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명세서

기술분야

본 발명은 주파수 변조 (FM) 통신 시스템에 관한 것이다.     특히, 본 발명은 FM 또는 코드 분<1>
할 다중 접속 (CDMA) 모드의 새로운 듀얼 모드 통신 시스템의 선택적 동작에 관한 것이다.

배경기술

통상적으로, 수신된 FM  통신 신호의 변조는 아날로그 신호 처리 기술을 이용하여 실행된다.     <2>
그러나, 디지털 신호 처리 기술을 이용하여 아날로그 통신 신호 처리가 가능한 방법이 최근 개발되고 있
다.     이러한 기술들 중에는 메시지 정보를 복원하는 위상 샘플링 및 입력 신호를 판별하여 메시지 정
보를 복원하는 방법이 포함된다.     메시지 정보는 예를 들어 직교 검출 처리를 이용하여 복원된다.

디지털 장치에 적합한 FM 변조 기술 중 하나는 직접 변환으로 알려져 있다.     이 기술을 사용<3>
하여, 직접 변환 또는 제로-이프(zero-if) 수신기가 입력 RF 신호를 혼합시켜 베이스밴드로 직접 하향변
환시킨다.     직접 변환의 이점은 채널 선택적인 필터링이 베이스밴드에서 실행될 수 있으며, 따라서 집
적 회로 기술을 이용하여 용이하게 구현되어 진다.

직접 변환 변조의 단점 중 하나는 DC 스펙트럼 성분 (spectral components) 을 포함할 수도 있는 <4>
원하는 베이스밴드 신호와 함께 혼합기의 출력에 나타날 수도 있는 바람직하지 못한 DC 오프셋 전압이다.     
원하지 않는 DC오프셋 전압은 혼합기 스테이지 내에 발생하는 DC 오프셋으로부터 뿐만 아니라, DC까지 혼
합되는 RF 국부 발진기 누설로부터 발생될 수 있다.     FM 복조 과정에서 이러한 원하지 않는 DC 오프셋
의 영향은, 예를 들어 이상적인 복조 신호에 적용되는 비선형성으로 모델링될 수 있다.     결과적인 왜
곡 크기 (distortion magnitude), 즉 오프셋 에러는 FM 신호 인벨로프 (envelop) 와 관련된 DC 오프셋 크
기의 함수이다.     통상적인 오디오 장치에서, 충실도 (acceptable  fidelity)  의 몇 퍼센트 (a  few 
percent) 보다도 더 작은 오프셋 에러를 요구한다.     따라서, 원하지 않는 DC 오프셋으로부터 원하는 
베이스밴드 신호의 추출이 가능한 디지털 FM 수신기가 필요하다.

또한, 직접 변환 수신기는 상대적으로 좁은 다이나믹 레인지 (dynamic range) 를 나타내는 경향<5>
이 있다.     수신된 FM 신호의 다이나믹 레인지를 수용하기 위해서, 부가적인 자동 이득 조절 (AGC) 회
로가 제공될 필요가 있다.     통상적인 디지털 수신기에서, 자동 이득 조절 과정은 검출, 아날로그-디지
털 변환 및 입사 신호 전력의 베이스밴드 측정을 포함한다.     측정된 값은 원하는 기준값 및 생성된 에
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러값과 비교된다.     에러값은 루프 필터를 통해 필터링되고, 필터링된 디지털 출력은 원하는 신호 전력
에 일치시키기 위해 신호 세기 (strength)를 제어하기 위한 증폭 이득을 제어하는데 이용된다.     잡음
률에 대한 최적화 신호로 디지털 변조를 실행하기 위해서, 자동 이득 조절은 베이스밴드 아날로그 디지털 
변환기의 전체 다이나믹 레인지 (full dynamic range) 에 근접한 베이스밴드 파형의 크기를 홀드 (hold) 
시키는데 사용된다.     그러나, 통상적으로 수신된 신호 전력의 전체 다이나믹 레인지를 커버하기 위해
서는 자동 이득 조절 증폭기의 설비가 요구된다.

