Digitale Empfangskonzepte

6.Ein neues digitales Empfangerkonzept

Die Entwicklung analoger Empfanger hat mit der Entwicklung und Einfihrung des
Doppelsuperheterodynempféangers 1 vor etwa 40 Jahren ein vorlaufiges Ende
gefunden. Ein Blockdiagramm dieses Empfangertyps ist in Bild 90 dargestellt.

1. ZF- 2. ZF-
Vorstufe(n) Filter Filter

T ? X Demodulator
VFO 0sz —[@

Mischfrequenz- Festfrequenz-
Oszillator Oszillator

Bild 90: Der Doppel heterodynempfanger.

Eine prinzipielle Neuerung ist bei diesem Empfangertyp, konzeptionell bedingt,
nicht mehr zu erwarten. Das Konzept des "Superhet -Empfangers loste das
groRte Problem der Empfangerentwicklung. Es gewarleistet eine hohe Trenn-
scharfe mit preisgiunstigen Bauteilen bei leichter Abstimmbarkeit auf
verschiedene Empfangsfrequenzen, indem durch Mischung auf verschiedene
Zwischen-Frequenzen die Anforderungen an die Filterglte reduziert wird. Weiter-
entwicklungen wurden und werden jedoch immer noch vorgenommen, vor allem
im Hinblick auf die Verbesserung der analogen Eigenschaften der verwendeten
Komponenten. In den Vorstufen ist vor allem die Verbesserung der Intermodula-
tionseigenschaften zu erwahnen. Ein Punkt ist auch die Einfuhrung einer dritten
ZF-Stufe, wie sie Sosin schon 1971 in [86] im Hinblick auf eine Verbesserung der
Spiegelfrequenzunterdriickung vorgeschlagen hat. Die Einfihrung digitaler- bzw.
teildigitaler Empfangerkonzepte steht jedoch erst am Anfang ihrer Entwicklung.

Der Kern des hier vorgestellten digitalen Empfangers ist ein Prozessor, der
wéahrend des Betriebes die Regelung der Vorstufen ebenso dbernimmt wie die
digitale Demodulation des Signals. Da zur Signaldemodulation eine hohe Verar-
beitungsgeschwindigkeit notwendig ist, wird ein Digitaler Signalprozessor 2 (DSP)
eingesetzt. Der DSP fihrt auch die wenig rechenzeitaufwendigen Verwaltungs-
aufgaben und die Vorstufenregelung mit niedriger Prioritat aus.

Das hier vorgeschlagene Konzept soll der Verbesserung der Empfanger-Eigen-
schaften hinsichtkich folgender Punkte dienen :

To heterodyne : Uberl agern.
2 Der DSP56001, vergl. [ 24], [65] und S. 126.
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Empfindlichkeit

Bandbreite

Bauteileaufwand
Abgleich/Produktionsaufwand
Preis/Leistungsverhaltnis
Prozessorkopplung

Neue Leistungsmerkmale

NogrwbhE

Die einzelnen Merkmale diurfen jedoch nicht isoliert betrachtet werden, sie
hangen vielmehr direkt oder indirekt voneinander ab. So sinkt mit der Verringe-
rung der Abgleichpunkte der Arbeitsaufwand in der Produktion, gleichzeitig kann
sich der Bauteileaufwand leicht erh6hen. In herkbmmlichen Empfangerkonzepten
sinkt mit der Verringerung der Abgleichpunkte aber auch indirekt die Bandbreite,
die Empfindlichkeit oder die Trennscharfe.

In Bild 91 ist das Blockschaltbild des digitalen Empfangers zu erkennen.

Vorstufen / Vorselektion 1. ZF- 2'_ ZF-
Filter Filter
[ ! O [ M O N
AGC T T
A A A
D D D DDS 0sz
Prozessor Demodulator S

Bild 91: Einfaches Konzept eines digitalen Empfangers, der Demodulator-Block
enthdlt A/D-Umsetzer und Prozessor.

