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Abstract 

In general, noise is regarded as undesired disturbance. In contrast to this, narrowband rf
noise signals with specific statistical properties are increasingly used for various applications 
in communications, RADAR and measurement techniques. In other scientific fields, like 
accelerator physics, noise of controlled spectral form is required for various applications. 
Therefore, for a number of applications narrowband rf-noise signals with an arbitrarily 
selectable, precisely tailored, and sharply delimited power density spectrum and defined 
statistical properties are useful or required. For generating such narrowband rf-noise signals, 
analog components are normally used, namely broadband noise sources, sine and sweep 
generators and tuneable high quality quartz filters. Perfection of digital integrated circuits in 
the last 20 years made it possible to introduce new techniques into frequency generation, 
namely Direct Digital Frequency Synthesis (DDFS). DDFS based on Numerically Controlled 
Oscillators (NCO's) offer many advantages over traditional frequency generation schemes 
due to their wide frequency range, excellent output phase noise, wideband tuning linearity, 
and fast, phase-continuous frequency switching, which can not be achieved by using analog 
techniques. 

In the present dissertation we shall discuss the use of DDFS based on NCO's for generating 
narrowband rf-noise signals with an arbitrarily selectable power density spectrum and a 
carrier sweep in real time. The principal idea is based on the fact that any bandpass random 
process can be expressed in the Quadrature Amplitude Modulation (QAM) form. From this 
point of view we design a new QAM architecture with two phase modulated NCO's and 
without a multiplier, which allowes a higher dock rate compared to the c1assical QAM. 
Further, starting from discrete narrowband harmonic random process, we derive a suitable 
synthesis algorithm for the calculation of the envelope magnitude and phase function of the 
desired equivalent random baseband process. For investigating the statistical properties ofthe 
generated rf-noise signals, we first quantify the spurious signals generated by the phase 
modulation of an NCO. Based on those, we present an c10sed form solution ofthe statistical 
properties corrupted by quantization effects and spurious signals of the NCO's. 

A system prototype of the digital rf-noise generator has been designed and built, and several 
tests have been performed in order to demonstrate proper operation. Measurements of the 
statistical properties of the generated narrowband rf-noise signals are shown to be in good 
agreement with both theoretical and simulation results. 



Kurzfassung 

Rauschen ist nach allgemeiner Auffassung etwas Störendes, das insbesondere in der Kommu
nikationstechnik allgegenwärtig ist und Probleme verursacht. Im Gegensatz dazu gewinnt der 

gezielte Einsatz von Rauschsignalen in der Kommunikations-, Radar- und Meßtechnik 

auf grund ihrer spezifischen Eigenschaften zunehmend an Bedeutung. Neben den klassischen 

Bereichen finden Rauschsignale heute auch auf anderen wissenschaftlichen Gebieten ein 

breites Anwendungsfeld. Dabei ist es für eine Vielzahl von Anwendungsfällen vorteilhaft 

oder sogar notwendig, daß ein schmalbandiges Rauschsignal mit nahezu beliebig konfigurier

barem Leistungsdichtespektrum und definierten statistischen Eigenschaften zur Verfügung 

steht. Zur Synthese derartiger Rauschsignale sind - insbesondere im Hochfrequenzbereich -

in der Regel relativ aufwendige analoge Systeme erforderlich. Aufgrund der in den letzten 

Jahrzehnten zu verzeichnenden Fortschritte bei der Entwicklung von integrierten Schalt

kreisen zur digitalen Signalsynthese entstand der Gedanke, digitale Verfahren zur Synthese 

schmalbandiger, hochfrequenter Rauschsignale zu verwenden. 

Im Rahmen der vorliegenden Arbeit wird untersucht, inwieweit die direkte digitale Signal

synthese auf der Basis numerisch gesteuerter Oszillatoren zur Synthese schmalbandiger 

Rauschsignale mit nahezu beliebig konfigurierbaren Leistungsdichtespektren verwendet 

werden kann, und welche Vor- und Nachteile sich im Hinblick auf eine Realisierung er

geben. Gegenstand der Untersuchung ist eine auf der Grundlage der zeitdiskreten Quadratur

amplitudenmodulation entwickelte neue Schaltungsstruktur mit zwei numerisch gesteuerten 

Oszillatoren, die infolge der Einführung einer äquivalenten Betragsvariablen keine Multipli

kation enthält und demzufolge gegenüber der klassischen Methode eine höhere Datenrate 

erlaubt. Ausgehend von einem harmonischen zeitdiskreten Prozeß wird zur Berechnung der 

notwendigen Wertefolgen, entsprechend den vorgegebenen Leistungsdichtespektren des 

äquivalenten Basisbandprozesses, ein Synthesealgorithmus abgeleitet. Anhand statistischer 

Untersuchungen wird diskutiert, inwieweit die entwickelte Schaltungsstruktur und die nume

risch gesteuerten Oszillatoren einen Einfluß auf die statistischen Eigenschaften des erzeugten 
Rauschsignales haben, wobei hierzu entsprechende analytische Ausdrücke abgeleitet werden. 

Ein wesentlicher Vorteil des im Rahmen dieser Arbeit vorgestellten digitalen Verfahrens 

gegenüber analogen ist neben der auch im Detail exakten Reproduzierbarkeit der Rausch

signale in der Möglichkeit zur Kompensation systembedingter Abweichungen durch Ein

beziehung in den Synthesealgorithmus zu sehen. Der Einsatz numerisch gesteuerter Oszilla

toren ermöglicht dabei eine vergleichsweise einfache Variation der Trägerfrequenz in Real

zeit. Meßergebnisse bei unterschiedlich vorgegebenen Leistungsdichtespektren bestätigen die 
Berechnungen und erbringen den Funktionsnachweis des entworfenen digitalen Rausch

generators. Die Vor- und Nachteile werden dabei anhand einer Gegenüberstellung der Simu

lations- und Meßergebnisse diskutiert. 

---~ --~- --- ----------------------------------~~-~ 
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1 Einleitung 

Rauschen ist nach allgemeiner Auffassung etwas Störendes, das insbesondere in der 
Kommunikationstechnik allgegenwärtig ist und mittlere bis große Probleme ver
ursacht. Im Gegensatz dazu gewinnt der gezielte Einsatz von Rauschsignalen in der 
Kommunikations-, Radar- und Meßtechnik auf grund ihrer spezifischen Eigenschaften 
zunehmend an Bedeutung. So werden beispielsweise Rauschsignale zur meßtech
nischen Ermittlung der Kenngrößen von Übertragungssystemen unter realitätsnahen 
Bedingungen verwendet [Den 88, Mil 88, Kam 92]. Neben den zuvor genannten 
klassischen Bereichen finden Rauschsignale heute auch auf anderen wissenschaftli
chen Gebieten ein breites Anwendungsfeld. In der Mittelenergiephysik werden zum 
Beispiel Rauschsignale mit definierter spektraler Leistungsdichte unter anderem zur 
Beeinflussung beschleunigter Teilchen verwendet [Meu 92]. So auch am Protonen
beschleuniger easy (COoler SYnchrotron) der Forschungszentrum Jülich GmbH, wo 
hochfrequente, schmalbandige Rauschsignale mit konfigurierbaren Leistungsdichte
spektren und der Möglichkeit zur Variation ihrer Trägerfrequenz in Realzeit fiir die 
sogenannte ultralangsame Extraktion benötigt werden. Für eine Vielzahl von Anwen
dungsfallen ist es daher vorteilhaft oder sogar notwendig, daß ein Rauschsignal mit 
definierten statistischen Eigenschaften zur Verfiigung steht. 

Zur Synthese derartiger Rauschsignale werden beispielsweise bei den heutigen Teil
chenbeschleunigern zumeist analoge Hochfrequenzsysteme verwendet [Meu 92, Mol 
94]. Neben dem beträchtlichen Realisierungs- und Kostenaufwand dieser Systeme 
besteht ein weiterer wesentlicher Nachteil in der erheblich eingeschränkten Konfigu
rierbarkeit der Leistungsdichtespektren der erzeugten Rauschsignale. Ferner lassen 
sich die durch die analogen Mischer verursachten Seitenbänder - wegen der ge
forderten Wobbelfähigkeit - nur sehr begrenzt durch analoge Filterung beeinflussen. 
Aufgrund der in den letzten Jahrzehnten zu verzeichnenden Fortschritte bei der digita
len Signalverarbeitung entstand der Gedanke, digitale Verfahren zur Synthese der 
Rauschsignale zu verwenden. Ein Ansatz hierzu wurde von [Nol 92] aufgezeigt. 
Allerdings stand dabei die digitale Synthese des zum bandbegrenzten Rauschsignal 
äquivalenten Basisbandsignales im Mittelpunkt des Interesses. Die Modulation zur 
Umsetzung des äquivalenten Basisbandsignales in eine höhere Frequenzlage erfolgt 
jedoch auch hierbei mittels analoger Komponenten, so daß die sich dadurch ergeben
den Nachteile weiterhin bestehen bleiben. Vor diesem Hintergrund ist die Idee zu 
sehen, das gesamte analoge Rauschsystem durch ein vollständig digitales System zu 
ersetzen. 
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Im Mittelpunkt der vorliegenden Arbeit steht deshalb die digitale Synthese schmal

bandiger Rauschsignale mit nahezu beliebig konfigurierbaren Leistungsdichtespektren 
und der Möglichkeit zur Variation der Trägerfrequenz in Realzeit. Als kritische 

Parameter im Hinblick auf eine praktische Realisierung erweisen sich dabei in erster 

Linie die maximal erzielbare Datenrate und die Variation der Trägerfrequenz in 

Realzeit (Kapitel 2). Aus diesem Grund erscheinen solche Schaltungsstrukturen 

zweckmäßig, die keine Multiplikation enthalten und es mit vergleichsweise geringem 

Aufwand ennöglichen, einen bestimmten Frequenzbereich durchzustimmen. Zur 

Lösung dieser Problematik wird in Kapitel 4 eine neue Schaltungsstruktur vorgestellt, 

die auf der direkten digitalen Signalsynthese mit numerisch gesteuerten Oszillatoren 

beruht. 

Spätestens seit Ende der achtziger Jahre hat die direkte digitale Signalsynthese auf der 

Basis numerisch gesteuerter Oszillatoren erheblich an Bedeutung gewonnen, da diese 
gegenüber der Signalsynthese mit digitalen Signalprozessoren eine wesentlich höhere 

Signalfrequenz erlaubt und die digitale Frequenz- und Phasenmodulation mit relativ 

geringem Aufwand bei vergleichsweise hohen Datenraten ermöglicht. Obwohl die 

direkte digitale Signalsynthese traditionell aus der militärischen Kommunikations- und 

Radartechnik stammt, wird sie heute bereits in einem weiteren Bereich kommerzieller 

Geräte eingesetzt (z.B. [McC 90, Par 92, Bor 93, Tek 94, Sek 94, Vin 94]). Hierzu 

hat insbesondere die Realisierung der numerisch gesteuerten Oszillatoren in Form von 

monolithischen Schaltkreisen mit hohem Integrationsgrad beigetragen, wodurch sich 
der Schaltungs- und Kostenaufwand beträchtlich reduziert hat. Die Beschreibung der 

numerisch gesteuerten Oszillatoren steht im Mittelpunkt von Kapitel 3, wobei aus der 

Literatur bekannte Erkenntnisse zur Synthese mono frequenter Signale in einer dieser 

Arbeit angepaßten Form aufgearbeitet und ergänzt werden. 

Im Vergleich zu analogen Rauschsystemen ist bei einer digitalen Systemrealisierung 

neben einer geeigneten Schaltungs struktur ein effizienter Synthesealgorithmus von 

großer Bedeutung. Daher besteht ein weiterer Schwerpunkt der vorliegenden Arbeit 

in der Ableitung eines geeigneten Synthesealgorithmus auf der Grundlage vorgegebe

ner Leistungsdichtespektren. Im Unterschied zu [Nol 92] beruht der in Kapitel 4 
abgeleitete Synthesealgorithmus nicht auf der zeitdiskreten Fouriertransformation, 

sondern auf der zeitdiskreten Karhunen-Loeve-Transformation. Hierbei spielt unter 
anderem die Systemtaktrate und die Periodizität des erzeugten Rauschsignales eine 

wichtige Rolle. 
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~j Kapitel 5 befaßt sich mit der Realisierung des digitalen Rauschgenerators. Meßergeb
nisse bei unterschiedlich vorgegebenen Leistungsdichtespektren stellen die Funktions
fähigkeit der entwickelten Schaltungs struktur und des Synthesealgorithmus unter 
Beweis. Die Vor- und Nachteile werden dabei anhand einer Gegenüberstellung der 
Simulations- und Meßergebnisse diskutiert. Weiterhin lassen sich prinzipielle Krite
rien zur Auswahl geeigneter Systemkomponenten ableiten. Abschließend wird in 
Kapitel 6 anhand statistischer Untersuchungen diskutiert, inwieweit die entwickelte 
Schaltungsstruktur und die numerisch gesteuerten Oszillatoren einen Einfluß auf die 
statistischen Eigenschaften des erzeugten Rauschsignales haben. 

Die vorliegende Arbeit entstand während meiner Tätigkeit als Doktorand im Zentral
labor fiir Elektronik der Forschungszentrum Jülich GmbH. 
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Arbeit gegeben hat. Seine wohlwollende Unterstützung sowie viele Anregungen 
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Herrn Prof. DrAng. Klaus Meerkötter, Leiter des Fachgebietes Nachrichtentheorie 
der Universität-GH Paderborn, danke ich fiir die wertvollen Hinweise und Diskussio
nen sowie besonders fiir die Übernahme des Korreferates. 

Bedanken möchte ich mich auch bei Herrn Prof. Dr. Horst Halling, Zentrallabor fiir 
Elektronik der Forschungszentrum Jülich GmbH, und Herrn Prof. Dr. Hermann 
Meuth, Fachhochschule Darmstadt, fiir ihre ständige Diskussionsbereitschaft und die 
zahlreichen Anregungen sowie die Bereitschaft zur kritischen Durchsicht des Manu

skriptes. 

Weiterhin gebührt allen Kollegen des Zentrallabor fiir Elektronik und der Hoch
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Forschungszentrum Jülich GmbH sowie der Fachgebiete Nachrichtentechnik und 
Nachrichtentheorie der Universität-GH Paderborn mein Dank :fiir eine Vielzahl frucht
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2 Bandbegrenzte zeitdiskrete stochastische Signale 

2.1 Rauschen 

Üblicherweise tritt Rauschen als störender Effekt auf. Aufgrund der spezifischen 

Eigenschaften von Rauschsignalen gewinnt ihr gezielter Einsatz in der Nachrichten-, 

Radar- und Meßtechnik jedoch zunehmend an Bedeutung. Eine wichtige Anwendung 

von Rauschsignalen ist beispielsweise die meßtechnische Ermittlung der Kenngrößen 

von Übertragungssystemen. Die klassische Systemtheorie basiert ausschließlich auf 

determinierten Testsignalen (Exponentialfunktion, Sprungfunktion, Diracfunktion). 

Diese haben den Vorteil, daß ihre Zeitverläufe genau definiert und damit mathema

tisch eindeutig erfaßbar sind. Im Sinne der Informationstheorie kann man jedoch 

durch völlig determinierte Signale keine Information übertragen [Kum 89]. In der 

Praxis müssen daher Übertragungssysteme nicht nur ein bestimmtes Signal übertragen 

oder in geeigneter Weise umformen, sondern eine Vielzahl möglicher Signalformen. 

Auch die Approximation des Diracimpulses stellt oft eine schwer zu lösende Aufgabe 

dar. Die Einfiihrung von Rauschsignalen in die Systemtheorie kann hier einen Aus

weg bieten. Manche Probleme sind ohne die Einbeziehung von Rauschsignalen über

haupt nicht lösbar. Beispielsweise ist bei Audiosystemen der Einsatz von Rausch

signalen zu meßtechnischen Zwecken durchweg üblich, da bei Sprach- und Musik

übertragungen die jeweilige Erfassung einer einzigen Frequenzkomponente keine 

schlüssige Aussage über die Systemkenngrößen erlaubt. Weitere Beispiele von Ein

satzmöglichkeiten sind [Gup 75, Den 88, Mil 88] 

• das Erkennen stark verrauschter Signale, 

• die Ermittlung des Frequenzverhaltens von Regelkreisen, 

• die Ermittlung der akustischen Eigenschaften von Räumen und 

• die Beeinflussung von graphischen Daten bei der digitalen Bildverarbeitung. 

Auf dem Gebiet der Hochfrequenztechnik eröffnet neben der Radartechnik insbeson

dere die mobile Kommunikation zunehmend weitere Anwendungsmöglichkeiten fiir 

Rauschsignale. Beispiele hierfiir sind die Modulation ausgesandter Radarimpulse mit 

Rauschsignalen [Mül 79, Rab 85], und die Bestimmung der Bitfehlerrate auf gezielt 

verrauschten Übertragungsstrecken, die codierte Signale übermitteln [Kam 92, 

Pfe 94]. Auch auf anderen wissenschaftlichen Gebieten ist der Einsatz von Rausch-
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signalen heute durchweg üblich. In der Mittelenergiephysik werden beispielsweise 

hochfrequente, schmalbandige Rauschsignale zur Beeinflussung beschleunigter Teil

chen verwendet [Meu 92, Mol 94]. So auch am Protonenbeschleuniger eaSY der 

Forschungszentrum Jülich GmbH, wo unter anderem Rauschsignale mit definierten 

Vorgaben bezüglich der Trägerfrequenz, der Bandbreite und der spektralen Leistungs

dichte zur sogenannten ultralangsamen Extraktion benötigt werden. 

Für eine Vielzahl von Anwendungsfällen ist es daher vorteilhaft oder sogar notwen

dig, daß ein Rauschsignal mit definierten statistischen Eigenschaften zur Verrugung 

steht. Für die ultralangsame Extraktion am Protonenbeschleuniger easy ergibt sich 

zum Beispiel nachfolgendes Anforderungsprofil: 

Die Vorgabe nahezu beliebiger Leistungsdichtespektren mit 

• wählbaren Bandbreiten von 1 kHz bis 100 kHz, 

• einstellbaren Trägerfrequenzen von bis zu 20 MHz und 

• einer Flankensteilheit des synthetisierten Rauschsignales von minimal 120 

dB/Oktave 
• sowie der Möglichkeit zur Variation der Trägerfrequenz in Realzeit mit einer 

Geschwindigkeit von bis zu 1 kHzls. 

Zur Synthese derartiger Rauschsignale werden beispielsweise bei den heutigen Teil

chenbeschleunigern zumeist analoge Hochfrequenzsysteme, bestehend aus analogen 

Rausch- und Signalgeneratoren sowie steilflankigen Quarzfiltern, verwendet [Mol 94]. 

Der Grund darur liegt darin, daß derzeit am Markt verrugbare analoge Rauschgenera

toren vielfach nur ein breitbandiges weißes Rauschsignal erzeugen [Roh 93, Hew 94]. 

Nur wenige analoge Rauschgeneratoren bieten dabei die Möglichkeit zur Veränderung 

der Bandbreite durch analoge Filterung des breitbandigen Rauschsignales [Noi 94]. 

Dies bedeutet jedoch eine erhebliche Einschränkung der Wobbelfähigkeit derartiger 

Rauschgeneratoren, da die Anpassung der Filtercharakteristik in Realzeit im allgemei

nen nicht möglich ist. Die Variation der Trägerfrequenz in Realzeit wird daher in der 

Regel mittels einer zusätzlichen Modulation mit Hilfe eines analogen Signal generators 

realisiert. Je nach gefordertem Leistungsdichtespektrum sind hierzu oftmals auch 

mehrere Signalgeneratoren notwendig. Eine vereinfachte prinzipielle Anordnung 

hierzu zeigt Bild 2.1, wobei ein niederfrequentes, breitbandiges Rauschsignal mittels 

eines Rauschgenerators zumeist analog erzeugt, durch nachfolgende Tiefpaßfilterung 

bandbegrenzt und anschließend analog in eine höhere Frequenzlage umgesetzt wird. 
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analoger 

Signalgenerator 

Rausch- Tiefpaß-
,~ 

Bandpaß-... ... ... ... , - - , 
generator Filter Filter 

Bild 2.1 Vereinfachte Anordnung zur analogen Erzeugung hochfrequenter, 
schmalbandiger Rauschsignale mit der Möglichkeit zur Variation der 
Trägerjrequenz in Realzeit 

Die wesentlichen Nachteile einer derartigen analogen Realisierung sind zum einen die 

erheblich eingeschränkte Flexibilität bezüglich der Forderung nahezu beliebig konfi

gurierbarer Leistungsdichtespektren und zum anderen der relativ geringe störfreie 

Dynamikbereich, verursacht durch die auf grund der analogen Mischer auftretenden 

Seitenbänder, die wegen der geforderten Wobbelfähigkeit zumeist nicht durch zusätz

liche Filterung zu eliminieren sind. Die Kombination aus analogen Rausch- und 

Signal generatoren sowie Quarzfiltern mit unterschiedlichen Grenzfrequenzen bedeutet 

zudem einen hohen gerätetechnischen Aufwand, was die in [Mol 94] dargestellte 

Anordnung zur stochastischen Extraktion dokumentiert. 

Aufgrund der ständigen Weiterentwicklung der digitalen Signalverarbeitung in den 

letzten Jahrzehnten, zu der insbesondere die steigende Komplexität der integrierten 

Halbleiterschaltungen und die Fortschritte in der Computertechnik beigetragen haben, 

eröffnet sich die Möglichkeit, Rauschsignale mit Hilfe digitaler Verfahren zu syn

thetisieren. Vor allem die digitale Synthese von Rauschsignalen mittels Zufallszahlen

generatoren stand bisher im Mittelpunkt des Interesses [Jam 90, L 'Ecu 90]. Ein 

wesentlicher Vorteil digitaler Verfahren gegenüber analogen ist neben der auch im 

Detail exakten Reproduzierbarkeit die genaue Kenntnis ihrer Eigenschaften, die durch 

den Synthesealgorithmus eindeutig festgelegt sind. Dadurch lassen sich beispielsweise 

systembedingte Abweichungen unter Einbeziehung in den Synthesealgorithmus kom

pensieren. 
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Digital synthetisierte Rauschsignale lassen sich heute unter anderem im Audiobereich 

durch sogenannte arbiträre Wortgeneratoren [Lee 93, Tek 94] erzeugen, wobei bis 

zu Frequenzen von einigen hundert Kilohertz eine fortlaufende Berechnung der sto

chastischen Wertefolgen in Realzeit möglich ist. Oberhalb dieses Frequenzbereiches 

ist jedoch derzeit eine Werteberechnung in Realzeit aus technischen Gründen ausge

schlossen, da die Rechengeschwindigkeit heutiger Signal- und Mikroprozessoren 

hierzu nicht ausreicht. Weiterhin läßt sich die Synthese hochfrequenter, schmalbandi

ger und gleichzeitig in ihrer Trägerfrequenz variierbarer Rauschsignale wiederum nur 

mittels einer dem Wortgenerator nachgeschalteten analogen Modulation realisieren 

[Nol 92]. Der Einsatz arbiträrer Wortgeneratoren gestattet im Vergleich zu analogen 

Rauschgeneratoren somit zwar eine weitaus flexiblere und präzisere Synthese der 

jeweils geforderten Leistungsdichtespektren, die infolge der notwendigen analogen 

Modulation auftretenden Nachteile bleiben allerdings weiterhin bestehen. 

Das Ziel der vorliegenden Arbeit ist daher die Entwicklung eines geeigneten neuen 

Konzeptes zur vollständig digitalen Synthese hochfrequenter, schmalbandiger Rausch

signale mit nahezu beliebig konfigurierbaren Leistungsdichtespektren und der Mög

lichkeit zur Variation der Trägerjrequenz in Realzeit. 

Dies setzt zunächst die Klärung einiger spezifischer Randbedingungen voraus, wobei 

der Beschreibung zeitdiskreter, stationärer bandbegrenzter stochastischer Prozesse eine 

wichtige Bedeutung zukommt. Bevor diese in Abschnitt 2.3 eingehender diskutiert 

werden, ist es sinnvoll, zunächst einige Definitionen und Eigenschaften zeitdiskreter 

Signale näher zu betrachten. 

2.2 Beschreibung zeitdiskreter Signale 

2.2.1 Das zeitdiskrete Signal 

In der Literatur werden häufig zeitdiskrete Signale aus zeitkontinuierlicher Signalen 

abgeleitet. Im Mittelpunkt dieser Arbeit steht jedoch die Synthese zeitdiskreter Signa

le durch ein digitales System. Daher werden zunächst notwendige Definitionen be

züglich der Interpretation und der Schreibweise zeitdiskreter Signale festgelegt. 
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Bei zeitdiskreten Signalen handelt es sich um eine geordneten Folge von Signal

werten. Es ist daher [Mee 91] 

(2.1) 

Zeitdiskrete Signale sind nur zu bestimmten Zeitpunkten definiert und werden zu

meist in äquidistanten Abständen aufgetragen. Dies trifft insbesondere auf digitale 

Systeme zu, da diese in der Regel mit einem konstanten Taktsignal versorgt werden. 

Bei einem konstanten Taktsignal gilt 

t =t +n"T n 0 ' 
(2.2) 

wobei n eine ganzzahlige Variable im Bereich -00 < n < 00 darstellt. Bei digitalen 

Systemen entspricht T der Taktperiode des Systems. Bei dem hier betrachteten Sy

stem läßt sich ohne Beschränkung der Allgemeinheit der Anfangszeitpunkt to durch 

geeignete Wahl des Zeitnullpunktes immer zu Null angeben. In der vorliegenden 

Arbeit sei daher das zeitdiskrete Signal definiert als 

s = s(nT) = sen) , s (n) E <C, V n E :rr, to = 0 . (2.3) 

Zeitdiskrete Signale bzw. die sie repräsentierenden Folgen können reelle oder kom

plexe Zeitfunktionen sein. Demzufolge sei das komplexe zeitdiskrete Signal definiert 

als 

sen) = sr(n) + jSi(n) , V n E :rr , (2.4) 

rur das auch die Rechenregeln der komplexen Zahlen gelten sollen. Die Folgen 

sr(n) = Re{s(n)} ( Realteil) und sj(n) = Im{s(n)} ( Imaginärteil ) sind reelle zeitdis

krete Signale. 

2.2.2 Quantisierung zeitdiskreter Signale 

Bei der Einfiihrung der Definition zeitdiskreter Signale wurde implizit angenommen, 

daß die Signalwerte der ihnen zugeordneten Zahlenfolgen eine unendliche Genau

igkeit besitzen. In realen Systemen ist die Zahl der möglichen unterscheidbaren 



16 2 Bandbegrenzte zeitdiskrete stochastische Signale 

Signalwerte stets endlich. Insbesondere die technische Realisierung digitaler Systeme 

mittels Signalprozessoren oder digitaler Spezialschaltungen mit Festkomma-Arithme

tik fUhrt wegen ihrer endlichen Darstellungsgenauigkeit von Signalwerten nicht nur 

zu einer zeitdiskreten, sondern auch zu einer amplitudendiskreten Signalquantisierung. 

Bei der Realisierung mit Hilfe von Gleitkomma-Arithmetik (bei einer Wortlänge von 

32 bit und mehr) dürfte dieser Effekt zumeist vernachlässigbar sein, da er durch die 

Selbst-Skalierung, die für die Gleitkomma-Arithmetik charakteristisch ist, unterdrückt 

wird [Unb 93]. Da die Festkomma-Arithmetik gegenüber der Gleitkomma-Arithmetik 

bezüglich der Verarbeitungsgeschwindigkeit wesentliche Vorteile aufweist und letzt

genannte fUr die Realzeitverarbeitung wegen des hohen Rechenaufwandes derzeit nur 

bei speziellen Systemen zu empfehlen ist [Azi 90, Hes 93, Unb 93], wird im weiteren 

Verlauf dieser Arbeit immer dort die Festkommadarstellung von Signalwerten bei der 

Systemrealisierung angewendet, wo eine hohe Datenrate gefordert ist. 

Die technische Realisierung digitaler Systeme basiert auf einer dualen Darstellung der 

in den jeweiligen Systemalgorithmus eingehenden Größen. Somit müssen die in der 

Regel als Dezimalzahlen vorliegenden Signalwerte und Koeffizienten eines Systemal

gorithmus in Dualzahlen umcodiert werden. Die Festkommadarstellung dualer Zahlen 

basiert auf dem dualen Zahlensystem. Ein wichtiger Gesichtspunkt bei dieser Zahlen

darstellung ist die Codierung negativer Zahlen. In der digitalen Signalverarbeitung 

verwendet man im wesentlichen vier bezüglich negativer Zahlen unterschiedliche 

Festkommadarstellungen [Opp 92, Pro 92]: 

• Die Vorzeichen-Betrag-Darstellung, 

• die Einerkomplement-Darstellung, 

• die Zweierkomplement-Darstellung und 

• die Zweierkomplement-Darstellung mit Offset. 

Da bei dem im Rahmen dieser Arbeit vorgestellten digitalen System die duale Dar

stellung negativer Zahlen im Zweierkomplement ohne Offset angewendet wird, be

schränkt sich die weitere Diskussion in der vorliegenden Arbeit auf diese Art der 

Zahlendarstellung. 

Der allgemeine Ausdruck für die Zweierkomplement-Darstellung einer reellen Zahl 

unendlicher Genauigkeit lautet [Opp 92] 
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(2.5) 

wobei smax einen beliebigen Skalierungsfaktor darstellt und bv die jeweilige Binär

steIle repräsentiert. Das Vorzeichen der reellen Zahl wird durch das Vorzeichenbit bo 
beschrieben, welches gleichzeitig das MSB (Most Significant Bit) ist. Bei der Dar

stellungsform nach GI. (2.5) steht das Komma immer direkt rechts neben dem Vor

zeichenbit. Im Hinblick auf die endliche Darstellungsgenauigkeit von Zahlenwerten 

in realen digitalen Systemen ist es notwendig GI. (2.5) dahingehend zu modifizieren, 

daß nur eine endliche Anzahl von BinärsteIlen zur Zweierkomplement-Darstellung 

einer reellen Zahl verwendet wird. Legt man eine Wortlänge von B BinärsteIlen 

zugrunde, so erhält man 

BEN. (2.6) 

Die Reduzierung der unendlichen Wortlänge führt somit zu einer Quantisierung der 

darstellbaren Zahlenwerte, so daß die kleinste Differenz zwischen zwei möglichen 

Zahlenwerten smax' T(B-I) ist. Der darstellbare Zahlenbereich ergibt sich, unter Be

rücksichtigung von GI. (2.6), demnach zu 

< < (1 2-B + 1) -srnax - Sq - smax' - (2.7) 

Die Quantisierung der darstellbaren Zahlenwerte durch die Wortlängenreduktion ist 

gleichbedeutend mit der Vernachlässigung niederwertiger BinärsteIlen. Die daraus 

entstehende Abweichung vom Idealfall der unendlich großen Wortlänge berechnet 

sich mit GI. (2.5) und GI. (2.6) zu 

00 

e = Sq - S = -smax' L bv • 2-v 
, 

v=B 

wobei e zumeist als Quantisierungsfehler bezeichnet wird [Opp 92, Pro 92]. 

(2.8) 
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Aus den bisherigen Überlegungen ergibt sich, daß gerade bei der Festkommadar

stellung die Frage der geeigneten Skalierung und des Dynamikbereiches signifikant 

ist. Im Hinblick auf die technische Realisierung digitaler Systeme ist daher die 

Kenntnis der durch die Wortlängenreduktion hervorgerufenen Effekte von großer 

Bedeutung. Um zu einer sinnvollen Beurteilung der Größe des Quantisierungsfehlers 

zu gelangen, ist es zweckmäßig, die Quantisierungsrauschleistung zur Signalleistung 

in Bezug zu bringen. Daher ist in praktisch allen Kommunikationssystemen das 

übliche Gütekriterium das sogenannte SignallRausch-Verhältnis S/N am Ausgang des 

Systems. Üblicherweise wird das Signal/Rausch-Verhältnis in dB angegeben und man 

erhält den sogenannten Signal-Rausch-Abstand gemäß 

(2.9) 

wobei S bzw. Ps der mittleren Signalleistung und N bzw. P N der mittleren Rauschlei

stung entspricht. 

Bei der im Vordergrund dieser Arbeit stehenden direkten digitalen Signalsynthese ist 

allerdings der Signal-Rausch-Abstand nicht das wichtigste Gütekriterium, da sich das 

Quantisierungsrauschen typischerweise über die gesamte Nyquist-Bandbreite gleich

mäßig verteilt. Vielmehr ist zur Beurteilung der spektralen Reinheit bei der direkten 

digitalen Signalsynthese der sogenannte störfreie Dynamikbereich, in der englisch

sprachigen Literatur als Spurious Free Dynamic Range (SFDR) bezeichnet, entschei

dend. Während der Signal-Rausch-Abstand im allgemeinen den Abstand zwischen der 

Nutzsignalleistung und der Gesamtrauschleistung bei gegebener Bandbreite darstellt, 

spezifiziert der störfreie Dynamikbereich definitionsgemäß die Differenz zwischen der 

Nutzsignalleistung und der Signalleistung der stärksten innerhalb der betrachteten 

Bandbreite auftretenden Störkomponente. Der störfreie Dynamikbereich wird zumeist 

in dB angegeben und im Rahmen der vorliegenden Arbeit zu 

(2.10) 

definiert. Hierbei entspricht Ps wiederum der Signalleistung des Nutzsignales und 1 

bzw. PI der Signalleistung der stärksten Störkomponente innerhalb der Nyquist-Band-
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breite. Die Störkomponente kann eine Harmonische der Signalfrequenz oder irgend

eine andere nicht harmonisch verknüpfte Frequenzkomponente sein. Obwohl der 

störfreie Dynamikbereich bei gleicher Bandbreite zumeist einen erheblich besseren 

Wert als der entsprechende Signal-Rausch-Abstand aufweist (vgl. Abschnitt 4.4), wird 

ersterer in der Regel als Gütekriterium bei der Beurteilung von Systemen zur direkten 

digitalen Signalsynthese verwendet [McC 88, Buc 92, DeB 92, Beh 94], da er den 

Dynamikbereich des gesamten Systems spezifiziert. 

