines DFE. Zur Generierung des Startkoeffizientensatzes
wurden zwei verschiedene Techniken diskutiert. Beide beruhen auf der in Kapitel 4.4.2 gezeig-
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ten Aquivaents des MM SE K oeffizientensatzes eines IR Entzerrers mit denen des DFE, im
Falle von weiRem Rauschen und beliebig langen Entzerrern. Diese Ubereinstimmung gilt im
praktischen Betrieb zwar nicht mehr exakt, der gefundene K oeffizientensatz des IR Entzerrers
kann aber trotzdem als Startl6sung des DFE fungieren. Das erste Verfahren verwendet die Tat-
sache, dass der FBF eines DFE, fur den Grenzfall unbeschrankt langer Entzerrer, ein Dekorre-
lationsfilter des Eingangssignals darstellt. Somit wird bei diesem Verfahren die Entzerrung in
Amplituden- und anschlief3ender Phasenentzerrung aufgeteilt. Im Startmodus entspricht dies
daher, falls die Phasenentzerrung mit dem CMA erfolgt, dem Prewhitened CMA. Da bel Ent-
zerrung im Bandpassbereich normalerweise die Aufteilung in Inphase- und Quadraturkompo-
nente durch das FFF erfolgt, hier aber zunéchst ein AR Filter angeordnet ist, muss diese
Aufteilung hier explizit, etwa durch ein Hilbert Filter erfolgen, wenn die Koeffizienten des AR
Filters as Startkoeffizientensatz des FBF fungieren sollen. Dieses Hilbert Filter erlaubt die
Identische Gestaltung der beiden FFF und somit die Verwendung einer Low Power Architektur.
Andernfalls kdnnen die Koeffizientengewichte des Hilbert Filter im DD Modus allmahlich zu
Null gesetzt werden.

Als zweite Moéglichkeit zur Generierung von Startkoeffizientengewichten wurde ein IR CMA
Entzerrer betrachtet. Da fir diesen Algorithmus Stabilitét nicht bewiesen werden kann, wurde
eine Implementierung in Lattice Filter Struktur vorgeschlagen, die eine einfache Beobachtung
des Verhatens des adaptiven Algorithmus erlaubt. Nach erfolgter Adaption wird die Struktur
ebenfallsin die des DFE gedndert. Da nun durch den Entscheider im Ruckfuhrzweig Stabilitét
garantiert werden kann, kann das Lattice Filter in ein Filter in Standard Implementierung, das
Insgesamt weniger Berechnungsaufwand erfordert, umgewandelt werden.

Als letztes wurde gezeigt, dass mit beiden Verfahren die blinde Adaption des Modulationsver-
fahrens zwischen QAM und CAP auf sehr einfache Art erfolgen kann. Diesist etwabei einigen
Varianten des Einzeltrager VDSL Standards gefordert [53], [176].

Anhand von Simulationen wurden abschlief3end das Verhalten der vorgeschlagenen Verfahren
verdeutlicht. Die beiden Initialisierungsmethoden eines DFE wurden exemplarisch anhand ei-
nes Beispielkanals verglichen. Hierbei zeigte sich, dass beide Verfahren ein sehr éhnliches Ver-
halten zeigen. Dies gilt insbesondere bel der Entzerrung redlistischer Kande im
Teilnehmeranschlussbereich, die meist wesentlich bessere Eigenschaften aufweisen, als der
verwendete Beispielkanal.

Abschlief3end wurden Ergebnisse gezeigt, bei dem die blinde Entzerrung eines im Bandpassbe-
reich operierenden DFE mit Synchronisation und Abtastratenumsetzung gemeinsam simuliert
wurden. Dies entspricht somit einem kompletten referenzdatenfreien Systemstart.
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/7 Aufwandsarme I mplementierung

Waéhrend in der Vergangenheit das Ziel der Forschungsaktivitaten im Bereich hochintegrierter
digitaler Schaltungen im Wesentlichen auf die Erzielung hoher Schaltgeschwindigkeiten und
hoher Integrationsdichten gerichtet war, erlangtein letzter Zeit die Minimierung der Verlustlei-
stung immer hohere Prioritdt [145]. Ein wichtiger Grund fir diese teilweise Neuausrichtung
liegt in der Warmeentwicklung begriindet, die eine mit hoher Taktrate betriebene hochintegrier-
te Schaltung aufweist. Dies erfordert kostenintensive Mal3nahmen zur Kihlung und erschwert
eine weitere Integration. Bel portablen Geréten liegt ein weiterer wichtiger Grund fur die Not-
wendigkeit einer Verlustleistungsminimierung in der Begrenztheit der Batteriekapazitét.
Speziell bei der xDSL-Ubertragungstechnik ist eine Begrenzung der Warmeentwicklung der
implementierten Transceiver von grof3em Interesse, da dies auf der Vermittlungsseite erlaubt,
mehrere Transceiver auf einem Chip zu integrieren, und somit die Kosten zu senken. Zudem ist
oftmals die Moglichkeit einer Fernspeisung von Transceivern erwinscht. Die erklérte Ober-
grenze der Leistungsaufnahme eines VDSL Transceivers liegt bei einem Einsatz in der soge-
nannten First Mile bei etwa 1,0 Watt [69].

Grundsétzlich verbraucht eine anwenderspezifische Schaltung wesentlich weniger Leistung al's
ein DSP, auf dem die gleiche Funktionalitét implementiert ist, so dass beim Entwurf verlustlei-
stungsarmer hochintegrierter Schaltungen fast ausschliefdich eine Full Custom Designmethode
zum Einsatz kommt [145]. Neben der Verlustleistungsminimierung ist ein weiteres wichtiges
Ziel beim Entwurf einer digitalen Schaltung aus K ostengriinden jedoch auch ein méglichst ge-
ringer Flachenverbrauch.

In diesem Kapitel werden Méglichkeiten zur Minimierung der Verlustleistungen auf verschie-
denen Architekturebenen diskutiert. Grundsétzlich lasst sich hierbel auf hoheren Ebenen mehr
Verlustleistung einsparen, als dies auf niedrigeren Ebenen der Fall ist (siehe etwa[8]), der Ein-
satz von sogenannten Low Power Techniken ist jedoch auf alen Ebenen des Entwurf sinnvoll
[145]. Zunachst werden in Kapitel 7.1 verschiedene Methoden auf algorithmischer Ebene be-
sprochen. Methoden auf Hardware-, bzw. VL SI-Ebene sind Inhalt von Kapitel 7.2, bzw. Kapitel
7.3. Auf Techniken die sich auf Transistorebene anwenden lassen wird in dieser Arbeit nicht
eingegangen. Fur eine derartige Betrachtung sei etwa auf [145] verwiesen. Eine Zusammenfas-
sung in Kapitel 7.4 rundet diesen Abschnitt ab.

7.1 Verlustleistungsarme Implementie-
rung auf algorithmischer Ebene

Zunéchst werden verschiedene Techniken erlautert, die zur Minimierung der Verlustleitung,
bzw. der benétigte Chipfléache, durch algorithmische Umformungen eingesetzt werden kdnnen.
Speziell werden Algorithmen zur Adaption von Entzerrern betrachtet. Eine wichtige derartige
Technik besteht in der Quantisierung der Eingangsgrofien, die zur Berechnung der Nachstell-
groie der Koeffizientengewichte Verwendung finden. V erschiedene M églichkeiten der Quan-
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tisierung sowie der Minimierung der damit zwangsl &ufig einhergehenden V erschlechterung des
Systemverhaltens sind Inhalt von Abschnitt 7.1.1. Eine weitere Méglichkeit der Verlustlei-
stungsreduktion besteht darin, abhéngig von der erreichten BER die verwendeten Entzerrer ge-
zielt zu vereinfachen, etwaindem die Anzahl der K oeffizienten reduziert wird. Dadurch werden
bewusst Performance-Einbuf3en in Kauf genommen, so dass derartige Techniken nur anwend-
bar sind, wenn die erzielte BER geringer als gefordert ist. Derartige Methoden werden in Ab-
schnitt 7.1.2 behandelt.

7.1.1 Quantisierung der Eingangssignale eines adaptiven
Entzerrers

Wie erwahnt, besteht eine Mdglichkeit zur Vereinfachung adaptiver Algorithmen in der Quan-
tiserung der Signale, die zur Berechnung der Koeffizientenachstellgrofie erforderliche sind.
Somit kdnnen zur Berechnung dieser Grof3en erforderliche Multiplikationsoperationen, je nach
Art der Quantisierung, durch Table-Lookup, Verschiebeoperationen (Shifter) oder XOR-Be-
rechnungen implementiert werden. Verschiedene Arten der Quantisierung werden in Abschnitt
7.1.1.1 beschrieben.

Nachteile, die eine Quantisierung im betrachteten Anwendungsgebiet mit sich bringen, sind ei-
nerseits eine reduzierte Adaptionsgeschwindigkeit und andererseits ein sich vergrof3ernder Feh-
ler im eingeschwungenen Zustand. Eine Ursache dieser EMSE Zunahme liegt in der
VergrofRerung des kleinsten moglichen Korrekturterms. Dies kann durch eine adaptive Schritt-
welite des Entzerrers relativ gut ausgeglichen werden.

Ein weiteres Problem, das eine Quantisierung mit sich bringt, liegt darin begriindet, dass das
Quantisierungsrauschen nicht weil3 und dartiberhinaus nicht unabhangig vom Eingangssignal
Ist [16]. Somit unterscheidet sich das'V erhalten des quantisierten Algorithmus unter Umstanden
vom nicht quantisierten. Durch Addition eines zusétzlichen Rauschsignals vor der Quantisie-
rung kann versucht werden, die Information, die durch den Quantisierungsprozess verloren
geht, zu erhalten. Auf den ersten Blick erscheint die Addition eines Rauschsignals zwar wider-
sinnig, man kann aber erwarten, dass ein stochastischer Gradientenalgorithmus mit kleiner Ad-
aptions-Schrittweite das sich ergebende weil3e Quantisierungsrauschen herausmittelt. Es kann
gezeigt werden, dass bei richtiger Wahl der zusétzlichen Rauschleistung das Verhalten des
guantisierten Algorithmus im Mittel identisch zum urspriinglichen nichtquantisierten ist, aller-
dings wird der EMSE zwangslaufig grofler. Quantisierung mit zusétzlicher Addition eines
Rauschsignalsist Inhalt von Abschnitt Kapitel 7.1.1.2.

Bei allen adaptiven Algorithmen wird die Schrittweite u vorteilhaft al's Zwelerpotenz gewahit.
Erforderliche Multiplikation mit i kénnen somit durch V erschiebe-Operationen implementiert
werden.