Das AGC 3-Signal fur einen steuerbaren Verstarker wird von einem D/A-
Umsetzer zur Verfugung gestellt. Die eigentliche Regelung kann dann digital
erfolgen. Ein DDS st ein digitaler Synthesizer fur die Mischfrequenzerzeugung
(S. 117). Das Konzept kann durch den Einsatz eines Analogmultiplexers um
einen zweiten Zweig zum Empfang niederfrequenter Verfahren im LF/VLF-
Bereich erweitert werden. Das folgende Bild 92 zeigt diese Modifikation.

3 Automatic Gain Control, automatische Verstarkungsregel ung
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Vorselektion 1. ZF-Filter 2. ZF-Filter
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D D
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Bild 92: Das um einen LF/VLF-Pfad erweiterte Empfangskonzept 4.

Kennzeichnend sind vor allem :

1. Wesentliche Funktionen werden in Form von Software in die Blocke
Signalprozessor und Demodulator verlagert. Da dies die eigentliche Neu-
erung des digitalen Empfangers ist, wurden diese Blocke im Kapitel
"Prinzipien digitaler Demodulationsverfahren" detailliert beschrieben.

2. Die Ankopplung der abstimmbaren Vorstufen erfolgt Giber D/A-Umsetzer an
den Prozessor. Dadurch entfallen manuelle Abgleichpunkte.

3. Die erste Mischfrequenz wird mit einem Direkten Digitalen Synthesizer
(DDS) erzeugt .

4. Die direkte Signalverarbeitung im LF/VLF-Pfad enthéalt keine weiteren Misch-
stufen zum Empfang der Hyperbelnavigationsverfahren.

6.1. Vorstufen und VLF-Pfad

In herkémmlichen selektiven analogen Vorstufen wird die Mittenfrequenz der
Eingangskreise mit der VCO-Abstimmspannung eingestellt. Da tUblicherweise pro
LC-Bandpal? zwei Trimmkondensatoren und ein Spulenkern verstellbar sind,
entstehen bei nur zwei Vorkreisen schon sechs Abgleichpunkte. Ein grol3es
Problem der Abgleichpunkte ist neben dem Zeitaufwand in der Produktion die
Drift der Werte. Diese Drift wird hervorgerufen durch mechanische Alterung der
Bauteile und Drift mit der Umgebungstemperatur. Bild 93 zeigt das analoge
Konzept der Vorstufenregelung und Filterabstimmung.

4 LO = Local OGscillator, Festfrequenzoszillator fir zweite ZF
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Verstarker Vorselektion Mischer 1. ZF

Filter, Verstarker
% () und —— zur 2. ZF
Antenne

Regelspannungserzeugung

Regel- Abstimm-

spannung spannung VEO PLL

Bild 93: Die Vorfilter-Abstimmung in einem herkémmlichen, analogen Empfanger
erfolgt mit der V CO-Steuerspannung.

Ein weiteres Problem entsteht durch die nichtlinearen Kennlinien der Kapazitats-
Dioden in den LC-Filtern und durch starke Parameterstreuungen der ver-
wendeten Einzelhalbleiter. Der manuelle Abgleich stellt dann nur einen
Kompromifd zwischen der mittleren Empfangsfrequenz in einem Band und dem
‘Mitlauf' mit der VCO Abstimmspannung dar.

Im folgenden wird gezeigt, wie durch den Einsatz prozessorsteuerbarer D/A-
Umsetzer zur Abstimmspannungserzeugung die Anzahl der Abgleichpunkte einer
Schaltung minimiert werden kann. Auf3erdem ist durch die Verwendung einer
digitalen Feinabstimmung, die Verwendung einer hdheren Zahl von kaskadierten
(passiven und aktiven) Vorstufen moglich, als das in analogen Empfangern
realisierbar ware.
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Bild 94: Der vollstandige Analogteil des VLF-Pfades fir DECCA- und LORAN-
Empfang besteht aus wenigen Bauelementen und wird digital abgestimmt.
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Bild 94 zeigt den analogen Eingangsteil aus dem VLF-Pfad von Bild 92. Das
Sendesignal wird Uber eine Ferritantenne eingekoppelt. Die Kapazitat des Koax-
Kabels, die Kapazitat der ersten Kapazitatsdiode und die Induktivitdt der Spule
bilden einen ersten selektiven Parallelresonanzkreis. Die Tetrode T1 wird durch
die frequenzselektive Gegenkopplung zu einem selektiven Vorverstarker, deren
Verstarkung durch eine Vorspannung am zweiten Gate einstellbar ist. Alle LC-
Kreise kdnnen uber Kapazitatsdioden und D/A-Umsetzer abgestimmt werden. In
[114] konnte gezeigt werden, dal3 die Einstellung der Abstimmspannungen uber
D/A-Umsetzer unproblematisch ist.