2.3 Der stationäre zeitdiskrete Bandpaßprozeß 

Als Bandpaßsignale im weiteren Sinne bezeichnet man alle Signale, deren Spektrum 

auf ein endliches Frequenzband begrenzt ist, das nicht die Frequenz f = ° enthält. Aus 

der Literatur sind verschiedene Ansätze zur Beschreibung zeitdiskreter Bandpaß

signale bekannt [Kle 83, Bac 92, Kam 92, Lük 92]. Allerdings bilden hierbei zumeist 

determinierte Folgen sen) die Grundlage, die durch Angabe einer sie beschreibenden 

Gleichung rur alle Werte von n bestimmt sind. Die im Mittelpunkt dieser Arbeit 

stehenden schmalbandigen Rauschsignale lassen sich jedoch nur durch Zufallssignale 

beschreiben, wobei die aufgrund determinierter Folgen gewonnenen Erkenntnisse zu 

einer äquivalenten Beschreibung eines stationären Bandpaßprozesses fUhren. 

Es sei sen) E R ein reeller, stationärer und mittelwertfreier Bandpaßprozeß, wobei im 

Rahmen dieser Arbeit unter einem stationären Zufallsprozeß im allgemeinen ein im 

weiten Sinne stationärer Zufallsprozeß zu verstehen ist. Grundsätzlich besitzen reelle 

Zeitsignale eine gerade, reelle Autokorrelationsfolge, wobei das entsprechende Lei

stungsdichtespektrum eine gerade, reelle und nichtnegative Funktion der Frequenz ist 

[Gard 90, Kam 92, The 92]. Für das Leistungsdichtespektrum des Bandpaßprozesses 

soll gelten: 

(2.11) 

sonst 

mit OB = WB' T und fB = WB I 27T als der Bandbreite des Leistungsdichtespektrums 

sowie 00 = wo' T und fo = wol 27T als die Trägerfrequenz. 
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In Anlehnung an die Darstellung detenninierter, zeitdiskreter bandbegrenzter Signale 

läßt sich ein reeller zeitdiskreter Bandpaßprozeß sen) interpretieren als das Ergebnis 

einer komplexen Modulation eines komplexen Trägers. Dies fuhrt zum komplexen 

Ansatz 

(2.12) 

wobei a(n) als stationäre komplexe stochastische Einhüllende von sen) bezüglich der 

Frequenz fo definiert sei. Dabei muß fo nicht zwingend die Mittenfrequenz des Band

paßprozesses bzw. die Trägerfrequenz bedeuten. Die komplexe stochastische Ein

hüllende wird auch als äquivalente Basisbanddarstellung bezüglich der Frequenz fo 
des reellen Bandpaßprozesses sen) bezeichnet. Ist die komplexe stochastische Ein

hüllende ein streng bandbegrenzter Prozeß, mit 

0= w· T , (2.13) 

dann bezeichnet man den Ausdruck 

(2.14) 

als analytischen Prozeß. Dieser Prozeß besitzt ein Leistungsdichtespektrum, das stets 

fur negative Frequenzen verschwindet. Es ist also 

(2.15) 

Die Aufspaltung der komplexen stochastischen Einhüllenden a(n) in Real- und Imagi

närteil fuhrt durch Einsetzen in GI. (2.12) schließlich zu 

(2.16) 

wobei der Realteil aren) und der Imaginärteil ai(n) stationäre reelle und mittelwert

freie Tiefpaßprozesse darstellen. 

Eine andere Möglichkeit zur Darstellung eines reellen zeitdiskreten Bandpaßprozesses 

erhält man nach Aufspaltung der komplexen stochastischen Einhüllenden a(n) m 

Betrag und Phase, entsprechend 
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a(n) = I a(n) I . ejcp(n) , la(n)1 E lR+, epen) E IR , (2.17) 

und anschließendem Einsetzen in GI. (2.12). Es gilt demnach die Beziehung 

s (n) = I a (n) I . cos [ °0 • n + ep (n )] . (2.18) 

Hierbei entsprechen der Betrag und die Phase ebenfalls einem stationären Tiefpaß

prozeß. GI. (2.18) zeigt, daß sich der reelle zeitdiskrete Bandpaßprozeß als eine 

Cosinus-Funktion darstellen läßt, dessen Amplitude und Phase gleichzeitig moduliert 

werden. 

Im folgenden werden nun einige Eigenschaften der Autokorrelationsfolge und der 

spektralen Leistungsdichte der komplexen stochastischen Einhüllenden näher betrach

tet. Die Grundlage hierzu bildet die Autokorrelationsfolge des reellen Bandpaßprozes

ses. Diese lautet 

r ss (k) = E { s (n) . s (n + k)} , (2.19) 

die unabhängig vom Zeitparameter n ist, da vorausgesetzt sei, daß a(n) ein im weiten 

Sinne stationärer Prozeß ist. Hierbei beschreibt E{x} den Erwartungswert der Zufalls

größe x. Die komplexe Autokorrelationsfolge der komplexen stochastischen Ein

hüllenden a(n) sei demzufolge definiert als [Gard 90, Kam 92, The 92] 

raa(k) = E{a*(n)· a(n + k)} , (2.20) 

welche auf grund der vorausgesetzten Stationarität von a(n) ebenfalls unabhängig vom 

Zeitparameter n ist und eine konjugiert gerade Symmetrie besitzt. Es sei angemerkt, 

daß im Rahmen dieser Arbeit das hochgestellte Symbol * die Konjugation der jewei

ligen Variablen bedeutet. Nach Einsetzen von GI. (2.12) in GI. (2.19) und unter 

Beachtung von GI. (2.20) erhält man den elementaren Zusammenhang zwischen der 

Autokorrelationsfolge des Bandpaßprozesses und der zugehörigen komplexen stocha

stischen Einhüllenden zu 

1 { °n k} rss(k) = 2 . Re r aa(k) . eJ o· . (2.21) 
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Die spektrale Leistungsdichte ergibt sich aufgrund der Wiener-Khintchine-Beziehung 

hieraus durch zeitdiskrete Fouriertransformation. Es gilt also 

Hierbei wird die Tatsache ausgenutzt, daß das Leistungsdichtespektrum auch tUr den 

komplexen Prozeß a(n) stets reell ist. Bild 2.2 veranschaulicht den Zusammenhang 

zwischen dem Leistungsdichtespektrum des Bandpaßprozesses und der zugehörigen 

komplexen stochastischen Einhüllenden. 

Bild 2.2 Leistungsdichtespektrum eines Bandpaßprozesses mit dem zugehörigen 
Basis bandspektrum 

Ausgehend von der Stationarität des Bandpaßprozesses zeigen weitergehende Untersu

chungen [Gard 90, Kam 92, The 92], daß zum einen die Autokorrelationsfolge des 

Realteils und die des Imaginärteils der komplexen Einhüllenden identisch sind, und 

zum anderen die Kreuzkorrelationsfolge von Real- und Imaginärteil ungerade ist. 
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Demnach gilt für die komplexe Autokorrelationsfolge der komplexen stochastischen 

Einhüllenden 

(2.23) 

Eingesetzt in GI. (2.21) folgt schließlich die Autokorrelationsfolge des reellen Band

paßprozesses zu 

(2.24) 

Entsprechend setzt sich die spektrale Leistungsdichte aus zwei Anteilen zusammen. 

Aus GI. (2.23) erhält man durch zeitdiskrete Fouriertransformation 

(2.25) 

Demzufolge ergibt sich das Leistungsdichtespektrum des reellen Bandpaßprozesses 

durch zeitdiskrete Fouriertransformation von GI. (2.24) zu 

(2.26) 

Anhand der bisherigen Ausführungen läßt sich zusammenfassend feststellen, daß 

einerseits die Leistungsdichtespektren der Inphasekomponente arCn) und der Quadra

turkomponente aln) identisch sind und andererseits das Kreuzleistungsspektrum 

zwischen aren) und ai(n) nur dann identisch verschwindet, wenn die komplexe stocha

stische Einhüllende eines Bandpaßprozesses vorliegt, dessen Leistungsdichtespektrum 

symmetrisch bezüglich der Mittenfrequenz fo ist. Umgekehrt bedeutet dies, daß die 

Kreuzkorrelationsfolge ra .ck) von Real- und Imaginärteil der komplexen stochasti-
,al 

schen Einhüllenden in diesem Fall ebenfalls identisch verschwindet. Das Leistungs-

dichtespektrum der Inphase- bzw. der Quadraturkomponente beschreibt den geraden 

Anteil und das Kreuzleistungsspektrum den ungeraden Anteil im Gesamtspektrum. 
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2.4 Verfahren zur digitalen Synthese bandbegrenzter Rausch
signale 

2.4.1 Einführung 

Ein wichtiger Schritt auf dem Weg zur Realisierung des digitalen Rauschgenerators 

ist die Auswahl eines geeigneten digitalen Syntheseverfahrens, welches in der Lage 

ist, schmalbandige und gleichzeitig in ihrer Trägerfrequenz variierbare Rauschsignale 

für den Hochfrequenzbereich mit nahezu beliebig konfigurierbaren Leistungsdichte

spektren zu synthetisieren. Ein naheliegender Gedanke ist hierbei die Umsetzung der 

in Abschnitt 2.1 beschriebenen konventionellen analogen Methode in ein äquivalentes 

digitales System. In Abschnitt 2.4.2 wird daher zunächst der Einsatz konventioneller 

digitaler Filter zur Bandbreitenbegrenzung diskutiert. Die gewonnenen Erkenntnisse 

zur Beschreibung stationärer zeitdiskreter Bandpaßprozesse aus Abschnitt 2.3 führen 

zu einem weiteren Syntheseverfahren, das in Abschnitt 2.4.3 näher betrachtet wird. 

Anschließend erfolgt in Abschnitt 2.4.4 die Einführung eines neuartigen Synthese

verfahrens auf der Basis der direkten digitalen Signalsynthese mit numerisch gesteu

erten Oszillatoren. 

2.4.2 Bandbreitenbegrenzung mit konventionellen digitalen Filtern 

Die Grundlage bei der Umsetzung des bereits in Bild 2.1 dargestellten analogen 

Syntheseverfahrens in ein digitales System bildet eine digitale Signalquelle, die unter 

Verwendung digitaler Zufallsgeneratoren [Jam 90, L'Ecu 90] ein breitbandiges 

Rauschsignal sen) mit konstantem Leistungsdichtespektrum erzeugt. Durch anschlie

ßende digitale Filterung läßt sich daraus ein schmalbandiges Rauschsignal sBP(n) mit 

nahezu beliebig konfigurierbarem Leistungsdichtespektrum generieren. Ein entspre

chendes Blockschaltbild einschließlich DigitaVAnalog-Umsetzer ist in Bild 2.3 dar

gestellt. 

Allgemein lassen sich digitale Filter in nichtrekursive Systeme (FIR-Filter, Finite 

Impulse Response) und in rekursive Systeme (HR-Filter, Infinite Impulse Response) 

unterteilen. 
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digitale s(n) .. digitales SBp(n) '" Digital! Analog- SBp((} '" 
,. ,. ,. 

Rauschsignalquelle Bandpaß-Filter Umsetzer 

Bild 2.3 Vereinfachtes Blockdiagramm eines digitalen Rauschgenerators mit 
konventionellen digitalen Filtern 

Der Vorteil eines nichtrekursiven Filters besteht darin, daß es grundsätzlich stabil ist 

und seine Übertragungsfunktion linear von den Filterkoeffizienten abhängt. Diese 

Funktion ist als z-Transfonnierte gegeben durch 

NK-l 

H(z) = L bv·z-v , (2.27) 
v=Q 

wobei bp den v-ten Filterkoeffizienten bezeichnet. Ein Nachteil nichtrekursiver Filter 

besteht allerdings darin, daß zur Erreichung einer ausgeprägten Filterwirkung eine 

große Zahl NK von Filterkoeffizienten bp erforderlich ist [Azi 90, Res 93]. Dies gilt 

besonders bei der Realisierung steilflankiger Durchlaßbereiche, wie dies bei den im 

Rahmen dieser Arbeit betrachteten schmalbandigen Rauschsignalen erwünscht ist. In 

Bild 2.4 ist exemplarisch eine mögliche Schaltungsstruktur eines nichtrekursiven 

Filters dargestellt. 

x(n)-~~ 

y(n) 

Bild 2.4 Mögliche Schaltungsstruktur eines nichtrekursiven Filters 

Im Gegensatz dazu ist der Vorteil eines rekursiven Filters (Bild 2.5) darin zu sehen, 

daß eine ausgeprägte Filterwirkung mit relativ wenigen Filterkoeffizienten erzielt 

werden kann. Die entsprechende Übertragungsfunktion lautet als z-Transfonnierte 
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2 

NK 
~ b . . z-v 
L....J lV 

H(z) = II v=Q (2.28) 
i= 1 

Rekursive Filter besitzen jedoch den Nachteil, daß die Übertragungsfunktion nicht 

linear von den Filterkoeffizienten abhängt. Somit ist eine Prüfung der Stabilität des 

Gesamtsystems, bei gegebenen Filterkoeffizienten, in Abhängigkeit von der verwen

deten Schaltungsstruktur zumeist nur mit erheblichem Aufwand durchfiihrbar [Azi 90, 

Res 93]. Darüberhinaus können die auftretenden Nichtlinearitäten, die aus der Be

grenzung der Signalwortlänge resultieren, zu parasitären Oszillationen in Form von 

Überlauf- oder Granularitätsschwingungen führen. 

x(n)-...-~ l-------t-...... y(n) 

Bild 2.5 Mögliche Schaltungsstruktur eines rekursiven Filters 

Eine besondere Filterstruktur, die in den letzten beiden Jahrzehnten zunehmend Be

rücksichtigung fand, sind die sogenannten Wellendigitalfilter (WDF). Wellendigitalfil

ter sind Nachbildungen zeitkontinuierlicher Filter unter Verwendung von Wellen als 

Signal größen, wie sie aus der Theorie der Streuparameter bekannt sind. Das Konzept 

der Wellendigitalfilter versucht, die geringe Empfindlichkeit von LC-Filtern, unter 

anderem gegenüber Abweichungen in den Filterkoeffizienten, bei digitalen Filtern 

dadurch zu erreichen, daß man ausgehend von einem geeignet gewählten LC-Filter 

die Bauelemente dieses Filters nach einer bestimmten Weise in entsprechende digitale 
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Teilsysteme transformiert. Die Teilsysteme werden dann mit Hilfe geeigneter digitaler 

Koppelnetzwerke entsprechend der Verbindungsstruktur des LC-Filters zusammen

geschaltet [Fet 71]. In Bild 2.6 ist exemplarisch ein LC-Referenzfilter und das ent

sprechende Wellendigitalfilter dargestellt. 

a) 

b) 

Bild 2.6 

R=l 

I I 
-1 

Beispiel eines Wellendigitalfilters [Azi 90), a) LC-Referenzfilter und 
b) zugehöriges Wellendigitalfilter 

Der Vorteil bei der Übertragung der Eigenschaften eines Analogfilters auf ein Digi

talfilter liegt darin, daß man stets ein realisierbares und stabiles Wellendigitalfilter 

erhalten kann. Wellendigitalfilter zeichnen sich unter anderem durch ihre geringe 

Empfindlichkeit gegenüber Abweichungen in den Filterkoeffizienten aus. Aber auch 

bezüglich Grenzzyklen und Überlaufschwingungen bringt das Konzept der Wellendi

gitalfilter Vorteile gegenüber den bisher betrachteten digitalen Filtern mit sich 

[Fet 86]. Außerdem zeigen sie ein exzellentes Stabilitätsverhalten und besitzen einen 

guten Signal-Rausch-Abstand. 
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Die schaltungstechnische Realisierung digitaler Filter fuhrt im allgemeinen Fall zu 

Limitierungen hinsichtlich der verarbeitbaren maximalen Signalfrequenz und des 

erreichbaren Signal-Rausch-Abstandes, da insbesondere derzeit erhältliche Multiplizie

rer entweder nicht die erforderliche Verarbeitungsgeschwindigkeit aufweisen, oder 

eine zu geringe Wortlänge besitzen. Ein entscheidender, bisher jedoch noch nicht 

beachteter Gesichtspunkt ist die Forderung nach Variation der Trägerfrequenz in 

Realzeit (vgl. Abschnitt 2.1). Dies fiihrt bei nichtrekursiven wie auch bei rekursiven 

Filtern zu einer erheblichen Aufwandserhöhung, da die Filterkoeffizienten ständig in 

Realzeit nachzufiihren sind. Aus diesen Gründen erweist sich der Einsatz konventio

neller digitaler Filter fiir die in der vorliegenden Arbeit betrachtete hochfrequente 

Rauschsignalsynthese derzeit als ungeeignet. 

2.4.3 Realisierung mittels digitaler Quadraturamplitudenmodulation 

Die Ausfiihrungen in Abschnitt 2.3 verdeutlichen, daß grundsätzlich jeder Bandpaß

prozeß im Basisband beschrieben werden kann, wobei dieser dann als komplexer 

Prozeß anzusetzen ist. Umgekehrt bedeutet dies, daß sich ein reeller stationärer Band

paßprozeß aus der zugehörigen komplexen stochastischen Einhüllenden gewinnen 

läßt. Eine dementsprechende Schaltungsstruktur läßt sich unmittelbar aus GI. (2.24) 

herleiten (Bild 2.7). 

Bild 2.7 

® s+(n) I a(n) ---I •• tl-----.:J.~ ,__R_e_{ e_} _I----.:J.~ sen) 

Komplexer Quadraturmischer zur Erzeugung eines reellen bandbegrenz
ten Rauschsignales 

Eine äquivalente Schaltungsstruktur erhält man durch Aufspaltung der komplexen 

Einhüllenden in Real- und Imaginärteil gemäß GI. (2.16), die in Bild 2.8 dargestellt 

ist. In Anlehnung an die Bezeichnung von Real- und Imaginärteil der komplexen 

stochastischen Einhüllenden als Quadraturkomponenten, bezeichnet man diese Schal

tungsstruktur als Quadraturmischer [Kam 92]. 
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cos(Oo' n) 

ajn) ----iII~ 

I------I~ sen) 

-sin(Oo' n) 

Bild 2.8 Aquivalente Schaltungsstruktur eines Quadraturmischers 

Da es sich hierbei um ein Modulationsverfahren handelt, ist es mit geringem Auf

wand möglich, durch kontinuierliche Variation der Mittenfrequenz (Trägerfrequenz) 

fo einen bestimmten Frequenzbereich durchzustimmen. Dies bedeutet einen wesentli

chen Vorteil der in den Bildern 2.7 und 2.8 dargestellten Schaltungsstrukturen gegen

über der zuvor beschriebenen digitalen Filterung. Demgegenüber ist ein Nachteil der 

vorgestellten Schaltungs strukturen in der Verwendung digitaler Multiplizierer zu 

sehen, da diese zu einer Begrenzung der verarbeitbaren maximalen Signalfrequenz 

führen, wie dies bereits in Abschnitt 2.4.2 verdeutlicht wurde. Ferner ist für die 

Synthese der gewünschten Leistungsdichtespektren ein geeigneter Synthesealgorith

mus zur Realisierung der komplexen stochastischen Einhüllenden a(n) Voraussetzung. 

2.4.4 Ein Syntheseverfahren auf der Basis der direkten digitalen Signal

synthese 

Die direkte digitale Signalsynthese, in der englischsprachigen Literatur auch als 

Direct Digital Synthesis (DDS) bezeichnet, gibt es seit der Entwicklung des Digi

taVAnalog-Umsetzers. Eine Schlüsselkomponente bei der praktischen Realisierung ist 

der sogenannte numerisch gesteuerte Oszillator. Beim numerisch gesteuerten Oszilla

tor handelt es sich um eine digitale Spezialschaltung zur Erzeugung von digital co

dierten Wellenformen (siehe Kapitel 3). Die praktischen Ausführungen reichen derzeit 
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vom einfachsten abstimmbaren Oszillator bis hin zu komplexen Modulatoren mit 

Einstellbarkeit von Amplitude, Frequenz und Phase. Numerisch gesteuerte Oszillato

ren stammen traditionell aus der militärischen Kommunikations- und Radartechnik. In 

zunehmendem Maße wird diese Schaltungstechnik jedoch heute bereits in einem 

weiten Bereich kommerzieller Geräte eingesetzt. Ihre Leistungsfähigkeit im Hinblick 

auf Geschwindigkeit und spektrale Reinheit sowie die sinkenden Preise eröffnen 

dieser neuen Schaltungstechnik ein zunehmendes Anwendungsfeld. Nachfolgend wird 

daher ein erster Ansatz fiir ein Konzept einer neuen Schaltungsstruktur vorgestellt, die 

mit Hilfe eines numerisch gesteuerten Oszillators den Aufbau eines neuartigen digita

len Rauschgenerators erlaubt. 

Aus der in Bild 2.8 vorgestellten Schaltungsstruktur zur Quadraturamplitudenmodula

tion wird eine alternative Realisierungsfonn entwickelt. Dazu wird die komplexe 

stochastische Einhüllende - entsprechend GI. (2.18) - in Betrag und Phase aufge

spalten. Dies fUhrt unmittelbar zu der in Bild 2.9 dargestellten S chaltungs struktur. 

epen) ---il~ 
digitale 

Phasenmodulation 

cos(Üo· n) 

cos[no• n + epen)] 
f-------Jl.- sen) 

I a(n) I 

Bild 2.9 Quadraturamplitudenmodulation mittels digitaler Phasenmodulation 

Der Vorteil dieser Schaltungsstruktur gegenüber der Quadraturamplitudenmodulation 

gemäß Bild 2.8, besteht in der Reduzierung des Schaltungsaufwandes durch Ersatz 

eines Multiplizierers und eines Addierers durch einen Phasenschieber. Dies fUhrt 

jedoch zur elementaren Frage der Realisierung einer digitalen Phasenmodulation. Eine 

elegante Lösung dieses Problems stellt die Verwendung eines numerisch gesteuerten 

Oszillators mit digitalem Phasenmodulationseingang dar (vgI. Kapitel 3). Eine ent

sprechend modifizierte Schaltungs struktur zeigt Bild 2.10. 
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Jö -----II~ 

~(n)-~ 

numerisch gesteuerter cos[üo' n + ~(n)] 

Oszillator 

Systemtakt 

~--'I" sen) 

I a(n) I 
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Bild 2.10 Quadraturamplitudenmodulation mittels numerisch gesteuertem Oszilla
tor 

Durch den Einsatz eines numerisch gesteuerten Osillators ist es möglich, bei Verwen

dung eines geeigneten Synthesealgorithmus zur Realisierung der komplexen stochasti

schen Einhüllenden a(n), in ihrer Trägerfrequenz variierbare, schmalbandige Rausch

signale mit nahezu beliebig konfigurierbaren Leistungsdichtespektren zu generieren. 

Einschränkungen hinsichtlich dieser Schaltungsstruktur ergeben sich zum einen aus 

der bei gleicher Wortlänge niedrigeren Verarbeitungsgeschwindigkeit derzeit verfiig

barer Multiplizierer gegenüber numerisch gesteuerten Oszillatoren und zum anderen 

aus der geringen Amplitudenauflösung (8 bit) derzeit erhältlicher numerisch gesteuer

ter Oszillatoren mit Taktraten von mehr als 300 :MHz. Zudem ist sicherzustellen, daß 

der Betrag und die Phase der komplexen stochastischen Einhüllenden nach einem 

geeigneten Synthesealgorithmus berechnet und mit einer ausreichenden Datenrate dem 

digitalen Multiplizierer bzw. dem numerisch gesteuerten Oszillator zugefiihrt werden. 

Bevor nun in Kapitel 4 ein Lösungsvorschlag in Form eines neuartigen Konzeptes 

diskutiert wird, welches keine Multiplikation erfordert, erfolgt zunächst in Kapitel 3 

eine allgemeine Betrachtung des numerisch gesteuerten Oszillators. 
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3 Direkte digitale Signalsynthese mit numerisch 
gesteuerten Oszillatoren 

3.1 Einführung 

Modeme Kommunikations-, Radar- und Meßsysteme stellen immer höhere Anforde

rungen an die Frequenzauflösung, Bandbreite, Agilität und spektrale Reinheit von 

Frequenzsynthesizern, die weit über die Grenzen analoger Systeme hinausgehen. 

Beispiele hierfiir sind Spread-Spectrum-Systeme, Chirp-Systeme oder Frequency

Ropping-Systeme, die unter anderem extrem schnelle Frequenzänderungen innerhalb 

eines möglichst großen Frequenzbereiches fordern. Sowohl technische als auch theo

retische Entwicklungen auf dem Gebiet der digitalen Signalverarbeitung fUhren daher 

in steigendem Maße dazu, Methoden der analogen Signalverarbeitung durch digitale 

Verfahren zu ersetzen. Ein Beispiel hierfiir ist die im Rahmen dieser Arbeit verwen

dete direkte digitale Signalsynthese, die in den letzten Jahren eine zunehmende Be

deutung erlangt hat. Die Grundlage der direkten digitalen Signalsynthese bilden die 

numerisch gesteuerten Oszillatoren, in der englischsprachigen Literatur als Numerical

ly Controlled Oscillator (NCO) bezeichnet, welche große Vorteile gegenüber konven

tionellen analogen Frequenzsynthesizern besitzen. Ihre Hauptmerkmale sind [Nic 87, 

Cer 90, DeB 92] 

• eine hohe Frequenzauflösung von bis zu einigen Millihertz, 

• die Möglichkeit der extrem schnellen Frequenzänderung innerhalb eInIger 

Nanosekunden, 

• die phasenrichtige Fortsetzung der erzeugten Wellenform bei einem Fre

quenzsprung und 

• ein Phasenrauschen des Ausgangssignales, das fast nur vom Taktoszillator und 

der gewählten Ausgangsfrequenz abhängig ist. 

Diese Eigenschaften lassen sich mit analogen Frequenzsynthesizern entweder gar 

nicht oder nur mit erheblichem Aufwand realisieren. 

Grundlage der meisten heutzutage verwendeten numerisch gesteuerten Oszillatoren 

bildet das bereits 1971 von Tierney, Rader und Gold [Tie 71] beschriebene Prinzip 

zur digitalen Frequenzsynthese mittels Phasenakkumulator und Sinus- und/oder Cosi-
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nus-Funktionstabelle. Daher beschränkt sich die weitere Betrachtung in den nachfol

genden Abschnitten exemplarisch auf numerisch gesteuerte Oszillatoren mit Cosinus

Funktionstabelle. In Abschnitt 3.2 wird zunächst die Arbeitsweise eines numerisch 

gesteuerten Oszillators vorgestellt. Zur Beschreibung seines komplizierten Störspek

trums erfolgt in Abschnitt 3.3 die Einführung eines entsprechenden mathematischen 

Modells. Anschließend wird in Abschnitt 3.4 die Möglichkeit der digitalen Modula

tion mit numerisch gesteuerten Oszillatoren näher betrachtet. 

Da in der Nachrichten-, Radar- und Meßtechnik zumeist Signale in analoger Form 

Anwendung finden, ist eine Umsetzung der digital erzeugten Wertefolge in ein analo

ges Signal erforderlich. Die Kombination von Digital/Analog-Umsetzer und nach

geschaltetem analogen Rekonstruktionsfilter beeinflußt jedoch in nicht unerheblichem 

Maße die spektrale Reinheit des zeitkontinuierlichen Ausgangssignales. Aus diesem 

Grund befaßt sich abschließend Abschnitt 3.5 mit der Problematik der Digital/Ana

log-Umsetzung und der Auswahl eines geeigneten Rekonstruktionsfilters. 

3.2 Prinzip des numerisch gesteuerten Oszillators 

Der numerisch gesteuerte Oszillator verwendet einen digitalen Phasenakkumulator zur 

Generierung eines kontinuierlich inkrementierten Phasenwinkels. Diese digitale Pha

seninformation adressiert eine Funktionstabelle, welche die digitalen Amplitudenwerte 

der gewünschten Wellenform enthält. Alle Funktionsblöcke werden mit einem kon

stanten Taktsignal versorgt (Bild 3.1). Somit sind alle drei Parameter einer Schwin

gung - Frequenz f, Phase cf> und Amplitude a - durch digitale Werte definiert. Die 

Frequenzauflösung wird durch die Wortlänge L des Phasenakkumulators bestimmt, 

die Phasenauftösung durch die Wortlänge W der Adresse der Funktionstabelle, und 

die Amplitudenauflösung durch die Wortlänge D, mit der die Amplitudenwerte in der 

Funktionstabelle enthalten sind. 

Da die Funktionstabelle genau eine Periode der jeweiligen Wellenform enthält, ergibt 

der Phasenakkumulator zusammen mit der Funktionstabelle einen digital gesteuerten 

Oszillator, der Ausgangsfrequenzen fs nach der Gleichung 

F 
fs = 2L • f clk (3.1) 
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Bild 3.1 Vereinfachtes Blockdiagramm eines numerisch gesteuerten Oszillators 

erzeugt, wobei F das ganzzahlige Frequenzwort am Frequenzeingang und leik die 

Systemtaktrate darstellen. Da die Zahl F den Phasenzuwachs in jedem Taktzyklus 

repräsentiert, bezeichnet man diese auch als Phaseninkrement. Aufgrund der Tatsache, 

daß es sich hierbei um ein zeitdiskretes System handelt, lassen sich, entsprechend 

dem Nyquist-Theorem, nur Werte der Ausgangsfrequenz bis zur halben Systemtak

trate realisieren. Daraus folgt fiir das Frequenzwort F 

o < F < 2L - 1 , F, L E N . (3.2) 

Die niedrigste erzeugbare Ausgangsfrequenz erscheint somit fiir F = 1. Bei realen 

Synthesizern ist wegen der Übertragungsfunktion des Digital/Analog-Umsetzers 

(DAU) und zusätzlicher Aliasing-Effekte in der Praxis eine maximale Ausgangs

frequenz von 0,4 . leik zweckmäßig (vgl. Abschnitt 3.5). 

Grundsätzlich ist ein Akkumulator der Wortlänge Laufgrund seiner Sägezahnüber

laufkennlinie modulo-2L-periodisch. Diese Eigenschaft wird beim Phasenakkumulator 

des numerisch gesteuerten Oszillators zur Nachbildung der 21r-Periodizität des Pha

senwinkels der Sinus- bzw. Cosinus-Funktion ausgenutzt. Für den diskreten Phasen

winkel O(n) am Ausgang des Phasenakkumulators gilt demnach 

n (n) = (F' n) mod 2 L , (3.3) 
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wobei sich eine Periodenlänge K des Phasenwinkels von 

K= 
ggT(F, 2L ) 

(3.4) 

ergibt. Hierbei bezeichnet ggT(a, b) den größten gemeinsamen Teiler von a und b. 

Wie bereits erwähnt, sind die digitalen Amplitudenwerte in einer Funktionstabelle 

enthalten. Hierbei ist jeder diskrete Phasenwinkel O(n) über eine trigonometrische 

Funktion, zumeist Sinus oder Cosinus, mit dem entsprechenden Amplitudenwert 

verknüpft. Im Fall einer Cosinus-Funktionstabelle mit unendlich hoher Amplituden

auflösung D und keiner Wortlängenreduktion des Phasenwinkels ( L = W) berechnet 

sich somit die periodische Ausgangsfolge sen) der Periode K des idealen numerisch 

gesteuerten Oszillators entsprechend der Gleichung 

sen) = cos [~~ . D(n) j. (3.5) 

Eine schaltungstechnische Realisierung des idealen numerisch gesteuerten Oszillators 

ist physikalisch jedoch nicht möglich. Daher befaßt sich der nachfolgende Abschnitt 

mit den Auswirkungen der durch die notwendigen Wortlängenreduktionen hervor

gerufenen Effekte auf das Ausgangsspektrum des numerisch gesteuerten Oszillators. 

3.3 Auswirkung der Wortlängenreduktionen 

3.3.1 Allgemeines 

Ein in der Praxis sehr wichtiger Gesichtspunkt ist die Wirkung der Quantisierung auf 

die Ausgangsfolge. In praktischen numerisch gesteuerten Oszillatoren gibt es zwei 

Ursachen rur Quantisierungs-Verzerrungen: 

• Die Quantisierung des Phasenwinkels und 

• die Quantisierung der Amplitude der Ausgangsfolge. 
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. j Zusammen ergeben die beiden Quantisierungsfehler unerwünschte Komponenten im 

Ausgangsspektrum, die von der gewünschten Ausgangsfrequenz, der Anzahl der 

Werte in der Funktionstabelle und der Amplitudenauflösung der Ausgangsfolge 

abhängen. Während die durch den Phasenfehler verursachten Störkomponenten durch 

erhöhten Aufwand gedämpft werden können [Wil 91, Zirn 92, Rei 93], kann der 

Effekt der Amplitudenquantisierung der Ausgangsfolge kaum beeinfiußt werden. Eine 

Eliminierung der dadurch enstehenden Störkomponenten durch Filterung ist praktisch 

unmöglich. 

L _,.., , 
F 

Bild 3.2 

Cosmus -
Phasen -

L,.., w_,.., 00 D Tabelle .,.., , + , - + 
Akkumulator O(n) ~, s(n) ~, sq(n) 

~, 

-8p(n) 8 n(n) 

~lk 

Mathematisches Modell eines numerisch gesteuerten Oszillators mit 
Cosinus-Funktionstabelle 

Die Effekte der Quantisierungsfehler auf die Ausgangsfolge eines numerisch gesteuer

ten Oszillators lassen sich mit Hilfe des in Bild 3.2 dargestellten mathematischen 

Modells beschreiben. Dieses mathematische Modell gilt prinzipiell für alle numerisch 

gesteuerten Oszillatoren mit Funktionstabelle, deren innerer Aufbau einer Pipeline

Architektur entspricht [Nic 87, Garv 90, O'Lea 91]. 

3.3.2 Quantisierung des Phasenwinkels 

Bei der praktischen Realisierung von numerisch gesteuerten Oszillatoren ist es aus 

technischen Gründen nicht möglich, Sinus- oder Cosinus-Funktionstabellen im Hin

blick auf eine hohe Frequenzauflösung mit 2L Einträgen herzustellen. Daher ist es 

notwendig, die ursprüngliche Wortlänge L des Phasenwortes im Akkumulator auf 
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eine Adresswortlänge von W bit zu reduzieren. Diese Reduzierung des Phasenwortes 

entspricht einer Quantisierung des Phasenwinkels. 