임의의 동작 환경에서, 디지털 수신기는 신호 전력에 있어서 빠르고 넓은 변화를 거친 신호를 수<6>
신할 수도 있다.     예를 들어, 디지털 수신기에서는 코드 분할 다중 접속 (CDMA) 모바일 셀룰러 폰 
(mobile cellular telephones) 에 사용되는 디지털 수신기에서는 수신된 신호의 적절한 처리를 위해 수신
된 신호의 전력을 제한할 필요가 있다.     마찬가지로, CDMA에 호환되고 종래 FM에 호환되는 디지털 수
신기, 즉 듀얼 모드 CDMA/FM 수신기에서는 광대역 CDMA 신호 및 협대역 FM 신호 양측 모두에 있어서 전력 
제한이 필요하다.     제한하는 처리는 수신된 FM 및 CDMA 신호 전력에 대한 다이나믹 레인지가 상이함으
로 인하여 복잡해진다.     즉, 수신된 FM 신호의 크기는 셀룰러 시스템에서 110dB인 다이나믹 레인지 이
상으로 변할 수도 있고, CDMA 시스템내의 전력 제어 기술은 매우 제한된 다이나믹 레인지, 즉 약 80dB인 
통상적인 결과가 되게 할 수도 있다.

듀얼 모드 CDMA/FM 수신기의 각 모드에 대해 AGC 회로를 분리한 설비는 하드웨어의 복잡도 및 수<7>
신기의 비용을 증가시킨다.     따라서, 협대역 및 넓은 다이나믹 레인지 FM 신호에 대해서 뿐만 아니라, 
더 제한된 다이나믹 레인지의 광대역 CDMA 신호 양측 모두에 대해서 동작이 가능한 AGC 회로를 제공하는 
것이 바람직하다.

디지털 FM 수신기내에서, 다수의 기술은 디지털 FM 복조 결과를 이용해왔다.     통상적으로 이<8>
용되는 기술은 제로 크로스 카운트(zero cross count)를 이용한 IF 복조, 또는 직교 검출을 이용한 베이
스밴드 복조를 포함한다.

직교  FM  복조에  대한  배타적인 디지털 접근  방법은  Motorola,  Inc  에  양도된  미국  특허  제 <9>
4,675,882 호인 "FM Demodulator"에 개시되어 있다.     '882 특허는 거의 제로 주파수에서 중심이 되고 
직교 FM 신호를 구성하는 샘플링된 입력 벡터를 처리하도록 설계되어 있다.     직교 입력 벡터는 소정의 
크기 범위 내에 있도록 스케일 (scale) 된다.     게다가, 입력 벡터는 위상 축적기 (phase accumualtor) 
에 의해서 생성된 코어스 (coarse)  위상값에 근거하여 소정의 4분원으로 회전된다.     소정의 4분원 
(quaduant) 내에서 미세 (fine) 위상값은 회전 벡터에 근거하여 설정되고, 미세 및 코어스 위상값이 가산
되어 합성 위상값으로서 출력된다.     그 후, 연속적인 합성 위상 샘플이 복조된 메시지 샘플 시퀀스를 
생성하기 위해 추출된다.

'882 특허의 검출 장치의 다양한 특성은 전용 디지털 하드웨어를 사용하는 것보다 디지털 신호 <10>
처리 내의 장치 구현에 더 도움이 된다.     예를 들어, 위상이 일치하지 않는 (out-of-phase)  베이스밴
드 성분과의 승산 (乘算, multiplication) 에 우선하여 위상이 일치하는 (in-phase) 베이스밴드 신호 성
분의 반전을 생성하기 위해 '882 장치는 디지털 가역기에 의존한다.     바람직한 접근법으로, 가역기는 
디지털  신호  처리상에서  가장  용이하게  실행되는  체비세브  다항식  근사법  (Chebyshev  polynominal 
approximation) 을 사용하여 함수 f(x) = 1/x 을 어림짐작한다 (approximate).     불행하게도, 이러한 
디지털 프로세서의 높은 소비 전력은 개인 통신 장치와 같은 다양한 형태의 휴대용 통신 트랜시버를 위한 
전용 디지털 하드웨어에 비해 단점이 있다. 

게다가, '882 특허의 복조 장치에서는 국부 발진기 누설 (local oscillator leakage) 로부터 뿐<11>
만 아니라, 원하지 않는 DC 공급의 다양한 다른 원인으로부터 발생하는 DC 오프셋 에러가 발생하기 쉽다.     
즉, '882장치는 입력 파형 내의 DC 신호 에너지를 직교 베이스밴드 신호 성분을 나타내는 제로 주파수 베
이스밴드에 직접 사상한다.     따라서, 상당한 외부로부터의 DC 신호 에너지의 존재로 결과적인 위상각 
추정은 파괴될 수도 있다.