Die abstimmbaren Vorstufen fur den VHF-Bereich sind schaltungstechnisch
ahnlich realisiert, [112]. Anzumerken ist, dal’ eine Frequenzbereichsumschaltung
durch Umschaltung der Spulen in den Vorstufen mit PIN-Dioden oder Reed-
Relais wegen der auftretenden parasitdren Kapazitaten groéf3ere Probleme
aufwirft als ein getrennter Aufbau von Vorstufenzweigen fir verschiedene
Frequenzbereiche.

6.2. Mischfrequenzerzeugung

Wie auch in herkdbmmlichen Empfangerkonzepten erfolgt die Empfangsfrequenz-
aufbereitung durch Mischung des vorselektierten Eingangssignals mit einer
abstimmbaren Frequenz, der sogenannten Mischfrequenz. Wegen der festen ZF
muld fur einen breiten Empfangsbereich auch ein breitbandig abstimmbarer
Mischfrequenzoszillator eingesetzt werden. Die Mischfrequenz kann mit Hilfe
eines DDS bzw. mit Hilfe eines herkdbmmlichen VCO und einer PLL erzeugt
werden. Bild 95 zeigt das Prinzip des DDS.

Steuerwort s
vom Prozessor

Phasen-
inkrement .
(N-1) _ Analog / Digital- _
Sinus - Tabelle Umsetzer Tiefpald
Addierer f
M k D Out
A ROM D —
N A .
f
Takt e Register
N

Phasenakkumulator

Bild 95: Das Prinzip des Direkten Digitalen Synthesizers (DDS).

Ein DDS besteht im wesentlichen aus einem schnellen Addierer grof3er Wort-
breite (Ublicherweise 32 Bit), einem Register, einem ROM und einem schnellen
D/A-Umsetzer. Im ROM ist eine volle Sinusperiode in 2M-Schritten abgelegt. Der
Addierer arbeitet zusammen mit dem Register als Phasenakkumulator, zu dem
im Takt fg ein festes Phaseninkrement (das Steuerwort s) addiert wird. Die im Re-
gister gespeicherte diskrete Momentanphase wird als Adresse fur das Look-Up-
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ROM verwendet. Das Datum am Ausgang des ROMs ist die dem Phasenwert zu-
geordnete diskrete Ordinate. Der D/A-Umsetzer erzeugt daraus eine analoge
Spannung mit einer Aufldsung von 1/2K. Das TiefpaR-Filter entfernt die periodisch
fortgesetzen Spektralanteile oberhalb fg/2. Die mit einem DDS erzielbare Fre-
guenzaufldsung liegt bei

Dfgy =fs/2V , (6.1)

wobei N die Wortbreite des Akkumulators ist. Die mdgliche Phasenauflésung des
DDS-Signals wird dagegen durch die Anzahl der Adressbits M des ROMs be-
stimmt

. 2
Di ou=y (6.2)

Die Ausgangsfrequenz wird mit dem (N-1)-Bit breiten Steuerwort s eingestellt,
fout :fsxziN s=12,..,2V1. (6.3)

Die maximale Ausgangsfrequenz ist fg/2. In der Praxis werden Direkte Digitale
Synthesizer nur bis ca. 40% von fg/2 betrieben, um das analoge Tiefpal3filter
realistisch dimensionieren zu kénnen. Der gréf3te Vorteil des DDS ist der grof3e
Frequenzbereich von 6-8 Dekaden im Vergleich zum VCO, dessen Ausgangsfre-
guenzbereich nur eine Oktave Uberstreicht. Ein weiterer Vorteil ist die schnelle
"Einschwingzeit’, sie betragt theoretisch eine Taktperiode Tg. In der Praxis muf3
wegen der Pipeline-Realisierung in der DDS-Hardware allerdings mit vier bis
sechs Taktzyklen gerechnet werden. Auch der Tiefpal3 verlangert diese Zeit.

