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Analoge Verfahren, typisch mit
Z-Dioden, scheinen aufwandsarm. Sie
haben aber recht undefinierte Vertei-
lung, sind temperaturabhängig und
wegen des kleinen Eingangssignals
auch empfindlich gegen Einstreuung.
Außer für geringe Anforderungen
nicht brauchbar. Man kann diese
Nachteile konstruktiv weitgehend
beseitigen, aber dann scheiden sie
aus Kostengründen aus.

Specs

Digitale Generatoren erzeugen
eine Gleichverteilung ( Bild 1 ). In
dieser Anwendung wird Wandlung
auf Normalverteilung nötig. Für 300 -
2400 Baud Modems mit 511 Bit Test-
sequenz wird diese in ca. 2 sec durch-
laufen. Die Periode eines digitalen
Generators muß also länger sein. Das
Signal aus dem Generator wird meist
per Tiefpaß auf 5kHz bandbegrenzt,
manchmal wird auch ein Bandpaß
300 - 3400 verwendet. Minimal
würde somit 10kHz Samplefrequenz
genügen. Mehr als die 40dB Dynamik
eines 8 Bit D/A-Wandler sind auch
nicht sinnvoll. Wünschenswert ist,
daß man das Verfahren für Simulation
in Software nachbilden kann.

LCGs

Dieses digitale Verfahren [1]
wäre in der Qualität der Rauschquelle
einem LFSR überlegen. Benötigt für
Echtzeitbetrieb aber einen schnellen
Multiplizierer, so daß es bisher selten
verwendet wurde [2]. Auf einem

Rauschgeneratoren
Eigenbau ist besonders dann zweckmäßig, wenn man kein
Universalgerät anstrebt und sich auf  Anforderungen einer
einzelnen Anwendung z.B. low speed Modems beschränkt.
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ARM7 eventuell machbar, aber wegen
Kosten, ungünstiger Versorgungs-
spannung nicht sehr attraktiv.

LFSR

Der Grundgenerator ist in [3]
beschrieben. Das älteste Verfahren
zur Erzeugung eines Analogsignals
daraus ist ein Tiefpaß mit dem man
das Rechtecksignal wie ein PWM-
Signal in analoge Form bringt ( Bild
 2 ). Gleichzeitig erfolgt dadurch die
Umwandlung in Gaußverteilung.
Allerdings verliert man dabei erheb-
lich an Bandbreite.

Als vom LFSR erzeugtes
Spektrum ( Bild 3 ) wird ein Puls an-
genommen, der 1 Bit breit ist. Es
handelt sich um einen gleichgerichte-
ten Sinus der mit 1/x gestaucht wird.
Der Abfall ähnelt der 20dB Dämpfung

Bild1: Gleichverteilung,
  Normalverteilung

Bild 2: LFSR mit  RC-Tiefpaß

Bild 3: Amplituden-
            spektrum Puls

Bild 4: Kaskade aus einzelnen
           passiven Filtern.





[11] Gaugg, Seidel, Weinrichter
       „Grenzen der Eignung von
      Pseudozufallszahlen für
       statistische Tests“ AEÜ 1/1973
[12] Rowe, Kerr “A Broad-Spectrum
       Pseudorandom Gaussian Noise
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        konstanter Varianz“
        Elektronik 25/1987
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        strument zur stochastischen
        Effektivwertmessung“
        Elektronik 14/1982

[16] Wustmann „Über die Vielfalt
        erzeugbarer Amplituden-
        verteilungen bei gewichteten
        Schieberegistern“
        Regelungstechnik 9/1984

Als Speicher werden hier zwei
4M Byte 29F040 FLASH verwendet
( Bild 1 ). Vorzüge sind hohe Spei-
cherdichte, bequeme Programmier-
barkeit und es gibt sie auch noch in
DIL. Wenn man ICs umstöpseln will
ist diese Bauform immer noch die
praktikabelste.

Vom 16 Bit Datenwort steuern
12 Bit den D/A-Wandler. 3 Bit wählen
verschiedene LFSR-Polynome über
DIP-Schalter ( Tabelle 1 ). Das
oberste Bit gibt einen Indexpuls aus
damit man sich bei Bedarf auf den
Zyklus synchronisieren kann.

Anhand der Adreßleitungen
des Speichers ergibt sich die Länge
des Schieberegisters zu 19 Bit. Etwa
50% der Taps sollten belegt sein [1].
Wenn das Schieberegister nach
Powerup zufällig das Datenwort
00000h enthält, läuft das LFSR be-
kanntlich nicht. Das FLASH erkennt
diesen Zustand und setzt den Aus-
gang dann auf 1 womit der Generator
sicher startet.