Entsprechend des in Bild 3.2 dargestellten mathematischen Modells, läßt sich die 

Ausgangsfolge eines numerisch gesteuerten Oszillators, unter Berücksichtigung der 

Quantisierung des Phasenwinkels, wie folgt beschreiben 

(3.6) 

wobei epen) der Phasenfehlerfolge entspricht. Ein Vergleich mit GI. (3.5) zeigt, daß 

durch die Wortlängenreduktion des Phasenwinkels eine zusätzliche Phasenmodulation 

des Ausgangssignales entsteht. Aufgrund der gewünschten hohen Frequenzauflösung 

besitzen kommerzielle Frequenzsynthesizer zumeist Phasenakkumulatoren mit einer 

Wortlänge von L 2: 24 bit. Daher ist der Phasenfehler sehr klein gegenüber der ei

gentlichen Phase, so daß epen) / 2L < 1, V n , gilt und somit GI. (3.6) mit Hilfe von 

elementaren trigonometrischen Beziehungen sowie den Näherungen cos[ep(n) /2L
] 

= 1 und sin[ep(n) /2L
] = epen) /2L in 

Sq(n) 0< cos - . ,u.(n) + - . epen) . sm - . ,u.(n) 
[ 

2'7T r\ 1 2'7T . [2'7T r\ 1 
2L 2L 2L 

(3.7) 

übergeht. Demnach setzt sich das Ausgangsspektrum des numerisch gesteuerten 

Oszillators aus der gewünschten Cosinusschwingung und dem Spektrum des mit der 

Phasenfehlerfolge epen) amplitudenmodulierten Quadratursignales der jeweiligen 

Wellenform zusammen. 

Die Phasenfehlerfolge epen) entspricht infolge einer Abschneideoperation einer Über

lagerung zeitdiskreter Sägezahnfunktionen [Meh 83, Nic 87, Kro 93] und läßt sich 

mathematisch durch 

epen) = fl,(n) mod 2B , B = L - W, B, W E No ' (3.8) 

beschreiben (Bild 3.3). Hierbei stellt B die Anzahl der Binärstellen dar, um die die 

Wortlänge des Phasenakkumulators reduziert wurde. 
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Aufgrund der Periodizität des Phasenwinkels gemäß GI. (3.4), folgt fiir die Periode 

der Phasenfehlerfolge 

M= (3.9) 
ggT(F, 2B ) 

Ein Beispiel fiir das Spektrum der Phasenfehlerfolge und das entsprechende Aus

gangsspektrum eines numerisch gesteuerten Oszillators zeigen Bild 3.4 und Bild 3.5. 

Wie aus GI. (3.7) zu erkennen ist, treten die Spektrallinien des Phasenfehlerspektrums 

als Spektrallinienpaare im Ausgangsspektrum in Erscheinung, wobei deren Lage im 

Ausgangsspektrum aus 

M k=O, ... ,-, 
2 

(3.10) 

resultiert. Die Amplituden der auftretenden Spektrallinien lassen sich anhand einer 

Fourieranalyse bestimmen. Nach [Ols 87, Cer 90] gilt 
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0<k<M-1, (3.11) 

Die Anzahl der Spektrallinien entspricht hierbei stets der Periodenlänge M der Pha

senfehierfolge. Die Amplitude des Nutzsignales folgt aus GI. (3.11) fiir den Fall k = 0 

und die Amplitude der größten Störkomponente fiir den Fall k = 1. Gemäß GI. (2.10) 

ergibt sich demnach der störfreie Dynamikbereich zu 

dB 

8in2 [; • (1 - 2 -W ) ] 

= 10·log -------
Sin

2
(; . 2-W

) 

(3.12) 
astör 

Mit der Signalleistung Ps = 1 SqCO) 1
2 und der durch die Quantisierung des Phasenwin

kels verursachten Rauschleistung PN = 1 - 1 SqCO) 1
2 folgt schließlich entsprechend 

GI. (2.9) ein Signal-Rausch-Abstand von 

(3.13) 

Aus GI. (3.12) und GI. (3.13) ist ersichtlich, daß der störfreie Dynamikbereich und 

der Signal-Rausch-Abstand ausschließlich von der Phasenauflösung W und der Peri

odenlänge M der Phasenfehlerfolge und somit vom ganzzahligen Frequenzwort F 

(vgI. GI. (3.9)), abhängen. Unter der Annahme, daß bei kommerziell erhältlichen 

numerisch gesteuerten Oszillatoren stets 2 W ~ 7T gilt, kann mit sin2(x) ::=: ~ - x4/3 

der minimal erzielbare Signal-Rausch-Abstand in guter Näherung zu 

a S/N "" W. 6 02 - 5 17 
dB " 

(3.14) 

bestimmt werden. Weitere Untersuchungen [Zav 88, She 90] haben gezeigt, daß 

aufgrund besserer Algorithmen zur Berechnung der in der Funktionstabelle enthalte

nen Werte der jeweiligen Wellenform, ein störfreier Dynamikbereich von bis zu 

8 dB/bit möglich ist. 
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3.3.3 Quantisierung der Ausgangsamplitude 

Der Grund rur die Quantisierung der Amplitude der Ausgangsfolge besteht in der 

endlichen Genauigkeit, mit der die Amplitudenwerte in der Funktionstabelle enthalten 

sind. Der Einfluß des Quantisierungsfehlers auf die Ausgangsfolge des numerisch 

gesteuerten Oszillators läßt sich, entsprechend Bild 3.2, durch eine additive Überlage

rung der Ausgangsfolge mit einer Amplitudenfehlerfolge eDen) beschreiben. Demnach 

gilt der mathematische Zusammenhang 

Sq(n) = cos {~: . [fl(n) - epen) 1 } + eDen) (3.15) 

Verkürzt man die Wortlänge der Amplitudenwerte auf D Binärstellen (einschließlich 

Vorzeichenbit) durch Rundung, so ergibt sich die Amplitudenfehlerfolge zu 

eDen) = 2~-1 . [2D-1 . COS { ~~ • [O(n) - epen) 1 } + 0.5 j 
- cos {~~ . [O(n) - epen) 1 } , 

(3.16) 

wobei LxJ die größte ganze Zahl darstellt, die nicht größer als x ist. In Bild 3.6 ist 

ein Beispiel rur das Spektrum der Ausgangsfolge sq(n) gemäß GI. (3.15) dargestellt. 

Anhand statistischer Untersuchungen läßt sich zeigen [Pap 91, Schü 94], daß die 

Amplitudenfehlerfolge als ein periodischer stationärer Prozeß aufgefaßt werden kann, 

dessen maximale Amplitude max I eDen) I = 2-D beträgt (Bild 3.7). Unter der An

nahme, daß die Amplitudenverteilung von eDen) einer Gleichverteilung im Intervall 

[-TD, 2-D ] entspricht und keine Wortlängenreduktion des Phasenwinkels ( L = W) 

vorliegt, folgt fiir die gesamte Quantisierungsrauschleistung 

P _ a 2 - 1 . 2-2D 
N- D- - . 

3 
(3.17) 

Die Annahme einer näherungsweisen Gleichverteilung der Amplitudenfehlerfolge 

eDen) ist hier zulässig, da numerisch gesteuerte Oszillatoren in der Praxis stets eine 

Amplitudenauflösung von D 2: 8 bit aufweisen. 
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Bild 3.6 
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Ausgehend von GI. (3.13) kann nun unter Beachtung von GI. (3.17) und mit der 

Signalleistung Ps = 0,5 einer Cosinusfunktion der Amplitude 1 ein allgemeiner Aus

druck für den theoretisch erzielbaren Signal-Rausch-Abstand am Ausgang des nume

risch gesteuerten Oszillators angegeben werden, der beide Quantisierungseffekte 

berücksichtigt. Es gilt 

aS/N = dB 10 . log . (3.18) 

Für den Fall, daß keine Quantisierung des Phasenwinkels vorliegt (M = 1) und unter 

der Annahme, daß wiederum 2 w :> 'TT" gilt, läßt sich der Signal-Rausch-Abstand 

näherungsweise zu 

a S/N "" D . 6 02 + 1 76 
dB " 

(3.19) 

bestimmen. Somit ist der Signal-Rausch-Abstand im wesentlichen von der Wortlänge 

D abhängig, mit der die Amplitudenwerte in der Funktionstabelle enthalten sind. 

GI. (3.19) stellt hierbei die obere Schranke des aufgrund der Amplitudenquantisierung 

theoretisch erzielbaren Signal-Rausch-Abstandes dar. 
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D = 14 bit; A: D = 16 bit 
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Ein Vergleich von GI. (3.18) mit GI. (3.13) zeigt, daß bei gleicher Wortlänge W = D 

und ganzzahliger Werte von F, so daß im ungünstigsten Fall M = 2 gilt, der Effekt 

der Quantisierung des Phasenwinkels dominiert. Die Wortlängen Wund D sind daher 

wichtige Parameter bei der Auswahl eines geeigneten numerisch gesteuerten Oszilla

tors. Bild 3.8 veranschaulicht noch einmal den Zusammenhang zwischen dem Signal

Rausch-Abstand einerseits und den Wortlängen Wund D andererseits. 

3.4 Modulation mit numerisch gesteuerten Oszillatoren 

Um die Vorteile der direkten digitalen Signalsynthese voll auszunutzen, ist es sinn

voll, auch die Modulation auf digitaler Ebene durchzuführen. Numerisch gesteuerte 

Oszillatoren sind dazu sehr gut geeignet, da sie die Fähigkeit besitzen, die Frequenz 

oder die Phase des Trägersignales zu beeinflussen. Demzufolge sind Frequenzmodula

tion (FM), Phasenmodulation (PM), Frequency-Shift-Keying (FSK), Phase-Shift

Keying (PSK), Quadrature-Phase-Shift-Keying (QPSK) und deren Varianten möglich. 

L-I 

F 

L-I 

LlF(n) 

Bild 3.9 

P(n) 

A 

Cosinus -

Phasen - Tabelle 
D 

Akkumulator I-+~ 
sJ.n) 

Digitale Frequenz- und Phasenmodulation mit numerisch gesteuertem 
Oszillator 

Es genügt, die Information durch Addition auf dem Weg vom Frequenzregister zum 

Phasen akkumulator (FM), oder auf dem Weg vom Phasenakkumulator zur Funktions

tabelle (PM) einzufügen (Bild 3.9). Bei der Amplitudenmodulation (AM) ist die In

formation auf dem Signalweg vom numerisch gesteuerten Oszillator zum Digi-
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tal/Analog-Umsetzer einzurugen, da bei diesem Modulationsverfahren das Ausgangs

signal aus dem Produkt von Träger- und Modulationssignal besteht. Schaltungstech

nisch läßt sich dies durch Einrugen eines digitalen Multiplizierers realisieren. Auf 

eine detailliertere Beschreibung der digitalen Amplituden- und Frequenzmodulation 

wird jedoch hier verzichtet, da in der vorliegenden Arbeit ausschließlich die digitale 

Phasenmodulation mit numerisch gesteuertem Oszillator von Interesse ist (vgl. Ab

schnitt 2.4.4). 

Unter Beachtung von GI. (3.15) folgt rur die Ausgangsfolge spM(n) eines phasenmo

dulierten numerisch gesteuerten Oszillators 

(3.20) 

mit 

<t>(n) = {;B . [!1(n) - Bp(n)] + 2W- A . p(n)} mod 2w , (3.21) 

wobei P(n) das ganzzahlige Modulationswort am Phasenmodulationseingang zum 

Zeitpunkt n beschreibt. Der Faktor 2 W-A dient hierbei der Anpassung bei unterschied

lichen Wortlängen A und W, wie dies bei kommerziell verrugbaren numerisch gesteu

erten Oszillatoren zumeist gegeben ist. Für den Wertebereich von P(n) folgt somit 

o < P (n) < 2A - 1 , P (n) E No, A E N . (3.22) 

Die endliche Wortlänge Ader ganzzahligen Modulationsfolge bedeutet jedoch eine 

Quantisierung der Phaseninformation. Demzufolge ergibt sich der Zusammenhang 

zwischen der Phasenmodulationsfolge (j>p~n) und der ganzzahligen Modulationsfolge 

P(n) zu 

(3.23) 

Hierbei bezeichnet GA(n) die Modulationsfehlerfolge. 

Bei der Phasenmodulation eines numerisch gesteuerten Oszillators wird - wie bereits 

gesagt - die Information auf dem Signalweg vom Phasenakkumulator zur Funktions

tabelle hinzugerugt. Ausgehend von den in Abschnitt 3.3.2 gewonnenen Erkennt-
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nissen stellt sich diesbezüglich die Frage, welche Auswirkung die Phasenmodulation 
auf die durch die Wortlängenreduktion des Phasenakkunulators verursachten Stör

komponenten hat. Zur Beantwortung dieser Frage ist zunächst eine Umwandlung der 
in GI. (3.21) enthaltenen Modulo-Operation entsprechend der Form 

(3.24) 

notwendig. Nach Einsetzen von GI. (3.23) in GI. (3.21) resultiert unter Beachtung 

von GI. (3.24) fiir den Phasenwinkel 

mit 

(3.26) 

Für die Ausgangsfolge des phasenmodulierten numerisch gesteuerten Oszillators folgt 
daraus 

sPM(n) = cos {~; • [G(n) - Bp(n)] + q,PM(n) + BA(n) - 27r . B<j>(n)} 

+ eDen) . (3.27) 

Berücksichtigt man wiederum, daß bei kommerziell verfiigbaren numerisch gesteuer

ten Oszillatoren stets L 2: 24 bit (vgI. Abschnitt 3.3.2) und fiir die Wortlänge der 

Phasenmodulationsfolge in der Regel A 2: 8 bit gilt, so ergibt sich schließlich in guter 

Näherung unter Anwendung elementarer trigonometrischer Beziehungen 

"" cos [27T . fi(n) + CPPM(n) - 27T' e<l>(n)] + [ 27T . epen) + 
2L 2L 

(3.28) 

BA(n) j. sin [~; . G(n) + q,PM(n) - 27r . B<j>(n) ] + BD(n) . 

Demnach setzt sich das Ausgangsspektrum des numerisch gesteuerten Oszillators aus 

der gewünschten Cosinusschwingung und dem Spektrum des mit den Fehlerfolgen 

amplitudenmodulierten Quadratursignales zusammen. Aus GI. (3.28) ist allerdings 
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unmittelbar zu erkennen, daß nicht nur die Trägerschwingung phasenmoduliert wird, 

sondern auch die im Aus gangs spektrum als Spektrallinienpaare auftretenden Stör

komponenten der Phasenfehlerfolge. Ferner fUhrt das der Phasenfehlerfolge überlager

te Quantisierungsrauschen zu einer Anhebung des gesamten Rauschpegels im Aus

gangsspektrum. Wie Abschnitt 4.4.3 noch zeigen wird, bedeutet dies eine Verringe

rung des erzielbaren störfreien Dynamikbereiches und Signal-Rausch-Abstandes. 

Da numerisch gesteuerte Oszillatoren die jeweilige Ausgangsfolge durch kontinuierli

che Inkrementierung des Phasenwinkels bilden, sind sie theoretisch in der Lage, die 

Frequenz bzw. die Phase der Ausgangsfolge von einer Taktperiode zur nächsten zu 

ändern. In der Praxis besitzen numerisch gesteuerte Oszillatoren jedoch immer eine 

sogenannte Durchlaufverzögerung. Durch eine Pzpeline-Architektur des Phasenakku

mulators wird zwar in jeder Taktperiode eine Addition ausgefiihrt, jedoch erfordert 

der gesamte Informationsfluß mehrere Takte. Die Folge ist eine Verzögerung zwi

schen dem Laden eines neuen Frequenz- bzw. Phasenwortes in das jeweilige Ein

gangsregister und dem Zeitpunkt, zu dem sich die Frequenz bzw. die Phase der 

Ausgangsfolge tatsächlich ändert. Die Durchlaufverzögerung hängt in erster Linie von 

der Frequenz- bzw. Phasenauflösung eines numerisch gesteuerten Oszillators ab. Die 

tatsächliche Änderung der Ausgangsfolge wird jedoch immer innerhalb einer Takt

periode ausgefUhrt. 

Bei den bisherigen Betrachtungen in diesem Kapitel stand die Synthese eines zeitdis

kreten Signales mittels numerisch gesteuertem Oszillator im Vordergrund. In der 

Praxis werden jedoch zumeist analoge Signale eingesetzt. Der folgende Abschnitt 

befaßt sich daher mit der Problematik der Digital/Analog-Umsetzung im Hinblick auf 

die direkte digitale Signalsynthese. 

3.5 Problematik der Digital/Analog-Umsetzung 

3.5.1 Einführung 

Die direkte digitale Signalsynthese stellt hohe Anforderungen an die spektrale Rein

heit von Digital/Analog-Umsetzem, die die Schnittstelle zwischen der analogen Um

welt und der digitalen Signal verarbeitung darstellen. Aus diesem Grund sind vor dem 
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Einsatz eines Digital/Analog-Umsetzers eine Anzahl von Fehlerquellen in bezug auf 

die zulässigen Fehlergenzen des Umsetzprozesses abzuschätzen. Hierbei unterscheidet 

man im allgemeinen zwischen den Fehlerquellen, die aufgrund realer, fehlerbehafteter 

Digital/Analog-Umsetzer auftreten und Fehlern, die im allgemeinen dem Prozeß der 

Rekonstruktion des zeitkontinuierlichen Ausgangssignales zuzuordnen sind. Der 

nachfolgende Abschnitt befaßt sich daher zunächst mit den auf grund der Rekon

struktion des zeitkontinuierlichen Signales entstehenden systematischen Fehlern, bevor 

anschließend in Abschnitt 3.5.3 die Fehlerquellen des realen DigitaVAnalog-Umset

zers in bezug auf die direkte digitale Signalsynthese diskutiert werden. Die Auswahl 

eines geeigneten Rekonstruktionsfilters ist Thema des abschließenden Abschnittes. 

3.5.2 Rekonstruktion des analogen Signales 

Entsprechend dem Abtasttheorem läßt sich ein zeitkontinuierliches bandbegrenztes 

Signal aus zeitdiskreten Signalwerten und der Kenntnis der Taktperiode mit Hilfe 

eines idealen Interpolationsfilters rekonstruieren [Opp 92, Pro 92]. Unter Anwendung 

der Fouriertransformation lautet der entsprechende Zusammenhang 

(3.29) 

wobei SDA(e jWT ) der zeitdiskreten Fouriertransformierten der Folge von Signalwerten 

s Di n) und S J!.j w) der F ouriertransformierten des rekonstruierten zeitkontinuierlichen 

Signales sK<t) entspricht. Das Interpolationsfilter Hljw) besitzt hierbei die Über

tragungsfunktion eines idealen Tiefpaßfilters mit der Grenzfrequenz 7r / T. 

Zur Approximation des idealen Tiefpaßfilters, das sich in der Praxis nicht realisieren 

läßt, verwendet man zumeist ein Halteglied nullter Ordnung [Opp 92, Pro 92], im 

folgenden Halteglied genannt, mit der Übertragungsfunktion 

H ( ·w) = T. sm( w T /2) 
o ] wT/2 

(3.30) 

wobei T der Periodendauer des Systemtaktes entspricht. Das rekonstruierte zeitkonti

nuierliche Ausgangssignal des realen Digital/Analog-Umsetzers weist somit einen 

näherungsweisen treppenfönnigen Verlauf auf, da dieser die quantisierten Werte für 
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eine Taktperiode konstant hält. Nach Einsetzen von GI. (3.30) in GI. (3.29) und 

anschließender inverser F ouriertransfonnation lautet die Beziehung im Zeitbereich fiir 

das zeitkontinuierliche Ausgangssignal 

00 

(3.31) 
n=-oo 

wobei ho(t) die Impulsantwort des Haltegliedes darstellt. Bild 3.10 zeigt das zugehöri

ge mathematische Modell. 

I I 
cl Skalierung 

~ 
Umwandlung der Werte-

~ 
Halteglied I ... ... , 

mitSinax folge in eine Impulsfolge nullter Ordnung I -sDA(n) I I sxft) 
I I 
~--------------f----------------

Systemtakt 

Bild 3.10 Mathematisches Modell des Digital/Analog-Umsetzers 

Aufgrund der Ausführungen zum numerisch gesteuerten Oszillator ist im Rahmen 

dieser Arbeit der spezielle Fall einer in n periodischen Wertefolge der Periode N, 

gemäß s DA (n) = S DA (n + N), N E N, n E H, von besonderem Interesse. Allgemein 

läßt sich jede periodische Wertefolge in Fonn einer diskreten Fourierreihe darstellen. 

Unter Beachtung dieses Sachverhaltes folgt mit GI. (3.31) das rekonstruierte periodi

sche, zeitkontinuierliche Signal zu 

00 N-l ,2'7T k 1 J-' 'n 
SK(t) = -' L ho(t- nT) . L SDA(k)' e N 

]V n=-oo k=O 

(3.32) 

mit SDik) als den Fourierkoeffizienten der periodischen Wertefolge. Die Fourier

analyse von GI. (3.32) führt zur entsprechenden Beziehung im Frequenzbereich. Es 

gilt 
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(3.33) 
00 

= 27T . L SDA(k) . Ho(j 27T .k). O(WT- 27T .k) . 
N k=-oo N·T N 

Aufgrund der Übertragungsfunktion Ho{jw) des Haltegliedes treten im Unterschied 

zum idealen Tiefpaßfilter im Ausgangsspektrum des Digital/Analog-Umsetzers un

erwünschte Frequenzkomponenten oberhalb der halben Systemtaktrate auf, deren 

Lage sich aus 

fstör= m·fclk ± fs, \:j m E N, (3.34) 

bestimmen läßt (vgl. Bild 3.15). Ferner ergeben sich Amplitudenverluste im oberen 

Frequenzbereich des zu rekonstruierenden Signales, was eine Informationsverfäl

schung zur Folge haben kann. Ein Amplitudenabfall von 3 dB wird demzufolge bei 

einer Frequenz erreicht, die 44,2% der Systemtaktrate entspricht. Wie Abschnitt 3.5.4 

noch zeigen wird, lassen sich diese nichtidealen Rekonstruktionsbedingungen durch 

ein dem Digital/Analog-Umsetzer nachgeschaltetes analoges Tiefpaßfilter in gewissen 

Grenzen verbessern. 

3.5.3 Der reale Digital/Analog-Umsetzer 

Neben den im vorhergehenden Abschnitt beschriebenen systematischen Fehlern sind 

die im Hinblick auf die direkte digitale Signalsynthese wichtigsten Fehlerquellen des 

realen Digital/Analog-Umsetzers die statischen und dynamischen Kenngrößen 

[McC 88, Buc 93]. Bei den statischen Kenngrößen sind vor allem der integrale und 

der differentielle Linearitätsfehler, sowie bei den dynamischen Kenngrößen die An

stiegsgeschwindigkeit, die Einstellzeit und die auftretenden Störspannungen am Aus

gang des Digital/Analog-Umsetzers von Bedeutung. Demgegenüber sind z.B. der 

Offset- und der Verstärkungsfehler rur diese Anwendung unkritisch [Buc 93], so daß 

diese bei der weiteren Betrachtung vernachlässigt werden dürfen. 
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Integraler und differentieller Linearitätsfehler 

Eines der wichtigen Kriterien eines DigitaVAnalog-Umsetzers ist das Linearitäts

verhalten. Hervorgerufen durch nicht optimal abgestimmte interne Widerstände und 

durch Toleranzen der internen Stromquellen lassen sich Fehler dieser Art beim prakti

schen Einsatz nicht abgleichen. Man unterscheidet hierbei zwischen dem integralen 

und dem differentiellen Linearitätsfehler. 

Der integrale Linearitätsfehler zeigt an, welche maximalen Differenzen zwischen der 

realen und der idealen Übertragungsfunktion auftreten. Die Spezifikation erfolgt in 

der Regel in Bruchteilen des LSB (Least Significant Bit). Im Idealfall ist die Über

tragungsfunktion eine Gerade. Die Übertragungsfunktion des realen Digital/ Analog

Umsetzers kann aber beispielsweise die Form eines Bogens oder einer S-Kurve ha

ben, oder auch scharfe Diskontinuitäten in der Mitte oder anderswo aufweisen (Bild 

3.11). Demzufolge beeinflußt der integrale Linearitätsfehler die nichtlineare Verzer

rung des Umsetzers. Die auf grund dieses Sachverhaltes entstehenden Störgrößen im 

Frequenzbereich lassen sich mittels der Fourieranalyse abschätzen. So führt beispiels-

t : 
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Bild 3.11 

integraler Linearitätsfehler 

/' 
/ 

/ 
/ -" /.--. 

/'" / 
./ / 

__ ----I 
Bogen -- . y""'- / 
// / 

/ / 
/ 

./ 

-"~" -" -" " S-Kurve 

// 
// 
// 

ideale Übertragungsfunktion 

000 001 010 011 100 101 110 111 
~ 

Beispiele für integrale Linearitätsfehler des realen Digital/Analog
Umsetzers 
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, weise eine Übertragungsfunktion in Form eines Bogens zu einer starken 2. Harmo

nischen (quadratische Kennlinie), während eine Übertragungsfunktion in Form einer 

symmetrischen S-Kurve eine starke 3. Harmonische (kubische Kennlinie) der Signal

frequenz bedeutet. 

Im Unterschied zum integralen Linearitätsfehler, bei dem - wie gesagt - die Fehler 

aller darstellbaren Ausgangswerte des DigitaVAnalog-Umsetzers auf die ideale Über

tragungsfunktion bezogen werden, erfaßt der differentielle Linearitätsfehler die Ab

weichung eines einzelnen Ausgangswertes, bei einer Umschaltung des Codewortes am 

Eingang des Digital/Analog-Umsetzers um 1 LSB, vom idealen, theoretisch zu erwar

tenden Wert (Bild 3.12). Im Frequenzbereich tritt der Fehler in Form von Intermodu

lationsprodukten und Harmonischen höherer Ordnung der Signalfrequenz in Erschei

nung [DeB 92]. Diese fUhren bei einem Wert von mehr als 0,5 LSB zu einer Ver

schlechterung des erzielbaren Signal-Rausch-Abstandes. Für den Fall, daß der diffe

rentielle Linearitätsfehler größer als 1 LSB ist, besteht zudem keine Garantie mehr, 

daß der Digital/Analog-Umsetzer monoton umsetzt [Zan 90, Buc 93]. Bei der Angabe 
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Bild 3.12 
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des integralen Linearitätsfehlers ist hingegen der Wert ±0,5 LSB von Bedeutung, weil 

nur unterhalb dieses Grenzwertes ein monotoner Umsetzbetrieb des Digital/ Analog

Umsetzers gewährleistet ist [Zan 90]. 

Im Hinblick auf die direkte digitale Signalsynthese ist festzuhalten, daß die Lineari

tätsfehler des Digital/Analog-Umsetzers ein wichtiges Kriterium darstellen, da sie im 

Ausgangsspektrum sowohl zu unerwünschten Störkomponenten führen, die bei Har

monischen der Signalfrequenz auftreten, als auch Intermodulationsverzerrungen 

zwischen der Systemtaktrate leik und der Signalfrequenz fs hervorrufen. Unter Anwen

dung des Modells eines Mischers mit nichtlinearer Kennlinie zur Beschreibung dieser 

Effekte, kann die Lage der Störkomponenten im Ausgangsspektrum allgemein zu 

fstör = ±m·fclk ± n·fs ' V n,m E N, (3.35) 

bestimmt werden [DeB 92, Buc 93, Kro 93]. Bei dem im Rahmen dieser Arbeit 

betrachteten System mit konstanter Taktrate ist die Lage der Störkomponenten dem

zufolge nur von der jeweiligen Signalfrequenz fs abhängig. Die für die direkte digitale 

Signalsynthese ungünstigsten Störkomponenten treten bei Frequenzen von 2fs, 
lelc2fs, 3fs und lelk-3fs auf, weil diese zumeist in den Durchlaßbereich des analogen 

Rekonstruktionsfilters fallen und somit von diesem Filter nicht zu eliminieren sind. 

Anstiegsgeschwindigkeit, Einstellzeit und Glitch-Effekt 

Die in bezug auf die direkte digitale Signalsynthese wichtigsten drei dynamischen 

Kenngrößen eines realen DigitaVAnalog-Umsetzers sind Anstiegsgeschwindigkeit, 

Einstellzeit und auftretende transiente Störspannungen des zeitkontinuierlichen Aus

gangssignales (Bild 3.13). Angesichts der Tatsache, daß diese Kenngrößen zur Cha

rakterisierung eines DigitaVAnalog-Umsetzers von den Herstellern zumeist im Zeit

bereich spezifiziert werden, ist eine Abschätzung ihrer jeweiligen Auswirkungen auf 

den Frequenzbereich sehr schwierig. Wenn auch gute Eigenschaften im Zeitbereich 

nicht automatisch gute Eigenschaften im Frequenzbereich garantieren, so sind doch 

zumindest in gewissen Grenzen Rückschlüsse aus diesen Kenngrößen auf das Verhal

ten im Frequenzbereich möglich [DeB 92, Buc 93, Beh 94]. 

Die Einstellzeit eines DigitaVAnalog-Umsetzers erfaßt die Zeitspanne, die der Umset

zer benötigt, bis sich nach einem Sprung des Eingangscodewortes die Spannung oder 
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der Strom an seinem Ausgang innerhalb eines definierten Fehlerbandes eingestellt hat. 

Die endliche Einstellzeit bewirkt zusätzliche Linearitätsfehler, deren Auswirkungen 

im Ausgangsspektrum nach [Fre 77] als zusätzliche Klirrkomponenten aufgefaßt 
werden können. 

Bild 3.13 
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Dynamische Kenngrößen des realen Digital/Analog-Umsetzers 

Die maximale Anstiegsgeschwindigkeit eines DigitaVAnalog-Umsetzers wird durch 

den steilsten Anstieg der Ausgangsspannung oder des Ausgangsstromes bei einer 

Änderung des Eingangscodewortes über den maximalen Bereich bestimmt. Wie aus 

Bild 3.13 ersichtlich, besteht ein direkter Zusammenhang zwischen der Anstiegs

geschwindigkeit und der Einstellzeit. Somit ist generell eine hohe Anstiegsgeschwin

digkeit zu bevorzugen. Allerdings fUhren unterschiedliche Anstiegs- und Abfallzeiten 

des Ausgangssignales zu unerwünschten Frequenzkomponenten im Ausgangsspek

trum, die bei Harmonischen gerader Ordnung der Signalfrequenz liegen [McC 88]. 

Parasitäre Kapazitäten und ungleiche Schaltverzögerungen der internen Stromquellen 

eines Digital/ Analog-Umsetzers verursachen an seinem Ausgang transiente Stör

spannungen in Form von kurzzeitigen Spannungs spitzen bei einem Codewortwechsel 

am Eingang. In der englischsprachigen Literatur bezeichnet man diese transienten 
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Störspannungen als Glitches. Die eingeschlossene Fläche von Zeit und Amplituden

abweichung, der sogenannte Glitch-Impuls, wird in der Regel als Kenngröße spezifi

ziert. Infolge der codewortabhängigen Natur der Glitches zeigen sich diese im Aus

gangsspektrum als Störlinien bei Frequenzen, die Harmonischen der Signalfrequenz 

entsprechen [DeB 92, Beh 94]. Die Amplitude dieser Störkomponenten ist von der 

Größe des jeweiligen Glitch-Impulses abhängig. 

Die Diskussion in diesem Abschnitt hat gezeigt, daß die statischen und dynamischen 

Kenngrößen des realen Digital/Analog-Umsetzers einen nicht unerheblichen Einfluß 

auf die spektrale Reinheit des zeitkontinuierlichen Signales haben. Daher ist bei der 

Auswahl eines fiir die direkte digitale Signalsynthese geeigneten Digital/ Analog

Umsetzers eine diesbezügliche Abschätzung der auftretenden Störkomponenten an

hand der Herstellerspezifikationen unerläßlich. 

3.5.4 Einfluß des analogen RekonstruktionsfiIters 

Aufgrund der Fehlerquellen des realen Digital! Analog-Umsetzers und der Approxima

tion des idealen Interpolationsfilters kann das rekonstruierte zeitkontinuierliche Signal 

Frequenzanteile bis zu einem Mehrfachen der Taktrate enthalten (Bild 3.15). Zur 

Unterdrückung dieser unerwünschten Störfrequenzen sind auf der analogen Seite stets 

Rekonstruktionsfilter einzusetzen, die als Tiefpaß- oder Bandpaßfilter realisiert sind 

(Bild 3.14). Die Auslegung des analogen Rekonstruktionsfilters beeinflußt die maxi

mal erzeugbare Signalfrequenz, den Phasengang und die spektrale Reinheit. Da die 

Anforderungen an das Rekonstruktionsfilter fiir sinusförmige und nichtsinusförmige 

Signale unterschiedlich sind, letztere jedoch fiir das im Rahmen dieser Arbeit betrach

tete digitale System nicht relevant sind, beschränkt sich die weitere Diskussion aus

schließlich auf sinusförmige Signale. 

c_ Digitalf Analog- .... analoges Rekon- • , 
Umsetzer - struktionsfilter sDA(n) s~t) 

sIi.t) 

t 
Systemtakt 

Bild 3.14 Realisierung der Digital/ Analog-Umsetzung 
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In Analogie zu Abschnitt 3.5.2 ergibt sich der Bild 4.14 entsprechende mathematische 

Zusammenhang zu 

00 

(3.36) 

-00 

wobei hR(t) die Impulsantwort des analogen Rekonstruktionsfilters darstellt. In Anleh

nung an GI. (3.29) folgt rur das Spektrum am Ausgang 

(3.37) 

Hierbei beschreibt H R(j w) die Übertragungsfunktion des Rekonstruktionsfilters. 