신호 필터링은 대역 밖의 신호 (out  of  band  signal)  를 적당히 제거하기 위해 중간 주파수 <12>
(Intermediate Filter : IF) 필터를 사용하여 수행된다.     비록, 필요한 신호에 대한 제거 능력은 세라
믹 IF 필터를 사용하여 수행될 수도 있지만, 이들을 상대적으로 크고 비싸지는 경향이 있다.     통상적
으로, 더 소형이고 값싼 IF 필터는 원하는 신호 제거 특성을 소유하도록 실현되는 것이 불가능하므로 FM 
셀룰러 폰 수신기에 이용될 수 없다.

잘 알려진 바와 같이, 집적회로 (IC) 기술에 있어서 최근의 진전은 매우 소형이며 저렴한 액티브 <13>
베이스밴드 필터의 실현을 가능하게 한다.     밴드 밖의 신호 제거를 충분히 하도록 액티브 IC 베이스밴
드 필터를 이용하는 것이 바람직하며, 따라서 소형이며 저렴한 IF 필터가 이용되어 임의의 추가적인 필요
한 신호 제거를 제공하는 것이 가능하다.     또한, 액티브 필터의 제거 능력은 필터 이득의 함수이지만, 
고이득 액티브 베이스밴드 IC 필터는 바람직하지 못한 DC 바이어스 오프셋에 대한 증가된 자화율을 나타
낸다.     이러한 증가된 자화율은 오프셋 원 (offset sources) 의 증가된 증폭에 기인될 수도 있다.     
즉, 이들 바람직하지 못한 DC 신호 성분은 액티브 베이스밴드 IC 필터에 의해서 증폭되고, FM 복조기의 
잡음원으로서 동작한다.

따라서, 액티브 베이스밴드 IC 필터의 이용은 바람직하지 못한 DC 오프셋을 억제하기 위한 일부 <14>
메카니즘을  제공할  필요성이  있다.      불행하게도,  전형적인  종래  디지털  수신기의  IF  처리  체인 
(chain) 은 RF 반송파 주파수가 DC로 변환되는 선택된 주파수를 갖는 국부 발진기를 포함함으로써, 결과
적으로 DC 오프셋 억제시 반송파 주파수에서의 증폭 및 위상 정보가 왜곡된다.     이것은 직교 위상 변
이 키잉 (quadrature phase shift keying) (QPSK) 기술을 이용하여 전송된 것들과 같은 억제 반송파 신호
의 디지털 복조에 대한 문제는 아니다.     그러나, FM 셀룰러 폰 시스템에서 충분한 증폭 및 위상 정보
는 반송파 주파수에 나타나며, 이러한 정보가 파괴되었는지의 여부에 따라 동작에 바람직하지 못한 영향
을 받는다.

표준 FM 셀룰러 폰 시스템에서, 음성 정보는 FM 변조기에 인가되는 것에 우선하여 300Hz 이하의 <15>
주파수로 신호 에너지를 억압하기 위해서 고역 통과 필터를 통해 통과된다.     비록 일부 음성 정보가 
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300Hz 이하의 오프셋 주파수에서의 FM 파형내에 나타날 수도 있으나, 이러한 중간 산물들 
(intermediates) 은 변화가 있다 (nonstationary).     따라서, 저주파 중간 산물들의 억압은 보통 상당
한 음성 정보의 손실을 일으키지는 않는다. 

따라서, 본 발명의 다른 목적은 반송파 주파수 정보의 손실이 없는 베이스밴드 필터링 실행이 가<16>
능한 듀얼 모드 수신기 내에 포함된 AGC 장치를 제공하는데 있다.

발명의 개요<17>

본 발명은 주파수 변조 (FM) 모드 및 코드 분할 다중 접속 (CDMA) 에서 동작시 정보 신호를 통신<18>
하는 새로운 듀얼 모드 디지털 통신 시스템에 관한 것이다.     디지털 통신 시스템은 FM 모드 동작시 FM 
통신 신호를 사용하는 정보를 전송하기 위한, 그리고 CDMA모드 동작시 확산 스펙트럼 QPSK 신호를 사용한 
정보 신호를 전송하기 위한 듀얼 모드 송신기를 포함한다. 

통신 시스템은 FM 모드 동작시 FM 통신 신호를 수신하고, CDMA모드 동작시 확장 스펙트럼 QPSK <19>
신호를 수신하는 듀얼 모드 수신기를 더 포함한다.     듀얼 모드 수신기는 FM 모드에서 동작시 수신된 
FM 신호로부터 정보 신호를 복원하고, CDMA 모드 동작시 수신된 QPSK 신호로부터 정보 신호를 복원하는 
디지털 복조기를 더 포함한다.

