Untersuchungen zur Auslegung
von Linearisierungssystemen
mit digitaler Vorverzerrung

Der Technischen Fakultat der
Universitiat Erlangen-Niirnberg

zur Erlangung des Grades

DOKTOR-INGENIEUR

vorgelegt von

Eberhard Gamm

Erlangen 2003



Als Dissertation genehmigt von
der Technischen Fakultit der
Universitit Erlangen-Niirnberg

Tag der Einreichung: 24.06.2002
Tag der Promotion: 08.11.2002

Dekan: Prof. Dr. A. Winnacker
Berichterstatter: Prof. Dr. H. Gerhduser
Prof. Dr. J. Huber



Inhaltsverzeichnis

1 Einleitung

1.1 Systemischer Hintergrund . . . . . . .. .. .. ... ... ....

Stand der Technik

2.1 Grundlagen . . . ... ..
2.1.1 Komplexes Basisband . . . . . ... ... ... .......
2.1.2  Modulationssignale . . . . . . ... .00
2.1.3 Kennlinien von Sendeverstirkern . . . . . ... .. .. ..
2.1.4 Leistung . . . . . . .. .. ...
2.1.5 Aussteuerung . . . . .. ...
2.1.6 Nachbarkanalunterdriickung . . . . . . ... ... ... ..
2.1.7 Linearisierungsgewinn . . . . . . . . . . . .. . ... ...
2.1.8 Wirkungsgrad . . . . . ... ... o

2.2 Verfahren zur Linearisierung . . . . . .. .. .. ... .. ... ..
2.2.1 Kartesischer Regelkreis . . . . .. ... .. ... ... ...
2.2.2 Vorwértskompensation . . . . . .. ... ... ... ..
2.2.3 VOIVerzerrung . . . . . . . . . . v v i v
2.2.4  Weitere Verfahren . . . . . . . ... ... L.

2.3 Digitale Vorverzerrung . . . . . . . . ...
2.3.1 Blockschaltbild . . . . ... ... ... 00
2.3.2 Sende- und Messzweig . . . . .. ... Lo
2.3.3 Vorverzerrer . . . . . . . . ...
2.3.4 Adaption . . ... ...

2.4 Eigener Beitrag . . . . . . . . ...

Signale und Verstérker

3.1 Charakteristische Grossen . . . . . . . . .. ... oL
3.1.1 Mittlere WDF des Betrags . . . . ... ... ... .....
3.1.2  Spitzenwertfaktor . . . . .. ..o oo
3.1.3 Parameter der mittleren WDF des Betrags . . . . . .. ..

3.2 Modulationsverfahren . . . . . . ... o000
3.2.1 QPSK . ..
322 w/4-DQPSK . . . . ...

W

o ©

19
24
25
26
28
29
30
30
33
34
37
38
38
39
41
44
47



i INHALTSVERZEICHNIS
3.2.3 16-QAM . . .. 58
324 OFDM . . ... 58
3.25 CDMA . . . 62
3.2.6  Vergleich der Modulationsverfahren . . . . . . .. ... .. 64

3.3 Linearisierbarkeit . . . . . . . ... oo oo 67
3.3.1 Modellverstarker . . . . .. ... ... oL 67
3.3.2  Verlauf der Nachbarkanalunterdriickung . . . . . ... .. 70
3.3.3 Aussteuerungsgewinn . . . . . .. ... ... L. 7
3.3.4 Wirkungsgrad . . . . .. .. ..o 78
3.3.5 Bewertung . . . .. ... 80

4 Digitale Vorverzerrung 83

4.1 Blockschaltbild des Linearisierungssystems . . . . . . .. ... .. 84

4.2 VOrVerzerrer . . . . . . . . . . ... 85
4.2.1 Wortbreiten . . . . . .. .. Lo Lo 86
4.2.2  Adresskennlinien . . . . ... ... L 86
4.2.3 Komponenten fiir die Adaption . . . ... ... ... ... 89

4.3 Sendezweig . . . . ... 90
4.3.1 Frequenzen im Sendezweig . . . . . . .. ... ... ... 91
4.3.2 Digitaler I/Q-Modulator . . . ... ... ... ... .... 91
4.3.3 Sinc-Entzerrer . . . . . . ... oL 93
434 D/A-Umsetzer . . . . .. .. ... ... 94
4.3.5 Spiegelfrequenz-Filter . . . . . .. ... ... ... ... .. 96
4.3.6 ZF-und HF-Komponenten . . . . . . . ... ... . ... .. 96

4.4 Messzwelg . . . . . . oL 96
4.4.1 Frequenzen im Messzweig . . . . . . .. ... ... ... 96
4.4.2 7ZF-und HF-Komponenten . . . . . . . .. ... ...... 97
443 A/D-Umsetzer . . . . .. ... ... ... ..., 97
4.4.4 Digitaler I/Q-Demodulator . . . . . ... ... ... .... 98

4.5 Adaption. . . . . .. 100
4.5.1 Laufzeitausgleich . . . ... ... ... ... . ... 101
4.5.2  Modell fiir die Adaption . . . . . ... ... 112
4.5.3 Adaption durch Identifikation . . .. ... ... ... ... 114
4.5.4 Berechnung der Vorverzerrer-Tabelle . . . . . .. ... .. 118
4.5.5 Adaption der Vorverzerrer-Kennlinie . . . .. .. ... .. 120
4.5.6  Vergleich der Verfahren . . . . . . .. ... ... ... ... 121

4.6 Simulation und Modellbildung . . . . . .. ... ... ... ... 122
4.6.1 Simulator und Simulationsmethode . . . . . . . ... ... 122
4.6.2 Modulationssignale . . . . . ... ... 122
4.6.3 Blockschaltbild des Simulationsmodells . . . . . . . . . .. 123
4.6.4 Vorverzerrer . . . . . . . . ... 124
4.6.5 Kennlinien . . . . .. ... o0 oo 124

4.6.6 Filter. . . . . . ... 124



INHALTSVERZEICHNIS 1

4.6.7 Amplituden- und Phasenfehler . . . . . . . ... ... ... 124

4.7 Systemsimulation . . . . .. ..o oL oo 125
4.7.1 Aussteuerung . . . . ... ..o 127

4.7.2 Vorverzerrer-Tabelle . . . . ... ... ... ... ..... 127

4.7.3 Auflosungen der Umsetzer . . . . . . . .. .. .. .. ... 130

4.7.4 Bandbreiten der ZF-Filter . . . . . . . .. ... ... ... 130

4.7.5 Frequenzgangfehler . . . . . ... ... 130

4.7.6 Adaptionsverfahren . . . . . .. ... oo 135

4.7.7  Vergleich mit idealisiertem System . . . . .. .. ... .. 136

4.7.8 Verwendung verschiedener Adress-Kennlinien . . ... .. 137

4.7.9 Adaptionsverhalten . . . . . ... ... L. 138

5 Messaufbau und Messergebnisse 143
5.1 Aufbau des Demonstrators . . . . . . ... ... L. 143
5.1.1 Ablauf . . . . . ... 145

5.1.2  Takt- und Frequenzerzeugung . . . . . ... ... ... .. 145

5.1.3 Mischer und ZF-Verstiarker . . . . . . . ... ... ... .. 145

5.1.4 Messung der Sendeleistung / Nachbarkanalunterdriickung . 145

5.1.5  Steuerung . . . . . ... 146

5.1.6  Weitere Komponenten des Demonstrators . . . . ... .. 146

5.2 Messungen . . . . . ... 146
5.2.1 Aussteuerung . . . . . . ... 147

5.2.2 Vorverzerrer-Tabelle . . . . .. ... ... ... ...... 149

5.2.3 Auflésungen der Umsetzer . . . . . . . . . . ... ... .. 149

5.2.4 ZF-Bandbreite . . .. ... ... ... L. 151

5.2.5  Wirkungsgrad . . . . . ... ... o o 151

5.2.6  Gewinn durch die Linearisierung. . . . . . . . . . ... .. 153

.27 Bewertung . . . . ... .. Lo 154

6 Zusammenfassung 157
6.1 Ausblick . . . .. .. 158
Formelzeichen 161
Literatur 169



INHALTSVERZEICHNIS




Kapitel 1

Einleitung

. Leise rauscht der Ather ... “. Diese Metapher beschreibt sehr treffend die aktu-
elle Entwicklung im Bereich der drahtlosen Ubertragungstechnik, die durch einen
Ubergang zu Modulationsverfahren mit rauschartigen Sendesignalen gekennzeich-
net ist; der digitale Rundfunk DAB und die in Planung befindliche dritte Ge-
neration der Mobilkommunikation (UMTS) mit Breitband-Code-Multiplex sind
typische Beispiele hierfiir. Damit erfihrt die Amplitudenmodulation eine Renais-
sance, nachdem die heute im Betrieb stehenden Rundfunk- und Mobilkommu-
nikationssysteme eine reine Phasenmodulation des hochfrequenten Trigersignals
verwenden: FM-Rundfunk und GSM-Mobilkommunikation. Der Vorteil einer rei-
nen Phasenmodulation liegt in der konstanten Einhiillenden des Sendesignals;
dadurch wirken sich Nichtlinearitdten im Sender nicht stérend aus. Diese Ei-
genschaft und die daraus resultierende Moglichkeit, Sendeverstirker mit einer
konstanten Leistung im Bereich der Sdttigungsleistung zu betreiben — hier wird
der hochste Wirkungsgrad erreicht —, hat zu einer Ablosung der élteren Systeme
mit reiner Amplitudenmodulation durch Systeme mit reiner Phasenmodulation
gefiihrt; der Ubergang vom AM- zum FM-Rundfunk ist das wichtigste Beispiel
hierfiir.

Die neuen Systeme mit rauschartigen Modulationssignalen erlauben eine we-
sentlich effizientere Nutzung der zur Verfiigung stehenden Ubertragungsbandbrei-
te — siehe hierzu die Erlauterung des systemischen Hintergrunds im Abschnitt 1.1
— , bendtigen aber im Gegenzug lineare Sender. Mit den heute zur Verfiigung
stehenden Sendeverstirkern kann man die Anforderungen nur durch eine stark
reduzierte Aussteuerung erfiillen; der Wirkungsgrad ist entsprechend gering und
die Investitionskosten sind hoch. Abhilfe schafft eine Linearisierung des Sende-
verstirkers; dadurch kann man die Aussteuerung erhohen, d.h. mehr Sendelei-
stung bei gleicher Séattigungsleistung erzielen, und den Wirkungsgrad verbessern.
Es wurden mehrere Verfahren zur Linearisierung von Sendeverstérkern entwickelt.
Besonders giinstige Eigenschaften hat das Verfahren der digitalen Vorverzerrung,
das eine verzerrungsfreie Aussteuerung bis zur Sattigungsleistung ermoglicht.
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4 KAPITEL 1. EINLEITUNG

Im folgenden werden die Eigenschaften eines Linearisierungssystems mit di-
gitaler Vorverzerrung néher untersucht; dabei werden erstmals alle fiir eine dem
Stand der Schaltungstechnik entsprechende Realisierung wichtigen Einflussgros-
sen untersucht. Kapitel 2 fiihrt in die Begriffe ein und beschreibt den Stand der
Technik. Im Kapitel 3 werden die Eigenschaften verschiedener Modulationsver-
fahren untersucht, Kennzahlen zur Bewertung der Linearisierbarkeit eingefiihrt
und die Nachbarkanalstorungen fiir spezielle Verstéirkercharakteristiken ermittelt.
Das Linearisierungssystem wird im Kapitel 4 detailiert beschrieben und mit Hil-
fe einer Systemsimulation im komplexen Basisband hinsichtlich des Einflusses
der diversen Storgrossen untersucht. Zur experimentellen Verifikation dient ein
Aufbau mit handelsiiblichen Messgeriten sowie dedizierten Hard- und Software-
Komponenten, der im Kapitel 5 beschrieben wird; zahlreiche Messungen belegen
die Ergebnisse der Systemsimulation. Im Kapitel 6 werden die Ergebnisse zusam-
mengefasst und weitere Arbeiten zur Ergénzung und Weiterfithrung des erreichten
Standes vorgeschlagen.

1.1 Systemischer Hintergrund

Die Einfithrung neuer Ubertragungssysteme und die fiir das Informationszeitalter
charakteristische explosionsartige Zunahme der zu iibertragenden Datenmenge
hat zu einer Verknappung der Sendefrequenzen gefiihrt. Zwar dringt die drahtlose
Ubertragungstechnik in immer hohere Frequenzbereiche vor, die Bedingungen
fiir eine terrestrische Ubertragung werden dabei jedoch immer ungiinstiger. Die
erforderliche Steigerung der Ubertragungskapazitiit erfordert deshalb in erster
Linie den Einsatz spektral effizienter Modulationsverfahren, die bei gegebener
Bandbreite eine moglichst hohe Dateniibertragungsrate ermdéglichen. Als Mafl
dient die spektrale Effizienz

Dateniibertragungsrate

I =
Bandbreite
mit der Einheit: bit/
1t/s
I = =1
] P

Ubertragungssysteme mit reiner Phasenmodulation sind in dieser Hinsicht nicht
optimal und werden deshalb in Zukunft durch komplexere Systeme mit Amplitu-
den- und Phasenmodulation abgelost werden. Ausgenommen davon sind satelli-
tengestiitzte Systeme, fiir die ein grosserer Frequenzbereich zur Verfiigung steht;
die spektrale Effizienz spielt hier nur eine untergeordnete Rolle. V6llig kontréar
dazu ist die leitungsgebundene Dateniibertragung auf eine kompromisslose Maxi-
mierung der spektralen Effizienz angewiesen, um die bestehenden ,, Kupfer-Netze*
bestmoglich zu nutzen; ein typisches Beispiel sind Sprachband-Modems.

Eine Moglichkeit zur Steigerung der spektralen Effizienz ist die Verwendung
mehrstufiger Modulationsverfahren, die in einem Modulationsintervall mehrere
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Anwendungsfeld Kosten fiir geeignetes
Bandbreite | Sendeleistung | Verfahren
Satellitenkommunikation niedrig hoch 4-PSK
drahtlose terrestrische Komm. mittel mittel 16-QAM
leitungsgebundene Kommunikation hoch niedrig 64-QAM

Tabelle 1.1: Einige Anwendungsfelder und geeignete Modulationsverfahren

Bit iibertragen; ein typisches Beispiel ist 16-QAM mit 2* = 16 Triigerzustiinden,
d.h. vier Bit pro Modulationsintervall. Die Steigerung der spektralen Effizienz auf
diesem Wege erfordert jedoch eine hohere Sendeleistung, um bei gleichbleibenden
Ubertragungsbedingungen eine entsprechende Ubertragungsqualitit zu erreichen.
Als Maf} dient die Leistungseffizienz des Modulationsverfahrens; dabei wird die
Bitfehlerrate p im Empfiinger, die als Ma8 fiir die Ubertragungsqualitét dient, in
Abhéngigkeit von der Energie E}, pro empfangenem Bit, bezogen auf die einseitige
thermische Rauschleistungsdichte Ny, angegeben !:

p = f(Ey/No)

Maximale Leistungseffizienz ist gleichbedeutend mit einem minimalen Wert fiir
Ey /Ny, d.h. einem minimalen erforderlichen Rauschabstand am Eingang des Em-
pfangers bzw. minimaler erforderlicher Sendeleistung, bei vorgegebener Bitfeh-
lerrate. Vergleicht man Modulationsverfahren derselben Klasse, z.B. M-stufige
QAM (M-QAM) mit verschiedenen Werten fiir M, stellt man fest, dass die Leis-
tungseffizienz mit zunehmender spektraler Effizienz abnimmt. Damit erweist sich
die Forderung nach Leistungseffizienz als kontridr zur Forderung nach spektra-
ler Effizienz. In der Praxis muss man die Kosten fiir die Resource ,, Spektrum*“—
Ubertragungsbandbreite ist schon seit langem kommerzialisiert — gegen die Kos-
ten fiir eine hohere Sendeleistung abwégen; ein dritter Kostenfaktor ist die Kom-
plexitit des Modulationsverfahrens.

Zu Vergleichszwecken werden die verschiedenen Modulationsverfahren fiir eine
vorgegebene Bitfehlerrate — z.B. p = 107° — in der Effizienz-Ebene dargestellt,
die in x-Richtung den erforderlichen Rauschabstand Ej/Ny und in y-Richtung
die spektrale Effizienz I wiedergibt; zusitzlich wird die theoretische Grenzkurve
angegeben, die aus der Shannon’schen Formel fiir die Kanalkapazitit folgt [25].
Abbildung 1.1 zeigt die Effizienz-Ebene mit einigen typischen Modulationsverfah-
ren in Reinform, d.h. ohne die in der Praxis erforderliche Rolloff-Filterung und
ohne mogliche Verbesserungen durch zusétzliche Codierung, sowie die Shannon-
Grenze. Daraus ergeben sich in Verbindung mit den Ausfiihrungen der vorange-
gangenen Abschnitte die in Tabelle 1.1 beispielhaft gezeigten Préferenzen.

1 Zur niheren Erlduterung dieser Grossen siehe [44],[25].
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7
64-QAM

61 o .
T Shannon-Grenze
= 5¢ .
=2
. 16-QAM 16-PSK
N AT o [ ) a
o
N 8-PSK
= 3+ i
= 3 ]
%:; 4-QAM / 4-PSK
x 2r o .
[}
o
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1r o .

0 | | | |

-1,59 0 5 10 15 20

Erforderlicher Rauschabstand 10 Iog10 Eb/N0 [dB] —

Abb. 1.1: Effizienz-Ebene mit einigen typischen Modulationsverfahren (Bitfeh-
lerrate p = 107°) und der Shannon-Grenze (nach [25])

Die in der Literatur angegebenen Werte fiir die Leistungseffizienz (z.B. in [22],
[25]) sind jedoch mit Vorsicht zu handhaben, da sie nur die Beeintréchtigung
durch additives weisses Rauschen beriicksichtigen. Die Beeintrichtigung durch
die Nichtlinearitét realer Sendeverstérker, die sich bei allen Modulationsverfah-
ren mit nichtkonstanter Einhiillender bemerkbar macht, ist nicht enthalten. Die
Nichtlinearitét bewirkt zwei Arten von Storungen:

e Storungen im Nutzkanal: sie storen den Detektionsprozess im Empfinger
und fiithren zu einer Erhohung der Bitfehlerrate bei gleichem Gerduschab-
stand, d.h. die Leistungseffizienz nimmt ab.

e Storungen in den Nachbarkanilen: sie stéren die Ubertragung in den Nach-
barkanélen und kénnen deren Nutzsignal in ungiinstigen Féllen vollstiandig
verdecken.

Abbildung 1.2 veranschaulicht die Auswirkungen der Nichtlinearitdt und die
Moglichkeiten zur Abhilfe.

Storungen im Nutzkanal sind weniger kritisch, da man die héhere Bitfehlerrate
mit vertretbarem Aufwand durch eine zuséitzliche Codierung kompensieren kann.
Da viele neuere Systeme ohnehin eine Faltungscodierung (convolutional coding)
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Nichtlinearitat

/ verursacht\

erhohte Nachbarkanal-
Bitfehlerrate stdérungen
Codierung Linearisierung

Abb. 1.2: Auswirkungen der Nichtlinearitdt und Moglichkeiten zur Abhilfe

verwenden, kann man die Verluste durch eine grossere Einflusslinge (constraint
length) ausgleichen. Bei QAM-Verfahren kann man alternativ eine Datenvorver-
zerrung durchfiihren, die die Verzerrung des Konstellationsdiagramms durch die
Nichtlinearitdt des Sendeverstiarkers kompensiert und dadurch die Bitfehlerrate
reduziert [31],[32].

Die Storungen in den Nachbarkanélen konnen dagegen nur durch eine Re-
duktion der Sendeleistung oder eine Linearisierung des Sendeverstérkers verrin-
gert werden. Ersteres fiihrt zu einer schlechten Ausnutzung des Sendeverstérkers
bei deutlich reduziertem Wirkungsgrad: bei Sendeverstirkern fiir den digitalen
Rundfunk DAB liegt der Wirkungsgrad im Bereich von 5...10 % im Vergleich
zu 50...60% bei Sendeverstiarkern fiir GSM-Mobilkommunikation. Ausserdem
fiihrt eine Reduktion der Sendeleistung nur bei Verstidrkern der Klassen A und
AB zu einer deutlichen Reduktion der Nachbarkanalstorungen; dagegen beob-
achtet man bei Verstidrkern der Klassen B und C aufgrund der ausgeprigten
Nichtlinearitdt im Nullpunkt nicht selten eine Zunahme der Storungen. Abhil-
fe schafft demnach nur eine Linearisierung des Sendeverstirkers; dazu wurden
verschiedene Verfahren vorgeschlagen und zum Teil bereits kommerziell reali-
siert. Besondere Bedeutung hat das Verfahren der digitalen Vorverzerrung, das
beziiglich Stabilitdt, Bandbreite, Adaptierbarkeit und Implementierungsaufwand
deutliche Vorteile gegeniiber den anderen Verfahren aufweist. Da die Einhiillende
des Sendesignals nach Betrag und Phase linearisiert wird — im Gegensatz zur
Datenvorverzerrung bei QAM-Systemen, die nur das Konstellationsdiagramm li-
nearisiert [31],[32] —, ist die digitale Vorverzerrung fiir alle Modulationsverfahren
einschliesslich Mehrtriager- und Code-Multiplex-Verfahren geeignet.

Durch die Linearisierung werden auch die Storungen im Nutzkanal eliminiert;
damit werden fiir die Leistungseffizienz die unter Annahme linearer Verstéirker
ermittelten Werte erreicht. Der Wirkungsgrad der Sendeverstirker wird durch
die Linearisierung zwar ebenfalls verbessert, dem steht jedoch die Verlustleistung
des Linearisierungssystems entgegen, so dass sich eine Verbesserung des System-
Wirkungsgrades erst oberhalb einer bestimmten Sendeleistung einstellt. Daraus
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folgt, dass die Linearisierung in erster Linie fiir Rundfunksender mit relativ hoher
Sendeleistung (Pyp > 100 W) und erst in zweiter Linie fiir Basisstationen in der
Mobilkommunikation (Pyr = 20...50 W) geeignet ist; ein Einsatz in mobilen
Endgeriten (Pypr < 2 W) ist zur Zeit praktisch ausgeschlossen. Die fortschreiten-
de Integration wird jedoch eine Erweiterung des Anwendungsfeldes in Richtung
kleinerer Sendeleistungen ermoglichen.



Kapitel 2

Stand der Technik

In diesem Kapitel werden die bekannten Verfahren zur Linearisierung von Sen-
deverstiarkern beschrieben, soweit es sich um Verfahren zur Linearisierung der
Einhiillenden handelt. Diese Verfahren sind analog oder quasi-analog in dem Sin-
ne, dass die kontinuierlichen Modulationssignale oder ihre mit ausreichend hoher
Abtastrate abgetasteten zeitdiskreten Reprisentanten verarbeitet werden; sie eig-
nen sich deshalb fiir beliebige Modulationssignale. Auflerdem kann man nur mit
diesen Verfahren die Nachbarkanalstorungen wirksam unterdriicken. Im Gegen-
satz dazu stehen Verfahren wie die Datenvorverzerrung, die auf die Symbole im
Modulator einwirken und deshalb nur fiir bestimmte Modulationsverfahren ge-
eignet sind; sie werden im Abschnitt 2.2.4 nur kurz vorgestellt.

Im folgenden Abschnitt iiber die Grundlagen werden die Grossen und Zusam-
menhénge vorgestellt, die im Zusammenhang mit der Linearisierung von Sende-
verstiarkern von Bedeutung sind. Anschliessend werden die grundlegenden Ver-
fahren zur Linearisierung erldutert. Nach einer Beschreibung des Verfahrens der
digitalen Vorverzerrung wird der Beitrag der vorliegenden Arbeit erldutert.

2.1 Grundlagen

2.1.1 Komplexes Basisband

Ein trigerfrequentes Signal wird iiblicherweise in das (dquivalente) komplexe Ba-
sisband (equivalent complex baseband, ECB) transformiert; dadurch erhilt man
eine einfache, von der Trégerfrequenz unabhéngige Darstellung. Das resultieren-
de dquivalente komplexe Basisbandsignal wird im folgenden kurz Basisbandsignal
genannt. Mit dem trigerfrequenten Signal xgp(t) und dem Basisbandsignal z(t)
erhilt man im Zeitbereich das Transformationspaar

z(t) = (zar(t)+H{var(t)}) e (2.1)
ur(t) = Re{z(t) e’} = Re{z(t)} coswot —Im{z(t)} sinwet (2.2)

9



10 KAPITEL 2. STAND DER TECHNIK

Xy(f)

>
>

Abb. 2.1: Spektrum des trigerfrequenten Signals zyp(t) und des zugehorigen
Basisbandsignals z(¢). Das Linienspektrum bezieht sich auf das Bei-
spiel im Text.

mit der Trdgerfrequenz wy = 27 fo und der Hilbert- Transformierten ':

H{wur(t)} = xHF(t)*% - /Oo %_(TT)) dr (2.3)

Durch Fourier-Transformation erhilt man das zugehorige Transformationspaar
im Frequenzbereich:

X(f) = Xpplf +Fo) [1+sig(f + fo)] (2.4
Xpplf) = 5 [X(F~ o) + X (<1 — o)) (2.5

Im Frequenzbereich lésst sich die Transformation leicht veranschaulichen.
Da das Spektrum des reellen, trigerfrequenten Signals konjugiert-symmetrisch
und damit redundant ist — es gilt X p(—f) = Xjp(f) —, wird es durch
den Anteil bei positiven Frequenzen vollstéindig beschrieben; dieser Anteil wird
um die Triagerfrequenz f, verschoben und mit dem Faktor 2 multipliziert, sieche
Abb. 2.1. Das Spektrum des Basisbandsignals ist im allgemeinen nicht konjugiert-
symmetrisch; deshalb ist das Basisbandsignal im allgemeinen komplex. Wenn das
Spektrum des tréagerfrequenten Signals im Bereich positiver Frequenzen konju-
giert-symmetrisch zur Tragerfrequenz fy ist, d.h. wenn

Xyp(fo—f) = Xpp(fo+ f)  fir f < fo
'Der Operator * bezeichnet die Faltung: x(t) * y(t) = [*_ () y(t — ) dr.
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Amplitude —

_3 | ! |
0 5 10 15 20

Normierte Zeit tn = fot -

Abb. 2.2: Beispiel: Tréigerfrequentes Signal xyp(t) und Basisbandsignal x(¢)

gilt, dann ist das Spektrum des Basisbandsignals ebenfalls konjugiert-symme-
trisch: X(—f) = X*(f); in diesem Fall ist das Basisbandsignal reell. Abbil-

dung 2.1 zeigt dies am Beispiel des Signals:
xgr(t) = coswyt + cos(wy — wy )t + cos(wy + wy)t

Abbildung 2.2 zeigt das Signal xgp(t) und das zugehorige, in diesem Fall reelle
Basisbandsignal

z(t) = 1+e 7 4t = 1 4 2coswit

fiir wg = 10 wy. Zur weiteren Verdeutlichung sind in Tabelle 2.1 einige tréigerfre-
quente Signale und die zugehorigen Basisbandsignale angegeben.

Trigerfrequentes Signal x (1) Basisbandsignal z(t)
cos wyt 1
sin wot —J
cos (wy + wy) t elwit
cos (wot + ¢(t)) el ?0)
cos (wp — wq) t + cos (wo +wy) t 2 coswit
Yo Zicos [ (wo+wi)t+ ¢ ] >, et mit & = 3,69

Tabelle 2.1: Tréigerfrequente Signale und zugehorige Basisbandsignale
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2.1.2 Modulationssignale

Unter einem Modulationssignal versteht man ein Basisbandsignal, das von einem
Modulator in einer fiir das verwendete Modulationsverfahren typischen Weise er-
zeugt wird. Da das Basisbandsignal im allgemeinen komplex ist, erzeugt ein realer
Modulator zwei reelle Signale: das Inphase-Signal i(t) und das Quadratur-Signal
q(t). Dabei gilt mit Bezug auf das Basisbandsignal z(t) folgende Zuordnung:

it) = Re{z(t)} , q(t) = Im{z(t)} (2.6)

Man nennt i(t) und ¢(t) auch Inphase- und Quadratur-Komponente.
Ein auf den Modulator folgender I/Q-Modulator bildet aus den Komponenten
das trigerfrequente Signal xyp(t):

rgp(t) = i(t) coswyt — q(t) sinwyt
= Re{[i) +a()] '} = Refa(n)e™}  (@7)

Damit vermittelt der I/Q-Modulator die im letzten Abschnitt beschriebene Trans-
formation aus dem komplexen Basisband in den Trigerfrequenzbereich, wie ein
Vergleich von (2.7) und (2.2) unter Beachtung von (2.6) zeigt. Abbildung 2.3 zeigt
die Anordnung aus Modulator und I/Q-Modulator zur Erzeugung des tréigerfre-
quenten Signals xyx(t). Bei der Beschreibung eines Systems im komplexen Ba-
sisband wird z g (t) durch das Basisbandsignal z(t) ersetzt; dadurch entfillt der
I/Q-Modulator ersatzlos.

Die Bezeichnung 1/Q-Modulator ist géngig, aber irrefiihrend, da es sich nicht
um einen Modulator im nachrichtentechnischen Sinne handelt. Ein Modulator
setzt diskrete Symbole einer Quelle in entsprechende Signale um; im Gegensatz
dazu setzt ein I/Q-Modulator zwei Signale vom Basisband in den Trigerfrequenz-
bereich um. Insofern ist die Bezeichnung I/Q-Mischer zutreffender. Das Aus-
gangssignal zyp(t) ist trotz seiner Bezeichnung nicht zwingend mit dem hochfre-
quenten Sendesignal identisch; hiufig erfolgt eine weitere Frequenzumsetzung.

I/Q-Modulator

I/Q-Modulator

X(t)
Modulator Modulator —)(%—) Re > Xue(t)
ejoaot
a: reellwertige Darstellung b: komplexwertige Darstellung

Abb. 2.3: Modulator und I/Q-Modulator zur Erzeugung des triigerfrequenten
Signals @y (t)
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Das Modulationssignal z(t) ist Musterfunktion eines stochastischen Prozes-
ses x(¢) und wird mit Hilfe von Wahrscheinlichkeitsdichtefunktionen (WDF) be-
schrieben, in denen die Eigenschaften des Modulationsverfahrens zum Ausdruck
kommen; mit x(¢) = i(t) + j q(¢) erhdlt man [43]:

e die WDF 1.0rdnung:

gty — g DO <i+ AL e < at) <ot Aa)
Pig(t1,G1 511 Air, Ag1—0 AZ]. AQ1

e die WDF 2.0rdnung:

Pigis, q1, 02, @23 11, 1) =

I Pr(il < i(tl) <11+ Ail, e < q(tZ) < q9 + AqQ)
im : .
Aiy, Aqi, Ais, Aga—0 Ay Aqp Aty Ags

Im Zusammenhang mit der Linearisierung ist in erster Linie die WDF des Betrags
von Interesse, da der Betrag ein Maf fiir die Aussteuerung ist; es gilt:

. Pr(z < |x(t)] < x4+ Ax)
pu(z;t) = lim Az (2.8)
2m
= / Pig(zcosp,xsing;t) vdy
0

Zur Bestimmung der spektralen Eigenschaften wird die Autokorrelationsfunktion
(AKF) benotigt [43]:

—

R, (t1,t2) = E{X(tl) (t2)} (2.9)
= i(t) +7a(ty) ] [i(tz) —ja(t2) ]}

:/ / // [ivi + quga + J (i2q1 — 711g2) |

Pig(1, @1, %2, G2 5 t1, to) diy dqy dis dgs

Bei digitalen Modulationsverfahren erfolgt die Modulation in einem zeitlichen
Raster mit der Symboldauer Ts. Wenn die zu iibertragenden Symbole durch einen
stationdren, zeitdiskreten stochastischen Prozess modelliert werden konnen, ist
der Prozess x(t) zyklostationir, d.h. die WDF des Betrags und die AKF sind
periodisch mit einer Periodendauer entsprechend der Symboldauer T [43]:

pe(x;t) = pe(a;t+mTs) firme Z
Ew(tl,tQ) = Ex(tl—l-ng,tg—l-ng) firme Z
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Demnach kann man beide Grossen in eine Fourier-Reihe entwickeln. In der Praxis
interessiert man sich fiir die mittlere WDF des Betrags und die mittlere AKF
innerhalb eines Beobachtungszeitraums, dessen Dauer 1Tz wesentlich grosser ist
als die Symboldauer Ts. Diese mittleren Werte entsprechen niherungsweise 2
den zeitlichen Erwartungswerten, die durch die Gleichanteile der Fourier-Reihen
gegeben sind:

/2
pe(x) = E{p(z;t)} = lim l/ po(x;t)dt

1 [Ts
= — [ plz;t)dt (2.10)
Is [y
1 (12
R (1) = E{R, (t+7,t)} = lim = R (t+7,t)dt
T—)OOT —T/2
1 [T
= — R (t+7,t)dt (2.11)
Is [y

Aus der mittleren AKF erhélt man durch Fourier-Transformation das mittlere
Leistungsdichtespektrum (LDS) des Prozesses ( Wiener-Khintschine Theorem):

s.(0) = FlrL o) = [ Ru@e 212

o0

Die muttlere Leistung des Prozesses kann mit jeder der drei mittleren Grossen
bestimmt werden; es gilt:

P, = / Ppoe)dr = R,(0) = / TS.(f) df (2.13)

Man beachte dabei, dass p,(z) als WDF des Betrags nur fiir © > 0 definiert ist;
deshalb wird bei der Integration die Untergrenze Null verwendet.

Besondere Bedeutung hat die Pulsamplitudenmodulation (PAM); dazu zéhlen
unter anderem die Verfahren M-PSK und M-QAM. Das Modulationssignal be-
steht in diesem Fall aus einer Summe von Impulsen ¢(¢), die um die Symboldauer
Ts gegeneinander verschoben und mit komplexen Symbolen s[k]| gewichtet sind:

x(t) = Y slklg(t - kTy) (2.14)
k=—00

Daraus folgt fiir die AKF:
R, (t,t2) = E{x(t)x"(t2)}

= Y E{slkls TR} gt — kiTs) g(ts — koTs)

ki=—00 ka=—00

2Fiir Tg = nTs mit n € N oder Tg — oo sind die Werte exakt.
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Wenn der Prozess s [k] stationdr und mittelwertfrei ist und die Symbole statistisch
unabhiingig sind, gilt 3:

E{s[ki]s"[ko]} = Rk — ko] = R [0]o[ky — k2] = Py do[ky — ko

Dabei ist R ,[x] die AKF und P; = R [0] die Leistung des Prozesses s[k]|. Durch
Einsetzen erhélt man:

R, (t1,t;) = R, (t+mTs,ts+mTs) = Py Y gty — kTs) g(ta — kTs)

k=—00

Der Prozess x(t) ist demnach im allgemeinen zyklostationér. Fiir die mittlere
AKF erhilt man:

Ts
R (1) = —/ R (t+7,t)dt
0

P, (&
= —/ > glt+7— kL) g(t — kTs)dt
0

k=—00

Py [ P,
= = ¢ t)ydt = =R
7| senama = 2,0
Dabei ergénzen sich die Integration iiber die Symboldauer Ts und die Summe
zu einer Integration iiber die gesamte Zeitachse. Man erkennt, dass die mittlere
AKF R, (7) bis auf einen konstanten Faktor der AKF R () des Impulses g(t)
entspricht; daraus folgt fiir das mittlere LDS mit G(f) = F {g(t)}:

S:(0) = FURD} = 7 FAR,M) = 711600

Demnach ist das mittlere LDS eines PAM-Signals proportional zur Energiedichte
|G(f)|? des Impulses g(t). In der Praxis werden Cosinus-Rolloff-Impulse mit

( 1—r
1 fi
1] < 5o
1 T 1 1 147
2: - 1_ _S - f
GP =4 g [1-sin (T2 (111 57 i bl <l <
I+r
.
\O ur|f|>2TS

eingesetzt. Mit dem Rolloff-Faktor » € [0,1] wird die Bandbreite eingestellt.
Abbildung 2.4 zeigt die Energiedichte und den Zeitverlauf der Impulse. Die zwei-

seitige Bandbreite
IL+r

B =
T

1 firk=0

SEs gilt: do[k] = { 0 fiir k %0
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— r=0,1 — r=0,1
— r=0,5 — r=0,5
— r=1 — r=1
1.2 ‘ ‘ ‘ 0.5
1, 4
" 0.8t 1
T
[ L : ,
é 0.6 =
O) (@)]
0.4¢ 1
0.2
0 ! ! !
-1 -0.5 0 0.5

fTS - t/TS -

Abb. 2.4: Energiedichte |G(f)|? und Zeitverlauf g(t) = F {G(f)} von Cosi-
nus-Rolloff-Impulsen in Abhéngigkeit vom Rolloff-Faktor r

wird fiir r — 0 minimal; dagegen wird die Offnung des Augendiagramms (eye
pattern) [44] fiir 7 — 1 maximal. Letzteres begiinstigt die Detektion der Symbole
im Empfianger. In der Praxis muss man einen Kompromiss zwischen benétigter
Bandbreite und Detektions- bzw. Synchronisationsaufwand im Empfénger einge-
hen; typische Werte liegen im Bereich r = 0,2...0,5. Die mittlere WDF p,(x)
eines PAM-Signals hingt ebenfalls vom Rolloff-Faktor ab; sie kann jedoch — im
Gegensatz zur AKF und zum LDS — nicht geschlossen angegeben werden.

Zur Berechnung der mittleren Grossen, die nicht geschlossen angegeben wer-
den kénnen, nimmt man an, dass der Prozess x(t) im Mittel ergodisch ist; dann
kann man alle mittleren Grossen durch zeitliche Mittelung aus einer Musterfunk-
tion z(t) des Prozesses berechnen. Fiir die mittlere WDF des Betrags gilt in
diesem Fall

L Pry(@ < z(t)] <o+ Ag)
palv) = Alglcrgo Az

] z()] -z 1
= A;IEOA—xEt{re“( Ar 32

1 r/2 — 1
= lim / rect M —— | dt
Az—0.T—o0 AxT [ 79 Az 2

(2.15)
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mit der Rechecktfunktion:

1 fir |a| < 1/2
rect(a) = ¢ 1/2 fir |a] =1/2
0 fir |a| > 1/2

Fiir die mittlere AKF erhilt man:

1/2
R,(r) = BEfa(t +7)2"(t)} = lim ~ / s+r)(d (2.16)

T—o0 7T/2

Daraus folgt mit (2.12) das mittlere LDS und mit (2.13) die mittlere Leistung.
Auf dieselbe Weise erhilt man die mittlere Kreuzkorrelationsfunktion (KKF')

zwischen zwei zyklostationédren, im Mittel ergodischen stochastischen Prozessen
x(t) und y(t); mit

R, (h,ts) = E{y(t)x"(t2)}

und

R, (1) = E{{R,.(t+7,1)}
folgt mit den Musterfunktionen x(¢) und y(2):

1 T2
R,.(1) = Ey(t+n)z"(H)} = lim _/ i+ )z (W dt (2.17)

T—00 —T/2 -

Wenn die Musterfunktion y(¢) durch zeitliche Verschiebung und Skalierung mit
einem konstanten Faktor aus der Musterfunktion z(¢) hervorgeht, d.h. wenn

y(t) = hz(t—1Tp) (2.18)

gilt, kann man die Verschiebung 75 mit Hilfe der mittleren KKF ermitteln. In
diesem Fall gilt:

R, (1) = Efylt+7)2" ()} = hB{a(t+7-Tp)z’ ()} = LR, (T —1p)

Die mittlere AKF R _(7) wird fiir 7 = 0 maximal; entsprechend wird der Betrag
der mittleren KKF fiir 7 = T maximal:

(2.13

max {|B,, (1)} = 1B,.(Lo) = B0 = BP  (219)

Aus der mittleren WDF p,(z) des Betrags entnimmt man den Spitzenwert
T maz, Oberhalb dem die WDF zu Null wird:

Pe(Timaz) 0 und p,(z) =0 fiir £ > Tpee (2.20)
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— QPSK mit Rolloff-Faktor 1/4 |
- - DAB mit 1536 Tragern

p,(9) llog] —

10?

10

X =

Abb. 2.5: Mittlere Wahrscheinlichkeitsdichtefunktion (WDF) des Betrags fiir
ein QPSK- und ein DAB-Signal mit der Leistung P, =1

Daraus folgt der Spitzenwertfaktor (Crest-Faktor, peak-to-average ratio, PAR)
des Modulationssignals:

xmaz xmaz
C, = —

VP Ty

Dabei ist P, die durch (2.13) gegebene Leistung und

Cx,dB = 2010g10 Cx (221)

Ty = VPs (2.22)

der Effektivwert des Modulationssignals. Abbildung 2.5 zeigt beispielhaft die
mittlere WDF fiir ein QPSK-Signal mit einem Rolloff-Faktor von 1/4 und fiir
ein Mehrtriagersignal des digitalen Runfunks DAB mit 1536 Trigern.