Unter Berücksichtigung von GI. (3.30) ergibt sich schließlich aus GI. (3.37) rur das 

Ausgangsspektrum 

(3.38) 

Aus GI. (3.38) wird deutlich, daß durch geeignete Festlegung der Übertragungs

funktion des analogen Rekonstruktionsfilters eine Kompensation des nichtidealen 

Verhaltens des Haltegliedes erfolgen kann [Opp 92]. Ein anderer Ansatz ist es, die 

Kompensation bereits auf digitaler Seite durch ein dem Digital/Analog-Umsetzer 

vorgeschaltetes digitales Filter zu realisieren [Sam 88, Lin 91]. Dies ruhrt jedoch zu 

einer Limitierung der erzielbaren maximalen Datenrate des Systems [Spa 93]. Bei 

dem im Rahmen dieser Arbeit betrachteten digitalen Rauschgenerator bietet es sich 

hingegen an, die Kompensation in den Synthesealgorithmus mit einzubeziehen, so daß 

kein zusätzlicher Schaltungsaufwand notwendig wird. 

Im Hinblick auf die direkte digitale Signalsynthese beginnt die Auslegung eines 

geeigneten analogen Rekonstruktionsfilters bereits mit der Festlegung der durch das 

digitale System zu erzeugenden maximalen Signalfrequenz !smax' Das Nyquist-Theo

rem limitiert im allgemeinen die durch ein digitales System erzeugbare maximale 

Signalfrequenz, unter der Annahme der Realisierung des analogen Rekonstruktions

filters in Form eines Tiefpaßfilters, auf die halbe Systemtaktrate leik / 2. Infolge der 

nicht idealen Rekonstruktion des zeitkontinuierlichen Signales (vgI. Abschnitt 3.5.2) 

treten gemäß GI. (3.34) Spektralanteile oberhalb der halben Systemtaktrate auf, wobei 

insbesondere die Störkomponente bei der Frequenz !stör = leik - !s von Bedeutung ist. 
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Diese Störkomponente nähert sich um so mehr der Signalfrequenz fs, je mehr sich 

diese der halben Systemtaktrate nähert. Dies fiihrt zu dem Effekt, daß oberhalb einer 

bestimmten Signal frequenz ein realisierbares Rekonstruktionsfilter das Nutzsignal und 

die Störkomponente nicht mehr voneinander trennen kann (vgl. Bild 3.15). In der 

Praxis empfiehlt sich daher eine maximale Signalfrequenz von 

fsmax < 0,4 . f clk . (3.39) 

Im ungünstigsten Fall fs = 0,4 . leik tritt somit 1m Ausgangsspektrum des 

Digital/Analog-Umsetzers eine Störkomponente bei der Frequenzfstör = 0,6 'lelk auf. 

Aufgrund der nicht idealen Übertragungsfunktion des Haltegliedes resultiert eine 

Dämpfung der Amplitude dieser Störkomponente um ca. -3,5 dB gegenüber der 

Amplitude der Signalfrequenz. Ein gewünschter Signal-Rausch-Abstand von bei

spielsweise aSIN = 74 dB erfordert somit eine Abschwächung bei der Frequenz fstör 
um weitere as = 70,5 dB durch das analoge Rekonstruktionsfilter. Es sei angemerkt, 

daß die Betrachtung höherer Störkomponenten entfallen kann, da sie einerseits auf

grund der Übertragungsfunktion des Haltegliedes eine geringere Amplitude aufweisen 

und andererseits das Rekonstruktionsfilter so ausgelegt sein sollte, daß die spezifizier

te minimale Dämpfung im gesamten Sperrbereich nicht unterschritten wird. 
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Bild 3.15 Spektrum des rekonstruierten zeitkontinuierlichen Signales 
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Das analoge Rekonstruktionsfilter muß im allgemeinen die geforderte Dämpfung im 

Sperrbereich innerhalb des Übertragungsbereiches erreichen. Für die in diesem Bei

spiel geforderte Sperrdämpfung as = 70,5 dB beifstör = 0,6 . leIk ergibt sich ein Über

tragungsbereich von ungefähr 0,58 Oktaven. Dies entspricht einer Dämpfung von 

120 dB/Oktave. Nach [Unb 93] läßt sich bei gegebener Sperrdämpfung as und nor

mierter Eckfrequenz Ws die erforderliche Filterordnung aus der charakteristischen 

Funktion des Filters bestimmen. Dementsprechend gilt fiir das analoge Rekonstruk

tionsfilter bei gegebenem Signal-Rausch-Abstand aS/N und maximaler Signalfrequenz 

fsmax 

(3.40) 

mit 

(3.41) 

wobei C RUw) die charakteristische Funktion des Rekonstruktionsfilters darstellt. Für 

den hier betrachteten ungünstigsten Fall wäre beispielsweise ein Butterworth-Filter 

20-ter Ordnung erforderlich um einen Signal-Rausch-Abstand von aS/N = 74 dB zu 

erreichen. 

Aus GI. (3.40) und GI. (3.41) ist ersichtlich, daß bei konstanter Systemtaktrate die 

Filterordnung im wesentlichen von dem geforderten Signal-Rausch-Abstand, von der 

maximal zu erzeugenden Signalfrequenz und von der charakteristischen Funktion des 

verwendeten Filters abhängt. Somit sind verschiedene Auslegungen möglich, wobei 

die Verfiigbarkeit und die Toleranz der Komponenten eine Rolle spielt. Im Hinblick 

auf die direkte digitale Signalsynthese ist allerdings zu beachten, daß aufgrund der 

nicht idealen statischen und dynamischen Kenngrößen des realen DigitaV Analog

Umsetzers und infolge der Quantisierung des Phasenwinkels und der Ausgangsampli

tude des numerisch gesteuerten Oszillators durchaus Störkomponenten auch in den 

Durchlaßbereich des analogen Rekonstruktionsfilters fallen können und damit durch 

dieses Filter nicht zu eliminieren sind. 

Die Ausfiihrungen in diesem Kapitel verdeutlichen, daß der numerisch gesteuerte 

Oszillator aufgrund seiner Fähigkeit zur digitalen Phasenmodulation und der Möglich-
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keit zur Variation der Trägerfrequenz in Realzeit in besonderem Maße für das im 

Rahmen dieser Arbeit vorgestellte Konzept eines digitalen Rauschgenerators geeignet 

ist. Bevor im nächsten Kapitel, welches die wesentlichen neuen Aspekte der vorlie

genden Arbeit beinhaltet, die Möglichkeit der Synthese schmalbandiger Rauschsignale 

auf der Basis der direkten digitalen Signalsynthese betrachtet und untersucht wird, 

zeigt Bild 3.16 abschließend die Grenzen derzeit am Markt verfügbarer Komponenten 

[Mot 92, PIe 92, Bur 94, Har 94, Sta 94, Ana 95]. Allgemein gilt, daß sich bei hö

heren Taktraten die Wortlänge der signalverarbeitenden Komponenten verringert. Die 

heutige Grenze bezüglich der direkten digitalen Signalsynthese bilden numerisch 

gesteuerte Oszillatoren und Digital/Analog-Umsetzer mit einer Taktrate von 2 GHz 

bei einer Wortlänge von 8 bit. 
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4 Synthese bandbegrenzter Rauschsignale mit nu
merisch gesteuerten Oszillatoren 

4.1 Einführung 

Ein wesentlicher Gesichtspunkt hinsichtlich der Einsatzmöglichkeiten eines digitalen 

Rauschgenerators stellt die maximal erzeugbare Signalfrequenz dar. Aufgrund der in 

den letzten Jahren erzielten Fortschritte auf dem Gebiet der DigitaVAnalog-Umset

zung wird der Einsatz der digitalen Signalsynthese bis in den UHF - und unteren 

Mikrowellenbereich möglich [Wei 91, Tri 94]. Die in Abschnitt 2.4.4 beschriebene 

Schaltungsstruktur bedingt jedoch eine Begrenzung der maximal erzeugbaren Signal

frequenz durch die bei gleicher Wortlänge niedrigere Verarbeitungsgeschwindigkeit 

derzeit verfiigbarer digitaler Multiplizierer gegenüber den numerisch gesteuerten 

Oszillatoren. In Abschnitt 4.2 wird daher auf der Grundlage der in Bild 2.10 dar

gestellten Schaltungs struktur ein Lösungsvorschlag in Form eines neuartigen Konzep
tes entwickelt, das ohne Multiplizierer auskommt. 

Den Kern des digitalen Rauschgenerators bildet neben der neuartigen Schaltungs

struktur der Synthesealgorithmus zur Berechnung der komplexen stochastischen 

Einhüllenden a(n). Ausgehend von den in Abschnitt 2.3 gewonnenen Erkenntnissen 

zur Beschreibung stationärer zeitdiskreter Bandpaßprozesse erfolgt in Abschnitt 4.3 

die Ableitung eines Algorithmus zur numerischen Berechnung der komplexen stocha

stischen Einhüllenden anhand eines vorgegebenen Leistungsdichtespektrums des 

äquivalenten Basisbandprozesses, bevor abschließend in Abschnitt 4.4 die Simulation 

des Gesamtsystems vorgestellt wird. 

4.2 Eine neuartige Schaltung mit zwei numerisch gesteuerten 
Oszillatoren 

Die arithmetischen Grundoperationen Addition, Subtraktion und Multiplikation bilden 

einen wesentlichen Bestandteil der digitalen Datenverarbeitung. Bei allen diesen 

Operationen sind, im Hinblick auf eine schaltungstechnische Realisierung, die Auflö

sung, die Operationsgeschwindigkeit, die Schaltungskomplexität und der Leistungs- . 

verbrauch wichtige Entwurfskriterien. Eine schaltungstechnische Realisierung dieser 

Operationen stellt daher immer einen Kompromiß dar, wobei die Begrenzung durch 

------------_._----------------~--------=~ 



62 4 Synthese bandbegrenzter Rauschsignale mit numerisch gesteuerten Oszillatoren 

die zur Verrugung stehende Technologie und durch die Realisierungskosten gegeben 

ist. 

Aufgrund der mathematischen Axiome zur Multiplikation zweier Dualzahlen ist bei 

gleicher Wortlänge der schaltungstechnische Aufwand zur Realisierung eines Multi

plizierers wesentlich höher als derjenige zur Realisierung eines Addierers [Wal 80, 

Azi 90, Hes 93]. Insbesondere rur die im Rahmen dieser Arbeit betrachtete Anwen

dung, bei der die Multiplikation trotz Einsatz schneller Multiplizierer zu langsam von 

statten geht, erscheint eine Schaltungsstruktur zweckmäßig, die ohne Multiplikation 

auskommt. Hinsichtlich der in Bild 2.10 vorgestellten Schaltungsstruktur stellt sich 

damit die Aufgabe, die Multiplikation beim phasenmodulierten Trägersignal durch 

eine bezüglich der Verarbeitungsgeschwindigkeit effizientere arithmetische Operation 

zu ersetzen. 

Ausgangspunkt der Überlegungen bildet die Darstellung eines reellen zeitdiskreten 

Bandpaßprozesses nach GI. (2.18). Für den Betrag der komplexen stochastischen 

Einhüllenden sei folgende Definition eingeruhrt: 

I a(n) I = cos Sen) , 0(n) E [- ;, ; 1 + k . 21T, k EI, (4.1) 

wobei 0(n) einem reellen stationären Zufallsprozeß entspricht. Nach Einsetzen von 

GI. (4.1) in GI. (2.18) erhält man rur den reellen Bandpaßprozeß 

sen) = cos Sen) . cos [!lo· n + ep(n)] . (4.2) 

Mit Hilfe von elementaren trigonometrischen Beziehungen ergibt sich daraus 

wobei die beiden Phasenfolgen 'Tin) und 'P2(n) reelle stationäre Zufallsprozesse 

darstellen und durch 

"l\(n) = ep (n) + S (n) , (4.4) 

gegeben sind. 
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Als em fiir die schaltungstechnische Realisierung wichtiges Ergebnis folgt aus 

GI. (4.3), daß, abgesehen von einem konstanten Faktor, ein reeller zeitdiskreter Band

paßprozeß durch zwei zeitdiskrete Phasenmodulationen und eine zeitdiskrete Addition 

beschrieben werden kann. Dies fiihrt zu einer erheblich höheren maximalen Ver

arbeitungsgeschwindigkeit, da auf grund der mathematischen Axiome die Addition 

gegenüber der Multiplikation bei gleicher Wortlänge eine höhere maximale Datenrate 

erlaubt. Die Multiplikation der Ausgangsfolge des Addierers mit dem konstanten 

Faktor 2-1 fiihrt in diesem Fall zu keiner Verringerung der maximalen Verarbeitungs

geschwindigkeit, da diese Multiplikation lediglich einer Reduzierung der Wortlänge 

der Ausgangsfolge um eine Binärstelle entspricht. 

Ausgehend von der in Bild 2.10 dargestellten Schaltungsstruktur läßt sich nun unter 

Beachtung von GI. (4.3) eine äquivalente Schaltungsstruktur entwickeln, wobei ein 

zweiter numerisch gesteuerter Oszillator und ein digitaler Addierer den in Bild 2.10 

enthaltenen Multiplizierer ersetzen. Bild 4.1 zeigt eine entsprechend modifizierte 

Schaltungsstruktur einschließlich Digital! Analog-Umsetzer. 

A 

Pr(n) 

A 
;' • 

Pz(n) 

Bild 4.1 

numerisch gesteuerter D 

Oszillator 1 sq/n) 

t c Digitalf Analog-
Systemtakt 

sDA(n) Umsetzer sK(t) 

t numerisch gesteuerter D EDA(n) 

sqjn) 
Systemtakt 

Oszillator 2 

t 
Systemtakt 

Quadraturamplitudenmodulation mit zwei numerisch gesteuerten Oszil
latoren 

Für die weitere Betrachtung sei zweckmäßigerweise angenommen, daß zwei nume

risch gesteuerte Oszillatoren gleichen Typs verwendet werden, so daß die jeweiligen 

Wortlängen L, W, A und D (vgl. Kapitel 3) bei beiden identisch sind. 
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Anhand der in Abschnitt 3.4 beschriebenen digitalen Phasenmodulation mittels nume

risch gesteuertem Oszillator ergibt sich durch Einsetzen von GI. (3.20) in GI. (4.3) 

der Bild 4.1 entsprechende mathematische Zusammenhang zu 

Sq(n) = ~ . { cos [ ~; . <l>t(n) 1 + sDt(n) + 

(4.5) 

cos [ ~; . <I>.cn) 1 + sD,(n) } , 

mit 

und 

<I>.cn) = {;B . [O.(n) - sp(n)] + 2W-A . P2(n)} mod 2w . (4.7) 

Hierbei beschreiben Pl(n) und P2(n) die ganzzahligen stochastischen Modulations

folgen am Phasenmodulationseingang des jeweiligen numerisch gesteuerten Oszilla

tors (vgI. Bild 3.9) und no(n) die Ausgangsfolge des Phasenakkumulators beim 

ganzzahligen Frequenzwort Fo. 

Die endliche Wortlänge Ader ganzzahligen Modulationsfolgen bedeutet hinsichtlich 

der beiden stochastischen Phasenfolgen 'Pt(n) und 'P2(n) eine Quantisierung der 

Phaseninformation. Unter Beachtung von GI. (3.23) gilt demnach 

(4.8) 

und 

(4.9) 

Erfolgt die Reduzierung der Wortlänge der Phaseninformation auf A Binärstellen 

durch Rundung, so ergeben sich die Modulationsfehlerfolgen zu 
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(4.10) 

bzw. 

(4.11) 

Die sich aufgrund der numerisch gesteuerten Oszillatoren ergebenden Abweichungen 

gegenüber dem Idealfall nach GI. (4.2) lassen sich anhand einer Umformung von 

GI. (4.5) erkennen. Nach Anwendung elementarer trigonometrischer Beziehungen 

kann rur GI. (4.5) auch 

s.(n) = cos { 2:' . [ "'1(n) - "'2(n)]} . 

(4.12) 

cos { 2:' . [ "'1(n) + "'2(n)]} + ~ . [ 8D,(n) + 8D,(n)] 

geschrieben werden. Um die Summe und die Differenz von ~l(n) und ~2(n) be

stimmen zu können, ist eine Umwandlung der Modulo-Operation entsprechend 

GI. (3.24) notwendig. Nach Einsetzen von GI. (3.24) in GI. (4.6) und GI. (4.7), sowie 

unter Beachtung von GI. (4.8) und GI. (4.9), resultiert rur die Differenz 

und rur die Summe 

(4.14) 

mit 

8A.(n) = 8A (n) + 8A (n) 
'I' 1 2 

(4.15) 

und 
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s,(n) ~ l2~ . [.fVn) - sp(n)] + 2~· P,(n) j -
l2~ . [ fio(n) - sp(n)] + 2~ . P2(n) j , 

sln) ~ l2~ . [fio(n) - sp(n)] + 2~· P,(n) j + 

l ;L . [fio(n) - sp(n)] + 2~· P,(n) j . 

(4.16) 

Die Folgen st/>(n) und seen) beschreiben hierbei den Quantisierungsfehler der stocha

stischen Phasenfolgen epen) und Sen) und die Folgen sl(n) und s2(n) den Effekt der 

Modulo-Operation. Für die Ausgangsfolge sqCn) der in Bild 4.1 dargestellten Schal

tungsstruktur erhält man schließlich aus GI. (4.12) 

cos{ ~; . [fio(n) - 6p(n)] + q,(n) + ~ • 6~(n) - 7T. 62 (n)} 

+ 1. . [SD (n) + SD (n)] . 2 1 2 (4.17) 

Ein Vergleich der quantisierten Ausgangsfolge nach GI. (4.17) mit der nichtquanti

sierten Ausgangsfolge gemäß GI. (4.2) zeigt, daß nicht nur die Quantisierung des 

Phasenakkumulators und der Amplitudenwerte der Funktionstabelle des numerisch 

gesteuerten Oszillators das Ausgangssignal beeinflussen, sondern auch die Quantisie

rung der Phasenmodulationsfolgen. Dies läßt eine Verschlechterung des erzielbaren 

störfreien Dynamikbereiches erwarten (vgI. Abschnitt 4.4.3). 

Im Unterschied zur Betrachtung in Abschnitt 3.5 entspricht die Eingangsfolge sDA(n) 

des DigitallAnalog-Umsetzers nun einer Zufallsfolge eines stationären Prozesses. Das 

Zufallssignal s~t) am Ausgang des DigitallAnalog-Umsetzers läßt sich wiederum 

über die Faltungssumme nach GI. (3.31) berechnen. Damit folgt fiir die Autokorrela

tionsfunktion des Ausgangssignales 
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00 

r]([(1") = ho(1") * h;(-1") * L rss(k) ·8(1" - kT) (4.18) 
k=-oo 

wobei rssCk) die zugehörige Autokorrelationsfolge der Zufallsfolge sDin) und das 

Symbol * die Faltungsoperation beschreibt. Ist die Eingangsfolge mittelwertfrei, so 

erhält man mit Hilfe der F ouriertransformation fiir das Leistungsdichtespektrum am 

Ausgang des Digital/Analog-Umsetzers 

(4.19) 

mit SssCejwT) als spektrale Leistungsdichte der Zufallsfolge sDA(n). Aus GI. (4.18) ist 

unmittelbar zu erkennen, daß das Halteglied die Autokorrelierte der Eingangsfolge 

verändert. In Analogie zu GI. (3.38) folgt schließlich fiir das Leistungsdichtespektrum 

am Ausgang des analogen Rekonstruktionsfilters 

(4.20) 

wobei H R(j w) die Übertragungsfunktion des Rekonstruktionsfilters beschreibt. 

Als Ergebnis der bisherigen Betrachtungen läßt sich festhalten, daß die auf der 

Grundlage der eingefiihrten Definition nach GI. (4.1) entwickelte neuartige Schal

tungsstruktur gemäß Bild 4.1, die Synthese reeller zeitdiskreter Bandpaßprozesse ohne 

Multiplikation erlaubt. Voraussetzung ist allerdings ein geeigneter Synthesealgorith

mus zur Berechnung der stochastischen Modulationsfolgen P1(n) und P2(n). 

4.3 Das numerische Syntheseverfahren 

4.3.1 Einführung 

Eine Schlüsselkomponente des digitalen Rauschgenerators ist der numerische Syn

thesealgorithmus zur Berechnung der stochastischen Modulationsfolgen P1(n) und 

P2(n), entsprechend dem gewünschten Leistungsdichtespektrum. Aufgrund der ge

forderten Einsatzmöglichkeit des digitalen Rauschgenerators bis in den Hochfrequenz

bereich ist jedoch derzeit eine Werteberechnung in Realzeit aus technischen Gründen 

ausgeschlossen (vgI. Abschnitt 2.1). Somit ist eine Vorabberechnung der Phasenfol

gen notwendig. 
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Die praktische Realisierung des digitalen Systems hat einen großen Einfluß auf die 

berechnete Wertefolge, zum einen durch die endliche Darstellungsgenauigkeit von 

Signalwerten und zum anderen durch die begrenzte Speicherkapazität. Letzteres fUhrt 

insbesondere bei einer Vorabberechnung von Wertefolgen dazu, daß zur Erzeugung 

eines kontinuierlichen Datenstromes als Ausgangsfolge ein zyklisches Auslesen der 

berechneten Signalwerte notwendig wird. Infolgedessen erhält man stets ein periodi

sches zeitdiskretes Signal als Ausgangsfolge, dessen maximale Periodenlänge N von 

der Größe des jeweiligen Datenspeichers abhängt. 

Im Hinblick auf die gestellte Aufgabe der Synthese schmalbandiger Rauschsignale 

bedeutet dies, daß ein zyklisches Auslesen der stochastischen Modulationsfolgen 

Pl(n) und P2(n) unvermeidbar zu einem periodischen zeitdiskreten Bandpaßprozeß 

fUhrt. Aufgrund dieser Tatsache erfolgt daher in Abschnitt 4.3.2 zunächst eine Be

schreibung periodischer zeitdiskreter stochastischer Signale. Aufbauend auf den 

hieraus gewonnenen Erkenntnissen wird anschließend in Abschnitt 4.3.3 ein numeri

scher Synthesealgorithmus zur Berechnung der stochastischen Modulationsfolgen 

P1(n) und P2(n) abgeleitet, wobei die Realisierbarkeit mittels eines digitalen Signal

prozessors eine wichtige Randbedingung darstellt. 

1.3.2 Beschreibung periodischer zeitdiskreter stochastischer Signale 

Für eine Reihe von stochastischen Signalen [Gard 90] stellt gerade die Periodizität 

eine wichtige Charakterisierung dar. Obwohl periodische Funktionen im allgemeinen 

streng determiniert, also fUr alle Zeiten genau bekannt sind, kann man sie als lokal 

stationäre Signale behandeln. Dies eröffnet die Möglichkeit periodische Zufallssignale 

durch periodische Zufallsprozesse zu beschreiben, welche in der englischsprachigen 

Literatur als cyclostationary processes bezeichnet werden [Gard 90, Pap 91, The 92]. 

Ein zeitdiskreter Zufallsprozeß heißt im strengen Sinne periodisch mit der Periode N, 

wenn die statistischen Eigenschaften der Zufallsgröße sen) mit denen der Zufallsgröße 

sen + mN) fUr beliebige ganzzahlige Werte von n und m identisch sind. Dies bedeutet, 

daß die Verbundverteilungsfunktion dieses Prozesses unabhängig gegenüber einer 

Verschiebung um ganzzahlige Vielfache der Periode N sein muß [Pap 91, The 92]: 
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fiir alle m, L E l Neben der Definition der Periodizität im strengen Sinne gibt es 

noch den Begriff der Periodizität im weiten Sinne. Periodisch im weiten Sinne sind 

solche Zufallsprozesse, bei denen nur der Mittelwert und die Autokorrelationsfolge 

periodisch mit der Periode N sind. Zufallsprozesse die entsprechend der Definition im 

strengen Sinne periodisch sind, sind dies selbstverständlich auch im weiten Sinne. Bei 

den im Rahmen dieser Arbeit betrachteten periodischen zeitdiskreten stochastischen 

Signalen wird stets Periodizität im weiten Sinne vorausgesetzt. 

Im allgemeinen besitzen reelle zeitdiskrete Zufallsprozesse eine gerade, reelle Auto

korrelationsfolge. Demgegenüber ist jedoch die Autokorrelationsfolge eines periodi

schen zeitdiskreten Zufallsprozesses eine periodische Folge mit der gleichen Periode 

wie die des zugrunde liegenden Prozesses [Gard 90, Bac 92, The 92]. Demzufolge sei 

die periodische Autokorrelationsfolge eines stationären, periodischen zeitdiskreten 

Zufallsprozesses der Periode N definiert als 

rss(k)=rss(k+m·N)=E{s*(n)·s(n+k+m·N)}, V m E L (4.22) 

Die Fourieranalyse der periodischen Autokorrelationsfolge mit Hilfe der diskreten 

Fouriertransfonnation ergibt die spektrale Leistungsdichte. Man erhält 

N-l _j2'7T'k'/ 

Sss(l) = L rss(k) . e N 1= 0, ... ,N -1 . (4.23) 
k=O 

Grundsätzlich resultiert aus der diskreten Fouriertransfonnation einer periodischen 

zeitdiskreten Folge ein periodisches frequenzdiskretes Spektrum. Dementsprechend 

besteht die spektrale Leistungsdichte aus einer Folge von gewichteten Delta-Impulsen, 

die bei Hannonischen der Grundfrequenz auftreten, weshalb ein solches Spektrum 

auch als Linienspektrum bezeichnet wird (Bild 4.2). Die Grundfrequenz, in der Lite

ratur auch als spektrale Auflösung bezeichnet [Kam 89, Pro 92], legt den Abstand 

zwischen benachbarten Spektrallinien fest und läßt sich zu 

1 
11[ = N.T ' NE N, (4.24) 

bestimmen. Bei digitalen Systemen ist demzufolge die spektrale Auflösung sowohl 

von der Systemtaktrate leik = 1 / T als auch von der Periodenlänge N der stochasti

schen Ausgangsfolge abhängig. 
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Beispiel einer periodischen Autokorrelationsfolge rssCk) mit dem zu
gehörigen periodischen jrequenzdiskreten Leistungsdichtespektrum Ssi l) 
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Die zeitdiskrete Karhunen-Loeve-Transfonnation [Pap 91, The 92] führt zu einer 

weiteren Möglichkeit der Beschreibung eines periodischen zeitdiskreten Zufallsprozes

ses. Im allgemeinen Fall ennöglicht die diskrete Karhunen-Loeve-Transfonnation die 

Darstellung eines beliebigen zeitdiskreten Zufallsprozesses sen) durch eine Zufalls

folge endlicher Länge unter Verwendung eines Satzes von orthononnalen Basisfolgen 

gin), 1J E N, gemäß 

N-l 

sen) = L Cv ' gv(n) , n = 0, ... , N - 1, N E N , (4.25) 
v=o 

wobei die Koeffizienten c" komplexe Zufallsvariablen darstellen und N der Länge der 

Folge des Zufallsprozesses entspricht. Wählt man die orthononnalen Basisfolgen 

derart, daß sie mit den Eigenvektoren der Autokorrelationsmatrix des zeitdiskreten 

Zufallsprozesses übereinstimmen, so läßt sich zeigen, daß in diesem Fall die Koeffi

zienten orthogonal im statistischen Sinne bzw. unkorreliert sind [The 92]. Es gilt 

(4.26) 

mit All als den Eigenwerten der Autokorrelationsmatrix und dem Kronecker-Symbol 

ÖJ!,e). 

Von besonderem Interesse ist im Rahmen dieser Arbeit die diskrete Karhunen-Loeve

Transfonnation periodischer zeitdiskreter Zufallsprozesse, weil in diesem Fall die 

Eigenvektoren der Autokorrelationsmatrix den Basisfolgen der diskreten F ouriertrans

formation und die zugehörigen Eigenwerte der spektralen Leistungsdichte nach 

GI. (4.23) entsprechen [Pap 91, The 92]. Aufgrund dieses Sachverhaltes folgt mit 

GI. (4.25) 

N -l .2'17" 1 J-'v'n 
s(n)=-"Lcv'e N , 

N v=o 
(4.27) 

sowie unter Beachtung von GI. (4.26) 

(4.28) 

Hierbei beschreibt N die Periodenlänge von sen). Somit läßt sich jeder periodische 

zeitdiskrete Zufallsprozeß als eine endliche Summe gewichteter komplexer Exponenti-
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alfolgen ausdrücken. Dieses Ergebnis stellt eine wichtige Grundlage für den im näch

sten Abschnitt diskutierten Synthesealgorithmus dar. 

1.3.3 Der numerische Synthesealgorithmus 

In diesem Abschnitt wird ein Synthesealgorithmus vorgestellt, der sich mit einem 

Mikroprozessorsystem leicht bearbeiten läßt und die numerische Berechnung der 

stochastischen Modulationsfolgen P1(n) und PzCn) entsprechend einem vorgegebenem 

Leistungsdichtespektrum ermöglicht. Ausgangspunkt der Überlegungen bildet der in 

Abschnitt 4.3.1 beschriebene Sachverhalt, daß bei einer Vorabberechnung der Phasen, 

aufgrund der begrenzten Speicherkapazität eines digitalen Systems, zur Erzeugung 

eines kontinuierlichen Datenstromes am Ausgang stets ein zyklisches Auslesen der 

Phasenfolgen notwendig ist. Demzufolge sind die Phasen als periodische Zufalls

prozesse aufzufassen, so daß sich nach GI. (4.3) ein reeller, periodischer zeitdiskreter 

Bandpaßprozeß ergibt. Dieser besitzt - wie in Abschnitt 4.3.2 gezeigt - eine periodi

sche Autokorrelationsfolge und ein periodisches Leistungsdichtespektrum in Form 

eines Linienspektrums. In Bild 4.2 ist exemplarisch eine Periode eines möglichen 

Leistungsdichtespektrums des reellen, periodischen zeitdiskreten Bandpaßprozesses 

dargestellt. 

o 

Bild 4.3 

fclk fclk -12 fclk - fo fclk -Ii 
2 

Eine Periode eines möglichen Leistungsdichtespektrums des reellen, 
periodischen zeitdiskreten Bandpaßprozesses 

Umgekehrt bedeutet dies, daß auf grund der notwendigen Periodizität des Bandpaß

prozesses das vorgegebene Leistungsdichtespektrum ein Linienspektrum sein muß. 



4.3 Das numerische Syntheseverfahren 73 

Somit stellt sich die Frage, wie man aus einem vorgegebenen periodischen Linien

spektrum den zugehörigen periodischen zeitdiskreten Zufallsprozeß gewinnen kann. 

Die Ausfiihrungen im vorhergehenden Abschnitt zeigen, daß grundsätzlich jeder 

periodische zeitdiskrete Zufallsprozeß als eine endliche Summe gewichteter kom

plexer, harmonischer Exponentialfolgen aufgefaßt werden kann. Ausgehend von 

GI. (4.27) sei daher ein beliebiger periodischer zeitdiskreter Zufallsprozeß sen) der 

Periode N definiert als 

sen) 
N -l .2'17" J-·v·n 

= L Av • e N (4.29) 
v=Q 

Hierbei stellen die Amplitudengewichtungen A" jeweils zeitunabhängige komplexe 

Zufallsvariablen der Form 

. cI» 
A = IA I . eJ 

v v v , I A v I E ~+, «I> v E ~ , (4.30) 

dar, wobei der Betrag und die Phase im allgemeinen zufällig und unabhängig von 

sen) sind. In Anlehnung an den in der englischsprachigen Literatur verwendeten 

Begriff einer harmonic-series representation [Gard 75], sei im Rahmen dieser Arbeit 

die Darstellungsfonn nach GI. (4.29) als harmonischer Prozeß bezeichnet. 

Weil im Rahmen dieser Arbeit nur reelle bandbegrenzte Rauschsignale von Interesse 

sind, beschränkt sich die weitere Diskussion auf Leistungsdichtespektren, die eine 

gerade, reelle und nichtnegative Funktion der Frequenz sind, nicht die Frequenz J = 0 

enthalten und deren Bandbreite JB = fz - fi wesentlich kleiner als die Trägerfrequenz 

fo sei (vgI. Bild 4.3). Eine weitere Einschränkung ergibt sich hinsichtlich der oberen 

Grenzfrequenz fz. Aufgrund des Nyquist-Theorems kann ein digitales System bei 

Verwendung eines Tiefpaßfilters an seinem Ausgang nur Signalfrequenzen erzeugen, 

die maximal seiner halben Taktrate entsprechen. Somit erhält man als Randbedingun

gen 

f < I clk 

2 2' 
(4.31 ) 

Für den harmonischen Prozeß sen) nach GI. (4.29) resultiert daraus 



74 4 Synthese bandbegrenzter Rauschsignale mit numerisch gesteuerten Oszillatoren 

(4.32) 

wobei sich die Summationsgrenzen ml und m2 anhand der gewünschten unteren und 

oberen Grenzfrequenz fi bzw. h zu 

m = l~·N+05j 
1 f. " 

clk 

m2 = l /2 . N + 0,5 j 
fclk 

(4.33) 

bestimmen lassen. Hierbei ist eine Normierung der Summationsgrenzen auf die jewei

lige Systemtaktrate notwendig, da infolge der Periodizität der stochastischen Phasen

folgen das Leistungsdichtespektrum nur Frequenzanteile enthalten kann, die einem 

ganzzahligen Vielfachen der Grundfrequenz f).f entsprechen (vgI. GI. (4.24)). Die 

dadurch entstehende Abweichung von der jeweils vorgegebenen Grenzfrequenz be

trägt maximal ± At / 2. 

Nach Einsetzen von GI. (4.32) in GI. (4.22) und unter Berücksichtigung von 

GI. (4.23) ergibt sich die spektrale Leistungsdichte des reellen harmonischen Prozes

ses zu 

(4.34) 

Anhand von GI. (4.34) wird deutlich, daß die Gewichte der einzelnen Spektrallinien 

des Leistungsdichtespektrums dem quadratischen Mittelwert der jeweiligen Beträge 

der komplexen Zufallsvariablen A" entsprechen. Die Grundlage bei der Berechnung 

der spektralen Leistungsdichte bildete allerdings ein stationärer harmonischer Prozeß. 