Der gro3te Nachteil des DDS ist die mangelnde spektrale Reinheit des Aus-
gangssignals.

Die Anzahl der Adre3-Bits (M) bestimmt im wesentlichen die Anzahl und die
spektrale Entfernung der Nebenwellen vom Nutzsignal 5. Ein DDS kann sehr
feine Ausgangsfrequenzinkremente erzeugen, allerdings nur im zeitlichen
Mittel. Kurzfristig hat die Phase des Ausgangssignals wegen der begrenzten
Wortbreite Fehler. Man spricht in diesem Zusammenhang von Phasenrau-
schen.

Die Umsetzerauflosung von k-Bit bestimmt im wesentlichen den Amplituden-
abstand von Nutzsignal und Nebenwellen (spurious level). Der bekannte An-
satz SNR=176+6.02xk dBc fiir die erzielbare Dynamik darf hier gemacht wer-

den.

5 (oerhalb von f 4/2 bestimt die Abtasttheorie die perio dische
Fort set zung.
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Da ublicherweise M<N ist (Bild 95), ist das Ausgangssignal zwar quasiperio-
disch mit der Periodendauer des Nutzsignals

1
Tout = I
Out

aber strengperiodisch mit T;=mx o ,=nXg. D.h. identische Phasenargumente
wiederholen sich erst nach m Perioden des Nutzsignals. Es gilt

Ts_m , wobei m und n teilerfremd sind.
Tl n
Da T1>Tot ist, gibt es auch Nebenwellen mit Frequenzen kleiner als die der
Nutzfrequenz. Besonders schlechte Ergebnisse liefert ein DDS, wenn M klein
ist und m groBe Werte annimmt. Dann ist T, ebenfalls grof3 und f;=1/T4 klein.
f, findet sich jetzt als Mischprodukt sehr nahe der Nutzfrequenz fo,; wieder
und ist mit einem Filter nur schwer zu entfernen.

Da Frequenz und Phase des DDS-Signals direkt von der Taktfrequenz fg ab-
hangig sind, findet sich auch das Phasenrauschen von fg im Nutzsignal wieder
und fahrt zu einem zusatzlichen Qualitatsverlust. Dieser Punkt ist deshalb
wichtig, da fg bei modernen DDS im Bereich um 1 bis 2 GHz liegt.

Die Nachteile des DDS koénnen durch ein geignetes Konzept der Weiterverar-
beitung der erzeugten Mischfrequenz gemindert werden. In Bild 96 ist das Prinzip
der Aufwartsmischung gezeigt.

DDS Mischer keramischer Bandpal

folock |1 ) .
:& {7 KT/ = 'Out

feste Mischfrequenz

Bild 96: Durch Aufwartsmischung werden die Vorteile des DDS genutzt und stérende
Nebenwellen minimiert.

Das Ausgangssignal des DDS wird mit einem Sinus fester Frequenz gemischt
und das Mischprodukt mit einem Bandpal3 gefiltert. Der Vorteil liegt darin, steile
keramische Bandpal3-Filter verwenden zu kdnnen, um den Basisband-Tiefpal’ in
Bild 95 zu umgehen. Der Nachteil ist, dal3 der Ausgangsfrequenzbereich durch
das keramische Filter eingeschrénkt wird.