Die Ermittlung des Spitzenwerts und des Spitzenwertfaktors ist bei rauschar-
tigen Modulationssignalen problematisch, da in diesem Fall sehr hohe Spitzen-
werte auftreten konnen, deren Wahrscheinlichkeit jedoch extrem gering ist. Ein
typisches Beispiel ist das DAB-Signal in Abb. 2.5: der theoretische Spitzenwert-
faktor entspricht der Wurzel aus der Anzahl der Triger, d.h. C, = /1536 ~ 39
(Cyap ~ 32dB); praktisch beobachtet man C, ~ 3 (Cy 45 ~ 10dB). Im Gegen-
satz dazu erhdlt man fiir das QPSK-Signal mit C, ~ 1,9 (C, 4p =~ 5,6 dB) eine
eindeutige Grenze.
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Im Zusammenhang mit der I/Q-Modulation und dem Spitzenwertfaktor der
Signale sind zwei wichtige Zusammenhinge zu beachten, um Fehlinterpretationen
und Missverstdndnisse zu vermeiden:

e Die Leistung des trigerfrequenten Signals xyp ist nur halb so gross wie
die Leistung P, des Basisbandsignals z. Diese Eigenschaft ist eine Folge
der Definition (2.7) fiir den I/Q-Modulator. In der Literatur wird deshalb
gelegentlich ein zusitzlicher Faktor v/2 eingefiihrt, um gleiche Leistungen
zu erhalten (z.B. in [25]). Darauf wird hier verzichtet, da die Gleichheit der
Leistungen keinen praktischen Vorteil bietet.

e Der Spitzenwertfaktor des trigerfrequenten Signals zgF ist um den Faktor
V2 bzw. um 3 dB hoher als der Spitzenwertfaktor C, des Basisbandsignals
2. Diese Eigenschaft ist grundlegend und kann demzufolge auch nicht durch
einen Korrekturfaktor ausgeglichen werden. Sie manifestiert sich in Tabel-
le 2.1 auf Seite 11 darin, dass man fiir die Eintonsignale cos wyt und sin wyt
mit einem Spitzenwertfaktor v/2 die konstanten Basisbandsignale 1 und —j
mit C, = 1 erhilt. Im folgenden bezieht sich der Spitzenwertfaktor immer
auf das Basisbandsignal.

2.1.3 Kennlinien von Sendeverstirkern

Fiir die Betrachtung nachrichtentechnischer Systeme im Basisband unter Beriick-
sichtigung von Nichtlinearitédten wird ein Basisband-Modell fiir nichtlineare Bau-
gruppen im allgemeinen und den Sendeverstidrker im speziellen benotigt. Dabei
geht man davon aus, dass eine statische Modellierung mit Hilfe einer nichtli-
nearen Kennlinie ausreichend ist. Diese Annahme ist immer dann gerechtfertigt,
wenn die Kanalbandbreite klein im Vergleich zur Tréigerfrequenz ist und die fre-
quenzabhingigen Anpassglieder in den Hochfrequenz-Baugruppen ausreichend
breitbandig sind. Der Frequenzgang des Senders wird in diesem Fall nur durch
die Filter in den Basisband- und Zwischenfrequenz-Baugruppen bestimmt.
Abbildung 2.6 zeigt die trigerfrequente und die Basisband-Darstellung eines
Sendeverstéirkers zusammen mit den Betragsspektren der Signale fiir den Fall
einer Zweiton-Erregung. Am Ausgang des nichtlinearen Verstirkers erhélt man
neben den Anteilen im Bereich der Trigerfrequenz fy -, die sich aus dem verstark-
ten Eingangssignal und den Verzerrungen im Trégerbereich — den sogenannten
Intermodulationsverzerrungen — zusammensetzen, weitere Verzerrungen im Ba-
sisband und im Bereich der Oberwellen der Trigerfrequenz; letztere werden durch
einen Bandpass am Ausgang des Verstidrkers unterdriickt. Die Bandbreite des
Bandpasses ist wesentlich grosser als die Kanalbandbreite, so dass der Trigerbe-
reich ohne (Frequenzgang-) Verzerrungen iibertragen wird. Das Basisband-Modell
beschreibt den Verstéarker einschliesslich Bandpass und modelliert demnach nur
die Verzerrungen im Triagerbereich; Riickschliisse auf die Verzerrungen im Basis-
band oder im Bereich der Oberwellen der Trigerfrequenz sind nicht moglich.
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Verstarker Bandpass Transformation Verstarker
~ ins Basisband
yHF(t)\ N fam(-)
Xpe(t) —> > e > Yhe(t) —_— X(t) > f —> y(t)
X ()] 1 mlﬁ(f)l
fu f 0 ;
I9,.(F) A HF/ Bandpass
|||,”’ |||,||| \\\|||I||| |||,||| >
fr PANE e f
1Y e () 4 1Y)
allll, §
fur f 0 f

Abb. 2.6: Trigerfrequente und Basisband-Darstellung eines Sendeverstirkers
mit den Betragsspektren der Signale bei Zweiton-Erregung

Das Verhalten im Basisband wird durch die AM/AM-Kennlinie fap und die
AM/PM-Kennlinie fpy beschrieben; sie werden im folgenden kurz Kennlinien
genannt und geben den Betrag und die Phase der komplexen Kennlinie f wieder:

o0

y = flz) = fAM(m)ej(pr(\z\Harg{z}) — Zg2m+1 |£|2m£ (2.23)

m=0
Die Potenzreihe zur Beschreibung der Kennlinie beinhaltet nur ungerade Poten-
zen der Form |z|*™z = 2™*1(2*)™, da nur diese Potenzen Intermodulationsver-
zerrungen im Trédgerbereich verursachen [55].

Die Kennlinien werden iiblicherweise in Abhéngigkeit von der trigerfrequen-
ten Eingangsleistung P, eines Eintonsignals dargestellt. Da die trigerfrequente
Eingangsleistung nur halb so gross ist wie die Leistung P, des zugehorigen Einton-
Basisbandsignals z(t) = x¢, erhilt man den Zusammenhang:

1 1
Po = 5P = §x§ = 19 = /2P, (2.24)
Daraus folgt fiir die trigerfrequente Ausgangsleistung
1 1 1 1 1
Po= 3B = 5ly P = FI@) = 5 Fule) = 5 Fu(V2P) (225)

und fiir die Phase:

6 = arg{f(x0)} = fru(w)) = frar (V2P (2.26)
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Abb. 2.7: AM/AM- und AM/PM-Kenulinie eines typischen Sendeverstirkers

Die Leistungen P, und P, werden iiblicherweise in dBm angegeben; bei Span-
nungssignalen gilt [P.] = [P,] = V? und *:

P,[V?]
0,05v? ~’

P, [V?

Abbildung 2.7 zeigt die Kennlinien eines typischen Halbleiter-Sendeverstérkers
in der iiblichen Darstellung. Die maximal mdogliche tragerfrequente Ausgangs-
leistung wird Sdttigungsleistung P, 4 genannt und ist durch das Maximum der
AM/AM-Kennlinie gegeben; in Abb. 2.7 gilt P, ;o ~ 40 dBm.

Die Beschreibung der Kennlinien durch eine Potenzreihe mit komplexen Koef-
fizienten ¢, gemiss (2.23) ist in der Praxis nur in einem eingeschrinkten Bereich
moglich. Bei Klasse-A- und Klasse-AB-Sendeverstidrkern mit ausreichend hohem
Ruhestrom eignet sich die Potenzreihe sehr gut zur Beschreibung der Kennlinien
iiber den ganzen Leistungsbereich bis zur Séttigungsleistung. Im Gegensatz dazu
weisen die Kennlinien von Klasse-C-, Klasse-B- und Klasse-AB-Sendeverstérkern
mit sehr kleinem Ruhestrom ausgeprigte Nichtlinearitéiten bei kleinen Leistungen
auf, an die sich ein nahezu linearer Bereich bei mittleren Leistungen anschliesst;

4Die Umrechnung wird im Abschnitt 2.1.4 niher beschrieben.
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in diesen Féallen ist die Potenzreihe ungeeignet und muss durch eine tabellarische
Beschreibung ersetzt werden.
Aus den Kennlinien in (2.23) erhilt man die Verstirkungskennlinie:

o(lz]) = % _ if) _ fA]\|/II(||£|) pifeu(al) — iQZm—H MR (2.27)
L L L m=0

Sie gibt die Verstidrkung fiir ein Eintonsignal in Abhé#ngigkeit vom Betrag des
Basisbandsignals am Eingang an:

a(t) = zoe? = yt) = vz at) = vzl zye’™

Die Verstiarkungskennlinie wird jedoch auch fiir allgemeine Basisbandsignale ver-
wendet, indem man den Begriff der (zeitinvarianten) Verstirkung auf die zeitva-
riante Momentan-Verstirkung

ausdehnt; dadurch wird die Verstdrkungskennlinie zur dquivalenten Beschreibung
fiir die komplexe Kennlinie f:

y(t) = flz(t) = v(lz(®)]) z(?) (2.28)

Man erkennt, dass alle Basisbandsignale mit konstantem Betrag — dazu gehoren
neben Eintonsignalen auch Signale mit kontinuierlicher Phasenmodulation (con-
tinuous phase modulation, CPM) — mit einem konstanten Wert multipliziert
und damit unverzerrt iibertragen werden.

Die Verstiarkungskennlinie wird iiblicherweise in Abhéngigkeit von der tréger-
frequenten Eingangsleistung P, eines Einton-Basisbandsignals z(t) = z, darge-
stellt. Da die Phase der Verstirkungskennlinie der Phase der AM/PM-Kennlinie
entspricht, wird hier nur der Betrag der Verstarkungskennlinie dargestellt:

(Va7 fAMﬁge) L

Abbildung 2.8 zeigt den Betrag der Verstarkungskennlinie fiir den Verstiarker aus
Abb. 2.7.
Aus der Verstiarkungskennlinie erhélt man die Kleinsignalverstirkung
fan(lz])

vy, = v(0) = lim “222= pdfru0) — (2.30)
g0 |z

(2.24)
v = |u(z)| =

und den mazimalen Betrag der Verstirkung:

Umaz = max{|v(|z])]} , Vmazas = 2010810 Vimas (2.31)
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Abb. 2.8: Betrag der Verstidrkungskennlinie fiir den Verstiarker aus Abb. 2.7

Bei Klasse-A-Verstéirkern und Klasse-AB-Verstéirkern mit hohem Ruhestrom wird
der maximale Betrag der Verstirkung in der Regel bei Kleinsignalaussteuerung
erzielt, d.h. es gilt v, = |v,]; mit zunehmender Aussteuerung nimmt der Betrag
der Verstdrkung ab. Bei Klasse-AB-Verstiarkern mit geringem Ruhestrom sowie
Klasse-B- und Klasse-C-Verstiarkern ist der maximale Betrag der Verstidrkung
grosser als der Betrag der Kleinsignalverstérkung und wird bei endlicher Aus-
steuerung erzielt, d.h. der Betrag der Verstirkung nimmt mit zunehmender Aus-
steuerung zunichst zu — dieses Verhalten wird gain ezpansion genannt —, er-
reicht das Maximum v,,,, und nimmt anschliessend ab. Abbildung 2.8 zeigt einen
Grenzfall mit einem (lokalen) Maximum bei endlicher Aussteuerung, das aber
noch unter dem Betrag der Kleinsignalverstirkung liegt.

Aus dem Betragsverlauf der Verstarkungskennlinie entnimmt man den 1-dB-
Kompressionspunkt, an dem der Betrag der Verstarkung auf 1 dB unter den Ma-
ximalwert v,,,, abgenommen hat; er wird durch die zugehorige Eingangsleistung
P, _14p oder die entsprechende Ausgangsleistung

—1/10 2 - 2
P, 14 = 10 1042 . P, 14 ~ 0,8v;,,, Pe_14B

bzw.
P, 14 [dBm| = P, 145 [dBm] + vy4sa5 — 1 dB

spezifiziert. Aus Abbildung 2.8 folgt P, _14p ~ 25dBm, v,4,4p ~ 15dB und
Pa,fldB ~ 39dBm.
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Die Differenz zwischen der Ausgangsleistung am 1-dB-Kompressionspunkt
und der Séttigungsleistung P, 44 ist ein grobes Maf fiir die Nichtlinearitét der
AM/AM-Kennlinie eines Sendeverstirkers bei hohen Leistungen: bei den der-
zeit besten Verstirkern liegt die Differenz bei 1...2dB, bei stirker nichtlinearen
Verstérkern ist sie grosser als 2dB. Die Nichtlinearitdt der AM/PM-Kennlinie
geht hier jedoch nicht ein. Fiir den Sendeverstérker aus Abb. 2.7/2.8 erhilt man
mit P, ¢ ~ 40dBm und P, ;4 ~ 39dBm eine Differenz von 1dB, d.h. der
Verstirker hat eine ausgezeichnet gute AM/AM-Kennlinie.

2.1.4 Leistung

Im allgemeinen Fall muss man die Leistung eines Signals {iber die mittlere WDF
des Betrags ermitteln; dabei ist zu beachten, dass die triagerfrequenten Ein- und
Ausgangsleistungen P, und P, nur halb so gross sind wie Leistungen P, und
P, der zugehorigen Basisbandsignale. Mit = |z|, y = |y| = fam(x) und der
mittleren WDF p,(z) erhélt man: B

1 1 [~
P, = =P, = —/ 2% pg(z) do (2.32)
2 2/,
Pa = 5_Py = 5 Y py(y) dy = 5 fAM(x)pCL’(x) dx (233)
0 0

Fiir Basisbandsignale mit konstantem Betrag |z(t)| = x¢ gilt py(z) = do(x — xp);
daraus folgt:

1 1 1 1 1
Pezipxzixg ) PazipyzgygzifiM(l‘O) (234)

In der Praxis wird die Leistung in dBm angegeben; es gilt:

PW]
1 mw

Die in (2.32)-(2.34) definierten Leistungen haben jedoch nicht die Einheit Watt,
sondern eine Einheit entsprechend dem Quadrat der Einheit der Signale. Fiir
die Umrechnung der Leistung in dBm werden die Signale als Spannungssignale
aufgefasst; dann hat die Leistung die Einheit Volt zum Quadrat. Die Umrechnung
in Watt erfolgt iiber einen Widerstand R = 50 (2:

P[dBm] = 10log

PV PV
R 509

Daraus folgt:

P W
P [dBm] = 1010%10%\7\; = 10log
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2.1.5 Aussteuerung

Als Maf fiir die Aussteuerung eines Sendeverstéirkers wird die Unteraussteuerung
am Ausgang (output-backoff) B, verwendet; sie gibt an, um welchen Faktor die
Ausgangsleistung P, unterhalb der Séttigungsleistung P, s liegt:

Pa,sat

Ba - )
P,

Boas = 10logyy B, = Py e [dBm] — P, [dBm] (2.36)
Ein hoher Wert fiir B, ist gleichbedeutend mit einer geringen Aussteuerung und
entsprechend geringem Wirkungsgrad; ein geringer Wert fiir B, bedeutet hohe
Aussteuerung und hohen Wirkungsgrad. Alternativ kann man die Unteraussteue-
rung am Eingang (input-backoff) B, angeben:

Pa sat

B, = ~: : 7 B.gp = 10log,y B = P, sa [dBm| — v05 ap — Pe [dBm]
max * €
(2.37)

Sie gibt an, um welchen Faktor die zugehorige Eingangsleistung P, unterhalb
der idealisiert — unter Verwendung der maximalen Verstirkung v,,,, — auf den
Eingang bezogenen Séttigungsleistung liegt. Abbildung 2.9 zeigt dies am Beispiel
eines Eintonsignals mit der Eingangsleistung P ginton; in diesem Fall kann man
die Ausgangsleistung P, ginton sowie B, und B, direkt aus der AM/AM-Kennlinie
ablesen. Bei allgemeinen Signalen muss man die Leistungen P, und P, mit (2.32)
und (2.33) berechnen und in (2.36) und (2.37) einsetzen.

A

P, —— AM/AM-Kennlinie
[dBm] - -~ ideale AM/AM-Kennlinie
a,sat

P, [ T o ———— -

Arbeitspunkt bei

P Einton-Erregung

a,Einton

>

—_ V g
a,sat max,dB Pe [dBm]

0 P P

e,Einton

Abb. 2.9: Unteraussteuerungen B, und B, fiir ein Eintonsignal
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Die Unteraussteuerung B, hat im Zusammenhang mit der Linearisierung
durch Vorverzerrung eine besondere Bedeutung. Eine ideale Vorverzerrung kom-
pensiert die Nichtlinearitdt derart, dass die Kombination aus Vorverzerrer und
Sendeverstérker die in Abb. 2.9 gestrichelt dargestellte ideale AM/AM-Kennlinie
aufweist; i¢deal bedeutet in diesem Fall linear bis zur Sdttigungsleistung. In die-
sem Fall werden alle Signale, deren Spitzenwertfaktor kleiner ist als die Unteraus-
steuerung B,, linear mit der Verstarkung v,,,, verstirkt; dann gilt auch B, = B..
Signale, deren Spitzenwertfaktor grosser ist als B, werden amplitudenbegrenzt.

2.1.6 Nachbarkanalunterdriickung

Die Nachbarkanalunterdrickung U (adjacent channel power ratio, ACPR) ist
ein Maf fiir die Nachbarkanalstorungen, die durch die Nichtlinearitéit des Sen-
deverstirkers verursacht werden; dazu werden die Leistungen im Nutz- (chan-
nel power, CP) und in den Nachbarkanélen (adjacent channel power, ACP) ins
Verhéltnis gesetzt.

Die Leistungen werden durch Integration iiber das mittlere LDS S, (f) des
Ausgangssignals y(t) berechnet; dabei ist B die Bandbreite eines Kanals und
K > B der Kanalabstand. Fiir den Nutzkanal mit der Mittenfrequenz Null erhélt
man die Leistung:

1 1 B2

Pas = 3P = 5 | S (2.3)
—B/2

Entsprechend erhilt man fiir den linken Nachbarkanal mit der Mittenfrequenz

—K die Leistung

1 1 [K+B/2
Pa,kl - 5 y,kl — _\/_ Sy(f) df (239)

2 J_k_B)2

und fiir den rechten Nachbarkanal mit der Mittenfrequenz K die Leistung:

1 1 K+B/2
Pogr = 5 Pywr = 5 / Sy(f) df (2.40)
K-B/2

Daraus wird die Nachbarkanalunterdriickung als Verhéltnis der Leistung im Nutz-
kanal zur grosseren der beiden Leistungen in den Nachbarkanélen berechnet:

Pa,k Py,k

U = - )
max {Pa,kl; Pa,kr} max {P N PZ/;/W}

Abbildung 2.10 zeigt das mittlere LDS am Ausgang eines Sendeverstéirkers mit
und ohne Linearisierung fiir ein Breitband-Code-Multiplex-Signal (W-CDMA)
mit einem Kanalabstand von K = 5 MHz und einer Bandbreite von B = 5 MHz.
Wenn das mittlere LDS im Nutz- und in den Nachbarkanélen nidherungsweise
konstant ist, kann man die Nachbarkanalunterdriickung ohne Integration direkt
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- - Sendesignal ohne Linearisierung
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B = 5 MHz —— Sendesignal mit Linearisierung
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Abb. 2.10: Mittleres Leistungsdichtespektrum S, im Nutz- und in den Nach-
barkanélen

ablesen. In Abb. 2.10 gilt dies ndherungsweise fiir den Fall mit Linearisierung:
UdB ~ 66 dB.

Bei modernen Modulationsverfahren werden die Modulationssignale digital
erzeugt und mit D/A-Umsetzern in analoge Signale umgewandelt. Wenn im ana-
logen Teil des Senders kein Kanalfilter zur Ddmpfung der Nachbarkanéle vorhan-
den ist, erhélt man eine maximal mogliche Nachbarkanalunterdriickung U, die
von den Parametern der D/A-Umsetzung und des Modulationssignals abhéngt.
Bei einem D/A-Umsetzer mit der Auflosung np4 und einem Modulationssignal
mit dem Spitzenwertfaktor C, erhélt man am Ausgang des D/A-Umsetzers bei
Vollaussteuerung einen Signal-Gerdusch-Abstand:

Py,  3.2°m0a

SNE = 5= S (2.42)

x

SNR.z = 10log;y SNR ~ npa-6dB+4,8dB — C, 45

Die Gerduschleistung P, ist spektral gleichverteilt; dadurch entféllt bei einer Ab-
tastrate f, auf jeden Kanal der Bandbreite B die Gerduschleistung P, B/ f4. Die
Signalleistung Piy;, entspricht etwa der Leistung im Nutzkanal:

Pa,k; ~ Psig
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Der Anteil der Gerduschleistung im Nutzkanal kann vernachléssigt werden. Die
Leistungen in den Nachbarkanélen sind durch die anteilige Gerduschleistung ge-
geben:

B
Pa,,k;l - Pa,kr - Pnf_A
Die maximal moégliche Nachbarkanalunterdriickung betrdgt demnach:
Pa k Psi fA fA
Umax : ~ g = - SNR — 243
max {Pa,kl; Pa,kr} Pn B B ( )

In gleicher Weise erhilt man auch bei allen digitalen Verfahren zur Linearisie-
rung von Sendeverstirkern einen maximal moglichen Wert fiir die Nachbarka-
nalunterdriickung, der von der Quantisierung in den Komponenten des Lineari-
sierers abhingt. Dieser maximal mogliche Wert wird in Abb. 2.10 im Fall mit
Linearisierung praktisch erreicht: die Leistung in den Nachbarkanélen entspricht
ndherungsweise der spektral gleichverteilten Gerduschleistung des Linearisierers.

2.1.7 Linearisierungsgewinn

Fiir den Linearisierungsgewinn gibt es verschiedene Definitionen; im folgenden
bezeichnet der Linearisierungsgewinn Gp den Gewinn an Nachbarkanalunter-
driickung durch die Linearisierung:

Umi INearisierun, Um
G, = L g - Zmb (2.44)

Uohne Linearisierung UOL

Grap = 10log,Gr = Unras — UoLan

Fiir das Beispiel in Abb. 2.10 erhdlt man U, 45 ~ 43dB und Uy, 4 ~ 66 dB;
daraus folgt G 4p ~ 23dB.

Eine weitere, hdufig verwendete Definition fiir den Linearisierungsgewinn hebt
nicht auf die spektralen Eigenschaften, sondern auf die Leistungseffizienz des
Modulationsverfahrens ab. In diesem Zusammenhang versteht man unter dem
Linearisierungsgewinn die Verringerung der minimalen Degradation (total degra-
dation) durch die Linearisierung [4],[15],[31],[32]. Die Degradation setzt sich aus
der Unteraussteuerung und dem durch die Nichtlinearitét verursachten Verlust
an Leistungseffizienz fiir eine vorgegebene Bitfehlerrate zusammen. Eine geringere
Unteraussteuerung wirkt sich aufgrund der zunehmenden Sendeleistung positiv,
aufgrund der zunehmenden Verzerrungen jedoch negativ aus; daraus resultiert
ein optimaler Betriebspunkt mit minimaler Degradation. Durch Linearisierung
erhédlt man einen optimalen Betriebspunkt mit geringerer minimaler Degradati-
on. Abbildung 2.11 zeigt den prinzipiellen Verlauf der Degradation mit und ohne
Linearisierung und den resultierenden Linearisierungsgewinn.
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Abb. 2.11: Degradation

2.1.8 Wirkungsgrad

Der Wirkungsgrad 7 eines Sendeverstirkers gibt das Verhéltnis von abgegebener
Ausgangsleistung P, und von der Spannungsversorgung aufgenommener Leistung

Ppe an:
P,

’]7 =
Ppc
Im allgemeinen hingen beide Leistungen von der Aussteuerung ab; daraus resul-
tiert die Wirkungsgradkennlinie:

o Bla) 1 B 1 fue)
M) = Boelel) = 2 Poc(z) 2 Poc(lz) (245)

Sie gibt den Wirkungsgrad fiir ein Eintonsignal in Abhéngigkeit vom Betrag des
Basisbandsignals am Eingang an.

Die Wirkungsgradkennlinie wird {iblicherweise in Abhéngigkeit von der tréger-
frequenten Eingangsleistung P, eines Einton-Basisbandsignals z(t) = z, darge-

stellt:
(2.24)

n = nlz) = 77(\/271%)

Abbildung 2.12 zeigt die Wirkungsgradkennlinie und die AM/AM-Kennlinie eines
Sendeverstéirkers mit einem LDMOS-Feldeffekttransistor im AB-Betrieb [16]. Bei
der nominellen Ausgangsleistung P, ~ 38 dBm wird ein Wirkungsgrad von etwa
60 % erreicht; dabei ist der mittlere Drainstrom mit Ip = 360 mA etwa um den
Faktor 5,5 grosser als der Ruhestrom Ipy = 65 mA.



30 KAPITEL 2. STAND DER TECHNIK
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Abb. 2.12: Wirkungsgrad- und AM/AM-Kenulinie eines Sendeverstirkers

2.2 Verfahren zur Linearisierung

Im folgenden werden die wichtigsten Verfahren zur Linearisierung mit ihren Ei-
genschaften, Vor- und Nachteilen vorgestellt; dabei werden nur Verfahren zur
Linearisierung des Basisbandsignals beriicksichtigt, da nur mit diesen Verfahren
eine deutliche Reduktion der Nachbarkanalstérungen erzielt wird. Die Darstel-
lung basiert neben den jeweils genannten Verdffentlichungen auf zwei Ubersichts-
Artikeln des Centre for Communications Research der University of Bristol und
der daraus hervorgegangen Firma Wireless Systems International Ltd [3], [58].

2.2.1 Kartesischer Regelkreis

Das am héufigsten angewendete Verfahren zur Unterdriickung unerwiinschter
Storungen bei Verstirkern ist die Gegenkopplung; dabei wird das Ausgangssignal
entsprechend der gewiinschten Verstirkung abgeschwécht und mit dem Eingangs-
signal verglichen: es entsteht ein Regelkreis. Das in Abb. 2.13a gezeigte Prinzip
eines Regelkreises kann auf Sendeverstirker iibertragen werden, indem man die
Komponenten 7 und ¢ des Modulationssignals getrennt regelt. Man erhélt den
in Abb. 2.13b gezeigten kartesischen Regelkreis (cartesian loop); dabei bezieht
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Abb. 2.13: Kartesischer Regelkreis

sich die Bezeichnung kartesisch auf die kartesische Darstellung der komplexen
Einhiillenden durch die Komponenten ¢ und ¢. Die Darstellung in Abb. 2.13b
ist insofern vereinfacht, dass die Mischer und ZF-Verstirker sowie die erforder-
lichen Basisband-, ZF- und HF-Filter nicht separat dargestellt, sondern in den
grau unterlegten Blocken zusammengefasst sind. Man erkennt, dass fiir die Ge-
genkopplung ein kompletter lokaler Empfinger ben6tigt wird.

Der wesentliche Nachteil des kartesischen Regelkreises ist die geringe Regel-
bandbreite; sie wird durch die erheblichen Signalverzogerungen im Kreis begrenzt.
Den grossten Beitrag leisten dabei die ZF-Filter im Vorwiérts- und im Gegenkopp-
lungspfad. Hier werden iiblicherweise Oberflichenwellenfilter mit einer typischen
Verzégerung von 1 us eingesetzt; daraus erhilt man eine Kreisverzogerung 1) von
mindestens 2 us. Das regelungstechnische Modell des Kreises besteht aus einem
bandbegrenzenden Tiefpass — im einfachsten Fall ein Tiefpass erster Ordnung
— und einem Verzogerungsglied mit der Verzogerung 1) [5], siehe Abb. 2.14.
Damit die Gegenkopplung wirksam ist, muss die statische Kreisverstirkung hoch

i(t),q(t) Mo

i Hop(f) = 1+j2nf Top > 1a().Ga(t)

1 j2rnfT
2 e Hy,(f) = e/ P

Abb. 2.14: Regelungstechnisches Modell des kartesischen Regelkreises
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sein: Hy/V > 1. Bei der Transitfrequenz

H 1
fT%70>>7:fg,TP

27TTTPV 27TTTP
hat der Betrag der Kreisverstirkung auf Eins abgenommen; die Phasenreserve
sollte dabei mindestens 45° betragen. Da die Transitfrequenz wesentlich grosser
ist als die Grenzfrequenz f, rp des Tiefpasses, verursacht dieser bei der Transitfre-
quenz eine Phasennacheilung von etwa 90 °; deshalb muss die Phasennacheilung
des Verzogerungsglieds bei der Transitfrequenz kleiner als 45° (7 /4) sein, damit
die gewiinschte Phasenreserve erzielt wird:

arg{HVZ(f)} = 27TfTTD < %

—JT
Daraus folgt fiir die Transitfrequenz des Kreises:

1 Tp ~2us
fT < 8—% ~ 60 kHz

Da eine linearisierende Wirkung nur fiir Frequenzen deutlich unterhalb der Tran-
sitfrequenz erzielt wird, ist der kartesische Regelkreis nur fiir schmalbandige Sys-
teme geeignet; ein mogliches Anwendungsfeld ist der digitale Biindelfunk TETRA
mit einer Kanalbandbreite von K = 10 kHz. Fiir breitbandige Systeme wie den di-
gitalen Rundfunk DAB (K = 1,5 MHz) oder den zukiinftigen Mobilfunkstandard
UMTS mit Breitband-Code-Multiplex (K = 5 MHz) ist der kartesische Regelkreis
prinzipbedingt nicht geeignet.

Abgesehen von der begrenzten Regelbandbreite kommen die allgemeinen Ei-
genschaften einer Gegenkopplung zum Tragen:

e Bei ausreichend hoher Schleifenverstirkung hiéngt das Verhalten nur noch
von der Gegenkopplung ab; der Einfluss des Verstirkers ist demgegeniiber
gering. Der kartesische Regelkreis ist in diesem Sinne quasi-adaptiv, da er
die Auswirkungen von Parameterdinderungen des Verstirkers weitgehend
unterdriickt.

e Die Nachbarkanalunterdriickung des kartesischen Regelkreises wird durch
Nichtlinearitdten und Rauschen in der Gegenkopplung begrenzt; deshalb
miissen hier hochwertige Komponenten eingesetzt werden.

e Bei stark nichtlinearen Verstirkern wird eine wirksame Auslegung des Re-
gelkreises durch die stark aussteuerungsabhéngige Schleifenverstirkung er-
schwert.

e Bine starke Anderung der Parameter kann zur Instabilitit des Regelkrei-
ses fiithren; deshalb muss bei der Auslegung mit Methoden der robusten
Regelung gearbeitet werden.



2.2. VERFAHREN ZUR LINEARISIERUNG 33

Die Komponenten in der Gegenkopplung fiihren zu einer Zunahme der Leis-
tungsaufnahme. Da der kartesische Regelkreis in der Praxis mit analogen Kom-
ponenten realisiert wird, fillt diese Zunahme im Vergleich zu digitalen Linearisie-
rungsverfahren gering aus; Komponenten mit hoher Leistungsaufnahme — dazu
zéhlen neben D/A- und A/D-Umsetzern vor allem Signalprozessoren — werden
nicht benotigt. Allerdings kann der kartesische Regelkreis aufgrund seiner gerin-
gen Bandbreite nur in Ausnahmefillen angewendet werden.

2.2.2 Vorwirtskompensation

Bei der Vorwdrtskompensation (feedforward) werden die Verzerrungsprodukte
des Verstirkers extrahiert, indem die Differenz zwischen dem Eingangssignal und
dem entsprechend der Verstiarkung abgeschwichten Ausgangssignal gebildet wird.
Anschliessend werden die Verzerrungsprodukte mit einem Hilfsverstéirker linear
verstirkt und gegenphasig zum Ausgangssignal addiert; damit erreicht man eine
Kompensation der Verzerrungsprodukte. Abbildung 2.15 zeigt die grundlegende
Struktur der Vorwértskompensation. Sie arbeitet im Gegensatz zur kartesischen
Regelschleife ausschliesslich im Tragerfrequenzbereich; deshalb werden die Ab-
zweigungen und Additionsblocke in Abb. 2.15 in der Praxis mit Leistungsteilern
und Richtkopplern realisiert.

Der wesentliche Vorteil der Vorwirtskompensation besteht darin, dass es sich
um eine echte Linearisierung des Verstirkers handelt; man erhélt einen linerisier-
ten Verstiarker mit trégerfrequenten Ein- und Ausgingen, der beliebig eingesetzt
werden kann. Daraus folgt auch, dass die Vorwirtskompensation nicht durch
ZF- oder andere Filter des Gesamtsystems beeintrichtigt wird; sie ist demnach
prinzipbedingt breitbandig. Ein weiterer Vorteil ist die unbedingte Stabilitit auf-
grund fehlender Gegenkopplung. Diesen Vorteilen steht jedoch ein gravierender
Nachteil entgegen: die Vorwértskompensation beruht auf der Subtraktion gleich

Verstarker ;
Verzogerung
Fam(-)
Xpe(t) fix(-) > Thy ;ﬁ\% Yhr(t)
Y
1 | Dampfungs-
V [glied
> Tpy >t > l>
Verzogerung Hilfsverstarker

Abb. 2.15: Grundlegende Struktur der Vorwirtskompensation
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grosser Signale und erfordert deshalb einen exakten Abgleich der Leistungstei-
ler, Richtkoppler und Verzogerungsglieder; daraus folgt auch eine prinzipbedingt
hohe Empfindlichkeit gegeniiber Parameterschwankungen. Deshalb muss man in
der Praxis einen adaptiven Abgleich mehrerer Komponenten vornehmen [9],[12];
die dazu bendétigten Regelkreise sind aufwendig und aufgrund der gegenseitigen
Beeinflussung beziiglich ihrer Stabilitét problematisch [56].

Da Leistungsteiler, Richtkoppler und Verzogerungsglieder passive Komponen-
ten sind, beschrinkt sich die zusitzliche Leistungsaufnahme zunéchst auf den
Hilfsverstirker. Sie ist gering, wenn der zu linearisierende Verstérker bereits eine
hohe Linearitét aufweist; in diesem Fall ist die Leistung der zu kompensierenden
Verzerrungsprodukte gering und der Hilfsverstirker kann entsprechend schwach
ausgelegt werden. Bei stark nichtlinearen Verstérkern bendétigt man einen Hilfs-
verstirker, der bessere Daten haben muss als der Hauptverstéirker. In diesem Fall
kann man eine doppelte Vorwértskompensation verwenden: eine innere Vorwéarts-
kompensation bewirkt eine grobe Linearisierung des Hauptverstéirkers, die durch
eine dussere Vorwirtskompensation zur feinen Linearisierung ergénzt wird [58].
Vollig verdndert ist die Situation, wenn man Regelkreise zum adaptiven Abgleich
benotigt; dann nimmt die Leistungsaufnahme weiter zu.

2.2.3 Vorverzerrung

Bei der Vorverzerrung (predistortion) wird vor dem Sendeverstérker ein Vorver-
zerrer (predistorter) eingesetzt, dessen Kennlinien invers zur den Kennlinien des
Verstérkers sind; die Kettenschaltung aus Vorverzerrer und Verstirker ist in die-
sem Fall linear. Der Vorverzerrer ist im allgemeinen adaptiv, d.h. seine Parameter
werden anhand eines Vergleichs der Ein- und Ausgangssignale geeignet angepasst.
Abbildung 2.16 zeigt die grundlegende Struktur der Vorverzerrung mit der Er-
weiterung zur adaptiven Vorverzerrung. Die Vorverzerrung wirkt immer auf das
Basisbandsignal; davon zu unterscheiden ist die Datenvorverzerrung, auf die im
nichsten Abschnitt eingegangen wird.
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Abb. 2.16: Grundlegende Struktur der Vorverzerrung
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Es gibt verschiedene Varianten der Vorverzerrung, die sich im wesentlichen in
zwei Merkmalen unterscheiden:

e Anordnung des Vorverzerrers: in einem realen System kann der Vorverzerrer
im Basisband (z.B. [7],[18],[24],[57]), im ZF-Bereich (z.B. [21],[50]) oder im
Trigerfrequenzbereich (HF-Bereich) (z.B. [4],[47]) eingesetzt werden.

e Datenbasis fiir die Adaption: die Adaption kann auf der Basis des Basis-
bandsignals arbeiten (z.B. [4],[7],[18],[21],[57]) — dieser Fall ist in Abb. 2.16
dargestellt — oder ein anderes Kriterium, wie z.B. eine Messung der Nach-
barkanalleistung ([24],[47],[50]), verwenden.

Da die Vorverzerrung im ZF- oder HF-Bereich sowie die Messung der Nachbar-
kanalleistung mit analogen Komponenten vorgenommen werden und deren Rea-
lisierung im Zuge der fortschreitenden Miniaturisierung im Vergleich zu digitalen
Komponenten immer ungiinstiger wird, ist fiir neue Systeme auf lange Sicht nur
die digitale Vorverzerrung im Basisband kombiniert mit einer Adaption auf der
Basis des digitalisierten Basisbandsignals interessant; davon ausgenommen sind
bestehende Systeme und Relaisstationen (repeater), bei denen ein Zugriff auf die
Basisbandsignale nicht moglich ist.

Fiir die Beschrinkung auf die digitale Vorverzerrung im Basisband mit einer
Adaption auf der Basis des Basisbandsignals — im folgenden kurz digitale Vor-
verzerrung genannt — gibt es jedoch neben dem technologischen noch weitere
gewichtige Argumente:

e Ein idealer Vorverzerrer linearisiert den Sendeverstirker bis zur Séattigungs-
leistung; Abb. 2.9 auf Seite 25 zeigt dies in Form der gestrichelten, idealen
AM/AM-Kennlinie. Mit einer digitalen Vorverzerrung im Basisband kann
man diesen Ideal-Zustand nahezu erreichen; dagegen sind bei einer analogen
Vorverzerrung deutliche Abstriche zu machen, da die analoge Nachbildung
beliebiger inverser Kennlinien praktisch nicht méglich ist °. Auch die im
Zuge der Adaption erforderliche Anpassung des Vorverzerrers ist bei einer
digitalen Vorverzerrung einfacher durchzufiihren als bei einer analogen.

e Eine Adaption auf der Basis des digitalisierten Basisbandsignals ist prinzi-
piell schneller als eine Adaption auf der Basis der Nachbarkanalleistung, da
das Basisbandsignal ein direktes, die Nachbarkanalleistung jedoch nur ein
indirektes Maf fiir die Nichtlinearitét ist.

Die digitale Vorverzerrung ist eng mit dem kartesischen Regelkreis verwandt.
Beide Verfahren verwenden eine Gegenkopplung in Form eines vollstédndigen loka-
len Empfingers und bilden die Differenz zwischen dem Basisbandsignal z, bzw.

°Die in diversen Veroffentlichungen prisentierten, sehr guten Ergebnisse fiir eine analoge Vor-
verzerrung basieren auf der Annahme nichtreprésentativer Kennlinien fiir den Sendeverstirker
nach [48] und sind demzufolge auch nicht experimentell verifiziert (z.B. [4],[21]).
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Abb. 2.17: Vergleich von digitaler Vorverzerrung (oben) und
kartesischem Regelkreis (unten)

dessen Komponenten 7 und ¢, und dem abgeschwichten Basisbandsignal y am
Ausgang; letzteres geschieht bei der digitalen Vorverzerrung im Block Adapti-
on, siche Abb. 2.17. Das Differenzsignal wird jedoch unterschiedlich verarbeitet:
wihrend es beim kartesischen Regelkreis als Regelabweichung aufgefasst und di-
rekt dem Vorwirtszweig zugefiihrt wird, wird es bei der digitalen Vorverzerrung
im Sinne einer indirekten Gegenkopplung zur Anpassung des Vorverzerrers ver-
wendet. Diese indirekte Gegenkopplung hat den Vorteil, dass alle Beschrinkun-
gen beziiglich Bandbreite und Schleifenverstirkung, die den Einsatz des karte-
sischen Regelkreises erschweren, bei der digitalen Vorverzerrung entfallen. Zwar
stellt auch die Adaption letztendlich einen Regelkreis dar, dieser arbeitet jedoch
losgelost vom Frequenzgang des Kreises. Ein zweiter, damit verkniipfter Punkt
ist die erforderliche Verstdarkung im Vorwértszweig: wihrend beim kartesischen
Regelkreis eine deutlich {iber der gewiinschten Verstdrkung liegende Vorwérts-
Verstirkung benotigt wird, um eine ausreichend hohe Schleifenverstirkung fiir
die Linearisierung bereitzustellen — dazu dient der Vorverstidrker in Abb. 2.17
—, ist bei der digitalen Vorverzerrung eine Vorwérts-Verstirkung entsprechend
der gewiinschten Verstidrkung ausreichend.

Die Komponenten zur Gegenkopplung, Vorverzerrung und Adaption fithren
zu einer Zunahme der Leistungsaufnahme. Bei der digitalen Vorverzerrung wer-
den Komponenten mit relativ hoher Leistungsaufnahme benétigt: digitale Mul-
tiplizierer im Vorverzerrer, D/A-Umsetzer im Vorwértszweig, A/D-Umsetzer in
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der Gegenkopplung und ein Mikroprozessor oder digitaler Signalprozessor zur
Durchfithrung der Adaption ®. Eine Bewertung im Vergleich zu den anderen
Verfahren ist vielschichtig. Die kartesische Regelschleife verursacht die geringste
zusitzliche Leistungsaufnahme; sie ist jedoch aufgrund ihrer geringen Bandbreite
nur in schmalbandigen Systemen anwendbar. Bei breitbandigen Systemen kon-
kurriert die digitale Vorverzerrung mit der Vorwértskompensation. Die zusitz-
liche Leistungsaufnahme ist bei der digitalen Vorverzerrung in erster Nidherung
unabhéngig von der Sendeleistung; bei der Vorwértskompensation ist sie, ver-
ursacht durch den Hilfsverstirker, in erster Nidherung proportional zur Sende-
leistung. Deshalb ist die digitale Vorverzerrung bei grosseren Sendeleistungen
(Pgr > 100 W) iiberlegen. Bei kleineren und mittleren Leistungen hingt die
Bewertung der Verfahren von der Bandbreite und dem Spitzenwertfaktor des
Modulationssignals, der Nichtlinearitéit des Sendeverstédrkers und der benétigten
Adaptionsgeschwindigkeit ab; Pauschal-Aussagen sind nicht moglich.