Nach [The 92] ist eine notwendige Bedingung fiir die Stationarität des harmonischen 

Prozesses sen) die Orthogonalität der komplexen Zufallsvariablen A" im statistischen 

Sinne. Die komplexen Zufallsvariablen müssen demnach der Bedingung 

(4.35) 

-- .... 
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genügen. Um diese Forderung erfiillen zu können, müssen Betrag und Phase der 

komplexen Zufallsvariablen A p zueinander unkorreliert sein und die Verteilungsdichte 

der Phase "'v einer Gleichverteilung im Intervall [-7r, 7r] entsprechen [Gard 90, 

Pap 91, The 92]. Von besonderem Interesse fiir die weitere Betrachtung ist hierbei 

die Tatsache, daß die Verteilungsdichtefunktion des Betrages I A p I nahezu beliebig 

sein kann. 

Gleichverteilte Zufallsprozesse kann man synthetisch durch geeignete Algorithmen 

erzeugen. Grundsätzlich entstehen dabei sogenannte Pseudozufallsfolgen, die durch 

ihre stets vorhandene Periodizität von einem wirklichen stationären Zufallsprozeß 

abweichen. Allerdings sind die Periodenlängen in der Regel außerordentlich groß, so 

daß von einer hinreichend guten Approximation eines stationären Zufallsprozesses 

ausgegangen werden kann [Jam 90, L'Ecu 90, Kam 92]. Die Verteilungsdichtefunk

tion der Phasen .., v sei daher wie folgt definiert: 

(4.36) 

sonst 

Wie bereits erwähnt, kann die Verteilungsdichtefunktion des Betrages nahezu beliebig 

gewählt werden. Im Hinblick auf die gestellte Aufgabe ist es daher zweckmäßig, den 

Betrag der komplexen Zufallsvariablen A p - in Anlehnung an GI. (2.13) - entspre

chend der Gewichtung der Spektrallinien des Leistungsdichtespektrums Sait) des 

zum reellen bandbegrenzten harmonischen Prozeß sen) äquivalenten Basisbandprozes

ses zu wählen. In Bild 4.4 ist exemplarisch das vorgegebene Leistungsdichtespektrum 

des zum reellen Bandpaßprozeß gemäß Bild 4.3 zugehörigen äquivalenten Basisband

prozesses dargestellt, welches in Form eines periodischen Linienspektrums gegeben 

seI. 

Aufgrund der vorhergehenden Überlegungen sei somit der Betrag der komplexen 

Zufallsvariablen A p zu 

(4.37) 

definiert, wobei S aa( 0 den Betrag der Spektrallinien der vorgegebenen Leistungs

dichte des äquivalenten Basisbandprozesses beschreibt. Aus GI. (4.37) ist unmittelbar 
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-N 
2 

Bild 4.4 

o N ~ 
2 ( 

Exemplarisch vorgegebenes Jrequenzdiskretes Leistungsdichtespektrum 
des äquivalenten Basisbandprozesses 

zu erkennen, daß die Beträge deterministisch sind und es somit zulässig ist, die Beträ

ge und die Phasen der komplexen Zufallsvariablen A p als zueinander unkorreliert 

anzusehen. 

Betrachtet man wieder die Orthogonalitätsbedingung wird deutlich, daß mit GI. (4.36) 

und GI. (4.37) die Bedingungen fiir die Stationarität erfiillt sind, da gilt: 

~=V 
(4.38) 

Wegen der im allgemeinen unendlichen Anzahl von Musterfunktionen der Zufalls

variablen A p ist es in der Praxis mit großem Aufvvand verbunden einen reellen har

monischen Prozeß gemäß GI. (4.32) nachzubilden. Bei stationären Prozessen geht 

man deshalb zumeist von der Ergodenhypothese aus, d.h. man setzt Ergodizität vor

aus. Dies ist fiir den hier betrachteten reellen harmonischen Prozeß ebenfalls zulässig, 

da nach [Por 94] alle seine Momente ergodisch sind. Demzufolge reicht es aus, eine 

einzige Musterfolge des den periodischen Zufallsprozeß beschreibenden harmonischen 

Prozesses zu erzeugen. Aufgrund der Ergodizität haben alle Musterfolgen des reellen 

harmonischen Prozesses im zeitlichen Mittel gleiche statistische Eigenschaften. 
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Aufgrund dieses Sachverhaltes kann GI. (4.32) zu 

s (n) = :E I av I . COS( 27T . V . n + cPv ) 
v=m 1 N 

(4.39) 

vereinfacht werden, wobei die Beträge I a" I und die Phasen ~" die Musterfolge der 

komplexen Zufallsvariablen A" darstellen. Die daraus resultierende reelle harmonische 

Zufallsfolge s(n) entspricht somit einer Musterfolge des zeitdiskreten reellen harmo

nischen Prozesses sen). Aufgrund der Orthogonalitätsbedingung müssen hierbei die 

Phasen ~" gleichverteilt im Intervall [-'Ir, 'Ir] sein. 

Zur Bestimmung der spektralen Leistungsdichte kann nun - wegen der Ergodizität -

der Erwartungswert in der ursprünglichen Definition der Autokorrelationsfolge nach 

GI. (4.22) durch den zeitlichen Mittelwert ersetzt werden. Demnach sei die Autokor

relationsfolge einer periodischen Zufallsfolge sen) E ce aus einem ergodischen, peri

odischen Zufallsprozeß der Periode N definiert als 

N-l 
1 

rss(k) = _. L s*(n) . sen + k) , 
N n=O 

k = 0, ... , N - 1 , N E N. (4.40) 

Nach Einsetzen von GI. (4.39) in GI. (4.40) folgt unter Berücksichtigung von 

GI. (4.37) und GI. (4.23) die spektrale Leistungsdichte der reellen harmonischen 

Zufallsfolge sen) zu 

S,,(I) ~ N· I: la;1
2

• [SK(I-V) +SK(I+v-N)] 
v=m1 

(4.41) 

Somit kann jedes periodische bandbegrenzte Leistungsdichtespektrum Sss(l) , welches 

in Form einer äquivalenten Basisbanddarstellung gemäß Bild 4.4 gegeben sei, durch 

eine reelle harmonische Zufallsfolge entsprechend GI. (4.39) im Zeitbereich beschrie

ben werden. Ein Vergleich von GI. (4.41) mit der reellen harmonischen Zufallsfolge 

nach GI. (4.39) zeigt, daß in Analogie zu GI. (4.34) die Gewichte der einzelnen 
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Spektrallinien die Betragsquadrate der komplexen Musterfolge ap sind. Infolge der 

Orthogonalitätsbedingung ist hierbei als wichtige Randbedingung die Gleichverteilung 

der Phasen CPp im Intervall [-'Ir, 'Ir] zu beachten. 

Auf der Grundlage der bisherigen Überlegungen können nun die Modulationsfolgen 

P1(n) und Pin) zur Phasenmodulation der beiden numerisch gesteuerten Oszillatoren, 

die jeweils Musterfolgen der stochastischen Modulationsfolgen P1(n) bzw. P2(n) 

darstellen, anhand der nach GI. (4.39) berechneten reellen harmonischen Zufallsfolge 

bestimmt werden. Wie Abschnitt 2.3 zeigt, läßt sich ein beliebiger Bandpaßprozeß als 

das Ergebnis einer komplexen Modulation eines komplexen Trägers interpretieren. 

Umgekehrt bedeutet dies, daß aus einem gegebenen Bandpaßprozeß durch komplexe 

Demodulation der Betrag und die Phase der komplexen stochastischen Einhüllenden 

zurückgewonnen werden können. Voraussetzung hierzu ist allerdings zum einen die 

Kenntnis der jeweiligen Trägerfrequenz fo (vgI. GI. (2.12)) und zum anderen die 

Bandbegrenzung der komplexen stochastischen Einhüllenden entsprechend GI. (2.13). 

In dem hier betrachteten Fall sind diese Bedingungen aufgrund der vorgegebenen 

spektralen Leistungsdichte und der Festlegungen gemäß GI. (4.31) stets erfüllt. Somit 

kann in Analogie zu GI. (2.14) die nach GI. (4.39) berechnete reelle harmonische 

Zufallsfolge sen) als Realteil der zugehörigen analytischen Zufallsfolge aufgefaßt 

werden. Durch komplexe Demodulation der analytischen Zufallsfolge entsprechend 

mz .27T .27T ] - . v . n -J - . mo' n 
a(n) = L ave e N • e N (4.42) 

v=m1 

läßt sich daraus die Betrags- und Phasenfolge der komplexen stochastischen Ein

hüllenden bei gegebener Trägerfrequenz (Mittenfrequenz) fo zu 

I a(n)1 = 

cf> (n) = aretan 

V ~1 I av I . sin[ 7f . (v - mol· n + <l>v ] 

i: lavl·cos[27T" '(v-mo)on + cf>v] 
v=m 1 N 

(4.43) 

+k"7T", 

- -==I 



4. 3 Das numerische Syntheseverfahren 79 

12,0 

8,0 

4,0 

o 1600 3200 4800 6400 8000 

• n 

</>(n) t 2,8 

2,0 

1,2 

0,4 

-0,4 

Bild 4.5 

o 1600 3200 4800 6400 8000 

• n 

Ausschnitt eines Amplituden- und Phasenverlaufos der komplexen sto
chastischen Einhüllenden a(n) für ein rechteckfärmiges Leistungsdichte
spektrum S aa(S) der Bandbreite IE = 10kHz; leIk = 50 MHz; fo = 

11,98349 MHz; 
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bestimmen, wobei k E {-I, 0, I} vom jeweiligen Quadranten des Argumentes der 

arctan-Funktion abhängig ist, so daß die Phasenfolge ~(n) im Intervall [-71", 71") de

finiert sei. Bild 4.5 zeigt exemplarisch jeweils einen Ausschnitt eines typischen Am

plituden- und Phasenverlaufes der komplexen Einhüllenden a(n) gemäß GI. (4.43). 

Unter Berücksichtigung der Ergodizität des reellen harmonischen Prozesses ergibt 

sich durch Umkehrung der nach GI. (4.1) eingeführten Definition des Betrages der 

komplexen stochastischen Einhüllenden die Musterfolge der äquivalenten stochasti

schen Phasenfolge Sen) zu 

e (n) = arccos [ 1 a (n) I] , anorm E 1R (4.44) 
anorm 

und schließlich nach Einsetzen von GI. (4.44) in GI. (4.4) die beiden Musterfolgen 

der stochastischen Phasenfolgen Vt(n) und V 2(n) entsprechend 

l(r 1 (n) = 4> (n) + arccos [ 1 a (n) 1 ] 
anonn 

(4.45) 

und 

l(rzCn) = 4> (n) - arccos [ 1 a (n) I]. 
anorm 

(4.46) 

Die Einführung des Normierungsfaktors anorm ist hier notwendig, da der Betrag der 

komplexen Einhüllenden im allgemeinen Fall beliebige positive Werte annehmen 

kann (vgI. Bild 4.5). Entsprechend der Definition des Betrages der komplexen stocha

stischen Einhüllenden gemäß GI. (4.1) ist jedoch die stochastische Phasenfolge 0(n) 

stets reellwertig. Die arccos-Funktion liefert aber nur für den Fall reelle Werte, wenn 

ihr Argument dem Intervall [-1, 1] entstammt [Bro 91]. Demnach muß für das Argu

ment der arccos-Funktion 

_1_. max la(n)1 < 1 (4.47) 
anorm n 

gelten. Nach Einsetzen von GI. (4.43) in GI. (4.47) und anschließendem Quadrieren 

folgt daraus 

-===J 
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Im Fall der Gültigkeit des Gleichheitszeichens stellt dies eine untere Schranke fiir den 

Normierungsfaktor anorm dar. Wie Kapitel 6 noch zeigen wird, beeinflußt der Normie

rungsfaktors die statistischen Eigenschaften und den störfreien Dynamikbereich des 

synthetisierten Rauschsignales. Um die auftretenden Abweichungen zu minimieren, 

soll daher rur den Normierungsfaktor gelten: 

_ {m;x la (n) I , 
anorm -

1 , 

la(n)1 > 1 
(4.49) 

sonst 

Anband der in den Abschnitten 3.4 und 4.2 beschriebenen digitalen Phasenmodulation 
mit einem numerisch gesteuerten Oszillator läßt sich erkennen, daß eine Quantisie

rung der stochastischen Phasenfolgen 1Jr 1(n) und 1Jr2(n) auf A Binärstellen, entspre

chend der Wortlänge des Phasenmodulationseinganges, nach GI. (4.8) bzw. GI. (4.9) 

notwendig ist. Wegen der 21r-Periodizität des Phasenmodulationswortes P des nume

risch gesteuerten Oszillators sind zuvor die Phasenwerte der stochastischen Phasenfol

gen auf das Intervall [0, 21r) zu begrenzen, da auf grund der Addition bzw. Subtrak

tion von <j>(n) und @(n) - entsprechend GI. (4.45) und GI. (4.46) - der minimale 

Phasenwert im ungünstigsten Fall 1Jr 1 (n) = -7T bzw. 1Jr 2 (n) = - 3 7T /2 entsprechen 

kann. Es gilt 

(4.50) 

und 

(4.51) 

Nach Ersetzen von 'P1(n) und lP'z(n) in GI. (4.8) und GI. (4.9) durch ~1(n) und 

~in) erhält man schließlich die den stochastischen Phasenmodulationsfolgen ent

sprechenden ganzzahligen Modulationsfolgen P1(n) und P2(n) zur Phasenmodulation 

der bei den numerisch gesteuerten Oszillatoren zu 

(4.52) 
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und 

(4.53) 

Die Ausfiihrungen in diesem Abschnitt haben gezeigt, daß auf der Grundlage eines 

vorgegebenen bandbegrenzten periodischen, frequenzdiskreten Leistungsdichtespek

trums, unter Beachtung der im Rahmen dieser Arbeit hinsichtlich der praktischen 

Realisierung durch ein digitales System gegebenen Randbedingungen - Periodenlän

ge N und Systemtaktrate leik - die numerische Berechnung der Modulationsfolgen 

PI (n) und P 2( n) zur Phasenmodulation der bei den numerisch gesteuerten Oszillatoren 

durch einen Synthesealgorithmus möglich ist. 

4.4 ModelIierung und Simulation des digitalen Rauschgenera

tors 

4.4.1 Allgemeines 

Für Untersuchungen zur Auslegung und Leistungsfähigkeit von digitalen Systemen 

werden diese häufig auf Digitalrechnern simuliert. Dabei ist die möglichst realitäts

nahe Nachbildung der fiir die praktische Realisierung in Betracht kommenden Sy

stemkomponenten von großer Bedeutung. Die Simulation digitaler Systeme eignet 

sich ferner zur Untersuchung der durch die endliche Wortlänge auftretenden Effekte 

bei der schaltungstechnischen Realisierung. Bevor in Abschnitt 4.4.3 die Eignung der 

entwickelten Schaltungsstruktur und des numerischen Synthesealgorithmus anhand 

von Simulationsergebnissen untersucht wird, befaßt sich der nachfolgende Abschnitt 

zunächst mit der Modellierung und der Auslegung der Systemkomponenten des 

digitalen Rauschgenerators. 

4.4.2 Untersuchungen zur Auslegung der digitalen Systemkomponenten 

Ausgangspunkt der Untersuchungen bildet die in Bild 4.6 dargestellte Gesamtstruktur 

des digitalen Rauschgenerators. Ein Signalprozessorsystem soll hierbei zur Berech

nung des in Abschnitt 4.3 abgeleiteten numerischen Synthesealgorithmus dienen. 
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Modeme Signalprozessoren basieren zumeist aufParallelmultiplizierer-Akkumulator

Strukturen mit Schieberegistern. Arithmetik-Logik-Einheit und Akkumulator weisen 

dabei eine größere - in vielen Fällen die doppelte - Wortlänge als die des Datenbus

ses auf, um die Multiplikationsergebnisse ohne Wortlängenreduktion weiterverarbeiten 

zu können. Eine diesbezügliche Simulation des Synthesealgorithmus auf einem Si

gnalprozessor mit den exemplarisch ausgewählten Datenwortlängen 32 bit, 48 bit und 

64 bit zeigt, daß bei Verwendung der Gleitkomma-Arithmetik und einer Datenwort

länge von 32 bit die dabei auf grund der endlichen Wortlänge auftretenden Rundungs

fehler gegenüber der Quantisierung der Modulationsfolgen ~l(n) und ~2(n) vemach

lässigbar sind, da numerisch gesteuerte Oszillatoren in der Praxis zumeist eine Pha

senmodulationswortlänge von A :::; 16 bit aufweisen. Demzufolge wird im Rahmen 

dieser Arbeit ein Signalprozessor mit Gleitkomma-Arithmetik und einer Datenwort

länge von 32 bit, bei einer Akkumulatorwortlänge von 64 bit, zur Vorabberechnung 

der Modulationsfolgen ~l(n) und ~2(n) eingesetzt. Die entsprechende Simulation des 

numerischen Synthesealgorithmus auf einem Digitalrechner erfolgt mit einer Daten

wortlänge von 64 bit. 

Die Simulation der numerisch gesteuerten Oszillatoren beruht auf dem in Bild 3.9 

dargestellten mathematischen Modell. Dieses gilt prinzipiell rur alle numerisch ge

steuerten Oszillatoren mit Funktionstabelle und Phasenmodulationseingang, deren 

innerer Aufbau einer Pipeline-Struktur entspricht (vgl. Kapitel 3). Die Basis zur 

Simulation des Digital/Analog-Umsetzers bildet das in Bild 3.10 abgebildete Modell, 

wobei ideale statische und dynamische Kenngrößen vorausgesetzt werden (vgl. Ab

schnitt 3.5.3). Weiterhin sei zunächst angenommen, daß der Digital/Analog-Umsetzer 

ein ideales Interpolationsfilter besitzt und keine zusätzliche Amplitudenquantisierung 

(e = D) verursacht. Ferner ist es ohne Einschränkung der Allgemeingültigkeit zuläs

sig, die Addition stets als ideal zu betrachten. Als Gütekriterium dient der aus der 

Ausgangsgröße des Digital/Analog-Umsetzers ermittelte störfreie Dynamikbereich. 

Die beiden numerisch gesteuerten Oszillatoren werden zunächst nicht moduliert, so 

daß am Ausgang des Digital/Analog-Umsetzers nur das Trägersignal vorliegt. 

Die Simulationsergebnisse in den Bildern 4.7 und 4.8 stellen typische, auf den jewei

ligen Maximalwert normierte Ausgangsspektren des unmodulierten digitalen Systems 

dar. Den Simulationen liegen als Beispiel zwei numerisch gesteuerte Oszillatoren mit 

den Wortlängen L = 32 bit, W = 13 bit und D = 12 bit zugrunde. Die Systemtaktrate 

beträgt bei beiden Diagrammen leik = 50 MHz. Zur Veranschaulichung der durch die 
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numerisch gesteuerten Oszillatoren hervorgerufenen Störkomponenten wurde die 

Trägerfrequenz bei dem in Bild 4.7 dargestellten Diagramm zufsl = 11,98349 MHz 

und bei dem in Bild 4.8 dargestellten Ausgangsspektrum zu fs2 = 13,571167 MHz 

gewählt, wobei fs2 im Hinblick auf den störfreien Dynamikbereich dem ungünstigsten 

Fall entspricht. Demzufolge ergeben sich die ganzzahligen Frequenzworte gemäß 

GI. (3.1) zu F1 = 3D5BOOOOl6 bzw. F2 = 457COOOO I6. 
'" 

Anhand einer Fouriertransformation von GI. (4.5) wird deutlich, daß das Ausgangs

spektrum des digitalen Rauschgenerators einer additiven Überlagerung der jeweiligen 

Ausgangsspektren der beiden numerisch gesteuerten Oszillatoren entspricht. Aufgrund 

der zweckmäßigerweise angenommenen Gleichheit der beiden numerisch gesteuerten 

Oszillatoren muß daher das Ausgangsspektrum des unmodulierten Systems mit dem 

des unmodulierten numerisch gesteuerten Oszillators identisch sein. Demzufolge sind 

die in Kapitel 3 abgeleiteten Ergebnisse auch fiir das unmodulierte System uneinge

schränkt gültig. 

Aus den in den Bildern 4.7 und 4.8 abgebildeten Simulationsergebnissen ergibt sich 

beim ganzzahligen Frequenzwort F1 ein störfreier Dynamikbereich von astörl = 78,04 

dB und beim ganzzahligen Frequenzwort F2 von a stör2 = 74,34 dB. Die anhand der 

beiden Ausgangsspektren ermittelten Signal-Rausch-Abstände betragen as/Nl = 70,56 

dB und aS/N2 = 71,19 dB. Der Vergleich zwischen diesen Werten und den nach 

GI. (3.12) und Gi. (3.18) berechneten Werten des numerisch gesteuerten Oszillators 

bestätigt die im vorhergehenden Absatz gemachte Aussage bezüglich des Verhaltens 

des unmodulierten Systems, da keine wesentlichen Unterschiede bestehen. In Überein

stimmung mit den berechneten Werten beträgt die Differenz der störfreien Dynamik

bereiche der beiden simulierten Ausgangsspektren 3,7 dB, wobei das ganzzahlige 

Frequenzwort F2 hierbei dem ungünstigsten Fall einer Periodenlänge von M = 2 

entspricht. Die dargestellten Diagramme verdeutlichen ferner die in Abschnitt 3.3 

beschriebenen Effekte der Quantisierung des Phasenwinkels und der Amplitudenwerte 

des numerisch gesteuerten Oszillators anhand der auftretenden Störkomponenten, 

deren Lage im Ausgangsspektrum den nach GI. (3.10) berechneten Frequenzen ent

spricht. 

Den Simulationsergebnissen der Bilder 4.7 und 4.8 liegt ein idealer Digital/Analog

Umsetzer zugrunde. Reale Digital/Analog-Umsetzer besitzen jedoch stets eine endli

che Amplitudenauflösung und dementsprechend eine auf die Wortlänge C begrenzte 
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Bild 4.7 

Bild 4.8 
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Eingangsfolge sDA(n). Unter Anwendung des Modells additiven Rauschens zur Be

schreibung des durch die Quantisierung der Eingangsfolge auftretenden Quantisie

rungsfehlers eDin) (vgl. Abschnitt 3.3.3) und unter der Annahme einer idealen 

Rekonstruktion des analogen Signales sowie idealer statischer und dynamischer Kenn

größen läßt sich der theoretisch erzielbare Signal-Rausch-Abstand am Ausgang des 

DigitaVAnalog-Umsetzers in guter Näherung zu [Zan 90] 

aS/N -_. ~ 6,02' C + 1,76 
dB 

(4.54) 

bestimmen. Ausgehend von dieser Näherung stellt sich die Frage, welche Auswirkung 

eine gegenüber der Amplitudenauflösung der numerisch gesteuerten Oszillatoren 

abweichende Amplitudenauflösung des DigitaVAnalog-Umsetzers auf den Signal

Rausch-Abstand hat und bei welcher Wortlänge C dieser maximal wird. 

t 
80 

8S/N 

dB 

60 

40 

20 

Bild 4.9 

4 8 12 16 20 24 

~ 

W/bit 

Theoretisch erzielbarer Signal-Rausch-Abstand in Abhängigkeit der 
Wortlängen Wund C; D = 12 bit; e: C = 6 bit; 0: C = 8 bit,' 
.: C = 10 bit; 0: C = 12 bit; A: C = 14 bit 
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Zur Beantwortung dieser Frage zeigt Bild 4.9 die Ergebnisse einer Simulationsreihe 

für den theoretisch erzielbaren Signal-Rausch-Abstand am Ausgang des 

Digital/ Analog-Umsetzers bei verschiedenen Wortlängen C und W und einer Wortlän

ge von D = 12 bit am Ausgang der numerisch gesteuerten Oszillatoren (vgl. Bild 3.8). 

Die Ergebnisse lassen erkennen, daß mit zunehmender Verringerung der Wortlänge 

C - wie zu erwarten war - eine zunehmende Verschlechterung des Signal-Rausch

Abstandes einhergeht. Demgegenüber fUhrt eine Vergrößerung der Wortlänge C > D 

zu keiner weiteren Verbesserung des Signal-Rausch-Abstandes, so daß bei einer 

Wortlänge von C = D der jeweils maximale Wert erzielt wird. Die meßtechnische 

Überprüfung eines digitalen Systems in der Praxis liefert üblicherweise schlechtere 

Signal-Rausch-Abstände (vgI. Abschnitt 5.4). Dies ist zum einen auf die nichtidealen 

statischen und dynamischen Kenngrößen des DigitallAnalog-Umsetzers und zum 

anderen auf Genauigkeitsverlust durch Rundungsfehler im System zurückzufiihren. 

Wie die Betrachtungen in Kapitel 3 zeigen, hängen der störfreie Dynamikbereich und 

der Signal-Rausch-Abstand im wesentlichen vom Parameter W und der Periodenlänge 

M der Phasenfehlerfolge des numerisch gesteuerten Oszillators ab. Die in den Bildern 

3.8 und 4.9 dargestellten Signal-Rausch-Abstände basieren jeweils auf dem ungün

stigsten Fall der Periodenlänge M = 2. Bei der praktischen Realisierung des digitalen 

Rauschgenerators sind die Parameter L, Wund D, und damit die Differenz B = L - W, 

aufgrund der getroffenen Auswahl der numerisch gesteuerten Oszillatoren festgelegt, 

so daß die Periodenlänge M nur noch vom ganzzahligen Frequenzwort F abhängt 

(vgI. GI. (3.9». Gemäß den Gleichungen (3.12) und (3.18) sind der störfreie Dyna

mikbereich und der Signal-Rausch-Abstand in diesem Fall ausschließlich eine Funk

tion der jeweiligen Trägerfrequenz. 

In Bild 4.10 sind exemplarisch die Simulationsergebnisse fiir den störfreien Dynamik

bereich mit (e) und ohne ( 0) DigitallAnalog-Umsetzer bei zufällig gewählten Trä

gerfrequenzen fo dargestellt. Die Grundlage des simulierten digitalen Rauschgenera

tors bilden wiederum zwei numerisch gesteuerte Oszillatoren mit den Parametern 

L = 32 bit, W = 13 bit und D = 12 bit. Der Digital/Analog-Umsetzer weist ebenfalls 

eine Amplitudenauflösung von C = 12 bit auf, wobei das ideale Interpolationsfilter 

durch ein Halteglied nullter Ordnung approximiert wird. 
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Störfreier Dynamikbereich des unmodulierten Systems für verschiedene 
Trägerjrequenzen; e: mit und 0: ohne Digital/Analog-Umsetzer 

Zur besseren Einordnung der Simulationsergebnisse sind in dem dargestellten Dia

gramm zusätzlich die nach GI. (3.12) berechnete untere Schranke fiir M = 2 (- - - - ) 

und die obere Schranke fiir M = 2B C·········) des störfreien Dynamikbereiches ohne 

Digital/ Analog-Umsetzer, entsprechend den vorgegebenen Parametern L und W, 

eingezeichnet. 

Die Ergebnisse unterstreichen den zuvor beschriebenen Sachverhalt bezüglich der 

Abhängigkeit des störfreien Dynamikbereiches von der jeweils gewählten Träger

frequenz, wobei die ermittelten Werte ohne Digital/Analog-Umsetzer erwartungs

gemäß innerhalb der angegebenen Schranken liegen. Anhand der Ergebnisgrafik läßt 

sich weiterhin der Einfluß des Digital/Analog-Umsetzers gut nachvollziehen. Je höher 

die Trägerfrequenz gewählt wird, desto größer ist die durch das Halteglied verursach

te Dämpftmg gegenüber dem theoretisch erzielbaren Wert gemäß GI. (3.12), was auch 

nicht anders zu erwarten war. Die größte Abweichung beträgt fiir die hier betrachtete 

Simulationsreihe 2,3 dB. Interessant sind die Ergebnisse fiir Trägerfrequenzen fo < 7 

MHz, da verglichen mit den Resultaten ohne Digital/Analog-Umsetzer in diesem 

Bereich bessere Werte fiir den störfreien Dynamikbereich erzielt werden. Dieser 
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Effekt ist darauf zurückzufiihren, daß bei diesen Trägerfrequenzen die größten der 

durch die bei den numerisch gesteuerten Oszillatoren verursachten Störkomponenten 

oberhalb der jeweiligen Trägerfrequenz auftreten und deshalb gegenüber dieser eine 

stärkere Dämpfung durch die Übertragungsfunktion des Haltegliedes erfahren. 

Als Ergebnis der Betrachtungen in diesem Abschnitt läßt sich festhalten, daß der 

theoretisch realisierbare störfreie Dynamikbereich und Signal-Rausch-Abstand im 

wesentlichen von den systemspezifischen Wortlängen W, D und C abhängt. Die 

Auswahl geeigneter Systemkomponenten erfordert somit immer einen Kompromiß, 

wobei die Grenzen einerseits durch die geforderte maximale Signalfrequenz und 

andererseits durch den geforderten störfreien Dynamikbereich gegeben sind. Die 

Simulationen im nächsten Abschnitt sollen zeigen, ob dies auch bei der Synthese der 

bandbegrenzten Rauschsignale noch gilt. 

4.4.3 Simulationsergebnisse bei vorgegebenen Leistungsdichtespektren 

Die in diesem Abschnitt vorgestellten Simulationsergebnisse beziehen sich wiederum 

auf die in Bild 4.6 abgebildete Gesamtstruktur des digitalen Rauschgenerators. Als 

Rechenvorschrift dient der in Abschnitt 4.3 abgeleitete numerische Synthesealgorith

mus auf der Basis entsprechend Bild 4.4 vorgegebener frequenzdiskreter Leistungs

dichtespektren. Die Synthese der gleichverteilten Phasen 4>" erfolgt mit Hilfe eines 

Zufallszahlengenerators, dessen Algorithmus auf der Grundlage rückgekoppelter 

Schieberegister nach [Fus 90] beruht. 

Zur besseren Einordnung der Meßergebnisse des in Kapitel 5 realisierten digitalen 

Rauschgenerators gegenüber den in diesem Abschnitt vorgestellten Simulationsergeb

nissen, ist es sinnvoll, zunächst einige allgemeine Simulationsparameter zu spezifizie

ren. Die Gewichtung der Spektrallinien der vorgegebenen Leistungsdichtespektren 

S aa( 0 wird jeweils so gewählt, daß die mittlere Leistung des erzeugten Rausch

signales Ps = 0,125 entspricht, da die maximale Ausgangsamplitude des verwendeten 

realen Digital/Analog-Umsetzers ±0,5 V beträgt. Den Berechnungen liegt ferner eine 

Systemtaktrate vonfcZk = 50 MHz zugrunde. Für die numerisch gesteuerten Oszillato

ren wird eine Frequenzaufiösung von L = 32 bit, eine Phasenaufiösung von W = 13 bit 

und eine Amplitudenauflösung von D = 12 bit festgelegt. Entsprechend den Untersu

chungen im vorhergehenden Abschnitt beträgt die Amplitudenauflösung des Digi-
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tal/Analog-Umsetzers ebenfalls C = 12 bit. Diese genannten allgemeinen Simulations

parameter, die die Spezifikationen der zur praktischen Realisierung des digitalen 

Rauschgenerators verwendeten Systemkomponenten betreffen, bilden im weiteren die 

Grundlage fiir alle nachfolgenden Simulationen. Sollten bei den in Kapitel 5 durch

gefiihrten Messungen abweichende Einstellungen gewählt werden, so wird dies ex

plizit erwähnt. 

Die Simulation der Systemkomponenten beruht wiederum auf den in Bild 3.9 und 

Bild 3.10 angegebenen Modellierungen. Zusätzlich werden die statischen Kenngrößen 

des realen DigitaVAnalog-Umsetzers durch eine quadratische (2. Harmonische) und 

eine kubische (3 . Harmonische) Übertragungsfunktion approximiert, wobei weiterhin 

ideale dynamische Kenngrößen vorausgesetzt seien. Als Gütekriterium dient neben 

dem störfreien Dynamikbereich das am Ausgang des Rauschgenerators ermittelte 

Leistungsdichtespektrum. 

Das Spektrum eines stochastischen Prozesses ist im allgemeinen durch die Wiener

Khintchine Beziehung erklärt. Sie verknüpft die Autokorrelationsfunktion und die 

spektrale Leistungsdichte über die Fouriertransformation. In der Praxis zugänglich ist 

jedoch stets nur eine individuell beobachtete Musterfunktion des Prozesses. Aufgrund 

des endlichen Beobachtungsintervalls der Musterfunktion ist daher in der Regel nur 

eine Schätzung der spektralen Leistungsdichte möglich. Im Gegensatz dazu ist bei 

dem im Rahmen dieser Arbeit betrachteten Fall eines periodischen, ergodischen 

Zufallsprozesses die Bestimmung der spektralen Leistungsdichte anhand der periodi

schen Musterfolge exakt möglich, wenn das Beobachtungsintervall genau einem 

ganzzahligen Vielfachen der Periodenlänge der Musterfolge entspricht. Ein Verfahren, 

das eine effiziente Berechnung der spektralen Leistungsdichte auf einem Digital

rechner gestattet, ist das sogenannte Periodogramm [Kam 89, Opp 92, Pro 92]. Dieses 

sei fiir eine periodische Musterfolge sen) der Periodenlänge N definiert als 

N -1 N -1 . 2'IT (k ) I 1 -J_. -n· 
Sss(l) = - . L L s *(n)' s(k)' e N 

N n=O k=O 

1 = 0 N- 1 (4.55) , ... , , 

wobei dies in dem hier betrachteten Fall gleichbedeutend mit der spektralen Lei

stungsdichte des zugehörigen stochastischen Prozesses ist. GI. (4.55) dient somit als 

Grundlage zur Berechnung der im Rahmen dieser Arbeit simulierten Leistungsdichte

spektren. 
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Die in den Bildern 4.11 bis 4.13 dargestellten Simulationsergebnisse verdeutlichen die 

Eignung der entwickelten Schaltungsstruktur und des numerischen Synthesealgorith

mus anhand der ermittelten Leistungsdichtespektren bei unterschiedlichen Vorgaben. 