7.1.1.1 Verschiedene Arten der Quantisierung

In Bild 7.1 sind exemplarisch Histogramme gezeigt, die die relative Haufigkeit des Auftretens
der Amplitude des Fehlerterms bel der Adaption anhand desLMSund CM Algorithmus zeigen.
Die verwendete Modulation ist hier 8-PAM mit den Amplitudenstufen {+1;+3;+5;£7}. Das
entsprechende in  Bild7.1a gezeigte Histogramm des LMS  Fehlerterms
e ms(n) = ¥(n) —y(n) legt nahe, dass die Amplitudenverteilung von e ,,5 naherungsweise
als Gauss-verteilt angenommen werden kann. Im Gegensatz dazu ist die in Bild 7.1b gezeigte
Verteilung des CMA Fehlerterms ey a(N) = Y(n)(ly(n)|?—7,) wesentlich unregelmaiger
aufgebaut, weil fir hdherstufige Modulation selbst bel perfekter Entzerrung der Fehlerterm hier
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Bild 7.1: Exemplarische Histogramme der Haufigkeit des Fehlertermsam
Beispiel von 8-PAM (a) LM S Algorithmus (b) CMA

nicht gegen Null geht, sondern abhéngig vom Sendesymbol verschiedene diskrete Werte an-
nimmt. Man erkennt, dass anschaulich gesprochen beim LMS Algorithmus bereits das V orzei-
chen desFehlerterms einen Grofteil der Information beinhaltet, wahrend beim CMA relativ viel
Information in der Amplitude des Fehlerterms enthalten ist. Daher ist es beim LMS Algorith-
mus naheliegend, durch Quantisierung des Fehlerwertes bzw. auch der Eingangsdaten, die Be-
rechnungen, die zur Nachfiihrung der Koeffizienten erforderlich sind, zu vereinfachen. Beim
CMA kann man hingegen erwarten, dass eine Quantisierung des Fehlerterms das Verhalten des
Algorithmus relativ stark beeinflusst, so dass hier spezielle Mainahmen erforderlich sind, um
die Konvergenz eines derartig vereinfachten Algorithmus weiterhin sicherzustellen. Hierbei ist
die grobe Form der Histogramme weitgehend unabhangig von der Systemumgebung [41].
Zunéchst sollen in diesem Kapitel grundlegende Quantisierungstypen vorgestellt werden. Ein
einheitlicher Quantisierer mit geradzahliger Anzahl an Quantisierungsstufen bildet ein Ein-
gangssignal in ein Signal mit Wertebereich £{A/2,3A/2, ..., (K —=1)A)/2} ab. Hierbei ist
K die Anzahl an gleichmaliig verteilten Quantisierungsstufen und A der Abstand zwischen den
einzelnen Stufen. Der Ausgang eines Quantisierers mit Eingangssignal x(n) ist

X(n) = Q(x), (7.1)
wobei Q(e) den Quantisierungsoperator beschreibt. Bild 7.2a zeigt die Kennlinie eines derar-
tigen Quantisierers. Da beim Eingangswert Null die Ausgangskennlinie einen Sprung von —A
auf A aufweist, wird dieser Quantisierer auch als Mid-Rise Quantisierer bezeichnet. Im Gegen-
satz dazu hat der in Bild 7.2 (b) dargestellte sogenannte Mid-Tread Quantisierer die Null als

Qoo d Qoo d
A+ A+ —
A4 A4
t t t t t t ' t t t t t >
1 A 24 X | A2 X
(@) (b)

Bild 7.2: Quantisierungskennlinie eines gleichverteilten Mid-Rise (a) und
Mid-Tread (b) Quantisierers
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maogliches Ausgangssignal. Zu beachten ist, dass die beiden in Bild 7.2 gezeigten Quantisie-
rungsarten einer Rundung entsprechen und daher mittelwertfrel sind. Im Gegensatz dazu fuhrt
die einfacher zu realisierende Quantisierung durch Abschneiden, also Nichtverwendung der
L SBs, zu nicht mittelwertfreien Signalen, da die Kennlinie eines derartigen Quantisierers zum
Ursprung unsymmetrisch ist. Quantisierung der Eingangswerte durch Abschneiden kann bei ei-
nem adaptiven Algorithmus etwazu demin Kapitel 5.1.1.5 beschriebenen Parameter Drift Phé-
nomen fuhren.

Die einfachste Quantisierung besteht darin, statt eines Signals nur dessen V orzeichen heranzu-
ziehen, was as 1-Bit Quantisierung aufgefasst werden kann. Ein relativ haufig verwendeter,
nichtgleichformiger Quantisierer wird als Power-of-2 (Po2) Quantisierer bezeichnet. Er hat as
Ausgangswertebereich +{0, 20A, 21A, 22A, ...} . Bei einer digitalen Darstellung beriicksich-
tigt er nur das M SB und gewichtet den Ausgang mit der Quantisierungsgroéfie A . Grundlegende
Eigenschaften eines Quantisierers finden sich in Appendix 3.

Zunéchst sollen verschiedene Méglichkeiten aufgezeigt werden, wie durch Quantisierung der
Eingangssignale die Koeffizientennachfihrung eines adaptiven Entzerrers multipliziererfrei
realisiert werden kann.

Vereinfachung desL M S Algorithmus

Der Standard-LMS Algorithmus schreibt sich nach (5.3) as f(n+1) = f(n) + pue(n)r*(n),
wobel der Koeffizientenvektor f(n) sowie der Regressorvektor der Eingangsdaten r(n) je-
weilsdieLange w- N besitzen. Im Folgenden sei w = 1, die erzielten Ergebnisse lassen sich
aber einfach fir die Verwendung eines Uberabgetasteten Eingangssignals erweitern.
Zusétzlich zu den Verschiebeoperationen, die durch die Multiplikation mit der Schrittweite er-
forderlich sind, sind zur Implementierung der Koeffizientennachfihrung des reellwertigen
LMS Algorithmus jeweils N Additions- und Multiplikationsoperationen mit einer Auflésung
der Eingangs-Wortbreite erforderlich. Unter der Annahme, dass eine komplexe Multiplikation
vier reellen entspricht, werden beim komplexwertigen Algorithmus hierfir jeweils 4N reell-
wertige Operationen erfordert. Durch Vorzeichen-basierte Quantisierung der Eingangsgrof3en
ergeben sich drei mogliche Varianten, je nachdem ob die Quantisierung auf das Fehlersignal
e(n), den Eingangsdatenvektor r (n) oder beide Signale angewandt wird. Diese Algorithmen
werden als Sign-Error (S-E), Sign-Data (S-D) und Sign-Sign (S-S) LM S Algorithmus bezeich-
net. Sie wurden fir reellwertige Signalverarbeitung bereits 1965 durch Lucky vorgeschlagen
[109]. Durch die Definition des komplexen V orzei chen-Operators

csgn(y) = sgn(R(y)) +jsgn(3(y)) (7.2)
konnen sie direkt auf komplexwertige Signalverarbeitung Ubertragen werden. Durch Verwen-
dung einer Vorzeichen-basierten Quantisierung lassen sich Multiplizieroperationen einsparen,
wahrend die Anzahl an Additionen unveréndert bleibt. Bei Verwendung einer Schrittweite der
Form 2L, wobei L eineganze Zahl ist, kénnen sdmtliche dieser Vereinfachungen multiplizier-
erfrei implementiert werden. Sie unterscheiden sich aber, wiein Tabelle 7.1 gezeigt, in der An-
zahl der bendtigten Verschiebeoperationen. Der S-S LMS Algorithmus kommt sogar ohne
V erschiebeoperationen aus. Dartiberhinaus ist hier jeweils ein Eingangssignal der benétigten
Addierer eine Zweierpotenz. Man kann bei diesem Algorithmus die Schrittweite aber auch frei
wahlbar gestalten und benétigt dann Additionen in der Eingangswortbreite.

Eineweitere Vereinfachung desLM S Algorithmuswurdein [39] und spéter erneut in [116] vor-
gestellt. Dieses Verfahren benttigt nur eine geringfuigig grof3ere Anzahl an Operationen zur Ko-
effizienten-Nachfihrung als der SS LMS Algorithmus und zeigt nur eine geringflgig
langsamere Adaptionsgeschwindigkeit als der urspriingliche Algorithmus [39], [134]. Diesist
der sogenannte Po2 LM S, der zur Quantisierung jewells das M SB verwendet. Bei komplexwer-
tiger Signalverarbeitung existiert zudem eine modifizierte Version, die diese Art der Quantisie-
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rung erneut auf das Ergebnis anwendet [116].

Eine Ubersicht der erforderlichen Anzahl an Multiplikationen, Additionen und V erschiebeope-
rationen zur Nachfihrung eines Entzerrerkoeffizienten findet sich in Tabelle 7.1. Hier zeigt
sich, dassder Po2 und der S-S LM S Algorithmus nahezu identische Komplexitét aufweisen. Bel
beiden Algorithmen sind auch die erforderlichen Additionen einfach implementierbar, da ein
Summand jewells ein (S'SLMSund Po2 LMS), bzw. maximal zwei Bit Wortbreite aufweist.

Implementierungsaufwand

Algorithmus Korrekturterm fur Koeffizient k (#Mul/ # Add/ # Shift)
regll komplex
LMS pex, * N/N/N 4N / 4N/
2N
SELMS 1 csgn(e) X, * O/N/N 0 /4N /2N
SDLMS necsgn(x*) 0/N/1 0/4N /2
SSLMS esgn(e)esgn(x,*) O/N/O 0/4N /0
Po2 LMS Q(ue)Q(xy) (reell) O/N/O O0/4N /0

Qe Q(XR) + Q(neh)Q(x}) +
(Q(ne) Q(xP)—-Q(ueRQ(x))
(komplex)

Moataeter | QEQuet QXD + Qe Qux)} + 0/4an/o

(komplex) jQ{Q(ue) QxR —Q(ueRQ(xj) }

Tabelle7.1: Vergleich ver schiedener LM SAlgorithmen beztiglich Korrekturterm und
I mplementierungsaufwand fur reell- und komplexwertige Signalver ar beitung

Ein exemplarischer Vergleich des Verhatens der verschiedenen Algorithmen basierend auf Si-
mulationen findet sich in Bild 7.3.Die Simulationsumgebung besteht hier aus einer 1000 m lan-
gen Leitung mit 0,5 mm Durchmesser, einer Sendeleistung von -60 dBm/Hz und AWGN mit
einer Varianz von -140 dBm/Hz. Weitere Storer wurden im Rahmen dieser Simulation nicht an-
gesetzt. Die Bandbreite des Sendefilters betragt 2,5 MHz, die Mittenfrequenz 4,05 MHz und das
Modulationsverfahren ist 16-QAM. Die Sende-, bzw. Empfangsfilter sind SRRC Filter mit
Grad 15 und Roll-Off Faktor 10%. Der FIR Entzerrer istim T /2 -Raster abgetastet und besitzt
N = 20 Koeffizienten

Es zeigt sich, dass speziell durch Vorzeichenbildung des Fehlertermsviel Information verloren
geht. Durch Einfuhrung einer adaptiven Schrittweite . kann ein Grof3teil der M SE-V erschlech-
terung ausgeglichen werden (siehe Kapitel 5.1.1.4). So konvergiert der S-S LMS Algorithmus
mit variablem p in dem gezeigten Beispiel schneller als der Standard LMS Algorithmus und
zeigt im eingeschwungenen Zustand ein ahnliches Verhaten. In der Praxisist bei allen Algo-
rithmen die Implementierung eines variablen p sinnvoll. Die Lernkurven des normalen, bzw.
modifizierten Po2 LMS Algorithmus unterscheiden sich nur geringftigig von denen des origi-
nalen Algorithmus.

Insgesamt erscheint daher der Po2 LMS als die guinstigste Alternative der dargestellten Algo-
rithmen, aber auch der SSSLMS Algorithmuswirkt bel Verwendung einer variablen Schrittwel-
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Bild 7.3: Lernkurvedes LMS Algorithmus und vereinfachter Varianten
te sehr attraktiv.

Vereinfachung desCMA
Bel einer Betrachtung desin (6.7) gegebenen CMA
2
f(n+1) = f(m—ur*(n)ym)y(n)”-v,) (7.3

fallt auf, dass hier innerhalb einer Iteration zunéchst der Entzerrerausgang y(n) berechnet wer-
den muss, und aus diesem anschlief3end der Fehlerterm e(n) = y(n)(ly(n)lz—yz) generiert
wird. Anschlief3end muss dieser noch mit dem Regressorvektor multipliziert werden. Speziell
beim CMA sind daher algorithmische V ereinfachungen oftmal s nicht nur zur Minimierung der
Chipflache und der Verlustleistung erforderlich, sondern auch zur Minimierung des kritischen
Pfades.