2.2.4 Weitere Verfahren

Neben den bereits genannten Verfahren gibt es noch weitere Verfahren zur Li-
nearisierung des Basisbandsignals, z.B. LINC (linear amplification with nonlinear
components) [14], CALLUM (combined analogue looked loop universal modulator)
[3] und EE&R (envelope elimination and restoration) [28]; diese Verfahren sind
aufgrund gravierender Nachteile ohne Bedeutung [58].

Einen génzlich anderen Ansatz verfolgen die Verfahren der Datenvorverzer-
rung (data predistortion) bei QAM-Verfahren; dabei werden die Symbole im Mo-
dulator vorverzerrt, um das durch die Nichtlinearitéit des Sendeverstiarkers defor-
mierte Konstellationsdiagramm zu entzerren. Abbildung 2.18 zeigt die grundle-
gende Struktur. Die Datenvorverzerrung kann statisch, d.h. symbolweise [31],
oder dynamisch, d.h. unter Beriicksichtigung der Symbolinterferenzfilter [32],
durchgefiihrt werden. Sie verringert die Bitfehlerwahrscheinlichkeit im Empfinger
bei gleicher Sendeleistung, fiithrt jedoch zu keiner Abnahme der Nachbarkanal-
leistung im Trigerbereich [34]. Die Datenvorverzerrung muss aufgrund des Ein-
flusses der Rolloff-Filter von einem nichtlinearen dynamischen Modell des Sende-
verstirkers ausgehen; dazu wird im allgemeinen eine Volterra-Reihenentwicklung
verwendet. Der Datenvorverzerrer wird ebenfalls durch eine Volterra-Reihe be-
schrieben und muss aufgrund der hohen Anzahl der Parameter aufwendig ad-
aptiert werden [17],[34]; da er auch die Rolloff-Filter entzerrt und damit die
spektrale Formung des Modulationssignals partiell authebt, ist sogar eine Zu-
nahme der Nachbarkanalleistung moglich. Damit ist die Datenvorverzerrung fiir
alle Anwendungsfille, in denen in erster Linie eine Verbesserung der spektralen
Eigenschaften erzielt werden soll, ungeeignet.

6Im Kapitel 2.3 werden diese Komponenten und ihre Anordnung innerhalb des Systems
ndher beschrieben.
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Abb. 2.18: Grundlegende Struktur der Datenvorverzerrung

2.3 Digitale Vorverzerrung

In diesem Abschnitt wird der Aufbau eines Sendeverstiarkers mit digitaler Vorver-
zerrung im Basisband néher beschrieben. Dabei wird als Vorverzerrer der erstma-
lig von James Cavers [7] vorgeschlagene verstirkungsbasierte Vorverzerrer (gain-
based predistorter) verwendet; er hat den nichtlinearen Abbildungs-Vorverzerrer
(mapping predistorter) [39],[49] vollig verdringt. Die Vorverzerrung wird mit Hil-
fe einer Zuordnungstabelle (look-up table) durchgefiihrt; sie wird im folgenden
Vorverzerrer-Tabelle genannt.

2.3.1 Blockschaltbild

Ein Sendeverstidrker mit digitaler Vorverzerrung setzt sich aus einem Sende-,
einem Messzweig und dem Vorverzerrer mit Adaptionseinrichtung zusammen, sie-
he Abb. 2.19. Die Darstellung ist nur im Falle eines Sende- und Messzweigs mit
Direktumsetzung (direct conversion) vollstindig. Im allgemeinen existiert noch
eine Zwischenfrequenz-Ebene, auf deren Darstellung aus Griinden der Ubersicht-
lichkeit verzichtet wurde; sie ist jedoch fiir die digitale Vorverzerrung weitgehend
transparent.

Die digitalen Modulationssignale ¢ und ¢ werden im Vorverzerrer mit Hilfe
einer Tabelle vorverzerrt. Die vorverzerrten Signale i, und ¢, werden mit D/A-
Umsetzern und Anti-Alias-Filtern in analoge Signale umgewandelt, mit einem
[/Q-Modulator in den Trigerfrequenzbereich umgesetzt und dem Verstérker zu-
gefiihrt; eventuell vorhandene ZF-Kreise sind nicht dargestellt. Am Ausgang des
Verstéirkers wird das Sendesignal entnommen und dem Messzweig zugefiihrt, der
weitgehend symmetrisch zum Sendezweig ist. Am Ausgang des Messzweigs wer-
den die digitalen Riickkopplungssignale 7, und ¢, entnommen und der Adaptions-
einrichtung des Vorverzerrers zugefiihrt; diese ermittelt daraus durch Vergleich
mit den Signalen ¢ und ¢ neue Werte fiir die Vorverzerrer-Tabelle. Alle bisher
vorgestellten Sendeverstirker mit digitaler Vorverzerrung und Adaption auf der

Basis des Basisbandsignals entsprechen in ihrem Aufbau diesem Blockschaltbild
[7],[18],[35],[57].
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Abb. 2.19: Blockschaltbild eines Sendeverstirkers mit digitaler Vorverzerrung

2.3.2 Sende- und Messzweig

Abbildung 2.20 zeigt ein detailliertes Blockschaltbild des Sendezweigs, in dem
im Vergleich zu Abb. 2.19 vor allem die Filter ergénzt wurden. Der Takt f4
der D/A-Umsetzer und die Bandbreite Bgp der LC-Filter wird normalerweise
entsprechend der Kanalbandbreite K gewiihlt 7. Im Zusammenhang mit der Vor-
verzerrung muss man jedoch deutlich hohere Werte fiir f4 und Bgp wihlen, da
die Signale 7, und ¢, aufgrund der nichtlinearen Vorverzerrung eine wesentlich
grossere Bandbreite besitzen als die Signale ¢ und ¢. Die erforderliche Band-
breite héngt stark von der Nichtlinearitit des Sendeverstirkers und der daraus
resultierenden Kennlinie des Vorverzerrers ab; typisch ist Bpp/K ~ 4...14 [53].
Dariiber hinaus kann man, wie bei jeder D/A-Umsetzung, die Anforderungen an
das LC-Filter durch eine Uberabtastung (oversampling) reduzieren.

Im ZF-Bereich wird normalerweise ein Oberflichenwellen-Filter (OFW) ein-
gesetzt, dessen Bandbreite entsprechend der Kanalbandbreite K gewidhlt wird;
dadurch werden Storungen in den Nachbarkanilen, die durch Spiegelfrequenz-
produkte und den Oszillator-Durchgriff der Mischer im I/Q-Modulator verur-
sacht werden, unterdriickt. Im Zusammenhang mit der Vorverzerrung muss die
Bandbreite auch hier entsprechend héher gew#hlt werden. Im HF-Bereich werden
iiblicherweise keramische Filter zur Unterdriickung der Spiegelfrequenzprodukte
und des Oszillator-Durchgriffs eingesetzt; sie sind wesentlich breitbandiger als die
Filter im Basisband und im ZF-Bereich und miissen deshalb im Zusammenhang

"Bpp und K sind zweiseitige Bandbreiten im Basisband und damit direkt mit der (einsei-
tigen) ZF-Bandbreite Bzp vergleichbar.
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Abb. 2.20: Blockschaltbild des Sendezweigs

mit der Vorverzerrung nicht angepasst werden.

Nichtlinearitidten im ZF- und HF-Bereich des Sendezweigs sind unkritisch, da
sie sich zur Nichtlinearitdt des HF-Verstirkers addieren und von der Vorverzer-
rung kompensiert werden; fiir Nichtlinearitdten im Basisband gilt dies nur, wenn
sie im I- und im Q-Pfad gleich sind. Unsymmetrien im Basisband und im I/Q-
Modulator verursachen phasenabhéngige Verzerrungen, die nicht mit AM/AM-
und AM/PM-Kennlinien beschrieben und folglich auch nicht kompensiert werden
konnen. Im I/Q-Modulator werden derartige PM/AM- und PM/PM-Verzerrun-
gen durch Amplituden- und Phasenfehler in den Nutzsignalpfaden und im 90 °-
Netzwerk des Oszillatorpfads verursacht. Fiir Nachbarkanalunterdriickungen im
Bereich von 60dB betrigt der zulidssige relative Verstirkungsfehler zwischen I-
und Q-Pfad etwa 1% und der zuléssige Phasenfehler etwa 1° [10]; man erreicht
dies mit Hilfe eines adaptiven Kompensators (quadrature modulator compensa-
tor, QMC) [8],[24]. In der Praxis ist der Einsatz eines digitalen I/Q-Modulators
vorzuziehen; in diesem Fall ist die Verarbeitung im Sendezweig bis zum Ausgang
des I/Q-Modulators digital.

Der in Abb. 2.21 gezeigte Messzweig ist weitgehend symmetrisch zum Sende-
zweig. Fiir den Takt f4 der A/D-Umsetzer und die Bandbreiten Byp und By
gelten dhnliche Uberlegungen wie im Sendezweig. Die Linearititsanforderungen
an den Messzweig sind — im Gegensatz zum Sendezweig — sehr hoch, da Nichtli-
nearitidten das Messsignal verzerren und damit zu einer Diskrepanz zwischen den
Riickkopplungssignalen 7, und ¢, und dem Ausgangssignal yyp fiihren. Eben-
falls hoch sind die Anforderungen an den I/Q-Demodulatur an der Schnittstelle
zwischen ZF- und Basisbandbereich; sie entsprechen den Anforderungen an den
I/Q-Modulator im Sendezweig. Auch hier ist in der Praxis der Einsatz eines di-
gitalen I/Q-Demodulators vorzuziehen; in diesem Fall wird das Signal bereits am
Ausgang des ZF-Verstirkers digitalisiert.
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Abb. 2.21: Blockschaltbild des Messzweigs

2.3.3 Vorverzerrer

Die Kennlinien des Vorverzerrers sind im Idealfall invers zu den Kennlinien des
Verstéirkers; damit ist die Kettenschaltung aus Vorverzerrer und Verstéirker bis
zur Sdttigungsleistung P, 54 linear mit der Verstdrkung v, siehe Abb. 2.22.
Mit der komplexen Verstirker-Kennlinie

y = f(z,) = fam(|z,|) e?Urmlz.Dramsiz,)

und der Kennlinie

£, = [ (@) = fram(|z]) e/Uvruledtesiz) (2.46)

v

eines idealen Vorverzerrers erhilt man:

\V 2Pa,sat

Umaz L fiir |£| <
Uma:v
y = f(f, (@) = Jah (2.47)
/2Pq sat efarslel  fiir || > V27 asal

max

Bei einem verstidrkungsbasierten Vorverzerrer nach [7] wird die Vorverzerrung
durch eine komplexe Multiplikation des Basisbandsignals mit der Vorverzerrer-
Verstirkung

v,(z|) = fv(@) — fram(l2]) e J fvp(lz)) (2.48)

durchgefiihrt:
z, = v,(lz)z (2.49)
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Abb. 2.22: Prinzip des verstarkungsbasierten Vorverzerrers

Die Vorverzerrer-Verstirkung wird mit Hilfe einer Vorverzerrer-Tabelle (look-up
table, LUT) aus dem Betrag oder dem Betragsquadrat des Basisbandsignals er-
mittelt, siche Abb. 2.22; deshalb wird dieser Vorverzerrer auch Tabellen-Vorver-
zerrer genannt. In der Praxis wird aufgrund der einfachen Berechnung das Be-
tragsquadrat zur Adressierung der Vorverzerrer-Tabelle verwendet [7],[57]:

r=i+jq = pr=zP="+¢ = uv,(z]) = v,(Vrr)

Die Vorverzerrer-Tabelle enthilt in diesem Fall Ny = 2™ Werte der Funktion
U, (\/p_T ) — getrennt nach Real- und Imaginirteil —, die gleichméssig iiber den
Wertebereich von p verteilt sind und Stitzstellen genannt werden. Zur Adres-
sierung wird p; mit ny Bit quantisiert und als Index in die Vorverzerrer-Tabelle
verwendet.

Die Art der Adressierung — iiber den Betrag oder das Betragsquadrat —
wirkt sich auf die Verteilung der Stiitzstellen im Wertebereich von |z| aus, siehe
Abb. 2.23. Die Adressierung iiber das Betragsquadrat fiithrt geméss Abb. 2.23b zu
einer Konzentration der Stiitzstellen im Bereich hoher Aussteuerung (|z| gross).
Sie eignet sich besonders fiir Klasse-A-Sendeverstéirker, deren Nichtlinearitiat auf
den Bereich hoher Aussteuerung begrenzt ist. Fiir Klasse-AB-Sendeverstirker ist
die Adressierung iiber den Betrag giinstiger [11]; dabei muss jedoch die Wur-
zel pp = |z| = /i® + ¢* gebildet werden. Ein tabellenbasiertes Verfahren zur
néherungsweisen Berechnung der Wurzel wird in [54] vorgeschlagen. Es bleibt
jedoch festzuhalten, dass die Adressierung nur einen Einfluss auf die Verteilung
der Stiitzstellen hat; deshalb kann man anstelle der Wurzelberechnung einfachere
Abbildungen einsetzen, die einen &hnlichen Effekt auf die Verteilung haben.
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Abb. 2.23: Adressierung einer Vorverzerrer-Tabelle mit 8 Stiitzstellen

Die komplexe Verstdrkung v, des Vorverzerrers wird in der Vorverzerrer-
Tabelle getrennt nach Real- und Imaginérteil, d.h. kartesisch, abgelegt. Aufgrund
der ebenfalls kartesischen Darstellung des Modulationssignals wird die komple-
xe Multiplikation aus (2.49) mit vier reellen Multiplizierern und zwei Addierern
durchgefiihrt; zwei weitere Multiplizierer werden zur Bildung des Betragsquadrats
benotigt. Abbildung 2.24 zeigt die reelle Realisierung des verstérkungsbasierten

Vorverzerrers; mit

Uy = VRTJUI 5 Ly = T ]Jq , L= 14]q
erhilt man:
i, = Re{z,} = Re{v,z} = ivg—qus (2.50)
¢ = Im{z,} = Im{v,z} = vy +qur (2.51)
i[k] >
Y . k
Vorverzerrer- _I;E'_) IV[ ]
Tabelle vg[K]
P1lK] |[Refv{imiv,}
—>
vi[K] >@
Vrlkl=Re{y,(.)} é?_, q,[K]
vi[KI=Im{v, ()}
alk] >

Abb. 2.24: Realisierung des verstirkungsbasierten Vorverzerrers
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Abb. 2.25: Prinzip des Polynom-Vorverzerrers

Man kann die Vorverzerrung auch in Polarkoordinaten durchfiihren [15],[18];
die dazu benotigten Koordinaten-Transformationen sind jedoch aufwendig und
machen einen derartigen Vorverzerrer ungeeignet fiir hohe Abtastraten. Die Vor-
teile des polaren Vorverzerrers liegen in einer moglichen Entkopplung des Adap-
tionsverhaltens fiir den Betrag und die Phase [18].

Eine Alternative zum Tabellen-Vorverzerrer ist der Polynom-Vorverzerrer;
dabei wird die Vorverzerrer-Verstirkung v, nicht in einer Tabelle gespeichert,
sondern mit Hilfe eines Polynoms in Echtzeit aus dem Betragsquadrat des Ein-
gangssignals berechnet:

v, (z)) = Py(lzP) = D cpomelzl™ (2.52)

m=0...M

Abbildung 2.25 zeigt das Prinzip des Polynom-Vorverzerrers. Wahrend der Tabel-
len-Vorverzerrer Ny komplexe Parameter — die komplexen Verstirkungen des
Vorverzerrers an den Ny Stiitzstellen — aufweist, besitzt der Polynom-Vorverzer-
rer M + 1 komplexe Parameter in Form der Koeffizienten des Polynoms. Fiir
Klasse-A-Verstidrker mit weitgehend linearen Kennlinien benétigt der Polynom-
Vorverzerrer deutlich weniger Parameter als der Tabellen-Vorverzerrer; in den
meisten Fillen sind drei Koeffizienten ausreichend. Im Gegensatz dazu ist die
benotigte Vorverzerrer-Verstirkung bei Klasse-AB- und Klasse-B-Verstirkern oft
nicht ausreichend genau durch ein Polynom darstellbar. Der Polynom-Vorverzer-
rer wird deshalb iiberwiegend zur Linearisierung von Klasse-A-Verstéirkern einge-
setzt [4], [15],[20],[21],[50],[51]. Bei hohen Abtastraten kann die Berechnung der
Vorverzerrer-Verstirkung nicht mehr in Echtzeit erfolgen; dann muss man einen
Tabellen-Vorverzerrer verwenden, das Polynom an den Stiitzstellen auswerten
und in der Vorverzerrer-Tabelle ablegen.

2.3.4 Adaption

Beim Tabellen-Vorverzerrer wird die Adaption der Vorverzerrer-Tabelle in den
meisten Fillen elementweise, d.h. getrennt fiir jede Stiitzstelle, vorgenommen
[7],[18],[57]; dazu werden Eingangswerte auf die zugehorigen Stiitzstellen ver-
teilt. Im allgemeinen werden nicht alle Eingangswerte fiir die Adaption verwen-
det; das gilt vor allem fiir Systeme mit hohen Abtastfrequenzen, bei denen die
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zur Berechnung eines Adaptionsschritts benotigte Zeit wesentlich ldnger ist als
ein Abtastintervall. Fiir die Beurteilung der Adaption ist demzufolge nicht die
Konvergenz beziiglich der Anzahl der Adaptionsschritte, sondern der dazu néti-
ge Rechenaufwand mafigebend: ein einfaches Verfahren konvergiert langsamer,
d.h. benotigt mehr Adaptionschritte, kann aber bei gleicher Rechenleistung mehr
Schritte durchfiihren als ein aufwendiges Verfahren.

Die einfachste Methode zur elementweisen Adaption besteht darin, das Ein-
gangssignal des Verstérkers entsprechend dem Quotienten aus gewiinschtem und
tatséchlichem Ausgangssignal zu skalieren; dieses Verfahren konvergiert langsam,
ist aber robust. In [7] wird das Sekanten-Verfahren mit quadratischer Konver-
genz verwendet; dabei wird mit Hilfe der Ein- und Ausgangswerte des letzten
Schritts eine lineare Priadiktion durchgefiihrt. Eine experimentelle Verifikation in
[57] hat jedoch gezeigt, dass das Sekanten-Verfahren empfindlich auf Parameter-
schwankungen reagiert; deshalb wird in [57] ein spezielles Skalierungsverfahren
(RASCAL, rotate and scale) verwendet.

Beim Polynom-Vorverzerrer erfolgt die Adaption global, d.h. jeder Adap-
tionsschritt wirkt sich auf die Koeffizienten des Polynoms und damit auf die
gesamte Kennlinie des Vorverzerrers aus. Die Koeffizienten werden iiblicherweise
mit einem Suchverfahren zur Minimierung der Nachbarkanalleistung optimiert
[4],[50],[51]. Man muss sich dabei auf Vorverzerrer mit Grad 5 (3 Koeffizienten)
beschrénken — fiir den Polynom-Vorverzerrer aus Abb. 2.25 gilt in diesem Fall

Py(lzf') = cypp+coslzl +cpslzf*
—, damit eine Optimierungsfliche mit einem globalen Minimum vorliegt; bei
hoherem Grad existieren Nebenminima [20].

Wenn mit einem Polynom-Vorverzerrer mit Grad 5 keine ausreichende Linea-
risierung erzielt wird — bei Klasse-AB-Verstérkern ist das meist der Fall —, muss
man leistungsfihigere Verfahren wie das indirekte Lernen (indirect learning) ein-
setzen [17],[20],[21]; dabei werden ein oder zwei weitere Polynom-Vorverzerrer
verwendet, um fiir die Adaption ein Fehlersignal mit linearer Abhingigkeit von
den Koeffizienten bereitzustellen. Abbildung 2.26 zeigt das Prinzip der Adaption
durch indirektes Lernen mit insgesamt drei Polynom-Vorverzerrern, die parallel
adaptiert werden [20],[21]. In [17] wird das zur Bildung des Fehlers e benotig-
te vorverzerrte Signal x, direkt vor dem Verstirker entnommen, so dass ein
Polynom-Vorverzerrer entfillt. Da der Fehler

linear in den Koeffizienten ist, kann man zur Ermittlung der Koeffizienten das
rekursive, quadratisch minimale RLS-Verfahren (recursive least squares) einset-
zen; dieses Verfahren ermoglicht eine schnelle Adaption und bieten vielfiltige
Moglichkeiten zur Steuerung der Adaption.
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Verstarker
Polynom- | X,[K] fam(-
X[K] > Vorver- - > AM( ) > X[k]
zerrer fom(-)

A

<
<

Adaption a
V
v x v
Y
Polynom- _ | elk] Polynom- | X[K]
—>  Vorver- >[Hl€ Vorver- [€

zerrer Xy [K] Xv [Kl| zerrer

Abb. 2.26: Prinzip der Adaption durch indirektes Lernen

Alternativ kann man die Kennlinien des Verstirkers identifizieren und inver-
tieren, d.h. die Koeflizienten der komplexen Kennlinie

Q = Z Q2m+1|£v|2n£v

m=0...00

des Verstirkers schéitzen und daraus mit Hilfe einer Polynominversion die Koef-
fizienten des Polynom-Vorverzerrers

T, = Y CopmnlzfMz

m=0...00

ermitteln [4],[35]; Abb. 2.27 zeigt das Prinzip. Wie beim indirekten Lernen ist
auch hier der Fehler linear in den Koeffizienten, so dass man zur Ermittlung der
Koeffizienten das RLS-Verfahren einsetzen kann.

Verstarker
Polynom- | X [K] |  fans(.
x[k] ={ Vorver- —4—> fA % > yIK]
zerrer pu(-)
A
Polynom- . 1
Inversion Adaption V I

1 |

Abb. 2.27: Prinzip der Adaption durch Identifikation und Inversion
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2.4 Eigener Beitrag

Die Linearisierung von Sendeverstédrkern nach dem Verfahren der digitalen Vor-
verzerrung wird seit Beginn der 90-er Jahre untersucht. Den Anstoss dazu gab
vor allem ein Artikel von James Cavers [7], in dem der verstirkungsbasierte
Tabellen-Vorverzerrer eingefiihrt wurde. Auf diesem Artikel bauen weitere Arti-
kel auf [10],[11],[18],[54],[57]. Parallel dazu wurde der aus der Datenvorverzerrung
[32],[31],[34],]49] bekannte Polynom-Vorverzerrer eingesetzt [15],[20],[21],[35],[50],
[51]; einen vergleichenden Uberblick hierzu gibt [4].

In allen Artikeln werden QAM-, QPSK- oder 7/4-DQPSK-Signale mit einem
willkiirlich gewéhlten Rolloff-Faktor verwendet, wobei die Eigenschaften der Sig-
nale und ihre Auswirkungen auf die Linearisierung unbeachtet bleiben. Deshalb
sind die berichteten Linearisierungsgewinne einerseits nicht vergleichbar, ande-
rerseits bleibt vollig unklar, wie die realisierten Gewinne einzuordnen sind, da
ein Vergleichsmaflstab fehlt. Untersuchungen mit rauschartigen Modulationssig-
nalen, wie sie z.B. bei Code-Multiplex- (code division multiple access, CDMA)
oder Mehrtréger-Verfahren (orthogonal frequency division modulation, OFDM )
auftreten, liegen noch nicht vor ¥; lediglich der Einfluss von Nichtlinearitiiten
wurde bisher untersucht [6],[13]. Da diese Modulationssignale einen wesenlich
hoheren Spitzenwertfaktor besitzen, ist vor allem bei der elementweisen Adap-
tion der Vorverzerrer-Tabelle ein anderes Verhalten zu erwarten. In diesem Zu-
sammenhang stellt sich auch die Frage, ob die Unteraussteuerung immer grosser
sein muss als der Spitzenwertfaktor oder ob eine Restiibersteuerung zugelassen
werden kann. Dies wird im Kapitel 3 mit Hilfe der mittleren Wahrscheinlich-
keitsdichtefunktion des Betrags untersucht. In diesem Zusammenhang wird eine
Kennzahl zur Beschreibung der Linearisierbarkeit eingefiihrt. Mit dieser Kenn-
zahl kann man die mit einem idealen Vorverzerrer erzielbare Nachbarkanalunter-
driickung in Abhingigkeit von einer verbleibenden Restiibersteuerung angeben.
Zusatzlich wird auf der Basis typischer Verstirker-Kennlinien die Nachbarkanal-
unterdriickung ohne Linearisierung ermittelt, so dass — zusammen mit der erziel-
baren Unterdriickung — der mdgliche Linearisierungsgewinn angegeben werden
kann.

Die Modulationsbandbreiten der bisher beschriebenen Linearisierer betragen
nur wenige 10kHz. Im Kapitel 4 wird das Konzept und die Systemsimulation
eines adaptiven Linearisierungssystems mit digitaler Vorverzerrung fiir Basissta-
tionen der dritten Mobilfunk-Generation UMTS (universal mobile telecommuni-
cation system) mit Breitband-Code-Multiplex (wideband CDMA, W-CDMA) mit
einer Modulationsbandbreite von 5 MHz und einer Abtastfrequenz von 56 MHz
beschrieben. In der Systemsimulation wird der Einfluss aller Systemparameter un-
tersucht. Dabei sind vor allem die Anforderungen an die Komponenten des Mes-

8In [1] werden Versuchsergebnisse mit einem OFDM-Signal des digitalen Rundfunks DAB
vorgestellt, allerdings werden der Versuchsaufbau und das Linearisierungsverfahren nicht niher
beschrieben.
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szweigs von Interesse, da in allen bisherigen Untersuchungen ein idealer Messzweig
angenommen wurde; lediglich der Einfluss eines nichtidealen I/Q-Demodulators
wurde bereits untersucht [10],[46].

Beziiglich Vorverzerrer und Adaptionsverfahren gibt es bisher zwei Kombina-
tionen: den Tabellen-Vorverzerrer mit elementweiser Adaption, der fiir Verstiarker
mit beliebiger Kennlinie geeignet ist, und den Polynom-Vorverzerrer mit globaler
Adaption, der nur fiir Klasse-A-Verstirker geeignet ist. Da in modernen Basissta-
tionen Klasse-AB-Verstirker mit hohem Wirkungsgrad eingesetzt werden, muss
man einen Tabellen-Vorverzerrer verwenden; das ergibt sich auch aus der ho-
hen Abtastfrequenz, die eine Polynom-Auswertung in Echtzeit sehr aufwendig
macht. Die elementweise Adaption, die bisher beim Tabellen-Vorverzerrer iiblich
war, hat jedoch zwei Nachteile: zum einen erhilt man aufgrund des Rauschens
im Messzweig ein relativ grosses Tabellenrauschen, das die erzielbare Nachbarka-
nalunterdriickung begrenzt; zum anderen arbeitet die Adaption bei rauschartigen
Signalen im Bereich grosser Amplituden aufgrund der geringen mittleren Wahr-
scheinlichkeitsdichte des Betrags sehr schlecht. Vereinfacht kann man sagen, dass
die Vorverzerrer-Tabelle bei der elementweisen Adaption praktisch immer inkon-
sistent ist, d.h. keine glatte Kennlinie realisiert. Deshalb wird hier ein Verfahren
verwendet, das die Vorteile des Tabellen-Vorverzerrers mit denen des Polynom-
Vorverzerrers — vor allem hinsichtlich des Einsatzes des RLS-Verfahrens zur
Adaption — verbindet und mit vertretbarem Aufwand realisiert werden kann.

Das im Kapitel 4 untersuchte Linearisierungssystem wurde mit Hilfe han-
delsiiblicher Messgeréite und spezieller Komponenten fiir den Sende- und Mess-
zweig aufgebaut; als Sendeverstirker wird ein aktueller LDMOS-Verstiarker mit
einer Séttigungsleistung von 10 W verwendet [16]. Mit diesem Aufbau werden die
Ergebnisse der Systemsimulation verifiziert.



Kapitel 3

Signale und Verstarker

Fiir die Anwendung der Linearisierung ist die Frage nach der erzielbaren Nach-
barkanalunterdriickung von zentraler Bedeutung; sie entscheidet dariiber, ob und
mit welcher Effizienz ein Sendeverstirker die Anforderungen eines Ubertragungs-
systems erfiillen kann. Im Falle der digitalen Vorverzerrung wird ein idealer Vor-
verzerrer vorausgesetzt, d.h. die Kennlinie des linearisierten Sendeverstéirkers ist
bis zur Séttigungsleistung linear. Ist die Unteraussteuerung in diesem Fall grosser
als der Spitzenwertfaktor des Modulationssignals, erhdlt man eine ideale Lineari-
sierung des Basisbandsignals mit — theoretisch — unendlich hoher Nachbarka-
nalunterdriickung; die tatsédchliche Nachbarkanalunterdriickung héngt dann nur
noch vom Realisierungsaufwand fiir die Vorverzerrung ab. In vielen Féllen kann
man jedoch eine Restiibersteuerung zulassen, d.h. die Unteraussteuerung ist ge-
ringer als der Spitzenwertfaktor; dadurch wird das Basisbandsignal in geringem
Umfang ideal betragsbegrenzt. In diesem Zusammenhang ist die Abhéngigkeit der
Nachbarkanalunterdriickung von der Restiibersteuerung von Interesse; sie hingt
nur noch vom Modulationssignal ab und charakterisiert die Ubersteuerungsfestig-
keit des Modulationsverfahrens. In der Praxis wird man die Restiibersteuerung so
wéahlen, dass die resultierende Nachbarkanalleistung gerade noch unterhalb des
zuldssigen Grenzwerts liegt.

Zur Ermittlung des maximal moglichen Linearisierungsgewinns, d.h. der Ver-
ringerung der Nachbarkanalleistung durch den Einsatz eines idealen Vorverzer-
rers, bendtigt man zusétzlich die Nachbarkanalleistung ohne Linearisierung. Sie
hidngt von den Kennlinien des Sendeverstirkers und vom Modulationssignal ab.
Da die Kennlinien von Halbleiter-Sendeverstédrkern sehr dhnlich sind, kann man
das Verhalten verschiedener Modulationssignale mit Hilfe einiger typischer Kenn-
linien untersuchen und damit die Empfindlichkeit der Modulationsverfahren ge-
geniiber Nichtlinearitdten charakterisieren.

Abb. 3.1 zeigt die Abhéngigkeiten im Zusammenhang mit der Nachbarkanal-
unterdriickung. Im folgenden werden zunéchst charakteristische Grossen fiir die
Modulationssignale eingefiihrt; anschliessend werden einige géngige Modulations-
signale vorgestellt und beziiglich ihrer Linearisierbarkeit untersucht.

49
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Nachbarkanalunterdrickung

e N

ohne mit idealer
Linearisierung Vorverzerrung
hangt hangt
ab von ab von
Kennlinien Restuber- Modulations-
steuerung verfahren

Abb. 3.1: Abhingigkeiten der Nachbarkanalunterdriickung

3.1 Charakteristische Grossen

Im Zusammenhang mit der Untersuchung von Modulationssignalen stellt sich die
Frage, ob sich die Linearisierbarkeit mit Hilfe einfacher Grossen charakterisieren
ldsst, wie genau diese Charakterisierung ist und inwieweit man Modulationsver-
fahren auf der Basis dieser Grossen vergleichen kann. Als Ausgangspunkt dient
die bereits im Abschnitt 2.1.2 vorgestellte mittlere WDF des Betrags des Basis-
bandsignals, aus der alle hier vorgestellten Grossen hervorgehen.

3.1.1 Mittlere WDF des Betrags

Die zentrale Rolle der mittleren WDF des Betrags fiir die Linearisierbarkeit ist
anschaulich klar. Auf der einen Seite gibt sie Auskunft, in welchem Bereich der
Sendeverstirker ausgesteuert wird und welcher Anteil des Signals bei einer idea-
len Linearisierung mit Restiibersteuerung amplitudenbegrenzt wird; sie gibt also
Auskunft iiber das Ergebnis der Linearisierung. Auf der anderen Seite lisst sie
auch Riickschliisse auf den Vorgang der Linearisierung — gemeint ist damit das
Adaptionsverhalten — zu; so ist z.B. die Adaptionsdauer einer Stiitzstelle beim
Tabellen-Vorverzerrer mit elementweiser Adaption umgekehrt proportional zur
Wahrscheinlichkeit des zugehorigen Betrags des Basisbandsignals.

Eine Berechnung der mittleren WDEF des Betrags ist im allgemeinen sehr
aufwendig. Eine Ausnahme bilden Modulationsverfahren, bei denen das Modu-
lationssignal aus sehr vielen, statistisch unabhéngigen Teilsignalen zusammen-
gesetzt wird; in diesem Fall kann unter Bezugnahme auf den zentralen Grenz-
wertsatz (central limit theorem) [43] von einer Gauss-Verteilung der kartesischen
Komponenten und — daraus folgend — einer Rayleigh-Verteilung des Betrags
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ausgegangen werden:

erhalt man:
Pr(®) = e I (3.1)

Das Modulationssignal hat in diesem Fall 2m Mittel dieselben Eigenschaften wie
bandbegrenztes weisses Rauschen.

Bei allen anderen Modulationsverfahren muss man die mittlere WDE' des Be-
trags numerisch bestimmen; dazu wird eine moglichst lange Musterfunktion des
jeweiligen Modulators gemiiss (2.15) ausgewertet. Als Eingangssignal fiir den Mo-
dulator wird ein binéres Zufallssignal verwendet, das mit Schieberegistern erzeugt
wird (pseudo random binary sequence, PRBS). Gerechtfertigt wird dies durch die
Tatsache, dass die vorausgehende Quellen- und Kanalcodierung unabhéngig von
den Eigenschaften der Quelle ndherungsweise ein derartiges Signal liefert. Die-
se Feststellung ist wichtig, da sich statistische Bindungen im Eingangssignal des
Modulators signifikant auf die mittlere WDF des Betrags auswirken konnen.

Einige Modulationsverfahren besitzen Parameter, die sich auf die mittlere
WDEF des Betrags auswirken; dazu gehort z.B. der Rolloff-Faktor der Impul-
se bei Pulsamplitudenmodulationsverfahren wie M-PSK und M-QAM oder die
Anzahl der Tréger bei Mehrtriagerverfahren. Mit Hilfe dieser Parameter werden
bestimmte Eigenschaften des Ubertragungssystems optimiert; z.B. ermdglicht der
Rolloff-Faktor einen Kompromiss zwischen Bandbreitenbedarf und Synchronisa-
tionsaufwand im Empfénger. Bei diesen Verfahren kommt die Linearisierbarkeit
des Signals als weiteres Kriterium bei der Wahl der Parameter hinzu [45].

3.1.2 Spitzenwertfaktor

Eine wichtige charakteristische Grosse ist der bereits im Abschnitt 2.1.2 genann-
te Spitzenwertfaktor. Es wurde bereits darauf hingewiesen, dass der theoretische
Spitzenwertfaktor bei rauschartigen Modulationssignalen wenig Aussagekraft be-
sitzt, da er sich auf einen maximalen Betrag mit extrem kleiner Wahrscheinlich-
keit bezieht. Um einen sinnvollen Vergleich der Modulationsverfahren zu ermogli-
chen, wird ein praktischer Spitzenwertfaktor eingefiihrt, der die in der Praxis be-
obachteten Spitzenwertfaktoren méglichst gut reprisentiert. Dazu wird ein prak-
tischer Maximalbetrag x(mpz)x eingefiihrt, der nur mit einer Wahrscheinlichkeit von
10~° iiberschritten wird:

Pr(|(t)] > «07) = / " pale)de = 1070 (3.2)

(pr)
max
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Fiir den praktischen Spitzenwertfaktor gilt dann:

(pr) (pr)
clr) — Tmaz . Tmaz ; Cg(cz,)(;%% = 20logy, C:gpr) (3.3)

T \/E Teff

Fiir ein Signal mit Rayleigh-Verteilung erhiilt man C") = 3,7 (C’:Ef;)B =11,4dB).

3.1.3 Parameter der mittleren WDF des Betrags

Fiir die Linearisierbarkeit eines Modulationssignals ist der Verlauf der mittle-
ren WDF des Betrags im Bereich hoher Betrdge massgebend. Dieser Verlauf
kann durch Parameter beschrieben werden, die ihrerseits eine einfache ndherungs-
weise Berechnung der Nachbarkanalunterdriickung bei idealer Linearisierung mit
Restiibersteuerung, d.h. mit idealer Betragsbegrenzung, ermoglichen.

Bei einer idealen Betragsbegrenzung mit der Kennlinie

L fﬁI‘ |£| S Lsat
Tsat ejarg{g} fU_I' |£| > Tsat

erhilt man das Fehlersignal:

0 fﬁr|£|§1‘sat
e=y—z = [ (z)—z =

(xsat - |£|) ejarg{g} fﬁI‘ |£| > Lsat
Daraus folgt fiir die Betrége e = |e| und z = |z|:

{ 0 fir v < T30
e —

(x — xsqe) fiir @ > T4

Die mittlere WDF p,(e) des Betrags des Fehlersignals erhilt man aus der mitt-
leren WDF p,(x) des Betrags des Modulationssignals:

p6) = pelet ) + ([t s

Der Delta-Anteil in pe(e) beschreibt die Wahrscheinlichkeit, dass keine Begren-
zung vorliegt. Die Leistung des Fehlersignals betrigt:

o o o

Py = / e’pe(e) de = / e°py(e+ Tyar) de = / (T — 2y01)*pe(2) dz (3.5)
0 0 Tsat

Bei schwacher Ubersteuerung sind das Ausgangssignal y und das Fehlersignal

e ndherungsweise unkorrelliert. Die Leistung P, des Ausgangssignals ist in die-

sem Fall wesentlich grosser als die Leistung Pg des Fehlersignals und entspricht
ndherungsweise der Leistung P, des Eingangssignals x:

Py~ P, = aly = / 2*p, () dx (3.6)
0
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Ermittelt man die zugehorige Nachbarkanalunterdriickung U mit Hilfe einer Si-
mulation, zeigt sich, dass man bei schwacher Ubersteuerung die Ndherung
U (2é1) Py ~ 3P,
max {Py,kl; Py,kr} PE

verwenden kann; daraus folgt mit (3.5) und (3.6):
3 2?p, (1) dx
3P, / =
U =~ = 0 (3.7)
PE‘ o©
/ (T — Tyat)*pu () da

Tsat

Die Niherung gilt im Bereich U > 10* (Uyp > 40 dB).
Die mittlere WDF des Betrags kann im Bereich hoher Betridge durch die
empirische Funktion

aw z \"" .
CW — fiir z < CW{L‘eﬁ
Pe(x) = L eff L eff

0 fir > Cwaey

(3.8)

angendhert werden. Der Parameter py wird Exponent der WDF' genannt; ay und
Cyw sind weitere Parameter. Abb. 3.2 zeigt die Ndherung am Beispiel eines QPSK-
Signals. Die Parameter werden mit einem Gradientenabstiegsverfahren ermittelt.
Aus (3.2) und (3.8) erhilt man den Zusammenhang zwischen dem praktischen
Spitzenwertfaktor P und dem Parameter Cyy:
1
1 1
cPn = Oy — (10—6 w2 )”W+ (3.9)
aw
Damit definiert man die Restibersteuerung:
2(Pr) C:Epr)xeﬁ

i = M = , ligg = 20logyy 3.10
Tsat Lsat b 10 ( )

Eine Restiibersteuerung liegt vor, wenn der praktische Maximalbetrag o) gros-

ser ist als die Begrenzung w4; dann gilt 4 > 1. Durch Einsetzen von (3.9) und
(3.10) in (3.7) und Substitution von

— T Cpr)
po= T T T (3.11)
Tefr T efr U

erhélt man eine von der Restiibersteuerung ¢ abhéngige Darstellung fiir die Nach-
barkanalunterdriickung:

Ui) ~ 5 fiir 4 > C—;V (3.12)

Cw—C¥ /i ) mw Ccn)
aw / 2| Oy — —2——2 dz
0 i
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Abb. 3.2: Niherung fiir die mittlere WDF des Betrags am Beispiel
eines QPSK-Signals

Der prinzipielle Verlauf von U héngt nur vom Exponenten py, der WDF ab, da
der Parameter ayy nur die Ordinate und die Parameter Cy und Cépr) nur die
Abszisse skalieren. Damit ist der Exponent der WDF' ein wesentlicher Indikator
fiir das Ubersteuerungsverhalten.

Abbildung 3.3 zeigt den Verlauf der Nachbarkanalunterdriickung U in Ab-
hingigkeit von der Restiibersteuerung  fiir ein QPSK-Mustersignal mit einem
Rolloff-Faktor r = 1/4 zusammen mit der Niherung (3.7) auf der Basis der mitt-
leren WDF des Betrags des Mustersignals und der Nidherung (3.12) auf der Basis
der Parameter py, ay und Cyy. Die Ndherung auf der Basis der mittleren WDF
des Betrags gibt den Verlauf der Nachbarkanalunterdriickung im Bereich gerin-
ger Restiibersteuerung sehr genau wieder; mit zunehmender Restiibersteuerung
erhédlt man einen zunehmenden Fehler aufgrund der zunehmenden Korrelation
zwischen dem Fehler- und dem Ausgangssignal. Die Ndherung (3.12) verlduft
prinzipiell gleich. Sie weicht im Bereich geringer Restiibersteuerung etwas von
den beiden anderen Verldufen ab, da die Parameter py, ay und Cy mit einem
wesentlich ldngeren Mustersignal ermittelt wurden, dessen WDF bei grossen Be-
tragen geringfiigig von der des relativ kurzen Mustersignals zur Berechnung der
Nachbarkanalunterdriickung und der Niherung (3.7) abweicht *.

