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(57)  Sammendrag
Staykanselleringskrets (600, 800) og e ™ o e .
kvadraturnedtransponeringstrinn for en . ‘£(§ f Nzl }
bandpassmottaker. Kjernekomponentene er en ) - V'
eller flere bandpassdesimatorer (602, 604, 802, o
804), summeringsledd (616, 815) og en LN- . Tt
omvandler (240) for omvandling av analoge -
signaler til digitalsignaler. Bandpassdesimatorene Aor me T L N
har et feilkanselleringsfilter (608, 610, 808, 8 10), o e T T

et bandpassfilter (612, 812) og en desimatorkrets
(614, 814). Filtrenes overforingsfunksjon
konvolveres for & gi desimatorens
overforingsfunksjon, og deretter desimeres de
filtrerte signaler med tallet N. Dette kan utfores i
desimatoren slik at denne kommer til & arbeide
ved I/N av omvandlerens
samplingsklokkefrekvens. Desimatorenes
utgangssignaler summeres i summeringsleddene
(616, 815), multipliseres i etterfolgende
multiplikatorer (818) og nedtransponeres til 1- og
Q-basisbandsarnplingsverdier for etterfelgende
lavpassfiltrering for & fjerne kvantiseringsstoy og
uenskede sidesignaler. Midtfrekvensen av

de analoge innkommende signaler,
klokkefrekvensen og desimeringen med tallet N
kan velges slik at man far et speilbilde av
inngangssignalet ved 1/4 £, hvor f;er de
desimerte samplingsverdiers samplingsfrekvens.




20

25

30

35

Denne oppfinnelse gjelder kommunikasjon. Narmere bestemt gjelder
oppfinnelsen en ny og forbedret stoykanselleringskrets og et kvadraturnedtranspo-
neringstrinn.

I mange moderne kommunikasjonssystemer brukes digital overfering pa
grunn av bedret virkningsgrad og muligheten for & detektere og korrigere transmisjons-
feil. Eksempler p& digitale transmisjonsformater omfatter binzr faseforskyvnings-
nekling (BPSK), kvaternzr faseforskyvningsnekling (QPSK), tilsvarende negkling med
"offset" (OQPSK), m-folds faseforskyvningsnekling (m-PSK) og kvadraturamplitude-
modulasjon (QAM). Eksempler pad kommunikasjonssystemer som bruker digital trans-
misjon innbefatter kodedelt multippelaksess (CDMA) og heyopplesningsfjernsyn
(HDTV). Bruken av CDMA-teknikk i et flertilgangs kommunikasjonssystem er allerede
beskrevet 1 vart US patent 4 901 307 med titte] "Spread Spectrum Multiple Access
Communication System Using Satellite or Terrestrial Repeaters" og US 5 103 459 med
tittel "System and Method for Generating Waveforms in a CDMA Cellular Telephone
System", og innholdet i begge disse tas her med som referansemateriale. Et eksempel pé
et HDTV-system er vist i vart US 5452 104, 5107 345 og 5021 891 med titlene
"Adaptive Block Size Image Compression Method and System", og US 5 576 767 med
tittel "Interframe Video Encoding and Decoding System", og innholdet i alle fire
patenter tar her med som referansemateriale.

I CDMA-systemet har en basestasjon i et sambandsnett kommunikasjon
med en eller flere forflyttbare eller fjemntliggende stasjoner, gjerne mobiltelefoner.
Basestasjonen er typisk stasjonr. Effektforbruket er derfor mindre viktig for denne,
men de fjertliggende stasjoner er typisk brukerenheter som er fremstilt i store kvanta,
og derfor har kostnad og pélitelighet stor betydning. I enkelte anvendelser s& som
CDMA er ogsé stremforbruket kritisk, siden enhetene kan vare barbare og ha sma
dimensjoner, og man har derfor méttet gjore et kompromiss mellom ytelse, kostnad og
stremforbruk ved konstruksjonen.

Ved digitaloverfering blir de digitaliserte signaler (data) brukt for
modulasjon av en sinusbglge i form av en bzrer og et av formatene listet opp ovenfor.
Den modulerte bglgeform blir videre behandlet (det vil si filtrert, forsterket og opptrans-
ponert) og sendt til den fjerntliggende stasjon. Der mottas de overferte RF-signaler og
blir demodulert i en mottaker.

Et blokkskjema over en typisk superheterodynmottaker av eldre teknikk,
men som brukes for kvadraturdemodulasjon for *QSPK, OQPSK og QAM er illustrert
pa fig. 1. Mottakeren 100 kan brukes i en basestasjon eller i en fjerntliggende stasjon
etter behov. Inne i mottakeren 100 mottas de utsendte RF-signaler via en antenne 112,
ledes gjennom en dupleksenhet 114 og gér frem til et inngangstrinn 102. Der forsterker
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en forsterker 116 signalene og overferer dem i forsterket form til det etterfalgende
bandpassfilter 118 for filtrering og fjerning av uenskede speil- og sidefrekvenser. Det
filtrerte RF-signal gar videre til en blander 120 for nedtransponering til en mellomfrek-
vens (IF), ved hjelp av en sinusformet bezrebelge fra en lokaloscillator 122.
Mellomfrekvenssignalet fra blanderen 120 filtreres i et bandpassfilter 124 og forsterkes
i en forsterker 126 med automatisk forsterkningsregulering for & frembringe et passende
signalnivé pa inngangen av etterfolgende omvandlere fra analog til digital form, nemlig
omvandlerne 140. Det forsterkningsregulerte signal gar deretter i omvandlet tilstand til
demodulatoren 104 hvor to ytterligere blandere 1282 og 128b nedtransponerer
mellomfrekvenssignalene pa digital form til basisbandsignaler i to kanaler, nemlig en I-
og en Q-kanal i innbyrdes kvadratur, ved hjelp av en lokaloscillator 134 henholdsvis en
fasedreier 136. Basisbandets I- og Q-signal gar til sitt respektive lavpassfilter 130a og
130b for tilpasningsfiltrering og/eller antialiasfiltrering av basisbéndsignalene. De
filtrerte signaler gar til analog/digital-omvandlere 140a og 140b for sampling av sig-
nalene og frembringe de digitaliserte basisbandsampler som trengs for den etterfalgende
prosessor 150 for videre signalbehandling (s& som feildeteksjon, feilkorreksjon og
dekompresjon) for &4 komme frem til rekonstruerte estimater for de utsendte data.

Den forste nedtransponering i blanderen 120 gjor det mulig for mottakeren
100 & transponere signaler ved forskjellige RF-nivier ned til en fast mellomfrekvens
(IF) hvor ytterligere signalprosessering kan utfores. P4 mellomfrekvensniva brukes
bandpassfilteret 124 i fast utforelse, og gjerne et akustisk overflatebolgefilter (SAW),
for 4 fjerne uenskede speil- og sidefrekvenser fra mellomfrekvenssignalet. Slik
filtrering er viktig siden disse signaler kan "foldes" inn i signalbéndet (det vil si det
band hvor inngangssignalet forefinnes) i det andre nedtransponeringstrinn. Videre kan
disse ugnskede signaler gi en betydelig amplitudegkning av signalet inn pa forskjellige
aktive komponenter, s& som forsterkere og blandere, hvilket kan fore til heyere
intermodulasjonsnivé som resultatet av disse komponenters ulinearitet. Ugnskede sig-
naler, herunder intermodulasjonsprodukter kan forarsake degradering av et helt kommu-
nikasjonssystems ytelse.