DDS LC-Bandpal

foock |7 N .
‘_ﬂ i Out

| T
()

Bild 97: Das SNR eines DDS konnte auch durch ein mitlaufendes Filter erhoht werden.
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Das Konzept eines abgestimmten Banfpal-Filters (Bild 97) ist dagegen nicht
effektiv, da sich wegen der Kapazitatsdioden im LC-Filter der Einstellbereich auf
etwas mehr als eine Oktave beschrankt. AuBerdem wird ein zusatzlicher D/A-
Umsetzer fir die Abstimmspannungserzeugung benotigt.

Trotz der Nachteile wird die Zukunft der Mischfrequenzerzeugung bei DDS-Bau-
steinen liegen. Die Chiphersteller arbeiten an hoheren Wortbreiten fir ROM und
Umsetzer, wodurch die spektrale Reinheit standig verbessert wird. Ein weiteres
Argument fir DDS-Bausteine liegt in der leichten Modulierbarkeit des Ausgangs-
signals. Die Winkelmodulationsarten PM und FM koénnen direkt durch
dynamische Anderung des Steuerwortes erzeugt werden. AM kann durch Erwei-
terung des DDS-Konzeptes um einen diskreten Multiplizierer zwischen ROM und
Umsetzer erzeugt werden. Der DDS eignet sich dann auch zur
Sendesignalerzeugung, wodurch ein diskretes Transceiver-Design stark
vereinfacht wird und die System-Gesamtkosten weiter reduziert werden.

6.3. Mischer, ZF-Filter

Eingesetzt werden handelsibliche Dioden-Ringmischer, deren Arbeitsbereich
von Null bis >500 MHz reicht. Da die Mischung durch Aussteuerung einer nicht-
linearen Kennlinie (in diesem Fall der Mischdioden) erfolgt, entstehen neben dem
Wunschprodukt (der ZF), noch weitere Mischprodukte gemald folgender
Beziehung :

W if = |+ nxwg = mawveg| mit n,m=0,1,2,3,... (6.4)

Mit n=0 erhalt man nur die Mischfrequenz W4 bzw. deren Oberwellen. Mit m=0

und n=1 nur den Tréger. Fur den idealen Mischer gilt : n=m=1, der Mischer wird
dann zu einem Multiplizierer. Die Amplituden der Spiegelfrequenzen nehmen fur
n,m > 1 schnell ab. Fur herkdbmmliche Mischer gilt iblicherweise

Wc1 > We- (6.5)
Die neben der gewlnschten ZF

W jf =Wl - W (6.6)
entstandene Spiegelfrequenz

W mirror =Wc1 +Wc, (6.7)

die eine virtuelle zweite Empfangsfrequenz darstellt, wird durch geeignete analo-
ge Vorfilter entfernt. Die Richtung der Relation (6.5) wird damit begriindet, dal3
dann der spektrale Abstand zwischen w jf und W mjrror Zunimmt und die Anfor-

derungen an das analoge keramische Filter abnehmen.

6.4. Abtastung und Umsetzung

Nachdem das in den Vorstufen konditionierte Signal verstarkt, gemischt und
analog bandbegrenzt am Ausgang der zweiten ZF-Stufe vorliegt, mul3 festgelegt
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werden, wie die Umsetzung in eine Zahlenfolge zur diskreten Weiterverarbeitung
vorgenommen werden soll. An dieser Stelle unterscheidet man zwischen

Baseband-Sampling und IF-Sampling.

AuBBerdem mul3 festgelegt werden, ob eine reelle Weiterverarbeitung vorge-
nommen werden soll oder ob ein analytisches Signal bestehend aus den beiden
I/Q-Komponenten erzeugt werden muf3.

6.4.1. Baseband-Sampling

Im Falle des Baseband-Sampling wird das ZF-Signal analog ins Basisband
gemischt & und dann digitalisiert. In diesem Fall wird die Abtastrate hoher als die
grol3te vorkommende Signalfrequenz gewahlt (Nyquist-Abtastung).

fo>2f rax (6.8)

Baseband-Sampling ist der herkémmliche Weg, um einen digitalen Empféanger zu
realisieren.