'Es wurden Mustersignale mit unterschiedlicher Linge verwendet, da die Berechnung der
Nachbarkanalunterdriickung erheblich mehr Rechenzeit benétigt als die Berechnung der mitt-
leren WDF' des Betrags.
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Abb. 3.3: Nachbarkanalunterdriickung U(%) fiir ein QPSK-Signal

Abbildung 3.4 zeigt den prinzipiellen Verlauf der Nachbarkanalunterdriickung
U in Abhingigkeit vom Exponenten py, der WDF. Zur Ermittlung dieser Kur-
ven wurde angenommen, dass die Naherung (3.8) die mittlere WDF des Betrags
iiber den gesammten Bereich beschreibt; damit erhdlt man bei vorgegebenem
Exponenten py iiber die Bedingung

o0 CW:veﬁc W Cfpw-f-l
/ Pr(x)de = / il (CW— i > de = ww 1
0 0 T efy T eff pw +1

einen Zusammenhang zwischen den Parametern ay und Cy . Da die Skalierung
in Ordinatenrichtung von dieser Annahme abhingt, gibt Abb. 3.4 nur die prinzi-
piellen Verldufe wieder. Bei grossen Exponenten py, erhélt man bereits fiir 4 < 1
bzw. iigz < 0dB eine Ubersteuerung, da die Restiibersteuerung @ auf den prak-
tischen Spitzenwertfaktor C*") bezogen ist, der mit einer Wahrscheinlichkeit von
10~° iiberschritten wird.

3.2 Modulationsverfahren

Im folgenden werden einige gingige Modulationsverfahren beziiglich ihres Uber-
steuerungsverhaltens untersucht; dabei wird QPSK als typisches Verfahren fiir
die Satellitenkommunikation, 7 /4-DQPSK als typisches Verfahren fiir Datenfunk-
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Abb. 3.4: Prinzipieller Verlauf der Nachbarkanalunterdriickung
U(i) in Abhdngigkeit vom Exponenten py der WDF

dienste, 16-QAM als typischer Vertreter fiir eine mehrstufige Pulsamplitudenmo-
dulation sowie OFDM (DAB) und CDMA als typische Verfahren mit rauschar-
tigen Modulationssignalen betrachtet.

QPSK, 7/4-DQPSK und 16-QAM gehoren zur Klasse der Pulsamplituden-
modulationsverfahren. Bei diesen Verfahren wird die bindre Eingangsfolge des
Modulators in eine Folge von Symbolen

§[k] = Zs[k'] +jQS[k]

umgesetzt; daraus folgt gemiss (2.14) das Modulationssignal

o0

a(t) = Y slklglt—kTy)

k=—o00

mit dem Impuls ¢(¢) und der Symboldauer Ts. Als Impulse werden Cosinus-
Rolloff-Impulse mit dem Rolloff-Faktor r verwendet; diese Impulse und die daraus
resultierenden Eigenschaften des Modulationssignals werden im Abschnitt 2.1.2
beschrieben. Die verschiedenen Pulsamplitudenmodulationsverfahren unterschei-
den sich beziiglich der Menge der Symbole und den méglichen Ubergiéingen zwi-
schen den Symbolen. Abbildung 3.5 zeigt die Symbole und die moglichen Uber-
géinge fiir die betrachteten Verfahren.



3.2. MODULATIONSVERFAHREN 57

A A A
G _ -~qS _ -~qs qS
T T >0, ® Y Y Y

\4
\4

\\.\‘_ ____./1 o o o { ]

QPSK/ DQPSK n/4-DQPSK 16-QAM

Abb. 3.5: Symbole und mogliche Ubergiinge bei den betrachteten Pulsamplitu-
denmodulationsverfahren. Bei 16-QAM sind alle Uberginge moglich.

3.2.1 QPSK

Bei QPSK (4-PSK) wird mit je zwei binfiren Eingangswerten — einem sogenann-
ten Dibit — eines der vier Symbole ausgewihlt, siehe Abb. 3.5; folglich sind alle
Uberginge einschliesslich des Verbleibens beim aktuellen Symbol méglich. Abbil-
dung 3.6 zeigt die mittlere WDF des Betrags fiir die Rolloff-Faktoren r = 1/4,
r=1/2 und r = 1. Mit zunehmendem Rolloff-Faktor fillt die WDF im Bereich
hoher Betriage immer steiler ab und der Spitzenwertfaktor nimmt entsprechend
ab. Aus der WDF erhilt man die Parameter in Tabelle 3.1; Abb. 3.7 zeigt die zu-
gehorigen Verldufe fiir die Nachbarkanalunterdriickung. Eine Restiibersteuerung
wirkt sich bei grossem Rolloff-Faktor am stérksten aus.

3.2.2 1/4-DQPSK

Bei 7/4-DQPSK wird je zwei bindren Eingangswerten einer der vier moglichen
Ubergiinge zugeordnet, siche Abb. 3.5. Da die Uberginge in polarer Darstellung
Drehungen mit den Winkeln +7/4 und £37/4 entsprechen — daher die Bezeich-
nung 7/4-DQPSK —, erhiilt man insgesamt acht Symbole, die zwei Untergruppen
mit je vier Symbolen bilden. Der wesentliche Vorteil dieses Verfahrens ist die

Rolloff-Faktor » | pw | aw | Cw cwn) C(%)

1/4 3,55 | 1,69 | 2,02 | 1,86 | 5.4
1/2 1,43 12,73 11,59 | 1,59 | 4
1 1,3 | 161 | 1,23 1,23 | 1,8

Tabelle 3.1: Parameter fiir QPSK
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Rolloff-Faktor r | pw | aw | Cw cwr) C(%)

1/4 2.8 |3,68|1,.83| 18 | 51
1/2 1,27 | 6,62 | 1,47 | 1,47 | 3,3
1 1,1 [ 193 |1,19] 1,19 | 1,5

Tabelle 3.2: Parameter fiir 7/4-DQPSK

Vermeidung von Ubergingen durch den Ursprung der i-q-Ebene; dadurch werden
Einbriiche im Betrag des Modulationssignals vermieden. Daraus folgt, dass die
mittlere WDF des Betrags bei kleinen Betrégen sehr kleine Werte annimmt oder
zu Null wird, wie Abb. 3.8 zeigt. Aus der WDF' erhilt man die Parameter in
Tabelle 3.2; Abb. 3.9 zeigt die Verldufe fiir die Nachbarkanalunterdriickung.

3.2.3 16-QAM

Bei 16-QAM wird mit je vier bindren Eingangswerten eines der 16 Symbole aus-
gewiahlt, siehe Abb. 3.5. Abbildung 3.10 zeigt die mittlere WDF des Betrags,
Tabelle 3.3 die Parameter und Abb. 3.11 die Verldufe fiir die Nachbarkanalunter-
driickung.

3.24 OFDM

Bei OFDM-Verfahren (orthogonal frequency division multiplex) handelt es sich
um Mehrtriger-Verfahren, bei denen jeder einzelne Triger seinerseits mit einem
Pulsamplitudenmodulationsverfahren moduliert wird; dazu wird iiblicherweise
QPSK oder DQPSK verwendet. Da die modulierten Triager addiert werden, ist
das Summensignal bei einer ausreichend hohen Anzahl an Trigern ndherungs-
weise normalverteilt; die mittlere WDF des Betrags entspricht in diesem Fall
néherungsweise einer Rayleigh-Verteilung, siehe (3.1) auf Seite 51. Ein typisches
Beispiel ist das Signal des digitalen Rundfunks DAB (digital audio broadcasting)
mit 1536 DQPSK-modulierten Triagern. Da jeder Tréiger vier Zustéinde aufweisen
kann, erhilt man insgesamt 43¢ ~ 102 verschiedene Symbole. Die Erzeugung
und die Eigenschaften von OFDM-Signalen werden in [25] und [38] beschrieben.

Rolloftf-Faktor r | pw aw Cw Cc) C(%)

1/4 7,24 | 0,059 | 2,76 | 2,24 | 7.7
1/2 471 1,1 | 2241212 | 65
1 31 | 553 | 1,67 1,66 | 4.4

Tabelle 3.3: Parameter fiir 16-QAM
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pw | aw | Cy | COD | D)
13,1108 | 5,35 | 3,68 | 11,3

Tabelle 3.4: Parameter fiir OFDM (DAB)

Man kann den Verlauf der mittleren WDF des Betrags im Bereich grosser
Betrige dadurch beeinflussen, dass man die Symbole gezielt variiert; dabei werden
Symbole, die hohe Spitzen im Betragsverlauf verursachen, durch Symbole mit
giinstigerem Betragsverlauf ersetzt. Dadurch kann man den Spitzenwertfaktor
deutlich reduzieren [2],[37],[38].

Abbildung 3.12 zeigt die mittlere WDF des Betrags fiir ein OFDM-Signal des
digitalen Rundfunks DAB; zum Vergleich sind die Ndherung mit den Kennzah-
len aus Tabelle 3.4 und die Rayleigh-Verteilung dargestellt. Abbildung 3.13 zeigt
den Verlauf der Nachbarkanalunterdriickung fiir die Ndherung mit den Kennzah-
len und fiir die Rayleigh-Verteilung. Im Bereich hoher Betrédge liegt die mittlere
WDF des Betrags eines OFDM-Signals immer unterhalb der Rayleigh-Verteilung,
da letztere dem Grenzfall eines OFDM-Signals mit unendlich vielen Trégern ent-
spricht. Daraus folgt, dass die Nachbarkanalunterdriickung beim OFDM-Signal
im Bereich geringer Ubersteuerung grosser ist als bei einem Signal mit Rayleigh-
Verteilung, siehe Abb. 3.13. Bei DAB sind die Unterschiede aufgrund der hohen
Trégeranzahl gering; auch die praktischen Spitzenwertfaktoren sind nahezu iden-
tisch: C?") = 3,7 bei einem Signal mit Rayleigh-Verteilung, siche Abschnitt 3.1.2,
und C®") = 3,68 bei DAB, sieche Tabelle 3.4.

3.2.5 CDMA

Bei CDMA-Verfahren (code division multiple access) wird die Symbolrate ei-
nes pulsamplitudenmodulierten Signals — iiblicherweise wird QPSK verwendet
— durch Multiplikation mit einem héhergetakteten Spreiz-Code (spreading se-
quence) um den Spreizfaktor (spreading factor)
Ty
SF = —
Tc
erhoht; dabei ist Ts die Symboldauer der urspriinglichen Modulation und T die
Symboldauer des Spreiz-Codes. Ein Symbol des Spreiz-Codes wird auch als Chip
bezeichnet; deshalb nennt man T Chip-Dauver und fo = 1/T¢ Chip-Rate (chip
rate). Die Chip-Rate wird in der Einheit Chips pro Sekunde (Chips/s) angegeben.
Nach der Spreizung erhilt man ein pulsamplitudenmoduliertes Signal mit einer
Symboldauer entsprechend der Chip-Dauer 1¢:
z(t) = Y slklg(t—kTo)

k=—o00
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Als Impuls ¢(t) wird iiblicherweise ein Cosinus-Rolloff-Impuls mit dem Rolloff-
Faktor r verwendet; damit erhilt man die Bandbreite:

147 1+7r

B = —
Tc Ts

Daraus folgt, dass sich ein CDMA-Signal mit QPSK-Modulation und der Sym-
boldauer Ts nicht von einem normalen QPSK-Signal mit der Symboldauer T
unterscheidet, sofern die Spreizung die statistischen Eigenschaften des Symbol-
Prozesses s[k| nicht merklich beeinflusst.

Die Besonderheit von CDMA-Verfahren liegt darin, dass mehrere Signale in
einem Kanal {ibertragen werden konnen, wenn die verschiedenen Sender und
Empfanger orthogonale oder ndherungsweise orthogonale Spreiz-Codes verwen-
den. Jeder Empfinger kann das fiir ihn bestimmte Signal mit Hilfe seines Spreiz-
Codes aus dem Summensignal extrahieren.

Fiir die dritte Mobilfunkgeneration UMTS (universal mobile telecommunica-
tions system) wird ein CDMA-Verfahren mit QPSK-Modulation und einer Chip-
Rate von 3,84 MChips/s verwendet [42]. Mit dem Rolloff-Faktor r = 0,22 erhilt
man die Bandbreite B ~ 4,7 MHz; der Kanalabstand betrigt K = 5 MHz. Auf-
grund der fiir Mobilkommunikationssysteme hohen Bandbreite bezeichnet man
das Verfahren als Breitband-CDMA (wideband CDMA, W-CDMA).

Die mittlere WDF' des Betrags eines einzelnen UMTS-Signals entspricht der
eines QPSK-Signals mit dem Rolloff-Faktor » = 0,22. Eine UM'TS-Basisstation
sendet jedoch alle Signale eines Kanals iiber einen Sendeverstirker aus; dabei
werden neben den eigentlichen Nutzsignalen noch Hilfssignale zur Synchronisa-
tion hinzugefiigt. Daraus folgt, dass die mittlere WDF des Betrags des Sum-
mensignals von der Auslastung abhingt. Bei hoher Auslastung mit entsprechend
vielen Signalen kann man — wie bei einem OFDM-Signal mit vielen Trigern —
ndherungsweise von einem normalverteilten Signal mit einer Rayleigh-Verteilung
des Betrags ausgehen; deshalb kann ein bandbegrenztes weisses Rauschsignal als
Ersatzsignal fiir ein UMTS-Signal mit hoher Auslastung verwendet.

3.2.6 Vergleich der Modulationsverfahren

Ein Vergleich der Nachbarkanalunterdriickung der verschiedenen Modulations-
verfahren zeigt, dass neben dem Verlauf der Kurven auch die absoluten Werte
sehr gut mit Hilfe des Exponenten py, der WDF beschrieben werden konnen.
Man kann diesen Zusammenhang verdeutlichen, indem man die zuliissige Uber-
steuerung 4 fiir verschiedene Werte der Nachbarkanalunterdriickung U ermittelt
und die entsprechenden Werte in eine pyy-i-Ebene eintriagt; Abb. 3.14 zeigt dies
tir Ugp = 10log,, U = 40...70dB. Die Werte fiir eine bestimmte Nachbarka-
nalunterdriickung U liegen ndherungsweise auf einer Geraden, wenn man — wie
in Abb. 3.14 geschehen — den Exponenten pyy logarithmisch und die Ubersteue-
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Abb. 3.14: Zusammenhang zwischen dem Exponenten py der WDF und der
zuldssigen Restiibersteuerung 4 fiir verschiedene Werte der Nach-
barkanalunterdriickung Uyp

rung % in Dezibel auftrigt: @45 = 20 log,, u. Die Geraden schneiden sich in einem
Punkt: py = 0,65 und 4 =1 bzw sz = 0dB.

Ein dhnlicher Zusammenhang ergibt sich, wenn man anstelle des Exponenten
pw der WDF den praktischen Spitzenwertfaktor C((l’g ) verwendet, siche Abb. 3.15.

Alle Werte mit C(% = 20log,, C*") > 3dB kann man ebenfalls niherungsweise
durch Geraden beschreiben, die sich in einem Punkt schneiden; die Werte mit
C’fg) < 3dB liegen allerdings abseits der Geraden.

Aus Abb. 3.14 und Abb. 3.15 folgt, dass die zulédssige Restiibersteuerung
mit zunehmendem Exponenten py, der WDF bzw. zunehmendem praktischem
Spitzenwertfaktor C®") zunimmt; deshalb muss die Unteraussteuerung

(C(pr))2

B. = 5", Begp = 10logy B, = C&}) — tiap (3.13)
u

eines Sendeverstidrkers bei einer Zunahme des praktischen Spitzenwertfaktors
C®") nicht in gleichem Mafe zunehmen. Vor allem bei Signalen mit hohen prak-
tischen Spitzenwertfaktoren ist bei geringen Anforderungen an die Nachbarkanal-
unterdriickung U eine Restiibersteuerung von mehreren Dezibel zuléssig. Abbil-
dung 3.16 zeigt den Zusammenhang zwischen dem praktischen Spitzenwertfaktor
C®") und der erforderlichen Unteraussteuerung B,.
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3.3 Linearisierbarkeit

Zur Abschétzung der Wirksamkeit einer Linearisierung benotigt man neben der
maximal erzielbaren Nachbarkanalunterdriickung zusétzlich Angaben iiber die
Nachbarkanalunterdriickung ohne Linearisierung. Letztere hingt stark von den
Kennlinien des Sendeverstirkers ab, so dass allgemeingiiltige Aussagen hierzu
nicht moglich sind. Bei Halbleiter-Sendeverstirkern mit Klasse-A- oder Klasse-
AB-Arbeitspunkt sind die Kennlinien jedoch sehr dhnlich, so dass man das Ver-
halten mit Hilfe eines parametrierten Modellverstirkers mit typischen Kennlinien
untersuchen kann.

3.3.1 Modellverstarker

Zur nidherungsweisen Beschreibung der AM/AM-Kennlinie von Halbleiter-Sende-
verstiarkern eignet sich die Funktion

5 2| — aans z[PA¥ fiir 0 < 2] < Tansar
| = fane(z|, panr) = ) (3.14)
1 fiir |£| Z L AM,sat
mit der AM/AM-Potenz papr > 1 und dem abhiéingigen Parameter:
(pAM _ 1)PAM—1
QAM = (pan )P (3.15)

Die AM/AM-Kennlinie ist auf die maximale Betragsverstirkung v,,,, = 1 und
den Séttigungsbetrag ys,; = 1 normiert; letzterer wird fiir die Séttigungsgrenze

LAM,sat = pAiM = Ysat = fAM(xAM,sat;pAM) =1 (316)
pam — 1

erreicht. Mit der AM/AM-Potenz pay, wird der Ubergang in die Sittigung be-
einflusst: ein kleiner Wert hat einen weichen Ubergang zur Folge, fiir pay — 00
erhilt man einen idealen Begrenzer. Fiir Sendeverstirker, deren Kennlinie mit
einem Polynom exakt beschrieben werden kann, erhédlt man in der zugehérigen
AM/AM-Kennlinie nur ungerade Potenzen [55]; deshalb sind ungerade, ganzzah-
lige Werte fiir pajs von besonderer Bedeutung. Im allgemeinen kann p4;; jedoch
jeden beliebigen Wert grosser Eins annehmen; die zugehorige Kennlinie ist dann
nur noch ndherungsweise mit einem Polynom beschreibbar. Abbildung 3.17 zeigt

die AM/AM-Kennlinie fiir pay = 3, pay =5 und pay = 7.
Zur ndherungsweisen Beschreibung der AM/PM-Kennlinie wird die Funktion

¢ = fPM(|£|;pPM,¢PM) = ¢pu|zfPrr! (3.17)

mit der AM/PM-Potenz ppyy > 1 und der AM/PM-Phasenkonstante ¢pys ver-
wendet. Abbildung 3.18 zeigt die AM/PM-Kennlinie fiir die typischen Werte
pPpvm = 3 und Ppvm = 4 sowie ¢PM =—5°%und ¢PM = —10°.
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Abbildung 3.19 zeigt die Modellierung der AM/AM-Kennlinie des Verstérkers
aus Abb. 2.7 auf Seite 21 mit Hilfe der Kennlinie (3.14); man erhélt pay = 5. Da
der Betrag der Verstirkung bei diesem Verstirker nicht monoton verlduft — siehe
Abb. 2.8 auf Seite 23 —, ist der Bereich mittlerer Aussteuerung (x =~ 0,4) nicht
exakt modellierbar. Abbildung 3.20 zeigt die Modellierung der AM /PM-Kennlinie
mit Hilfe der Kennlinie (3.17); man erhélt ppy, = 3,3 und ¢ppr = —5,5°.

3.3.2 Verlauf der Nachbarkanalunterdriickung

Im folgenden wird der Verlauf der Nachbarkanalunterdriickung U in Abhéngigkeit
von der Restiibersteuerung ¢ fiir den Modellverstirker aus Abschnitt 3.3.1 be-
rechnet. Daraus folgt durch einen Vergleich mit der Nachbarkanalunterdriickung
bei idealer Linearisierung der mogliche Linearisierungsgewinn.

Aus den Kennlinien (3.14) und (3.17) des Modellverstérkers erhilt man die
komplexe Kennlinie:

y = Z@) _ fAM(m)ej(pr(|£|)+arg{£})

|£|pPM*]-

= (g—l— ozAM|g|pAM’1g) eJ PPm fir |z] < Taprsae (3.18)

Dabei ist @ 4p 501 die Sattigungsgrenze aus (3.16). Bei geringer Aussteuerung und
kleiner AM/PM-Phasenkonstante ¢p), kann man die Niherung

el = 1+j¢p
verwenden; dann gilt:
y ~ (z+aaulzP* ') (14 jopulzPr ")
oz —aay|zPM i+ jopaaP (3.19)

Zur Darstellung des Modulationssignals z(¢) in Abhéngigkeit von der Restiiber-
steuerung @ wird ein Referenzsignal z(t) mit dem praktischen Maximalbetrag
:f:g%?,; = 1 verwendet. Da die Sattigungsgrenze des ideal linearisierten Modell-
verstirkers bei x4, = 1 liegt, erhélt man fiir dieses Referenzsignal die Restiiber-

steuerung:
(3.10) z(pr)
i@ = £ =1, dgg = 0dB
Tsat

Dann ist
z(t) = 4z(t) (3.20)

ein Modulationssignal mit der Restiibersteuerung .
Zunichst wird die Auswirkung der AM/AM-Kenulinie auf die Nachbarkanal-
unterdriickung betrachtet; aus (3.19) und (3.20) erhélt man mit ¢py = 0:

y(t) = GZ(t) — aan@VZ() () (3.21)
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Daraus folgt fiir das mittlere Leistungsdichtespektrum (LDS) des Signals y(t):

Dabei ist Sz(f) das mittlere LDS des Referenzsignals z(t), Sipam (f) das mitt-
lere LDS des nichtlinearen Anteils |Z(¢)[P4% 1z (¢) und S ;zp4 (f) das mittlere
Kreuzleistungsdichtespektrum (KLDS) des Referenzsignals und des nichtlinearen
Anteils. Aus dem mittleren LDS S, (f) werden mit (2.38)-(2.40) die Leistungen
im Nutzkanal und in den Nachbarkanélen berechnet. Im Nutzkanal dominiert
das mittlere LDS S;(f) des Referenzsignals; das mittlere LDS des nichtlinearen
Anteils und das mittlere KLDS sind im Vergleich dazu vernachlissigbar klein.
Daraus folgt fiir die Leistung im Nutzkanal:

, B/2 B/2
P, / S,(f)df ~ a2/ S.(f)df = @’P;

B/2 B/2

Dabei ist P; die Leistung des Referenzsignals. In den Nachbarkanélen liefert nur
das mittlere LDS Szpan des nichtlinearen Anteils einen Beitrag; das mittlere
LDS des Referenzsignals und das KLDS sind hier gleich Null. Daraus folgt fiir
die Leistungen in den Nachbarkanélen:

(2.39) ~K+B/2 —~K+B/2
P = S, df = o, i%Pam Si d
ykl = y(f)df = oy wan (f) df

K—B/2 K—B/2

(2.40) K+B/2 K+B/2
P, = S, df = o, i*ram Si d
ykr T y(f)df = gy wan (f) df

K—B/2 K—B/2

Damit erhélt man die AM/AM-Nachbarkanalunterdriickung

. (2.41) P K ki’: (pAM) 1 2pam—2

U = L ~ - 3.23

A () max { Py i, Py jr} Qhy  \i (3:23)
mit dem aussteuerungsunabhingigen Faktor:
Py

Fz(pam) = —K+B/2 K+B/2 (3.24)

max / Sj-pAM (f) df , Sj;PAM (f) df
—-K—B/2 K—-B/2

Aus (3.23) folgt, dass die Nachbarkanalunterdriickung U nidherungsweise umge-
kehrt proportional zur (2pay —2)-ten Potenz der Restiibersteuerung  ist, solange
diese noch ausreichend gering ist; der Giiltigkeitsbereich reicht dabei mindestens
bis % = 1. Die Werte fiir den Parameter a4y, sind in Tabelle 3.5 angegeben. Der
Faktor kz(paar) hingt neben der AM/AM-Potenz pps nur noch vom Modulati-
onssignal Z(¢) ab; er charakterisiert demnach das Modulationsverfahren.
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Pam 3 4 5 6 7
Qan 0,148 0,106 0,082 0,067 0,057
20log,, cans [dB] | —=16,6 —19,5 —21.7 —235 —24,9

Tabelle 3.5: Parameter a4y

In gleicher Weise kann man die Auswirkung der AM/PM-Kennlinie auf die
Nachbarkanalunterdriickung berechnen; aus (3.19) und (3.20) folgt:

y(t) = GE(t) + j ppati?M[Z (1) [PV E(H) (3.25)

Dies entspricht (3.21), wenn man ppy; durch paps und j ¢pps durch — gy ersetast;
deshalb kann man die AM/PM-Nachbarkanalunterdriickung direkt aus (3.23) ab-

leiten: —_—
Upn (i) = L(ZQ’PM) (1) (3.26)
Ppum u
Der Faktor kz(ppa) ist durch (3.24) gegeben. Die AM/AM- und die AM/PM-
Nachbarkanalunterdriickung unterscheiden sich formal nur darin, dass der Para-
meter sy geméss (3.15) von pay abhéngt, wihrend die AM/PM-Phasenkon-
stante ¢py; ein unabhingiger Parameter ist.

Die Gleichungen (3.23) und (3.26) stellen eine Verallgemeinerung des be-
kannten Verhaltens von Polynom-Nichtlinearititen bei Einton-Erregung im Ba-
sisband oder Zweiton-Erregung im Bandpass-Bereich dar. Die Nachbarkanalun-
terdriickung entspricht in diesem Fall dem Teil-Klirrfaktor oder dem Intermo-
dulationsabstand der jeweiligen Ordnung. So verursacht eine Nichtlinearitidt der
Ordnung p einen Intermodulationsabstand der Ordnung p — 1 in der Amplitude
[55] bzw. 2p — 2 in der Leistung.

Der Faktor k;(p) wird numerisch bestimmt. Die Leistung P; im Z#hler von
(3.24) ist durch die vorausgesetzte Normierung des Referenzsignals Z(¢) auf den
praktischen Maximalbetrag &) =1 bereits festgelegt; mit Bezug auf den prak-
tischen Spitzenwertfaktor C™) gilt 2:

~or) \ 2 L) _
b U (o) e
v eff C(PT)Z

T

Zur Berechnung des Nenners von (3.24) geht man von einem Mustersignal mit
der Leistung P; aus, bildet das Signal |Z(¢)|P~'Z(¢), schiitzt das mittlere LDS
Szp — z.B. mit der Welch-Methode [29] — und wertet die Integrale numerisch

2Das Referenzsignal Z(t) sei hier dimensionslos; daraus folgt, dass die Leistung P; ebenfalls
dimensionslos ist.
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Verfahren Rolloff P
r 3 4 ) 6 7
QPSK 1/4 24,1 25,1 26,4 27,7 29,0
1/2 24,5 24,8 25,4 26,1 26,7
1 20,5 19,3 18,7 18,4 18,3
7/4-DQPSK  1/4 23,0 23,6 247 25,9 27,1
1/2 23,1 23,0 23,2 23,7 24,1
1 20,0 18,6 17,8 17,2 16,9
16-QAM 1/4 25,8 27,7 29,9 31,8 33,4
1/2 26,5 27,9 29,6 31,3 32,9
1 22.9 22,2 21,9 21,9 21,8
DAB — 27,9 31,2 34,3 36,9 38,9

Tabelle 3.6: k; 45 = 10log,, kz(p)

aus. Tabelle 3.6 zeigt die Werte fiir den Faktor kz(p) in Dezibel fiir die betrach-
teten Modulationsverfahren. Fiir 7/4-DQPSK erhélt man die geringsten Werte,
gefolgt von QPSK, 16-QAM und DAB. Mit zunehmendem Rolloff-Faktor nehmen
die Werte ab. Tabelle 3.7 zeigt die Werte fiir den Faktor kz(p)/a4,, in Dezibel; sie
entsprechen der AM/AM-Nachbarkanalunterdriickung Ugays bei einer Restiiber-

steuerung von 7 = 1:

k3

Uane(1) = B0 (1) = 1010y Uane(1)
Qapng

Verfahren Rolloff P
r 3 4 5 6 7

QPSK 1/4 | 406 446 481 512 54,0
1/2 | 411 443 471 495 51,6
1 370 388 404 41,9 4372

7/&DQPSK  1/4 | 366 432 464 493 52,0
1/2 | 397 425 450 47,1 49,1
1 36,6 382 395 40,7 418

16-QAM 1/4 | 424 473 516 553 583
1/2 | 431 474 51,3 548 578
1 305 418 437 453 468

DAB — | 444 508 560 60,3 638

Tabelle 3.7: Uaprap(1) = 101og,, (kz(p)/c?,)
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10 log 10 U [dB] —

20 U, mit idealer Begrenzung 7
- - UmL mit Obergrenze 70 dB

10 I 1

-10 -5 0 5

20 log 10 U [dB] —

Abb. 3.21: AM/AM-Nachbarkanalunterdriickung U4y, des Modellverstirkers
fir ein QPSK-Signal (r = 1/4). Zum Vergleich ist die Nachbarka-
nalunterdriickung U,,;, mit Linearisierung dargestellt.

Abbildung 3.21 zeigt simulierte Verliufe der AM/AM-Nachbarkanalunter-
driickung U4y () des Modellverstiirkers fiir ein QPSK-Signal mit Rolloff-Faktor
r = 1/4 bei verschiedenen AM/AM-Potenzen pays. Im Bereich 445 < 4dB stim-
men die simulierten Verldufe mit der Nidherung (3.23) {iberein, d.h. man erhilt
Geraden mit dem Gefille pspr — 1:

= kiap — ama — (Pam — 1) Gan

Zum Vergleich ist die Nachbarkanalunterdriickung U,,; bei Linearisierung mit
einem idealen Begrenzer gemiss (3.4) dargestellt. Fiir 45 < 0dB ist theoretisch
eine ideale Linearisierung mit U,,;, = oo moglich; in der Praxis existiert jedoch
eine Obergrenze, die vom Realisierungsaufwand abhingt. In Abb. 3.21 wird fiir
diese Obergrenze U, 4p = 70dB angenommen. Der praktische, unter Beriick-
sichtigung der Obergrenze fiir U,,; ermittelte Linearisierungsgewinn

249 Upy Unt

= v Grae = Unrap — Uamas
UoL UAM

wird fiir G4 ~ 0...1dB maximal. Bei sehr hoher Restiibersteuerung wird der

Gy
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10 log 10 U [dB] —

200 UmL mit idealer Begrenzung }
- UmL mit Obergrenze 70 dB

10 I 1

-10 -5 0 5

20 log 10 U [dB] —

Abb. 3.22: AM/PM-Nachbarkanalunterdriickung Upj; des Modellverstirkers
fir ein QPSK-Signal (r = 1/4). Zum Vergleich ist die Nachbarka-
nalunterdriickung U,,;, mit Linearisierung darstellt.

Linearisierungsgewinn negativ, da die Kennlinie des idealen Begrenzers in die-
sem Bereich stirkere Nachbarkanalstorungen verursacht als die Kennlinie des
Modellverstirkers. In diesem Zusammenhang zeigt sich, dass die Linearisierung
bei geringen Anforderungen an die Nachbarkanalunterdriickung keinen nennens-
werten Gewinn mehr liefern kann. Die Grenze, ab der sich eine Linearisierung
nicht mehr lohnt, nimmt mit zunehmender AM/AM-Potenz pay, zu und liegt im
Bereich U g =~ 33...40dB.

Abbildung 3.22 zeigt simulierte Verldufe der AM/PM-Nachbarkanalunter-
driickung Upjs(4) des Modellverstirkers. Im Bereich d45 < 2dB stimmen die
simulierten Verldufe mit der Nidherung (3.26) iiberein, d.h. man erhilt Geraden
mit dem Gefille ppy, — 1:

= kiap — Prmas — (Ppv — 1) dap

Auch hier ist zum Vergleich die Nachbarkanalunterdriickung U,,, bei Linearisie-
rung mit einem idealen Begrenzer dargestellt. Da bei der AM /PM-Nachbarkanal-
unterdriickung keine Begrenzung des Betrags beriicksichtigt ist, kann Up,; bei
hoher Restiibersteuerung grosser werden als U, ; in der Praxis tritt dies nicht
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Abb. 3.23: Vergleich der Nachbarkanalunterdriickung U fiir den Verstéirker aus
Abb. 2.7 mit den Nachbarkanalunterdriickungen Uy, und Upy, der
entsprechenden Modellverstérker fiir ein QPSK-Signal (r = 1/4).
Zum Vergleich ist die Nachbarkanalunterdriickung U,,,;, mit Lineari-
sierung darstellt.

auf, da reale Verstdrker immer auch eine Begrenzung des Betrags verursachen.

Abbildung 3.23 zeigt einen Vergleich der Nachbarkanalunterdriickung U des
Verstéirkers mit den Kennlinien aus Abb. 2.7 mit den Nachbarkanalunterdriickun-
gen Uap und Upy, der entsprechenden Modellverstirker mit den Parametern
pay = 9, ppy = 3,3 und ¢py = —5,5° aus Abb. 3.19 und Abb. 3.20 fiir ein
QPSK-Signal mit Rolloff-Faktor » = 1/4. Im Bereich —2dB < 45 < 4dB wird
der Verlauf von U asymptotisch durch die Niherungen (3.23) fiir Uaqps und (3.26)
fiir Upjps beschrieben. Fiir iy ~ 1,7dB gilt Usp; = Upyy; in diesem Fall ist U
etwa um den Faktor 2 (3dB) geringer als Uy und Upyy.

Im Bereich iy, < —2dB weicht U von der Asymptote Upy; ab; Ursache
hierfiir ist der in Abb. 2.8 gezeigte, nichtmonotone Betragsverlauf der Verstér-
kung. Dieses Verhalten ist typisch fiir Klasse-AB-Verstirker und fiihrt dazu, dass
die Nachbarkanalunterdriickung mit abnehmender Aussteuerung nicht mehr ent-
sprechend der Asymptote zunimmt, sondern weniger schnell zunimmt, ndherungs-
weise konstant bleibt wie in Abb. 3.23 oder sogar abnimmt. Im Gegensatz dazu
verlduft die Nachbarkanalunterdriickung bei einem Klasse-A-Verstiarker mit mo-
notonem Verlauf der Betragsverstirkung entsprechend der Asymptote.
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3.3.3 Aussteuerungsgewinn

In der Praxis ist meist ein unterer Grenzwert fiir die Nachbarkanalunterdriickung
U vorgegeben. Demnach ist im Zusammenhang mit der Linearisierung nicht der
Linearisierungsgewinn Gy — gegeben durch den Gewinn an Nachbarkanalunter-
driickung U bei konstanter Restiibersteuerung @ —, sondern der Aussteuerungs-
gewinn — gegeben durch den Gewinn an Restiibersteuerung < bei konstanter
Nachbarkanalunterdriickung U — von Interesse. Man muss dann die zuldssige
Restiibersteuerung 4 bzw. die zugehorige eingangsseitige Unteraussteuerung

3.13) (CP)?
B, = @y . Beap = 10log,y B, = C%) —iiyp

02
mit und ohne Linearisierung vergleichen.

Aus den Verldufen der Nachbarkanalunterdriickung U mit und ohne Lineari-
sierung kann man den eingangsseitigen Aussteuerungsgewinn fiir einen bestimm-

ten Grenzwert U,,;, entnehmen:

")

Be oL U

_ > mL

G, = —B = 5 (3.27)
eml \U=U,,, oL lU=Upyin

Gpedp = 10logyGpe = Beor.dp — Bemrdp = UmL,ap — UoL,dB

Dabei kennzeichnet der Index oL Gréssen ohne Linearisierung und der Index mL
Grossen mit Linearisierung. Abbildung 3.24 zeigt den eingangsseitigen Aussteue-
rungsgewinn an einem Beispiel; dabei wird zwischen dem theoretischen Wert bei
einer Linearisierung mit einem idealen Begrenzer geméss (3.4) und dem prakti-
schen Wert bei einem bestimmten Realisierungsaufwand fiir die Linearisierung
unterschieden. Man erkennt, dass der Aussteuerungsgewinn mit zunehmendem
Grenzwert U,,;, zunimmt; deshalb ist die Linearisierung vor allem bei hohen An-
forderungen an die Nachbarkanalunterdriickung vorteilhaft.

Wichtiger als der eingangsseitige Aussteuerungsgewinn ist der ausgangsseitige
Aussteverungsgewinn:

Bao Pao
Gpy = 2ok = ool , Gpaas = 10log,,Gp. (3.28)

Ba’mL U=Unin Pa’mL U=Unin

Er gibt den durch die Linearisierung erzielten Gewinn an Sendeleistung wieder.
Da der Zusammenhang zwischen der eingangsseitigen Unteraussteuerung B, —
dem input backoff — und der ausgangsseitigen Unteraussteuerung B, — dem
output backoff — sowohl von den Kennlinien des Sendeverstirkers als auch vom
Modulationssignal abhingt, kann man den ausgangsseitigen Aussteuerungsge-
winn nicht unmittelbar angeben; er ist jedoch immer grosser als der eingangssei-
tige Aussteuerungsgewinn.
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oL: ohne Linearisierung rU
mL: mit Linearisierung [dB]

mL,theoretisch

mL,praktisch

U 0;;u

: H
eoL! c..B
< >
gGBe,praktisch :

: ;
GBe,theoretisch

“B.1B] B

Abb. 3.24: Eingangsseitiger Aussteuerungsgewinn G g,

3.3.4 Wirkungsgrad

Der Betriebswirkungsgrad np eines Verstirkers bei Betrieb mit einem allgemeinen
Modulationssignal z(t) kann mit Hilfe der mittleren WDF p,(x) des Betrags,
der AM/AM-Kenlinie fap(|z|) und der Wirkungsgradkennlinie n(|z|) berechnet
werden; mit z = |z|, y = |y| = fam(z) und (2.45) auf Seite 29 folgt:

P, P, /OOO y*(x) po(w) da B /0 ) Fan (@) po() da

m= Ppc B 2Ppc -

2/000 Poo () pa() da /000 %x()x)px(x) do

(3.29)
Dabei wird vorausgesetzt, dass die Tridgerfrequenz wesentlich hoher ist als die
maximale Frequenz des Modulationssignals; dann kann man die zeitvariante Aus-
steuerung durch das Modulationssignal als eine Folge von Einton-Aussteuerungen
x(t) = z, mit dem Wirkungsgrad n(|z|) auffassen. Es handelt sich dabei um die-
selbe Voraussetzung, die fiir die Verwendung statischer AM/AM- und AM/PM-
Kennlinien bendétigt wird.

Der Betriebswirkungsgrad nimmt mit zunehmender Aussteuerung zu; deshalb
fithrt der eingangsseitige Aussteuerungsgewinn G'g, einer Linearisierung auch zu
einen Erhohung des Wirkungsgrades. Der Betriebswirkungsgrad ng in (3.29) ent-
spricht dem Wirkungsgrad np,; ohne Linearisierung. Den Wirkungsgrad 7p .1,
mit Linearisierung erhilt man, indem man die Leistung des Eingangssignals um
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Gpe erhoht und die AM/AM-Kennlinie fy 45, des Vorverzerrers anwendet; da-
durch erhélt man am Eingang des Verstédrkers den Betrag:

2o(@) = fran (VG z) (3.30)
Die Kettenschaltung aus Vorverzerrer und Verstirker wirkt wie ein linearer Ver-

starker mit der Verstirkung v,,..; daraus folgt fiir den Betrag das Ausgangssig-
nals:

Ymr(x) = fam(zy) = fAM(fV,AM(\/GTD,eI)) = VUnaw VGpe (3.31)

Durch Einsetzen von (3.30) und (3.31) in (3.29) erhélt man:

| sa@p@d | hucCinea’pafe) da
0 0

NIBomL = =
= ?nL (37) * U?na:vGBe a?
TS A o ) L
/000 2*p,(2) da

/0 . (fV,AM ( @x)) () dx

Die AM/AM-Kennlinie fy 45 des Vorverzerrers kann mit Hilfe der AM/AM-
Kennlinie f4,; des Verstirkers ausgedriickt werden; aus (3.31) folgt:

fv.am (x/GTD,e :c) = fan (vmax VG x)

Damit erhélt man aus (3.32):

Fe (3.33)

NBmL — >
T

/0 1 (f;}w <Umax VGpex

Bei der Berechnung des Wirkungsgrads np .. = np ohne Linearisierung mit
(3.29) muss die Leistung P, des Modulationssignals der Eingangsleistung ent-
sprechen, bei der ohne Linearisierung der Grenzwert U,,;, der Nachbarkanalun-
terdriickung erreicht wird, d.h. die mittlere WDF p,(z) des Betrags muss ent-
sprechend skaliert sein. Fiir die Berechnung des Wirkungsgrads 7p,,,,;, mit Linea-
risierung nach (3.33) wird dann zusétzlich nur noch der eingangsseitige Aussteue-
rungsgewinn G g, benotigt.