Kvadraturdemodulatoren i henhold til den kjente teknikk har forskjellige
hovedulemper. For det forste kan den pékrevde filtrering i bandpassfilteret 124 og/eller
lavpassfilteret 130 vare kompleks. Disse filtre kan kreve et flatt passband, sterre
dempning i stoppbéndet og skarp overgang i grenseomrader. Filtrene bygges ofte opp
med analoge kretser. Komponenttoleranser er da vanskelig 4 handtere og kan fordrsake
variasjoner i frekvensresponsen. Mottakerens 100 ytelse vil derved kunne bli dérligere.
For det andre er det vanskelig & opprettholde kvadraturbalanse over en sterre seric med
produksjonsenheter siden komponenttoleransen i fasedreiere 136, blandere 128,
lavpassfiltre 130 og omvandlere 140 spiller en rolle. Eventuell mistilpasning mellom de
to signalveier forer ogsd til kvadraturubalanse og degradering i mottakerytelsen.
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Mistilpasning og ubalanse mellom signalveiene vil kunne fore til overhering mellom I-
og Q-signalet og omvendt. Slik overhering arter seg gjerne som tilleggsstay som
overlagres det gnskede signal og ferer til dérligere deteksjon. For det tredje kan analog/
digital-omvandleren 140 gi degradering i mottakerytelsen av forskjellige grunner,
beskrevet nedenfor.

I de fleste demodulatorer trengs en eller flere slike omvandlere for &
omvandle en analog belgeform som leper kontinuerlig over tid til diskrete samplings-
verdier ved regelmessig distanserte tidsintervaller. Noen av de viktigste ytelsespara-
metre for en slik omvandler innbefatter dynamisk omfang, linearitet og likespennings-
forskyvning. Hver av disse parametre kan pavirke ytelsen av kommunikasjonssystemet.
Det dynamiske omréde kan pavirke feilhyppigheten (BER) i mottakeren siden steyen
fra omvandleren reduserer muligheten til korrekt deteksjon av inngangssignalet.
Lineariteten er relatert til forskjellen mellom en aktuell overferingskurve (det vil si en
digitalutgang som funksjon av en analoginngang) og den ideelle overferingsfunksjon.
God linearitet er vanskeligere 4 oppnd nér omvandleren har stor opplesning (stor digital
ordlengde). Dérlig linearitet kan degradere feildeteksjonen/korreksjonen, og endelig kan
likespenningsforskyvning edelegge ytelsen av den faseldste sloyfe i mottakeren og
feilkorreksjonsdekoderen, for eksempel en Viterbi-dekoder.

I den kjente teknikk brukes analog/digital-omformere av flash- eller
tilneermingstypen for sampling av basisbandsignalene. I den ferste type fores inngangs-
signalet til et antall L-1 komparatorer, hvor L=2" der m er antallet digitalsifre i om-
vandleren. Det fores ogsé en sammenlikningsspenning inn til hver komparator. De L-1
sammenlikningsspenninger frembringes i et motstandsnettverk med L motstander. Slike
omvandlere er omfangsrike og bruker mye strom siden det trengs s mange som L-1
komparatorer og L motstander. Omvandlerne av denne type kan likevel ha darlig
linearitet og dérlig likespenningsforskyvning dersom motstandene i motstandsnettverket
ikke er godt innbyrdes tilpasset. Denne type omvandlere er imidlertid populare siden de
kan arbeide ved store hastigheter.

Omvandlere som bygger pa tiln@rming (suksessiv approksimasjon) er
ogsé populere for sambandssystemer, idet disse kan redusere kompleksiteten ved a
utfere tilnzrmelser for inngangssignalet over to eller flere trinn. Denne type om-
vandlere kan imidlertid ogsé ha dérlig linearitet og darlig likespenningsforskyvning, og
dette betyr at begge omvandlertyper langt fra er ideelle for bruk i mange kommunika-
sjonssammenhenger.

Omvandlere av typen sigma delta (XA ADC) har bedre ytelse enn de to
allerede nevnte typer, pd grunn av sin interne oppbygging. Denne tredje type om-
vandlere utferer analog/digital-omvandling av inngangssignalene ved a utfere gradvis
ettsiffers tiln@rmelser av endringene i inngangssignalet, siden den tidligere
samplingsverdi er estimert allerede ved en samplingsfrekvens som er mange ganger
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hgyere enn inngangssignalets béndbredde. Utgangssamplingsverdiene omfatter inn-
gangssignalet og kvantiseringsstoyen. Denne tredje type omvandlere kan imidlertid
konstrueres slik at kvantiseringssteyen i signalbandet skyves ut over bandgrensen (eller
stoyformes) der filtrering kan utferes.

Omvandlere av XA-typen kan gi et stort dynamisk omfang, god linearitet
og liten likespenningsforskyvning ut fra sin iboende struktur. Det dynamiske omréde
kan for eksempel oppnés ved & velge en passende oversamplingstakt (OSR) og en riktig
stoyformende filterkarakteristikk. Oversamplingsforholdet er samplingsfrekvensen delt
pd inngangssignalets tosidige bandbredde. I tillegg oppnas god linearitet og liten
likespenningsforskyvning ved den enkle 1 b kvantiseringskrets som er innebygget.

Siden det trengs stor oversampling for god ytelse har slike omvandlere
konvensjonelt vart begrenset til anvendelser hvor inngangssignalet er et lavbandbredde-
signal, s& som et lydsignal. Ved innferingen av heyhastighets analogkretser kan
imidlertid £A-omvandlere brukes ogsa ved heyere hastigheter. Hayhastighets bandpass-
og basisbdndomvandlerkonstruksjoner og -anvendelser er allerede beskrevet i detalj i
vér US patentseknad 08/928,847 med tittel "Sigma-Delta Analog-to-Digital Converter"
med prioritet fra 1997, og innholdet tas her med som referansemateriale.

Denne type béndpassomvandlere gir mellomfrekvenssamplingsverdier
som er stoyformet, og for bandpass-sampling med en slik omvandler filtreres deretter
mellomfrekvenssamplingsverdiene og kvadraturnedtransponeres for & gi basisbandut-
gang i kvadratur.

I felge oppfinnelsen, lgses de overnevnte problemer ved en krets angitt i
krav 1 og som har de karakteristiske trekk som angitt i den kjennetegnende del av
kravet; og et trinn angitt i krav 13 og som har de karakteristiske trekk som angitt i den
kjennetegnende del av kravet.

Oppfinnelsen gjelder en ny og forbedret stoykanselleringskrets og et
kvadraturnedtransponeringstrinn. Steykanselleringen innebeerer minst én bandpassdesi-
mator og en summer. I et typisk eksempel brukes en flertrinns bandpassomvandler fra
analog til digital form og med stayformende sigma-delta element (MASH ZA ADC) for
sampling av et analogt inngangssignal og hver sleyfe i omvandleren vil da gi et
utgangssignal Y. Utgangen fra hver sloyfe gér til en tilherende béndpassdesimator. I
dette eksempel omfatter desimatoren et feilkanselleringsfilter, et bandpassfilter og en
desimator. Béndpassfilteret brukes for 4 filtrere signalet fra feilkanselleringsfilteret. Det
filtrerte signal desimeres deretter med N i desimatoren. Signalene fra samtlige bénd-
passdesimatorer summeres sammen, og resultatet gar ut og omfatter mellomfrekvens-
samplingsverdiene.

For kvadraturnedtransponering gar mellomfrekvenssamplingsverdiene til
to multiplikatorer som nedtransponerer dem til I- og Q-basisbdndsamplingsverdier med
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henholdsvis en faseriktig og en kvadraturrelatert sinusform. Disse verdier lavpass-
filtreres for ytterligere & fjerne kvantiseringsstay og uenskede signaler.

Det er et mal med denne oppfinnelse & frembringe en stoykansellerings-
krets og et bandpassfilter som reduserer kretskompleksiteten og effektforbruket. I et
typisk eksempel dekomponeres overforingsfunksjonen for feilkanselleringskretsen til et
sett overferingsfunksjoner av andreorden, en for hvert utgangssignal Y fra om-
vandleren. Hver overferingsfunksjon tilsvarer et feilkanselleringsfilter. Overferings-
funksjonene for hvert av disse filtre og bandpassfilteret konvolveres for & gi over-
feringsfunksjonen for en bandpassdesimator. Denne funksjon for hver béndpassdesi-
mator kan implementeres med mindre maskinvare enn direkteimplementeringen for det
tilsvarende feilkanselleringsfilter og béndpassfilteret. Videre arbeider hver bénd-
passdesimator pa et 1 b signal Y fra en tilsvarende slgyfe i omvandleren MASH ADC.
Direkteimplementering av feilkanselleringskretsen og béndpassfilteret ville kreve at
sistnevnte arbeider med flere sifre pa utgangen fra kretsen. I tillegg kan desimeringen
med faktoren N inkorporeres i bandpassdesimatoren slik at disse bare arbeider ved 1/N
av samplingsklokkens frekvens i omvandleren, hvorved stremforbruket reduseres.