Eine M6glichkeit der Vereinfachung des CMA besteht darin, das Eingangssignal y(n) zu quan-
tisieren, so dass der Fehlerterm e(n) durch Table Look-up gewonnen werden kann [41]. Da-
durch werden zwar nur wenige erforderliche Multiplikationsoperationen eingespart, allerdings
verringert sich die Lange des kritischen Pfades bedeutend. Als glinstige Art der Quantisierung
erweist sich hier etwa eine dhnliche Operation, wie sie auch der Symbol entscheider durchfhrt.
Gunstiger als die Mid-Rise Kennlinie des Entscheiders erweist sich jedoch eine Mid-Tread
Kennlinie, deren Unstetigkeitsstellen genau in den Punkten der Signalraumkonstel lation auftre-
ten. Diese Technik wurde in [41] vorgeschlagen, jedoch in dieser Verdffentlichung nur auf re-
ellwertige Signalverarbeitung angewandt. Im Rahmen der Entstehung dieser Arbeit zeigte sich
jedoch, dass speziell bei komplexwertiger Signalverarbeitung diese Art der Quantisierung sogar
Zu einem besseren Verhalten fihren kann, als es der Standard CMA aufweist. Die Ursache liegt
vermutlich darin begriindet, dass sich dieser Algorithmus in mancherlel Hinsicht ahnlich zum
LMS, bzw. zum S-S LMS verhélt. So ist bei einer 16-QAM Signaraumkonstellation die In-
phasekomponente des Fehlerterm el (n) im Bereich der Signalpunkte der Inphasekomponente
des Entzerrerausgangs bei y! (n) = 3/./10 fir 1/./10 < yR(n) < 3/./10 gegeben durch

e|(n)z{0, 33 fur l/’\/ﬁ)<yl(n)<3/m’ (74)
—0,86 fur y!'(n)>3/./10

so dass der Fehlerwert @hnlich zu dem des S-E LM Sist. Zum Start der Adaption ist dasVerhal-
ten des Algorithmus hingegen dhnlich dem des Standard CMA.. Diesist auch in Bild 7.4 zu er-
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Bild 7.4. Erwartungswert des Fehlersals Funktion des Entzerrerausgangs

kennen. Hier ist der Erwartungswert des Imaginarteil des Fehlerterms des Mid Tread (M-T)
CMA fir 3/(24/10) < R{y(n)} < 5/(2./10) gezeigt.

Insgesamt ist das Verhalten dieses Algorithmus &hnlich dem des Standard CMA, der bei gedff-
netem Auge in den entscheidungsgestiitzten M odus gewechselt wird. Trotzdem sind die Eigen-
schaften des M-T CMA sehr interessant. Naheliegend ist es, den M-T CMA weiter zu
vereinfachen und statt des Fehlerterms, der bei diesem Algorithmus ohnehin nur eine begrenzte
Anzahl an Werten annehmen kann, dessen Vorzeichen zur Berechnung heranzuziehen. Dieser
Algorithmus, der hier as Sign-Error (S-E) M-T CMA bezeichnet wird, ist in der Literatur noch
nicht beschrieben.

Eine weitere Mdglichkeit der Vereinfachung besteht darin, vom Fehlerterm e(n) lediglich das
Vorzeichen zu verwenden [19], [146], was als Sign-Error (S-E) CMA bezeichnet wird. Prinzi-
piell kann auch beim CMA eine Vereinfachung angegeben werden, bei der das V orzeichen der
Regressorsignale verwendet wird, anhand von Simulationen |&sst sich allerdings zeigen, dass
dieser vereinfachte Algorithmus ein relativ schlechtes Systemverhalten aufweist. Daher wird
diese Vereinfachung hier, ebenso wie in der bestehenden Literatur, nicht weiter verfolgt.

Ein Vergleich des Implementierungsaufwandes der verschiedenen Algorithmen findet sich in
Tabelle 7.2. Die Quantisierung des Eingangssignals durch eine Mid-Rise, bzw. Mid-Tread
Kennlinie wurde hier mit Q abgekirzt. Zu erkennen ist, dass diese Quantisierung alleine den
erforderlichen Implementierungsaufwand noch nicht entscheidend reduziert. Wie erwahnt fihrt
sie jedoch zu einer Reduzierung des kritischen Pfades. Eine erhebliche Reduzierung des Auf-
wandes ist durch den S-E CMA und insbesondere durch einen S-E Q CMA mdglich.

Nachtell des S-E CMA ist, dassdieser Algorithmen, aufgrund des Quantisierungsrauschens das
sowohl farbig, as auch mit den Eingangsdaten korreliert ist, ein anderes Verhalten aufweisen
alsder originale CMA. Diestritt zwar prinzipiell auch bei den Vorzeichen-basierten Vereinfa-
chungen des LM S Algorithmus auf, jedoch sind hier aufgrund der Gaussverteilung des Fehler-
terms Auswirkungen einer Quantisierung nicht so gravierend wie beim CMA. Daher soll im
néchsten Abschnitt eine Technik erléutert werden, durch die das Verhaten des quantisierten
CMA dem des originalen dhnlich wird.
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. Implementierungsaufwand
Algorithmus Korrekturterm for (#Mul/ # Add/ # Shift/ # Tl Look-up)
Koeffizient k
reell komplex
QCMA WX F QU (1Q(Y)I2=y,) N/N/N/1 AN /4N /2N /2
SEQCMA |1y * csgn(Q(y)(1Q(y)I2—y,)) O /N/N/1 0/4N /2N /2

Tabelle 7.2: Vergleich verschiedener CM Algorithmen beztglich Korrekturterm und
I mplementierungsaufwand fur reell- und komplexwertige Signalverar beitung

In Bild 7.5 sind Ergebnisse eines simulativen Vergleichs der verschiedenen Algorithmen ge-
zeigt. Die Simulationsumgebung ist identisch zu der, diein Bild 7.3 fUr den Vergleich der ver-
schiedenen LMS Algorithmen herangezogen wurde. Die Schrittweite wurde hier so gewahit,
dassdas Produkt aus 1 und dem jeweiligen Erwartungswert des Absol utwertes des Fehlerterms
bei alen Algorithmen identisch ist. Beim Standard CMA wird u = 212 gewéhlt. Man er-
kennt, dass die Quantisierung mit einer Mid-Rise Kennlinie hier zu deutlich schlechteren Er-
gebnissen als beim Standard CMA fihrt. Bel Quantisierung mit einer Mid-Tread Kennlinie ist
das MSE im eingeschwungenen Zustand hingegen geringer als beim Standard CMA, was auf
die beschriebene Ahnlichkeit mit einem entschei dungsgestiitzten Algorithmus zurtickzufiihren
ist. Die weitere Quantisierung dieses Algorithmus, bei der statt des Fehlerterms nur dessen Vor-
zeichen zur weiteren Berechnung herangezogen wird, hat kaum einen Einfluss auf das Adapti-
onsverhalten, da bel diesem Algorithmus der Fehlerterm ohnehin nur wenige verschiedene
Werte annehmen kann. Zusétzlich sind in Bild 7.5 Kennlinien gezeigt, die bei Verwendung ei-
nes zusétzlichen Rauschterms resultieren. Diese werden im folgenden Abschnitt diskutiert.

-10r Mid Rise

-15¢ Dithered
o A Mid Rise
o —20¢
%) Dithered
= o5 ¥ Mid Tread

s
ol MMWMMW Dithered S-E
. A 1
-35 -E Mid Tread Standard
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1000 lterationen

Bild 7.5: Vergleich desCM A mit ver schiedenen ver einfachten Algorithmen anhand
von Lernkurven fur 16-QAM
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7.1.1.2 Quantisierung mit zusatzlicher Addition eines Rauschterms

Wie bereits erwdhnt, ist es durch zusétzliche Addition eines Rauschsignals vor der Quantisie-
rung moglich, die Annahme Bennetts zu erfiillen, also das Quantisierungsrauschen weif3 und
unkorreliert vom Eingangssignal zu gestalten. Dieses zusétzliche Rauschsignal wird im Folgen-
den durch wy(n) bezeichnet, der Subscript d steht hier fir , dither. Man spricht in diesem Fall
von einem Dithered Quantizer. Allerdings ergibt sich durch die Addition vom w(n) zwangs-
laufig eine grofere Leistung des Quantisierungsrauschens. Wie sich im Folgenden zeigen wird,
ist diese Addition besonders beim vorzeichenbasierten CMA vorteilhaft, der durch dieses Vor-
gehen wesentlich robuster wird. Grundlegende Eigenschaften des Dithered Quantizers finden
sichin Appendix 3.

Vorgeschlagen wurde der sogenannte Dithered Sign-Error CMA in [19] und ndher analysiert
etwain [146]. In der in[146] gegeben Form ist er mit dem komplexwertigen Dither Term d(n)
gegeben durch

f(n+1) = f(n)—uocr*(n)(y(n)(ly(n)lz—72) +ad(n)). (7.5)

Der Wert o ist hier eine Skalierungskonstante. In [146] wurden verschiedene, konstellations-
abhangige Werte fur o, angegeben, je nachdem fir welchen Wertebereich des Eingangsfehlers
der vereinfachte Algorithmus das V erhalten des originalen CMA imitieren soll. Zusétzlich wur-
de das von o abhangige EM SE in [146] abgeschétzt. Solange das Verhalten des Algorithmus
ahnlich dem des CMA i, ist dlerdings der genaue Wert des EM SE nicht von entschel dender
Bedeutung. Die Erwartungswerte des Realteils der Fehlerterme des Dithered S-E CMA, sowie
des Standard CMA sind in Bild 7.4 gezeigt. Diese sind ssimulativ durch Mittelwertbildung er-
mittelt. Da sowohl der Realteil, als auch der Imaginarteil des CMA-Fehlerterms eine Funktion
der Inphase- und Quadraturkomponente von y(n) ist, sind hier nur Werte fir
3/(2410) < R{y(n)} < 5/(2./10) gezeigt. Als Skalierungskonstante o. des Ditherterms ist
der in [146] vorgeschlagene Wert 0,5837 gewahlt. Man erkennt, dass der mittlere Fehlerwert
des Dithered S-E CMA in einem weiten Bereich identisch zu dem des Standard CMA ist. Al-
lerdings kann der Real-, bzw. Imaginérteil des Fehlerterms betragsmaldig nicht grof3er as o
werden.

Zu beachten ist, dass die Komplexitét dieses Algorithmus etwas hoher als die des normalen S-
E CMA ist. W&hlt man o néherungsweise a's Zweierpotenz, werden bel reellwertiger Signal-
verarbeitung im Vergleich zu den Werten in Tabelle 7.2 zusétzlich eine Addition und zwei Ver-
schiebeoperationen erforderlich. Diese Werte verdoppeln sich bei  komplexwertiger
Signalverarbeitung. Zusétzlich muss noch das Rauschsignal erzeugt werden.

In Bild 7.5 sind zusétzlich zu den in Kapitel 7.1.1.1 diskutierten Lernkurven auch Ergebnisse
von Simulationen verschiedener Algorithmen mit zusétzlichem Rauschterm gezeigt. Bei den
Algorithmen mit Quantisierung des Eingangssignals y(n) wurde dieser Wert vor der Quanti-
sierung mit dem Dither Signal beaufschlagt. Es zeigt sich, dass hierbel bei Verwendung ener
Mid Rise Quantisierung das Verhalten des Algorithmus durch den zusétzlichen Rauschterm
besser wird, bel Mid Tread Quantisierung hingegen schlechter. Beidesist anschaulich damit er-
kl&arbar, dass durch den zusétzlichen Rauschterm das Verhalten ahnlich zu dem des Standard
CMA wird, sich allerdings das EM SE erhoht. Zusétzlich findet sich in Bild 7.5 eine Lernkurve
des Dithered S-E CMA.. Dieser Algorithmus imitiert den CMA, zeigt alerdings einen etwas
groReren EMSE. Im Vergleich zu dem - in Bild 7.5 aus Griinden der Ubersichtlichkeit nicht ge-
zeigten - S-E CMA sind die mit dem Dithered S-E CMA erhaltenen Symbole am Entzerreraus-
gang erwartungstreu. Bel Verwendung des S-E CMA st die erhaltene Signalraumkonstellation
am Ausgang des Entzerrers in diesem Fall hingegen skaliert.