)) pu(x) da
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3.3.5 Bewertung

Bei der Bewertung ist zunéchst zu beriicksichtigen, dass die Ergebnisse aufgrund
der speziellen Wahl des Modellverstirkers nur fiir Sendeverstirker mit Klasse-
A- und Klasse-AB-Arbeitspunkt gelten, und fiir letztere auch nur dann, wenn
der Ruhestrom so hoch ist, dass der Betrag der Verstirkung ndherungsweise mo-
noton verlduft. Bei diesen Verstirkern nimmt die Nachbarkanalunterdriickung
bei einer Verringerung der Aussteuerung zu und kann beliebig gross werden.
Klasse-AB-Verstirker mit geringem Ruhestrom und Klasse-B-Verstirker zeigen
ein vollig anderes Verhalten. Hier nimmt die Nachbarkanalunterdriickung auf-
grund der starken Nichtlinearitét bei geringen Leistungen bei einer Verringerung
der Aussteuerung nur wenig oder gar nicht zu; oft nimmt sie sogar ab. Abbil-
dung 3.25 zeigt den prinzipiellen Verlauf der Nachbarkanalunterdriickung fiir die
genannten Verstirker.

Aus den Ergebnissen folgt, dass der durch eine Linearisierung erzielbare Ge-
winn an Sendeleistung mit zunehmenden Anforderungen an die Nachbarkanalun-
terdriickung steigt. Besonders hohe Anforderungen kénnen nur mit einer Linea-
risierung sinnvoll erfiillt werden, da ohne Linearisierung eine sehr hohe Unter-
aussteuerung (backoff) mit einer schlechten Ausnutzung des Sendeverstirkers —
Stichwort Investitionskosten — und einem geringen Wirkungsgrad — Stichwort
Betriebskosten — erforderlich wire. Bei geforderten Nachbarkanalunterdriickun-
gen unter 40 dB wird die Linearisierung nahezu wirkungslos. Eine Ausnahme sind
Sendeverstéirker mit besonders starken AM/PM-Verzerrungen; hier kann der Ein-
satz einer Linearisierung auch fiir geforderte Nachbarkanalunterdriickungen von
30dB sinnvoll sein.

[dB] Klasse AB
mit hohem

Klasse A Ruhestrom

Klasse AB
|~ mit geringem
Ruhestrom

N

Klasse B

0 U [dB]

Abb. 3.25: Prinzipieller Verlauf der Nachbarkanalunterdriickung bei Sendever-
starkern mit verschiedenen Arbeitspunkten
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Dem mit zunehmender Nachbarkanalunterdriickung zunehmenden Gewinn an
Sendeleistung steht jedoch ein zunehmender Realisierungsaufwand fiir die Linea-
risierung gegeniiber; vor allem an die Komponenten des Messzweigs sind ent-
sprechend hohere Anforderungen zu stellen. Da die Leistungsaufnahme der Kom-
ponenten zur Linearisierung weitgehend unabhingig von der Sendeleistung ist,
kommt der Gewinn an Wirkungsgrad im Sendeverstidrker vor allem bei hohen
Sendeleistungen zum Tragen; bei geringen Sendeleistungen ist der Einsatz der
Linearisierung nur dann sinnvoll, wenn sich der Gesamtwirkungsgrad verbessert.

Bei Halbleiter-Sendeverstidrkern mit Einzel-Transistoren kommt dem Gewinn
an Sendeleistung im allgemeinen eine hohere Bedeutung zu als der Verbesserung
des Wirkungsgrads: aufgrund der hoheren Leistung pro Transistor werden weni-
ger Transistoren fiir eine gewiinschte Leistung benotigt. Die Warmeabfuhr ist auf-
grund des mechanisch relativ grossen Aufbaus weniger kritisch. Bei integrierten
Halbleiter-Sendeverstidrkern kénnen die Transistoren in weiten Grenzen beliebig
skaliert werden, so dass eine Anpassung an die geforderte Leistung vergleichswei-
se einfach ist. Da diese Verstirker thermisch limitiert sind, ist der Wirkungsgrad
entscheidend; er bestimmt, welche Leistung pro Chipfldche verfiigbar ist.
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Kapitel 4

Digitale Vorverzerrung

Adaptive Linearisierungssysteme mit digitaler Vorverzerrung sind vor allem fiir
Rundfunksender und Basisstationen in der Mobilkommunikation interessant. Bei-
de Systeme befinden sich zur Zeit unmittelbar vor dem Ubergang von der zweiten
zur dritten Generation (Rundfunk: AM — FM = OFDM (DAB); Mobilkommu-
nikation: FM — GSM = CDMA (UMTS)). Da beide Systeme in der zweiten Ge-
neration ein Modulationsverfahren mit konstanter Einhiillender verwenden, war
die Linearitdt der Sendeverstirker nur von untergeordneter Bedeutung; man kon-
zentrierte sich auf den Wirkungsgrad. Die dritte Generation wirft nun ein doppel-
tes Generationenproblem auf: zum einen werden rauschartige Modulationssignale
verwendet, die aufgrund ihres hohen Spitzenwertfaktors einen effizienten Betrieb
der Sendeverstirker erschweren; zum anderen werden die Bandbreiten deutlich
grosser (FM: 250kHz — DAB: 1,5 MHz; GSM: 250 kHz — UMTS: 5 MHz). Die
grossere Bandbreite stellt erheblich hohere Anforderungen an die Frequenzginge
und Gruppenlaufzeiten der ZF-/HF-Verstéirker und ZF-/HF-Filter. Diese Pro-
blematik verschérft sich durch den Einsatz einer digitalen Vorverzerrung, da die
Bandbreite des vorverzerrten Signals nochmals um den Faktor 3...7 grosser ist;
vor allem im ZF-Bereich wird das Verhéltnis von Bandbreite und ZF-Frequenz
sehr gross.

Bei modernen Systemen erfolgt die Basisband-Verarbeitung digital; hier wer-
den digitale Signalprozessoren oder dedizierte Prozessoren eingesetzt. Auch die
Rolloff-Filterung wird mit digitalen FIR-Filtern durchgefiihrt. Die dritte Gene-
ration fiithrt hier zu erheblich hoheren Anforderungen an die Rechenleistung. Bei
nahezu allen bisher beschriebenen Systemen mit digitaler Vorverzerrung wird die
Vorverzerrung mit einem handelsiiblichen digitalen Signalprozessor durchgefiihrt;
bei den hohen Abtastraten der dritten Generation — das im folgenden beschrie-
bene System arbeitet mit einer Abtastrate von 56 MHz — ist dies nicht mehr
moglich. Die Adaption ist dagegen eine typische Aufgabe fiir einen digitalen Sig-
nalprozessor oder — bei geringen Anforderungen — einen Mikroprozessor. Fiir
die digitale Vorverzerrung werden deshalb digitale Signalprozessoren oder Mikro-
prozessoren mit schnellen dedizierten Einrichtungen zur Vorverzerrung benotigt.

83
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Im folgenden wird das im Rahmen dieser Arbeit untersuchte adaptive Linea-
risierungssystem mit digitaler Vorverzerrung fiir UM'TS-Basisstationen beschrie-
ben; dabei wird eine Nachbarkanalunterdriickung von 60dB angestrebt. Nach
einer Einfiihrung anhand des Blockschaltbilds werden die Komponenten des Sys-
tems und die Adaptionsverfahren beschrieben. Anschliessend werden die Ergeb-
nisse einer Systemsimulation mit dem Mathematikprogramm MATLAB vorge-
stellt.

4.1 Blockschaltbild des Linearisierungssystems

Abbildung 4.1 zeigt das Blockschaltbild des adaptiven Linearisierungssystems
mit digitaler Vorverzerrung mit den iibergeordneten Blocken Vorverzerrer, Sen-
dezwetg, Messzweig sowie Takt- und Frequenzerzeugung. Es unterscheidet sich von
dem in Abb. 2.19 auf Seite 39 gezeigten Blockschaltbild in zwei Punkten:

e [/Q-Modulation und I/Q-Demodulation werden digital durchgefiihrt; da-
durch werden die Fehler analoger 1/Q-Modulatoren, die nicht mit einer
AM/AM- oder AM/PM-Kennlinie beschrieben werden kénnen, vermieden.

e Sende- und Messzweig sind nicht symmetrisch, da im Messzweig eine Unter-
abtastung des ZF-Signals vorgenommen wird; dadurch entféllt ein anson-
sten erforderlicher Mischer zwischen dem ZF-Verstérker £ und dem A/D-

Umsetzer.
Vorverzerrer Sendezweig Sende-
i verstarker
; \
! g > Digitaler| | p ZF-Ver- Fa()
Am\-
Qz) VQ- stirker >XQ)> > Vi
q > G | Mod. A S x| fom()
[ A
Ve |V . f f f
| Vorver- ‘ A A LO,S1 LO,S2
zerrer- A
5| Tabelle | €] Takt-und Frequenzerzeugung
A A
fA fA fLO,E
i Y 2
N 5 Digitaler | | p ZF-Ver-| ¥
Foapr Q- e < starker <—®<— 1 o
tion zqr Demod. A E V
Messzweig

Abb. 4.1: Blockschaltbild des adaptiven Linearisierungssystems mit digitaler
Vorverzerrung
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Der digitale Teil des Linearisierungssystems arbeitet mit einer Abtastfrequenz
fa = 56 MHz; dazu gehoren der Vorverzerrer sowie die I/Q-Modulatoren und Um-
setzer im Sende- und Messzweig. Daraus folgt, dass die einseitige Bandbreite der
tragerfrequenten Signale, die gleich der zweiseitigen Bandbreite der Basisbandsig-
nale ist, maximal f,/2 = 28 MHz betragen kann.

Die Takt- und Frequenzerzeugung stellt die Abtastfrequenz f, und die Lokal-
oszillator-Signale fiir die Mischer bereit; darauf wird hier nicht nidher eingegan-
gen. Der Vorverzerrer, der Sende- und der Messzweig werden im folgenden néher
beschrieben.

4.2 Vorverzerrer

Abbildung 4.2 zeigt den Aufbau des Vorverzerrers mit den Wortbreiten der Sig-
nale; er unterscheidet sich von dem Vorverzerrer in Abb. 2.24 auf Seite 43 in zwei
Punkten:

e Es werden mehrere Vorverzerrer-Tabellen verwendet, zwischen denen um-
geschaltet werden kann. Das ist erforderlich, da die aktive Tabelle aufgrund
der hohen Abtastfrequenz nicht gleichzeitig neu geladen werden kann. Aus-
serdem arbeitet die im Abschnitt 4.5 beschriebene Adaption blockweise,
d.h. es wird immer eine Tabelle gegen eine komplett neue Tabelle ausge-
tauscht. Dariiber hinaus ist eine Betriebsart ohne Adaption mdoglich, bei der
die Auswahl der aktiven Tabelle auf der Basis einer geeigneten Hilfsgrosse,
z.B. der Temperatur des Leistungsverstérkers, erfolgt.

e Zur Adressierung der Vorverzerrer-Tabellen wird eine Adresskennlinie ver-
wendet, mit der die Verteilung der Stiitzstellen beeinflusst werden kann.

i[k] : : >
12 v
Vorverzerrer- B> iv[k]
Tabellen A 12
L———] VglK]
prlk]

Adress- VR | Vi
kenn- 12

linie 8...10 !
Tabellen- Y
E=o—>ay K]

auswahl
12
q[k] —— >®

Abb. 4.2: Vorverzerrer mit mehreren Tabellen und Adresskennlinie




86 KAPITEL 4. DIGITALE VORVERZERRUNG

4.2.1 Wortbreiten

Die erforderlichen Wortbreiten im Vorverzerrer erhilt man aus der Systemsimu-
lation, die im Abschnitt 4.7 beschrieben wird. Die Wortbreite der Signalpfade in
Abb. 4.2 betriagt 12 bit; damit kann man bei typischen Halbleiter-Sendeverstér-
kern die geforderte Nachbarkanalunterdriickung von 60dB erreichen. Die Wort-
breite am Ausgang des Vorverzerrers entspricht der Auflosung des D/A-Umsetzers
im Sendezweig. Bei einer Auflosung von 12 bit erhélt man aus (2.42) und (2.43)
fir B = K = 5MHz, fa =56 MHz und C®") a~ 12 dB eine maximale Nachbarka-
nalunterdriickung von etwa 72 dB. Beriicksichtigt man, dass der D/A-Umsetzer
effektiv nur 11...11,5bit erreicht — daraus resultiert ein Verlust an Nachbar-
kanalunterdriickung von 3...6dB — und der Spitzenwertfaktor C?") durch die
Vorverzerrung um etwa 3 dB zunimmt, ist eine Auflésung von 12 bit gerade noch
ausreichend.

Die erforderliche Anzahl an Stiitzstellen in der Vorverzerrer-Tabelle hingt
vom Sendeverstirker ab. Fiir die im Rahmen dieser Arbeit untersuchten Sen-
deverstiirker reicht eine Anzahl von N; = 2% = 256 Stiitzstellen aus, um die
geforderte Nachbarkanalunterdriickung von 60dB zu erreichen. Damit eine Re-
serve fiir Sendeverstirker mit stirkerer Nichtlinearitéit vorhanden ist, wurde eine
maximale Anzahl von N7, = 2'° = 1024 gewihlt; daraus resultiert fiir den
Tabellenindex pp in Abb. 4.2 eine maximale Auflésung von 10bit. Da die im
folgenden Abschnitt beschriebenen Adresskennlinien die Auflésung um 2 bit re-
duzieren, wird das Signal

u = |z =+’

am Eingang der Adresskennlinie mit einer Auflésung von 12 bit bereitgestellt;
dazu wird das 13 bit breite Ergebnis der vorausgehenden Addition durch Streichen
des niederwertigsten Bits auf 12 bit verkiirzt.

4.2.2 Adresskennlinien

Als Adresskennlinie kann man im einfachsten Fall eine Eins-zu-Eins-Abbildung
verwenden: pp = u; damit erhélt man die in Abb. 2.23b auf Seite 43 gezeigte
Adressierung iiber das Betragsquadrat (pr = |z|?) mit einer Hiufung der Stiitz-
stellen bei grossen Betréigen. Eine Adressierung iiber den Betrag (pr = |z|) nach
Abb. 2.23a wiirde eine Wurzel-Funktion als Adresskennlinie erfordern; sie erweist
sich aufgrund der gleichméissigen Verteilung der Stiitzstellen als vorteilhaft, ist
aber nur mit vergleichsweise hohem Aufwand — z.B. mit einer Wertetabelle —
zu realisieren. Da die Adresskennlinie nur die Verteilung der Stiitzstellen beein-
flusst, kann man einfachere Adresskennlinien verwenden, die eine niherungsweise
gleichmissige Verteilung der Stiitzstellen bewirken.

Besonders geeignet sind bereichsweise lineare Adresskennlinien, deren Be-
reichsgrenzen (Knickstellen) Zweierpotenzen sind; in diesem Fall kann man die
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Abb. 4.3: Adresskennlinien

Kennlinie durch einfache Bit-Operationen realisieren. Im folgenden wird ange-
nommen, dass das Signal v mit einer Auflésung von 12 bit in der Form

w=[b11b1g...010p]r2

mit

11
u = E b,, 2™ 12
m=0

vorliegt, d.h. es gilt 0 < u < 1. Fiir den Tabellenindex p; mit einer Auflésung
von 10 bit soll ebenfalls 0 < pp < 1 gelten. Eine mogliche Adresskennlinie — im
folgenden Adresskennlinie 1 genannt — ist:

4u

fir u< —
ur u 16
1 3
fir — < — 4.1
ur 16 > u < 1 ( )

3
fir —<u<l1
ur4_u

Sie ist in Abb. 4.3 dargestellt und bietet eine grobe Niherung an die Wurzel-
Kennlinie. Aus der Anfangssteigung 4 folgt, dass die Dichte der Stiitzstellen bei
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kleinen Betrdgen um den Faktor 4 grosser ist als bei einer Adressierung iiber
das Betragsquadrat mit pr = u. Fiir die drei Bereiche erhilt man die folgenden
Bit-Operationen

1
U,<E : u:[0000b7b0]12 = pT:[00b7...b0]10

£10000]
1 3
—<u<- u:[b11b10b9b8b7...b0]12
16 4 N .
4111
U

pr = [bi1+ bio-(bg+bs) bio®(bg+bs) by Pbs bg br...b2 )10

3
Z§u<1 : U:[11b9b8b7...b0]12 = pT:[1111b9b8b7...b4]10

Fiir Verstiarker mit ausgepréigter Nichtlinearitdt bei kleinen Betrégen ist es
sinnvoll, den Bereich mit hoher Stiitzstellendichte weiter auszudehnen; dazu kann
die Adresskennlinie 2 verwendet werden:

( 4 fi <1
u ur u —
8
+2 0 fir f<u<l (4.2)
- u — ur -— u — .
br 8 g="<73
u 3 L1
\Z—i_z fir §§u<1

Sie ist ebenfalls in Abb. 4.3 dargestellt. Die geringere Stiitzstellendichte bei gros-
sen Amplituden stort im allgemeinen nicht. Fiir die drei Bereiche erhélt man die
folgenden Bit-Operationen:

1
U,<§ : U:[OOObgbo]lg = pT:[Obg...bo]lo

1 - _

5 U:[O b10b9 b8"'b0]12 = pT:[l blo@bg bg b8'--b2]10
~——
#100]

1

§§U,<1 . u:[1b10b9b8b7...b0]12 = pT:[111b10b9b8b7...b4]10

Bei rauschartigen Modulationssignalen (OFDM/CDMA) ist die Adresskennlinie
2 vorteilhaft, da die Wahrscheinlichkeit fiir das Auftreten grosser Betrdge bei
diesen Signalen sehr klein ist; deshalb kann man eine geringere Stiitzstellendichte
bei grossen Betrdgen zulassen.

!Hier bezeichnet - die Und-, + die Oder- und @ die Exklusiv-Oder-Verkniipfung.
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4.2.3 Komponenten fiir die Adaption

Abbildung 4.4 zeigt die Komponenten fiir die Adaption; dazu gehoéren ein di-
gitaler Signalprozessor mit Boot-EPROM-Speicher und externem Datenspeicher
zur Durchfithrung der Adaption, ein FIFO-Speicher fiir die Aufzeichnung der zur
Adaption benétigten Signale, ein Speicher fiir die Vorverzerrer-Tabellen und eine
Zugriffssteuerung.

Der FIFO-Speicher erlaubt eine Aufzeichnung von Sequenzen der gesendeten
Signale ¢ und ¢ und der riickgefiihrten Signale i, und ¢, am Ausgang des Mes-
szweigs. Aufgrund der Laufzeit Tp durch den Sende- und Messzweig sind die
Sequenzen bei einer Abtastfrequenz fy = 1/T4 um die diskrete Laufzeit

kp = — = falp

Ta
gegeneinander verschoben; mit f4 = 56 MHz und einer Laufzeit Tp ~ 2...3 us
erhilt man kp ~ 110...170. Zur Ermittlung der diskreten Laufzeit wird die
Kreuzkorrelation zwischen den gesendeten und den riickgefiihrten Signalen be-
rechnet. Die Linge des FIFO-Speichers muss so gewihlt werden, dass die Kreuz-
korrelation eine ausreichende Auflésung ermoglicht; darauf wird im Abschnitt 4.5
noch ndher eingegangen. Eine FIFO-Léange von 2048 ist ausreichend.

Die Zugriffssteuerung koordiniert die Zugriffe auf den FIFO-Speicher und den
Speicher fiir die Vorverzerrer-Tabellen. Der Zugriff auf den FIFO-Speicher kann
alternierend erfolgen, d.h. es werden abwechselnd Signal-Sequenzen mit der vollen
Speicherlinge ein- und ausgelesen. In diesem Fall kann man anstelle eines echten

4 ald il gkl Takify, prlkd Vel v
i/12 {12 f12 fu J{ fm %12 %12
FIFO- . . N o Zugriffs- Vorver-
Speicher | + | & | ¢ | ¢ — steuerung ) Tzair;ﬁgn
Datenbus ﬂ ﬂ ﬁ ﬁ
Adressbus
Steuerbus
S el i
:> prozessor speicher

Abb. 4.4: Komponenten fiir die Adaption
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FIFO-Speichers einen normalen Speicher einsetzen; die Zugriffssteuerung iiber-
nimmt die Umschaltung und stellt die mit dem Takt f, inkrementierte Adresse
fiir die Einlese-Phase bereit. Der Zugriff auf den Speicher fiir die Vorverzerrer-
Tabellen ist aufwendiger, da die aktive Tabelle mit dem Tabellenindex p, die
anderen Tabellen dagegen mit dem Adressbus des Signalprozessors adressiert
werden miissen; dazu muss man entweder getrennte Speicherbausteine fiir die
Tabellen verwenden oder einen abwechselnden Zugriff durch den Vorverzerrer
und den Signalprozessor mit dem Takt 2f, ermoglichen.

4.3 Sendezweig

Abbildung 4.5 zeigt die Komponenten des Sendezweigs. Die Anforderungen an die
Linearitét sind gering, da die Vorverzerrung den gesamten Sendezweig linearisiert.

Zusétzlich zu den in Abb. 4.1 dargestellten Komponenten enthilt der Sende-
zweig in Abb. 4.5 einen Sinc-Entzerrer zwischen dem 1/Q-Modulator und dem
D/A-Umsetzer; dabei handelt es sich um ein digitales Filter zur Kompensation
der sin z/z-Bewertung durch den Umsetzer. Die Kompensation kann prinzipiell
auch durch das nachfolgende analoge Spiegelfrequenz-Filter erfolgen; dies erfor-
dert jedoch zusétzliche Allpésse zur Kompensation der Gruppenlaufzeit. Deshalb
wird hier ein digitales, linearphasiges FIR-Filter vor dem Umsetzer verwendet.

TxDAC Spiegelfrequenz-

AD9752 Filter
i[KI =1 yq- | XiglK] | Sinc- | xg[k] [D ~_
Mod > Ent- > %
q,[K] — ' zerrer A
1 1 i f,=35MHz
f)=56 MHz
ZF-Filter ~ ZF-Verstarker HF-Filter ~HF-Verstarker
Y
> /\/ > L3 ¥ t
1= A e ()
fzr 52 = 140MHz f.r=2,06 GHz
Bzrs=20MHz
fLo.s1=126 MHz flo.s2=1920MHz

Abb. 4.5: Komponenten des Sendezweigs
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4.3.1 Frequenzen im Sendezweig

Abbildung 4.6 zeigt die Frequenzen im Sendezweig. Der Sinc-Entzerrer und die
Auswirkung der sin x/z-Bewertung durch den D/A-Umsetzer sind aus Griinden
der Ubersichtlichkeit nicht dargestellt; die Bewertung ist nur symbolisch ange-
deutet.

Die vorverzerrten Signale ¢, und ¢, haben eine zweiseitige Bandbreite von
20 MHz und werden zeitdiskret mit einer Abtastfrequenz f, = 56 MHz bereitge-
stellt. Der digitale I/Q-Modulator setzt diese Signale auf eine erste ZF-Frequenz
fzrs1 = fa/4 = 14MHz um. Bei der anschliessenden D/A-Umsetzung erfolgt
die bereits erwéhnte sin x/z-Bewertung, die nur symbolisch angedeutet ist. Ein
erster Mischer mit der Lokaloszillatorfrequenz fro s1 = 126 MHz setzt das Signal
auf die zweite ZF-Frequenz fzp so = 140 MHz um. Der Spiegelfrequenzbereich bei
fzr,s2+ fro,s1 = 266 MHz wird mit einem Spiegelfrequenz-Filter vor dem Mischer
unterdriickt. Nach dem Mischer wird das Nutzsignal mit dem ZF-Filter ausge-
filtert. Ein zweiter Mischer mit der Lokaloszillatorfrequenz fro s = 1920 MHz
setzt das Nutzsignal auf die HF-Frequenz frr = 2060 MHz um; das nachfol-
gende HF-Filter unterdriickt das unerwiinschte Seitenband und den Triger. Das
Ausgangssignal xyr wird dem Sendeverstiarker zugefiihrt.

4.3.2 Digitaler I/Q-Modulator

Der digitale I/Q-Modulator setzt die vorverzerrten Komponenten i, und ¢, am
Ausgang des Vorverzerrers auf die erste ZF-Frequenz f;x g1 um; dabei gilt

:rlq[k'] = ZU[I{I] COS(LUZF,SITAI{I) — (Qy [k] sin(wzpyngAk)
= ZU[I{I] COS(QZF,Sll{I) — {y [k] sin(QZF,Slk') (43)

mit der normierten ZF-Frequenz:

fzr.51

fa

Qyps1 = wrpsila = 2w

Man wihlt Qzp g1 = 7/2 bzw. fzps1 = fa/4; dann nehmen die Cosinus- und
die Sinusfunktion in (4.3) nur die Werte £1 und 0 an und die Multiplikationen
kénnen durch eine Vorzeichen-Umschaltung ersetzt werden. Am Ausgang des
[/Q-Modulators erhélt man die Folge:

wiglk] = { o k gerade

(—1)*+D/2 g Tkl k ungerade

Abbildung 4.7 zeigt die Realisierung des I/Q-Modulators.



92 KAPITEL 4. DIGITALE VORVERZERRUNG
i1 h
l_ , l 0 10 56  MHZ]
Digitaler
fy—— Q- | g =fa/4=14MHz
Mod.
56 MHz .
Y ! \ I ; \ I \ >
D 4 14 24 f [MHz]
fA
56 MHz A
Y
Spiegel- ~
frequenz- | x> | Unterdriickung des Anteils bei f q g +f,r 5o =266 MHz
Fiter |
A
f [MHZz]
LO,S1
126 MHz A T
LS & } ' P SN
112 126 140 168 f [MHz]
ZF-Filter :N\G fr 5= 140MHz , B s =20 MHz
L ZF-Filter
’ 130 | 150  [MHz]
fLos2 140
1920 MHz L ]-
’ 1780 1920 2060  MHz]
HE-Filter | 2
e HF-Filter
l Lc) / } ' | >

Abb. 4.6: Frequenzen im Sendezweig
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K =G, %,
e T~ 7? Xio[K]
a.[Kl —5> 7° S | 1°
0101 0101 ... 0110 0110 ...

Abb. 4.7: Digitaler I/Q-Modulator mit fzps1 = fa/4

Es fillt auf, dass der I/Q-Modulator die Signale i, und ¢, nur alternierend
beno6tigt. Deshalb kann man den vorausgehenden Vorverzerrer dahingehend ver-
einfachen, dass 7, und ¢, nur noch alternierend berechnet werden; dadurch ent-
fallen zwei der vier ausgangsseitigen Multiplizierer des Vorverzerrers in Abb. 4.2.
Abbildung 4.8 zeigt die vereinfachte Form von Vorverzerrer und 1/Q-Modulator.

4.3.3 Sinc-Entzerrer

Durch den D/A-Umsetzer wird das digitale ZF-Signal mit einer sin z/z-Funktion
bewertet. Diese Amplitudenverzerrung wird mit einem digitalen FIR-Filter kom-
pensiert. Zur Berechnung der Koeffizienten verwendet man den Remez-Algorith-
mus [36] mit einer Vorgabe entsprechend der Inversen der sin z/z-Funktion iiber
den zu entzerrenden Bereich. Diese Koeffizienten werden anschliessend derart
modifiziert, das ihre bindre Darstellung mo6glichst einfach ist; dadurch kann das
Filter ohne Multiplizierer realisiert werden.

0101 0101 ...

ik]

Y

—é /éo L

Y

VrlK]

5
>

BNy N

0110 0110 ...

> Vorverzerrer-
Tabelle mit
L 5| Adressierung

<

—> Xiq[k]

ST le
>

vi[k]

R —6 /éo

Y

. <4 /6“

Y

qlk]

0101 0101 ...
Abb. 4.8: Vorverzerrer und I/Q-Modulator mit fzp g1 = fa/4
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Xiq[k] —> Xiq[k] > Xiq[k'ﬂ > Xiq[k'z] > Xiq [k'3] > Xiq[k'4] > Xiq[k's] > Xiq[k'6]

—> ADD
ADD -
—> ADD
2 3 3 5 6
> > —_ _ _>
> ADD > ADD ADD [« ADD [«
ADD | Addierer ADD
m | Schieberegister l
> .. . . _
(Multiplikation mit 2-™) Tk
Xsilk]

Abb. 4.9: Prinzipielle Realisierung des Sinc-Entzerrers

Im vorliegenden Fall mit einer Abtastfrequenz f4 = 56 MHz muss der Fre-
quenzbereich 4 ...24 MHz entzerrt werden; dazu eignet sich ein Filter mit sieben
Koeffizienten:

~1,2,-8,88,-8,2,—1

Die Nebenkoeffizienten sind Zweierpotenzen; der Hauptkoeffizient 88 = 64416+8
kann mit zwei Addierern realisiert werden. Abbildung 4.9 zeigt die prinzipielle
Realisierung des Sinc-Entzerrers als asynchrones Schaltnetz mit insgesamt acht
Addierern; die Schieberegister werden durch eine entsprechende Verdrahtung der
Addierer realisiert. Fiir eine praktische, synchrone Ausfithrung, die mit der Ab-
tastfrequenz f, getaktet wird, muss man die Addierer in einer pipeline-Struktur
anordnen; darauf wird hier nicht ndher eingegangen.

Abbildung 4.10 den resultierenden Frequenzgang von Sinc-Entzerrer und D/A-
Umsetzer; der Fehler ist im Bereich 4 MHz < f < 24 MHz kleiner als +0,12dB.

4.3.4 D/A-Umsetzer

Aufgrund der hohen Anforderungen an die Nachbarkanalunterdriickung wird ein
hochwertiger D/A-Umsetzer benotigt. Aus (2.42) und (2.43) erhélt man den Zu-
sammenhang zwischen der Auflosung np, des Umsetzers und der maximal mog-
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Abb. 4.10: Amplitudenfrequenzgang von Sinc-Entzerrer und D/A-Umsetzer

lichen Nachbarkanalunterdriickung U, :

Umax,dB ~ npa-6 dB + 478 dB — Ca:,dB + 10 10g10 %

Bei der Bestimmung des Spitzenwertfaktors C, 4 muss man beriicksichtigen, dass

e der Umsetzer im Trégerbereich arbeitet und der Spitzenwertfaktor eines
tragerfrequenten Signals um 3 dB grosser ist als der des zugehorigen Basis-
bandsignals;

e der Spitzenwertfaktor durch die Vorverzerrung um typisch 3 dB zunimmt.
Damit erhélt man fiir ein rauschartiges Modulationssignal:
Cpap ~ 11,4dB+6dB = 17,4dB
Mit der Bandbreite B = K = 5 MHz und der Abtastfrequenz f4 = 56 MHz folgt:
Unaz,ap ~ Npa-6dB —3dB

Wenn man noch 3dB Reserve fiir die Nachbarkanalstorungen der anderen Kom-
ponenten belédsst, muss der D/A-Umsetzer bei einer geforderten Nachbarkanal-
unterdriickung von 60 dB eine effektive Auflosung von np4 > 11 bit erreichen.

Als geeignet hat sich der 12 bit-D/A-Umsetzer AD9752 aus der TxDAC-Reihe
der Firma Analog Devices erwiesen. Dieser Umsetzer erreicht bei einem Einton-
signal (Cyqp = 3dB im Trégerbereich) einen Gerduschabstand SNR 5 ~ 68 dB;
das entspricht einer effektiven Auflésung:

N —4.8dB "
npa = SN ay 67§B + Coas ~ 11Dbit

Damit erfiillt der Umsetzer die Anforderung.
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4.3.5 Spiegelfrequenz-Filter

Aus der zweiten ZF-Frequenz fzp g2 = 140 MHz und der Lokaloszillator-Frequenz
fro,si = 126 MHz des ersten Mischers erhélt man eine Spiegelfrequenz von
fzrs2+ fro,s1 = 266 MHz. Bei dieser Frequenz befindet sich ein Alias-Spektrum,
das aufgrund der sin z/xz-Bewertung durch den D/A-Umsetzer bereits um

=266 MHz
sinmf/fa Ffa=56MHz

20 log;, 77Tf/f,4

26,5 dB

gedampft ist. Mit einem LC-Spiegelfrequenz-Filter wird die Ddmpfung um wei-
tere 45 dB auf iiber 70 dB gesteigert; dazu wird ein Bessel-Tiefpass 4.Grades mit
einer Grenzfrequenz von 35 MHz eingesetzt. Man muss an dieser Stelle trotz des
im Vergleich zu anderen Filtercharakteristiken ungiinstigen Dampfungsverlaufs
einen Bessel-Tiefpass verwenden, um Gruppenlaufzeitverzerrungen im Durch-
lassbereich zu vermeiden.

4.3.6 ZF- und HF-Komponenten

Im ZF- und im HF-Bereich werden die iiblichen Mischer und Verstéirker ein-
gesetzt; darauf wird hier nicht néher eingegangen. Als ZF-Filter wird ein Ober-
flichenwellen-Filter (surface acoustic wave filter, SAW-Filter) mit der Bandbreite
Byrs = 20 MHz verwendet. Mit diesem Filter wird die Bandbreite des Sende-
zweigs festgelegt. Im HF-Bereich werden dielektrische Filter eingesetzt, deren
Bandbreite wesentlich grosser ist.

4.4 Messzweig

Abb. 4.11 zeigt die Komponenten des Messzweigs. Die Anforderungen an die Li-
nearitit der Komponenten sind hoch, da Nichtlinearitdten zu einer unerwiinsch-
ten Verfilschung der riickgefiihrten Signale 7, und ¢, fiihren.

4.4.1 Frequenzen im Messzweig

Abbildung 4.12 zeigt die Frequenzen im Messzweig. Ein Mischer mit der Lo-
kaloszillatorfrequenz fro r = 1990 MHz setzt das HF-Signal yup auf die erste
ZF-Frequenz fzp 1 = 70 MHz um. Im nachfolgenden A/D-Umsetzer erfolgt eine
Unterabtastung mit der Abtastfrequenz f4 = 56 MHz; dadurch wird das Signal
auf die zweite ZF-Frequenz fzr po = 14 MHz umgesetzt. Aus dem Ausgangssignal
des Umsetzers ermittelt der digitale [/Q-Demodulator die Signale i, und g,.
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Abb. 4.11: Komponenten des Messzweigs

4.4.2 7ZF- und HF-Komponenten

Im ZF- und im HF-Bereich werden die iiblichen Mischer und Verstéirker ein-
gesetzt; darauf wird hier nicht ndher eingegangen. Als ZF-Filter wird ein Ober-
flichenwellen-Filter (surface acoustic wave filter, SAW-Filter) mit der Bandbreite
Byrr = 10 MHz verwendet. Mit diesem Filter wird die Bandbreite des Mes-
szweigs festgelegt.

4.4.3 A/D-Umsetzer

Zur Unterabtastung des ZF-Signals wird ein Zwischenfrequenz-A/D-Umsetzer
(IF-ADC) des Typs AD6640 von Analog Devices mit einer Auflésung von 12 bit
verwendet. Dieser Umsetzer wurde speziell fiir die Unterabtastung von 70 MHz-
ZF-Signalen entwickelt und erreicht eine effektive Auflésung n,p = 11 bit. Ein
Zwischenfrequenz-A /D-Umsetzer zeichnet sich durch eine besonders hohe Ana-
logbandbreite (Bandbreite des Abtast-/Halte-Gliedes) aus, die beim AD6640
300 MHz betrigt; dadurch ist der Frequenzgangfehler iiber den ZF-Frequenzbe-
reich 65 MHz < f < 75 MHz vernachldssigbar gering.

Die Systemsimulation im Abschnitt 4.7 zeigt, dass fiir die Adaption bei ei-
ner geforderten Nachbarkanalunterdriickung von 60 dB eine effektive Auflésung
nap = 8 bit ausreichend ist. Ursache dafiir ist die Mittelung durch das Adaptions-
verfahren, die dazu fiihrt, dass ndherungsweise weisses Rauschen im Messzweig
auch dann nicht stért, wenn es deutlich iiber der geforderten Nachbarkanalunter-
driickung liegt; allerdings kann man die Nachbarkanalunterdriickung in diesem
Fall nicht mehr mit Hilfe des Messzweigs ermitteln.
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Abb. 4.12: Frequenzen im Messzweig

4.4.4 Digitaler I/Q-Demodulator

Durch die Unterabtastung im A /D-Umsetzer wird das Signal auf die ZF-Frequenz
fzr 2 = 14 MHz umgesetzt. Fir das Ausgangssignal x4p des Umsetzers erhélt
man mit Bezug auf das zugehorige Basisbandsignal z, = i, 4 j ¢, die Darstellung

zaplk] = i [k]cos(wzppaTak) — ¢ [k sin(wzp g2Tak)
= i, [k] cos(Qzp p2k) — ¢ [k sin(Qzp g2k)
mit der normierten ZF-Frequenz:

JzrE2

fa

Qzrppe = wzrpla = 27
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Abb. 4.13: Prinzip des digitalen I/Q-Demodulators mit fzppe = fa/4

Auch hier gilt — wie beim I/Q-Modulator im Sendezweig — Qzp g2 = 7/2 bzw.
fzr.p2 = fa/4; daraus folgt:

r (—=1)*/2 4, [K] k gerade
T =
AP (=1)®+1/2 q.[k] K ungerade

Die 1/Q-Demodulation, d.h. die Riickgewinnung von i, und ¢, aus z4p, kann
demnach in einem ersten Schritt durch einen Demultiplexer mit Vorzeichenum-
schaltung erfolgen; dabei erhédlt man die Signale:

L = ir[k] = (=1)*"? zap[k] k gerade
' 0 k ungerade
n 0 k gerade
T gelk] = (1) "2 gy p[k] k ungerade

In einem zweiten Schritt werden die fehlenden Werte mit zwei Interpolator-Filtern
rekonstruiert. Abbildung 4.13 zeigt die Realisierung des I/Q-Demodulators.

Eine ideale Interpolation erhilt man mit einem FIR-Filter, dessen Koeffizien-
ten Abtastwerte der sinz/z-Funktion sind. Entspricht die zweiseitige Bandbreite
des Interpolators der halben Abtastfrequenz, wird mit Ausnahme des Hauptkoef-
fizienten jeder zweite Koeffizient zu Null. In der Praxis muss man die Anzahl der
Koeffizienten begrenzen und diese mit einer geeigneten Fensterfunktion bewerten;
dadurch erhilt man die sogenannten Halbband-Filter [55].

Fiir eine effiziente Realisierung mit einer minimalen Anzahl an Addierern
beno6tigt man einen Koeffizientensatz, der in bindrer Darstellung moglichst wenig
Einsen enthélt; dazu werden die Koeffizienten des Halbband-Filters systematisch
variiert, bis ein Koeffizientensatz mit geeignetem Amplitudenfrequenzgang gefun-
den ist. Im vorliegenden Fall erhélt man die Koeffizienten

5,0,-30,0,153,256,153,0,—30,0,5
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Abb. 4.14: Amplitudenfrequenzgang des Interpolators

mit insgesamt 11 Einsen in der bindren Darstellung:

256 — 100000000 , 30 — 000011110
153 —- 010011001 , 5 — 000000101

Abbildung 4.14 zeigt den Amplitudenfrequenzgang des Interpolators. Im Durch-
lassbereich 0...5MHz ist der Amplitudenfrequenzgang ideal flach; im Sperrbe-
reich 23...28 MHz betrigt die Ddmpfung mindestens 62 dB.

Bei der Realisierung nutzt man die Eigenschaft, dass die Werte von i, und
¢, alternierend Null sind; man kann in diesem Fall einen Interpolator fiir beide
Signale verwenden. Abbildung 4.15 zeigt die prinzipielle Realisierung des 1/Q-
Demodulators als asynchrones Schaltnetz mit 11 Addierern. Man erkennt, dass
eines der Ausgangssignale — in Abb. 4.15 ist es 1, [k] — unverindert iibernommen
wird, wihrend das andere vom Interpolator rekonstruiert wird. Fiir eine prakti-
sche, synchrone Ausfithrung, die mit der Abtastfrequenz f, getaktet wird, muss
man die Addierer in einer pipeline-Struktur anordnen; darauf wird hier nicht
nidher eingegangen.