Det er nok et mél med oppfinnelsen 4 komme frem til et kvadratur-
nedtransponeringstrinn med redusert kretskompleksitet. I et typisk eksempel er det
analoge inngangssignals midtfrekvens ved mellomfrekvens: fir = Y4(2n+1)fapc, hvor n
er et heltall fra null og oppover, mens fADC er samplingsfrekvensen for analog/digital-
omvandleren. Denne midtfrekvens brukes for avbildning av inngangssignalet ved
frekvensen f; = Yfpc etter omvandlingen. Opprettholdelsen av midtfrekvensen for
avbildningen ved Yf,pc forenkler frekvensnedtransponeringen siden I- og Q-signalene
cos(wct) og sin(wct) derved blir de enkle verdier 1, 0 og -1. I eksemplet skjer
desimeringen med verdien N slik at avbildningsfrekvensen opprettholdes ved Yif;, hvor
f; er samplingsfrekvensen for de desimerte samplingsverdier (eller f; = fopc/N). Dette
kan oppnas ved & velge et oddetall for N (det vil si 3, 5, 7, 9 etc.).

De enkelte trekk ved og mél med oppfinnelsen vil fremga av beskrivelsen
nedenfor, og det vises samtidig til tegningene, hvor fig. 1 viser et blokkskjema over en
typisk supermottaker av kjent type, fig. 2 viser et blokkskjema over en typisk bandpass-
samplingsmottaker ifalge oppfinnelsen, fig. 3 viser et blokkskjema over en typisk om-
vandler av typen MASH ZA, fig. 4 viser et blokkskjema over en typisk stoykansel-
leringskrets ifelge oppfinnelsen, fig. 5 viser et blokkskjema over en typisk digitalsig-
nalprosessor for kvadraturdemodulasjon, fig. 6 viser et blokkskjema over en annen
typisk steykanselleringskrets, fig. 7(A og B) viser blokkskjemaer over et typisk
kvadraturnedtransponeringstrinn  for mellomfrekvenssamplingsverdier sentrert ved
vilkérlig frekvens og tilsvarende verdier sentrert ved Yf;, fig. 7C viser blokkskjematisk
et tilsvarende typisk nedtransponeringstrinn for IF-samplingsverdier sentrert ved Yf,
fig. 8 viser et blokkskjema over et eksempel pd sammenstillingen av steykansel-
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leringskretser og kvadraturnedtransponeringstrinn, fig. 9A-9B viser blokkskjemaer over
samme hvor det brukes en flerfasestruktur, og fig. 10A-10E viser typiske spektra for
MASH-omvandlerens Y1-signal, samme signal etter passering av et feilkansel-
leringsfilter, frekvensresponsen for bandpassfilteret etter dette feilkanselleringsfilter,
spekteret etter bandpassfilteret, og signalets spektrum etter en desimering 3:1.

Oppfinnelsen gjelder altsi en ny type steykanselleringskrets og et
tilherende nedtransponeringstrinn med fasekvadratur, brukt sammen med en
analog/digital-omvandler (ADC). Oppfinnelsen er szrlig egnet for kombinasjon med en
omvandler av typen LA ADC beskrevet i patentskriftet USSN PA447 nevnt ovenfor.
Typiske anvendelser for bruk av disse kretser innbefatter kommunikasjonssystemer av
kategori CDMA og HDTV.

I en ADC med béndpassampling sentreres inngangssignalet ved en
mellomfrekvens (IF) i stedet for ved basisband (BB). Samplingen ved mellomfrekvens
gjer det mulig 4 spare et nedtransponeringstrinn i mottakeren, slik at denne blir enklere,
og samtidig bedres paliteligheten. Bruken av et ZA-trinn for omvandlingen gir mange
fordeler over konvensjonelle omvandlere (for eksempel av flash-typen og omvandlere
som bruker gradvis tiln@rming), som beskrevet ovenfor. Steyformingen i XA-om-
vandleren kan utferes slik at kvantiseringssteyen rundt signalbéndet skyves ut av bandet
(eller stoyformes) der filtrering kan utferes.

Et blokkskjema over en typisk bandpass-samplingsmottaker er vist pa fig.
2. Mottakeren 200 kan brukes til & demodulere forskjellige modulasjonsformater, si
som BPSK; QPSK, OQPSK, QAM og andre bade pa digital og analog form. I mot-
takeren 200 tas de utsendte hgyfrekvenssignaler imot i antennen 212, rutes gjennom den
viste dupleksenhet 214 og gér der inn i mottakerens inngangsdel 202 for forsterkning i
en forsterker 216, filtrering i et bandpassfilter 218 slik at uenskede speil- og sidefrek-
venser fjernes, og fores til en blander 220 for nedtransponering til mellomfrekvens ved
hjelp av et sinusformet hjelpesignal fra den viste lokaloscillator LO1, 222. Mellomfrek-
venssignalet ved frekvensforskjellen mellom heyfrekvenssignalet og lokaloscillatorsig-
nalet filtreres i bandpassfilteret 224, idet dette seerlig er et transversalfilter basert pa om-
vandling til overflatebelger pa et piezoelektrisk medium. En etterfolgende bufferfor-
sterker 226 gir et skille og kan ha ytterligere forsterkning. Den viste demodulator 204
tar imot signalene fra inngangsdelen 202 og behandler dem i en analog/digital-om-
vandler (ADC) 240 hvor signalene samples ved en hgy samplingsfrekvens som er gitt
av et tilfort klokkesignal (CLK), for tilforsel til den etterfelgende digitalsignalprosessor
(DSP) 250. Denne prosessor er beskrevet i detalj nedenfor.

For anvendelser hvor det er pakrevet med kvadraturdemodulasjon brukes
en bandpassomvandler, s&rlig for modulasjonstyper av typen QPSK, OQPSK og QAM.
Denne omvandler kan vare utfert som en £A-omvandler pa4 den méte som er beskrevet
i patentskriftet nevnt ovenfor.
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Et blokkskjema over en typisk tosleyfebandpassutforelse av en slik ZA-
omvandler er vist pa fig. 3. Denne omvandler 240a har som eksempel to sleyfer 310a
og 310b, men utferelsen kan ogsa greie seg med bare én slgyfe eller ha flere enn to,
uten at dette bringer konseptet ut av oppfinnelsens ramme. Omvandleren har et forover-
koplingselement 320 og en feilkanselleringskrets 350. Et analogsignal tilferes og frem-
bringer et digitalsignal pa utgangen, idet dette har minst 2 b per samplingsverdi, det vil
si minst 1 b for hver sleyfe 310. Fra inngangen gar analogsignalet til det farste sloyfe
310a som frembringer et 1 b Y1-signal i respons. En fraksjon av inngangssignalet samt
kvantiseringsstay (X2) fra denne forste slayfe 310a viderefores til den andre slgyfe
310b hvor ytterligere stoyforming utferes. Signalene Y1 og Y2 fra disse to sleyfer gir
begge til kanselleringskretsen 350 for forsinkelse, filtrering og kombinasjon av sig-
nalene for & danne digitalutgangssignalet.

I den ferste sloyfe 310a mottar det viste summeringsledd 312a
inngangssignalet samt signalet Y1 fra den viste kvantiseringskrets 316a i enden av
slayfen, trekker signalet Y1 fra inngangssignalet og danner feilsignalet for viderefering
til en forste resonator 314a for filtrering av dette feilsignal og viderefering av det
filtrerte signal til et andre summeringsledd 312b. I eksemplet er det to resonatorer i hver
slayfe, og samtlige av disse i omvandleren 240a har bandpassoverferingsfunksjonen

koz*/(1+27) = k/(14+2)

hvor k, er forsterkningen av den n-te resonator 314 i slayfen 310. Summeringsleddet
312b mottar ogsé signalet Y1 fra kvantiseringskretsen 316a og trekker dette fra feilsig-
nalet fra en forste resonator 314a slik at det etableres et andreordens feilsignal som
viderefores til den andre resonator 314b for ytterligere filtrering. Det filtrerte signal fra
denne andre resonator gér til kvantiseringskretsen 316a for & frembringe Y1-signalet
med lengde 1 b i respons. Slayfen 310b er oppkoplet pa tilsvarende méte som den forste
slayfe 310a.