Die Taktfrequenz ist über einen
weiten Bereich einstellbar. Die Fre-
quenzen sind über DIP-Schalter wähl-
bar ( Tabelle 2 ). Alternativ kann ein
externer Takt eingespeist werden.

Die 74HC574 Register sind
nötig um kurze Glitches beim Um-
schalten der Speicher auszublenden.
Ihre Ausgangstreiber ermöglichen es
den D/A-Wandler als Widerstands-
netzwerk diskret aufzubauen.  Das
Ausgangssignal von +/-2,5Vss ist
damit auf 2,5Vdc aufgesetzt. Das R2R
Netzwerk wurde auf Ausgangswider-
stand  600 Ohm ausgelegt.

Tabelle 2: Takt
1 = 100 Hz
2 = 1kHz
3 = 10kHz
4 = 100kHz

CDF-Rauschgenerator.
Tabelle 1: Polynome
           x^18 ... x^1
1 = 0403F7
2 = 06AB0B
3 = 040023 ( =Stahnke )

Bild 1:
Blockschaltbild
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Erzeugung der ROMs

Das Programm zur Erzeugung
der Daten läuft auf einem Ein-
platinencomputer der das FLASH
auch gleich programmiert [2].

Es sind zwei Durchläufe nötig,
da ja zwei ROMs benötigt werden
( Bild 2 ). Die erste Adresse 00000
erzeugt in beiden ROMs das Daten-
wort FF. Für das erste ROM muß man
nur eine CDF-Tabelle einlesen und

die oberen 4 Bit ignorieren. Auch für
das zweite ROM wird diese Tabelle
eingelesen, diesmal werden nur die
oberen 4 Bit verwendet. Zusätzlich
läuft dann eine  Polynom-Routine
dreimal und fügt jeweils ihr Ergebnis-
bit ein.

Intel-Hex der beiden
FLASHs und Layout
( Eagle 4.1) der Euro-
pakarte können
bei Bedarf verfügbar
gemacht werden.









Eine einfacheres Verfahren für
den Bereich 16 - 32 kBit/sec ist
CVSD, eine weiterentwickelte Form
des Deltamodulators. Sie wurde An-
fang der 70er Jahre auch vereinzelt
im Telefonsystem der USA verwen-
det. Dann dort durch PCM verdrängt.
Da das Datenformat aber Einzelbit-
fehler toleriert, hat es eine Nische in
Funkanwendungen gefunden. In
militärischen Systemen in den 70er
und 80er Jahren eingeführt wird es
dort heute zwar nicht mehr favori-
siert, aber da diese Systeme langlebig
sind wegen Rückwärtskompatibilität
in vielen Geräten weiterhin imple-
mentiert. Oft auch mit nachgeschalte-
ter Verschlüsselung verwendet, weil
das digitale Format diese sehr erleich-
tert. Eine Anwendung in der Raum-
fahrt ist das Space Shuttle. Oder
aktueller im Consumerbereich
Sprachübertragung in Bluetooth.
Auch Verwendung für Videoüber-
tragung wurde untersucht, hat aber
keine praktische Bedeutung erreicht.

Bis in die 80er Jahren domi-
nierten als CVSD-Codecs bipolare
analog und später höher integrierte
CMOS-Schaltungen. Heute ist die
Implementierung auf Controllern in
Software möglich. Nicht nur die Ein-
fachheit des Algorithmus ist attraktiv.
Die Bitrate und damit Qualität ist ein-
fach variierbar, was in Anwendungen
in denen gemischt Sprachsynthese
und Sprachübertragung benötigt wird
vorteilhaft ist. Auch die Anforderun-

CVSD Sprach-Codecs

Für die digitale Übertragung von Sprache, Sprachspeicher oder
Sprachsynthese ist PCM mit 64kBit/sec oft zu aufwendig. Auch
der davon abgeleitete Waveformcoder ADPCM hat mit 32kBit/sec
noch recht hohe Bitrate und benötigt PCM-Codecs zur Wandlung.
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gen für Aliasing-Filter können
günstiger als bei ADPCM sein.

Komponenten

Hier speziell unter dem Ge-
sichtspunkt Sprachübertragung ( Bild
1 ) behandelt, wobei dann typisch ein
zweites System als Rückkanal nötig
ist. Für die Anwendungen Speicher,
also Aufzeichnung und Wiedergabe
von Sprache in RAM wird in Software
typisch Erkennung von Pausen imple-
mentiert die dann nicht gespeichert
werden. Für Sprachsynthese, d.h.
Wiedergabe aus EPROM, kann die
Bitrate oft auf 12 - 16kBit/sec redu-
ziert werden, weil das Material meist
unter optimalen Bedingungen aufge-
nommen wird und die Qualität dann
noch durch Bearbeitung verbessert
werden kann.