Der einfachste der drei hier gezeigten Fälle ist Bild 4.11 zu entnehmen, da aufgrund 

der entsprechend Bild 4.4 vorgegebenen Leistungsdichte das synthetisierte Leistungs

dichtespektrum symmetrisch zur Mittenfrequenz fo = 11,98349 MHz ist und alle 

Spektrallinien gleich gewichtet sind. Im Gegensatz dazu zeigen die Bilder 4.12 und 

4.13 Leistungsdichtespektren, die unsymmetrisch bezüglich der Mittenfrequenz fo sind 

und deren Spektrallinien eine unterschiedliche Gewichtung aufweisen. Die Bandbreite 

beträgt bei den ersten beiden vorgegebenen Leistungsdichtespektren fB = 50 kHz und 

bei dem zu Bild 4.13 vorgegebenen Leistungsdichtespektrum JB = 100 kHz, wobei 

jeweils eine Periodenlänge der Modulationsfolgen Pl(n) und P2(n) von N = 223 ge

wählt wurde. 

Die in den Bildern 4.11 bis 4.13 abgebildeten Leistungsdichtespektren weisen be

züglich ihres prinzipiellen Verlaufes keine wesentlichen Unterschiede zu den gemäß 

Bild 4.3 erwarteten Leistungsdichtespektren auf. Die vorgegebene Dämpfung von 34 

dB bzw. 28 dB einer festgelegten Anzahl von Spektrallinien, bezogen auf den maxi

malen Leistungspegel, wird mit 33,98 dB (Bild 4.12) und 27,97 dB (Bild 4.13) 

nahezu exakt erreicht. Weiterhin lassen sich die durch die Wortlängenreduktion des 

Phasenakkumulators der numerisch gesteuerten Oszillatoren hervorgerufenen Stör

komponenten gut lokalisieren. Eine genauere Betrachtung der Störkomponenten zeigt 

allerdings, daß diese, ebenso wie die Trägerfrequenz, entsprechend den vorgegebenen 

Leistungsdichtespektren moduliert sind. Dieser Effekt beruht auf dem bereits in 

Abschnitt 3.4 beschriebenen Sachverhalt, daß beim numerisch gesteuerten Oszillator 

die Information zur Phasenmodulation nach der Reduzie-rung der Wortlänge des 

Phasenakkumulators hinzugefiigt wird (vg1. Bild 3.9) und demzufolge die dadurch 

hervorgerufenen Störkomponenten in gleicher Weise wie die Trägerfrequenz modu

liert werden. 

Abweichungen zwischen den erwarteten und den simulierten Leistungsdichtespektren 

ergeben sich zum einen bezüglich der mittleren Leistung und zum anderen hinsicht

lich des störfreien Dynamikbereiches. Wie die Untersuchungen in Abschnitt 6.3 

verdeutlichen, ist die Abweichung gegenüber der vorgegebenen mittleren Leistung im 

wesentlichen auf den Normierungsfaktor anorm in GI. (4.44) und auf die Quantisie-
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rung der Phasenmodulationsfolgen zurückzufiihren. Die Verringerung der mittleren 

Leistung des erzeugten Rauschsignales beträgt - in Übereinstimmung mit den Ergeb

nissen in Abschnitt 6.3 - bei den hier exemplarisch dargestellten Leistungsdichte

spektren ungefähr 1,9 dB. 

Zusätzlich zu der gerade beschriebenen Verringerung der mittleren Leistung :fiihrt der 

Genauigkeitsverlust verursacht durch die notwendige Quantisierung der Phasenmodu

lationsfolgen zu einer Verschlechterung des störfreien Dynamikbereiches und des 

Signal-Rausch-Abstandes gegenüber den Resultaten des unmodulierten Systems. Eine 

Bestimmung der störfreien Dynamikbereiche und der Signal-Rausch-Abstände anband 

der simulierten Leistungsdichtespektren bestätigt dies. Für den ersten Fall (Bild 4.11) 

ergeben sich die Werte astör = 72,15 dB und aSIN = 62,74 dB, fiir den zweiten Fall 

(Bild 4.12) astör = 75,64 dB und aSIN = 62,27 dB und fiir den dritten Fall (Bild 4.13) 

astör = 75,88 dB bzw. aSIN = 62,27 dB. 

Die negativen Auswirkungen unterschiedlicher Wortlängen Wund A bezüglich der 

Kenngrößen störfreier Dynamikbereich und Signal-Rausch-Abstand verdeutlicht eine 

weitere Simulationsreihe, deren Ergebnisse in Bild 4.14 zu sehen sind. Die Simula

tion beruht wiederum auf dem zu Bild 4.11 exemplarisch vorgegebenen Leistungs

dichtespektrum. 
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Bild 4.14 Störfreier Dynamikbereich (.) und Signal-Rausch-Abstand (0) in 
Abhängigkeit von der Phasenmodulationswortlänge A; W = 13 bit 
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Anhand der Ergebnisse ist deutlich erkennbar, daß der maximale Wert fUr den stör

freien Dynamikbereich und den Signal-Rausch-Abstand jeweils bei einer Wortlänge 

der Phasenmodulationsfolgen von A = Werzielt wird, was nach GI. (3.20) auch nicht 

anders zu erwarten war. Die Wortlänge A stellt somit hinsichtlich der Phasenmodula

tion mit numerisch gesteuerten Oszillatoren neben den Parametern L, Wund Deine 

weitere wichtige Einflußgröße dar, die die systemspezifischen Kenngrößen störfreier 

Dynamikbereich und Signal-Rausch-Abstand beeinflußt. 

Eine erneute Betrachtung von GI. (4.5) fUhrt zu einem weiteren interessanten Aspekt. 

Es stellt sich hierbei die Frage, welche Auswirkung eine Nichtbeachtung des Faktors 

T l in GI. (4.5) auf das Ausgangsspektrum des digitalen Rauschgenerators hat. Die 

Basis zur Beantwortung dieser Frage bilden wiederum die in den Bildern 4.11 bis 

4.13 exemplarisch dargestellten Leistungsdichtespektren. Im Gegensatz zu den dort 

abgebildeten Fällen wird bei der erneuten Simulation keine Wortlängenreduktion der 

Ausgangsfolge des Addierers vorgenommen, sondern stattdessen die Amplituden

auflösung des Digital/Analog-Umsetzers um 1 bit erhöht (vgI. Bild 4.1). Eine Gegen

überstellung dieser Simulationsergebnisse mit den berechneten Leistungsdichtespek

tren gemäß den Bildern 4.11 bis 4.13 zeigt, daß beim störfreien Dynamikbereich ein 

Gewinn von ungefähr 1,3 dB und beim Signal-Rausch-Abstand von ungefähr 1,1 dB 

erzielt wird. 

Die Untersuchungen in diesem Abschnitt haben ergeben, daß die entwickelte Schal

tungsstruktur und der Synthesealgorithmus prinzipiell zur Synthese schmalbandiger 

Rauschsignale anhand vorgegebener Leistungsdichtespektren geeignet ist. Die system

spezifische Wortlänge Ader Phasenmodulationsfolgen stellt dabei einen weiteren 

Parameter bezüglich des störfreien Dynamikbereiches dar. Allerdings beeinflußt auch 

der aufgrund der entwickelten Schaltungsstruktur notwendige Normierungsfaktor den 

störfreien Dynamikbereich sowie die mittlere Leistung des erzeugten Rauschsignales. 
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5 Realisierung des digitalen Rauschgenerators 

5.1 Konzept 

Dieses Kapitel befaßt sich mit dem im Rahmen der vorliegenden Arbeit realisierten 

digitalen Rauschgenerator. Wie in Abschnitt 2.1 beschrieben, stellt die schaltungstech

nische Realisierung des digitalen Systems, auch im Hinblick auf den Einsatz des 

digitalen Rauschgenerators am Protonenbeschleuniger easy, ein wesentliches Ziel 

der vorliegenden Arbeit dar. Bei den zeitaufwendigen Simulationen ist eine voll

ständige Beschreibung aller bei der schaltungstechnischen Realisierung vorkommen

den Parameter zu umfangreich. So können z.B. Bauteiltoleranzen oder aufgrund der 

vergleichsweise hohen Systemtaktraten auftretende Probleme hervorgerufen durch 

Aufbautoleranzen Abweichungen vom simulierten Verhalten verursachen. Weiterhin 

ist die Variation der Mittenfrequenz nur anhand experimenteller Untersuchungen im 

Realzeitbetrieb verifizierbar. Die Meßergebnisse sollen einerseits die Leistungsfähig

keit, aber andererseits auch die Grenzen des digitalen Systems aufzeigen. 

Die Grundlage des nachfolgend beschriebenen digitalen Systems stellt das bereits zur 

Simulation gezeigte Blockdiagramm des digitalen Rauschgenerators nach Bild 4.6 

dar. Abweichend davon werden jedoch zur Berechnung der stochastischen Modula

tionsfolgen aus Gründen höherer Geschwindigkeit zwei Signalprozessoren eingesetzt. 

Das entsprechend modifizierte Blockdiagramm des realisierten digitalen Rausch

generators zeigt Bild 5.1. Es sei angemerkt, daß die Multiplikation mit dem Faktor 

T l nicht mehr explizit im Blockdiagramm aufgefiihrt ist, da diese schaItungstechnisch 

durch Abschneiden der niederwertigsten Binärstelle der Ausgangsfolge des Addierers 

realisiert wird (vgl. Abschnitt 4.2). 

Um ein möglichst hohes Maß an Flexibilität zu erreichen, besteht das digitale System 

aus einzelnen Baugruppen, die durch einen international standardisierten Systembus 

- hier durch den sogenannten VMEbus - untereinander verbunden sind. Der VME

bus dient hierbei zur Steuerung der Signalprozessoren und zur Stromversorgung der 

einzelnen Baugruppen. Der notwendige schnelle Datentransfer vom Prozessorsystem 

zur Modulatorbaugruppe und von dieser zum DigitallAnalog-Umsetzer geschieht 

mittels externem Datenbus. In den bei den nachfolgenden Abschnitten werden die 

einzelnen Baugruppen kurz beschrieben. 
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5.2 Das Prozessorsystem 

Das vorliegende Prozessorsystem dient der Vorabberechnung der Modulationsfolgen 

P 1(n) und P2(n). Es gliedert sich in zwei Prozessorbaugruppen, die identisch aufge

baut sind und jeweils einen Signalprozessor besitzen. Aus den bereits in Abschnitt 

4.4.2 genannten Gründen ist hierbei der Einsatz eines Signalprozessors mit Gleit

komma-Arithmetik vorteilhaft. Die Wahl fiel auf den Signalprozessor DSP32C mit 

einer Taktrate von 80 lvIHz, der auf grund seiner Datenwortlänge von 32 bit und der 

Möglichkeit zur Anbindung des VMEbus über einen sogenannten Host-Port gut für 

das im Rahmen dieser Arbeit betrachtete System geeignet ist. Zudem stand für diesen 

Prozessortyp bereits ein entsprechendes Entwicklungssystem zur VerfUgung. Bild 5.2 

zeigt das Blockdiagramm der Prozessorbaugruppe. 

Programmspeicher 

] 
Signalprozessor Vt ) Kommunikationsbus 

DSP32C '\, 

II ~ 

VMEbus- Adress- h schneller 
~ Schnittstelle zähler Datenspeicher 

~I' + 

Bild 5.2 Blockdiagramm der Prozessorbaugruppe 

Modulator

baugruppe 

Synchronisation 

Systemtakt 

Jede Prozessorbaugruppe verfUgt über emen Programmspeicher, emen schnellen 

Datenspeicher, einen Adresszähler, eine VMEbus-Schnittstelle sowie über einen 

Synchronisations- und einen Systemtakt-Eingang. Der Systemtakt wird fUr das ge

samte digitale System von einer Oszillatorbaugruppe erzeugt, die neben einem Quarz

ofen mit hoher Stabilität und sehr geringem Phasenrauschen auch die Taktverteilung 

und die Synchronisationssteuerung enthält. Letztgenannte dient der Synchronisation 
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der beiden Adresszähler beim zyklischen Auslesen der beiden berechneten Modula

tionsfolgen P1(n) und P2(n) aus dem schnellen Datenspeicher. 

Die erzielbare spektrale Auflösung ist, wie GI. (4.24) verdeutlicht, zum einen von der 

Systemtaktrate und zum anderen von der Periodenlänge der Modulationsfolgen und 

somit von der Größe des verwendeten Datenspeichers abhängig. Als Ergebnis muß 

ein Kompromiß erzielt werden, der einerseits die jeweiligen Anforderungen bezüglich 

maximaler Signalfrequenz und spektraler Auflösung optimal berücksichtigt und 

andererseits eine Systemrealisierung mit vertretbarem Kostenaufwand gestattet. Für 

das im Rahmen dieser Arbeit realisierte digitale System wurde ein Datenspeicher mit 

einer Größe von 16 MByte und einer mittleren Zugriffszeit von 20 ns ausgewählt, so 

daß sich bei einer Systemtaktrate von fclk = 50 :MHz eine maximale spektrale Auflö

sung von ungefähr 6 Hz ergibt. 

Die Steuerung des Prozessorsystems erfolgt durch einen Kommunikationsprozessor 

mit VMEbus-Schnittstelle und Netzwerkanbindung. Mit Hilfe einer grafischen Be

nutzeroberfläche lassen sich die gewünschten Leistungsdichtespektren und die zur 

Synthese der entsprechenden Rauschsignale benötigten Parameter eingeben. Auf eine 

detailliertere Beschreibung der verwendeten Programme wird hier verzichtet und 

stattdessen auf [Dro 94] verwiesen. 

5.3 Modulatorbaugruppe und DigitaIlAnalog-Umsetzer 

Die Modulatorbaugruppe beinhaltet die beiden numerisch gesteuerten Oszillatoren und 

den Addierer. Sie basiert im wesentlichen auf der in Bild 4.1 dargestellten Schal

tungsstruktur. Wie bereits in Abschnitt 4.4 erwähnt, ist es zulässig, den Addierer als 

ideale Systemkomponente zu betrachten. Ein entscheidender Gesichtspunkt bei der 

Realisierung der Modulatorbaugruppe ist daher die Auswahl eines geeigneten nume

risch gesteuerten Oszillators. 

Die Qualität des erzeugten schmalbandigen Rauschsignales wird sowohl durch seine 

statistischen Eigenschaften als auch vom störfreien Dynamikbereich am Ausgang des 

Systems bestimmt. Wie die Simulationsergebnisse in Kapitel 4 zeigen, hat neben dem 

Digital/Analog-Umsetzer der numerisch gesteuerte Oszillator einen erheblichen Ein-
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fluß auf den erzielbaren störfreien Dynamikbereich. Ferner wird durch die Taktrate 

des numerisch gesteuerten Oszillators die maximal erzeugbare Signalfrequenz festge

legt (vgI. Abschnitt 3.2). Obwohl auf grund immer besserer Fertigungsverfahren die 

Komplexität und die Geschwindigkeit der integrierten Halbleiterschaltungen ständig 

zunimmt, weisen derzeit erhältliche numerisch gesteuerte Oszillatoren mit hohen 

Taktraten in der Regel eine vergleichsweise niedrige Amplitudenauflösung auf. Die

sen Sachverhalt dokumentiert auch die exemplarische Übersicht in Bild 3.16. Die 

Auswahl eines geeigneten numerisch gesteuerten Oszillators erfordert somit immer 

einen Komprorniß, wobei die Grenzen zum einen durch die gestellten Anforderungen 

an das System und zum anderen durch die jeweils verfiigbare Technologie und die 

Realisierungskosten gegeben sind. Um einen universellen Einsatz des im Rahmen 

dieser Arbeit entwickelten digitalen Rauschgenerators zu ermöglichen, fiel die Wahl 

auf den numerisch gesteuerten Oszillator STEL1175, da dieser einerseits auf grund 

seiner vergleichsweise hohen maximalen Taktrate von 80 WIz eine maximale Signal

frequenz vonfsmax = 32 MHz erlaubt (vgI. GI. (3.39)) und andererseits wegen seiner 

Amplitudenauflösung und Phasenmodulationswortlänge von A = D = 12 bit fiir den 

hier beabsichtigten Anwendungsfall einen ausreichenden störfreien Dynamikbereich 

erwarten läßt (vgl. Abschnitt 4.4). In diesem Zusammenhang sei angemerkt, daß der 

bei gleicher Amplitudenauflösung mit einer maximalen Taktrate von 300 MHz we

sentlich schnellere numerisch gesteuerte Oszillator 120NCO zum Zeitpunkt der Sy

stemrealisierung noch nicht verfiigbar war und somit keine Berücksichtigung finden 

konnte. 

Der DigitallAnalog-Umsetzer bildet die Schnittstelle zwischen digitaler und analoger 

Seite und beeinfiußt somit in nicht unerheblichem Maße die Güte des analogen 

Rauschsignales. Beim Einsatz eines DigitallAnalog-Umsetzers ist daher eine Abschät

zung der zu erwartenden Fehler fiir den jeweiligen Anwendungsfall unerläßlich. Für 

die im Rahmen dieser Arbeit angewendete direkte digitale Signalsynthese sind ins

besondere die Linearitätsfehler und die dynamischen Kenngrößen eines 

Digital/Analog-Umsetzers von Bedeutung (vgl. Abschnitt 3.5.3). Das nachgeschaltete 

analoge Rekonstruktionsfilter beeinfiußt ebenfalls die Güte des analogen Rausch

signales, was die Ausfiihrungen in Abschnitt 3.5.4 verdeutlichen. 

In Anlehnung an die Untersuchungen in Abschnitt 4.4 sowie im Hinblick auf die 

zuvor getroffene Wahl des numerisch gesteuerten Oszillators sind bereits zwei wichti-
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ge Parameter fiir die Auswahl eines Digital/Analog-Umsetzers festgelegt - die Am

plitudenauflösung zu C = 12 bit und die maximale Taktrate zu leik = 80 :MHz. Die 

Eigenschaften der auf grund dieser Vorgaben in die engere Wahl gezogenen Digi

tal/ Analog-Umsetzer sind so unterschiedlich und vielfältig und die Auswahl so groß, 

daß der nächste Schritt konsequenterweise ein Vergleich der statischen und dyna

mischen Kenngrößen entsprechend der Herstellerangaben sein mußte. Die Wahl fiel 

auf den Digital/Analog-Umsetzer DAC600 [Bur 94], da dieser auf grund seiner Kenn

größen gute spektrale Eigenschaften erwarten läßt. 

Gemäß den Ausfiihrungen in Abschnitt 3.5.4 und wegen der rur den hier betrachteten 

Anwendungsfall geforderten Mittenfrequenzen von bis zu 20 :MHz, muß das analoge 

Rekonstruktionsfilter, um einen dem Dynamikbereich des ausgewählten 

Digital/Analog-Umsetzers entsprechenden störfreien Bereich von astör = 74 dB zu 

erreichen, eine Dämpfung der Störkomponente bei /stör = 30 :MHz um weitere 70,5 dB 

erbringen. Hierbei wird entsprechend den Simulationsparametern in Abschnitt 4.4 

eine Systemtaktrate von leik = 50 :MHz zugrunde gelegt. Die erforderliche Sperr

dämpfung von as = 70,5 dB erreichen fiir diesen Fall zwei kaskadierte kommerziell 

erhältliche Tiefpaßfilter vom Typ PLP21.4 [Min 92] mit einer Grenzfrequenz von 

21,4 :MHz. 

5.4 Meßergebnisse mit dem realisierten Rauschgenerator 

5.4.1 Spektrale Eigenschaften des unmodulierten Systems 

Die den Diagrammen aus Abschnitt 4.4 zugrunde liegenden Berechnungen setzen 

ideale Eigenschaften der im Signalweg befindlichen Baugruppen voraus. Bei dem 

realisierten digitalen Rauschgenerator rufen aber Aufbau- und Bauteiltoleranzen 

Störkomponenten im Ausgangsspektrum hervor. Ferner fiihren Rundungs- und Quan

tisierungsfehler im System zu einem Genauigkeitsverlust. Abweichungen zwischen 

den Berechnungen und den Messungen sind daher unvermeidbar. 

Bevor in Abschnitt 5.4.2 die Ergebnisse der Synthese schmalbandiger Rauschsignale 

anhand exemplarisch vorgegebener Leistungsdichtespektren betrachtet werden, befaßt 

sich dieser Abschnitt zunächst mit der spektralen Reinheit des unmodulierten Sy-

- --=I 
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sterns. Als Gütekriterium dient der am Ausgang des Systems mit Hilfe des Vektor

Signalanalysators HP89440A gemessene störfreie Dynamikbereich. Der Vektor-Si

gnalanalysator, ausgestattet mit einem 23 bit-AnaloglDigital-Umsetzer, dient hierbei 

als Referenz. Es wurden damit Meßreihen zur Untersuchung der durch den realen 

Digital/Analog-Umsetzer hervorgerufenen Intermodulationsverzerrungen und der 

durch den numerisch gesteuerten Oszillator erzeugten spektralen Störkomponenten 

unter verschiedenen Rahmenbedingungen durchgefiihrt. Eine schematische Darstel

lung der dabei verwendeten Meßanordnung zeigt Bild 5.3. In Anlehnung an die 

Simulationsergebnisse liegen den nachfolgenden Meßergebnissen die Simulationspara

meter gemäß Abschnitt 4.4 zugrunde. 

Prozessor-
----f'o... 

Modulator- c"'" Digital/Analog-
"" 

Tiefpaß-

baugruppe baugruppe 
,. 

Umsetzer - filter sPA(n) sx(t) sR(t) 

Vektor-Signal-
~ 

analysator 
....... 

Bild 5.3 Meßanordnung für Untersuchungen mit dem digitalen Rauschgenerator 

Die spektrale Reinheit des gesamten Systems wird in erster Linie durch den verwen

deten Digital/Analog-Umsetzer bestimmt, da er die Schnittstelle zwischen analoger 

Umwelt und digitaler Signalverarbeitung bildet. Nachfolgende Untersuchungen klären 

daher, inwieweit die Fehlerquellen des realen Digital/Analog-Umsetzers das Aus

gangsspektrum beeinflussen. Zuvor stellt Bild 5.4 das gemessene Ausgangsspektrum 

dem berechneten Ausgangsspektrum (siehe auch Bild 4.7) bei einer Signalfrequenz 

von fs = 11,98349 MHz gegenüber. Der Vergleich ermöglicht die Funktionskontrolle 

des gesamten Systems und eine Abschätzung der Aufbau- und Rundungsfehler, sowie 

der durch den numerisch gesteuerten Oszillator und Digital/Analog-Umsetzer ver

ursachten Störkomponenten. 

Anhand der in Bild 5.4 dargestellten Diagramme ist eine gute prinzipielle Überein

stimmung zwischen dem berechneten und dem gemessenen Ausgangsspektrum zu 

erkennen. Die Lage der durch den numerisch gesteuerten Oszillator verursachten 

Störkomponenten entspricht exakt den nach GI. (3.10) berechneten Frequenzen. Das 
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gemessene Ausgangsspektrum verdeutlicht ferner den in Abschnitt 3.5.3 beschriebe

nen Einfluß des realen Digital/Analog-Umsetzers, der sich insbesondere im Auftreten 

von Harmonischen der Trägerfrequenz äußert. 

Wie bereits in Abschnitt 3.3.2 geschildert, treten die durch die Quantisierung des 

Phasenwinkels der numerisch gesteuerten Oszillatoren verursachten Störkomponenten 

immer in Form von Spektrallinienpaaren im Ausgangsspektrum in Erscheinung, so 

daß im Idealfall jeweils zwei Störkomponenten die gleiche Amplitude aufweisen. Im 

Gegensatz dazu sind bei den gemessenen Werten keine Störkomponenten mit gleicher 

Amplitude erkennbar. Der Grund dafiir liegt zum einen in der unterschiedlichen 

Dämpfung der Spektrallinien durch die Übertragungsfunktion des Digital! Analog

Umsetzers. Zudem erfahren die auftretenden Störkomponenten durch die nachgeschal

teten analogen Tiefpaßfilter eine weitere Dämpfung, was zu einer Verringerung der 

Amplitudenwerte gegenüber den nach GI. (3.11) ermittelten Werten fiihrt. Die Ab

weichungen zwischen den beiden dargestellten Ausgangsspektren sind somit im 

wesentlichen dadurch bedingt, daß bei der Simulation die dynamischen Kenngrößen 

des Digital/ Analog-Umsetzers und die nachgeschalteten analogen Tiefpaßfilter nicht 

berücksichtigt wurden. 

Lage der Harmonischen Amplitudenwerte der Harmonischen der Trägerfrequenz 

fharm / MHz normiert auf I SiO) I 

2,066 -83,31 dB 4. Harmonische 

4,132 -92,65 dB 8. Harmonische 

7,8514 -90,17 dB 9. Harmonische 

9,9174 -82,29 dB 5. Harmonische 

14,0495 -66,98 dB 3. Harmonische 

16,1155 -74,84 dB 7. Harmonische 

19,8349 -85,13 dB 10. Harmonische 

21,9000 -83,89 dB 6. Harmonische 

23,9670 -73,17dB 2. Harmonische 

Tabelle 5.1 Lage und Amplitude der durch den Digital/Analog-Umsetzer DAC600 

hervorgerufenen ersten zehn Harmonischen der Trägerjrequenz; leik = 

50 MHz; fo = 11,98349 MHz 
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Eine erneute Betrachtung des in Bild 5.4 abgebildeten Ausgangsspektrums macht 

deutlich, daß die durch den realen Digital/Analog-Umsetzer hervorgerufene 2. und 3. 

Harmonische der Trägerfrequenz gegenüber den Störkomponenten der numerisch 

gesteuerten Oszillatoren dominieren. Ein Vergleich der in Tabelle 5.1 exemplarisch 

dargestellten gemessenen Amplitudenwerte der ersten zehn Harmonischen mit den 

Störkomponenten der numerisch gesteuerten Oszillatoren anhand von Bild 5.4 unter

streicht diesen Sachverhalt. Die Lage der durch den realen Digital/Analog-Umsetzer 

verursachten Harmonischen im Ausgangsspektrum stimmt hierbei mit den nach 

GI. (3.35) ermittelten Frequenzen überein. 

Eine exakte Simulation der transienten Ausgangsfehler, die auf grund der dynamischen 

Kenngrößen des realen Digital/Analog-Umsetzers auftreten, ist schwierig. Eine detail

liertere Beurteilung der spektralen Reinheit des Rauschgenerators ist daher nur auf 

meßtechnischem Wege möglich. Das Hauptaugenmerk liegt dabei hinsichtlich des 

realen Digital/Analog-Umsetzers insbesondere auf der 2. und 3. Harmonischen der 

Signalfrequenz, die bei Frequenzen gemäß GI. (3.35) auftreten (vgI. Tabelle 5.1). 

Eine Methode um den Einfluß dieser Störkomponenten auf den störfreien Dynamik

bereich zu beurteilen, besteht darin, das Verhältnis von Signalfrequenz fs zur System

taktrate fclk konstant bei etwa 1/3 (2. Harmonische) bzw. 1/4 (3. Harmonische) zu 
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halten und dann die Taktrate von beispielsweise 10 kHz bis zum Maximalwert schritt

weise zu erhöhen. Bild 5.5 zeigt die nach dieser Methode gemessenen störfreien 

Dynamikbereiche rur die 2. und 3. Harmonische der Trägerfrequenz in Abhängigkeit 

von der Systemtaktrate. 

Man erkennt, daß der erzielbare störfreie Dynamikbereich mit zunehmender System

taktrate abnimmt. Da die gewählten Frequenzverhältnisse jeweils dem ungünstigsten 

Fall entsprechen, bilden die dargestellten Meßwerte die untere Schranke des erziel

baren störfreien Dynamikbereiches. 

Eine weitere Methode zur Beurteilung der spektralen Reinheit des unmodulierten 

Systems besteht darin, die Systemtaktrate leik konstant zu halten und die Träger

frequenz fs von Null bis zu der in der Praxis sinnvollen maximalen Signalfrequenz 

fsmax gemäß GI. (3.39) schrittweise zu erhöhen. Die Ergebnisse der entsprechenden 

Meßreihe sind rur zufällig gewählte ganzzahlige Frequenzworte F in Bild 5.6 zu 

sehen. Ferner ist dort zum Vergleich der vom Hersteller spezifizierte störfreie Dyna

mikbereich des Digital/Analog-Umsetzers DAC600 dargestellt. 
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Anhand der in Bild 5.6 dargestellten Meßergebnisse ist zu erkennen, daß der störfreie 

Dynamikbereich - auf grund der statischen und dynamischen Kenngrößen des realen 

Digital/Analog-Umsetzers - mit zunehmender Trägerfrequenz abnimmt. Dies unter

streichen auch die vom Hersteller spezifizierten Werte des störfreien Dynamikberei

ches. Eine Gegenüberstellung der bei den Wertefolgen verdeutlicht den Einfluß der 

nachgeschalteten analogen Rekonstruktionsfilter. Aufgrund der Übertragungsfunktion 

der ausgewählten Tiefpaßfilter werden für Trägerfrequenzen fo ::; 13 MHz im Ver

gleich zu den Herstellerangaben bessere Werte für den störfreien Dynamikbereich 

erzielt. Hingegen ergeben sich für Trägerfrequenzen oberhalb von 13 MHz zuneh

mend schlechtere Werte, da diese Frequenzen bereits in den Übergangsbereich der 

Tiefpaßfilter fallen und somit eine größere Dämpfung gegenüber den im Durchlaß

bereich auftretenden Störkomponenten erfahren. Ein Vergleich mit der in Bild 4.10 

dargestellten Simulationsreihe bestätigt zudem nochmals die Dominanz der durch den 

realen Digital/ Analog-Umsetzer hervorgerufenen Störkomponenten gegenüber denen 

des numerisch gesteuerten Oszillators in bezug auf den störfreien Dynamikbereich. 

Die in diesem Abschnitt beschriebenen Untersuchungen mit dem unmodulierten 

System zeigen, daß die im Rahmen dieser Arbeit ausgewählte Kombination aus 

numerisch gesteuertem Oszillator STEL1175 und Digital/Analog-Umsetzer DAC600 

- trotz zu erwartender Abweichungen gegenüber den Simulations ergebnissen aus 

Abschnitt 4.4.2 - über einen weiten Frequenzbereich gute spektrale Eigenschaften 

aufweist. Dies macht auch ein Vergleich mit dem kommerziell erhältlichen analogen 

Signalgenerator HP8625A deutlich, der beispielsweise bei einer Signalfrequenz von 

fs = 11,98349 MHz einen störfreien Dynamikbereich von 60,2 dB erreicht. Es wird 

deshalb davon ausgegangen, daß sich der Aufbau auch für die Synthese der schmal

bandigen Rauschsignale eignet. Weiterhin bestätigen die dargestellten Meßergebnisse 

die Aussage, daß auf grund der in Abschnitt 3.5 diskutierten Problematik der Digi

tal/Analog-Umsetzung der Auswahl eines geeigneten DigitallAnalog-Umsetzers be

züglich der hier verwendeten direkten digitalen Signalsynthese eine große Bedeutung 

zukommt. Die Untersuchungen im nächsten Abschnitt sollen daher anhand von Meß

ergebnissen zeigen, ob die ermittelten spektralen Eigenschaften des unmodulierten 

Systems auch bei der Synthese der bandbegrenzten Rauschsignale noch gelten. 
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5.4.2 Meßergebnisse bei vorgegebenen Leistungsdichtespektren 

Den nachfolgenden Meßergebnissen liegen die gleichen Leistungsdichtespektren wie 

in Abschnitt 4.4.3 zugrunde. Somit können die Simulationsergebnisse den Meßergeb

nissen direkt gegenübergestellt und verglichen werden. Als Rechenvorschrift dient 

wiederum der in Abschnitt 4.3 abgeleitete Synthesealgorithmus, wobei hier allerdings 

die Berechnung der stochastischen Phasenfolgen ~l(n) und ~2(n) mit einer Daten

wortlänge von 32 bit erfolgt. Die spektrale Leistungsdichte wird entsprechend der in 

Bild 5.3 dargestellten Meßanordnung am Ausgang des analogen Rekonstruktionsfilters 

mit Hilfe des Vektor-Signalanalysators ermittelt und auf den jeweiligen maximalen 

Leistungspegel nonniert. 

Zunächst sei das entsprechend der Vorgabe zu Bild 4.11 synthetisierte Rauschsignal 

betrachtet. Bild 5.7 zeigt das zugehörige gemessene Leistungsdichtespektrum. Ein 

Vergleich mit dem in Bild 4.11 abgebildeten Simulationsergebnis macht deutlich, daß 

Messung und Berechnung qualitativ gut übereinstimmen. Insbesondere ist die mit der 

im Rahmen dieser Arbeit entwickelten Schaltungsstruktur erreichbare hohe Flanken

steilheit des erzeugten Rauschsignales zu beachten, die ohne Bandpaßfilterung erzielt 

wird und in dem hier dargestellten Beispiel 185 dB/Oktave beträgt. 

Die durch die Quantisierung des Phasenwinkels der numerisch gesteuerten Oszillato

ren und durch den realen Digital/Analog-Umsetzer verursachten Störkomponenten 

lassen sich auch im synthetisierten Leistungsdichtespektrum lokalisieren. Eine genaue

re Betrachtung der durch die numerisch gesteuerten Oszillatoren hervorgerufenen 

Störkomponenten unterstreicht die in Abschnitt 4.4.3 gemachte Aussage, daß diese 

entsprechend dem vorgegebenen Leistungsdichtespektrum moduliert werden. Gegen

über dem unmodulierten System treten allerdings hierbei nicht alle Störkomponenten 

im Leistungsdichtespektrum in Erscheinung. Der Grund dafiir liegt zum einen in der 

Gewichtung des Leistungsdichtespektrums durch den Nonnierungsfaktor anorm und 

zum anderen in der notwendigen Quantisierung der Phasenmodulationsfolgen. Wie 

Abschnitt 6.3 noch zeigen wird, fiihrt das daraus resultierende Quantisierungsrauschen 

zu einer Anhebung des gesamten Rauschpegels, so daß alle Störkomponenten mit 

geringeren Amplitudenwerten nicht mehr zu erkennen sind. Diesen Effekt dokumen

tieren auch die Simulationsergebnisse in Abschnitt 4.4.3. 
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Abweichungen zwischen dem berechneten und dem gemessenen Leistungsdichtespek

trum ergeben sich einerseits bezüglich der mittleren Leistung und andererseits hin

sichtlich des störfreien Dynamikbereiches. Diese beruhen in erster Linie auf den 

bereits im vorhergehenden Abschnitt diskutierten Einflußgrößen des realen Digi

tal/Analog-Umsetzers -wobei insbesondere die 3. Harmonische den störfreien Dyna

mikbereich bestimmt - und auf eine gegenüber den Simulationsparametern abwei

chenden maximalen Signalamplitude am Ausgang des Rauschgenerators (siehe Ab

schnitt 6.3). Ein Vergleich mit dem in Bild 4.11 dargestellten Leistungsdichtespek

trum ergibt daher einen um ca. 6 dB verringerten störfreien Dynamikbereich und eine 

um ungefähr 2,2 dB geringere mittlere Leistung. 