Den filtrerte utgang fra resonatoren 314b gér ogsd til det viste
forsterkningselement 322a for skalering av signalet med skaleringsfaktoren a;. Signalet
Y1 fra kvantiseringskretsen 316a gér til et tilsvarende andre forsterkningselement 322b
for skalering av signalet Y1 med skaleringsfaktoren a,. Utgangen fra disse elementer
322a og 322b gér til det etterfolgende summeringsledd 324 hvor utgangen fra for-
sterkningselementet 322b trekkes fra utgangen fra forsterkningselementet 322a. Feilsig-
nalet fra summeringsleddet 324 gér til et tredje forsterkningselement 322¢ for skalering
av feilsignalet med en tredje skaleringsfaktor a;. Utgangen fra elementet 322c far
derved feilsignalet X2 som gar til den andre slayfe 310b.

Et blokkskjema over en typisk feilkanselleringskrets 350 er vist pa fig. 4. I
denne krets gar signalet Y1 fra sloyfen 310a til et forsinkelseselement 312 hvis
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forsinkelse er et tidsintervall som tilsvarer prosessforsinkelsen i sleyfen 310b. Det
forsinkede signal Y1 fra elementet 412 synkroniseres med signalet Y2 fra sloyfen 310b, .
idet dette signal gar til et forsterkningselement 416 for skalering av signalet Y2 med
skaleringsfaktoren G. Det forsinkede signal Y1 gér til et andre forsterkningselement 414
for skalering av dette forsinkede signal med skaleringsfaktoren (h-1). Disse skalerings-
faktorer bestemmer delvis stoyformingskarakteristikken for omvandleren 240a, og i
eksemplet velges G = 4 og (h-1) = 1. Utgangen fra elementene 414 og 416 gar til det
viste summeringsledd 418 for summering. Etter summeringen gar resultatet til filteret
420 for filtrering med overferingsfunksjonen N(z). Denne overferingsfunksjon for
filteret 420 og forsinkelsen i elementet 412 velges ut fra omvandlerens karakteristikk. I
eksemplet har filteret 420 i en omvandler 240a av MASH 4-4 bandpasstypen over-
faringsfunksjonen N(z) = (1+Z?)?, og elementet 412 har overfaringsfunksjonen D(z) =
z*. Andre overferingsfunksjoner for filteret 420 og forsinkelseselementet 412 kan ogsa
brukes og vil vare innenfor oppfinnelsens ramme. For en bandpassomvandler som er
sentrert rundt fopc/4 vil hver andre koeffisient i N(z) vare null, og denne karakteristikk
brukes for & forenkle feilkanselleringskretsen og béndpassfilteret ifglge oppfinnelsen.
Utgangen fra filteret 420 og det forsinkede signal Y1 gér til summeringsleddet 420 for
summering av de to signaler og danne digitalutgangen fra omvandleren.

Den typiske overferingsfunksjon Y(z) for feilkanselleringskretsen 350
kan, ut fra overferingsfunksjonene for henholdsvis forsinkelseselementet 412 D(z) og
filteret 420, N(z) samt de typiske skaleringsfaktorer G =4 og (h-1) = 1 settes opp slik:

Y(z) =ECy(2)*YI(2)+ECy,(2)*Y2(2)
=z%(2+227 +27) e YI(2)+4(14+227 + 27} Y2(2)

=[*11@) (14227 +2*) (Y2 +472(2)]

()

I likning (1) gjelder det forste ledd i klammeparentesen sig-
nalkomponenten, mens det andre ledd i klammeparentes gjelder den totale
kvantiseringsstey etter feilkanselleringen. Merk at overferingsfunksjonen Y(z) for
kretsen 350 kan fremkomme ved & kjore signalet Y1 gjennom det forste filter med
endelig pulsrespons (FIR) og med koeffisientene ECy,(z), og kjore signalet Y2 gjennom
et andre tilsvarende filter med koeffisientene ECy,(z) og deretter summere de to
utganger fra filtrene. Koeffisientene for FIR-filtrene kan settes opp slik:

ECyi(z)=[000020201]
ECyy(z)=[10201]4 2
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Fra likning (2) kan det sluttes at selv om inngangene til feilkansel-
leringskretsen 350 inneholder to signaler, Y1 og Y2, hvert med 1 b opplesning vil
utgangen fra kretsen 350 ha en opplesning pa 5 b og et omrade pa 0-21. Fra likning (1)
fremgér at signalet ikke forsterkes og féar sterre amplitude, men kvantiseringsstayen vil
derimot prosesseres og formes, og et ytterligere omrade vil trenges for formingen av
kvantiseringsstgy utenfor bandet.

Et typisk blokkskjema for en digitalprosessor 250 for kvadraturdemodu-
lasjon er vist pa fig. 5. Digitalutgangen fra omvandleren 240 gér til et bandpassfilter 512
for filtrering og fjerne kvantiseringsstoy og andre uenskede signaler. I eksemplet har
béndpassfilteret falgende overferingsfunksjon:

Hppr(2) = (-22+2"), 3)

hvor p er béandpassfilterets 512 orden. Overferingsfunksjonen fra denne formel gir
nuller ved fapc/12 og Sfapc/12 og har maksimal forsterkning ved fipc/4. 1 eksemplet
velges filterets karakteristikk sammen med desimatorens 514 som beskrevet nedenfor.
Andre overferingsfunksjoner kan ogsa vare aktuelle.

Bruken av et slikt bandpassfilter 512 etter feilkanselleringskretsen 350 gir
flere fordeler. I eksemplet sentreres det mottatte signal ved fapc/4 etter omvandlingen i
omvandleren 240a, og folgelig blir bandpassfilterets 512 amplituderespons slik at det
sentreres rundt fopc/4, mens overferingsfunksjonen via filteret 512 gir nuller for enhver
annen koeffisient. Denne filterkoeffisientkarakteristikk kan kombineres med en
tilsvarende karakteristikk for feilkanselleringskretsen 350, slik det er vist i likning (2),
for & forenkle kretsens 350 kompleksitet, og det samme gjelder b&ndpassfilteret 512.
Som nevnt ovenfor kan utgangen fra kretsen 350 ha en opplesning pa 5 b. Beregning av
filteret 512 for & kunne handtere den enskede 5b presisjonsaritmetikk kan gi en
betydelig okning av filterets kompleksitet, men ved kombinasjon med kretsen 350 slik
at den resulterende krets arbeider med signalene Y1 og Y2 med bar 1 b opplesning gir
betydelige fordeler. Endelig fjerner filteret 512 en sterre del av kvantiseringsstayen fra
omvandleren 240a slik at den enskede dynamikk etter bandpassfilteret 512 reduseres
tilsvarende.

Det filtrerte signal fra bandpassfilteret 512 gar til den viste desimator 514
for desimering av signalet med en faktor pd N:1, hvor N er et oddetall i eksemplet.
Dette betyr at desimatoren 514 holder tilbake én samplingsverdi for antallet N slike og
vraker de gvrige N-1 verdier. Utgangen fra desimatoren 514 inneholder de mellomfrek-
venssamplingsverdier som gér til multiplikatorer S18a og 518b for nedtransponering av
mellomfrekvenssamplingsverdiene til basisbadndsamplingsverdier ved I og Q i fase-
kvadratur, med henholdsvis et signal cos(wct) og sin(w.t). I/Q-basisbandsamplings-
verdiene gar til de viste lavpassfiltre 520a og 520b for filtrering for & gi kvadratur-
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utgangene. Disse utganger gar til basisbandprosessoren 530 for & utfere ytterligere sig-
nalprosessering, s som filtrering, desimering, feildeteksjon, feilkorreksjon og
dekompresjon. I eksemplet kan bandpassfilteret 512, 520 ogsa gi skalering av signalet
for & muliggjere at prosessoren 530 gir basisbanddata ved forskjellig amplitude. Andre
anvendelser av prosessoren 250 kan ogs4 tenkes for kvadraturdemodulasjon og vil ligge
innenfor oppfinnelsens ramme.