Die Aufbereitung des Mikro-
fonsignals ( Bild 1 ) beinhaltet
typisch ein Filter 300 - 3400 Hz und
eventuell eine ALC bzw. einen
Dynamikkompressor. Eine gute Vor-
verarbeitung tut viel für Qualität und
hält die Anforderungen an Komplexi-
tät des CVSDs niedrig. Vor dem Laut-
sprecherverstärker ist noch ein Tief-
paß nötig, der das Quantisierungs-
geräusch des Codecs beseitigt. Er
kann aber entfallen, wenn der Laut-
sprecher bzw. die Telefonkapsel
selbst bereits die Bandbreite geeignet
reduziert.

CVSD
ENC

CVSD
DECKanal

CLK

KOP

D Q

/Q

Ain Dout Din Aout

Ain"

Encoder Decoder

Bild 1: Sprachübertragung

Bild 2:
Prinzip-
schaltbild
Delta-
modulator













Magnetkarten:
Durchzugsleser
Obwohl diese meist mit einge-
bauter Elektronik geliefert wer-
den, kann es manchmal sinnvoll
sein diese selbst zu entwickeln.

Bei den mitgelieferten Deco-
dern stört oft die Stromaufnahme von
bis zu 60mA pro Spur, was für Geräte
die aus Batterien oder über lange
Kabel gespeist werden zuviel ist.

Schaltungen bei denen der
Controller mittels integriertem 8 Bit
A/D-Wandler das analoge Signal in
Software verarbeitet stellen hohe
Anforderungen an den Controller,
da eine Abtastraten von bis zu 20kHz

nötig ist. Sie erlauben jedoch andere
Codierungen als F2F wie z.B. MFM
die die Speicherkapazität erhöhen
und unberechtigtes Kopieren der
Karten erschweren.

Aufbereitung des Signals mit
einfachen Schaltungen senkt die
Anforderungen an den Controller und
ist meist kostenoptimal. Setzt aber
gute Signalqualität voraus.
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1 Bit FIR Filter als
Sinusgenerator

Preiswert, durch Taktsignal in weitem
Frequenzbereich durchstimmbar, temperaturstabil.
Und steinalt [1], [2].

Das Schieberegister ( Bild 1 )
wird so beschaltet, daß es ein Recht-
eck mit 50% Tastverhältnis erzeugt
( Bild 2 ). Dazu müssen die Flipflops
vor dem Start mit Clear rückgesetzt
werden. Das digitale Signal enthält
den Sinus, aber auch Oberwellen bei
ungeraden Vielfachen der Grund-
frequenz ( Bild 3 ). Auf diese Fre-
quenzen wird man die Kerben eines
FIR-Filters legen ( Bild 4 ): „The
name of the game in FIR filter design
is to put the zeros where they are
needed“ [6]. Anhand der Zahl der
gewünschten Nullstellen liegt auch
die Zahl der Koeffizienten des Filters
fest ( Bild 5 ). Damit die Grundwelle

Bild 3: Rechtecksignal
            im Frequenz-

   bereich

Bild 4: Frequenzgang Filter







PCM-Codecs

Codierung mit nichtlinearer Kennlinie ( Bild 1 ) ist hauptsächlich
aus Codecs für Telefonsysteme bekannt in denen man mit 8 Bit
nahezu die Qualität eines 12 Bit Signals erreicht.

Ziel ist dabei den Rauschab-
stand ( Signal/Noise, S/N ) über einen
weiten Dynamikbereich konstant zu
halten. Wenn man bei linearer Codie-
rung die Amplitude eines Sinus-
signals erhöht steigt die Qualität
linear an und fällt bei Übersteuerung
dann wieder ab ( Bild 2 ). Der nicht-
lineare Quantisierer hat über einen
weiten Bereich akzeptable Qualität.