Auch zur Implementierung eines durch Quantisierung vereinfachten LM S Algorithmus wurden
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Varianten mit zusdtzlichem Rauschterm vorgeschlagen [154]. Im Speziellen wurden hierbei
Probleme behandelt, die sich ergeben kdnnen, dass durch Quantisierung der geschétzte Gradi-
ent nicht mehr verrauscht genug ist, so dass der Algorithmus seine Adaption einstellt. Durch
einen Dither Term kann der Quantisierungsprozess insgesamt linearisiert werden, so dass der
Algorithmus seinen Lernprozess fortsetzt. Durch spektrale Formung des zuséizlichen Rausch-
terms, so dass der Entzerrer dieses Rauschen wegfiltern kann, lasst sich, wie in [155] gezeigt,
auch das durch den Dither Term induzierte EM SE begrenzen. Ahnliche Effekte lassen sich je-
doch auch durch eine adaptive Schrittweite, sowie, wiein Kapitel 5.1.1.5 beschrieben, durch die
Verwendung eines Leckfaktors erreichen. Zur einfachen Implementierung wird hierbei ein
L eckfaktor glinstigerweiseinder Form A, = 1-— 2L gewéhlt, wobei L eine ganze Zahl ist.

7.1.2 Vereinfachung desEntzerrersim laufenden Betrieb

In diesem Abschnitt werden Moglichkeiten zur Verlustleistungsminimierung besprochen, die
darauf basieren, dass Entzerrer Ublicherweise fir Worst-Case Szenarien entworfen werden und
daher in der Uberwiegenden Mehrzahl der Félle Uberdimensioniert sind. Dartberhinaus diffe-
rieren die Anforderung an die Bitfehlerrate abhangig von der Applikation, so sind etwa bei
Sprache,J'e nach Art des Encoders, BER im Bereich 107%-10° tolerierbar, bei Videotelephonie
etwa 107/, bei HDTV hingegen nur von 10713 [14]. Falls sich in einem Anwendungsszenario
eine deutlich geringere als die geforderte Bitfehlerrate ergibt, kann der Entzerrer daher gezielt
vereinfacht werden, etwa indem seine Lange verkirzt wird. Im Gegensatz zu den in Kapitel
7.1.1 besprochenen Mal3nahmen, die auf Umformungen des K oeffizienteneinstellalgorithmus
basieren, ist die Anwendbarkeit der hier gezeigten Techniken also nicht immer gewéhrleistet.
Bei leitungsgebundener Kommunikation sind sie um so effektiver einsetzbar, je kirzer die Lei-
tung ist und je weniger Nebensprechen eingekoppelt wird. Wird von Power Back Off Gebrauch
gemacht, profitieren gerade die Transceiver am wenigsten von den gezeigten Mal3nahmen, die
am weitesten von der Vermittlungsstelle entfernt sind und somit mit der gréften Leistung sen-
den.

Zur Steuerung der einzelnen Techniken wird hier anstelle der BER der |eichter zu bestimmende
gemittelte quadratische Fehler M SE(n) , der eine Naherung des M SE darstellt, am Entscheide-
reingang zugrundegelegt. Diese Groél3e wird im praktischen Betrieb, etwa zur Einstellung der
Schritteweiten der adaptiven Entzerrer, in der Regel ohnehin bestimmit.

Eine Moglichkeit zur Verlustleistungsminimierung besteht darin, nach erfolgter Konvergenz
des Entzerrers, die Haufigkeit der Koeffizientennachstellungen zu verringern, bzw. die K oeffi-
Zientengewichte ganz einzufrieren, solange M SE(n) unterhalb einer gewissen Schwelle liegt.
Eine weitere Maf3nahme besteht darin, die Entzerrerlange schrittweise zu verkirzen, solange
MSE(n) im erwlnschten Bereich bleibt. Diesist deshalb mdglich, weil die Koeffizienten am
Anfang und vor alem am Ende des Entzerrers in der Regel betragsmaldig sehr klein sind und
nur wenig Beitrag zum Ergebnis liefern. Eine dritte Moglichkeit besteht schliefdlich darin, die
Wortlange der Koeffizientengewichte zu verringern. Dies kann erreicht werden, indem die
L SB-Bits einzeln abschaltbar gestaltet werden, eine einfacher zu realisierende M églichkeit be-
steht allerdings darin, den Entzerrerausgang mit einer Konstante A, die als Zweierpotenz ge-
wahlt ist, zu multiplizieren. Solange nun der gemittelte Fehler im gewtinschten Bereich liegt,
wird A verdoppelt, die Entzerrerkoeffizienten werden gleichzeitig halbiert, also nach rechts ge-
schoben und erhalten so an den M SB-Stellen nach und nach Nullen. Die Multiplikation des Ent-
zerrerausgangs mit A wird ebenfalls durch einen Shifter realisiert [8]. Die Steuerung der
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beschriebenen Technikenist in Bild 7.6 gezeigt.

7.2 Velustleistungsarme Il mplementie-
rung auf Hardwareebene

Sowohl die Verlustleistung adaptiver, als auch mit festen K oeffizientensatzen implementierter

Filter l&sst sich auf Hardwareebene minimieren, indem man die Filter so realisiert, dass etwa

» Auftretende kritische Pfade kurz sind, so dass langsame und somit kleinere und verlustlei-
stungsarmere Addierer und Multiplizierer verwendet werden kénnen.

* Register moglichst an Stellen plaziert werden, an denen die erforderlichen Wortbreiten
relativ gering sind.

* Die Anzahl an Registern insgesamt klein gehalten wird.

» Der Ausgang eines Registers an moglichst wenigen logischen Gattern anliegt, so dass die
L astkapazitaten nicht zu grof3 werden.

» Die Schalthaufigkeit an den Registern moglichst minimiert wird.

Eine Reihe von Techniken zum Erreichen dieser Ziele sind etwain [8] und [34] ausfuhrlich be-

schrieben. In diesem Abschnitt werden die grundlegenden |deen angedeutet.

Zunéchst sollen die zwei grundlegenden Architekturen zur Implementierung eines FIR Filters

beschrieben werden. Essind diesdiein Bild 7.7agezeigte direkte Form und diein Bild 7.7b ge-

zeigte transponierte Form. Nachteil der direkten Form ist, dass der kritische Pfad durch einen

Multiplizierer und alle Addierer verlauft, so dass diese Implementierung sehr langsam ist, bzw.

schnelle Module bendtigt. Dieser Nachteil ist in der &quivalenten transponierten Form dadurch

vermieden, dass die Register sich hier im Ausgangspfad befinden, so dass der kritische Pfad

jetzt nur noch einen Multiplizierer und einen Addierer umfasst. Dies wird allerdings mit den

Nachteilen grofer Wortbreiten und damit breiter Register, sowie einer hohen Eingangskapazitét

der Anordnung erkauft. Eine Mdglichkeit zum Umgehen des zweiten Nachteils liegt in der zu-

sétzlichen Einfihrung einzelner Register im Eingangs- und Ausgangspfad, was aber ebenfalls

zu einer Erhéhung der Verlustleistung fuhrt. Ein erfolgversprechender Kompromiss besteht

darin, eine sogenannte hybride Struktur zu implementieren, bel der einzelne Register sowohl im

Eingangs-, als auch im Ausgangspfad implementiert werden, ihre Anzahl insgesamt aber nicht

verandert wird. Ein derartiges FIR Filter ist in Bild 7.7c gezeigt. Die vorteilhafte hybride Struk-

r(n) » Entzerrer X y(nL:|j )A((n)

Nachstellrate
Aufldsung
Entzerrerlange

’—> Steuerung

Bild 7.6: Steuerung der ver schiedenen Mal3nahmen zur gezielten Vereinfachung
eineslinearen Entzerrersim laufenden Betrieb

Quadrierung,| M SE(n)
Mittelung
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Bild 7.7: Implementierung eines FIR Filtersin (a) direkter,
(b) transponierter und (c) hybrider Form

tur kann auch zur Implementierung adaptiver Filter verwendet werden, wenn man berticksich-
tigt, dass die Signale zum Nachfuhren der Koeffizienten, entsprechend zu den Registern im
Ausgangspfad, ebenfalls verzogert werden [8].

Nachdem fraktionale Entzerrer intern dezimieren und somit nur Ausgangssignale im Symbol-
takt berechnen, kénnen hier die einzelnen Multiplizierer jeweils fir nacheinander w Berech-
nungen verwendet werden. Die Eingangswerte kdnnen dann vorteilhaft aus einer FIFO gelesen
werden, so dass sie nur im Symboltakt um jeweils w Register verschoben werden. Insgesamt
verringert sich durch ein derartiges Vorgehen die Schalthaufigkeit. Eine auf dieser |dee basie-
rende Struktur ist sehr ausfuhrlich in [34] beschrieben.

7.3 Verlustleistungsarme Implementie-
rung auf VL SI-Ebene

Auf VL SI-Ebene kann die Verlustleistung und bendtigte Chip Flache etwa durch die Auswahl
der Multiplizierer- und Addierer Architekturen reduziert werden. Eine haufig angewandte
Technik bei der Implementierung digitaler Filter besteht in der Verwendung von Booth Kodie-
rung und entsprechender Multiplizierer [8]. In 2003 wurde von Choo jedoch eine Technik [29]
veroffentlicht, mit der angewandt auf die Implementierung eines DFE, eine Reduzierung der
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Verlustleistung um etwa 10% im Vergleich zu einer Implementierung mit Booth Multiplizie-
rern erreicht wurde. Diese Technik beruht auf einer verteilten Berechnung und kann etwa fur
die Implementierung digitaler Filter erfolgversprechend eingesetzt werden. Sie soll in diesem
Kapitel kurz vorgestellt werden.

Die Grundidee besteht darin, dass in einem digitalen Filter jeder Eingangswert zu verschiede-
nen Zeitpunkten mit verschiedenen K oeffizienten multipliziert wird. Somit kann durch die Vor-
ausberechnung von Basisoperationen fur die einzelnen Eingangswerte, die dann zwischen den
verschiedenen Multiplikationen aufgeteilt werden, insgesamt eine Reduzierung der Komplexi-
tét erreicht werden. Im Folgenden wird die Technik zunéachst kurz fur Vorzeichen/Betrag-ko-
dierte Zahlen vorgestelIt. Anschlief3end werden Anderungen beschrieben, die bei Verwendung
der haufiger eingesetzten Zweierkomplementdartellung erforderlich sind.

Zur Berechnung von Basisoperationen wird ein Eingangswert des Filters x; der Lange N Bitin
kleinere Bitsequenzen oy der Lange M zerlegt. Man kann x; aus dlesen Sequenzen durch
L = N/M Additionen und Verschiebeoperationen berechnen wobei davon ausgegangen
wird, dass L eine ganze Zahl ist:

X = D020y - (7.6)

Soll die Wortbreite am Eingang N etwa 8 Bit betragen, und die Wortbreite der kleineren Se-
quenzen M 4 Bit, so wird die Eingangsgrof3e in zwei Teile von je 4 Bit zerlegt und der M SB-
Anteil um 4 Stellen nach links geschoben. Die Multiplikation von x; mit einem Filterkoeffizi-
enten f kann dann durch folgende Operation beschrieben werden:

it = ST 2oy ). (7.7)

Werden die Produkte U i f fur ale moglichen Werte von o im Vorraus berechnet, kann (7.7)
durch wenige Schlebeoperatl onen und Additionen dargestellt werden. Explizit missen die Er-
gebnissefuro = {1, 3, ..., N -1} vorrausberechnet werden, dierestlichen kdnnen durch Ver-
schiebeoperationen gevvonnen werden. Fir Vorzeichen/Betrag-kodierte Dualzahlen ist die
Architektur zur Multiplikation eines 8 Bit Eingangssignals x, mit einem 8 Bit Koeffizientenin
Bild 7.8 dargestellt. Der Koeffizient sei hier 150, bzw. in dualer Darstellung 10010110. Der
MSB-Anteil o, ist dual 1001, der LSB-Anteil o betragt 0110. Der Anteil o, wird als 0011
<< 1 dargestellt, wobei x << n bedeutet, dass x dual um n Positionen nach links geschoben
wird. Die Berechnung der vorausberechneten Werte kann durch wenige Additions- und Ver-
schiebeoperationen geschehen, so wird etwa 11x als x << 3 + 3x dargestellt.