6.4.2. IF-Sampling

Im Falle des IF-Sampling wird das ZF-Signal direkt abgetastet. Die Abtast-
frequenz wird zu

fs® 2B, mit B=fpax - fmin (6.9)
gewahlt. B ist die Bandbreite des ZF-Signals der Mittenfrequenz f.,. AuRerdem
gilt normalerweise

B<< feo . (6.10)
Das bedeutet, dal3 das Eingangssignal unterabgetastet wird. Die Abtastrate
wird so gewabhlt, dal3 eins der periodisch fortgesetzten Faltungsprodukte aus
Abtastrate und ZF-Signal genau im gewlnschten Basisband liegt. Uber die Wahl

der Abtastrate kann auch eingestellt werden, ob das ZF-Signal in Normal- oder in
Kehrlage ins Basisband gefaltet wird.

6.4.3. Die Wahl der Abtastrate fir die Unterabtastung

Die Abtastrate fg wird so gewahlt, daf3 (6.9) und (6.10) erflllt sind. Auf3erdem
muld die periodische Fortsetzung des Basisbandsignals wieder mit dem ZF-
Signal zusammenfallen.

. 2(fcp +B/2)
=
trunc{fc2 ;B/Z}

Der Nenner 7 in (6.11) gibt die Ordnung der periodischen Fortsetzung an.

(6.11)

6 Siehe Bild 48, S. 55 Dei gl eichzeitiger analoger 1/Q
Konponent en Er zeugung.
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Als weiterer Vorteil des IF-Sampling kann auch die Verbesserung des SNR ange-
sehen werden, da eine analoge Misch- und Filterstufe entfallt. Wird eine kom-
plexe Signalauswertung gewunscht, so kdnnen die 1/Q-Komponenten entweder
durch zeitversetzte Abtastung (Bild 53, S. 63), durch diskrete Multiplikation im
DSP oder durch die diskrete Hilbert-Transformation erzeugt werden.

6.4.4. IF-Sampling am Beispiel des VOR-Signals

Nach der zweiten ZF-Stufe ist die Tragerfrequenz des VOR-Signals bis zur
zweiten ZF-Frequenz von

f.,=455 kHz

herabgemischt worden. Der Wert von 455 kHz wurde gewahlt, da hierfur eine
groBe Auswahl preiswerter standardisierter keramischer- und Quarzfilter ver-
schiedener Bandbreiten erhaltlich ist. Der -3 dB-Seitenbandbedarf B° des VOR-
Signals ist ca. :

B = fref + fHub + fmod =10.47 kHz .

Da das VOR-Signal AM-moduliert ist, belegt es beide Seitenbander symmetrisch
zur Tragerfrequenz. Als Bandbreite B in der Berechnung der Abtastrate muf3 also
B=2B" angesetzt werden. Mit (6.11) ergibt sich ein Minimalwert fur die Abtastrate
von

fo = 42.31 kHz .

Um die Anforderungen an die Steilheit des keramischen ZF-Filters zu reduzieren,
sollte eine hohere Abtastrate verwendet werden. Dadurch wird die maximal mog-
liche Signalbandbreite B automatisch erhdht. AulRerdem mufl3 f5 ein ganzzahliges
Vielfaches von 30 Hz sein, damit das vorgestellte DFT-Verfahren zur Signalde-
modulation eingesetzt werden kann. Ein Wert von

f,=2530HzxN =6144kHz N=1024, (6.12)

welches genau die doppelte Frequenz von Gl. (5.12) ware, kann leider nicht
gewahlt werden. Ein Vielfaches der halben Abtastrate (7.5xfg) wirde dann mitten
in das ZF-Signal gefaltet werden und das ZF-Signal ware keine periodische
Fortsetzung des Basisbandsignals.

Im Hinblick auf eine aufwandsarme Dezimation der Abtastrate im Verlauf der wei-
teren Signalverarbeitung, in Form von Demodulation und Auswertung, kann die
Abtastrate jedoch zu

fs=2x80Hzx1044 = 62.64 kHz , (6.13)

gewahlt werden. Die zulassige Bandbreite B” ist dann 15.66 kHz, also 5 kHz
breiter als notwendig. Auch das DFT-Verfahren zur VOR-Auswertung bleibt
weiter anwendbar. Der Wert N=1044>1024 ist willkirlich gewahlt, erfullt aber
Gl. (6.11). Bild 98 zeigt die Lage der Spektren nach dem Abtastprozel3 mit fg.