Feilkanselleringskretsen 350 og béndpassfilteret 512 kan implementeres
direkte som vist pa fig. 5 og 6, men dette ville fore til en komplisert konstruksjon siden
man trenger to kretser for feilkanselleringskretsen og filteret, og det siste i sa fall métte
vere konstruert for & arbeide med signaler med 5 b opplesning. I og med oppfinnelsen
kombineres disse to kretser.

Fig. 6 viser typisk hvordan digitalsignalprosesseringen av signalene Y1 og
Y2 foregir i en stoykanselleringskrets 600. Signalene géar til to desimatorer 602
henholdsvis 604, og pa denne mate etableres to bandpassdesimatorer for hver slayfe i
omvandleren MASH ADC 240a. I den viste desimator 602 gar signalet Y1 til et feilkan-
selleringsfilter 602 for filtrering med overfaringsfunksjonen ECy;(z) som vist i likning
(2). Det filtrerte signal gér til bandpassfilteret 612a. I eksemplet har dette filter samme
overforingsfunksjon som bandpassfilteret 512, slik det fremgér av likning (3). Det
filtrerte signal fra bandpassfilteret 612a gr til desimatoren 614 som arbeider pa samme
mate som desimatoren 514. Béndpassdesimatoren 604 er identisk med desimatoren 602,
med unntak av feilkanselleringsfilteret 602 som har overferingsfunksjonen ECy,(z) som
vist i likning (2).

I eksemplet konvolveres overfaringsfunksjonene for filtrene 608 og 612a
for & frembringe desimatorens 602 overforingsfunksjon, og tilsvarende konvolveres
overfaringsfunksjonene fra filtrene 610 og 612b for 4 danne overfaringsfunksjonen for
bandpassdesimatoren 604. Den forbedring som oppnis ved & implementere desima-
torene 602 og 604 med konvolverte overfaringsfunksjoner kan her illustreres for et
tredjeordens béndpassfilter 612 hvis overferingsfunksjon Hgprs(z) kan beregnet fra
likning (3) med p=3 og representeres som et FIR-filter med felgende koeffisienter:

Hipra(z)=[10-3060-7060-30 1] )

For desimatoren 602 fir man ved konvolvering mellom filtrene 608 og
612a overferingsfunksjonen Hy,(z), vist likning (5) nedenfor. Tilsvarende vil
konvolvering for desimatoren 604 med filtrene 610 og 612b gi overferingsfunksjonen

Hyy(z). Disse to overferingsfunksjoner kan uttrykkes som FIR-filtre hvis koeffisienter
er vist nedenfor i likning (5):

Hy=[000020-4070-5040-1020-101]
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Hy,=[10-101020-202010-101]4 (5)

Konvolveringen av koeffisientene for filtrene 608 og 610 med
koeffisientene for filteret 612 for & komme frem til de to viste filterkoeffisienter gir
mange fordeler, blant annet sa vil det nedvendige antall summeringsledd reduseres ved
konvolveringen. Fra likning (4) fremgér at implementeringen av overferingsfunksjonen
Hpprs(z) trenger 12 summeringsledd (det vil si ett summeringsledd for hver koeffisient
pé 1 og to summeringsledd for hver koeffisient pa -3, 6 eller 7). I motsetning til dette
fremgér at implementeringen av det konvolverte filter Hy,(z) fra likning 5 krever 11
summeringsledd (ett summeringsledd for hver koeffisient 1, -1, 2, 4 eller -4 og to
summeringsledd for hver koeffisient pa -5 eller 7). tilsvarende fremgar at bruken av
filteret med overferingsfunksjon Hy,(z) krever ni summeringsledd (det vil si ett for hver
koeffisient 1, -1, 2 eller -2). Antallet summeringsledd som trengs for konvol-
veringsfiltrene (feilkanselleringsfilteret og béandpassfilteret) vil vare mindre enn det
som trengs for bandpassfilteret alene. Dernest arbeider de konvolverte filtre med over-
feringsfunksjon Hy,(z) og Hy,(z) med signalene Y1 henholdsvis Y2, hvert med bare 1 b
opplesning. I motsetning til dette vil en direkteimplementering (det vil si uten
konvolvering) av kanselleringsfiltrene 608 og 610 samt bandpassfilteret 612 fare til at
béndpassfiltrene 612 maétte arbeide pd digitalsignalutganger med 5 b opplesning, fra
feilkanselleringsfiltrene 608 og 610. For det tredje kan desimatorene 614 brukes for
filtrene med overferingsfunksjon Hyi(z) og Hyy(z) slik at det beregnes en
utgangssamplingsverdi for hver av de N inngangssamplingsverdier. Ved 4 la de
konvolverte filtre arbeide ved frekvensen 1/N av samplingsklokkefrekvensen for om-
vandleren reduseres effektforbruket.

I eksemplet er en bandpassomvandler 240a brukt for omvandleren 240 i
en bandpassmottaker med subsampling, hvilket gir kvantiseringsstey p& den mate som
er beskrevet i patentseknaden PA 447. For en slik bandpassomvandler (ZA ADC)
skyves kvantiseringsstoyen omkring Y%fspc mot lavere frekvenser (likespenning) og
Yofapc der filtrering av kvantiseringsstayen kan utferes, og midtfrekvensen av
mellomfrekvenssignalet velges da slik at det fremkommer en speilfrekvens ved
f=Vafapc etter analog/digital-omvandlingen, nemlig en frekvens hvor kvantiserings-
steyen er redusert til et minimum.

Det kvadraturnedtransponeringstrinn som er vist pa fig. 5 er tegnet om
igjen pa fig. 7A. IF-samplingsverdiene fra desimatoren 514 transponeres der ned til
bandpassamplingsverdier i multiplikatorene 518a og 518b og ved hjelp av signalene
cos(w.t) og sin(wt) i kvadratur. Ved riktig valg av omvandlerens samplingsfrekvens i
forhold til mellomfrekvenssignalets midtfrekvens kan trinnet lages trivielt, sarlig velges
samplingsfrekvensen tilnermet fire ganger midtfrekvensen av den nedtransponerte
speilfrekvens (det vil si f,= Yf,pc) og da kan transponeringen utfores ved & multiplisere
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IF-samplingsverdiene med I-sekvensen [1, 0, -1, 0, 1, 0, ...] og Q-sekvensen [0, 1, 0, -1,
0, 1, ...] slik det er vist pa fig. 7B. Dette er slik fordi f,= Yafapc gir de trigonometriske
funksjoner i fasekvadratur ved beregning ved (in/2) slik at verdiene 1, 0 eller -1
fremkommer for heltallsverdier av i. I eksemplet kan man bruke en utvendig frek-
vensstyreslgyfe for & opprettholde midtfrekvensen i speilfrekvensomrédet ved omkring
en fjerdedel av samplingsfrekvensen for omvandleren.

Det vises na til fig. 7B, og det fremgér at annenhver verdi av I-sekvensen
[1,0,-1,0, 1,0, ...] er null og tilsvarende fremgér at annen verdi ogsa av Q-sekvensen
[0,1,0, -1, 0, 1, ...] er lik null. Videre vil disse sekvenser vere gyldige (det vil ikke
null) for alternative verdier, g disse karakteristiske egenskaper kan brukes for & forenkle
konstruksjonen av kvadraturtrinnet.