Wesentlich haufiger as die Vorzeichen/Betrag-Darstellung, wird die Kodierung im Zweier-
komplement verwendet. Hier ergibt sich das VVorzeichen der Zahl durch das MSB, wobei Null
einer positiven und Eins einer negativen Zahl entspricht. Null selbst wird als positiv aufgefasst.
Insgesamt entsteht so elne unsymmetrische Zahlendarstellung. Eine N -Bit Zahl wird folgender-
mal3en dargestellt:

A = —2N—1aN_1+2i'\':_022iai. (7.8)

Eine negative Zahl -A wird durch Komplementbildung von A und anschlief3ender Addition von
Eins erzeugt:

—A = 1-2N-1la T+ YN (7.9)

Ein Vorteil der Zweierkomplementdarstellung besteht darin, dass positive und negative Zahlen
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Bild 7.8: Multiplizierarchitektur mit verteilter Berechnung

direkt addiert werden konnen.
Durch Anwendung der Rechenregel (7.9) kann das 2N — 1-Bit lange Produkt zweier N-Bit
Zahlen P = AB durch die Summe positiver Bitprodukte dargestellt werden [13], [29]:

N-2-N-=-2_:,;
— i+ 2N -2

. (7.10)
No1f(N-2 i———  N-2_——\ N oN_1
2 (2, 2'aibN_1+2j:021bjaN_l)+2 2

i=0

Die Subtraktion von 22N —1 entspricht nach (7.9) hierbei der Addition einer Eins an der M SB-
Stelle. Gleichung (7.10) wird as Baugh-Wooley-Algorithmus bezeichnet. Hiermit ist es mog-
lich, die besprochene Architektur, die auf dem Verschieben der Partia produkte beruht, fir im
Zweierkomplement kodierte Zahlen zu Ubernehmen. Fir die Multiplikation von zwei 4-Bit
Zahlenist der Baugh-Wooley-Algorithmusin Bild 7.9 gezeigt. Zur Implementierung der Archi-
tektur muss noch berticksichtigt werden, dass beim V erschieben zusétzliche K orrekturvektoren
addiert werden missen, weil bei einer Verschiebung nach linksum L Stellendie L LSB-Stellen
des Multiplikanden Null sind, so dass durch die NAND-Operation mit dem Vorzeichen des
Multiplikators Einsen erzeugt werden [29].

Die beschriebene Technik kann einfach auf andere Filterstrukturen angewandt werden, etwa auf
FSE, die Farrow-Struktur oder auf Lattice Filter. Vorraussetzung dafrr, dass sie zu einer Redu-
zierung der Verlustleistung fuhrt, ist allerdings, dass die Filterlangen geniigend lang sind, so
dass gleiche Eingangswerte mit ausreichend vielen Koeffizienten multipliziert werden.
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Bild 7.9: Multiplikation zweier 4-Bit Zahlen im Zweierkomplement mit dem
Baugh-Wooley Algorithmus

7.4 Zusammenfassung

In diesem Kapitel wurden Verfahren zur Minimierung der Verlustleistung auf verschiedenen
Ebenen des Entwurfs behandelt. Grundsétzlich lassen sich auf hdheren Ebenen meist grof3ere
Effekte erzielen, insgesamt ist ein Einsatz derartiger Methoden jedoch auf allen Entwurfebenen
sinnvoll [145]. Zunéchst wurden verschiedene Methoden auf algorithmischer Ebene diskutiert.
Die erste gezeigte Technik vereinfacht die Berechnung zur Nachfihrung der Koeffizientenge-
wichte eines adaptiven Algorithmus durch Quantisierung der Eingangsgrofen. Fur den LMS
Algorithmus erwies sich hier vor allem eine Quantisierung in Zweierpotenzen als sinnvoll.
Beim CMA erwies sich diese Art der Quantisierung als nicht praktikabel, dahier die Grof3e der
Fehlerwerte nicht gaul3verteilt ist. Hier erwies sich eine Quantisierung der Fehlerterms mit zu-
sdtzlichem Rauschterm als vorteilhaft, die zwar den EM SE erhdhen, das Verhalten des Algo-
rithmus jedoch weitgehend unveréndert lassen. Zu beachten ist, dassbeim CMA, wiein Kapitel
6.2.2.2 beschrieben, die Grofie des EM SE nicht entscheidend ist. Bessere Eigenschaften alsdie-
ser sogenannte Dithered Sign-Error CMA zeigte jedoch ein auf sogenannter Mid-Tread Quan-
tisierung des Entzerrerausgangs beruhender Algorithmus. Diese Quantisierung hat zur Folge,
dass der Entzerralgorithmus sich zu Beginn der Adaption dhnlich zum CMA verhdlt, bei gedff-
netem Auge jedoch auch Verwandtschaft zum LM S zeigt. Bei dieser Art der Quantisierung kon-
nen Multiplikationen, die zur Berechnung des Fehlerwerts erforderlich sind, durch Table L ook-
Up ersetzt werden. Ein weiterer VVorteil der beschriebenen Technik besteht darin, dass hier eine
Quantisierung des Fehlererterms durch V orzeichenbildung fast keine Verluste mit sich bringt,
dadieser Term ohnehin nur quantisierte Amplitudenwerte annehmen kann. Insgesamt ist dieser
sogenannte Sign-Error Mid-Tread CMA daher der am aufwandsarmsten zu implementierende,
er weist andererseits aber mit die besten Eigenschaften auf.

Alsweiteres wurden auf algorithmischer Ebene Techniken beschrieben, die auf einer gezielten
Vereinfachung des Entzerrers im eingeschwungenen Zustand basieren und anwendbar sind,
fallsdieerzielte BER geringer als gefordert ist. Somit kann die Anwendbarkeit derartiger Tech-
niken nicht garantiert werden. Sieist dartiberhinaus gerade bei Transceivern, die am Ende einer
langen Leitung liegen, und die daher eine hohe Sendeleistung aufweisen, kaum gegeben.

Auf Hardwareebene wurden verschiedene Implementierungsmethoden digitaler Filter aufge-
zeigt und verglichen. Fur die Implementierung fraktionaler Entzerrer erweisen sich insbesonde-
re FIFO Strukturen fUr die Speicherung der Eingangssignale als vorteilhaft, da diese insgesamt
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die Schalthaufigkeit verringern.

Schliefdich wurde auf VLSI Ebene noch eine Technik zur Implementierung von Filterstruktu-
ren beschrieben, die darauf beruht, dass hier gleiche Eingangsgréf3en nacheinander mit ver-
schiedenen Koeffizienten multipliziert werden, so dass bel Verwendung relativ langer Filter,
durch die Bereitstellung von zu den Eingangswerten korrespondierenden Basi soperationen der
Multiplikationen, insgesamt Verlustleistung eingespart werden kann.



8 Diskussion und Ausblick

Das Hauptaugenmerk dieser Arbeit liegt auf Empfangern fir einzeltrdgerbasierte leitungsge-
bundene Ubertragungssysteme, wobei schwerpunktmaRig eine Signalverarbeitung im Band-
passbereich betrachtet wurde. Naher betrachtet wurde die rein digitale Realisierung eines
Systems zur Abtastratenumsetzung, das insbesondere bel einer Bandpassverarbeitung Proble-
me bereitet, sowie die referenzdatenfreie Entzerrung. Dartberhinaus wurde der Start des ge-
samten Empfangers untersucht.

Bei der Entwicklung nachrichtentechnischer Systeme werden allgemein grof3e Anstrengungen
unternommen, um einen maoglichst grof3en Antell der Funktionalitét digital realisieren zu kon-
nen. Hauptgrinde dieser Bestrebungen sind etwa eine bessere K osteneffizienz, sowie geringere,
durch Alterung der Bauelemente hervorgerufene Probleme, die eine digitale Schaltung im Ver-
gleich zu einer analogen aufweist. Dartiberhinaus kann eine digitale Schaltung wesentlich ein-
facher rekonfigurierbar gestaltet werden.

Eine wichtige Moglichkelt zur Reduktion des Antells an analogen Bauelementen bietet dierein
digitale Realisierung eines Systems zur Abtastratenumsetzung, die es erlaubt, den A/D Wandler
mit einer ungesteuerten Abtastfrequenz zu betreiben. Die zur weiteren Verarbeitung erforderli-
chen im Verarbeitungstakt abgetasteten Empfangssignale werden aus den Abtastwerten dann
durch digitale Filterung gewonnen. Dieses Vorgehen erlaubt zum einen dierein digitale Reali-
sierung des Taktregelkreises und zum anderen die Verwendung einer beliebigen Verarbeitungs-
frequenz, so dass etwa die Symbolrate und damit die Ubertragungsbandbreite frei wahlbar
gestaltet werden kann.

Die Signalverarbeitung in einem digitalen Sender, bzw. Empfanger kann prinzipiell sowohl im
Bandpass-, as auch im Basisbandbereich erfolgen. Bel einer rein digitalen Abtastratenumset-
zung besteht ein Vorteil der Verarbeitung im Basisbandbereich darin, dass hier zwischen den
Abtastwerten liegende Signalwerte - zumindest bei einer reellwertigen Signalverarbeitung -
prinzipiell einfacher gewonnen werden konnen, dasich das zugrundeliegende zeitkontinierliche
Signal im Basisbandbereich weniger schnell verandert, als das entsprechende auf eine Trager-
frequenz modulierte Signal. Nachteilig ist, dass zum einen Operationen zur Erzeugung des Ba-
sishandsignals erforderlich sind und dass zum anderen dadurch, dass das Basisbandsignal
allgemein komplexwertig ist, der Inphase- und Quadraturanteil dieses Signals getrennt auf die
neue V erarbeitungsrate umgesetzt werden muss. Ein allgemeiner Vergleich, welches Verfahren
insgesamt aufwandsarmer implementierbar ist, lasst sich allerdings nur bedingt treffen, da der
erforderliche Aufwand sehr stark von der Systemumgebung abhangig ist. Auch sind nahezu be-
liebig viele Moglichkeiten zur Konstruktion eines System zur Abtastratenumsetzung vorhan-
den. In dieser Arbeit wurde ein grober Implementierungsvergleich gegeben, der verschiedene
Systeme anhand der erforderlichen Additions- und Multiplikationsoperationen vergleicht. Wei-
tere Parameter, wie etwader Speicherbedarf oder die verwendeten Wortbreiten, blieben bei die-
ser Abschétzung allerdings unberticksichtigt. Der durchgefiihrte Vergleich deutet an, dass man
durch Signalverarbeitung im Bandpassbereich unter gewissen Umstanden zu einem Gesamtsy-
stem gelangen kann, das aufwandsarmer implementierbar ist al's ein vergleichbares Basi sbhand-
system. Wichtigste Vorraussetzung hierfirr ist, dass das Ubertragungsband im Vergleich zur
Abtastfrequenz des A/D Wandlers bei nicht zu hohen Frequenzen angesiedelt ist. Diese Bedin-
gung ist bei einem einzeltrégerbasierten VDSL System nach ETSI [176], unter der Annahme,
dass ale Signalbander mit der gleichen Frequenz abgetastet werden, zumindest fur beide Up-
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stream Béander sowie das untere Downstream Band gegeben. Unter Umsténden kann die Ein-
haltung dieser Bedingung auch dadurch erzwungen werden, dass in einem ersten Schritt der
Abtastratenumsetzung die Abtastfrequenz erhdht wird. Insgesamt sind fur das Treffen genaue-
rer Aussagen jedoch weitere Untersuchungen erforderlich, wobei sich spezielle Aussagen oh-
nehin nur anhand einer praktischen Realisierung treffen lassen.