4.5 Adaption

Die Adaption wird auf der Basis eines Vergleichs der Eingangssignale ¢ und ¢
mit den riickgefithrten Signalen 4, und ¢, durchgefiihrt; dazu werden mit dem
in Abb. 4.4 auf Seite 89 gezeigten FIFO-Speicher Sequenzen dieser Signale auf-
gezeichnet. Fiir die weiteren Betrachtungen werden die reellen Signale zu den
entsprechenden komplexen Basisbandsignalen zusammengefasst:

(k] = ilk]+7qlk] . z,[k] = i [k]+ ] a[k]

1=
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Abb. 4.15: Prinzipielle Realisierung des I/Q-Demodulators

4.5.1 Laufzeitausgleich

Aufgrund der Laufzeit im Sende- und im Messzweig sind korrespondierende Wer-
te des gesendeten Signals z[k] am Eingang des Linearisierungssystems und des
riickgefiithrten Signals z,[k] am Ausgang des Messzweigs zeitlich gegeneinander
verschoben. Zum Ausgleich der Laufzeit wird eine Laufzeitregelung eingesetzt,
die im folgenden zunéchst fiir den Fall zeitkontinuierlicher Signale z(¢) und z,(t)

erlautert wird.
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Nimmt man an, dass die nichtlinearen Verzerrungen im Sende- und im Mess-
zweig nicht sehr gross sind und das lineare Ubertragungsverhalten durch einen
konstanten Faktor h beschrieben wird — letzteres entspricht einem konstanten
Amplituden- und Phasengang im Nutzband —, gilt ndherungsweise

z,(t) = hz(t—Tp) (4.4)

mit einer Laufzeit Tp =~ 2...3 ps. Die Laufzeit wird fast ausschliesslich durch die
Oberflichenwellen-Filter in den ZF-Baugruppen verursacht. Nach (2.17)-(2.19)
kann man die Laufzeit mit Hilfe der mittleren KKF R, () ermitteln:

max {|R, .(7)|} = |h| R (0)

R, .(Tp)| =

Die Auswertung dieses Kriteriums muss mit Hilfe einer geeigneten Nédherung fiir
R, .(7) erfolgen, die fiir eine Laufzeitregelung geeignet ist. Man verwendet dazu
die Kurzzeit-KKF

1 t t1—t

Ry, (tT) = 7, | )z (t—T)eTr dhy (4.5)

mit der Zeitkonstante 1s. Die Kurzzeit-KKF ist zeitabhéngig und kann als Filte-
rung des Signals z,(t) *(t — 7) mit einem Tiefpass-Filter mit der Impulsantwort
1 -t
h(t) = 7 ° Tr 6_4(t)

aufgefasst werden. Fiir die Kurzzeit-AKF' gilt entsprechend:
t1—t
R = —/ tl tl - T) € TR dtl (46)

Beide Korrelationsfunktionen sind fiir beliebige Werte von 7 definiert, kénnen
aber nur fiir 7 > 0 durch ein kausales System realisiert werden. Durch Einsetzen
von (4.4) in (4.5) erhilt man den Zusammenhang:

E;Tx(ta T) = ﬁ E;(t - TD; T = TD) (47)

Bei ausreichend grosser Zeitkonstante T wird die Kurzzeit-AKF fiir 7 &~ 0 ma-
ximal; damit folgt aus (4.7):

max, {|R. ,(t, )|} ~ R ,(t,Tp)| = |b| RL(t— Tp,0) (4.8)

Das Symmetrietheorem gilt fiir die Kurzzeit-AKF ebenfalls nur ndherungsweise:

_ T 1<Tr

Efﬁ(t,—T) = E;*(t-FT,T)e Tr E;*(t,’]') (4.9)
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Fiir die Laufzeitregelung nutzt man die aus (4.7) und (4.9) folgende nihe-
rungsweise Symmetrie des Betrags der Kurzzeit-KKF beziiglich der Laufzeit Tp
— es gilt

|R. .(t,Tp — AT)| ~ |R} .(t,Tp+ AT)|

—, indem man ausgehend von einem Schiitzwert T (t) die Betriige der Kurzzeit-
KKF fiir 7(t) = Tp(t) — AT und 7(t) = T)p(t) + AT ermittelt und die Differenz
der Betréige zur Regelung des Schéitzwerts mit Hilfe eines integrierenden Reglers
verwendet. Damit die Dynamik des Regelkreises nicht von der mittleren Leistung
der Signale und dem Faktor h abhéngt, wird die Differenz der Betrdge vor der
Integration mit dem Betrag der Kurzzeit-KKF fiir 7(t) = Tp(t) normiert; dann
gilt:

To(t) = Tn(0) +a /t IR. (1, Tp(t) + AT)| — |R. ,(t1,Tn(t1) — AT)] »
D = D I 1 1
0 |E§;m(t1;TD(t1))|

(4.10)

Der Faktor a; entspricht dem Kehrwert der Zeitkonstante des Integrators; er ist
hier dimensionslos, da 1) eine Zeit ist. Auf die Ermittlung des Anfangswerts
T (0) und die Wahl der Verschiebung AT wird spéter noch eingegangen.

Durch die Regelung und die daraus resultierende zeitabhéngige Verschiebung
7(t) verliert die Kurzzeit-KKF streng genommen ihre urspriingliche Bedeutung,
da sie nun nicht mehr fiir eine konstante Verschiebung 7, sondern fiir ein Verschie-
bungsprofil 7(¢) ermittelt wird, das seinerseits aus der Berechnung der Kurzzeit-
KKF resultiert; nur im eingeschwungenen Zustand mit ndherungsweise konstan-
ten Werten fiir T)(t) und 7(¢) bleibt die urspriingliche Bedeutung erhalten. Fiir
die Funktion der Regelung ist dies jedoch unerheblich.

In der Praxis erfolgt die Regelung zeitdiskret mit dem Abtastintervall 7T'4;
dazu wird das Integral (4.5) mit Hilfe der Rechteckregel ausgewertet:

k T
¢ (k1—k) =2
R (kTa,7) = R, (KTa,7) = T—A kz Ty 2" (ki Ty — ) e 1r
1=—00
(4.11)
Die Berechnung kann rekursiv erfolgen:
~t ~ —T—A TA
Exrx(kabT) = Ewrw((/{ - l)TAaT) e Tr + T_ £1"(/€TA) £*(kTA - T) (4'12)
R

Auf die Wahl des Anfangswerts Eim(o, 7) wird spéter noch eingegangen. Da die
Verschiebung 7 im allgemeinen kein Vielfaches des Abtastintervalls 74 ist, muss
x(kTy — 7) mittels Interpolation ermittelt werden; dazu wird 7 geméss

T = kKIy+€ly mitkeZ,e€l0,]] (4.13)
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in einen ganzzahligen und einen fraktionalen Anteil zerlegt. Aus der Darstellung

L« T . .| sin(z)/x fiir x #£0
z(t) = kZ x(k1Ty) s1<TA (t leA)> mit si(z) = { 0 fir e —0
fiir ein bandbegrenztes Signal erhélt man die ideale Interpolation:
w(kTy — €Ta) = > w(kTa — kiTa)si(r (ks — €)) (4.14)
k1=—00

Bei einem Linearisierungssystem ist das Abtastintervall im allgemeinen deutlich
kleiner als der Kehrwert der Bandbreite des Nutzsignals; deshalb kann man ohne
grossen Fehler eine lineare Interpolation verwenden:

x(kTy —€Ty) = (1 —¢€)x(kTa) +ex((k—1)T4) firee [0,1]  (4.15)
Durch Einsetzen von (4.15) und
Ty .
ap = 2 <1 , e€Tr = ¢ x l—ag (4.16)
Tk

n (4.12) erhélt man die zeitdiskrete Kurzzeit-KKF auf der Basis der zeitdiskreten
Signale z k| = x,(kT4) und z[k] = z(kT4) und der gemiss (4.13) in k[k] und
¢[k| zerlegten Verschiebung:

R. [k s[k],e[k]] = (1—agr)R. [k—1,xlk—1], ek —1]] (4.17)

+apz, [k ((1 - e[k]) [k — &[k]] + e[k] 2" [k — &[k] = 1])
Fiir die Verschiebung AT in (4.10) withlt man ein Vielfaches des Abtastintervalls:

AT
Ak === e N (4.18)
Ty
Dann erhélt man durch Auswertung des Integrals in (4.10) mit Hilfe der Recht-
eckregel unter Verwendung von
- Tp(KTa)

Folk] = =2 (4.19)

die zeitdiskrete Ausfiihrung der Laufzeitregelung:

xrx[

]{11, kl] + AI{I 6[]{11]” - |R [1{11, K[kl] - Ak, G[kl]”

. R
ok +1] = ol +ar 3 B
k10 R, [y, slkn], elka]]|

_ bl a (R, [k, 6lk] + Ak, elk]]| = IRy, [k, 5lk] — Ak, e[]]
R, [k, kK], €[£]

mit kplk] = s[k] + €e[k] , k] € Z,¢[k] € [0,1]
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Abb. 4.16: Laufzeitregelung

Abbildung 4.16 zeigt das zugehorige Blockschaltbild.

Zur Auslegung der Regelung miissen die Parameter ag, a; und Ak ermittelt
werden. Der Parameter ag ist Bestandteil der Gleichung (4.17) zur Berechnung
von Eim und tritt deshalb in Abb. 4.16 nicht explizit in Erscheinung. Die Regel-
abweichung ep[k] ist ein Maf fiir die Differenz zwischen der tatsidchlichen Laufzeit

Tp(kTy)

kplk] = T,

(4.21)
und dem Schitzwert kp[k]. Damit erhilt man das in Abb. 4.17 oben gezeigte
Modell der Laufzeitregelung, bei dem anstelle der Signale z und z, nur noch
die Laufzeit kp eingeht. Die Eigenschaften der Signale und der Parameter ap
sind Parameter des nichtlinearen Operators R, der die Regelabweichung ep[k]
ermittelt:

R Tp(kTy) — TD (KTy)
eplk] = R{kD[k]_kD[k]} N R{ Ta }

Zur Berechnung der statischen Kennlinie des Operators R wird die Regel-
schleife aufgetrennt und die Regelabweichung e fiir konstante Werte kp und kp
bzw. Tp und Tp ermittelt. Fiir die drei Kurzzeit-KKFs in (4.20) gilt in diesem
Fall:

(4.11)

kok+ilk |~ |RL (KT, (k+ €+ iAK)Ty)]

t
gio|

= Ry (KT, Tp +iAT)

(4.7

) .
= |b||RL(KTs — Tp,Tp — Tp +iAT))]
~ |l |R,(Tp — Tp +iAT)| (4.22)
firi e [-1,0,1]
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eplk] A
kplkl —@—1| R > a > kp K]
ko [K] kol0]
l Linearisierung
eplk] A
kplk] —f—> Hg(2) > H(z) > Kp[K]
Kol k. [0]

Abb. 4.17: Modell der Laufzeitregelung

Dabei wird zunéchst verwendet, dass die diskrete Kurzzeit-KKF E;x gemass
(4.11) ndherungsweise Abtastwerte der kontinuierlichen Kurzzeit-KKF R! _ lie-
fert. Anschliessend wird die Normierung der Verschiebung auf das Abtastintervall
T4 riickgingig gemacht. Der Betrag der kontinuierlichen Kurzzeit-KKF E;w ent-
spricht geméss (4.7) dem Betrag der mit dem Faktor |h| bewerteten und um 7
verschobenen Kurzzeit-AKF R’ die ihrerseits eine Nitherung fiir die wahre AKF
R, darstellt. Daraus folgt, dass der Operator R im statischen Fall die Regelab-
weichung

B .(Tp —Tp + AT)| — |R ,(Tp — Tp — AT))|

1B, (Tp —Tp)|

ermittelt. Die statische Kennlinie wird demnach aus dem Betrag der AKF R ()
des Modulationssignals berechnet. Die AKF erhélt man durch inverse Fourier-
Transformation aus dem Leistungsdichtespektrum:

R,(r) = F ' {S(f)}

~
~

ep (4.23)

Zur Berechnung der Kennlinie wird jedoch nur der Bereich in der Umgebung
von 7 = 0 benoétigt. In diesem Bereich hingt die AKF nur wenig vom konkreten
Verlauf des Leistungsdichtespektrums ab; deshalb kann man bei digitalen Modu-
lationsverfahren ohne grossen Fehler von einem rechteckformigen Leistungsdich-
tespektrum mit der zweiseitigen Bandbreite B im komplexen Basisband ausgehen
und die Ndherung

. sinmtBrT 7=rTa sin t BT 4k
R ~ P, Br = P, = P— 4.24
B (7) SLTET TBT TBT sy Ky ( )
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Abb. 4.18: Normierter Betrag der AKF eines UMTS-Signals und eines band-
begrenzten weissen Rauschsignals mit rechteckformigem Leistungs-
dichtespektrum fiir BT, = 1/14

verwenden. Abbildung 4.18 zeigt die AKF eines UMTS-Signals und eines bandbe-
grenzten weissen Rauschsignals mit rechteckférmigem Leistungsdichtespektrum
fir BTy = 1/14 (B = 4MHz, f4 = 1/T4 = 56 MHz); sie sind im Bereich
|k1| = |7|/Ta < 14 praktisch identisch. Fiir die Kennlinie folgt:

i@ BTu(kp — kp + Ak))| — | si(r BTa(kp — kp — Ak))]
|si(nBTu(kp — kp))]|
Die Verschiebung Ak = AT/T4 wird so gewéhlt, dass die Punkte k; = +Ak
etwa in der Mitte der Flanken zu beiden Seiten des Hauptmaximums der AKF
liegen:
R (+AT +AKT 1
B (EAT)| _ |B(FARTY)] L\, 06...07

Abbildung 4.19 zeigt die Kennlinie fiir BTy = 1/14 und Ak = 8; sie ist im Bereich
|kp — kp| < 10 ndherungsweise linear. Die Steigung im Nullpunkt betrigt:

(4.25)

€D

mit Ak eN

deD 2
mp = ——————— = — (simtBT Ak — cosmBT Ak 4.26
e P o (in BT AAK) (420

kp—kp=0
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10 ;

— Kennlinie
8H _ _ linearisierte Kennlinie mit mR =0,19

20

Abb. 4.19: Kennlinie der Regelabweichung ep fiir BTy = 1/14 und Ak =8

Fiir BTy = 1/14 und Ak = 8 erhélt man mp ~ 0,19.

Neben der statischen Kennlinie mit der Nullpunktsteigung mpg ist der Opera-
tor R gedédchtnisbehaftet; aus der Berechnung der Kurzzeit-KKFs gemiss (4.17)
folgt fiir ep[k] die Differenzengleichung

~

€D[k:| = (1 — aR) €D[k - 1] +armpg (/{D[k] — kD[k]) (427)
und die Ubertragungsfunktion:

_ Ep(2) _ GRMRZ
Hg(z) = Koo KD(Z) = 1t (4.28)

Fiir den Integrator in Abb. 4.17 erhilt man die Differenzengleichung
l%D[k' +1] = l%D[k'] + aseplk] (4.29)

und die Ubertragungsfunktion:

Hi(z) = ) _ (4.30)
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Daraus folgt das in Abb. 4.17 unten gezeigte lineare Modell der Laufzeitregelung
mit der Ubertragungsfunktion:

H(z) = Kp(z) _  Hg(2)Hi(2)
AraGRrMRER=z
= 4.31
(ajapmp +1)2* — (2 —ag) 2+ 1 —ag ( )
Die Pole liegen bei:
2—CLR:‘: a%+4a1aRmR(aR—1)
Fool/2 N 2 (aragmp + 1)
mpr<l 5
ar,ap<kl

~ 1— C%R + % — aragpMmeg (4.32)

Die kiirzeste Einschwingdauer erhélt man fiir ag ~ 3,1 aympg; dann gilt:

Zoorsy A 1—%R :tjci—z
Die Dimensionierung erfolgt durch Vorgabe der normierten Zeitkonstante
ar = Ta/Tr der Kurzzeit-KKF; dadurch ersteckt sich die Zeitkonstante T tiber
1/ap Abtastwerte und die Einschwingdauer der Regelung betrégt etwa 10/ag
Abtastwerte. Mit abnehmendem Wert fiir ap nimmt die Varianz des Schitzwerts
kb ab, die Einschwingdauer dagegen zu. Abbildung 4.20 zeigt die Sprungant-
wort der Laufzeitregelung fiir ap = 1/200, a; = 1,7/200 und mp = 0,19. Die
Einschwingdauer betrigt in diesem Fall etwa 2000 Abtastwerte.
Zum Aufsetzen der Regelung werden die Anfangswerte
~ TD (0) ~ 1

Bolo] = #l0] +€0] = =52 . Ry [0 [0 + ik, 0] fiiri € [-1,0,1

bendtigt. Der Anfangswert kp[0] muss innerhalb des Fangbereichs der Regelung
liegen, der sich aus der statischen Kennlinie fiir die Regelabweichung ep ergibt;
dazu wird eine Niherung fiir die mittlere KKF R,  [r,] auf der Basis einer end-
lichen Anzahl M von Abtastwerten im Bereich 0 < k; < M berechnet und die
Verschiebung des Maximums des Betrags ermittelt:

M-1
A 1 . N o
Boolm) = 2 Y alb+mlak] = max{|R,.[m]l} = 1B, lkol0])
k=0

(4.33)
Die Anfangswerte fiir die drei Kurzzeit-KKFs werden ebenfalls aus der Néherung
entnommen; dabei gilt k[0] = kp[0] und €[0] = 0, da kp[0] ganzzahlig ist:

R

t
—a:ra:[

0,kpl0] +iAk, 0] = |R, ,[kp[0] +iAk]|  firie[~1,0,1] (4.34)
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Abb. 4.20: Sprungantwort der Laufzeitregelung fiir ap = 1/200, a; = 1,7/200
und mg = 0,19

Da die mittlere KKF einer Faltung von z,[k] mit 2*[—k] entspricht, kann
man die Berechnung der Néherung R, . [xi] mit Hilfe der schnellen Fourier-
Transformation (FFT) durchfiihren; mit den Vektoren

x, = [z,[0],2,]1],...,2,[2M —1]]
X = [Q[O],l[l], -JQ[M_HJOJ 70]
Exﬂ? = Eazraz[o] 7Ea:ra:[]'] PR 7Exra:[M] » X, y X

der Lange 2M erhilt man:
R, , = IFFTyy {FFToy {x,} - (FFToy {x})*} (4.35)

Die ersten M + 1 Werte des Vektors EII entsprechen den Werten Ewrw[m] aus
(4.33) fiir K, = 0...M; in diesem Fall tritt bei der zyklischen Verschiebung des
Vektors x, um £ Werte aufgrund der A Nullen im Vektor x kein Uberlappungs-
fehler auf. Die restlichen M — 1 Werte des Vektors Exm sind ungiiltig.

Die erforderliche Lénge M wurde durch Simulationen ermittelt; dabei zeigt
sich, dass die Wahrscheinlichkeitsdichtefunktion fiir den Betrag der Abweichung
zwischen der wahren Verschiebung kp und dem ermittelten Anfangswert k0]
ndherungsweise einen exponentiellen Verlauf besitzt:

e = |kpl0] —kp| = pe(r) & pe,(0)do(x) + af D e ™ dy(x — m)
m=1

(4.36)
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Abb. 4.21: Simulierte relative Haufigkeit als Ndherung fiir die Wahrscheinlich-
keitsdichtefunktionen fiir den Betrag der Abweichung zwischen der
wahren Verschiebung kp und dem ermittelten Anfangswert kp[0] im
Vergleich zur Néherung (4.36) fiir ein bandbegrenztes Rauschsignal
mit BTy = 1/14 und oy, gemiss (4.37)

Dabei gilt oy, > 0. Den Wert pe, (0) erhélt man aus der Normierungsbedingung:

o0 012
/ Pe,(¥)dr =1 = p,(0) =~ 1— k
Abbildung 4.21 zeigt die simulierten Wahrscheinlichkeitsdichtefunktionen im Ver-
gleich zur Ndherung (4.36) fiir ein bandbegrenztes Rauschsignal mit BT, = 1/14.
Fiir andere Signale — UMTS-, QPSK- und 7/4-DQPSK-Signale — erhilt man
nahezu identische Verldufe. Fiir alle untersuchten Signale gilt ndherungsweise:

M 2
~ | — 4.
ak (324) (4:37)

Damit der Betrag der Abweichung den linearen Regelbereich von +10 Abtast-
werten bei Signalen mit BT, = 1/14 nur mit vernachléssigbar geringer Wahr-
scheinlichkeit iibersteigt, muss M > 512 gewéhlt werden.

Der Laufzeitausgleich erfolgt durch eine Verzogerung des Eingangssignal z (k]
um kplk] Abtastwerte; dabei wird der ganzzahlige Anteil x[k] durch eine Ver-
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schiebung um x[k] Abtastwerte und der fraktionale Anteile €[k] € [0, 1] durch
ein Interpolationsfilter realisiert. Als Interpolationsfilter werden im allgemeinen
sin(x)/z-Interpolatoren mit einer geeignet gewihlten Linge Ny, eingesetzt, deren
Koeffizienten mit einer Fensterfunktion w[k] gewichtet werden; dann gilt:

Nov /2
e((k—kplk)Ta) ~ Y [k — &[k] = k1] si(m (ks — €[k])) w[ki]
klszw/Q-f—].

Im vorliegenden Fall kann man aufgrund der hohen Uberabtastung einen linearen
Interpolator verwenden:

z((k — kp[k])Ta) ~ (1 — €[k]) z[k — k[k]] + e[k] [k — &[k] — 1] (4.38)

Der dadurch verursachte Fehler im Betragsfrequenzgang wird fiir ¢ = 1/2 maxi-
mal; in diesem Fall gilt fiir die Ubertragungsfunktion des linearen Interpolators:

1421

H(z) = 5 = ‘H(ejZWfTA)‘ = |cosmfT4|

Bei einem Signal mit der normierten zweiseitigen Bandbreite BT, = 1/14 ist
der Bereich —BT4/2 < fTa < BT4/2, d.h. |fT4] < 1/28, von Interesse. In
diesem Bereich ist der Fehler im Betragsfrequenzgang kleiner als 0,06 dB und
damit vernachléssigbar. Der normierte Gruppenlaufzeitfehler wird fiir e = 1/4
und € = 3/4 maximal und ist ebenfalls vernachldssigbar: fiir |fT4| < 1/28 gilt
|ATq, /Tl < 2,5-1073.

Die Laufzeitregelung in Abb. 4.16 muss streng genommen in Echtzeit erfolgen
und alle Abtastwerte der Signale x und x, verarbeiten; im Gegensatz dazu wird
der Laufzeitausgleich nur fiir die Abtastwerte durchgefiihrt, die fiir die Adaption
verwendet werden — im hier vorliegenden Fall ist dies grossenordnungsméssig et-
wa jeder tausendste Abtastwert. In der Praxis weist die Laufzeit jedoch nur sehr
geringe Schwankungen auf; deshalb kann man auf eine kontinuierliche Laufzeit-
regelung in Echtzeit verzichten und statt dessen eine diskontinuierliche Regelung
einsetzen, die in regelméssigen Absténden Proben der Signale z und z, mit einer
Lange entsprechend der Lénge der FIFO-Speicher in Abb. 4.4 verarbeitet.

4.5.2 Modell fiir die Adaption

Zur Erlduterung der Adaption wird das in Abb. 4.22 gezeigte Modell des Lineari-
sierungssystems verwendet. Dabei wird davon ausgegangen, dass alle Laufzeiten
bereits kompensiert wurden, so dass im Modell keine Laufzeiten mehr auftreten
und die Signale z, 2, und z, eine korrespondierende Zeitbasis besitzen.

Die Adaption kann z oder z, verwenden. Bei der im Kapitel 4.3.2 beschriebe-
nen Realisierung von Vorverzerrer und 1/Q-Modulator kann jedoch nur z direkt
zugefiihrt werden, da z, in diesem Fall nicht explizit berechnet wird. Bei Bedarf
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Vorverzerrer Sendezweig

X[K] > fu() — () > YK = Vinay X[K]

Messzweig

--> Adap- | X, [K] 1
> tion | Vimax

&
<

Abb. 4.22: Modell fiir die Adaption

wird z, innerhalb der Adaption mit Hilfe der zuletzt berechneten Vorverzerrer-
Tabelle aus x berechnet. Demnach muss man bei der Adaption zwischen zugefiihr-
ten und fiir die Adaption verwendeten Grossen unterscheiden.

Der Vorverzerrer hat die Kennlinie

z, = f (@) = v,(z)z (4.39)
mit der Verstarkung:
(i) = L (1.40)

Die Komponenten des Sendezweigs werden zusammengefasst und durch eine
Kennlinie

y = f(z,) (4.41)

mit der maximalen Verstirkung

xz

=v

} (4.42)

beschrieben. Die Komponenten des Messzweigs werden ebenfalls zusammenge-
fasst und durch ein lineares Dampfungsglied beschrieben:

1 (4.43)

Uma:v

Umaz = max{

Ly

Fiir die Adaption kann man den Sende- und den Messzweig zu einer Kennlinie

f(z,)

Umaa:

z, = [.lz,) = (4.44)

mit der maximalen Verstiarkung Eins zusammenfassen. Dadurch kann man die
Bedingung fiir die Linearisierung in besonders einfacher Form darstellen:

g, = [ (f, (@) = [ (u,(z)z) =z (4.45)

Ziel der Adaption ist die Bestimmung der Verstirkung v, (|z|) des Vorverzerrers,
die in der Vorverzerrer-Tabelle abgelegt wird.
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4.5.3 Adaption durch Identifikation

Bei der Adaption durch Identifikation wird in einem ersten Schritt die Kennlinie
des Sendezweigs identifiziert; dazu werden die Koeffizienten eines zur Beschrei-
bung der Kennlinie geeigneten Polynoms mit Hilfe einer Orthogonalprojektion
(Methode der kleinsten Fehlerquadrate, least squares, LS) ermittelt. In einem
zweiten Schritt wird aus den Koeffizienten des Polynoms die Vorverzerrer-Tabelle
berechnet.

Die Kennlinie des Sendezweigs einschliesslich der linearen Dampfung im Mess-
zweig wird durch ein Polynom der Form

o R (4.46)

|
M:
IQ

m=1

beschrieben; dabei werden alle ganzzahligen Potenzen im Bereich 1...M ver-
wendet. Damit unterscheidet sich diese Beschreibung von der bisher {iblichen Be-
schreibung, bei der nur ungeradzahlige Potenzen verwendet werden, siche (2.23)
auf Seite 20. Die Beschrinkung auf ungeradzahlige Potenzen ist dadurch moti-
viert, dass bei der Umrechnung einer Polynom-Ubertragungskennlinie in die zu-
gehorige AM/AM-Kennlinie nur die Koeffizienten der ungeradzahligen Potenzen
eingehen; in [55] wird dies gezeigt. Allerdings kann man die Kennlinien von Sende-
verstirkern mit Klasse-AB-Arbeitspunkt oft besser durch ein Polynom mit allen
ganzzahligen Potenzen beschreiben. Das liegt daran, dass die Ubertragungskenn-
linien dieser Verstirker oft nur sehr schlecht mit Polynomen beschrieben werden
kénnen, womit der Beschrinkung auf ungeradzahlige Potenzen gewissermaflen die
Grundlage entzogen ist. Der Ansatz (4.46) ist jedoch universell und enthilt die
Beschrankung auf ungeradzahlige Potenzen als Spezialfall. Wenn entsprechende
Vorkenntnisse iiber die Kennlinie vorliegen, kann man die Menge der verwendeten
Potenzen beliebig anpassen.

Zur Ermittlung der Koeffizienten ¢,, wird (4.46) mit 2% erweitert, damit z,
auf der rechten Seite reellwertig eingeht:

|m+1

|M§

Mit N > M Wertepaaren (z,[k,],z,[k,]) mit n =1...N erhilt man das iiber-
bestimmte Gleichungssystem:

(K2 Jz [kd2 e | [k ]|

L o 1> | RO N 1 | R Cy ., [ko] z

I L0 [ N L7 | A M 10 [l B Y a, [kn] 2, [ky]
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Ein derartiges Gleichungssystem der Form
X, ¢ =z, mit N > M
NxM Mx1 Nx1 (4'47)

16st man mit einer Orthogonalprojektion [19]; die Losung im Sinne eines mini-
malen quadratischen Fehlers lautet:

Q =
Mx1

(XZX’U)il XZ grv

MxM MxN Nx1

(4.48)

Da sich die Kennlinie im allgemeinen zeitlich &ndert, benotigt man eine Mog-
lichkeit, weiter zuriickliegende Wertepaare zu wvergessen, da sie nicht mehr re-
prasentativ fiir die aktuelle Kennlinie sind. Man erreicht dies, indem man die
Gleichungen mit einem exponentiellen Faktor bewertet, der mit zunehmendem
zeitlichen Abstand abnimmt; damit erhélt man das Gleichungssystem

[z, [k ]|? e A

., [Ro] | € A2

|z, (k-] e

., [kn]I?

|£v[k1]|M+1 e—A(N—l) -

|£u[k2]|M+l 67/\(N72)

|z, [kn—a] M e

Jaz, [N ][M

z, [kna] 2 [ky ] e ™

z, [kn] 2 [kn]) -

mit A > 0. Mit der N x N-Bewertungsmatrix

€

—A(N-1) 0 0 0
0 e MN-2) 0
0 e 0 e 0
0 0 0 1 ]

erhélt man ausgehend von (4.47) die Gleichung

LXUQ - Lgrv

(4.49)

(4.50)
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mit der Losung:
c = (X'L’x,)” X"L’g,, (4.51)

Man beachte in diesem Zusammenhang, dass die Bewertung von Gleichungen
bei einem vollbestimmten Gleichungssystem keinen Einfluss auf die Losung hat.
Bei der Orthogonalprojektion ist dies nicht der Fall, da hier fiir ein stark {iberbe-
stimmtes Gleichungssystem eine Ndherungslosung mit minimalem quadratischem
Fehler ermittelt wird und der Fehlerbeitrag einer Gleichung von ihrer Bewertung
abhéngt. Das Vergessen beruht demnach auf einer exponentiellen Abnahme des
Fehlerbeitrags der Gleichungen fiir zeitlich weiter zuriickliegende Wertepaare, wo-
durch die Losung immer weniger durch diese Wertepaare beeinflusst wird. Mit
dem Parameter A wird die Geschwindigkeit des Vergessens festgelegt: A = 0 be-
deutet kein Vergessen; mit zunehmendem Wert fiir A nimmt die Geschwindigkeit
des Vergessens zu. Typische Werte liegen im Bereich A = 1072...107%, d. h. der
Bewertungsfaktor fiir eine um 10?...10* Wertepaare zuriickliegende Gleichung
hat auf e™! ~ 0,37 abgenommen.

Die Lésung von (4.47) bzw. (4.50) nach (4.48) bzw. (4.51) hat zwei gravierende
Nachteile:

e Sie erfordert die Inversion der M x M-Matrix XUTXU bzw. XUTLQXU.

e Sie wird fiir eine bestimmte Anzahl N an Wertepaaren ermittelt; will man
neue Wertepaare hinzufiigen, muss man das entsprechend erweiterte Glei-
chungssystem erneut 1&sen.

Beide Nachteile kann man umgehen, indem man das Gleichungssystem rekursiv
16st. Das entsprechende Verfahren wird recursive least squares (RLS) genannt
und ist in [33] ausfiihrlich beschrieben; man erhilt die folgenden Rekursionsglei-
chungen:

Py Ly N+1

my41 - (4.52)
e+ mz;,N-I-lPN Ty, N+1
Cny1 = CN+mN+1( ro,N+1 mvT,N+1QN) (4.53)
Py, = e (PN —mN+1$vT,N+1PN) (4.54)
Bei jedem Schritt werden mit Hilfe des neuen Wertepaares (z,[kn11], 2, [kn11])
und der daraus resultierenden neuen Gleichung
mvT,N—H CN = Ty Nt (4.55)
mit
Ty = [z kvl lzovall, o eyl ] (4.56)
T
Cy = [ C2Na--->QM,N]
LrgNt1 — Ly [kN-H] [kN-H] (457)
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neue Werte fiir den Koeffizientenvektor ¢, und die Verstirkungsmatriz Py ge-
bildet:
cy = €y, Pvn—= Py

Der Vektor my; ist nur eine Zwischengrosse, die zur Berechnung von ¢y,
und Py, benotigt wird. Der Parameter A steuert das Vergessen; er kann fest
oder variabel sein. Das Verfahren startet mit den Anfangswerten ¢, und Py, die
geeignet gewéhlt werden miissen; hier wird

Co = [Crg:Copre-rCaro] = [1,0,...,0]

— damit wird von einer linearen Kennlinie mit z, = x, ausgegangen, siche (4.46)
— und

[a; O 0 0 7

0 ay 0 0
Py, =

o - 0 amy-1 O

L 0 - 0 0 ap |

mit geeigneten, durch eine Simulation des Einschwingverhaltens ermittelten Wer-
ten fiir aq, ..., ay verwendet.

Der Koeffizientenvektor ¢y und der Wert z,, v, sind komplex; deshalb er-
folgt die Berechnung von ¢ 5, nach (4.53) getrennt nach Real- und Imaginérteil:

Re {QN+1} = Re{cy}+mypn (Re {L«v,NH} - $£N+1Re {QN})
Im {QN+1} = Im{cy}+mypn (Im {Erv,NH} - $£N+1Im {QN})

Alle anderen Grossen sind reell. Die Verstdrkungsmatrix Py ist symmetrisch
— es gilt Py = P% —, wenn die Vorgabe P, symmetrisch ist; deshalb wird
grundsétzlich eine symmetrische Vorgabe verwendet. Der Rechenaufwand pro
Adaptionsschritt setzt sich wie folgt zusammen:

e vier reelle Multiplikationen zur Berechnung von z,, y, geméss (4.57);

e zwei reelle Multiplikationen zur Berechnung von |z [ky1]|%

eine noch nidher zu spezifizierende Anzahl w reeller Multiplikationen zur
Berechnung von |z, [kx1]| durch Ziehen der Wurzel von |z, [ky1]|?;

M —1 reelle Multiplikationen zur sukzessiven Berechnung von @,y geméss
(4.56) unter Verwendung von |z ,[ky11]| und |z, [kni1]]%

M? reelle Multiplikationen zur Berechnung von Py Ty N1 = (w;{’NHPN)T;

M reelle Multiplikationen zur Berechnung von mz;,N-f—lPN Ty N+1;
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Anzahl Koeffizienten M | 1 2 3 4 5) 6 7 8 9 10
Anzahl Multiplikationen | 34 47 64 85 110 139 172 209 250 295

Tabelle 4.1: Anzahl Multiplikationen fiir einen RLS-Adaptionsschritt bei der
Adaption durch Identifikation (Annahme: w = 20 Multiplikationen
zum Ziehen der Wurzel)

e cine reelle Division zur Berechnung von my.; gemiss (4.52);

e 4M reelle Multiplikationen zur Berechnung von ¢y, gemiss (4.53), ge-
trennt nach Real- und Imaginérteil;

o M (M + 1) reelle Multiplikationen zur Berechnung von Py gemiss (4.54),
davon je die Hélfte zur Berechnung des Terms in den Klammern und zur
Skalierung mit dem Faktor e?*.

Zum Ziehen der Wurzel wird das Wigeverfahren verwendet. Dabei werden die
Bits der bindren Darstellung des Ergebnisses beginnend mit dem héchstwertigen
Bit testweise gesetzt; anschliessend wird das Quadrat des Ergebnisses gebildet
und ein Vergleich mit dem Argument durchgefiihrt. Daraus folgt, dass das Wige-
verfahren fiir eine Genauigkeit des Ergebnisses von w Bit w reelle Multiplikation
benotigt.

Insgesamt werden 2M? + 7M + 5 + w reelle Multiplikationen und eine reelle
Division benétigt. Der Rechenaufwand hingt demnach stark von der Anzahl M
der Koeffizienten ab; Tabelle 4.1 zeigt die Anzahl der Multiplikationen fiir den
Fall w = 20 in Abhéngigkeit von M. Wenn der Parameter A zur Steuerung des
Vergessens variabel sein soll, nimmt der Rechenaufwand weiter zu.

4.5.4 Berechnung der Vorverzerrer-Tabelle

Nach einer vorgegebenen Anzahl an Adaptionsschritten wird aus den vorlie-
genden Koeffizienten eine neue Vorverzerrer-Tabelle berechnet; dazu muss die
Verstiarkung v, (|z|) des Vorverzerrers an den Stiitzstellen |z| € {z1,29,..., 2N, }
der Vorverzerrer-Tabelle ermittelt werden. Aus (4.45) erhéilt man die Forderung:

fR(Qv(l‘i) .Z'Z) : T fir i = ]-7"'7NT

Die Berechnung erfolgt iterativ, indem die Verstarkung v, (z;) bei jedem Schritt
N — N + 1 entsprechend dem Quotienten aus Soll- und Istwert skaliert wird:

J Zf* ) % 7
o) = Bl s = () LA
J p\=v,N\*2 7

(4.58)
[ a0y (@) i)
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Dabei gilt:

v,(;) = lim v, ()

Die Berechnung von f " erfolgt geméss (4.46) mit Hilfe der adaptierten Koeffizi-
enten:

M=

fp@on@)m) = 3 colvg (@)™ v, ()2l (4.59)

m=1

Auf die Wahl der Anfangswerte v, ,(2;) wird im folgenden noch eingegangen.
Die Iteration wird abgebrochen, wenn der Faktor zur Anpassung der Verstirkung
v, n(7;) sehr nahe bei Eins liegt oder — bei Festkomma-Rechnung mit entspre-
chend endlicher Auflosung — zu Eins wird.

Die Verstdrkung des Vorverzerrers an der Stiitzstelle x; = 0 kann direkt be-
rechnet werden: i

0,0 = - = 5 (4.60)
= e, [?

Bei der Berechnung der anderen Stiitzstellen kann man aufgrund der Stetigkeit
der Kennlinie die Verstirkung v ,(x;_;) der zuletzt berechneten Stiitzstelle als
Anfangswert v, o(7;) verwenden; dadurch wird die Anzahl der erforderlichen Tte-
rationen erheblich reduziert. Bei der Berechnung von (4.59) ist zu beachten, dass
sich bei der Iteration nur der Wert fiir v, y(;) dndert; deshalb muss man die
Faktoren c,,z]" fiir m = 1,..., M nur einmal pro Stiitzstelle berechnen. Die
Stiitzstellen z; und die zugehorigen Potenzen x]* werden fiir ¢ = 2,..., Ny einer
zweidimensionalen Tabelle

T x% . e xéw
X3 x% . e xéw
2 M

i :ENT xNT ... :ENT ]

entnommen; diese Tabelle beriicksichtigt auch den Einfluss einer ggf. vorhandenen
Adress-Kennlinie im Vorverzerrer.
Der Rechenaufwand fiir eine Iteration setzt sich wie folgt zusammen:

2 relle Multiplikationen zur Berechnung von |v, y(z;)[* aus v, x(2;);

e w reelle Multiplikationen zur Berechnung von |v, y(z;)| durch Ziehen der
Wurzel von v, y(x;)|* mit Hilfe des Wégeverfahrens mit einer Genauigkeit
von w Bit;

o M — 3 reelle Multiplikationen zur sukzessiven Berechnung der weiteren, in
(4.59) bendtigten Potenzen von |v, y(2;)|;

2(M —1) reelle Multiplikation zur Multiplikation dieser Werte mit v, y(7;);
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o 40 reelle Multiplikationen zur Multiplikation mit den Faktoren ¢, ,x!* —
damit ist die Berechnung von (4.59) abgeschlossen — ;

e 8 reelle Multiplikationen sowie eine reelle Division zur Berechnung von
U, ni1(2i) geméss (4.58).

Insgesamt werden 7M + 5+ w reelle Multiplikationen und eine reelle Division pro
Iteration bendtigt.

Auf der Basis der im Abschnitt 4.7 beschriebenen Systemsimulationen kann
man davon ausgehen, dass im Mittel etwa 2 [terationen pro Stiitzstelle bendtigt
werden. Demnach benotigt man 140 + 10 + 2w reelle Multiplikationen und 2
reelle Divisionen fiir die Iterationen selbst und 2M reelle Multiplikationen zur
Bereitstellung der Faktoren c¢,,z". Bei einer Tabelle mit Ny Stiitzstellen betrigt
der Rechenaufwand Np(16M + 10 4+ 2w) reelle Multiplikationen und 2Ny reelle
Divisionen; mit Ny = 256, M = 5 und w = 20 werden etwa 33000 Multipli-
kationen und etwa 500 Divisionen benétigt. Da ein Adaptionsschritt bei M =5
gemiéss Tabelle 4.1 110 Multiplikationen benétigt, ist der Rechenaufwand zur Be-
rechnung der Tabelle in diesem Fall etwa so hoch wie der Rechenaufwand fiir 300
Adaptionschritte. In diesem Zusammenhang erweisen sich die im Abschnitt 4.2.2
beschriebenen Adress-Kennlinien als hilfreich, da sie eine Reduktion der Stiitz-
stellenanzahl etwa um den Faktor vier erlauben, wie die Systemsimulationen im
Abschnitt 4.7 zeigen; dadurch reduziert sich der Rechenaufwand ebenfalls um den
Faktor vier.

4.5.5 Adaption der Vorverzerrer-Kennlinie

Alternativ zur Adaption durch Identifikation mit anschliessender, iterativer Be-
rechnung der Vorverzerrer-Tabelle kann man eine direkte Adaption der Vorverzer-
rer-Kennlinie vornehmen. Dabei werden die Wertepaare (z [k, , z .[k,]) nicht zur
Identifikation der Kennlinie des Sendezweigs verwendet, sondern iiber

r

I8

A
W(lz]) z

in Wertepaare (z,[k,],v,(|z,[ks]|)) zur direkten Identifikation der Verstirkung
des Vorverzerrers umgerechnet.
Die Kennlinie des Vorverzerrers wird durch ein Polynom der Form

ll} V=T
+ wleh = 5= 2 (@6
Lr Ly

1= |~

Ly =

m=1

beschrieben; daraus folgt fiir die Verstiarkung:

v,(2) = L) D ™ (4.62)
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Mit N > M Wertepaaren (z,[k,],v,(|z,[k,]|)) erhdlt man unter Verwendung
von (4.61) das iiberbestimmte Gleichungssystem

O Y | I Y Coa v, (lz,[k1]])
Vo a,[ko]| oo o, (R M Cop || Lollz.lk])
| Lz [kl el RN ]| cor | v, (lz, [kN]]) |
bzw.
Xr,c, = v, (4.63)

zur Ermittlung der Koeffizienten ¢, ,,. Auch dieses Gleichungssystem wird mit
Hilfe des RLS-Verfahrens rekursiv gelst, indem man in jedem Schritt mit Hilfe
des neuen Wertepaares (z,.[kni1],v,(|z,[kn+1]])) eine neue Gleichung mit der
linken Seite
e = [ 1 fg byl ooz ksl M ] (4.64)
und der rechten Seite
Cynp1 = Lollz,[kni]l) (4.65)

bildet und anschliessend die Rekursionsgleichungen (4.52)—(4.54) auf Seite 116
auswertet; dabei werden @, yi1 durch @, ni1, 2., yyq durch v, v, sowie ¢y
und ¢4 durch ¢, v und ¢, y,, ersetzt. Beziiglich der Wahl der Anfangswerte
¢, und Py sowie des Parameters A zur Steuerung des Vergessens gelten die im
Abschnitt 4.5.3 angestellten Uberlegungen in gleicher Weise; auch der Rechen-
aufwand ist bis auf geringfiigige Unterschiede bei der Berechnung von @, i und
Uy 41 gleich.