Et blokkskjema over en typisk slik forbedring som tar nytte av disse
detaljer er vist pd fig. 7C. Kvadraturnedtransponeringstrinnet er der utfert slik at
annenhver IF-samplingsverdi gar fra den viste demultipleksenhet 716 til multiplikatoren
718a, mens annenhver gir til multiplikatoren 718b. I en slik kretsarkitektur kan
multiplikatorene arbeide ved halve hastigheten i forhold til tidligere, slik at
stramforbruket reduseres. Lavpassfiltrene 720 og 722 tilsvarer filtrene 520a og 520b,
men siden demultipleksbehandlingen utfores annerledes vil de samplingsverdier som
gar til multiplikatorene 718 vare 90° ute av fase eller tidsforskjevet med én samplings-
verdi. I eksemplet er lavpassfilteret 720 for & synkronisere I-utgangen med Q-utgangen
fra lavpassfiltrene 720 og 722, utfert slik at dette filter tilfoyer en ytterligere forsinkelse
pé en halv samplingssyklus i forhold til forsinkelsen i lavpassfilteret 722. Amplitude-
responsen for disse filtre er imidlertid tilnermet den samme for 2 redusere I/Q-ubalanse
og -overfering ("krysstale"). Denne ytterligere forsinkelse kan fremkomme ved & bruke
forskjellig overferingsfunksjon i de to filtre, eller man kan bruke samme over-
feringsfunksjon, men ha en dobbelt si stor klokkefrekvens og forsinke utgangen fra
filteret 720 med en halv samplingsverdi. Forskjellige andre méater kan ogsé tenkes for &
gi omtrent samme amplituderespons, men forskjellig faserespons eller forsinkelse, og
slike alternative mater vil ogsa here med i oppfinnelsens konsept.

Spektralinversjon av de samplede signalers spektrum kan finne sted nér
signalet subsamples. Dette fenomen vil vaere avhengig av omvandlerens samplingsfrek-
vens i forhold til midtfrekvensen av det signal som samples. I eksemplet sentreres et
CDMA -signal fir = Y4(2n+1)fspc hvor n er et heltall lik eller sterre enn null, mens fapc
er samplingsfrekvensen for omvandleren. For odde heltall n vil slik spektralinversjon
finne sted, mens det ikke gjor det for heltallsverdier av n. En desimering med 3 i desi-
matorene 614 vil ogsd gi spektralinversjon, men denne kan korrigeres ved a velge en
kvadratursinusbelge som ligger 180° ute av fase eller en invertert kvadratursinusbglge.
Disse bglger kan velges via multipleksenheten 724 av det spektralinverterte signal selv,
slik det er illustrert p4 fig. 7C.
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Et eksempel pa en staykanselleringskrets og en tilherende utforming av et
kvadraturnedtransponeringstrinn for CDMA-anvendelse er vist pa fig. 8. Den signalpro-
sessering som er vist pa fig. 8 er en kombinasjon av stgykanselleringskretsene vist pa
fig. 6 og kvadraturnedtransponeringstrinnet vist pa fig. 7C. I eksemplet har CDMA-sig-
nalet en bandbredde pd 1,228 MHz og er sentrert ved fiz="(2n+1)fspc. Denne
midtfrekvens og forholdet til samplingsfrekvensen for omvandleren frembringer et
speilbilde av CDMA-signalet ved Yfapc etter omvandlingen, idet dette skjer i en om-
vandler av typen MASH 4-4 ZA som beskrevet i patentskriftet PA447. I eksemplet kan
en slik omvandler arbeide i flere modi. I en modus med stor dynamikk gir omvandleren
signalene Y1 og Y2 som vist pé fig. 3, mens den i midlere eller lav dynamikkmodus
enten kan gi det ene eller det andre av disse signaler. Et eksempel pé spekteret for Y1-
signalet er vist pa fig. 10A.

I en typisk utferelse omfatter en bandpassdesimator 802 et feilkansel-
leringsfilter 802, et bandpassfilter 812a og en desimatorkrets 814a, mens den viste
béndpassdesimator 804 omfatter et feilkanselleringsfilter 810, et bandpassfilter 812 og
en desimatorkrets 814b. Filtrene 808 og 810 har typisk overferingsfunksjonene ECy,(z)
og ECy,(z) som vist i likning (1). Det typiske spektrum for signalet Y1 etter passering
av filteret 808 er vist pa fig. 10B. Filtrene 812a og 812b er koplet til filtrene 808 og 810
og er femteordens bandpassfiltre hvis overforingsfunksjon er vist pa fig. 8. Filtrene 812
er forskjellige fra de tredjeordens bandpassfiltre som er vist med likningene (4) og (5)
ovenfor. De heyereordens filtre brukes for mer fullt ut & kunne hente inn ytelsen for
omvandleren. Feilkanselleringskretsen gir et stort dempningshakk rundt det enskede
signalband (hvorved steyterskelen for det enskede signalband reduseres) og skyver
kvantiseringssteyen ut av bandet. For bedre & utnytte hele det dynamiske omrade for
omvandleren brukes det femteordens béandpassfilter for & filtrere kvantiseringsstayen
utenfor bandet slik at den stgy som blir foldet inn i det enskede signalbind i det
etterfolgende desimeringstrinn kan sammenliknes nér det gjelder amplitude med
steyterskelen for omvandleren selv. En typisk frekvensrespons for bandpassfilteret 812
er vist pd fig. 10C, og et typisk spektrum for signalet Y1 etter filtreringen i band-
passfilteret 812 er vist pa fig. 10D. Forskjellige bandpassfilteroverferingsfunksjoner og
forskjellige filterordener kan for gvrig ogsa here med til oppfinnelsen.

I eksemplet brukes desimatorene 814 som desimatorer 3:1. Desimering
med et oddetall vil opprettholde CDMA-signalet ved en fjerdedels samplingstakt etter
desimeringen, slik at det etterfelgende kvadraturnedtransponeringstrinn lett kan etab-
leres. Innledningsvis sentreres CDMA-signalet rundt fspc/4 etter omvandlingen, slik det
er vist pa fig. 10A og 10B, og etter desimeringen med oddetallet 3 foldes signalet slik at
det blir sentrert ved fopc/4 og omdannes til fopc/12 eller f/4, hvor £ er samplingstakten
for de desimerte samplingsverdier. For bedret ytelse filtreres stayen ved frekvensen
fapc/12 ved & legge inn en dempningstopp ved denne frekvens i et bandpassfilter 812,
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slik det er illustrert pa fig. 10C. Videre kan det bemerkes at signalet ved 5f,pc/12 ogsé
foldes ned til fopc/12 etter desimeringen med oddetallet 3. Falgelig kan bandpassfilteret
812 utformes med en andre dempningstopp pa 5fapc/12 for & filtrere ut uenskede sig-
naler ved denne frekvens som vil foldes ned til fopc/12. Det typiske signalspektrum for
signalet Y1 etter desimeringen med 3 er vist pa fig. 10E.

Som angitt ovenfor velges overferingsfunksjonen for bandpassfiltrene 812
ut fra valget av desimatorer 814, og denne overferingsfunksjon kan velges med en null
ved f/4 og ved hver frekvens som foldes ned til denne frekvens etter desimeringen med
N. Sagt med andre ord vil bandpassfilteret 812 for en desimering med tallet N utformes
slik at det legges en null ved mfypc/4N, hvor m er et positivt oddeheltall mindre enn
2N, og hvor m=N. For desimeringen med oddetallet 3 slik det er beskrevet ovenfor
legges altsd nuller ved fapc/12 og 5fapc/12. Tilsvarende vil en desimering med 5 f&
nuller lagt ved fApc/20 3fapc/20, 7fApc/20 og 9fapc/20.

I eksemplet vil koeffisientene for bandpassfilteret med slike nuller ved
enskede frekvenser kunne dannes ved syntese pa folgende mate: Forst starter man med
samme antall enere som desimeringen N, det vil si [1 1 1] for desimeringen med 3.
Deretter fortegnvendes annenhver filterkoeffisient, det vil si [1 -1 1]. For det tredje
settes inn en null mellom hvert par koeffisienter, det vil si [1 0 -1 0 1].
Filterkoeffisientene etter det tredje trinn omfatter filteroverferingsfunksjonen som gir
nullene ved de enskede frekvenser. For en desimering med fem blir filterkoeffisientene
[10-1010-10 1]. Tilsvarende vil en desimering med tallet 7 gir filterkoeffisientene
[10-1010-1010-10 1]. Det skal bemerkes at denne synteseméte bare gjelder
oddetalls N, men dette er jo nettopp det som foretrekkes, siden avbildningen eller
speilfrekvensene for de desimerte signaler opprettholdes ved f/4 for & forenkle kon-
struksjonen av kvadraturnedtransponeringstrinnet.