In dieser Arbeit wurden drei verschiedene Methoden zum Entwurf digitaler Filter zur Abtastra-
tenumsetzung beschrieben, die die ideale, nicht realisierbare Filteribertragungsfunktion appro-
ximieren. Hierbel wurden neben den aus der Literatur bekannten Entwurfmethoden fur Filter
dieim Basisbandbereich operieren, auch Erweiterungen dieser Methoden fir Bandpassfilter an-
gegeben. Als gunstige Entwurfmethoden erwiesen sich die auf einer Approximation der Ziel-
funktion im Sinne der kleinsten Fehlerquadrate, sowie im Chebychev Sinne beruhenden
Verfahren. Beide Techniken verwenden die Eckfrequenzen des Ubertragungsbandes al's Ent-
wurfsparameter und sind daher meist dem dritten untersuchten Verfahren tberlegen, bei dem
die Zielfunktion lediglich bel einer speziellen Frequenz optimal angendhert wird.

Zur Implementierung wurden zwei verschiedene Techniken verglichen. Bei der ersten wird die
fein aufgel 6ste Impulsantwort des zugrundeliegenden zeitkontinuierlichen Filters gespeichert.
Als Parameter des digitalen Abtastratenumsetzfilters wird dann zu jedem Zeitschritt derjenige
K oeffizientensatz geladen, der zu einer Verzogerung fuihrt, die die geringste Differenz zur ak-
tuell geforderten hat. Dieses Verfahren kann dadurch verbessert werden, dass der verwendete
K oeffizientensatz durch Interpolation aus mehreren benachbarten gespeicherten K oeffizienten-
sdtzen gewonnen wird.

Eine zweite betrachtete Realisierung basiert auf einer abschnittswel se polynomischen Approxi-
mation der Filterimpul santwort. Durch die sogenannte Farrow-Struktur ist eine gunstige Imple-
mentierung dieses V erfahrens gegeben. Diese weist den Vortell auf, dassim laufenden Betrieb
die Filterparameter konstant sind. Durch ginstige Wahl der Basi spolynome kann von Symme-
triebedingungen der Impul santwort Gebrauch gemacht und so die erforderliche Anzahl an Mu-
liplikationsoperationen minimiert werden. Mit der urspriinglich angegebenen Farrow-Struktur
ist lediglich eine Anti-Image Filterung mdglich, eine vor kurzem vorgeschlagene Modifikation
erlaubt jedoch auch die Realisierung einer Anti-Aliasing Filterung, wodurch sich diese Technik
sehr gut zur Implementierung eines Filters zur Abtastratenumsetzung eignet. In dieser Arbeit
wurden Methoden zur Generierung der Parameter einer Farrow-Struktur Realisierung der durch
die beschriebenen Entwurfsmethoden gewonnenen Filter hergeleitet. Beim Least Squares Ent-
wurf sowie beim maximal flachen Entwurf lassen sich die K oeffizienten prinzipiell in geschlos-
sener Form berechnen. Allgemein ist eine Approximation der gesuchten Parameter durch
Kurvenanpassung méglich, bel der zunéchst zu verschiedenen Verzogerungen korrespondie-
rende Filter berechnet werden und aus diesen dann durch Minimierung des quadratischen Feh-
lers die Koeffizienten der polynomischen Approximation gewonnen werden.

Ein Vergleich der verschiedenen Filterentwurfsmethoden zeigte, dass auch bei einer Signalver-
arbeitung im Bandpassbereich bis zu relativ hohen Mittenfrequenzen verhédltnismadig auf-
wandsarm implementierbare Filter zur Erzielung einer adaquaten Performance ausreichend
sind, sofern von der Methode der Anti-Aliasing Filterung Gebrauch gemacht wird.

Nachdem etwa durch Anwendung eine der beschriebenen Techniken die Abtastwerte des Emp-
fangssignals in einem Vielfachen des Symboltaktes vorliegen, kann die weitere Verarbeitung
erfolgen. Entscheidend zur Minimierung der Bitfehlerrate ist, dass die Summe von Intersym-
bolinterferenzen und Rauschen minimiert wird. Somit konnen die Sendedaten mit hoher Wahr-
scheinlichkeit aus dem Empfangssignal zurtickgewonnen werden. Neben der beschriebenen
rein auf Entzerrung beruhenden Technik gibt es eine Reihe anderer, die die Erzielung einer
niedrigeren Bitfehlerrate erlauben, wie etwadie in Kapitel 2.3 erwdhnte ML SE, bzw. die soge-
nannte Turbo Entzerrung, bei der Entzerrer und Dekodierer auf sequentielle Art intrinsische In-
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formation austauschen. Diese Techniken sind jedoch in der Praxis derzeit kaum realisierbar.
Durch die Fortschritte der Mikroelektronik ist eine Einsetzbarkeit derartiger Verfahren in der
Zukunft jedoch absehbar.

Zunédchst wurden fir verschiedene Entzerrer Berechnungsvorschriften der Koeffizientenge-
wichte angegeben, die zu einer Minimierung des mittleren quadratischen Fehlers fihren. Be-
trachtet wurden lineare, sowie entscheidungsriickgekoppelte Entzerrer, deren Eingangssignale
im Symboltakt, bzw. in einem Vielfachen davon abgetastet sind. Interessant ist hierbei, dassim
Grenzfall unendlicher langer Entzerrer, sowie bel weil}em Rauschen, die optimalen Koeffizien-
tengewichte eines linearen | IR Entzerrers mit dem eines DFE Ubereinstimmen. In diesem Fall
erfolgt die Amplitudenentzerrerung durch das Ruickkoppelfilter, wahrend das V orwaértsfilter die
Phase entzerrt. Bei dem V orhandensein farbigen Rauschens lassen sich diese Ergebnisse erwei-
tern, indem ein weiteres Filter zur Rauschdekorrelation eingefiihrt wird, das Bestandteil des
Vorwartsfiltersist.

Wird eine Trainingssequenz Ubertragen oder sind die Parameter des Entzerrer bereits nahe am
Optimum, kann die Adaption im entscheldungsgestitzten Modus, etwa durch den LMS Algo-
rithmus erfolgen. Bei der Standardisierung einzeltragerbasierter Ubertragungssysteme wird je-
doch in der Regel keine Trainingssequenz mehr vereinbart, so dass der Systemstart
referenzdatenfrel, bzw. blind erfolgen muss. Dies bringt eine Reihe von Vorteillen mit sich, so
wird etwadie Prozedur beim Systemstart insgesamt vereinfacht. In einem Punkt-zu-Multipunkt
Szenario erhoht sich auch die erzielbare Nettodatenrate. Diesist auch bei VDSL gegeben, wenn
an einem Teilnehmeranschluss mehrere Transceiver betrieben werden. Bei DMT gestaltet sich
die Realisierung eines Systemstart ohne die Verwendung einer bekannten Symbolfol ge wesent-
lich aufwandiger als bei einzeltrégerbasierten Verfahren. Die Ermdglichung eines blinden Sy-
stemstarts war daher ein wichtiges Argument fur die Wahl von QAM/CAP als
Modulationsverfahren, das im Rahmen der Standardisierung von VDSL von den entsprechen-
den Interessensgruppen ins Feld gefuhrt wurde.

In dieser Arbeit wurde zun&chst dasjenige Verfahren bestimmt, das fir die blinde Entzerrung
eines Transversalentzerrersin der betrachteten Systemumgebung am vorteilhaftesten erscheint.
DieWahl fiel hier auf den CMA, der zum einen nur eine geringfigig hthere Implementierungs-
komplexitét als der LMS Algorithmus aufweist und zum anderen unter idealen Bedingungen
zum globalen Minimum der LM S Kostenfunktion konvergiert. Auch bel Verletzungen der idea-
len Bedingungen zeigt der CM A grundsétzlich ein gutes Systemverhalten. Der einzige Nachteil,
den dieser Algorithmus alerdings mit fast allen blinden Entzerralgorithmen teilt, liegt darin,
dass er kritisch auf die Wahl der Initialisierung reagiert, da diese implizit die Systemverzoge-
rungen bestimmt. Daher ist es sinnvoll, beim Systemstart den Entzerrer nacheinander so zu in-
itialisieren, dass die insgesamt guinstigste Systemverzogerung gefunden werden kann. Hierfir
erweist sich eine Variante des CMA als vorteilhaft, bei der durch ein zusétzliches Filter zu-
néchst das Eingangssignal dekorreliert wird, da somit durch koeffizientenweises Verschieben
der Gewichte eines mit beliebiger Initialisierung adaptierten Entzerrers die zu einer gewtinsch-
ter Systemverzégerung korrespondieren K oeffizientengewichte gewonnen werden kénnen, die
als neue Startldsung dienen konnen.

Die beschriebene Dekorrelation kann etwa anhand eines rein rekursiven Prediktionsfilters er-
folgen, das als Amplitudenentzerrer interpretiert werden kann. Zu seiner Adaption wurden ver-
schiedene Algorithmen verglichen. Es erwies sich gerade der Algorithmus mit der geringsten
Komplexitét, der sogenannte Feintuch Algorithmus, am vorteilhaftesten, da fir diesen zum ei-
nen Stabilitdt garantiert werden kann und weil er zudem unabhéngig von der Filterlénge gute
Konvergenzeigenschaften aufweist.

Soll der CMA in einem System mit hoher Symbolrate eingesetzt werden, sind meist Vereinfa-
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chungen der Berechnungsvorschrift erforderlich, da dieser Algorithmus einen sehr langen kri-
tischen Pfad aufweist.

Eine derartige Moglichkeit besteht darin, vom berechneten Fehlerterm nur das Vorzeichen zu
verwenden. In dieser Grundform ist das Verhalten des Algorithmus allerdings unter Umstanden
sehr schlecht. Durch Addition eines zusétzlichen Rauschterms kann das Quantisierungsrau-
schen, das durch die Vorzeichenbildung hervorgerufen wird, jedoch weif3 und unkorreliert zu
den Eingangssignalen des Algorithmus geformt werden. Somit weist der Algorithmusim Mittel
ein Systemverhalten auf das identisch zum originalen CMA ist, allerdings vergrof3ert sich der
EMSE. Dieser EMSE ist bei einem blinden Verfahren allerdings nicht von primérer Bedeutung,
wichtiger ist, dass die sich einstellenden K oeffizientengewichte nahe am theoretischen Opti-
mum liegen. Die Erzeugung des zusétzlichen Rauschens und der damit erforderliche Aufwand
wurde im Rahmen dieser Arbeit nicht beachtet.

Eine weitere Moglichkeit der Vereinfachung besteht in der Quantisierung des Entzerreraus-
gangssignals y(n) . Interessanterweise sind durch eine derartige Quantisierung Varianten des
CMA maoglich, die ein besseres Systemverhalten aufweisen als die nicht quantisierte Version.
Dies wurde in Kapitel 7 derartig gedeutet, dass der Algorithmus sich beim Start der Adaption
ahnlich zum CMA verhdlt, spater jedoch auch Eigenschaften eines entschei dungsgestiitzten Al-
gorithmus aufweist. Somit ist mit diesem Algorithmus ein sanfter Ubergang von der Startphase
in den entscheidungsgestutzten Modus moglich. Es soll hier alerdings betont werden, dass
nicht gezeigt wurde, dass dieser Algorithmus keine kostenabhéngigen lokalen Minima auf-
weist. Plausibilitétsannahmen, sowie Simulationsergebnisse legen dies zwar nahe, trotzdem
sollte dieser Algorithmus theoretisch noch besser durchleuchtet werden. Durch eine weitere
Quantisierung des mit diesem Algorithmus erzeugten Fehlerterms veréndert sich das Verhalten
des Algorithmus nur wenig, alerdings sinkt der Implementierungsaufwand ganz erheblich.