Eine Gegenüberstellung der in den Bildern 5.8 und 5.9 dargestellten gemessenen 

Leistungsdichtespektren mit den entsprechenden Simulationsergebnissen gemäß den 

Bildern 4.12 und 4.13 verdeutlicht gleichfalls die gute prinzipielle Übereinstimmung. 

Die vorgegebene Dämpfung einer festgelegten Anzahl von Spektrallinien wird mit 

33,92 dB (Bild 5.8) und 27,96 dB (Bild 5.9) in Übereinstimmung mit den Simula

tionsergebnissen fast erreicht. Die auftretenden Störkomponenten sind auch bei diesen 

Leistungsdichtespektren deutlich zu erkennen. Abweichungen zwischen den berechne

ten und den gemessenen Werten resultieren wiederum aus den bei der Diskussion zu 

Bild 5.7 aufgezeigten Einflußgrößen. Verglichen mit den Resultaten aus Abschnitt 

4.4.3 ergibt sich jeweils ein um ca. 4 dB verringerter störfreier Dynamikbereich und 

eine um ungefähr 1,9 dB geringere mittlere Leistung. Weitere Messungen mit anderen 

Vorgaben bezüglich der Bandbreite, der Amplitudengewichtung und der Mitten

frequenz bestätigen die Funktionsfähigkeit des realisierten digitalen Rauschgenerators 

[Hei 94]. 

Neben den numerisch gesteuerten Oszillatoren bestimmt somit - wie im Fall des 

unmodulierten Systems - der reale Digital/Analog-Umsetzer aufgrund der verursach

ten Intermodulationsverzerrungen auch die spektrale Reinheit des synthetisierten 

schmalbandigen Rauschsignales. Verschiedene Ansätze zur Minimierung dieser Stör

komponenten [Mer 93, Spa 93] haben gezeigt, daß gegenüber den derzeit verfügbaren 

Digital/Analog-Umsetzern eine Verbesserung des störfreien Dynamikbereiches von 

mehr als 11 dB erzielt werden kann. Dies ist jedoch nicht Gegenstand der vorliegen

den Arbeit. 
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Als Ergebnis der Betrachtungen in diesem Kapitel läßt sich zusammenfassend festhal

ten, daß der auf der Grundlage der in Kapitel 4 entwickelten Schaltungsstruktur und 

des numerischen Synthesealgorithmus realisierte digitale Rauschgenerator in der Lage 

ist, schmalbandige Rauschsignale mit nahezu beliebig konfigurierbarer spektraler 

Leistungsdichte zu synthetisieren, wobei eine vergleichsweise hohe Flankensteilheit 

des erzeugten Rauschsignales ohne zusätzliche Bandpaßfilterung erzielt wird. Der 

Einsatz numerisch gesteuerter Oszillatoren ermöglicht dabei eine vergleichsweise 

einfache Variation der Trägerfrequenz in Realzeit. Die Untersuchungen in diesem 

Kapitel zeigen ferner, daß man durch geeignete Kombination von numerisch gesteuer

tem Oszillator und Digital/Analog-Umsetzer über einen weiten Frequenzbereich gute 

spektrale Eigenschaften erreichen kann. Infolge der notwendigen Periodizität der 

Phasenmodulationsfolgen besitzt das synthetisierte Leistungsdichtespektrum allerdings 

die Form eines Linienspektrums, dessen spektrale Auflösung durch die Periodenlänge 

der Phasenmodulationsfolgen und durch die Systemtaktrate bestimmt wird. 
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6 Statistische Untersuchungen mit dem digitalen 
Rauschgenerator 

6.1 Einführung 

Die Meßergebnisse in Kapitel 5 dokumentieren die Funktionsfähigkeit des realisierten 

digitalen Rauschgenerators. Die gute prinzipielle Übereinstimmung der Meßergebnisse 

mit den in Abschnitt 4.4 gewonnenen Ergebnissen der Simulation verdeutlicht dabei 

die Eignung und die Leistungsfähigkeit der entwickelten Schaltungsstruktur und des 

Synthesealgorithmus. Keinen Aufschluß geben die dargestellten Meßergebnisse al

lerdings über die statistischen Eigenschaften des synthetisierten Rauschsignales, die 

neben dem Gütekriterium störfreier Dynamikbereich die Qualität des Zufallssignales 

bestimmen. Weiterhin läßt sich anhand der in den Abschnitten 4.4.3 und 5.4.3 abge

bildeten Leistungsdichtespektren keine vollständige Aussage darüber treffen, welchen 
Einfluß die numerisch gesteuerten Oszillatoren und der Normierungsfaktor auf die 

statistischen Kenngrößen des erzeugten Rauschsignales haben. 

Bevor in Abschnitt 6.3 entsprechende Untersuchungen den Einfluß der numerisch 

gesteuerten Oszillatoren und des Normierungsfaktors anorm auf die charakteristischen 

Eigenschaften des synthetisierten Rauschsignales veranschaulichen, steht im folgenden 

zunächst die Betrachtung der charakteristischen Eigenschaften des ideal generierten 

Rauschsignales anband ausgewählter statistischer Kenngrößen im Mittelpunkt. Ab

schließend verdeutlicht Abschnitt 6.4 die Einsatzmöglichkeiten des digitalen Rausch

generators an einem praktischen Beispiel. 

6.2 Ausgewählte Begriffe zur Charakterisierung des Rausch
signales 

6.2.1 Allgemeines 

Zur Beschreibung der charakteristischen Eigenschaften von Zufallsprozessen dienen 

statistische Kenngrößen. Für stochastische Signale lassen sich ebenfalls statistische 

Kenngrößen angeben, wobei im Hinblick auf die Signalverarbeitung insbesondere der 

arithmetische Mittelwert, der quadratische Mittelwert und die Varianz von spezieller 

Bedeutung sind. Allerdings tragen diese Momente 1. und 2. Ordnung nur zu einem 
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Teil zur Charakterisierung stochastischer Signale bei. Einen wesentlich höheren 

statistischen Infonnationswert über das stochastische Signal liefert hingegen die 

Autokorrelationsfunktion, da diese ein Maß für die Abhängigkeit zwischen den Wer

ten des betrachteten Signales zu unterschiedlichen Zeitpunkten ist. Weiterhin liefert 

auch die Auswertung der Amplitudenverteilung stochastischer Signale einen Beitrag 

zu ihrer Charakterisierung. Aus der Amplitudenverteilung lassen sich beispielsweise 

die Varianz und die Standardabweichung bestimmen. 

Im allgemeinen variieren die statistischen Eigenschaften eines stochastischen Signales 

mit der Zeit. Dies trifft für das im Rahmen dieser Arbeit betrachtete Rauschsignal 

nicht zu, da es sich bei diesem, aufgrund der Festlegungen beim Synthesealgorithmus 

(vgI. Abschnitt 4.3.3), um ein stationäres, ergodisches Zufallssignal handelt. Infolge

dessen sind die statistischen Eigenschaften gegenüber einer zeitlichen Verschiebung 

um den Ursprung invariant. Dies bedeutet, daß die Momente zeitunabhängig sind und 

die Autokorrelationsfunktion nur von der Zeitdifferenz abhängt. Zudem stimmt der 

Erwartungswert mit dem zeitlichen Mittelwert überein. Berücksichtigt man ferner die 

sich angesichts der praktischen Realisierung des digitalen Rauschgenerators ergebende 

Periodizität des synthetisierten Rauschsignales, so ist die Bestimmung der statistischen 

Kenngrößen exakt möglich, wenn das Beobachtungsintervall einem ganzzahligen 

Vielfachen der Periodenlänge entspricht. 

6.2.2 Mittelwert, Varianz und Autokorrelationsfunktion 

Zur Beurteilung der Auswirkungen der numerisch gesteuerten Oszillatoren und des 

Nonnierungsfaktors auf die statistischen Kenngrößen des synthetisierten Rausch

signales ist es sinnvoll, zunächst die charakteristischen Eigenschaften des vorgegebe

nen idealen Rauschsignales zu bestimmen, da diese als Referenz dienen sollen. Den 

Ausgangspunkt der Betrachtungen bildet daher die reelle hannonische Zufallsfolge 

gemäß GI. (4.39), die eine Musterfolge des auf der Grundlage eines vorgegebenen 

Leistungsdichtespektrums berechneten hannonischen Prozesses darstellt. 

Mittelwert und Varianz des ideal synthetisierten Rauschsignales 

Neben der Autokorrelationsfunktion werden insbesondere der Mittelwert und die 

Varianz zur Charakterisierung stochastischer Signale verwendet. Demzufolge sei für 
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den hier betrachteten Fall eines periodischen, ergodischen Zufallsprozesses der arith

metische Mittelwert definiert als 
N-l 

1 
Ils = E { s (n)} = - . L S (n) , 

N n~O 
(6.1) 

mit N als Periodenlänge der betrachteten Musterfolge sen) des Zufallsprozesses. Nach 

Einsetzen von Gi. (4.39) in GI. (6.1) ergibt sich unter Anwendung der Summen

orthogonalität der Exponentialfolgen [Schü 94] 

a,rEJI, (6.2) 

der arithmetische Mittelwert der reellen harmonischen Zufallsfolge sen) zu 

m2 (6.3) 
= L I av I . cos <Pv • 0K(v - r . N), r E JI 

v~ml 

=0 fürv;cO. 

Die Varianz eines Zufallsprozesses ist im allgemeinen Fall definiert als die mittlere 

quadratische Abweichung vom Mittelwert. Demnach gilt für die Varianz eines peri

odischen ergodischen Zufallsprozesses 

Daraus folgt mit GI. (4.39) unter Verwendung von GI. (6.2) und GI. (6.3) sowie 

GI. (4.37) für die Varianz der reellen harmonischen Zufallsfolge 

N 0< v<-
2 

(6.5) 

Die Varianz des ideal synthetisierten Rauschsignales, in dem hier betrachteten Fall 

gleichbedeutend mit der mittleren Leistung P So wird somit nur durch die Amplituden

gewichte der vorgegebenen Spektralanteile SaaCt) bestimmt (vgl. Bild 4.4). 
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Autokorrelationsfunktion des ideal synthetisierten Rauschsignales 

Die Autokorrelationsfunktion eines ergodischen Zufallsprozesses hängt nur von der 

Zeitdifferenz ab, wobei der Erwartungswert mit dem zeitlichen Mittelwert überein

stimmt. Aus GI. (4.40) folgt mit GI. (4.39) und GI. (6.2), unter Anwendung elemen

tarer trigonometrischer Beziehungen, fiir die Autokorrelationsfolge der reellen harmo

nischen Zufallsfolge sen) 

-cos[ ~ "W (n + k) + "'. 1 (6.6) 

~ 1 a v 1

2 

( 27T k) = L..J 2 . cos N . v . 
v=mt 

für N 0<11 v<-
t"" 2 

Die Autokorrelationsfolge des ideal synthetisierten Rauschsignales entspricht somit 

einer additiven Überlagerung von gewichteten Cosinus-Funktionen mit dem Maxi

mum bei k = o. Der prinzipielle Verlauf und damit die Abhängigkeit zwischen den 

Werten wird folglich auch von der Anzahl R der von Null verschiedenen, vorgegebe

nen Spektral anteile bestimmt, was Bild 6.1 dokumentiert. Dort ist exemplarisch 

jeweils eine Periode der in GI. (6.6) angegebenen Autokorrelationsfolge rur eine 

unterschiedliche Anzahl R von Spektralanteilen des vorgegebenen Leistungsdichte

spektrums SaaCt) dargestellt, wobei fo = 11,98349 MHz, N = 218 und Ps = 0,125 

gewählt wurde. 

Die Fourieranalyse der periodischen Autokorrelationsfolge gemäß GI. (4.23) ergibt 

die spektrale Leistungsdichte der reellen harmonischen Zufallsfolge. Man erhält unter 

Beachtung von GI. (6.2) 

N-l m2 la 1
2 (27T ) _j

21T
o

k
o

/ 

= L L v ·cos -·v·k . e N 

k=O v=mt 2 N 
(6.7) 

=N-i: lat -[8K (l-v)+8K (l+v-N)] 
v=m t 
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Eine Periode der berechneten Autokorrelationsfolge des idealen 
Rauschsignales für a) R = 40 und b) R = 65 Spektralkomponenten 
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und schließlich entsprechend der Definition der Beträge der komplexen Amplituden

gewichte a p nach GI. (4.37) 

(6.8) 

Unter der Annahme eines idealen Digital/ Analog-Umsetzers folgt mit GI. (4.18) für 

die Autokorrelationsfunktion des zeitkontinuierlichen Zufallssignales s Ji-t) am Aus

gang 

m2 1 1

2 
00 ( 1 ( 1 1 a v 21T . T - kT 

r KK( T) = - . L 0 L cos - 0 v 0 k 0 SI 1T 0 , 

T v=mt 2 k=-oo N T 
(609) 

wobei die Impulsantwort des idealen Interpolationsfilters der eines idealen Tiefpaßfil

ters mit der Grenzfrequenz 7r / T entspricht. Das zugehörige Leistungsdichtespektrum 

ergibt sich daraus zu 

S~jw)=rect~ 01T oL v °L öwT-~ov-21Tol ( Tl m
2 

1 a 1

2 
00 [( 2 ) 

1T v=m 1 2 [=-00 N 

(6010) 

= 21T 0 ~ Saa(v) 0 [Ö(WT- 21T ov) + Ö(WT+ 21T ov)]o 
N v=mt 4 N N 

Das Leistungsdichtespektrum des ideal rekonstruierten zeitkontinuierlichen Rausch

signales besitzt somit ebenfalls die Form eines Linienspektrums, wobei auf grund des 

idealen Interpolationsfilters keine Spektralanteile oberhalb der Grenzfrequenz 7r / T 

auftreten können. 

6.2.3 Amplitudenverteilung 

Die Verteilungsdichte der Amplituden stellt eine weitere Kenngröße zur Charakteri

sierung eines stochastischen Signales dar. Im allgemeinen Fall eines unbekannten 

stochastischen Signales läßt sich die interessierende Verteilungsdichtefunktion nä-
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herungsweise durch meßtechnische Bestimmung eines sogenannten Histogramms 

ennitteln. Demgegenüber kann man in Kenntnis der Entstehung des stochastischen 

Signales aufgrund prinzipieller Überlegungen vielfach zu einem geschlossenen Aus

druck rur die Verteilungsdichtefunktion gelangen. 

Den Ausgangspunkt der nachfolgenden Überlegungen bildet aus Gründen einer über

sichtlicheren Darstellung der reelle harmonische Prozeß nach GI. (4.32). Dieser kann 

wegen der Orthogonalität der komplexen Zufallsvariablen A v als Linearkombination 

voneinander statistisch unabhängiger, reeller hannonischer Zufallsfunktionen der 

Fonn 

Sv = s.(n) = I A v I . COs( ~ . v· n + cI>v 1 
(6.11) 

= a' cos( kn + «1») , a > 0, v = const. , 

aufgefaßt werden, wobei rur v = const. der Betrag I A p I = a eine positive reelle Kon

stante darstellt und die Phase <I» einer im Intervall [-'Ir, 'Ir] gleichverteilten zeitunab

hängigen Zufallsvariablen entspricht (vg1. Abschnitt 4.3.3). 

Grundsätzlich ergibt sich die Verteilungsdichtefunktion einer Summe voneinander 

statistisch unabhängiger Zufallsvariablen aus der Faltung der jeweiligen Verteilungs

dichtefunktionen der einzelnen Summanden. Es gilt [Pap 91, Schü 94] 

pix ) = * Psv(x) = Ps.(x) * Psz(x) * Ps/x) *... . (6.12) 
v 

Aus GI. (6.11) ist unmittelbar zu erkennen, daß rur beliebiges n E ][ die Zufalls

variable sp einer Funktion g(4)) der Zufallsvariablen <I» entspricht. Zur Berechnung der 

gesuchten Verteilungsdichtefunktion p Sv (x) geht man deshalb sinnvollerweise von den 

Lösungen der Gleichung sp = g(4)) aus. Aufgrund der Periodizität der Cosinus-Funk

tion existieren jedoch rur jedes sp unendlich viele Lösungen 'Pp,' Il E N. Unter Be

rücksichtigung dieses Sachverhaltes erhält man rur die Verteilungsdichte Ps (x) 
v 

g/(cp ) = dg(<p) 
11 dcp 

(6.13) 
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Da die Phase cf> - wie bereits erwähnt - in dem hier betrachteten Fall jedoch einer 

im Intervall [-7r, 7r] gleichverteilten Zufallsvariablen entspricht, hat die Umkehr

funktion g-l(sp) unabhängig von n genau zwei Lösungen. Demzufolge erhält man mit 

GI. (6.13) und GI. (6.11) fUr die Verteilungsdichtefunktion der Zufallsvariablen sp 

Ps (x) 
v 

1 
a (6.14) 

und schließlich unter Berücksichtigung von GI. (4.36) 

Ps (x) = 7r • va 2 - X 2 
v 

1 x E [-a, a] 
(6.15) 

o x $ [-a, a] 

Die Verteilungsdichtefunktion weist an den Stellen I x I = a Singularitäten auf. Eine 

numerische Berechnung der Verteilungsdichte des reellen harmonischen Prozesses 

nach GI. (6.12) ist daher nur näherungsweise möglich. 

In der Regel ist die Bestimmung der Faltungsoperation nach GI. (6.12) recht mühsam 

und aufwendig. Eine oft viel einfacher durchzufUhrende Berechnungsmethode fUhrt 

über die charakteristische Funktion einer Zufallsvariablen, die bis auf einen Vorzei

chenwechsel von w die F ouriertransfonnierte der Verteilungsdichtefunktion ist 

[Pap 91, Schü 94]. Demnach ergibt sich unter Beachtung von GI. (6.12) fUr die 

charakteristische Funktion einer Summe voneinander statistisch unabhängiger Zufalls

variablen 

Cs(jw) = rr Cs/jw) , (6.16) 
v 

mit 
00 

= fe jWx • p (x) dx 
Sv 

(6.17) 

-00 

als charakteristische Funktion der Zufallsvariablen sp' Die charakteristische Funktion 

einer Summe voneinander statistisch unabhängiger Zufallsvariablen ist somit das 

Produkt der einzelnen charakteristischen Funktionen. 
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Nach Einsetzen von GI. (6.15) in GI. (6.17) erhält man rur den hier betrachteten Fall 

einer harmonischen Zufallsfunktion 

1 
Cs(jw) = 

v 7T 

a 

dx (6.18) 

und daraus mit der Substitution z = x / a und dx = a . dz, die charakteristische 

Funktion der Zufallsvariablen sp zu 

dz 
(6.19) 

wobei Jo( aw) die Besselfunktion erster Art, nullter Ordnung beschreibt. Unter Berück
sichtigung der Ergodizität des reellen harmonischen Prozesses lautet schließlich mit 

GI. (6.16) die charakteristische Funktion des ideal synthetisierten Rauschsignales 

R 

C/jw) = II Jo(1 av Iw) , 1 av I> 0 . (6.20) 
v =1 

Die charakteristische Funktion hängt demnach im wesentlichen von der Gewichtung 

I ap I und der Anzahl R der Spektralanteile des vorgegebenen Leistungsdichtespek

trums ab. Die Verteilungsdichte pix) des ideal synthetisierten Rauschsignales erhält 

man aus GI. (6.20) durch inverse Fouriertransformation. Bild 6.2 zeigt exemplarisch 
zwei dementsprechend berechnete Verteilungsdichten des idealen Rauschsignales fiir 

eine unterschiedliche Anzahl R von Null verschiedener Spektralanteile des vorgegebe

nen Leistungsdichtespektrums, wobei I ap I = 1 gewählt wurde. 

Anband der dargestellten Diagramme läßt sich eine wichtige Eigenschaft der Ver

teilungsdichte des harmonischen Prozesses, die durch den sogenannten zentralen 

Grenzwertsatz beschrieben wird, nachvollziehen. Der zentrale Grenzwertsatz besagt, 

daß die Verteilungsdichte einer Summe von R voneinander statistisch unabhängiger 

Zufallsvariablen, mit den beliebigen Verteilungsdichten Ps (x), den Mittelwerten )ls 
v v 



126 6 Untersuchungen mit dem digitalen Rauschgenerator 
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Bild 6.2 Berechnete Verteilungsdichte der Amplituden des idealen Rauschsigna-
les für a) R = 1 und b) R = 30 Spektralkomponenten 
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und den Varianzen a; , für unbegrenzt wachsendes R gegen die Normalverteilungs-
v 

dichte strebt. Hinsichtlich des synthetisierten Rauschsignales stellt sich somit die 

Frage, wie groß die Anzahl R der von Null verschiedenen Spektralanteile des vor

gegebenen Leistungsdichtespektrums sein muß, damit die Verteilungsdichte pix) in 

hinreichend guter Näherung als Normalverteilungsdichte aufgefaßt werden kann. 

Grundsätzlich hängt die Anzahl R der zu summierenden Zufallsvariablen für ein 

bestimmtes Fehlermaß bezüglich der Normalverteilung von der jeweiligen Form der 

Verteilungsdichten der Zufallsvariablen ab. So ist beispielsweise bei voneinander 

statistisch unabhängigen, gleichverteilten Zufallsvariablen mit identischen Vertei

lungsdichten nach [Pap 91] R = 30 für eine Vielzahl von Anwendungen ein adäquater 

Wert. Als Gütekriterium zur Beantwortung der zuvor gestellten Frage soll die gegen

über der Normalverteilung auftretende Abweichung eJt.s) dienen. Zur Bestimmung 

der interessierenden Abweichung eJt.s) ist es auf grund der bei den Verteilungsdichten 

P (x) auftretenden Singularitäten zweckmäßig, nicht die Faltungsoperation nach 
SV 

GI. (6.12) zu verwenden, sondern ein Fehlermaß in Abhängigkeit der Momente des 

zugrunde liegenden Rauschsignales wie folgt zu definieren [Pap 91]: 

(6.21) 

wobei a; der mittleren Leistung des Rauschsignales gemäß GI. (6.5) entspricht und 

HenCx) die Hermiteschen Polynome beschreibt. Diese lauten [Abr 84] 

Hen(x) = 2-% 'Hn(~l = n! .lEJ 

(_l)m. ___ x_
n
_-_

2m 
__ _ 

{2 m=O m! . (n - 2m)! . 2m 
. (6.22) 

Die Koeffizienten Cn lassen sich für den hier betrachteten Fall zu 

n = 2v , (6.23) 

bestimmen, da die Normalverteilungsdichte und die Verteilungsdichte pix) gerade 

Funktionen sind und demzufolge Cn = 0 für n = 2v + 1 gilt. In Bild 6.3 sind die nach 

GI. (6.21) berechneten maximalen Abweichungen eNmax = max I eN(S) I gegenüber der 

Normalverteilung für eine unterschiedliche Anzahl von Spektrallinien dargestellt. Die 
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Gewichtung der Spektrallinien wurde hierbei zum einen entsprechend den zu den 

Bildern 4.11 (.) und 4.12 (0) exemplarisch vorgegebenen Leistungsdichtespektren 

und zum anderen für jede Spektralkomponente zufällig (e) gewählt. Es sei allerdings 

darauf hingewiesen, daß es sich bei den abgebildeten Werten aufgrund der unendli

chen Summe in GI. (6.21) um eine Näherung handelt. 

tO,06 
cNmax 

0,05 \ 

Bild 6.3 

0,04 \ 

\ 
0,03 \ 

~'e 

0,02 

0,01 
~-----

0 
101 102 

R 

Maximale Abweichung BNmax gegenüber der Normalverteilung in Ab
hängigkeit von der Anzahl und der Gewichtung der Spektrallinien; 
(.): gleichgewichtet; ( 0): treppenjörmig gewichtet; (e): zufällig 
gewichtet 

Die Ergebnisse lassen erkennen, daß mit zunehmender Anzahl der im vorgegebenen 

Leistungsdichtespektrum enthaltenen Spektralanteile der maximale Fehler 

e
Nmax 

= max I eN(S) I geringer wird und somit die Verteilungsdichte der Amplituden 

gegen die Normalverteilung strebt. Das abgebildete Diagramm veranschaulicht ferner 

die Abhängigkeit des Fehlers von der jeweiligen Form der Verteilungsdichten Ps (x), 
v 

die in dem hier betrachteten Fall von den jeweiligen Amplitudengewichten I ap I und 

damit von der vorgegebenen spektralen Leistungsdichte bestimmt wird (vgI. 

GI. (6.15». Die unterschiedliche Gewichtung aller Spektralkomponenten stellt dabei 

den ungünstigsten Fall dar. Das Diagramm zeigt jedoch, daß die Abhängigkeit von 

der Amplitudengewichtung mit zunehmender Anzahl von Spektralanteilen abnimmt. 
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6.3 Charakteristische Eigenschaften des synthetisierten Rausch
signales 

6.3.1 Einfluß des Normierungsfaktors auf die statistischen Kenngrößen 

Im folgenden wird die Auswirkung des Normienmgsfaktors anorm auf die statistischen 

Kenngrößen des synthetisierten Rauschsignales untersucht. Als Referenz dienen 

hierbei die im vorhergehenden Abschnitt berechneten Kenngrößen des idealen 

Rauschsignales. Den Ausgangspunkt der Betrachtungen bildet die entsprechend 

GI. (4.2) synthetisierte Zufallsfolge sen), da weiterhin Systemkomponenten mit idea

len Eigenschaften vorausgesetzt seien, so daß keine Quantisierungseffekte auftreten. 

Mittelwert und Varianz 

Ausgehend von GI. (6.1) folgt mit GI. (4.2) unter Berücksichtigung von GI. (4.44) für 

den Mittelwert der synthetisierten reellen Zufallsfolge 

J-l
a 

= -.l . I: I a (n) I . cos [ 27T . mo' n + cf> (n) 1 
N n=O anorm N 

(6.24) 

1 [1 N-l j2'l'T· mo · n 1 N-l _j2'l'T. mo . n j 
= . -' L a (n) . e N + - . L a *(n) . e N 

2anorm N n=O N n=O 

wobei a(n) der komplexen stochastischen Einhüllenden der vorgegebenen reellen 

harmonischen Zufallsfolge entspricht und 00 = 27T . mo / N die normierte Träger

kreisfrequenz beschreibt. Somit ergibt sich nach Einsetzen von GI. (4.42) und unter 

Anwendung von GI. (6.2) der Mittelwert zu 

m2 

J-la = _1_ . L I av I • cos cf>v . DK ( v - r . N), r E li 
anorm v=mt (6.25) 

= _1_ . J-l
s 

= 0 für v -:t:. 0 . 
anorm 

In Analogie zur vorhergehenden Betrachtung des Mittelwertes erhält man mit 

GI. (6.4) für die Varianz der synthetisierten reellen Zufallsfolge 
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1 2 --'a 
2 s 

anonn 

(6.26) 

Ein Vergleich von GI. (6.25) mit GI. (6.3) und von GI. (6.26) mit GI. (6.5) zeigt, daß 

grundsätzlich der Mittelwert und die Varianz durch den Normierungsfaktor beeinflußt 

werden. In dem hier betrachteten Fall hat dies für den Mittelwert allerdings keine 

Auswirkung, da die vorgegebene spektrale Leistungsdichte definitionsgemäß nicht die 

Frequenz f= 0 enthält (vgI. GI. (4.31)). Demgegenüber erfährt die Varianz jedoch 

eine Gewichtung durch den Normierungsfaktor. Da in der Regel die Varianz eines 

stationären mittelwertfreien Zufallsprozesses seiner mittleren Leistung entspricht 

[Schü 94], bedeutet ein Wert des Normierungsfaktors von anorm > 1 (vgI. GI. (4.49)) 

folglich eine gegenüber der vorgegebenen Leistungsdichte verringerte mittlere Lei

stung des synthetisierten Rauschsignales. 

Die optimale Wahl des Normierungsfaktors wird durch die nach GI. (4.48) gegebene 

untere Schranke bestimmt. Eine erneute Betrachtung dieser Gleichung läßt erkennen, 

daß der Betrag des Normierungsfaktors im wesentlichen von der Gewichtung und der 

Anzahl R der von Null verschiedenen Spektralanteile des vorgegebenen Leistungs

dichtespektrums SaaC,,) und damit von der jeweils geforderten mittleren Leistung, der 

spektralen Auflösung und der Bandbreite abhängt. Bild 6.4 veranschaulicht die Ab

weichung gegenüber der vorgegebenen mittleren Leistung für eine unterschiedliche 

Anzahl von Spektralanteilen. Die Simulationsergebnisse basieren auf der Nachbildung 

des idealen digitalen Systems gemäß GI. (4.2), wobei die Amplitudengewichte zu 

I a v I = J 2 . Ps / R, m 1 :$ v :$ m2 , gewählt wurden. 

Wie der Ergebnisgrafik in Bild 6.4 zu entnehmen ist, vermindert sich die mittlere 

Leistung des synthetisierten Rauschsignales mit zunehmender Anzahl R der von Null 

verschiedenen Spektralanteile. Die Abweichung vergrößert sich zudem mit steigender 

Varianz a; der vorgegebenen spektralen Leistungsdichte. Eine weitere, hier nicht 
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Ua!Us 
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Verminderung der mittleren Leistung in Abhängigkeit von der Anzahl R 

der Spektralanteile gegenüber der vorgegebenen Leistungsdichte; 
2 2 2 2 0: U s = 0,0625; .: Us = 0,125; 0: Us = 0,25; e: Us = 0,5. 

dargestellte Simulationsreihe ergibt ferner eine Abhängigkeit des Normierungsfaktors 

und somit der erzielbaren mittleren Leistung von der Form des vorgegebenen Lei

stungsdichtespektrums. Demnach stellt die Bild 6.4 zugrunde liegende Gleichgewich

tung der Amplituden I av I den ungünstigsten Fall dar. 

Zusammenfassend läßt sich festhalten, daß im wesentlichen die Anzahl R und die 

Gewichtung Saa(t) der Spektrallinien sowie die Varianz a; der gewünschten Lei

stungsdichte den Normierungsfaktor und damit die erzielbare mittlere Leistung des 

synthetisierten Rauschsignales bestimmen. 

Autokorrelationsfunktion 

Die Grundlage zur Bestimmung der Autokorrelationsfolge bildet wiederum GI. (4.40). 

Nach Einsetzen von GI. (4.2) folgt mit GI. (4.44) unter Beachtung der Stationarität 

der Zufalls folge 
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= - . L cos S(n) . cos S(n + k) . cos ~. m o· n + ep(n) . 1 N-l [2 1 
N n=O N 

cos[ ~ . mo' (n + k) + q,(n + k) 1 
(6.27) 

1 1 N-l [2 
= • - . L 1 a (n) 1 ·1 a (n + k) 1 . cos ~. mo· k -

2a 2 N n=O N 
norm 

ep(n) + ep(n + k)] . 

Anhand einer Gegenüberstellung mit der Autokorrelationsfolge des Bandpaßprozesses 

nach GI. (2.21) wird deutlich, daß fiir GI. (6.27) unter Beachtung von GI. (2.20) auch 

1 1 {I N-l j271".mo'k} 
rss(k) = -2 - . - . Re _. L a *(n) . a(n +k) . e N 

a 2 N n=O norm 

(6.28) 

geschrieben werden kann. Mit der komplexen stochastischen Einhüllenden a(n) der 

vorgegebenen reellen harmonischen Zufallsfolge gemäß GI. (4.42) resultiert schließ

lich fiir die Autokorrelationsfolge der synthetisierten Zufallsfolge 

1 m2 1 a 1
2 (2 ) rss(k) = -2- . L v • cos ~. v . k . 

a v=m 2 N norm 1 

(6.29) 

Die F ouriertransformation der Autokorrelationsfolge ergibt wiederum die spektrale 

Leistungsdichte. Diese lautet 

(6.30) 

Aus den Gleichungen (6.29) und (6.30) ist unmittelbar die Auswirkung des Normie

rungsfaktors auf die Autokorrelationsfolge und die spektrale Leistungsdichte zu 

erkennen, die einer zusätzlichen Gewichtung entspricht. Dies bestätigt auch ein Ver-
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gleich mit GI. (6.6) und GI. (6.8). Aufgrund der Zeitunabhängigkeit des Normie

rungsfaktors wird der prinzipielle Verlauf der Autokorrelationsfolge dadurch jedoch 

nicht beeinfiußt. 

In Bild 6.5 ist exemplarisch eine Periode der in GI. (6.29) angegebenen Autokorrela

tionsfolge dargestellt, wobei die Systemparameter entsprechend denen zu Bild 6.1 

gewählt wurden. Der Wert des Normierungsfaktors beträgt hierbei anorm = 1,1366. 

fss(k) t 
0,08 

0,04 

o 

-0,04 

-0,08 

• k 

Bild 6.5 Berechnete Periode der mit dem Normierungsfaktor anorm = 1,1366 
gewichteten Autokorrelationsfolge des synthetisierten Rauschsignales 

Eine Gegenüberstellung mit der in Bild 6.1 abgebildeten Autokorrelationsfolge ver

deutlicht die durch den Normierungsfaktor verursachte Verringerung der mittleren 

Leistung des synthetisierten Rauschsignales gegenüber der des idealen Rauschsignales. 

Die Abweichung beträgt in dem hier betrachteten Fall knapp 1,1 dB. 