Fig. 8 viser at utgangene fra desimatorkretsene 814a og 814b gér til et
summeringsledd 815 og der blir kombinert. [F-samplingsverdiene fra dette ledd 815 gar
til den viste demultipleksenhet 816 som ferer alternative samplingsverdier til multipli-
katorer 816a og 816b. Elementene 816, 818 og den viste multipleksenhet 824 utforer de
funksjoner som er beskrevet for demultipleksenheten 716, multiplikatorene 718 og
multipleksenheten 724 som vist p& fig. 7C. Utgangene fra multiplikatorene 818a og
818b gar til sitt respektive lavpassfilter 820, 822, og i eksemplet har disse samme over-
foringsfunksjon som vist pa fig. 8. Overferingsfunksjonen i lavpassfilteret 820 har
tilsvarende amplituderespons som for lavpassfilteret 822, men man far i filteret 820 en
ytterligere forsinkelse pa en samplingsverdi i forhold til forsinkelsen i filteret 822, slik
at [-utgangen faller sammen i tid med Q-utgangen.

Et eksempel péd flerfaseimplementering kan tas ut fra fig. 8, idet den
stoykanselleringskrets og det transponeringstrinn som er vist der ellers kan tolkes pé
mange méter. Et eksempel pé disse elementer med en flerfasestruktur er derfor vist pa
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fig. 9A-9B, idet strukturen er funksjonell og sifferneyaktig ekvivalent til den
direkteimplementering som er beskrevet og utnytter fordelen med at annenhver
koeffisient i overferingsfunksjonen for filtrene 808, 810 og 812 er null. Flerfase-
strukturen serger for enkel signalprosessering for flere faser av inngangssignalet og
kombinerer mellomutgangene for & gi gnsket utgang. Desimatoren 814 kan integreres i
strukturen ved hjelp av et klokkeskjema hvor signalene Y1 og Y2 desimeres med 6 for
noen prosessering utferes. Fordesimeringen tillater at registre for flerfasestrukturen kan
arbeide ved lavere klokkehastighet, hvilket reduserer stremforbruket.

Som vist pa fig. 9A gar signalet Y1 til flerfasefiltre 902a og 904a, mens
signalet Y2 gér til tilsvarende filtre 902b og 904b. I eksemplet klokkes alle registre som
er merket "A" pa fig. 9A ved klokkepulsens stigende flanke (fopc/2), idet denne frek-
vens er halvparten av samplingsklokkefrekvensen for omvandleren, mens alle registre
som er merket "B" klokkes ved den fallende flanke pa pulsene, og alle registre merket
"C" klokkes ved den stigende flanke pa klokkepulsene (fapc/6), idet denne frekvens er
en sjettedel av samplingsklokkefrekvensen for omvandleren.

I flerfasefilteret 902a géar signalet Y1 til det viste register 914a, og
utgangen fra dette gér til det etterfelgende register 914b hvis utgang gér til det tredje
register 914c. Registrene 914 gir tre faser for signalet Y1. Disse tre faser gar fra
registrene til sine respektive filtre 912a-c. I det forste av disse filtre gar utgangen fra
registret 914a til registret 916a, utgangen fra dette gér til det andre register 916b og et
forsterkningselement 918a, utgangen fra registret 916b gar til et register 916c¢ og et for-
sterkningselement 918b, utgangen fra registret 916c gar til et register 916d og et for-
sterkningselement 918c, utgangen fra registret 916d gér til et register 916e og et for-
sterkningselement 918d, utgangen fra registret 916e gér til et register 916f og et for-
sterkningselement 918e, og utgangen fra et register 916f gér til et forsterkningselement
918f. I eksemplet er forsterkningen i de angitte forsterkningselementer 918a-f i filtet
912a: [0, -8, 45, -21, 7, 0]. Tilsvarende er forsterkningen i filteret 912b [0, 21, -42, 15,
-3, 0], mens forsterkningene i filteret 912c er [2, -35, 33, -10, 1, 0]. I eksemplet er for-
sterkningen for de tre tilharende filtre i flerfasefilteret 902b [1, -5, -12, -5, 1, 0], [-3, O,,
9,6,0,0] og[6,9,0, -3, 0, 0]. Forsterkningen i filteret 912d er [0, 2, -35, 33, -10, 1],
forsterkningen i filtet 912¢ er [0, -8, 45, -21, 7, 0] og forsterkningen i filteret 912f er [0,
21, -42, 15, -3, 0]. Forsterkningen i de tre filtre i flerfasefilteret 904b er [0, 6, 9, 0, -3, 0],
(1, -5, -12, -5, 1, 0] og [-3, O, 9, 6, 0, 0]. Flerfasefiltrene kan implementeres slik at
koeffisientene kan omordnes og/eller kombineres for & forenkle utfarelsen. Filterfor-
sterkningen [-3, 0, 9, 6, 0, 0] kan for eksempel implementeres som 3:[-1, 0, 3,2, 0, 0]. I
dette tilfelle kan de datasampler som tilsvarer -1 og 2 som koeffisient skaleres og
kombineres, og resultatsummen kan kombineres med den skalerte datasamplingsverdi
som tilsvarer koeffisienten 3, hvorved totalresultatet blir skalert med 3.
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Et summeringsledd 920b mottar utgangen fra forsterkningselementene
918a og 918b, summerer de to signaler og gir fellesutgangen til summeringsleddet
920c. Dette ledd mottar ogsa utgangen fra forsterkningselementet 918c, summerer de to
signaler og gir fellesutgangen til summeringsleddet 920d. Dette ledd mottar ogsa
utgangen fra forsterkningselementet 918d, summerer de to signaler og gir
fellesutgangen til filteret 912a. Utgangen fra filtrene 912a-c gér til summeringsleddet
922a som summerer de tre signaler og gir fellesutgangen til flerfasefilteret 902a.
Flerfasefiltrene 902b er identiske med flerfasefilteret 902a. Flerfasefiltrene 904 er
identiske med flerfasefiltrene 902 med unntak av at "A"-registrene 914 i filteret 902
erstattes med de tilsvarende "B"-registrene i flerfasefilteret 904.

Flerfasefiltrene 902 og 904 utferer de fleste funksjoner for feilkansel-
leringsfiltrene 808 og 810 og bandpassfiltrene 812 pa fig. 8. Utgangen fra filtrene 902b
og 904b gér til forsterkningselementene 932a henholdsvis 932b. Hvert forsterkningsele-
ment 932 skalerer sin respektive utgang med et typisk forsterkningssiffer pa 4 for a ta
hensyn til forsterkningen i feilkanselleringsfilteret 810. Utgangen fra flerfasefilteret
902a og utgangen fra forsterkningselementet 932a gér til summeringsleddet 930a som
summerer de to signaler. Tilsvarende gér utgangen fra flerfasefilteret 904a og utgangen
fra forsterkningselementet 932b til summeringsleddet 930b som summerer de to sig-
naler. Utgangene fra summeringsleddene 930a og 930b omfatter de to utganger fra
stoykanselleringskretsen og tilsvarer utgangene fra demultipleksenheten 816 pa fig. 8.

Fig. 9B viser at utgangen fra summeringsleddet 930a géar til den viste
multipleksenhet 936a og forsterkningselementet 934a som skalerer signalet med en for-
sterkning pé -1. Utgangen fra dette element 934a gér til multipleksenheten 936a som
alternativt velger utgang fra dette element 934a og fra summeringsleddet 930a og
effektivt utforer funksjonen for multiplikatoren 818a pa fig. 8. Registret 916g og
inverteringskretsen 952a gir en sekvens av avvekslende enere og nuller [1 0 10 ...] som
brukes for styring av enheten 936a hvis utgang gar til lavpassfilteret 908 hvor over-
feringsfunksjonen for lavpassfilteret 820 pa fig. 8 utferes. I lavpassfilteret 908 gér
utgangen fra enheten 936a til registret 916e og summeringsleddet 920e. Utgangen fra
registret 916e Ar til registret 916f og forsterkningselementet 918e som skalerer signalet
med en forsterkning pa seks. Utgangen fra elementet 918e gar til summeringsleddet
920e som summerer de to innganger og gir en utgang til summeringsleddet 920f.
Utgangen fra registret 916f gar til summeringsleddet 920f som summerer de to
innganger og gir I-utgangen.