Zur Festlegung der optimalen
Kennlinie der Kurve diente für
Telefon-Codecs die statistische Lang-
zeitverteilung der Amplitudenwerte
der Sprache die als Gamma-Vertei-

lung angenähert werden kann ( Bild
3 ). Es bliebe allerdings anzumerken,
daß die Kurzzeitverteilung eher
Gaußform hat [1]. Man kann anneh-
men, daß diese psychoakustisch re-
levanter ist. Ein anderer Aspekt war
einfache technische Realisierung
bzw. algorithmische Beschreibung.
Letztlich wurde u-law für die USA
und A-law [2]  für Europa standardi-
siert  ( Bild 4 ).
[1] Jayant, Noll “Digital Coding of
      Waveforms“ Prentice-Hall 1984
[2] Cattermole „Contribution to
      Discussion of Paper by Purton“
      Proc. IEE Nov. 1962

Bild 3: Gamma-PDF





23

Fehlerkorrigierende Codes
werden üblicherweise durch die
Längenangabe ( n, k ) charakterisiert.
Dabei ist k die Zahl der Datenbits und
n die Zahl der Datenbits plus Prüfbits
( Bild 1 ). CRCs sind gekürzte zykli-
sche Codes. Das Datenwort k hat bei
CRCs zudem variable Länge, da die
Länge des Datenpakets meist recht
willkürlich festgelegt wird. Man kann
aber formal annehmen, daß es die
maximale Länge hat und die oberen
Bits einfach alle den Wert 0 haben.
Die natürliche Länge n ( Tabelle 1 )
gibt damit an wieviel Bit ein CRC
minimal abhängig von der Länge des
Datenpakets haben sollte.

Zur Charakterisierung der
Sicherheit ist die „undetected error

Bessere CRCs

Die Einführung in [1] befaßte sich hauptsäch-
lich mit der Implementierung. Wie aber in [2]
schon angedeutet gibt es qualitative Unterschie-
de bei den Polynomen. Tabelle 1: Natürliche Länge

                                                     Bit      Byte
CRC-8  n = 2^( 8-1)-1 =   127 =   ca. 15
CRC-12 n = 2^(12-1)-1 =  2047 =  ca. 255
CRC-16 n = 2^(16-1)-1 = 32767 = ca. 4095

Tabelle 2: Grenzwert Pue
CRC-8  Pue = 2^-8  = 3,9 * 10^-3
CRC-12 Pue = 2^-12 = 2,4 * 10^-4
CRC-16 Pue = 2^-16 = 1,5 * 10^-5

leading

n

data

k

CRC
zeros checkbits

Bild 1: Nachricht  mit CRC-Prüfsumme

probability“ Pue von Interesse. Also
die Zahl der Fehler die die CRC nicht
erkennt. Es gibt dafür einen simplen
Grenzwert der nur von der Länge der
CRC abhängt ( Tabelle 2 ).

Der gilt aber nur bei langen
Datenpaketen. Die Qualität der Poly-
nomen sieht man, wenn man die An-
näherung an den Grenzwert im Daten-

wort bestimmt, z.B. für die übliche
CRC-12 ( Bild 2 [4] ) und eine ver-
besserte 12 Bit CRC ( Bild 3 [4] ).
Überschwinger die den Grenzwert
überschreiten sind offensichtlich
unerwünscht. Die horizontale Achse
die die BER ( „bit error rate“ ) des
Kanals darstellt ist hier nicht wie
üblich logarithmisch sondern linear
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Bild 2:
digitales
1pol Filter
Direktform II

1pol IIR Filter

Ähnlich zu 1poligen analogen ( Bild 1 ) gibt es digitale Filter
( Bild 2 ) . Wegen der geringen Flankensteilheit zum Abschneiden
von Frequenzbändern unwirksam. Aber um Frequenzgänge auszu-
gleichen nützlich.

Tiefpaß

Bei der Implementierung
(  Bild 3 ) ist eine Vormultiplikation
nötig, damit die Gesamtverstärkung 1
bleibt. Dabei wird der Absolutwert
soweit reduziert, daß bei Festkomma-
implementierung kein Überlauf
eintritt.

Passende Umformung ( Bild 4 )
erhöht die Zahl der Additionen, aber
begnügt sich mit einem Faktor. Bei
Multiplikation durch Tabelle oder
Konstante in Shift & Add als Unter-
programm ist das wünschenswert.

Ähnlich wie beim analogen
Filter kann man eine Zeitkonstante
anhand der Sprungantwort definieren
( Bild 5 ). Die hier allerdings nicht in
absoluter Zeit sondern anhand der
Zahl von Samples angegeben ist.
Daraus berechnen sich die Koeffizi-
enten ( Bild 6 ).

Bei der Sprungantwort ist zu
beachten daß der Endwert FFFF nicht
erreicht wird, sondern man sich ab-
hängig von der Konstanten a und der
Wortlänge durch Rundungseffekte
sich nur mehr oder weniger gut

Bild 1:
analoges
1pol Filter

Die Grundstruktuktur der Direktform II in Bild 2 vereinfacht sich,
weil der Koeffizient b für einen Tiefpaß 0 und einen Hochpaß  -1 ist.

Bild 3: 1pol Tiefpaß

Bild 4: zwei weitere Varianten
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