Amplitudenverteilung 

Die Basis zur Untersuchung der Auswirkung des Normierungsfaktors auf die Am

plitudenverteilung des synthetisierten Rauschsignales stellt der reelle Bandpaßprozeß 

gemäß GI. (4.2) dar. Dieser kann unter Berücksichtigung der komplexen stochasti

schen Einhüllenden nach GI. (4.42) und mit GI. (4.44) zu 
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sen) (6.31) 

umgeformt werden. Eine Gegenüberstellung mit GI. (6.11) läßt erkennen, daß es sich 

hierbei ebenfalls um eine Linearkombination voneinander statistisch unabhängiger 

Zufallsfunktionen handelt, deren Amplituden zusätzlich mit dem konstanten Normie

rungsfaktor anorm gewichtet sind. In Analogie zu GI. (6.11) gilt 

(6.32) 

= a, anonn > 0 , v = const. 

Daraus folgt mit GI. (6.13) und GI. (4.36) rur die Verteilungsdichtefunktion der 

Zufallsvariablen Sv 

1 

Ps (x) = 
v 

~.~( a )2_ X2 
anonn 

(6.33) 

o $ [a a 1 x - a
nonn

' a
nonn 

und schließlich unter Beachtung von GI. (6.17) die charakteristische Funktion zu 

(6.34) 

Im Unterschied zur Autokorrelationsfunktion verändert der Normierungsfaktor nun 

die Fonn der einzelnen Verteilungsdichten Ps (x), wie ein Vergleich von GI. (6.33) 
v 

mit GI. (6.15) verdeutlicht. Auf den prinzipiellen Verlauf der Verteilungsdichte psCx) 

des synthetisierten Rauschsignales hat dies jedoch keinen Einfluß, da sich der Nor

mierungsfaktor auf alle Verteilungsdichten in gleichem Maße auswirkt, was auch die 

in Bild 6.6 dargestellte Verteilungsdichte p sex) dokumentiert. Die Basis zur Berech-
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nung der Verteilungsdichte bildete wiederum GI. (6.16) unter Beachtung von 

GI. (6.34), wobei in Anlehnung an die bisherige Betrachtung R = 30 und 

anorm = 1,1366 gewählt wurde. 

t 
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Bild 6.6 Berechnete Verteilungsdichte der Amplituden des synthetisierten 
Rauschsignales mit R = 30 und anorm = 1,1366 

Eine Gegenüberstellung von Bild 6.6 mit Bild 6.2 zeigt denn auch keine qualitativen 

Unterschiede. Eine genauere Betrachtung der beiden Verteilungsdichten läßt aller

dings die Auswirkung des Normierungsfaktors auf die Varianz erkennen. In Überein

stimmung mit GI. (6.26) beträgt die mittlere Leistung a; :::::: 0,7741 . a;. Die maxima

le Abweichung bezüglich der Normalverteilung ist hingegen bei beiden Verteilungs

dichten mit eNmax :::::: 1,81.10-2 identisch. 

Die Untersuchungen in diesem Abschnitt haben gezeigt, daß der auf grund der De

finition nach GI. (6.1) notwendige Normierungsfaktor eine Gewichtung der Varianz 

und der Autokorrelationsfolge bewirkt und infolgedessen eine Abweichung gegenüber 

der vorgegebenen mittleren Leistung verursacht. Ferner beeinflußt der Normierungs

faktor über die Varianz auch die Verteilungsdichte der Amplituden des Rauschsigna

les, welches jedoch keinen Einfluß auf die maximale Abweichung bezüglich der 

Normalverteilung hat. 
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6.3.2 Einfluß der numerisch gesteuerten Oszillatoren auf die statistischen 

Kenngrößen 

Für die Betrachtung des praktisch realisierten digitalen Rauschgenerators sei nun die 

Annahme idealer Systemkomponenten aufgehoben, so daß rur die synthetisierte 

Zufallsfolge der mathematische Ausdruck nach GI. (4.5) bzw. GI. (4.17) gilt. Aus 

Gründen einer übersichtlicheren Darstellung wird anstelle des zeitlichen Mittelwertes 

wieder der Erwartungswert verwendet und rur den modulierten Phasenwinkel des 

numerisch gesteuerten Oszillators die vereinfachende Schreibweise 

(6.35) 

eingeruhrt. Als Referenz dienen wiederum die in Abschnitt 6.2 ermittelten Kenn

größen des ideal synthetisierten Rauschsignales. 

Mittelwert und Varianz 

Auf der Grundlage von G 1. (4.17) ergibt sich nach G 1. (6.1) rur den Mittelwert der 

reellen Zufallsfolge sqCn) 

I'q = E{ cos [ 0(n) + ~ . s@(n) - 71" • s, (n) l· cos [ E (n) + 

~ . s~(n) - 71". s2(n) 1 + ~ . [ sD,(n) + SD,(n)]} . 

(6.36) 

Da die Folgen GI(n) und G2(n) lediglich die schaltungstechnische Realisierung der 271'

Periodizität der Argumente der Cosinus-Funktionen durch die Modulo-Operation 

beschreiben (vg1. Abschnitt 4.2), ist es zulässig, diese rur die weitere Untersuchung 

zu vernachlässigen. Berücksichtigt man ferner, daß die Amplitudenfehlerfolgen 

0D (n) und 0D (n) rur eine hinreichend kleine Quantisierungsstufe QD = 2-(D-l) als 
I 2 

voneinander statistisch unabhängige, mittelwertfreie und im Intervall [-2-D
, 2-D

] 

gleichverteilte Zufallsfolgen modelliert werden können (vg1. Abschnitt 3.3.3), so läßt 

sich GI. (6.36) zu 
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(6.37) 

vereinfachen. Unter Anwendung elementarer trigonometrischer Beziehungen folgt mit 

GI. (4.15) 

Ilq = ~ . [ E{ cos S Al (n)} + E{ cos B A
2
(n)}] . E{ cos Sen) . cos E (n)}

~ . [ E{ sin B AI(n)} - E{ sin s A
2
(n)}] . E{ cos@(n) . sin E (n) }

~ . [ E{ sin B AI(n)} + E{ sin B A
2
(n)}] . E{ sin Sen) . cos E (n) } + 

~ . [ E{ cos S AI(n)} - E{ cos s A
2
(n)}] . E{ sin@(n) . sin E (n) } . 

(6.38) 

Hierbei wurde der Sachverhalt ausgenutzt, daß die Phasenfehlerfolgen BAI(n) und 

BA (n) - ebenso wie die Amplitudenfehlerfolgen BD (n) und BD (n) - rur eine 
2 I 2 

hinreichend kleine Quantisierungsstufe Q A = 'Tr' 2 - (A -1) als voneinander statistisch 

unabhängige, mittelwertfreie und im Intervall [- 'Tr • 2 -A, 'Tr' 2 -A] gleichverteilte 

Zufallsfolgen aufgefaßt werden können. Eine Betrachtung von GI. (6.38) läßt erken

nen, daß es zweckmäßig ist zunächst die Erwartungswerte der Funktionen der Zufalls

folgen BA (n) und BA (n) zu bestimmen. Diese lauten 
I 2 

E{coseA,{n)} = E{coseA,(n)} = ~A . sin( ~), 

E { sin 8 AI (n)} = E { sm 8 A
2 
(n)} = 0 . 

Eingesetzt in GI. (6.38) ergibt 

(6.39) 

(6.40) 

und schließlich unter Berücksichtigung von GI. (4.44) und GI. (4.42) sowie GI. (4.36) 
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1 . (QA) 1 {{ } j2~'[OO(n)-Ep(n)] 
Ilq = -'sm - '--' E a(n) 'e 2 + QA 2 anorm 

-j 2~ . [Oo(n) - EP(n)]} 
E{ a * (n)} . e 2 

= 0 . 

(6.41) 

Ein Vergleich mit dem Mittelwert des vorgegebenen Rauschsignales nach GI. (6.3) 

zeigt, daß dieser keine Beeinflussung durch die Quantisierung der stochastischen 

Phasenmodulationsfolgen ~l(n) und ~2(n) sowie durch die numerisch gesteuerten 

Oszillatoren erfährt. 

Ausgehend von GI. (6.4) folgt mit GI. (4.17) und GI. (6.41) die Varianz der reellen 

Zufallsfolge sq(n) zu 

U; = E{ cos2 
[ ern) + ; • ,,,(n)]' cos2

[ E(n) + ; . ,.(n) J} + [ E{en,<n)} 

+ E{ 'D,(n)} j. E{ cos [@(n) + ; . ,,,(n)]' cos [ E(n) + ; . ,.(n) J} (6.42) 

+ ~ • E{ eDI(n)} . E{ eD2(n)} + ! . E{ e1
1
(n)} + ! . E{ e12(n)} , 

wobei die Folgen elen) und e2(n) wiederum vernachlässigt wurden. Aufgrund der 

vorausgesetzten Gleichverteilung der Amplitudenfehlerfolgen eD (n) und eD (n) gilt 
I 2 

E{ eDI(n)} = E{ eD
2
(n)} = 0 , 

QE (6.43) 

12 

In GI. (6.42) eingesetzt ergibt 
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Dieser Ausdruck läßt sich mit Hilfe elementarer trigonometrischer Beziehungen 

aufspalten, so daß unter Berücksichtigung des Sachverhaltes, daß nur die Erwartungs

werte 

E{ cos e~ln)} = E{ cos ein)} = ~1 . sin2 
( ~A ) , 

E{ cos 6e(n) . cos 6f/J(n)} = _1_ . sin QA 
QA 

(6.45) 

von Null verschieden sind, mit GI. (4.15) und GI. (6.39) fUr die Varianz des syn

thetisierten Rauschsignales 

2 1 a = - + 
q 4 

1 . sinQ - 2 . Sin2( QA) + 1. . E{cos2 E(n)} . 
4· Q A Q2 2 2 A A 

[-±-. Sin2( QA) - _1 . sin QA] + 1. . E{ cos 2 9(n)} . -±-. Sin2( QA) (6.46) 
Ql 2 QA 2 Ql 2 

resultiert. Eine Bestimmung der Erwartungswerte fUhrt schließlich zu 

Es zeigt sich, daß der Betrag des Beitrages der ersten beiden Summanden bei genü

gend kleiner Quantisierungsstufe in guter Näherung als a~ / 4 aufgefaßt werden kann, 

wobei a~ = Ql /12 der Varianz der Phasenfehlerfolgen entspricht. So erhält man 

beispielsweise fUr A = 4 bit den Wert 0,2487' a~ und bei A = 8 bit bereits 

0,24999 . a~. Wie ein Vergleich mit GI. (6.5) veranschaulicht, beschreibt der dritte 

Summand die in Abhängigkeit von QA und dem Normierungsfaktor gewichtete Va

rianz des vorgegebenen Leistungsdichtespektrums. Für die Varianz des erzeugten 

Rauschsignales ergibt sich somit in guter Näherung 
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(6.48) 

Ein Betrachtung von GI. (6.48) bestätigt die in Abschnitt 4.4 aufgrund der Simula

tionsergebnisse gemachte Aussage, daß in Abhängigkeit von der Anzahl und der 

Gewichtung der vorgegebenen Spektralanteile - bei konstanten Quantisierungsstufen 

QA und QD - unterschiedlich hohe störfreie Dynamikbereiche auftreten. Der Grund 

dafür liegt in der Gewichtung der mittleren Leistung des vorgegebenen Leistungs

dichtespektrums mit dem Normierungsfaktor anorm' so daß mit wachsendem Normie

rungsfaktor die mittlere Signalleistung gegenüber der mittleren Quantisierungsrausch

leistung abnimmt. 

Autokorrelationsfunktion 

Es interessiert weiterhin die Autokorrelationsfolge des synthetisierten Rauschsignales. 

Zur Bestimmung der Autokorrelationsfolge rssCk) geht man zweckmäßig von 

GI. (4.22) aus. Vernachlässigt man wiederum die Folgen GI(n) und G2(n), so folgt mit 

GI. (4.17) unter Beachtung der vorausgesetzten Mittelwertfreiheit der Amplituden

fehlerfolgen CD (n) und CD (n) 
1 2 

T,,(k) = E{ cos [0(n) + ~ . Be(n)]. cos[ 8(n) + ~ • B~(n)]. 

cos [0(n+ k) + ~ • B®(n+k)]. cos [ 8(n+k) + ~ • B~(n+ k)]} 

+ 1. . E{CD (n)' CD (n+ k)} + 1. . E{CD (n)' CD (n+ k)} . 
4 1 1 4 2 2 (6.49) 

Berücksichtigt man nun, daß die Autokorrelationsfolge aufgrund der Stationarität des 

synthetisierten Rauschsignales (vgI. Abschnitt 4.3) nur von der Zeitdifferenz k ab

hängt, kann GI. (6.49) unter Anwendung elementarer trigonometrischer Beziehungen 

zu 
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r,,(k) ~ E{ COS [0(n) + ~ • 6",(n) j. cos [ 0(n+ k) + ~ . 6S (n + k)j. 

cos g~ . [Oo(k) - 6p (k)]- q,(n) + q, (n+ k) - ~ . 6~ (n) + (6.50) 

~ . 6~(n+k)}}+ ~ ·a~ ·SK(k) 

umgefonnt werden. Analog der Vorgehensweise zur Bestimmung der Varianz ergibt 

sich schließlich mit GI. (6.39), GI. (2.20) und GI. (4.42) rur die Autokorrelations

folge des synthetisierten Rauschsignales 

(6.51) 

wobei auch hier bei genügend kleiner Quantisierungsstufe QA rur den ersten Term in 

eckigen Klammem näherungsweise a~ /4 gilt. Die Quantisierung der Phasenmodula

tionsfolgen der numerisch gesteuerten Oszillatoren verursacht somit eine von QA 

abhängige Gewichtung der Autokorrelationsfolge des vorgegebenen Leistungsdichte

spektrums und eine additive Überlagerung zweier mit den jeweiligen Varianzen a~ 
und a~ gewichteter Delta-Impulse. Eine Gegenüberstellung mit GI. (6.6) verdeutlicht 

ferner, daß im Argument der Cosinus-Funktion ein zusätzlicher Term auftritt, der die 

Quantisierung des Phasenwinkels im numerisch gesteuerten Oszillator beschreibt. 

Angesichts der Betrachtungen in Abschnitt 3.3 müssen folglich auch im Leistungs

dichtespektrum des synthetisierten Rauschsignales Störkomponenten auftreten, was die 

Simulationsergebnisse in Abschnitt 4.4.3 und die Meßergebnisse in Abschnitt 5.4.2 

bestätigen. Die Quantisierung der Phasenmodulationsfolgen und der Ausgangsfolgen 

der numerisch gesteuerten Oszillatoren wirkt hingegen im Leistungsdichtespektrum 



142 6 Untersuchungen mit dem digitalen Rauschgenerator 

wie eine zusätzliche Rauschstörung, da die Quantisierungsfehler bei hinreichend 

kleinen Quantisierungsstufen QA und QD als mittelwertfreie Zufallsfolgen mit weißem 

Spektrum modelliert werden können. Die Bedingung hinreichend kleiner Quantisie

rungsstufen kann bei numerisch gesteuerten Oszillatoren auf grund der Wortlängen 

A ~ 8 bit und D ~ 8 bit in der Regel als erfüllt angesehen werden. 

Wie die Betrachtungen in Abschnitt 3.5 zeigen, beeinflussen auch die Fehlerquellen 

des realen Digital/Analog-Umsetzers das Ausgangsspektrum. Ausgehend von 

GI. (4.18) gilt mit GI. (6.51) sowie unter der Voraussetzung gleicher Wortlängen D 

und C für die Autokorrelationsfunktion des synthetisierten zeitkontinuierlichen 

Rauschsignales sKf..t) 

* {( a~ a~ 1 00 1 m2 1 av 1
2 

r[([((T) Q< hO(T) * hO(-T) * - + - . SeT) + L -2 - . L 2 
4 2 k=-oo a v=m norm I 

cos {~ . (v - mol . k + ~: • [o,,(k) - sp(k)l} . ;; . Sin
2

( ~A 1 

. S(T - kT)} . (6.52) 

Infolge des nicht idealen Interpolationsfilters besitzt das zugehörige Leistungsdichte

spektrum des rekonstruierten zeitkontinuierlichen Rauschsignales - im Unterschied 

zum idealen Fall gemäß GI. (6.10) - nun auch Spektralanteile oberhalb der Grenz

frequenz 'Ir / T, die durch nachgeschaltete analoge Rekonstruktionsfilter möglichst zu 

eleminieren sind. 

Bild 6.7 zeigt eine Periode der mit dem Vektor-Signalanalysator HP89440A gemesse

nen Autokorrelationsfunktion des synthetisierten zeitkontinuierlichen Rauschsignales, 

wobei die Systemparameter entsprechend denen zu Bild 6.1 gewählt wurden. 

Ein Vergleich mit dem in Bild 6.5 dargestellten Simulationsergebnis macht deutlich, 

daß Messung und Berechnung qualitativ gut übereinstimmen. Die Abweichung zwi

schen der berechneten und der gemessenen Autokorrelationsfunktion resultiert im 

wesentlichen aus der unterschiedlichen mittleren Leistung. Der Grund dafür liegt in 

einer gegenüber den Simulationsparametem abweichenden maximalen Signalam-
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Bild 6.7 Eine Periode der gemessenen Autokorrelationsfunktion des real syn
thetisierten Rauschsignales; anorm = 1,1366 

plitude von ungefähr ± 0,4 V am Ausgang des Rauschgenerators, welches eine Be

grenzung der erzielbaren maximalen mittleren Leistung auf a!ax = 0,08 V 2 zur Folge 

hat. Unter Berücksichtigung dieses Sachverhaltes ergibt sich bezogen auf die nach 

GI. (6.47) berechnete Varianz fiir die hier exemplarisch abgebildete Autokorrelations

funktion eine um 0,74 dB geringere mittlere Leistung. 

Amplitudenverteilung 

In der Praxis läßt sich die interessierende Verteilungsdichte des synthetisierten zeit

kontinuierlichen Rauschsignales s~t) nur näherungsweise durch meßtechnische Be

stimmung eines Histogramms ermitteln. Hierzu zerlegt man zunächst das Intervall 

[sKmax(t), sKmin(t)] in NI gleichgroße Teilintervalle mit der Breite As = [sKmax(t)

sKmin(t)] / NI· Zur Gewinnung eines Schätzwertes Psx(x) wird anschließend in NE 

Versuchen gezählt, wieviele Werte nK der Amplitudenwerte s~t) in die einzelnen 

Teilintervalle fallen. Im Histogramm. ist dann fiir jedes Teilintervall der Schätzwert 

" nK 1 p (x) = _. - = p (x) 
Sx N ßs Sx 

E 

(6.53) 
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dargestellt. Die Anzahl NE der erforderlichen Experimente ist dabei von der geforder

ten statistischen Sicherheit S abhängig, einen Schätzwert PsK(x) mit der relativen 

Abweichung 0 zu erhalten [Schü 94]. In Bild 6.8 ist ein mit dem digitalen Signal

analysator DSA602A gemessenes Histogramm der Amplitudenverteilung des syn

thetisierten zeitkontinuierlichen Rauschsignales s~t) der nach GI. (6.12) mit 

GI. (6.33) und unter Berücksichtigung der Verteilungsdichte der Amplitudenfehlerfol

gen CD (n) und CD (n) berechneten Amplitudenverteilung gegenübergestellt. Die 
1 2 

Grundlage bildete wiederum das zu Bild 5.7 exemplarisch vorgegebene Leistungs-

dichtespektrum, wobei unter Beachtung der verringerten Ausgangsamplitude N = 223 

und R = 30 gewählt wurde. Der Normierungsfaktor beträgt wiederum anorm = 1,1366. 
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Bild 6.8 Berechnete a) und gemessene b) Verteilungsdichte der Amplituden des 
synthetisierten zeitkontinuierlichen Rauschsignales 

Das meßtechnisch ermittelte Histogramm der Amplitudenverteilung bestätigt die in 

Abschnitt 6.2 gemachte Aussage, daß mit wachsender Anzahl R der Spektrallinien die 

Verteilungsdichte der Amplituden gegen die Normalverteilung strebt. Ein Vergleich 

der gemessenen und der berechneten Verteilungsdichte zeigt ferner eine gute prinzi

pielle Übereinstimmung. Die Abweichungen zwischen den beiden Diagrammen sind 

im wesentlichen dadurch bedingt, daß die Ausgangsamplitude des Rauschgenerators 

nicht exakt dem Wert ±0,4 V entspricht. Weiterhin sind bei der Simulation mögliche 
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Einflüsse des Digital/Analog-Umsetzers und der analogen Tiefpaßfilter auf die Ver

teilungs dichte nicht berücksichtigt. Bei der mittels des Histogramms ermittelten 

Verteilungsdichte ergibt sich rur den kleinsten Wert Ps/x) ·Ils mit einer Wahr

scheinlichkeit von 95% ein relativer Fehler von 0::::: 0,045. 

Zusammenfassend läßt sich feststellen, daß die statistischen Eigenschaften des syn

thetisierten Rauschsignales grundsätzlich mit denen des vorgegebenen idealen Rausch

signales übereinstimmen. Abweichungen ergeben sich aufgrund der numerisch gesteu

erten Oszillatoren, die infolge ihrer Störkomponenten die Autokorrelationsfunktion 

und damit die spektrale Leistungsdichte entsprechend den in Kapitel 3 gewonnenen 

Erkenntnissen beeinflussen. Weiterhin fUhrt die auf grund der endlichen Wortlängen 

der numerisch gesteuerten Oszillatoren notwendige Quantisierung der Phasenmodula

tionsfolgen und der Ausgangsfolgen im Leistungsdichtespektrum zu einer zusätzlichen 

Rauschstörung und folglich zu einer Verminderung des störfreien Dynamikbereiches. 

Ein Normierungsfaktor von anorm > 1 verursacht zudem eine weitere Verschlechte

rung des störfreien Dynamikbereiches, da dieser sich nur auf die mittlere Nutzsignal

leistung, nicht jedoch auf die mittlere Quantisierungsrauschleisung auswirkt. Die 

Realisierung der systemspezifischen Anforderungen hängt somit - ebenso wie im Fall 

des unmodulierten Systems - im wesentlichen von einer geeigneten Kombination aus 

numerisch gesteuertem Oszillator und Digital/Analog-Umsetzer ab. 

6.4 Meßergebnisse beim Einsatz am Protonenbeschleuniger 
COSY 

Die vorausgegangenen Abschnitte dieses Kapitels behandeln einige grundsätzliche 

Eigenschaften des digitalen Rauschgenerators. Abschließend soll der digitale Rausch

generator seine Leistungsfähigkeit beim praktischen Einsatz am Protonenbeschleuni

ger eaSY unter Beweis stellen, wobei die hier betrachtete ultralangsame Extraktion 

stellvertretend rur eine Reihe von weiteren Anwendungen steht. 

Beschleunigte Teilchen kommen heute nicht nur bei der Grundlagenforschung zum 

Einsatz, sondern auch bei einer ganzen Reihe von Anwendungen in der Industrie und 

der Medizin. Beim Cooler-Synchrotron eaSY der Forschungszentrum Jülich GmbH 

handelt es sich um einen Teilchenbeschleuniger im Bereich der Mittelenergiephysik, 
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der auch als Speicherring dient. Hierbei werden Protonen mittels elektromagnetischer 

Felder gespeichert und beschleunigt, wobei diese nahezu Lichtgeschwindigkeit er

reichen können. Verschiedene Betriebsarten erlauben es, sowohl interne als auch 

externe Streuexperimente durchzufiihren. 

Bei externen Experimenten werden die beschleunigten Teilchen durch die sogenannte 

Resonanzextraktion aus dem Speicherring heraus zu den jeweiligen Experimentier

stationen geleitet. Je nach Bedarf stehen hier verschiedene Methoden zur Verfiigung, 

wobei die stochastische Extraktion, auch ultralangsame Extraktion genannt, eines der 

wichtigsten Verfahren ist, da sie einen nahezu kontinuierlichen Teilchenstrom bei 

konstanter Strahlintensität an der Experimentierstation ermöglicht [Mol 94]. Die 

Extraktionsdauer kann hierbei von einigen Minuten bis zu mehreren Stunden variie

ren. 

Die ultralangsame Extraktion gliedert sich prinzipiell in zwei Schritte. Zu ihrer 

Durchfiihrung werden hochfrequente, schmalbandige Rauschsignale mit nahezu belie

big konfigurierbaren Leistungsdichtespektren und einer vergleichsweise hohen Flan

kensteilheit sowie der Möglichkeit zur Variation der Trägerfrequenz in Realzeit 

benötigt (vgl. Abschnitt 2.1). Beschleunigte Teilchen unterscheiden sich im wesentli

chen in ihrem Impuls, d.h. in Geschwindigkeit bzw. Energie. Die sich infolgedessen 

ergebende Impulsverteilung des Teilchenstrahles entspricht in der Regel näherungs

weise einer Normalverteilung [Meu 92]. Um eine möglichst konstante Strahlintensität 

bei der Extraktion zu erzielen, ist jedoch eine gleichverteilte Impulsverteilung zweck

mäßiger, da die Strahlintensität bei der Extraktion - über der Zeit betrachtet - der 

jeweiligen Impulsverteilung des Teilchenstrahles entspricht. Daher werden im ersten 

Schritt die Teilchen mittels eines bandbegrenzten weißen Rauschsignales, dessen 

Bandbreite von der Impulsverteilung des Teilchenstrahles abhängt und dessen Mitten

frequenz einer Harmonischen der Teilchenumlaufsfrequenz entspricht, derart beein

flußt, daß die Impulsverteilung näherungsweise die Form einer Gleichverteilung 

annimmt. Das Rauschen fiihrt dabei zu einer beabsichtigten Diffusion der Teilchen, 

d.h. langsamere Teilchen können beschleunigt und schnellere Teilchen verzögert 

werden. Im zweiten Schritt findet dann, durch Einsatz eines schmalbandigen Rausch

signales mit geeignet konfiguriertem Leistungsdichtespektrum, die eigentliche Ex

traktion statt, indem der Strahlschwerpunkt mittels langsamer Variation der Träger

frequenz des Rauschsignales in Realzeit in Richtung des Resonanzpunktes verschoben 

wird. 
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Im folgenden wird die Eignung und die Leistungsfähigkeit des in dieser Arbeit ent

wickelten digitalen Rauschgenerators an einem Beispiel zur ultralangsamen Extraktion 

veranschaulicht. Die Grundlage fiir das als Anregung verwendete schmalbandige 

Rauschsignal bildet ein in Anlehnung an Bild 5.7 vorgegebenes Leistungsdichtespek

trum, bei dem alle Spektrallinien mit der Amplitude I a v I = J 2 . Ps / R gleich ge

wichtet sind. Die Bandbreite wurde gemäß der Impulsverteilung des Teilchenstrahles 

zu JE = 6 kHz, die Trägerfrequenz entsprechend der 4. Harmonischen der Teilchen

umlauffrequenz zufo = 4,8096 MHz und die mittlere Leistung zu Ps = 0,08 gewählt. 

Zur Ermittlung der Impulsverteilung des Tei1chenstrahles verwendet man einen so

genannten Schottky-Pickup. Das Ausgangssignal des Schottky-Pickup besitzt ein 

Spektrum, das bei Harmonischen der Teilchenumlaufsfrequenz proportional zur 

Impulsverteilung des umlaufenden Teilchenstrahles ist. Mit Hilfe eines Spektrum

analysators läßt sich somit die tatsächliche Impulsverteilung des umlaufenden Teil

chenstrahles anhand von sogenannten Schottky-Spektren bestimmen. In Bild 6.9 sind 

exemplarisch zwei mit dem Vektor-Signalanalysator HP89440A gemessene Schottky

Spektren dargestellt, wobei die Mittenfrequenz der 4. Harmonischen der Teilchen

umlaufsfrequenz entspricht. Ein Vergleich der beiden abgebildeten Diagramme ver

deutlicht den im ersten Schritt der ultralangsamen Extraktion beabsichtigten Diffu

sionsprozeß der Teilchen. Interessant ist hierbei, daß an den Rändern der Impulsver

teilung eine Erhöhung auftritt. Die Ursache hierfiir ist die extreme Flankensteilheit 

des erzeugten Rauschsignales. Teilchen, die aus diesem Rauschfenster diffundieren, 

können nicht mehr zurück. Die Folge ist eine Anhäufung von Teilchen an den Rän

dern. Diesen Effekt bestätigen auch entsprechende Simulationen [Sto 95]. 

Die Experimente zeigen damit, daß der entwickelte digitale Rauschgenerator auch bei 

beschleunigerphysikalischen Anwendungen, wie zum Beispiel der gezielten Formung 

von Strahlteilchenverteilungen, einsetzbar ist, wobei gegenüber den bisher verwende

ten analogen Rauschsystemen hinsichtlich Flexibilität und Präzision der synthetisier

ten Rauschsignale erhebliche Vorteile bestehen. 
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7 Zusammenfassung 

Rauschsignale finden heute in den verschiedensten Bereichen ein breites Einsatzspek

trum. Dabei ist es fiir eine Vielzahl von Anwendungsfällen vorteilhaft oder sogar 

notwendig, daß ein Rauschsignal mit nahezu beliebig konfigurierbarem Leistungs

dichtespektrum und definierten statistischen Eigenschaften zur Verfiigung steht. 

Zur Synthese derartiger Rauschsignale sind - insbesondere im Hochfrequenzbereich 

- in der Regel relativ aufwendige analoge Systeme erforderlich. Die Fortschritte bei 

der Entwicklung von integrierten Schaltkreisen zur digitalen Signalsynthese eröffnen 

jedoch in Kombination mit digitalen Verfahren zunehmend die Möglichkeit die analo

gen Systeme durch erheblich flexiblere und zumeist auch kostengünstigere digitale 

Systeme zu ersetzen. Im Rahmen der vorliegenden Arbeit wurde untersucht, inwie

weit die direkte digitale Signalsynthese auf der Basis numerisch gesteuerter Oszillato

ren zur Synthese schmalbandiger Rauschsignale mit nahezu beliebig konfigurierbaren 

Leistungsdichtespektren verwendet werden kann, und welche Vor- und Nachteile sich 

im Hinblick auf eine Realisierung ergeben. 

Gegenstand der Untersuchung war eine auf der Grundlage der zeitdiskreten Quadra

turamplitudenmodulation entwickelte neue Schaltungsstruktur mit zwei numerisch 

gesteuerten Oszillatoren, die infolge der Einfiihrung einer äquivalenten Betragsvaria

blen keine Multiplikation enthält und demzufolge gegenüber der klassischen Methode 

eine höhere Datenrate erlaubt. Ausgehend von einem harmonischen zeitdiskreten 

Prozeß wurde zur Berechnung der notwendigen Wertefolgen, entsprechend dem 

vorgegebenen Leistungsdichtespektrum des äquivalenten Basisbandprozesses, em 

Synthesealgorithmus abgeleitet, wobei eine relativ einfache Implementierung auf 

einem Signalprozessor im Vordergrund stand. 

Aus den mit Hilfe von Simulations- und Meßergebnissen gewonnenen Erkenntnissen 

ergibt sich als Ergebnis, daß die auf der Grundlage der direkten digitalen Signalsyn

these entwickelte Schaltungsstruktur mit zwei numerisch gesteuerten Oszillatoren und 

dem abgeleiteten Synthesealgorithmus in der Lage ist, hochfrequente, schmalbandige 

Rauschsignale mit nahezu beliebig konfigurierbaren Leistungsdichtespektren zu syn

thetisieren, wobei eine vergleichsweise hohe Flankensteilheit des erzeugten Rausch

signales ohne zusätzliche Bandpaßfilterung erzielt wird. Der Einsatz numerisch ge-
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steuerter Oszillatoren ermöglicht dabei eine vergleichsweise einfache Variation der 

Trägerfrequenz in Realzeit. Jedoch beeinflussen neben den durch den Digital/Analog

Umsetzer verursachten Störkomponenten auch die aufgrund der numerisch gesteuerten 

Oszillatoren im Leistungsdichtespektrum auftretenden Störkomponenten den erziel

baren störfreien Dynamikbereich. Die Berechnungen und die Messungen machen 

allerdings deutlich, daß durch eine geeignete Auswahl der Systemkomponenten über 

einen weiten Frequenzbereich durchaus bessere Werte gegenüber analogen Systemen 

erreicht werden können. 

Ein wesentlicher Vorteil des im Rahmen dieser Arbeit vorgestellten digitalen Verfah

rens gegenüber analogen ist neben der auch im Detail exakten Reproduzierbarkeit der 

Rauschsignale in der Möglichkeit zur Kompensation systembedingter Abweichungen 

durch Einbeziehung in den Synthesealgorithmus zu sehen. Die insbesondere zur 

Synthese hochfrequenter Rauschsignale notwendig hohe Datenrate zur Phasenmodula

tion der numerisch gesteuerten Oszillatoren bedingt allerdings eine Vorab berechnung 

der Wertefolgen, wodurch sich ein periodisches Rauschsignal mit einem frequenzdis

kreten Leistungsdichtespektrum ergibt, dessen spektrale Auflösung von der jeweiligen 

Periodenlänge und der Systemtaktrate abhängt. Eine hohe spektrale Auflösung bedeu

tet somit in der Regel einen hohen Rechen- und Speicheraufwand. 

Simulationen und Messungen zeigen, daß die statistischen Eigenschaften des syn

thetisierten Rauschsignales prinzipiell mit denen der vorgegebenen spektralen Lei

stungsdichte übereinstimmen. Die aufgrund der Schaltungsstruktur verursachte Min

derung der Varianz gegenüber der vorgegebenen mittleren Leistung ist bei entspre

chender Vorgabe rur den hier betrachteten Anwendungsfall bedeutungslos. Experi

mente mit unterschiedlich konfigurierten Leistungsdichtespektren bestätigen die 

Berechnungen und erbringen den Funktionsbeweis des entworfenen digitalen Rausch

generators. Der praktische Einsatz am Protonenbeschleuniger eaSY unterstreicht die 

Leistungsfähigkeit des digitalen Rauschgenerators gegenüber den bisher verwendeten 

weitaus unflexibleren analogen Systemen. Das vorgestellte Konzept eines digitalen 

Rauschgenerators liefert somit einen Beitrag zur Verwendung der direkten digitalen 

Signalsynthese in Bereichen, die bisher zumeist der reinen Analogtechnik vorbehalten 

waren. 
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