Diereferenzdatenfreie Adaption eines DFE gestaltet sich im allgemeinen schwieriger alsdieei-
nes linearen Entzerrers. Dies liegt darin begrindet, dass, falls die K oeffizientengewichte weit
vom Optimum entfernt liegen, der im Ruckkoppel zweig des Entzerrers befindliche Entscheider
in der Regel relativ viele Fehlentscheldungen produziert, wodurch die Konvergenz zu einer fal-
schen Konstellation fihren kann. Durch die Verwendung von Soft-Entscheidungen kann die
Wahrscheinlichkeit dafir zwar minimiert werden, dies ist jedoch im allgemeinen nicht ausrei-
chend. Daher wurde zusétzlich die Generierung von Startkoeffizienten vorgeschlagen. Hierfir
wird ein linearer rekursiver Entzerrer angesetzt, bei dem im Ruckflhrzweig keine Entscheidung
stattfindet. Wie bereits beschrieben, sind unter bestimmten Bedingungen die Koeffizienten ei-
nes rekursiven MM SE Entzerrers identisch zu denen des MM SE-DFE. Die erforderlichen Be-
dingungen sind, dass zum einen weil3es Rauschen am Entzerrereingang anliegt und zum
anderen, dass das Vorwartsfilter des Entzerrers beliebig lang ist. Beide Bedingungen sind in
praktisch realisierbaren Systemen in der Regel verletzt, so dass die gefundenen StartlGsungen
nur ndherungswei se den optimalen K oeffizientengewichten eines DFE entspricht. In der Arbeit
wurden zwei verschiedene Techniken zur Erzeugung eines Startkoeffizientensatzen untersucht.
Die erste verwendet als Startlosung direkt den Koeffizientensatz, der sich bei Adaption des
Prewhitened CMA ergibt. Vorraussetzung ist, dass die Dekorrelation anhand eines rein rekur-
siven Filterserfolgt, andernfalls muss der sich ergebende Parametersatz fir die Verwendung als
DFE Initialisierungsvektor umgerechnet werden. Ein Nachteil dieses V erfahrens besteht darin,
dass bel einer Signalverarbeitung im Bandpassbereich die Aufteilung des Empfangssignalsin
Inphase- und Quadraturkomponente hier explizit erfolgen muss, etwaindem ein Hilbert Trans-
formator vorgeschaltet wird. Theoretisch sind die Koeffizientensétze der beiden Zweige des
Vorwértsfilters dann identisch, so dass unter Umsténden nur eine Einheit zum Nachfuhren der
Koeffizienten erforderlich ist. Zumindest in der Startphase kann ein Einsatz dieser Technik er-
folgversprechend sein. Im normalen Betrieb des DFE kann der Vorwaértsfilter dann die Auftei-
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lung des Eingangssignals wieder implizit vornehmen, was etwa dadurch erreicht werden kann,
dass die Koeffizienten des Hilbert Filters allmahlich zu Null gesetzt werden. Bei der zweiten
beschriebenen Technik wird zur Adaption des Start-Entzerrersein IIR-CMA verwendet. Somit
werden beide Filter des IR Entzerrers hier anhand des gleichen Kriteriums adaptiert. Wie beim
rekursiven LMS Algorithmus kénnen auch hier Vereinfachungen basierend auf sogenannten
Feintuch Updates angegeben werden, die das Verhaten des Algorithmus kaum beeinflussen.
Dafir diesen Algorithmus die Stabilitét bisjetzt nicht bewiesen werden konnte, wurde in dieser
Arbeit eine Implementierung in Lattice Filter Struktur vorgeschlagen, die eine einfache Beob-
achtung der Filtereigenschaften zulésst. Da ein DFE hingegen grundsétzlich ein stabiles Ver-
halten zeigt, wurde noch eine Berechnungsvorschrift zur Umrechnung des K oeffizientensatzes
des Lattice Filtersin den des entsprechenden direkten Filters angegeben. Anhand von Simula-
tionen zeigten beide beschriebenen Algorithmen sehr dhnliche Eigenschaften. Somit kann die
Wahl des eingesetzten Algorithmus etwa aufgrund der Systemparameter erfolgen. I st das Uber-
tragungsband nahe an der halben Nyquistfrequenz, so dass beim Systemstart die beschriebene
Low Power Methode angewandt werden kann, bzw. erfolgt die Signalverarbeitung im Basis-
band, wird vorgeschlagen vom sogenannten Whitening Approach Gebrauch zu machen. Ande-
rerseitswird vorgeschlagen, den IIR-CMA zu verwenden, der in Lattice Filter Implementierung
zwar etwas aufwandiger ist, dafur aber kein zusétzliches Hilbert Filter erfordert.

Dieblinde Entscheidung des M odul ationsverfahrens zwischen QAM und CAP wird in manchen
Standards gefordert, bzw. wird diesdiskutiert. Bei einer Entzerrung im Bandpassbereich gestal -
tet sich dies sehr einfach, dasich beide Verfahren hier nur durch das Zuschalten, bzw. Weglas-
sen einer zusédtzlichen Symboldrehung unterscheiden. Nachdem der CMA grundsétzlich
rotationsinvariant ist, und zudem die erforderliche Tragerphasenregelung ein sehr schnelles
Einschwingverhalten aufweist, kann bel einem Transversalentzerrer durch wiederholtes Zu-,
bzw. Abschalten des Symbolrotierers und gleichzeitiger Messung des sich ergebenden MSE
sehr einfach auf das im Sender eingesetzte Modulationsverfahren geschlossen werden. Doch
auch bei der blinden Adaption eines DFE ist diese Entscheidung relativ einfach. Bei Verwun-
dung des Whitening Approach wird das Riickkoppelfilter anhand einer Dekorrelation einge-
stellt, die lediglich anhand von Statistiken zweiter Ordnung erfolgt und somit keinerlel
Phaseninformation auswertet. Bei Verwendung des IIR-CMA wird wieder von der Rotations-
invarianz des CMA Gebrauch gemacht. Bel beiden Verfahren mussen alerdings die Koeffizi-
entengewichte des Riickkoppelfilter bei Umschalten in den DFE Modus umgerechnet werden,
falls das Modulationsverfahren QAM ist, da in diesem Fall die Symboldrehung vor der Ent-
scheidung erfolgt.

In dieser Arbeit wurde anhand von Simulationen gezeigt, dass anhand der beschriebenen Tech-
niken der Systemstart bei unbekanntem Kanal und nicht perfekter Takt- und Tragersynchroni-
sation referenzdatenfrei erfolgen kann. Als Taktregelkriterium wurde hier von einer Spectral
Line Methode Gebrauch gemacht, diese wurde jedoch nicht optimiert. Somit wurde hier auch
kein Vergleich zwischen Entzerrung im Basisband- und Bandpassbereich gegeben. Unter Um-
sténden kann mit der beschriebenen Technik auch bei Entzerrung im Basisbandbereich die Syn-
chronisation in der Startphase im Bandpassbereich erfolgen. Dies kann vor alem dann
vorteilhaft eingesetzt werden, wenn die Entzerrung im Symboltakt erfolgt, da keine Techniken
bekannt sind, die eine Taktsynchronisation anhand von nicht entschiedenen Signalenim T -Ra-
ster durchfihren kénnen.

Aus verschiedenen Griinden gewinnt eine verlustleistungsarme Implementierung immer mehr
an Bedeutung. Zu diesen Grinden gehoren etwa Probleme, die durch die Warmeentwicklung
der Bauteile auftreten, sowie Begrenztheit der Kapazitat bzw. Leistung der Stromversorgung
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bei portablen, bzw. ferngespeisten Geraten. In dieser Arbeit wurden verschiedene Techniken er-
lautert, die zu einer verlustleistungsarmen Implementierung beitragen. Wie beim CMA konnen
auch beim LMS Algorithmus algorithmischen Vereinfachungen durch Quantisierung der Ein-
gangssignale durchgeftihrt werden. Die Verschlechterungen die eine derartige Vereinfachung
mit sich bringt, kdnnen weitgehend durch die Verwendung einer variablen Schrittweite ausge-
glichen werden. Weitere V ereinfachungen konnen getroffen werden, fallsdie erreichte BER ge-
ringer as gefordert ist. In diesem Fall konnen etwa die verwendeten Entzerrer, bzw. die
Wortbreiten der implementierten Register verkleinert werden. Nachteilig an diesen Techniken
ist, dass deren Verwendbarkeit nicht garantiert werden kann. Kritisch angemerkt werden muss
vor alem, dass diese Verfahren gerade dann kaum anwendbar sind, wenn der Transceiver ine-
ner relativ schlechten Systemumgebung betrieben wird und somit die erforderliche Sendelei-
stung relativ hoch ist. Dies ist jedoch genau dann der Fall, wenn eine Minimierung der
Verlustleistung dringend erforderlich scheint.

Weitere Malinahmen zur Begrenzung der Leistungsaufnahme wurden auf Hardware- und
VLSI-Ebene vorgestellt. Auch auf Transistorebene kann, etwa durch die Absenkung der
Schwellspannung, Verlustleistung eingespart werden. Dies hat etwa Auswirkungen auf die Ge-
schwindigkeit der verwendeten Operationen. Somit besteht eine vielversprechende Technik
darin, Transistoren zu verwenden die verschiedene Schwellspannungen aufweisen und zeitlich
kritische Operationen aus Transistoren hoher Schwellspannung aufzubauen, unkritischere hin-
gegen mit geringerer Schwellspannung. Auf derartige Betrachtungen wurde in dieser Arbeit je-
doch nicht ndher eingegangen, da dies stark von der verwendeten Technologie sowie den
vorhandenen Bauteil-Bibliotheken abhangt.

Betrachtungen zu analogen Komponenten fanden in dieser Arbeit nur am Rande statt. Zwar er-
lauben die Fortschritte der Mikroelektronik eine fortschreitende digitale Realisierung der Funk-
tionalitét, jedoch bleibt immer noch ein wichtiger Anteil, der anal og realisiert werden muss und
der in der Regel einen betréchtlichen Beitrag zur Verlustleistung liefert. Hierzu gehoren neben
Verstarkern und Wandlern etwa analoge Empfangsfilter, die nicht nur zur Einhaltung des Abt-
asttheorems erforderlich sind, sondern deren Aufgabe auch darin besteht, die Leistung in Nach-
barkand en zu reduzieren und somit zum einen eine geringere Aufldsung des A/D Wandlers zu
ermoglichen und zum anderen die digitale Signalverarbeitung entscheidend zu vereinfachen.
Insgesamt gilt es, einen guten Abtausch zu finden zwischen dem Aufwand, der in analoge und
in digitale Komponenten investiert wird.
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A.1 Abletung nach komplexwertigen Grolden

Fir analytische Funktionenf, die den Cauchy-Riemann’ schen Differential gleichungen geniigen
[18] gelten folgende Bedingungen fir die Ableitung nach einer komplexen Grole
w = wR+ jw!

ifR = ifl,ifl = _ifR_

owR ow! owR ow!
Somit verschwindet die Ableitung von f nach w* . Diese Funktionen sind im Sinne der klassi-
schen Funktionentheorie differenzierbar. Diein dieser Dissertation haufig vorkommende Funk-
tion f(z) = |42 = zz¢+ genigt jedoch nicht den  Cauchy-Riemann‘schen
Differentialgleichungen. Derartige Funktionen sind allerdings nach der allgemeinen Ablei-
tungsregel [72]

(A1)

of 0 .0 of 0 . d

— T =, : = + A2

oW~ JwR owl W' wR Jow .2
differenzierbar. ldentisch gilt fur die Ableitung nach einem komplexwertigen Vektor
w = wR+ jw! der Lange | dieallgemeingiiltige Formel [72]

B
IWE ow},
p) 1 i_i
- = = R |
W o aw1 E)Wl : (A.3)
9 . 9
owR | Tow!

sowie nach dem konjugiert komplexen Vektor w# = wR—jw!

i+'i
oWl ow}
p) 1 i+]i
sr = 3| oWk oawp . (A4)
0 L0
_8W|'_?_1 awl'__l_

Der Operator (A.4) wird allgemein as Gradient beziiglich eines komplexwertigen Vektors w
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bezeichnet und auch als V,,, , bzw. nur V geschrieben.
Speziell gilt fir die Betragsfunktion |w|2 = wHw

0
ow*

sowie fiir den allgemeineren Fall der quadratischen Form wHAw , wobei A eine beliebige her-
mitische Matrix ist,

wHw = w, (A.5)

9 wHAw = 2Aw. (A.6)
ow*

A.2 Ablatung desBetragsquadrates des Entzerreraus-
gangssignals nach den Entzerrerkoeffizienten

In diesem Abschnitt wird das Betragsquadrat des Ausgangssignals eines adaptiven Entzerrers
nach den Entzerrerkoeffizienten abgel eitet. Diese Ableitung wird etwain Kapitel 6.2.2 zur Be-
rechnung des CMA fUr transversale Entzerrer und in Kapitel 6.2.3 fur rekursive Entzerrer ver-
wendet. Nach den Regeln von Appendix 1 gilt mit fiir die Ableitung von |y(n)|2 nach f*:

d 2 _ 5( R/ 9 R PPNCIN _
Lyl = 2(y (M 2y (n)+y<n>a—fy(n>) .