Zur Berechnung der Vorverzerrer-Tabelle muss das Vorverzerrer-Polynom aus
(4.62) an den Stiitzstellen der Tabelle ausgewertet werden. Der Rechenaufwand
pro Stiitzstelle ist mit 2(M — 1) reellen Multiplikationen gering; dabei wird wieder
angenommen, dass die Stiitzstellen und die bendtigten Potenzen in einer zweidi-
mensionalen Tabelle abgelegt sind. Bei einer Tabelle mit Ny Stiitzstellen werden
2Np(M — 1) Multiplikationen benotigt, d.h. bei Ny = 256 und M =5 etwa 2000
Multiplikationen. Da ein Adaptionsschritt in diesem Fall 110 Multiplikationen
benotigt, ist der Rechenaufwand zur Berechnung der Vorverzerrer-Tabelle etwa
so hoch wie der fiir 18 Adaptionschritte.

4.5.6 Vergleich der Verfahren

Vom Rechenaufwand her gesehen ist die Adaption der Vorverzerrer-Kennlinie we-
sentlich giinstiger als die Adaption durch Identifikation, auch wenn man bertick-
sichtigt, dass dabei normalerweise mehr Koeffizienten benétigt werden als bei der
Adaption durch Identifikation. Letzteres liegt daran, dass das Séttigungsverhal-
ten des Sendezweigs sehr gut mit einem Polynom mit relativ niedrigem Grad
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beschrieben werden kann, wihrend der zum Ausgleich des Sattigungsverhaltens
benotigte steile Anstieg der Vorverzerrer-Kennlinie hohere Potenzen erfordert.
In dieser Eigenschaft liegt der Nachteil der Adaption der Vorverzerrer-Kennlinie:
mit zunehmendem Grad des Polynoms wird die numerische Stabilitdt und das
Extrapolationsverhalten schlechter. Aus diesem Grund wird in den Systemsimu-
lationen im Abschnitt 4.7 fast ausschliesslich die Adaption durch Identifikation
verwendet. Im Abschnitt 4.7.6 wird darauf noch néher eingegangen.

4.6 Simulation und Modellbildung

Die Spezifikation der Komponenten des Linearisierungssystems erfolgt mit Hilfe
von Systemsimulationen; eine analytische Spezifikation ist aufgrund der komple-
xen Wechselwirkung der Parameter im Sende- und Messzweig mit der Adaption
nicht moglich. Fiir die Simulationen miissen ein Simulator ausgewéhlt und Mo-
delle fiir die Komponenten bereitgestellt werden. Die zu modellierenden Kompo-
nenten ergeben sich aus dem Blockschaltbild des Systems.

4.6.1 Simulator und Simulationsmethode

Zur Simulation des Linearisierungssystems wird das numerische Mathematikpro-
gramm MATLAB verwendet. Die Simulation erfolgt zeitdiskret im komplexen
Basisband, d.h. alle Signale werden durch Vektoren mit Abtastwerten des jewei-
ligen Basisbandsignals dargestellt. Dadurch entfallen die Mischer im Sende- und
Messzweig und die Abtastrate kann entsprechend der erforderlichen Basisband-
Bandbreite gewédhlt werden; ferner gehen alle ZF-Bandpassfilter in dquivalente
Tiefpassfilter iiber.

Die Simulation im Basisband beriicksichtigt allerdings nicht alle Storeinfliisse;
die endliche Lokaloszillator- und Spiegelfrequenz-Unterdriickung der Mischer und
die daraus resultierenden Alias-Stérungen im unterabtastenden A/D-Umsetzer
des Messzweigs werden nicht beriicksichtigt.

4.6.2 Modulationssignale

Fiir die Systemsimulationen wird ein 7/4-DQPSK-Signal mit einem Rolloff-Fak-
tor von r = 1/2 als Beispiel fiir ein Signal mit geringem Spitzenwertfaktor
und , kompakter® Wahrscheinlichkeitsdichtefunktion des Betrags und ein band-
begrenztes weisses Rauschsignal als Beispiel fiir ein Signal mit einem hohen Spit-
zenwertfaktor und einer ,auslaufenden* Wahrscheinlichkeitsdichtefunktion des
Betrags verwendet. Tabelle 4.2 zeigt die Daten der Signale.
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Signal Symbolrate | Rolloff- | Bandbreite | Spitzenwertfaktor
[MHz] | faktor | [MHg] ) [dB]

7/4-DQPSK 3,5 0,5 5,25 3,3

Rauschen - - ) 11,1

Tabelle 4.2: Daten der verwendeten Modulationssignale

4.6.3 Blockschaltbild des Simulationsmodells

Abbildung 4.23 zeigt das Blockschaltbild des Simulationsmodells mit den Blocken
Vorverzerrer, Sendezweig und Messzweig; die Komponenten fiir die Adaption sind
nicht dargestellt.

An mehreren Stellen wird eine Quantisierung der Signale vorgenommen. Die
entsprechenden Blocke sind mit Q bezeichnet, und die Auflésung ist am Ausgang
in der Form n,, angegeben. Im Sende- und Messzweig dienen diese Blocke zur
Modellierung der Umsetzer.

Im Sende- und Messzweig ist jeweils ein linearer Vorverstirker mit den Ver-
starkungen Vs bzw. Vi enthalten. Mit diesen Komponenten wird die Aussteue-
rung des Sendeverstirkers entsprechend der gewiinschten Restiibersteuerung
sowie die korrekte Aussteuerung des Messzweigs sichergestellt.

Vorverzerrer Q Ng
Xy
5_
Adress- Vorver-
Ly{Betrags-L 1 onn. [ Q > zerrer- [ Q
quadrat lini
inie Ny [ Tabelle ny,
Sendezweig
Ampli- linearer y
o Q [of R [ o [t prosen - Yo o Sendever
Npa fehler Fehler
Bzrs ars Kes Vs
Messzweig
Ampli- linearer Inter-
>{ VOrver | o} tuden- [ Phasen- | modu- > Q > % —> X
starker . N> =
fehler Fehler lation Nap
Ve arE Kr e IMD3 Bzre

Abb. 4.23: Blockschaltbild des Simulationsmodells
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4.6.4 Vorverzerrer

Das Modell des Vorverzerrers entspricht der Anordnung in Abb. 4.2 auf Seite 85
und enthélt drei Quantisierer. Der Quantisierer im Adressierungspfad ergibt sich
aus der endlichen Anzahl an Stiitzstellen in der Vorverzerrer-Tabelle; bei Np
Stiitzstellen betrdgt die Auflésung ny; = 1d Ny bit. Die beiden anderen Quantisie-
rer modellieren die Auflésung des Multiplizierers; dabei betrigt die Auflésung im
Signalpfad ng bit und im Vorverstarkungspfad ny bit. Das Ausgangssignal wird
im nachfolgenden Sendezweig entsprechend der Auflosung des D/A-Umsetzers
quantisiert.

4.6.5 Kennlinien

Die AM/AM- und AM/PM-Kennlinien des Sendeverstirkers werden tabellarisch
gespeichert. Zur Berechnung von Zwischenwerten wird eine Interpolation mit ku-
bischen Splines verwendet. Die Kennlinien wurden mit dem im Kapitel 5 be-
schriebenen Messaufbau ermittelt und beinhalten die Nichtlinearitdt des gesam-
ten Sendezweigs; deshalb sind im Sendezweig keine weiteren Nichtlinearitéiten
modelliert.

Im Messzweig werden hochwertige Komponenten eingesetzt; die nichtlinearen
Verzerrungen sind entsprechend gering. In der Systemsimulation wird im Mess-
zweig im Block Intermodulation eine kubische AM/AM-Kennlinie entsprechend
der Modellverstérker-Kennlinie (3.14) auf Seite 67 mit pay = 3 verwendet; sie
wird auf einen vorgegebenen Zweiton-Intermodulationsabstand skaliert, d.h. fiir
ein Zweitonsignal mit einer Leistung entsprechend dem Modulationssignal wird
der vorgegebene Intermodulationsabstand IMDS3 erzielt.

4.6.6 Filter

Im ZF-Teil des Sende- und Messzweigs werden Oberflichenwellen-Filter einge-
setzt. Diese Filter sind linearphasig und zeichnen sich durch einen sehr steilen
Ubergang vom Durchlass- in den Sperrbereich aus. In der Systemsimulation wer-
den dquivalente transversale Tiefpassfilter (FIR-Filter, finite impulse response)
eingesetzt, deren Koeffizienten mit Hilfe des Remez-Algorithmus bestimmt wer-
den [36]; dabei werden je nach Bandbreite 130...850 Koeffizienten benétigt, um
bei nahezu verschwindender Welligkeit im Durchlassbereich eine Sperrdimpfung
von mindestens 60 dB zu erreichen.

4.6.7 Amplituden- und Phasenfehler

Zur Modellierung einfacher Frequenzgangfehler im Sende- und Messzweig wer-
den die Blocke Amplitudenfehler und linearer Phasenfehler eingesetzt. Mit dem
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Block Amplitudenfehler wird ein in Dezibel linearer Fehler des Betragsfrequenz-
gangs mit ap g dB bzw. app dB erzeugt: in der Kanalmitte ist der Fehler Null,
an den Kanalrdndern (£ apg/2) dB bzw. (£ ap/2) dB. Mit dem Block linearer
Phasenfehler wird ein linearer Phasenfehler erzeugt, der einer Verzogerung um
krs bzw. kp g Abtastintervalle entspricht.

4.7 Systemsimulation

Der Einfluss der verschiedenen Parameter auf die erzielbare Nachbarkanalun-
terdriickung wurde mit Hilfe von Systemsimulationen untersucht; dabei werden
je zwei Parameter variiert und die Nachbarkanalunterdriickung U in Form von
Hoéhenlinien dargestellt. Die Parameter ergeben sich aus dem Blockschaltbild des
Linearisierungssystems in Abb. 4.23 auf Seite 123; sie sind in Tabelle 4.3 zusam-
mengefasst. Zur Berechnung der Vorverzerrer-Tabelle wird die Adaption durch
Identifikation nach Abschnitt 4.5.3 mit fiinf Koeffizienten und den Potenzen 1...5
verwendet.

Bei den einzelnen Simulationen werden fiir die nicht variierten Parameter die
in Tabelle 4.3 genannten Standardwerte verwendet. Sie geben — mit Ausnahme
der Anzahl der Stiitzstellen in der Vorverzerrer-Tabelle und den ZF-Bandbreiten
im Sende- und Messzweig — den Idealzustand wieder. Diese Vorgehensweise wur-
de gewdhlt, um den Einfluss der Parameter auch im Bereich besserer Werte voll
zur Geltung kommen zu lassen. Im Gegensatz dazu wird man bei einer konkreten
Systemauslegung die Parameter um einen vorldufigen Arbeitspunkt mit reali-
stischen Werten fiir alle Parameter variieren, um einen Parametersatz mit der
benotigten Nachbarkanalunterdriickung und akzeptablem Realisierungsaufwand
zu finden.

Einige Parameter sind praktisch unabhingig voneinander; in diesem Fall sind
die Hohenlinien der Nachbarkanalunterdriickung nahezu rechteckférmig, da mit
Ausnahme der Eckpunkte immer einer der Parameter dominiert. Es gibt aber
auch Parameter, die sich gegenseitig beeinflussen, was einen Querverlauf der
Hohenlinien zur Folge hat. Abbildung 4.24 verdeutlicht diesen Zusammenhang
schematisch.

Die Ergebnisse der Systemsimulation hdngen natiirlich stark von den Kenn-
linien des Sendeverstéirkers ab. Hier wurden die Kennlinien eines Sendeverstarkers
mit einem LDMOS-Feldeffekttransistor im AB-Betrieb [16] verwendet; sie sind in
Abb. 2.7 auf Seite 21 dargestellt und gelten fiir einen Betrieb bei einer HF-
Tragerfrequenz von fgp = 1470 MHz mit einem Ruhestrom von Ip, = 65 mA.
Die HF-Trégerfrequenz frrp = 1470 MHz wurde gewéhlt, da der vorliegende Sen-
deverstirker nicht fiir die fiir UM'TS vorgesehene Sendefrequnz im Bereich von
2060 MHz geeignet ist; aus diesem Grund arbeitet auch der im Kapitel 5 beschrie-
bene Demonstrator mit dieser HF-Trégerfrequenz.
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Parameter Symbol | Standardwert Einheit
allgemeine Parameter
Abtastrate fa 56 MHz
Aussteuerung
Unteraussteuerung B. ip 3,8/11,6 % dB
bzw. Restiibersteuerung Gap —-0,5 dB
Vorverzerrer
Stiitzstellenanzahl Nr 1024 -
Adress-Kennlinie - keine ) -
Auflésung im Signalpfad ng 00 bit
Auflésung im Vorverstarkungspfad ny 00 bit
Sendezweig
Auflésung des D/A-Umsetzers npa %) bit
ZF-Bandbreite Byps 20 MHz
Amplitudenfehler ap,s 0 dB
linearer Phasenfehler krs 0 Abtastwerte
Messzweig
Amplitudenfehler ap i 0 dB
linearer Phasenfehler kp i 0 Abtastwerte
Intermodulationsabstand IMD3,p 00 dB
Auflosung des A/D-Umsetzers NAD %) bit
ZF-Bandbreite Bzrk 10 MHz

*) Werte fiir m/4-DQPSK und Rauschen / *) d.h. Betragsquadrat

Tabelle 4.3: Systemparameter

u, |u,

Parameter 2

_

_

v

Parameter 2

Parameter 1

a: unabhéngig

Parameter 1

b: abhingig

Abb. 4.24: Abhéngigkeit der Parameter
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4.7.1 Aussteuerung

Die Aussteuerung bezieht sich in erster Linie auf den Sendeverstérker; charakte-
ristische Grosse ist die Restiibersteuerung ¢, die aus der Unteraussteuerung B,
und dem praktischen Spitzenwertfaktor C®") des Modulationssignals berechnet
wird: )

L 61 (C)

i = B, ,  ligg = C,%) — Bean

Die Restiibersteuerung ist demnach ein Maf} fiir die Aussteuerung des Sende-
zweigs. Die Aussteuerung des Messzweigs wird durch Vorgabe des Intermodula-
tionsabstands IMDSJ fiir ein Zweitonsignal mit gleicher Leistung angegeben.

Die Abbildungen 4.25 und 4.26 zeigen die erzielbare Nachbarkanalunterdriick-
ung Uyp bei 7/4-DQPSK und Rauschen. Man beachte, dass ein ,,optischer* Ver-
gleich der Verldufe nicht moglich ist, da sich die Wertebereiche fiir die Restiiber-
steuerung unterscheiden: —0,6...40,6 dB bei 7/4-DQPSK und —2...+3dB bei
Rauschen. Am rechten Rand der Abbildungen ist die Nachbarkanalunterdriickung
Usr,ap ohne Linearisierung als Funktion der Restiibersteuerung angegeben; sie ist
aufgrund der AB-Charakteristik des Sendeverstirkers nicht monoton.

Bei einer Restiibersteuerung iyp = 0dB — in diesem Fall ist eine ideale
Linearisierung theoretisch moglich — und ausreichend hohem Intermodulations-
abstand wird bei beiden Signalen eine Nachbarkanalunterdriickung Uyp ~ 62 dB
erzielt. Die bei der vorgegebenen Stiitzstellenanzahl N, = 1024 maximal er-
zielbare Nachbarkanalunterdriickung von etwa 73dB wird bei 7/4-DQPSK mit
ligp ~ —0,5dB, bei Rauschen dagegen erst mit 45 ~ —1,5dB erreicht.

Beziiglich des erforderlichen Intermodulationsabstands bestehen deutliche Un-
terschiede zwischen den Signalen: wihrend bei Rauschen bei einer ausreichend
geringen Restiibersteuerung eine Nachbarkanalunterdriickung entsprechend dem
Intermodulationsabstand erzielt wird — fiir iy = —2dB erhilt man Uyp =~
IMD3;5 —, ist die Nachbarkanalunterdriickung bei 7/4-DQPSK mindestens um
10dB grosser als der Intermodulationsabstand. Demnach stellt ein rauschartiges
Modulationssignal hohere Anforderungen an die Linearitit des Messzweigs.

Fiir die weiteren Simulationen wird 4,3 = —0,5dB verwendet, sieche Tabel-
le 4.3; die Intermodulation wird deaktiviert. Daraus folgt fiir beide Modulations-
signale eine maximal mogliche Nachbarkanalunterdriickung von etwa 73 dB.

4.7.2 Vorverzerrer-Tabelle

Die Abbildungen 4.27 und 4.28 zeigen den Einfluss der Stiitzstellenanzahl Ny in
der Vorverzerrer-Tabelle und der Auflésung ny im Tabellenpfad des komplexen
Multiplizierers auf die erzielbare Nachbarkanalunterdriickung U,g. Die Anforde-
rungen beziiglich der Auflésung ny sind bei 7/4-DQPSK und Rauschen etwa
gleich; bei Rauschen wird jedoch eine um den Faktor 1,5...2 hohere Stiitzstel-
lenanzahl ben6tigt, um dieselbe Nachbarkanalunterdriickung zu erzielen.
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Abb. 4.25: Nachbarkanalunterdriickung U,p in Abhingigkeit von der Intermo-
dulation IMD3 und der Restiibersteuerung 4 bei 7/4-DQPSK
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Abb. 4.26: Nachbarkanalunterdriickung U,p in Abhingigkeit von der Intermo-
dulation IMD3 und der Restiibersteuerung @ bei Rauschen
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Abb. 4.27: Nachbarkanalunterdriickung Uyp in Abhéngigkeit von der Auflésung
ny im Tabellenpfad und der Stiitzstellenanzahl Ny bei 7/4-DQPSK
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Abb. 4.28: Nachbarkanalunterdriickung Uyp in Abhéngigkeit von der Auflésung
ny im Tabellenpfad und der Stiitzstellenanzahl Ny bei Rauschen
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4.7.3 Auflésungen der Umsetzer

Die Abbildungen 4.29 und 4.30 zeigen den Einfluss der Auflésungen der Umsetzer
auf die erzielbare Nachbarkanalunterdriickung U,p. Beziiglich des D/A-Umsetzers
sind die Anforderungen bei Rauschen um etwa 1,3 bit hoher als bei 7/4-DQPSK;
dies entspricht der Differenz der Spitzenwertfaktoren: AC®") ~ 8dB — 1,3 bit.
Beziiglich des A/D-Umsetzers sind die Anforderungen etwa gleich.

Die Anforderungen an den A/D-Umsetzer sind gering — fiir eine Nachbar-
kanalunterdriickung Uy = 65dB ist eine Auflésung von 6bit ausreichend —,
da weisses Rauschen durch die Mittelung der Adaption weitgehend unterdriickt
wird. Bei Auflésungen unter 6 bit erhélt man eine nicht mehr zu vernachlissigende
Korrelation zwischen Nutzsignal und Quantisierungsfehler, die eine Verfilschung
der identifizierten Kennlinie und damit eine Verringerung der Nachbarkanalun-
terdriickung zur Folge hat.

4.7.4 Bandbreiten der ZF-Filter

Die Abbildungen 4.31 und 4.32 zeigen den Einfluss der ZF-Bandbreiten auf die
erzielbare Nachbarkanalunterdriickung Uyg. In Abb. 4.31 verlduft die Hohenlinie
mit Uyp = 70 dB aufgrund des flachen Verlaufs von Uyp und Ungenauigkeiten bei
der Berechnung der Filter im Bereich Bzpp ~ 5...6 MHz ungleichméssig. Bei
beiden Modulationssignalen gilt:

e [m Sendezweig wird die dreifache Bandbreite des Modulationssignals — hier
etwa 15 MHz — benétigt, um die Intermodulation im ersten Nebenband
(2f1 — fo, 3f1 — 2fo, 4f1 — 3fo, usw.) ausgleichen zu koénnen.

o Im Messzweig wird nur die einfache Bandbreite — hier etwa 5 MHz —
benotigt, da die nichtlinearen Verzerrungen im Nutzband (in-band distor-
tion) zur Identifikation der Kennlinie ausreichen.

Demnach kann im Messzweig ein normales Kanalfilter eingesetzt werden.

4.7.5 Frequenzgangfehler

Die Abbildungen 4.33 bis 4.36 zeigen den Einfluss von Frequenzgangfehlern im
Sende- und im Messzweig. Als Frequenzgangfehler wird ein linearer Phasenfehler
und ein in Dezibel linearer Amplitudenfehler angenommen, sieche Abschnitt 4.6.7.
Der lineare Phasenfehler entspricht einem Verzégerungsfehler und wird in Abta-
stintervallen angegeben. Beim Verzogerungsfehler ist es unerheblich, ob er im
Sende- oder Messweig lokalisiert ist, da eine zeitliche Verschiebung die Wirkung
der nichtlinearen Komponenten nicht beeinflusst; fiir andere Phasenfehler gilt
dies nicht. Man erkennt, dass die zulissigen Fehler bei 7/4—DQPSK deutlich
geringer sind als bei Rauschen.
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Abb. 4.29: Nachbarkanalunterdriickung U,p in Abhingigkeit von den Auflésun-
gen nps und nyp des D/A-und des A/D-Umsetzers bei 7 /4-DQPSK
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Abb. 4.30: Nachbarkanalunterdriickung U,p in Abhingigkeit von den Auflésun-
gen nps und nyp des D/A- und des A/D-Umsetzers bei Rauschen
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Abb. 4.31: Nachbarkanalunterdriickung U,p in Abhéngigkeit von den Bandbrei-
ten Byp s und By der ZF-Filter bei 7/4-DQPSK
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Abb. 4.32: Nachbarkanalunterdriickung U,p in Abhéngigkeit von den Bandbrei-
ten Bzpgs und Bzp g der ZF-Filter bei Rauschen
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Abb. 4.33: Nachbarkanalunterdriickung Uy in Abhéngigkeit vom Frequenz-
gangfehler im Sendezweig bei 7/4-DQPSK

a_. [dB] —
N
T
/
o

l o B
0.5 \\ |
-7o 6. RX

\ 5\ I I I I I AN
0.4 0 5 0.6 0.7 0.8 0.9 1

s [Abtastintervalle] —

Abb. 4.34: Nachbarkanalunterdriickung Uyp in Abh#ngigkeit vom Frequenz-
gangfehler im Sendezweig bei Rauschen



134

KAPITEL 4. DIGITALE VORVERZERRUNG

5 T T T T T 14 T T T
4.5F 1
4 i
\ 76\
50
3.5 1
T4l |
g 25; D e
M 55
w  2r B
@®©
1.5 \%\ I
1r 60\ 1
0.5r %, A
[}
0\70N \1 \1 1 1 1 1 1 1
0 0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0.6 0.7 0.8 0.9 1

k FE [Abtastintervalle] —

Abb. 4.35: Nachbarkanalunterdriickung Uz in Abhéngigkeit

gangfehler im Messzweig bei 7/4-DQPSK
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4.7.6 Adaptionsverfahren

Bei den in den letzten Abschnitten beschriebenen Systemsimulationen wurde zur
Berechnung der Vorverzerrer-Tabelle die Adaption durch Identifikation (AI) aus
Abschnitt 4.5.3 mit fiinf Koeffizienten und den Potenzen 1...5 verwendet, die im
folgenden mit AI-1(1)5 bezeichnet wird. Dieses Verfahren liefert bezogen auf die
Anzahl der Koeffizienten die besten Ergebnisse. Nachteilig ist der hohe Rechen-
aufwand bei der numerischen Inversion der identifizierten Kennlinien. Alternativ
kann man die Adaption der Vorverzerrer-Kennlinie (AV') aus Abschnitt 4.5.5
verwenden; dabei werden sieben Koeffizienten mit den Potenzen 1...7 benétigt,
um vergleichbare Ergebnisse zu erzielen. Dieses Verfahren wird im folgenden mit
AV-1(1)7 bezeichnet. Eine Verwendung nur ungerader Potenzen (1,3,5,...) bei
Verfahren des Typs AI-1(2)z oder AV-1(2)z) scheidet in beiden Fillen aus, da
die erzielten Ergebnisse erheblich schlechter sind.

Abbildung 4.37 zeigt einen Vergleich der erzielten Nachbarkanalunterdriickung
U bei den Verfahren AI-1(1)5 und AV-1(1)7. Als Modulationssignal wird Rau-
schen verwendet. Zum Vergleich sind die besten, mit ungeraden Potenzen erziel-
ten Ergebnisse (AI-1(2)13% und AV-1(2)11) angegeben; in diesem Fall sind die
Ergebnisse der Adaption der Vorverzerrer-Kennlinie trotz geringerer Koeffizien-
tenanzahl (AV-1(2)11 — 6 Koeffizienten; AI-1(2)13 — 7 Koeffizienten) besser
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Abb. 4.37: Nachbarkanalunterdriickung U bei Rauschen in Abhéngigkeit von
der Restiibersteuerung 4 fiir verschiedene Adaptionsverfahren
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als die der Adaption durch Identifikation, da die Verwendung hoherer Potenzen
dieses Verfahren begiinstigt.

In diesem Zusammenhang muss noch einmal darauf hingewiesen werden, dass
die Ergebnisse stark von den Kennlinien des Sendeverstirkers abhéngen. So ist
das schlechte Abschneiden der Adaptionsverfahren mit ungeraden Potenzen ei-
ne Folge der zwar schwachen, beziiglich der Adaptionsverfahren aber signifi-
kanten Klasse-AB-Charakteristik des verwendeten LDMOS-Leistungsverstérkers.
Der bei Verwendung ungerader Potenzen zu verzeichnende Verlust an Nachbar-
kanalunterdriickung nimmt mit zunehmender Klasse-AB-Charakteristik weiter
zu. Bei Klasse-A-Sendeverstiarkern ist der Verlust am geringsten, verschwindet
aber nicht ganz, wie diverse Versuche, die im Rahmen dieser Arbeit durchgefiihrt
wurden, gezeigt haben.

4.7.7 Vergleich mit idealisiertem System

Zur Bewertung der erzielten Ergebnisse wird ein Vergleich mit einem idealisierten
System vorgenommen. Dieses idealisierte System verwendet eine durch numeri-
scher Inversion der tatséchlichen — also nicht der per Adaption identifizierten
— Kennlinien des Sendeverstérkers berechnete Vorverzerrer-Tabelle und besitzt
keine Bandbreitenbegrenzung im Sende- und Messzweig; die Stiitzstellenanzahl in
der Vorverzerrer-Tabelle betragt N = 1024. Abbildung 4.38 zeigt einen Vergleich
der Nachbarkanalunterdriickung U des adaptiven und des idealisierten Systems
in Abhéngigkeit von der Restiibersteuerung 4 fiir ein rauschartiges Modulations-
signal. Man erkennt, dass das idealisierte System die theoretische Grenze nach
Gleichung (3.12) erreicht; die Begrenzung auf Uyp =~ 80dB ist eine Folge der
endlichen Stiitzstellenanzahl. Die Nachbarkanalunterdriickung des Systems mit
Adaption ist deutlich geringer. In der Praxis ist der Verlust an Restiibersteue-
rung bei gleicher Nachbarkanalunterdriickung von Interesse. Dieser Verlust ent-
spricht dem Verlust an Sendeleistung bei gleicher Nachbarkanalunterdriickung
und betrigt im vorliegenden Fall Adigyp ~1...1,2dB.

Abbildung 4.38 zeigt ferner, dass bei einer Erhohung der Koeffizientenan-
zahl von 5 auf 8 (AI-1(1)5 — AI-1(1)8) die maximal erzielbare Nachbarka-
nalunterdriickung zwar zunimmt, der Gewinn an Restiibersteuerung im Bereich
Usp < 70dB jedoch sehr gering ist. Da die numerische Stabilitdt und das Ex-
trapolationsverhalten mit zunehmender Koeffizientenanzahl schlechter werden,
wird man in der Praxis moglichst wenig Koeffizienten verwenden; im konkre-
ten Fall ist deshalb das Verfahren AI-1(1)5 als giinstiger einzustufen. In diesem
Zusammenhang wird auch deutlich, dass als Hauptursache fiir den Verlust an
Restiibersteuerung im Vergleich zum idealisierten System die prinzipielle Schwie-
rigkeit, eine typische Klasse-AB-Kennlinie mit einem Polynom zu beschreiben,
angesehen werden muss.
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Abb. 4.38: Vergleich der Nachbarkanalunterdriickung U des adaptiven und des
idealisierten Systems in Abh#ngigkeit von der Restiibersteuerung
fiir ein rauschartiges Modulationssignal

4.7.8 Verwendung verschiedener Adress-Kennlinien

Bei den Simulationen in den vorausgehenden Abschnitten wurde die Vorverzerrer-
Tabelle ausschliesslich iiber das Betragsquadrat des Modulationssignals adres-
siert. Auf die damit verbundene, vor allem bei Sendeverstirkern mit Klasse-
AB-Charakteristik ungiinstige Haufung der Stiitzstellen im Bereich grosser Be-
trage des Modulationssignals wurde bereits im Abschnitt 2.3.3 hingewiesen, siehe
Abb. 2.23 auf Seite 43. Eine giinstigere Verteilung der Stiitzstellen erh&lt man
durch den Einsatz einer der im Abschnitt 4.2.2 beschriebenen Adress-Kennlinien;
dadurch wird bei gleicher Stiitzstellenanzahl Ny eine hohere Nachbarkanalunter-
driickung U erzielt. Abbildung 4.39 zeigt dies am Beispiel des idealisierten Sys-
tems aus Abschnitt 4.7.7 fiir ein rauschartiges Modulationssignal. Man erkennt,
dass die Stiitzstellenanzahl bei einer Adressierung {iber den Betrag um den Faktor
4 (Betragsquadrat mit Ny = 1024 — Betrag mit Ny = 256) reduziert werden
kann. Bei den Adress-Kennlinien 1 und 2 hat eine entsprechende Reduktion der
Stiitzstellenanzahl einen Verlust an maximaler Nachbarkanalunterdriickung von
3...5dB zur Folge; der Verlust an Restiibersteuerung im Bereich U;p < 75dB
ist jedoch vernachldssigbar gering. Zum Vergleich ist die Adressierung iiber das
Betragsquadrat mit Ny = 256 Stiitzstellen dargestellt; hier betridgt der Verlust
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Abb. 4.39: Nachbarkanalunterdriickung U des idealisierten Systems in Abhé&n-
gigkeit von der Restiibersteuerung i bei Verwendung verschiedener
Adress-Kennlinien fiir ein rauschartiges Modulationssignal

an Nachbarkanalunterdriickung erwartungsgeméss etwa 12 dB, da die Reduktion
der Stiitzstellenanzahl um den Faktor 4 einer Reduktion der Auflésung um 2 bit
entspricht und das Quantisierungsgerdusch dadurch um 12 dB zunimmt.

4.7.9 Adaptionsverhalten

Die Simulation des Adaptionsverhaltens, ausgedriickt durch den zeitlichen Ver-
lauf der Nachbarkanalunterdriickung, kann nur beispielhaft erfolgen, da eine star-
ke Abhingigkeit vom verwendeten Modulationssignal und von der Auswahl der
Wertepaare fiir die Adaption besteht. Im folgenden wird der Verlauf der Nachbar-
kanalunterdriickung fiir ein rauschartiges Modulationssignal in Abh#ngigkeit von
der Rate des Vergessens, ausgedriickt durch den Parameter A, simuliert; dabei
wird die Adaption durch Identifikation mit fiinf Koeffizienten und den Potenzen
1...5(AI-1(1)5) verwendet. Zur Auswahl der Wertepaare fiir die Adaption wird
das Modulationssignal in Blocke der Linge 1024 aufgeteilt, aus denen jeweils das
erste und das betragsméssig grosste Wertepaar ausgewéhlt wird; dadurch wird
im Mittel jedes 512-te Wertepaar verarbeitet und die Wahrscheinlichkeit fiir Wer-
tepaare mit grossem Betrag erhoht. Nach jeweils 10 Adaptionsschritten wird die
Vorverzerrer-Tabelle berechnet und die zugehorige Nachbarkanalunterdriickung
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Abb. 4.40: Kennlinien des LDMOS-Verstiarkers PTE10011 mit Ipg = 65mA
(dicke Linien) und Ipy = 36 mA (diinne Linien)

unter Verwendung des gesamten Modulationssignals in einer separaten Simulati-
on ermittelt.

Die Simulation des Adaptionsverhaltens umfasst 5000 Adaptionsschritte, d.h.
es werden 500 Vorverzerrer-Tabellen berechnet und 500 separate Simulationen
zur Ermittelung der zugehdrigen Nachbarkanalunterdriickung durchgefiihrt. Fiir
die ersten 2000 Adaptionsschritte werden die Kennlinien des LDMOS-Verstéarkers
PTE10011 bei einem Ruhestrom I,y = 65 mA verwendet; anschliessend wird auf
die Kennlinien fiir den Ruhestrom Ipy, = 36 mA umgeschaltet. Abbildung 4.40
zeigt die Kennlinien im Vergleich. Durch die Reduktion des Ruhestroms wird die
AB-Charakteristik des Verstéirkers ausgeprigter; gleichzeitig nimmt die Satti-
gungsleistung um etwa 0,2dB ab. Letzteres ist von besonderer Bedeutung, da
dadurch die Unteraussteuerung B, 4p entsprechend ab-, die Restiibersteuerung
ligp entsprechend zunimmt.

Abbildung 4.41 zeigt den Verlauf der Nachbarkanalunterdriickung fiir A = 0,
d.h. ohne Vergessen, und A € {0,001;0,003;0,01}; Abb. 4.42 zeigt eine Vergrosse-
rung des Verlaufs im Bereich der ersten 200 Adaptionschritte. Man erkennt, dass
die Vorverzerrer-Tabelle nach etwa 80 Adaptionsschritten eingeschwungen ist;
die weitere Zunahme der Nachbarkanalunterdriickung nach 750 bzw. 1900 Adap-
tionsschritten wird durch zusédtzliche Wertepaare mit grossem Betrag verursacht,
die zwar eine Verbesserung bewirken, jedoch nicht mehr zum Einschwingvorgang
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Abb. 4.41: Verlauf der Nachbarkanalunterdriickung U fiir ein rauschartiges Mo-
dulationssignal in Abh#ngigkeit von der Rate des Vergessens (Para-
meter \)

zu zéhlen sind. Die Rate des Vergessens hat nur geringen Einfluss auf den Ein-
schwingvorgang.

Das Folgeverhalten der Adaption nach der Umschaltung der Kennlinien héngt
erwartungsgeméss stark von der Rate des Vergessens ab. Als giinstig erweist
sich A = 0,003; in diesem Fall werden etwa 700 Adaptionschritte benétigt. Fiir
A = 0,01 werden zwar nur 200 Schritte benotigt, allerdings wirkt sich diese
hohere Rate negativ auf das Verhalten im eingeschwungenen Zustand aus. Nach
der Umschaltung wird nur noch eine Nachbarkanalunterdriickung von knapp
60 dB erzielt. Ursache hierfiir ist die ausgeprigtere Klasse-AB-Charakteristik des
Verstérkers bei reduziertem Ruhestrom und die Zunahme der Restiibersteuerung
aufgrund der Abnahme der Sattigungsleistung; dadurch reduziert sich die maxi-
mal erzielbare Nachbarkanalunterdriickung von 72,5dB auf 61 dB.

Man erkennt, dass der Einschwingvorgang zu Beginn der Simulation deut-
lich schneller ablduft als der Folgevorgang nach dem Umschalten der Kennlinien:
fiir ersteren werden etwa 80, fiir letzteren etwa 700 Adaptionsschritte bendotigt.
Da sich fiir den eingeschwungenen Zustand ein Wert von A < 0,003 empfiehlt,
kann man den Folgevorgang nur durch einen voriibergehend héheren Wert fiir
A beschleunigen. Als Kriterium bietet sich der Approximationsfehler der letzten
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Abb. 4.42: Verlauf des Einschwingvorgangs der Nachbarkanalunterdriickung U

fiir ein rauschartiges Modulationssignal in Abhéngigkeit von der Ra-
te des Vergessens (Parameter \)

Adaptionsschritte an: tritt in mehreren, aufeinanderfolgenden Adaptionsschrit-
ten ein Fehler oberhalb einer geeignet gewidhlten Schranke auf, wird A erhoht,
um eine schnelle Anpassung der Kennlinie zu erméglichen; bleibt der Fehler an-
schliessend fiir mehrere Schritte unterhalb der Schranke, wird A wieder reduziert.
Versuche hierzu wurden im Rahmen dieser Arbeit nicht durchgefiihrt.
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Kapitel 5

Messautbau und Messergebnisse

Zur Verifikation der im Abschnitt 4.7 beschriebenen Systemsimulation wurde
in Kooperation mit dem Institut fiir Integrierte Schaltungen der Fraunhofer-
Gesellschaft (FhG-IIS) ein Messaufbau erstellt, der im folgenden als Demonstra-
tor bezeichnet wird. In diesem Zusammenhang waren die Aktivitdten im Rahmen
der vorliegenden Arbeit zeitweise mit dem BMBF-Projekt GALILEI ' verkniipft
[40],[41].

5.1 Aufbau des Demonstrators

Abbildung 5.1 zeigt den Aufbau des Demonstrators; er entspricht — abgesehen
von einigen zusdtzlichen Komponenten — dem Blockschaltbild des Linearisie-
rungssystems in Abb. 4.1 auf Seite 84.

Der Demonstrator ist hybrid aufgebaut, d.h. die Komponenten werden zum
Teil durch Hardware, zum Teil durch Software realisiert:

e Alle digitalen Komponenten des Linearisierungssystems — darunter fallen
die Komponenten des Vorverzerrers, der digitale I/Q-Modulator im Sen-
dezweig und der digitale I/Q-Demodulator im Messzweig — werden durch
Software-Komponenten im Mathematikprogramm MATLAB realisiert, sie-
he Abb. 5.1; hinzu kommen weitere Software-Komponenten zur Steuerung
des Demonstrators.

e Alle analogen Komponenten einschliesslich der Umsetzer sind Hardware-
Komponenten. Im Sendezweig dient ein programmierbarer Funktionsgene-
rator (AWG, arbitrary waveform generator) SONY/TEK AWG 2021 als
D/A-Umsetzer. Die A/D-Umsetzung im Messzweig erfolgt mit einer PC-
Einschubkarte (ISA-Karte) mit A/D-Umsetzer und Pufferspeicher. Beide
Umsetzer haben eine Auflésung von 12 bit.

!Leitprojekt Mobile Kommunikationssysteme, Teilvorhaben Linearisierung von HF-Leis-
tungsverstirkern: GALILEI — GaAs / Lineare Leistungsverstirker.

143
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Abb. 5.1: Aufbau des Demonstrators. Das CPP-Interface trennt die Software-
Komponenten (links) von den Hardware-Komponenten (rechts).

e Die Kommunikation zwischen den Software-Komponenten in MATLAB und
den programmierbaren Hardware-Komponenten erfolgt {iber ein CPP-In-
terface, das aus mehreren, in C++ erstellten Bibliotheken — sogenannten
dynamic link libraries (DLLs) — besteht. Die Kommunikation umfasst das
Konfigurieren der Gerite iiber den IEC-Bus (GPIB, general purpose inter-
face bus) und die Ubertragung von Daten von und zu den Pufferspeichern
der Umsetzer.
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5.1.1 Ablauf

Aufgrund des hybriden Aufbaus und der begrenzten Speichertiefe der Puffer-
speicher kénnen im Hardware-Teil des Demonstrators nur Sequenzen mit einer
maximalen Linge von 262144 Abtastwerten (256 kWorte) in Echtzeit verarbeiten
werden; ein kontinuierlicher Echtzeit-Betrieb ist nicht mdoglich. Bei einer Abta-
strate fa4 = 56 MHz betrigt die maximale Sequenzdauer 4,7 Millisekunden.

Die Verarbeitung einer Sequenz besteht aus folgenden Schritten:

e Vorverzerrung und digitale I/Q-Modulation der Sequenz in MATLAB;

e Laden der resultierenden Sequenz in den Pufferspeicher des programmier-
baren Funktionsgenerators (AWG);

Ubertragung iiber die Hardware-Komponenten;

Lesen des riickgefiihrten ZF-Signals aus dem Pufferspeicher der ISA-Karte;

digitale I/Q-Demodulation und Adaption der Vorverzerrer-Tabelle in MAT-
LAB.

Anschliessend wird die Sequenz erneut verarbeitet.

5.1.2 Takt- und Frequenzerzeugung

Zur Erzeugung der Abtastrate f4 und den drei Lokaloszillator-Frequenzen —
fro,s1 und fro g2 im Sendezweig und fro g im Messzweig — werden Signalge-
neratoren von Hewlett-Packard (HP), Rohde & Schwarz (R&S) und Marconi
eingesetzt; sie sind auf der Referenzebene (10 MHz) synchronisiert, d.h. phasen-
starr gekoppelt.