7 trunc(x) schneidet die Nachkommastellen von x ab.
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Diskretisiertes
Signal ZF-Signal
fg/2 fs 6fg 71 f
3. ZF = 16.52 kHz 2. ZF = 455 kHz

Bild 98: Die Lage der periodisch fortgesetzten Spektren des ZF-Signals nach der Unter-
abtastung mit f=62.64 kHz.

Die neue ZF liegt bei
fog =fep - 7 = 455kHz - 438.48kHz=16.52kHz .

Die nach der Unterabtastung vorliegende diskrete Zahlenfolge besteht also aus
dem vollstandigen, in AM auf einen 16.52 kHz-Trager modulierten VOR-Signal.

Wegen der Doppler-Verschiebung des Empfangssignals muf3 jetzt diskret demo-
duliert werden. Nach AM-Demodulation und Entfernung der Tragerreste wird, um
Rechenzeit zu sparen, eine Abtastraten-Dezimation um den Faktor zwei vorge-
nommen. Als letztes wird mit dem vorgestellten DFT-Verfahren der gesuchte
Winkel bestimmit.
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6.4.5. Anforderungen an den Abtaster

Mit dem Konzept des IF-Sampling verandern sich die Anforderungen an das
System Abtaster/Umsetzer. Wahrend die Anforderungen an die Umsetzzeit t,
des Analog/Digital-Umsetzers gegentber der herkdbmmlichen Nyquist-Abtastung
des ZF-Signals reduziert werden (t, < 1/f5), da die Abtastrate abnimmt, erh6hen
sich die Anforderungen an den Abtaster.

Ein Sigma-Delta-Umsetzer darf nicht eingesetzt werden, da dessen angegebene
Datenwortrate nicht mit der eigentlichen Abtastrate identisch ist. Die interne Um-
setzrate liegt bei handelsuiblichen SD-ADCs um den Faktor 128 bis 1024 tber der
angegebenen Datenwortrate. In Basisbandsystemen der Audio- oder NF-Signal-
verarbeitung spielt dies keine Rolle, das IF-Sampling nutzt dagegen den Effekt
der Ruckfaltung mit der Abtastrate aus.

Damit der gewilinschte Effekt der verzerrungsfreien Faltung erreicht werden kann,
muld der Abtaster im ZF-Frequenzbereich eine Dynamik aufweisen, die min-
destens der gewinschten Wortbreite des Umsetzers entspricht. Dieser SFDR 8
genannte Abstand wird in dB bei einer bestimmten Frequenz (z.B. 1 MHz) des
Eingangssignals angegeben und ist dem Datenblatt des Abtasters zu entnehmen.
Anzumerken ist hier, dald erst moderne Abtaster fir diese Aufgabe geeignet sind
und daher die wichtige Angabe des SPDR in vielen Datenblattern fehlt. Im SFDR
sind alle Nichtlinearitaten und das Eigenrauschen des Abtasters zusammenge-
fal3t, wodurch dem SFDR eine hohe Aussagekraft verliehen wird.

Das SFDR kann in gewissen Grenzen verbessert werden, indem der Eingangs-
spannungsbereich des Abtasters nicht voll genutzt wird und zwischen Abtaster
und Umsetzer ein Verstarker eingefugt wird. Dadurch wird die nicht-lineare
Kennlinie des Abtasters nicht voll ausgesteuert und damit der Oberwellenanteil
verringert. Fir den Umsetzer sollte die gewiinschte Auflésung als ENOB ? in der
bekannten Form

ENOBapc =(SNRapc - 176)/6.02  Bit (6.14)

angegeben werden. AulR3erdem sollte das SFDR des Abtasters grof3er als das
SNR des ADC sein.

8 Spurious Free Dynanic Range
9 Effective Nunber of Bits
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