0 0 . 0 . 0
2(yR<n)af—RyR<n)/+\ Ve (¢ R Ly + w'(n@y'(m)_ A7)

N J

Yo Y Yo Y

t(n) t@(n) t®(n) t(n)

Bei der Verwendung eines transversalen Entzerrers gilt y(n) = f(n)Tr(n), so dasssich (A.7)
hier zu

0 2
—y(n)] = 2y(n)r(n A.8
Syl = 2ymr ) (A8)
vereinfacht. Bei Verwendung eines rein rekursiven Entzerrers nach (6.21)
y(n) = b(n-1)Tr(m-a(n-1)Ty(n-1) (A.9)

tritt - quivalent zur Herleitung des rekursiven LM S in Kapitel 5.3 - das Problem auf, dass fur
die Berechnung zum Zeitpunkt n die Gradienten mit den Filterwerten zum Zeitpunkt n—1 be-
rechnet werden missen.

Fir komplexwertige Eingangssignale r (n) des Entzerrers lasst sich (A.9) folgendermalen in
Real- und Imaginarteil aufspalten:

yRn = (bR TrR = bl Trly + @R TyR - @0 Ty, (A.10)
yln = (bRn—l)Trln"'(bln—l)Tar"'(aRn—l)Ty|n+(aln—1)Tan- (A.11)

Unter der Standardannahme, dass die Konvergenz langsam verlauft, kann man naherungsweise
setzen a(n—1) = a(n) und b(n—1) = b(n). Damit lassen sich diejeweils i -ten Komponenten
der Vektoren t(1(n) - t(M(n) in (A.7) fir die Ableitung des Entzerrerausgangs nach b(n—1)
schreiben als
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tDi(n) = yR)[rR(n-i) + ( bRy R(n- k)aR(k)+—y(n k)a'(k))] (A.12)

||M§

M
t@i(n) = y(m|r'(n-i)+

R
k (=2 o “n—kyal (k) - oF 2 yln-ka (k)) (A13)

1

t®y(n) = jyRm|—r'n-i)+ E(Wy (n=-kaR(k) +- ,y(n k)a(k))J (A.14)

t®i(n) = jylm|rRn-i) + Z(——y (n—kyal (k) - o Iy(n k)aR(k)) (A.15)

Insgesamt gilt somit fir |y(n)|

ob (l)

9 Jym)|” = 2yR<n)( r*(n—iy + 2 —yR(n—k>aR<k)+y'(n—k>a'<k)>)

b(l) a (l)
.(A.16)
+21y(n)[r<'>*<n i+ 2 j bu)(yR(n lal (k) +y!(n - k)aR(k)))
Gleichung (A.16) l&sst sich fol gendermaBen vereinfachen:
=2 (h*
ab(')ly( ml? = 2ymrO*(n—i) A1)
M M
—2yR _9 I 9
2y (n)%(kZlab(l)(y*(n k)a*(k))} 2y(n)3[k218b(|)(y*(n k)a*(k))}
Unter Definition einer Variablen Ci(')(n) , die gegeben ist durch
M
¢M(ny = r(')(n—i){ S ak(n—l)ci(')(n—k)), (A.18)
k=1
lasst sich (A.17) schliefdlich schreiben als
9yl = 2y (A.19)

ab<'>

Die GroRe {(D(n) l&sst sich hierbei a's Ausgang eines rekursiven Filters mit dem K oeffizien-
tenvektor a(n —1) und dem Eingangssignal r(D(n) interpretieren. Analog kann fiir die Ablei-
tung von |y(n)|2 nach der i -ten Komponente von a(n) hergeleitet werden

J 2 _
a—aily(n)l = =2y(ny;(m*, (A.20)

wobei y;(n) definiertist as
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M
vi(n) = y(n-i)= Y a(n-1y;(n—k) (A.21)
k=1
und y(n) definiert werden kann als Ausgang eines rekursiven Filters mit dem Koeffizienten-
vektor a(n—1) und dem Eingangssigna y(n).

A.3 Eigenschaften eines Quantisierersmit zusatzlichem
Rauschterm

Bei der Analyse von Quantisierern wird zumeist auf das sogenannte lineare Modell zurtickge-
griffen, welches das Quantisierungsrauschen als Sequenz von normalverteilten Zufallsvaria-
blen auffasst, die untereinander und mit dem Einganssignal unkorreliert sind. Bild A.1 zeigt das
resultierende additive Rauschmodell eines Quantisierers. Wie von Bennett [ 16] gezeigt wurde,
Ist dieses einfache Modell dann gultig, wenn die Anzahl an Quantisierungsstufen K grof3, der
Abstand zwischen den Quantisierungsstufen A klein und die Verteilungsdichtefunktion des
Eingangssignals glatt ist. Der sowohl einfach zu beschreibende al's auch zu realisierende Quan-
tisierer ist deshalb in der Praxis erstaunlich schwierig anal ytisch beschreibbar, wasin der Nicht-
linearitét seiner Kennlinie begriindet liegt [62].

e(n)

ah - = —1 Q ——>

) X(n) = QX(m) X Xm
Quantisierer

Bild A.1: Additives Rauschmodell eines Quantisierers

Die Standardimplementierung eines Dithered Quantizers zeigt Bild A.2a. Bei der in Bild A.2b
gezeigten Variante wird das Rauschsignal nach der Quantisierung wieder abgezogen. Diesfihrt
zwar zu verbesserten statistischen Eigenschaften, wird aber aus verschiedenen Grinden nur re-
lativ selten eingesetzt [62]. Fir die hier besprochene Anwendung ist sie unpraktikabel, weil der
Wertebereich des Ausgangssignals nicht mehr diskret ist.

w(n) w(n) w(n)
x(n) o _;&n) = x(n) 0 L X(n) =
Q(x(Nn) +w(n)) Q(x(n) +w(n))

—-w(n)
(a) (b)
Bild A.2: Quantisierer mit additivem Rauschterm (Dithered Quantizer) in Stan-

dar dausfiihrung (Nonsubtractive Dither) (a) und mit nachtr&glicher Subtraktion
des Rauschssignal (Subtractive Dither) (b)

Zwei Grofen sind zur statistischen Beschreibung eines Quantisierers bedeutsam: Der Quanti-
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sierungsfehler e(n), der die Differenz zwischen Ausgangs und Eingang des Quantisierers be-
zeichnet

e(n) = Q(x(n) +w(n)) —(x(n) +w(n)), (A.22)

sowie das Quantisierungsrauschen €(n), das den Gesamtfehler zwischen Ausgang und ur-
spruinglichem Eingang x(n) bezeichnet und durch folgende Gleichung gegeben ist

e(n) = Q(x(n) +w(n)) —x(n) = e(n)+w(n). (A.23)

Die grundlegende statistische Eigenschaft eines dithered Quantizers wurde von Schuchman be-
wiesen [150]. Er zeigte, dass der Quantisierungsfehler e(n) einheitlichin (-A/2, A/2] ver-
teilt und unkorreliert mit dem Eingangssignal r(n) ist, wenn folgende Bedingungen erfillt
sind:

(B1) Der Quantisierer wird nicht Ubersteuert in dem Sinn, dass der Quantisierungsfehler
betragsmaliig grof3er als A/2 werden kann. Dies bedeutet, dass der Eingang des Quanti-
sierers nicht grofRer als NA/2 werden kann, wobel N die Anzahl der Stufen représen-
tiert.

(B2)Diedurch M, (ju) = E( elUW) gegebene charakteristische Funktion der PDF des zusétz-

lichen Rauschssignals hat Nullstellen bei Vielfachen von 2n/A.
Die Schuchman-Bedingung ist beispielsweise erflillt, wenn das additive Rauschsignal gleich-
verteiltin (-=A/2, A/2] ist. Die charakteristische Funktion hat dann die Form
. A/2 elUW sin(u(A/2

M) = |2, E—aw = %. (A.24)
Allerdings folgt aus der Erfiillung der Schuchman-Bedingung nicht, dass auch das Quantisie-
rungsrauschen e(n) unabhangig vom Eingangssignal, gleichverteilt und weil3 ist. Diese stati-
stische Eigenschaft gilt nur fir den Subtractive Dither aus Bild 1b. AulRerdem soll hier noch
angemerkt werden, dass die strenge Erfullung von (B1) den dynamischen Aussteuerbereich des
Quantisierers einschrankt, dadie Summe aus Eingangssignal und zusétzlichen Rauschsignal be-
schrénkt sein muss. In [62] wurde gezeigt, dass unter der weiteren Bedingung an das additive
Rauschsignal w(n)

k
d : _ Ny
d_kMW(W)\W_zm =0 fur le z\{0} (A.25)

A

das k-te konditionelle Moment des Quantisierungsrauschen unabhangig vom Eingangssignal
ist. Speziell gilt fur k = 1, dass €(n) und x(n) unkorreliert sind und dass €(n) selbst weil3ist
und fir k = 2, dass die Leistung des Quantisierungsrauschens E(e2) die Summe aus der Lei-
stung des additiven Rauschterms E(w?) und der Leistung des Rauschens des Quantisierers
selbst ist. Dieser letzte Term ist fiir den gleichverteilten Quantisierer durch A2/12 gegeben.
Fir das haufig verwendete gleichverteilte Rauschen ist die Bedingung (25) nur for k = 1 er-
fallt, d.h. die Rauschleistung ist dann nicht unabhéngig vom Eingangssignal [62]. Dies kann er-
reicht werden, wenn man als Dither-Term die Summe zweier gleichverteilter Zufallszahlen
nimmt, die PDF des Dither-Signals hat dann eine Dreiecksverteilung. Die Leistung des Quan-
tisierungsrauschens berechnet sich dann zu

E{e2} = E{w?} +A2/12, (A.26)

d.h. sieist die Summe der L eistungen des Dither-Signal s und des Quantisierungsrauschens. All-
gemein gilt fir den einheitlichen Quantisierer, dass die ersten k Momente des Quantisierungs-
rauschens unabhangig vom Eingangssignal sind, wenn der Rauschterm W die Summe aus k
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unabhéngigen gleichverteilten Zufallsgrofien ist. Allerdings muss diese Eigenschaft mit stei-
gendem Quantisierungsrauschen E{e2} erkauft werden. Das Quantisierungsrauschen ist fiir
diese Art des Dither-Signals durch folgende Formel gegeben:

E{e?} = (k+1)A2/12. (A.27)

Einweiterer Nachteil, mit dem diese grofiere statistische Unabhangigkeit erkauft werden muss,
besteht darin, dass der Aussteuerbereich des Quantisierers weiter sinkt, da der Wertebereich des
Dither-Signals proportional zu Kk ist.
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