5.1.3 Mischer und ZF-Verstarker

Als Mischer werden handelsiibliche gehduste Dioden-Ringmischer mit SMA-An-
schliissen eingesetzt. Bei den ZF-Verstirkern konnte auf bereits vorhandene, im
Rahmen des Projektes GALILEI konzipierte Verstirker zuriickgegriffen werden.

5.1.4 Messung der Sendeleistung und der Nachbarkanal-
unterdriickung

Die Messung der Nachbarkanalunterdriickung erfolgt mit einem Spektrumanaly-
sator HP 8595 E. Da die erzielbare Dynamik von der Leistung am Eingang des
Spektrumanalysators abhéngt, muss eine Abschwichung des Sendesignals auf den
optimalen Leistungspegel erfolgen und — als Folge — ein zusétzlicher Leistungs-
messer zur Messung der tatsidchlichen Ausgangsleistung eingesetzt werden.
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5.1.5 Steuerung

Die Software-Komponenten zur Steuerung setzen sich aus Komponenten zur
Steuerung der Gerite iiber den IEC-Bus — den Gerdte-Treibern — und der
Ablaufsteuerung zusammen. Letztere entspricht der Ablaufsteuerung der im Ab-
schnittl 4.7 beschriebenen Systemsimulation, so dass Simulation und Messung auf
oberster Ebene von identischen Komponenten gesteuert werden; dabei legt eine
Systemvariable fest, ob die Sequenz iiber die Hardware-Komponenten iibertragen
oder die Ubertragung simuliert wird.

5.1.6 Weitere Komponenten des Demonstrators

Zwei Komponenten des Demonstrators sind in Abb. 5.1 nicht explizit dargestellt:

e Im Sendezweig befindet sich zwischen I/Q-Modulator und D/A-Umsetzer
der im Abschnitt 4.3.3 beschriebene Sinc-Entzerrer zur Entzerrung der
sin z/z-Amplitudenbewertung durch den D/A-Umsetzer; er wird im De-
monstrator durch eine Software-Komponente in MATLAB realisiert.

e I Messzweig findet nach der I/Q-Demodulation ein Laufzeitausgleich mit
der im Abschnitt 4.5.1 beschriebenen Laufzeitregelung statt.

Auf der Steuerungsebene sind neben der Komponente zur Ablaufsteuerung ei-
ner normalen Messung weitere Komponenten zur Messung von Verstérker-Kenn-
linien, Frequenz- und Phasengéingen vorhanden.

5.2 Messungen

Die Messungen wurden — soweit moglich — entsprechend den Systemsimula-
tionen im Abschnitt 4.7 durchgefiihrt; als Modulationssignal wird jedoch nur
Rauschen verwendet. Die Messungen werden mit parallel, unter Annahme glei-
cher Systemparameter ermittelten Ergebnissen der Systemsimulation unterlegt,
um einen direkten Vergleich zu ermoglichen. Die Ergebnisse aus Abschnitt 4.7 sind
fiir einen Vergleich nicht geeignet, da sie unter Annahme idealisierter Werte fiir
die nicht variierten Parameter ermittelt wurden. Die Standardwerte der System-
parameter sind in Tabelle 5.1, die Frequenzen in Tabelle 5.2 zusammengefasst. Bei
den Umsetzern wird in der Systemsimulation anstelle der nominalen Auflésung
von 12 bit die effektive Auflésung entsprechend den Herstellerangaben verwendet:
npa = 11bit beim D/A-Umsetzer und n4p = 10 bit beim A /D-Umsetzer, siehe
Tabelle 5.1.

Bei den Messungen werden jeweils ein oder zwei Systemparameter variiert
und die zugehorigen Werte fiir Nachbarkanalunterdriickung ermittelt. Die Mes-
sungen sind weniger umfangreich als die Systemsimulationen im Abschnitt 4.7,
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Parameter Symbol |  Wert Einheit
allgemeine Parameter

Abtastrate fa 56 MHz
Aussteuerung

Unteraussteuerung B, 12 dB
bzw. Restiibersteuerung U -0,9 dB
Vorverzerrer

Stiitzstellenanzahl Ny 256 -
Adress-Kennlinie - keine ) -
Auflésung im Signalpfad ng 12 bit
Auflésung im Vorverstérkungspfad ny 12 bit
Sendezweig

Auflésung des D/A-Umsetzers npa 11 bit (effektiv)
ZF-Bandbreite Byrs 20 MHz
Amplitudenfehler ar,s 0 dB
linearer Phasenfehler krs 0 Abtastintervalle
Messzweig

Amplitudenfehler ap g 0 dB
linearer Phasenfehler krg 0 Abtastintervalle
Intermodulationsabstand IMDS 80 dB
Auflésung des A/D-Umsetzers naD 10 bit (effektiv)
ZF-Bandbreite BzrE 10 MHz

+) d.h. Betragsquadrat

Tabelle 5.1: Systemparameter fiir die Messungen

da im Demonstrator nicht alle Systemparameter auf einfache Weise variiert wer-
den konnen; darauf wird bei der Beschreibung der einzelnen Messungen néher
eingegangen.

5.2.1 Aussteuerung

Abbildung 5.2 zeigt die gemessene und simulierte Nachbarkanalunterdriickung U
mit und ohne Linearisierung in Abhéngigkeit von der Restiibersteuerung . Im
Bereich hoher Restiibersteuerung wird mit Linearisierung die theoretische Grenze
nach GL.(3.12) erreicht. Mit abnehmender Restiibersteuerung beobachtet man
einen zunehmenden Abstand zur theoretischen Grenze, der bei Uyp ~ 54 dB auf
Atdigp ~ 2dB zunimmt. Bei U ~ 54 dB wird die Messgrenze des Demonstrators
erreicht.
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Frequenz Symbol | Wert | Einheit
Sendezweig

erste ZF-Frequenz fzrs1 14 MHz

erste Lokaloszillator-Frequenz fro,st 126 MHz
zweite ZF-Frequenz fzF.s2 140 MHz

zweite Lokaloszillator-Frequenz | fro.se | 1330 MHz
Sendefrequenz fur 1470 | MHz
Messzweig

Lokaloszillator-Frequenz fro.g | 1400 MHz
erste ZF-Frequenz fzr 1 70 MHz
Abtastrate ) fa 56 MHz
zweite ZF-Frequenz fzr,E2 14 MHz

+) wirkt aufgrund der Unterabtastung als Lokaloszillator-Frequenz

Tabelle 5.2: Frequenzen fiir die Messungen
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Abb. 5.2: Nachbarkanalunterdriickung U mit und ohne Linearisierung in Ab-
héngigkeit von der Restiibersteuerung ¢ (Signal: Rauschen)
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Auffillig sind die Differenzen zwischen Simulation und Messung ohne Linea-
risierung; sie werden in erster Linie durch die Temperaturahéngigkeit der Kenn-
linien des Verstdrkers verursacht, da die thermische Belastung im jeweiligen Be-
triebsfall je nach Aussteuerung mehr oder weniger stark von der thermischen
Belastung bei der Messung der Kennlinien differiert. Deshalb miisste man streng
genommen fiir jede Simulation Kennlinien mit der jeweils entsprechenden ther-
mischen Belastung des Verstirkers verwenden. Dariiber hinaus erwies sich der
Verstérker als nicht langzeitstabil: die am Ende der Messkampagne gemessenen
Kennlinien wiesen Unterschiede zu den am Anfang gemessenen Kennlinien auf,
besonders beziiglich der Klasse-AB-Charakteristik. Deshalb ist der simulierte Ver-
lauf der Nachbarkanalunterdriickung ohne Linearisierung in Abb. 5.2 monoton,
wihrend die entsprechende Simulation im Abschnitt 4.7 einen nichtmonotonen
Verlauf ergab, wie die Werte fiir U,;, am rechten Rand von Abb. 4.26 auf Seite 128
zeigen. Im linearisierten Fall wirkt sich eine Ungenauigkeit bei der Modellierung
der Kennlinien nicht aus, solange eine Beschreibung der mit der gewihlten An-
zahl an Koeffizienten moglich ist; deshalb stimmen Messung und Simulation mit
Linearisierung bis zur Messgrenze des Demonstrators sehr gut iiberein.

5.2.2 Vorverzerrer-Tabelle

Abbildung 5.3 zeigt die Abhéngigkeit der Nachbarkanalunterdriickung U von der
Aussteuerung und der Stiitzstellenanzahl Nz in der Vorverzerrer-Tabelle. Man
erhilt — abgesehen von der Begrenzung der gemessenen Werte durch die Mess-
grenze — eine gute Ubereinstimmung zwischen Messung und Simulation. Es zeigt
sich, dass eine Stiitzstellenanzahl von 256 in dem durch die Systemparameter in
Tabelle 5.1 gegebenen Umfeld ausreichend ist.

5.2.3 Auflosungen der Umsetzer

Zur Messung der Nachbarkanalunterdriickung U in Abhéngigkeit von den Auf-
16sungen der Umsetzer wurde das Signal vor der Ubertragung zum programmier-
baren Funktionsgenerator entsprechend der Auflésung nps des D/A-Umsetzers
vorquantisiert und nach dem Auslesen aus der [SA-Karte entsprechend der Auf-
16sung n4p des A/D-Umsetzers nachquantisiert. Aus den Verldufen in Abb. 5.4
folgt, dass die Nachbarkanalunterdriickung unter den gegebenen Bedingungen
durch die Auflosung np4 des D/A-Umsetzers begrenzt wird. Eine Simulation oh-
ne die entsprechende Quantisierung ergibt eine Nachbarkanalunterdriickung von
58 dB; mit nyp = 12 bit werden 57dB, mit np, = 11 bit 56,4 dB erzielt. Die er-
forderliche Auflosung n4p des A/D-Umsetzers ist entsprechend den Ergebnissen
der Systemsimulation im Abschnitt 4.7 deutlich geringer und liegt laut Simu-
lation fiir Uy < 60dB unter 6 bit. Die Messungen bestétigen dies, soweit dies
angesichts der Messgrenze von Uyp = 54 dB moglich ist.
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Abb. 5.3: Nachbarkanalunterdriickung U,p in Abhingigkeit von der Restiiber-
steuerung @ und der Stiitzstellenanzahl N, (Signal: Rauschen)
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Abb. 5.4: Nachbarkanalunterdriickung Ugp in Abhingigkeit von den Auflésun-
gen npa und nap des D/A- bzw. A/D-Umsetzers (Signal: Rauschen)
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Abb. 5.5: Nachbarkanalunterdriickung U in Abhéngigkeit von der ZF-Band-
breite Bzpp im Messzweig fiir je einen Betriebsfall unterhalb und
oberhalb der Messgrenze des Demonstrators (Signal: Rauschen)

5.2.4 ZF-Bandbreite

Die Messungen beschrinken sich auf die Abhéngigkeit der Nachbarkanalunter-
driickung U in Abhéngigkeit von der ZF-Bandbreite im Messzweig. Die maximale
Bandbreite betrdgt 10 MHz entsprechend der Bandbreite des OF W-Filters im ZF-
Verstérker. Kleinere Bandbreiten wurden durch eine Nachfilterung in MATLAB
erzeugt. Dieses Verfahren ist streng genommen nicht korrekt, da es beziiglich der
wirksamen Quantisierungsrauschleistung des A /D-Umsetzers nicht dquivalent ist.
Ein Austausch des OFW-Filters kam jedoch aus Aufwands- und Reproduktions-
griinden nicht in Frage. Die Ergebnisse in Abb. 5.5 bestétigen die Ergebnisse der
Systemsimulation im Abschnitt 4.7: im Messzweig ist eine Bandbreite entspre-
chend der Bandbreite des Modulationssignals — hier 5 MHz — ausreichend. Bei
grosserer Bandbreite — hier bis 10 MHz — erhélt man gleichbleibende Werte.

5.2.5 Wirkungsgrad

Abbildung. 5.6 zeigt den Wirkungsgrad des Verstdrkers fiir zwei verschiedene
Ruhestrome bei Betrieb mit Rauschen und mit einem Einton-Signal. Bei redu-
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Abb. 5.6: Wirkungsgrad n in Abhéngigkeit von der Ausgangsleistung P, bei
Betrieb mit Rauschen und mit einem Einton-Signal

ziertem Ruhestrom — 36 mA anstelle von 65 mA — ist der Wirkungsgrad bei
beiden Signalen hoher, da die ruhestrombedingten Verluste geringer sind.

Bei Rauschen ist der Wirkungsgrad hoher als bei einem Einton-Signal glei-
cher Leistung. Dieses Verhalten kann man durch eine Berechnung des Betriebs-
wirkungsgrads np nach (3.29) veranschaulichen. Dabei wird verwendet, dass der
Einton-Wirkungsgrad etwa proportional zum Effektivwert der Ausgangsspannung
ist, siehe Abb. 5.7; im Basisband gilt demnach mit x = [z| und y = |y|:

n) ~y = fam(z)

Setzt man diesen Zusammenhang in (3.29) ein und unterstellt eine lineare Kenn-
linie mit Verstirkung Eins — also fap(x) = & —, erhélt man:

o
/ 2*p(x) dw 2
0 _ Telf
B ~ = =

/Oooxp(x) dx )

Bei einem Einton-Signal gilt x.y = T — der Betrag des Basisbandsignals ist in
diesem Fall konstant — ; bei allen anderen Signalen gilt x4 > 7. Daraus folgt,
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Abb. 5.7: Wirkungsgrad 7 in Abhéngigkeit vom Effektivwert U, sy der Aus-
gangsspannung fiir einen Ruhestrom von 65 mA bei Betrieb mit einem
Einton-Signal

dass von allen Signalen mit gleicher Leistung das Einton-Signal den geringsten
Wirkungsgrad erzielt, wenn man einen amplitudenproportionalen Verlauf fiir den
Einton-Wirkungsgrad n(z) unterstellt; letzteres ist in der Praxis ndherungsweise
gegeben, wie Abb. 5.7 am Beispiel des in dieser Arbeit verwendeten, beziiglich
des Verlaufs des Wirkungsgrads typischen Verstirkers zeigt.

5.2.6 Gewinn durch die Linearisierung

Aus den gemessenen Werten kann man die Zunahme der Sendeleistung und des
Wirkungsgrads durch die Linearisierung bei einer zuldssigen Nachbarkanalunter-
driickung U,,;, und bei Betrieb mit Rauschen ermitteln; dazu werden die Ergeb-
nisse ohne Linearisierung (oL) und mit Linearisierung (mL) aus Abb. 5.2 und
Abb. 5.6 bei einem Ruhestrom von 65 mA verwendet:

Abb. 5.2 Abb. 5.6

Unin  — oL, imi. — Puror, Purmt  —> 1Bl 1BmL

Dabei gilt:

N
u .. T
Pyr = P, sat (W) , Purasm = Pasat,aBm + Ui — Cc(z%)
Mit der Séttigungsleistung P, ;o = 40,1 dBm des Verstirkers und dem Spitzen-

wertfaktor Cé’g ) = 11,1 dB eines rauschartigen Modulationssignals erhélt man die
in Tabelle 5.3 gezeigten Werte. Fiir U,,;;,, = 50 dB sind im Fall ohne Linearisierung
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Vorgabe || Restiibersteuerung Sendeleistung Wirkungsgrad
Umin o Ut P, HF,0L P, HFmL || MB,oL | "IB,mL
[dB] [dB] [dB] [dBm] | [dBm] | [%] | [%]

40 2 4 31 33 28 36
45 -0,9 3 28,1 32 18 32
20 -9,4 (-5,3) 1,1 19,6 (23,7) | 30,1 4 (9) 24
95 (=9,7) (—0,3) (19,3) (28,7) (4) (20)

Tabelle 5.3: Restiibersteuerung, Sendeleistung und Wirkungsgrad bei Vorga-
be der zuldssigen Nachbarkanalunterdriickung Uy, (oL/mL: oh-
ne/mit Linearisierung; simulierte Werte in Klammern)

neben dem gemessenen auch der simulierte Wert fiir ,;, und die daraus resul-
tierenden Werte fiir Py, und npor in Klammern angegeben; fiir Uy, = 55dB
stehen aufgrund der Messgrenze nur simulierte Werte zur Verfiigung.

Der Gewinn an Sendeleistung Pyp und Wirkungsgrad n durch die Lineari-
sierung nimmt mit zunehmender Nachbarkanalunterdriickung U,,;, zu; darauf
wurde bereits im Kapitel 3 hingewiesen. Bereits bei U,,;,, = 40dB erzielt man
durch die Linearisierung eine um 2 dB héhere Sendeleistung (31 dBm — 33 dBm,
1,25W — 2W) und eine Zunahme des Wirkungsgrads von 28 % auf 36 %. Bei
Upmin = 50dB ist der Gewinn erheblich grésser, selbst wenn man anstelle der
gemessenen Werte die Ergebnisse der Simulation verwendet, die einen geringeren
Gewinn aufweisen: die Sendeleistung nimmt um 6,4dB (23,7dBm — 30,1 dBm,
235 mW — 1025 mW), der Wirkungsgrad von 9 % auf 24 % zu. Bei U,,,;,, = 55dB
nimmt der Gewinn weiter zu.

5.2.7 Bewertung

Die Messungen bestitigen die Ergebnisse der Systemsimulation, soweit dies auf-
grund der Messgrenze des Demonstrators moglich ist. Man kann davon ausge-
hen, dass auch die Simulationsergebnisse im Bereich hoherer Nachbarkanalun-
terdriickungen mit einem hinsichtlich der Messgrenze verbesserten Demonstrator
bestétigt werden kénnen.

Die erzielten Ergebnisse zeigen, dass bereits bei einer zulédssigen Nachbarka-
nalunterdriickung von 40 dB ein nennenswerter Gewinn erzielt wird. Praktisch
ist dieser Fall fiir grossere Sendeverstiarker von Interesse, bei denen der Gewinn
an Sendeleistung und Wirkungsgrad den Aufwand fiir die Linearisierung leicht
iiberkompensiert. Mit zunehmendem Gewinn wird die Linearisierung fiir immer
kleinere Sendeverstirker interessant. Eines ist jedoch klar: auch mit Linearisie-
rung bleibt der Wirkungsgrad prinzipiell weit hinter dem maximalen Einton-
Wirkungsgrad zuriick, der bei Betrieb mit einem Modulationssignal mit konstan-



5.2. MESSUNGEN 155

tem Betrag des Basisbandsignals gleich dem Betriebswirkungsgrad ist.

Mit Einfiihrung der dritten Mobilfunk-Generation UMTS steigen die Anfor-
derungen an die Verstéirker in einem Mafle an, dass es fraglich ist, ob sie ohne eine
Linearisierung erfiillt werden konnen. Zur Zeit werden Verstirker mit LDMOS-
Feldeffekttransistoren favorisiert, da man — bei sorgfiltigem Abgleich — bereits
ohne Linearisierung relativ hohe Werte fiir die Nachbarkanalunterdriickung er-
zielen kann; die Langzeitstabilitit ist dabei aber fraglich. Das im Rahmen der
hier durchgefiihrten Messungen beobachtete Verhalten des LDMOS-Transistors
PTE10011 [16] l4sst ein derartiges Vorgehen als nicht erfolgversprechend erschei-
nen.

Generell ist festzuhalten, dass eine Linearisierung in der Praxis immer adap-
tiv oder — im weitesten Sinne — geregelt erfolgen muss, um die Anforderungen
an die Nachbarkanalunterdriickung dauerhaft zu erfiillen. Ein wesentlicher Un-
terschied zwischen neueren Systemen mit komplexer Modulation (z.B. UMTS)
und &lteren Systemen mit konstantem Betrag des Basisbandsignals (z.B GSM)
liegt nicht zuletzt darin, dass alterungsbedingte Anderungen der Verstiirkereigen-
schaften bei den #lteren Systemen nur eine Anderung der Sendeleistung oder des
Wirkungsgrads verursachen, wihrend bei den neueren Systemen zusitzlich die
Nachbarkanile gestort werden.
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Kapitel 6

Zusammenfassung

In dieser Arbeit wird ein Linearisierungssystem nach dem Verfahren der adap-
tiven digitalen Vorverzerrung vollstindig entworfen, untersucht, simuliert und
messtechnisch verifiziert. Damit wird in weiten Teilen der Stand einer Vorent-
wicklung erreicht, die auf den Einsatz dieses Systems in einer Basisstation der
dritten Mobilfunk-Generation UMTS abzielt. Das System zeichnet sich durch
folgende Neuerungen aus:

e [m Sende- und Empfangszweig wird eine digitale ZF-Ebene verwendet; ef-
fiziente Realisierungen fiir den erforderlichen Sinc-Entzerrer im Sendezweig
und den I/Q-Demodulator im Empfangszweig werden angegeben.

e Die Bandbreite im Sendezweig betrigt maximal 25 MHz und liegt damit
um den Faktor 10 iiber der Bandbreite bisheriger Systeme. Dadurch wird
ein Einsatz in Systemen mit breitbandigen Modulationssignalen méglich.

e Im Vorverzerrer werden stiickweise lineare Adress-Kennlinien eingesetzt;
dadurch kann die Anzahl der Stiitzstellen in der Vorverzerrer-Tabelle um
den Faktor 4 reduziert werden.

Der Einfluss der zahlreichen Systemparameter wurde mit Hilfe von System-
simulationen untersucht; dazu wurde ein modulares Simulationsmodell auf der
Basis des numerischen Mathematikprogramms MATLAB erstellt. Mit diesem Si-
mulationsmodell ist es erstmals moglich, alle Parameter — Aussteuerung, Band-
breiten der ZF-Filter, Auflésungen der Umsetzer und des Vorverzerrers, etc. —
zu berticksichtigen und entsprechend den jeweiligen Anforderungen zu wihlen.

Die Ergebnisse der Systemsimulation wurden durch Messungen an einem De-
monstrator verifiziert. Dieser wurde so aufgebaut, dass ein Parallelbetrieb von
Simulation und Messung moglich ist; dadurch sind Vergleiche besonders einfach
durchfiihrbar. Dariiber hinaus ist der Demonstrator als universeller Messplatz
fiir vielfaltige Messungen im Zusammenhang mit der Linearisierung einsetzbar,
z.B. zur Messung der AM/AM- und AM/PM-Kennlinien von Sendeverstirkern
fiir den Einsatz in der Systemsimulation.

157
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Die theoretischen Untersuchungen vermitteln erstmalig einen Vergleichsmass-
stab zur Beurteilung der simulierten und gemessenen Ergebnisse durch einen Ver-
gleich mit theoretischen Grenzwerten. Mit Hilfe des neu eingefiihrten Exponenten
der Wahrscheinlichkeitsdichtefunktion und den beschriebenen Modellverstirkern
kann man theoretische Grenzen fiir die Nachbarkanalunterdriickung mit und ohne
Linearisierung und den daraus resultierenden Linearisierungsgewinn angeben.

Die erzielten Ergebnisse belegen die Leistungsfihigkeit der digitalen Vor-
verzerrung. Je nach geforderter Nachbarkanalunterdriickung konnte die Sende-
leistung um 2...6,4dB gesteigert werden; dabei nahm der Wirkungsgrad im
ungiinstigsten Fall von 28 % auf 36 %, im giinstigsten Fall von 9% auf 24 %
zu. Bei hoheren Anforderungen — hier konnten aufgrund der Messgrenze des
Demonstrators keine Messungen durchgefiihrt werden — sind noch grossere Ge-
winne zu erwarten. Hervorzuheben ist, dass die genannten Gewinne mit einem
LDMOS-Leistungsverstirker erzielt wurden; diese Verstéirker erzielen bereits oh-
ne Linearisierung eine hohe Nachbarkanalunterdriickung und gelten deshalb als
erste Wahl fiir UMTS-Basisstationen ohne Linearisierung. Bei anderen Sende-
verstirkern sind demnach hohere Gewinne zu erwarten.

6.1 Ausblick

Die Simulationen im Abschnitt 4.7.7 zeigen, dass mit einem idealen System auf
der Basis einer numerischen Inversion der tatsédchlichen Kennlinien die theoreti-
sche Grenze fiir die Nachbarkanalunterdriickung erreicht wird; das reale System
verfehlt diese Grenze in der Simulation und in der Messung deutlich !. Das im
Rahmen dieser Arbeit verwendete Adaptionsverfahren ist deshalb dahingehend
weiter zu entwickeln, dass:

e mit Hilfe anderer Basisfunktionen eine bessere Beschreibung typischer Ver-
stiarker-Kennlinien mit Klasse-AB-Charakteristik erzielt wird;

e die Moglichkeiten zur Verbesserung des Folgeverhaltens durch variables Ver-
gessen genutzt werden.

Die erste Forderung verweist unmittelbar auf einen zweiten Bereich, in dem
weitere, in diesem Fall grundlegende Arbeiten erforderlich sind: die Charakteri-
sierung von Sendeverstidrkern beziiglich Kennlinien und Wirkungsgrad und der
daraus resultierende Gewinn durch eine Linearisierung mittels digitaler Vorver-
zerrung. Dabei ist auch zu kldren, in wieweit thermische und dynamische Effekte,
die nicht mit AM/AM- und AM/PM-Kennlinien beschrieben werden konnen, die
erzielbare Nachbarkanalunterdriickung begrenzen. Fiir den Fall, dass der durch
diese Effekte verursachte Verlust inakzeptabel hoch ist, sind Schritte in Richtung

ISjehe Abb. 4.38 auf Seite 137 und Abb. 5.2 auf Seite 148; die theoretische Grenze ist durch
Gl. (3.12) gegeben.
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eines addquaten dynamischen Vorverzerrers zu unternehmen. Addquat bedeutet
in diesem Zusammenhang angepasst und mafsvoll. Als nicht adédquat wird die Ver-
wendung der Volterra-Reihe zur Beschreibung nichtlinearer dynamische Systeme
angesehen, da sie zu einer explosionsartigen Zunahme der zu identifizierenden Pa-
rameter fiihrt, vor allem deshalb, da im Zusammenhang mit der Linearisierung
von Sendeverstédrkern bis in den Bereich der Sattigungsleistung eine Reihe hoher-
er Ordnung zu verwenden wire. Gefragt sind vielmehr Verfahren, die mit einer
ein- oder hochstens zweidimensionalen Vorverzerrer-Tabelle arbeiten, die dyna-
misch, d.h. unter Beriicksichtigung des Betrags oder Betragsquadrats mehrerer
aufeinanderfolgender Abtastwerte, adressiert wird.
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Operatoren und Formelzeichen

Operatoren Bedeutung

arg { -}

Phase in Radiant

E{-} Erwartungswert

H{-} Hilbert-Transformation
Im{-} Imaginérteil

Pr(-) Wahrscheinlichkeit eines Ereignisses
Re{-} Realteil

Formelzeichen Bedeutung Definition
ar g Amplitudenfehler im Messzweig -
ap,s Amplitudenfehler im Sendezweig -

ar diskrete Zeitkonstante des Integrierers (4.30)

aR diskrete Zeitkonstante der Kurzzeit-KKF (4.16)

aw Parameter der mittleren WDF p,(x) (3.8)
B Bandbreite eines Kanals -

B, Unteraussteuerung am Ausgang (2.36)
Bomi, Baor, ... mit / ohne Linearisierung -
Bgp Bandbreite im Basisband -

B, Unteraussteuerung am Eingang (2.37)
Bemp, Beor, ... mit / ohne Linearisierung -
Byr Bandbreite im HF-Bereich -
Byg Bandbreite im ZF-Bereich -
Byr i ZF-Bandbreite im Messzweig -
Byrs ZF-Bandbreite im Sendezweig -
by, b1, ... Binérziffern -

€1y Coy - komplexe Koeffizienten einer Kennlinie (2.23)

c Koeffizientenvektor bei der Adaption (4.47)

Cn,> Cnyt ... mit RLS-Verfahren rekursiv berechnet (4.53)
Co ... Anfangswert der rekursiven Berechnung -
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Formelzeichen Bedeutung Definition
Cy1s Cpos -+ komplexe Koeffizienten des Vorverzerrers (2.52)

c, Koeffizientenvektor bei der Adaption (4.63)
Cyn> Cynt1 - mit RLS-Verfahren rekursiv berechnet -
Cuo ... Anfangswert der rekursiven Berechnung -
Cy Spitzenwertfaktor des Basisbandsignals z(t) (2.21)
cirr praktischer Spitzenwertfaktor (3.3)
Cw Parameter der mittleren WDF 5, (z) (3.8)
e komplexer Fehler -
ep Regelabweichung der Laufzeitregelung (4.23)
ey Fehler des Anfangswerts der Laufzeitregelung (4.36)
f Frequenz i
1) komplexe Kennlinie eines Verstérkers (2.23)
110 komplexe Kennlinie des Modellverstirkers (3.18)
fa Abtastfrequenz -
fan(-) AM/AM-Kennlinie eines Verstérkers (2.23)
Fan (") AM/AM-Kennlinie des Modellverstérkers (3.14)
fem(¥) AM/PM-Kennlinie eines Verstirkers (2.23)
froa(s) AM/PM-Kennlinie des Modellverstirkers (3.17)
[ () Kennlinie eines Begrenzers (3.4)
fe Chip-Rate be CDMA -
forp Grenzfrequenz im kartesischen Regelkreis -
JuF HF-Frequenz / Sendefrequenz -
Jro.E Lokaloszillatorfrequenz im Messzweig -
fro,st erste Lokaloszillatorfrequenz im Sendezweig -
fro,s2 zweite Lokaloszillatorfrequenz im Sendezweig -
fo Tragerfrequenz / Mittenfrequenz (2.4)
[ .0) Kennlinie von Sende- und Messzweig (4.44)
fr Transitfrequenz -
f,0) komplexe Kennlinie des Vorverzerrers (2.46)
fvam () AM/AM-Kennlinie des Vorverzerrers (2.46)
fvipm(:) AM/PM-Kennlinie des Vorverzerrers (2.46)
fzr e erste ZF-Frequenz im Messzweig -
f7r 2 zweite ZF-Frequenz im Messzweig -
fzrs1 erste ZF-Frequenz im Sendezweig -
fzF.s2 zweite ZF-Frequenz im Sendezweig -
g(t) Impuls bei Pulsamplitudenmodulation (2.14)
G(f) ... Spektrum hierzu -

... Energiedichte hierzu
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GBa ausgangsseitiger Aussteuerungsgewinn (3.28)
G Be eingangsseitiger Aussteuerungsgewinn (3.27)
Gy Linearisierungsgewinn (2.44)
h komplexer Proportionalitidtsfaktor (2.18)
H,(2) Ubertragungsfunktion des Integrierers (4.30)
Hp(z) Ubertragungsfunktion der KKF-Berechnung (4.28)
Hrp(f) Ubertragungsfunktion im kartesischen Regelkreis -
Hyz(f) Ubertragungsfunktion eines Verzogerungsglieds -
Hy statische Kreisverstirkung -
i(t) Inphase-Komponente eines Basisbandsignals (2.6)
i(t) ... stochastischer Prozess hierzu -
Uy ... riickgefiihrt -
i ... riickgefiihrt, vor der Interpolation -
iy ... vorverzerrt (2.50)
i Inphase-Komponente eines Symbols -
IMD3 Intermodulationsabstand -
k diskrete Zeit -
Ak diskrete Zeitverschiebung (4.18)
K Kanalabstand -
kp diskrete Laufzeit / Verzogerungszeit -
kp Schatzwert fiir die diskrete Laufzeit (4.19)
kp i linearer Phasenfehler im Messzweig -
kps linearer Phasenfehler im Sendezweig -
k; austeuerungsunabhéngiger Faktor (3.24)
L Bewertungsmatrix (4.49)
My, Zwischengrosse beim RLS-Verfahren (4.52)
mg Steigung der Kennlinie der Regelabweichung (4.26)
nap Auflosung des A/D-Umsetzers -
npa Auflésung des D/A-Umsetzers -
ng Auflésung im Signalpfad -
Nr Stiitzstellenanzahl der Vorverzerrer-Tabelle -
N7 maz ... maximal -
nr Auflésung der Vorverzerrer-Tabelle -
ny Auflésung im Vorverstarkungspfad -
Pam AM/AM-Potenz des Modellverstirkers (3.14)
PPM AM/PM-Potenz des Modellverstérkers (3.17)
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Py, Py Verstiarkungsmatrix beim RLS-Verfahren (4.54)
P, ... Anfangswert -
pn() empirische Amplitudendichte (3.8)
pr(x) Rayleigh-Verteilung (3.1)

P, trigerfrequente Ausgangsleistung (2.33)
P, 148 ... am 1-dB-Kompressionspunkt -
Pk Ausgangsleistung im Nutzkanal (2.38)
Pk Ausgangsleistung im linken Nachbarkanal (2.39)
Py jer Ausgangsleistung im rechten Nachbarkanal (2.40)
Pam AM/AM-Potenz des Modellverstirkers (3.14)
P, sat Sattigungsleistung -
Ppc aufgenommene Versorgungsleistung (2.45)
Pe(e€) WDEF des Betrags des Fehlersignals -
Pe, () WDF des Fehlers e (4.36)
Py Storleistung (3.5)
P, trigerfrequente Eingangsleistung (2.32)
P, _14p ... am 1-dB-Kompressionspunkt -
Pyp Leistung im HF-Bereich / Sendeleistung -
Purmi, Prarpor, ... mit / ohne Linearisierung -
Pig(*) WDF von i(t) und q(t) (2.8)
P, Gerduschleistung (2.42)
PPM AM/PM-Potenz des Modellverstérkers (3.17)
pr(x) Rayleigh-Verteilung (3.1)
P; Leistung des Prozesses s|k] -
P, Signalleistung (2.42)
pr Adresse der Vorverzerrer-Tabelle -
P, Kennlinie eines Polynom-Vorverzerrers (2.52)
Pw Exponent der mittleren WDF p,(x) (3.8)
pa(z3t) WDF des Betrags des Prozesses x(t) (2.8)
pz(x) mittlere WDF des Betrags des Prozesses x(t) (2.10)
Pa(x) Néherung fiir die mittlere WDF des Betrags (3.8)
P, mittlere Leistung des Prozesses x(t) (2.13)
bzw. des Basisbandsignals z(t) (2.32)
P; mittlere Leistung des Referenzsignals Z(t) -
py(y) mittlere WDF des Betrags von y(t) (2.33)
P, mittlere Leistung des Basisbandsignals y(t) (2.33)
Py Ausgangsleistung im Nutzkanal (2.38)
Py Ausgangsleistung im linken Nachbarkanal (2.39)
Py r Ausgangsleistung im rechten Nachbarkanal (2.40)
Q Quantisierungsintervall -
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q(t) Quadratur-Komponente eines Basisbandsignals (2.6)
q(t) ... stochastischer Prozess hierzu -
qr ... riickgefiihrt -
qr ... riickgefiihrt, vor der Interpolation -
@ ... vorverzerrt (2.51)
s Quadratur-Komponente eines Symbols -
r Rolloff-Faktor -
R () Autokorrelationsfunktion von g(t) -
R [K] Autokorrelationsfunktion von s[k] -
R (t1,12) Autokorrelationsfunktion von x(t) (2.9)
R (7) mittlere Autokorrelationsfunktion von x(t) (2.11)
RL(t,7) Kurzzeit-AKF von z(t) (4.5)
R, .(7) mittlere Kreuzkorrelationsfunktion -
me[’ﬁ] Néherung fiir die mittlere KKF (4.33)
Exrw ... vektorielle Darstellung (4.35)
R! .(t,7) Kurzzeit-KKF von z,(¢) und z(t) (4.5)
Eim(t, T) ... mit Rechteckregel berechnet (4.11)
R, (t1,t) Kreuzkorrelationsfunktion von y(t) und x(t) -
R,.(7) mittlere Kreuzkorrelationsfunktion (2.17)
SF Spreizfaktor bei CDMA -
SNR Signal-Gerédusch-Abstand (2.42)
Sz (f) mittleres Leitungsdichtespektrum von z(t) (2.12)
Sz(f) mittleres LDS des Referenzsignals Z(t) (3.22)
Sapan (f) mittleres LDS des nichtlinearen Anteils (3.22)
S zivan (f)  mittleres Kreuzleistungsdichtespektrum (3.22)
Sy(f) mittleres Leitungsdichtespektrum von y(t) (3.22)
s[k] Symbolfolge - -
s[k] Symbol-Prozess bei Pulsamplitudenmodulation (2.14)
t kontinuierliche Zeit -
1Tg Beobachtungsdauer -
Te Chip-Dauer bei CDMA -
Tp Verschiebung / Verzogerungszeit / Laufzeit (2.18)
Tp Schétzwert fiir die Laufzeit Tp (4.10)
Tr Zeitkonstante der Kurzzeit-KKF (4.5)
T Symboldauer (2.10)
Trp Zeitkonstante im kartesischen Regelkreis -
AT zeitliche Verschiebung (4.10)
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u Betragsquadrat des Basisbandsignals z -
U Nachbarkanalunterdriickung (2.41)
Unt, UsL ... mit / ohne Linearisierung (2.44)
Uam AM/AM-Nachbarkanalunterdriickung (3.23)
Uz maximale Nachbarkanalunterdriickung (2.43)
U,nin minimale Nachbarkanalunterdriickung -
Upm AM/PM-Nachbarkanalunterdriickung (3.26)

i Restiibersteuerung (3.10)

lmp, Gor ... mit / ohne Linearisierung -

v Betrag der Verstdrkung eines Verstdrkers (2.29)
v(|z]) Verstarkungskennlinie eines Verstirkers (2.27)
Unaa maximaler Betrag der Verstarkung (2.31)

Uy Kleinsignalverstdarkung eines Verstéarkers (2.30)

v,(|z]) Verstiarkung des Vorverzerrers (2.48)
UR ... Realteil (2.50)
vy ... Imaginérteil (2.50)
v, ... Vektor bei der Adaption (4.63)

Uy Nt1 ... Wert einer neuen Gleichung bei der Adaption (4.65)

z(t) reelles Signal / Betrag von z(t) -

T Mittelwert von x -
x(t) komplexes Basisbandsignal / Modulationssignal (2.1)
x(1) ... stochastischer Prozess hierzu -
X(f) ... Spektrum hierzu (2.4)

z Referenzsignal (3.20)
TaAD Ausgangssignal des A /D-Umsetzers -

T eff Effektivwert des Basisbandsignals z(¢) (2.22)

rpr(t) Trigersignal zum Basisbandsignal z(t) (2.2)

Xup(f) ... Spektrum hierzu (2.5)
X x-Wert einer Stiitzstelle in der Vorverzerrer-Tabelle (4.58)
Tig Ausgangssignal des I/Q-Modulators (4.3)

T mag Spitzenwert des Betrags von z(t) (2.20)
e praktischer Maximalbetrag von z(t) (3.2)
x, riickgefiihrtes Basisbandsignal (4.43)
X, Matrix des Gleichungssystems bei der Adaption (4.63)

T, N1 Vektor einer neuen Gleichung bei der Apaption (4.64)
z,, Vektor des Gleichungssystems bei der Adaption (4.47)

Ty N1 Wert einer neuen Gleichung bei der Adaption (4.57)
Tsat Begrenzung eines Begrenzers (3.4)
Ty Ausgangssignal des Sinc-Entzerrers -

TAM,sat Sattigungsgrenze des Modellverstérkers (3.16)
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Z, vorverzerrtes Basisbandsignal (2.46)
Ty ... Betrag (3.30)
X, Matrix des Gleichungssystems bei der Adaption (4.47)
Ty Nt1 Vektor einer neuen Gleichung bei der Apaption (4.56)
Zo Betrag eines Einton-Basisbandsignals am Eingang -
iy Einton-Basisbandsignal am Eingang -
y(t) reelles Signal / Betrag von y(t) -
y(t) komplexes Basisbandsignal -
y(t) ... stochastischer Prozess hierzu -
Y(f) ... Spektrum hierzu -
yrr(t) Trégersignal zum Basisbandsignal y(t) -
YL Betrag des Ausgangssignals mit Linearisierung (3.31)
Yo Betrag eines Einton-Basisbandsignals am Ausgang -
« allgemeiner Parameter -
Qam Parameter der AM/AM-Kennlinie (3.14)
ay, Parameter in der WDF von e (4.36)
o Dirac-Impuls -
€ fraktionaler Anteil der Verschiebung 7/7, (4.13)
n Wirkungsgrad eines Verstirkers -
n(|z|) Wirkungsgradkennlinie eines Verstérkers (2.45)
nB Betriebswirkungsgrad (3.29)
NB.mL> MBor - Mit / ohne Linearisierung -
K ganzzahliger Anteil der Verschiebung 7/T4 (4.13)
K1 diskrete Zeitverschiebung (4.24)
A Parameter fiir Vergessen (4.49)
o) Phase eines Verstirkers (2.26)
Ppum Parameter der AM/PM-Kennlinie (3.17)
o Standardabweichung (3.1)
T Zeitverschiebung (2.11)
wo Tréager-Kreisfrequenz (2.7)
Qo ... normiert -
W, Wi, ... Kreisfrequenzen -
Wz F E2 zweite ZF-Kreisfrequenz im Messzweig -
Qzr.E2 ... normiert -
WzF,s1 erste ZF-Kreisfrequenz im Sendezweig -

Qypsi

... normiert
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die Leitung des neu gegriindeten Lehrstuhls fiir Informationstechnik mit dem
Schwerpunkt Kommunikationselektronik, in dem ein Teil des Lehrstuhls fiir Tech-
nische Elektronik aufging; unter seiner Schirmherrschaft wurde die Arbeit zu En-
de gefiihrt.

Besonderer Dank gilt auch den Berichterstattern Herrn Prof. Dr.-Ing. Heinz
Gerhéduser und Herrn Prof. Dr.-Ing. Johannes Huber.
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