Utgangen fra summeringsleddet 930b er fert til multipleksenheten 936b
og forsterkningselementet 934b som skalerer signalet med en forsterkning pa -1.
Utgangen fra forsterkningselementet 934b gér til multipleksenheten 936b som
alternativt velger utgangen fra elementet 934b eller utgangen fra summeringsleddet
930b og effektivt utferer multiplikatorens 818b funksjon (fig. 8). Sekvensen med
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avvekslende enere og nuller [1 0 1 0 ...] fra inverteringskretsen 952a gér til multipleks-
enheten 954 og inverteringskretsen 952b hvis utgang gér tilbake til enheten 954. Denne
enhet utferer funksjonen for enheten 824 pa fig. 8 og gir en av to sekvenser for styring
av enheten 936b, i avhengighet av det styresignal som gir spektral inversjon. Utgangen
fra enheten 936b gér til lavpassfilteret 910 for a legge inn overferingsfunksjonen som
lavpassfilteret 822 pé& fig. 8 har. I filteret 910 fores utgangen fra enheten 936b til
registret 916h og summeringsleddet 920h. Utgangen fra registret 916h gér ogsa til sum-
meringsleddet 920h som summerer de to innganger og gir utgangssignaler til det
etterfglgende forsterkningselement 938 for der & bli skalert med en forsterkning pa fire
og slik at Q-utgangen fremkommer. Alt det som her er gjennomgétt i tekst fremgér for
gvrig av tegningene.

Oppfinnelsen er beskrevet for en bandpass-samplingsmottaker som bruker
en analog/digital-omvandler av ZA-typen. For en slik mottaker velges overforingsfunk-
sjonen i feilkanselleringsfilteret pa hensiktsmessig méte, og et bandpassfilter brukes for
a filtrere ut kvantiseringssteyen for nedtransponeringen i fasekvadratur. Oppfinnelsen
kan ogsad brukes for en tilsvarende basisbandmottaker hvor feilkanselleringsfilterets
overforingsfunksjon modifiseres for & passe til basisbandet og hvor et lavpassfilter
brukes for & filtrere kvantiseringsstoyen. Feilkansellerings- og lavpassfilterets over-
feringsfunksjon kan konvolveres for & etablere stoykanselleringskretsen pa tilsvarende
maéte som beskrevet ovenfor for bandpassversjonen. Innpasningen av oppfinnelsen vil
folgelig like fullt gjelde.

Beskrivelsen skulle vere sévidt detaljert at en noenlunde orientert teknisk
kyndig person skulle kunne forstd og gjere bruk av oppfinnelsen. Modifikasjoner vil
likevel kunne veare innenfor oppfinnelsens ramme, men hovedprinsippene ber i alle fall
gjelde. De begrensninger som synes & fremkomme fra teksten er ikke ment & begrense
selve oppfinnelsen, idet denne er bestemt av den ramme som patentkravene nedenfor
gir.
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Patentkrav

1. Steykanselleringskrets (600, 800) som omfatter minst én bandpassdesi-
mator (602, 604, 802, 804), omfattende
minst én bandpassdesimator (602, 604, 802, 804) som omfatter et feilkanselleringsfilter
(608, 610, 808, 810) for 4 motta et signal (Y1, Y2) fra en analog/digital-omvandler
(240), og et filter (612, 812) koplet til feilkanselleringsfilteret for filtrering av signalene
fra dette,
Karakterisert ved et summeringsledd (616, 815) er anordnet bak bandpassdesima-
toren eller -desimatorene for summering av dennes/deres utgangssignaler, idet

en overferingsfunksjon for feilkanselleringsfilteret (808) er konvolvert
med en overferingsfunksjon for filteret (812a) for & generere en konvolvert
overferingsfunksjon for den respektive bandpassdesimator (802)

2. Krets (600) ifelge krav 1,
karakterisert ved at omvandleren er en ZA-omvandler.

3. Krets (600) ifelge krav 2,
Karakterisert ved at omvandleren er en MASH ZA-omvandler med to slgyfer.

4. Krets (600) ifolge krav 3,
karakterisert ved at omvandleren er en MASH 4-4 ¥A-omvandler.

5. Krets (600) ifelge krav ett av de foregéende krav,
karakterisert ved at filteret enten er et bandpassfilter eller et lavpassfilter.

6. Krets (600) ifelge krav ett av de foregéende krav,
karakterisert ved at bindpassdesimatoren eller -desimatorene (802) videre omfatter
en desimatorkrets (814a) koplet til filteret (812a) for 4 motta og desimere signalene fra
dettes utgang.

7. Krets (600) ifelge krav 6,
karakterisert ved at desimatorkretsen (814a) utforer en desimering med tallet N, idet
N er et positivt odde heltall. |

8. Krets (600) ifalge krav 6,
karakterisert ved at desimatorkretsen (814a) utfarer en desimering med tre.

9 Kcrets (600) ifolge krav 6,
karakterisert ved at desimatorkretsen (814a) utferer en desimering med fem.

10. Krets (600) ifelge krav 6,
karakterisert ved at filteret er et bandpassfilter med en null lagt ved en firedel av
samplingstakten for de desimerte samplingsverdier fra desimatorkretsen (814a).

11. Krets (600) ifelge krav 10,
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karakterisert ved at bandpassfilteret har ytterligere nuller lagt ved mf,pc/4N, hvor N
er desimatorkretsen desimeringsfaktor, m er et positivt odde heltall mindre enn 2N og
ikke lik N, mens f5pc er omvandlerens samplingsfrekvens.

12. Krets (600) ifelge et av de foregéende krav,
karakterisert ved & vare implementert med en flerfasestruktur.

13. Kvadraturnedtransponeringstrinn som omfatter en stgykansel-
leringskrets (600) ifelge ett av kravene 1-12, for & motta utgangssignaler fra
analog/digital-omvandleren (240) og for & frembringe IF-samplingsverdier ved et
mellomfrekvensniva,
karakterisert ved minst én tilkoplet multiplikator (818a) for & motta IF-samplings-
verdiene og nedtransponere disse til tilsvarende basisbandsamplingsverdier.

14. Kvadraturnedtransponeringstrinn ifelge krav 13,
karakterisert ved minst én bandpassdesimator (814a, 814b), idet
det er anordnet en bandpassdesimator for hver sleyfe i en analog/digital-omvandler av
typen MASH sigma/delta, idet hver slik bandpassdesimator mottar utgangssignaler fra
den tilordnede slayfe,

summeringsleddet (815) koplet til bAndpassdesimatorene (814a, 814b) for
4 summere utgangssignalene fra disse og frembringe IF-samplingsverdier ved
mellomfrekvensniva, og

to multiplikatorer (818a, 818b) koplet til summeringsleddet (815) for &
motta  IF-samplingsverdiene @ og  nedtransponere  disse til tilsvarende
basisbadndsamplingsverdier.

15. Kvadraturnedtransponeringstrinn ifelge krav 14,
karakterisert ved et lavpassfilter (820, 822) som er koplet til hver av multiplikatorene
(818a, 818b) for & filtrere bandpass-samplingsverdiene for derved & frembringe band-
passutgangssignaler.

16. Kvadraturnedtransponeringstrinn ifalge krav 15,
karakterisert ved at lavpassfiltrenes (820, 822) amplituderespons er tilnzermet den
samme.

17. Kvadraturnedtransponeringstrinn ifelge krav 15,
karakterisert ved at et av lavpassfiltrenes (820, 822) tidsforsinkelsesrespons er starre
enn den tilsvarende respons for de evrige filtre.

18. Kvadraturnedtransponeringstrinn ifolge ett av kravene 14 - 17,
karakterisert ved & vare implementert med en flerfasestruktur.
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