듀얼 모드 수신기와 관련하여, FM 복조기는 바람직하게는 제로 주파수로부터 미리 규정된 베이스<20>
밴드 주파수 오프셋 중심에 있는 디지털화된 수신 베이스밴드 FM 통신 신호를 복원된 정보 신호로 변환하
기 위해서 디지털 복조기 내에 포함될 수도 있다.     수신된 베이스밴드 신호의 각 디지털 샘플이 직교
위상의 제 1 및 제 2 샘플 성분을 포함하도록 변환이 실행된다.      바람직한 방법으로, FM 복조 입력 
신호의 각 디지털 샘플의 제 1 과 제 2 샘플 성분의 비를 계산한다.     위상 복조 신호는 각 디지털 샘
플 비의 아크탄젠트 (arctangent) 를 결정하여 계산된다.     복조 정보 신호와 동일한 주파수 복조 신호
는 디지털 미분기를 사용하여 복조된 위상 시퀀스를 필터링 함으로서 계산된다.

도면의 간단한 설명

도 1 은 본 발명에 따른 듀얼 모드 디지털 통신 시스템을 표시한 도면.<21>

도 2 는 본 발명의 통신 시스템의 듀얼 모드 송신기 내에 포함된 오디오 보간 필터를 표시한 도<22>
면. 

도 3a 내지 도 3d 는 FM 모드의 듀얼 모드 송신기 내에 포함된 광대역 파형 발생기에 의해 생성<23>
된 한 쌍의 샘플링된 시누소이드형 (sinusoidal-like) 의 광대역 파형을 표시한 도면.

도 3e 는 도 3a 내지 3d 에 표시한 정보를 테이블형태 (tabular form) 로 표시한 도면.<24>

도 4 는 광대역 데이터 파형 발생기의 바람직한 방법을 표시한 블록도.<25>

도 5 는 듀얼 모드 송신기 내에 포함된 이득 조절 네트워크 및 컴바이너에 대한 블록도.<26>

도 6 은 선택적으로 CDMA 및 디지털 FM 변조 신호를 RF 송신기에 제공하도록 동작하는 CDMA/FM <27>
멀티플렉서에 대한 블록도. 

도 7 은 본 발명의 듀얼 모드 수신기 내에 포함된 I/Q FM 복조기의 바람직한 실시형태를 나타낸 <28>
블록도.

도 8 은 I 채널 DC 오프셋 소거 시스템을 표시한 블록도. <29>

도 9a 는 I 채널 DC 오프셋 루프 필터 네트워크 내에 포함된 양자화 루프 필터의 바람직한 실시<30>
형태를 나타낸 블록도.

도 9b 는 DC 오프셋 보정 루프가 추적 및 획득 모드에서 동작시 설정된 시상수에 대한 하나의 세<31>
트를 나타낸 표.

도 10 은 I/Q FM 복조기 내에 포함된 I/Q 위상 발생기를 표시한 블록도. <32>

도 11 은 I/Q FM 복조기 내에 포함된 위상 대 주파수 발생기 (phase to frequency genetator) 의 <33>
바람직한 실시형태를 나타낸 블록도.

도 12a 는 IF 신호 증폭을 제어하기 위해 동작하는 디지털 AGC 루프의 구조에 대한 개략도. <34>

도 12b 는 디지털 AGC 루프의 RSSI 네트워크의 바람직한 실시형태를 나타낸 블록도.<35>

도 13a 는 적분기 및 감산기를 포함한 디지털 AGC 네트워크의 바람직한 실시형태를 나타낸 도면. <36>

도 13b 는 선택된 AGC 루프 이득 파라미터의 다양한 결합에 대응하는 AGC 루프 시상수에 대한 <37>
표. 

도 14a 는 본 발명의 듀얼 모드 수신기 내에 포함된 주파수 추적 루프의 바람직한 실시형태를 나<38>
타내는 도면.

도 14b 는 선택된 루프 이득 상수와 연합된 주파수 추적 루프의 시상수에 대한 표.<39>

도 15 는 본 발명의 듀얼 모드 수신기 내에 포함된 오디오 디시메이션 (decimation) 필터의 바람<40>
직한 실시형태를 나타낸 도면.

도 16 은 광대역 데이터 복원 네트워크의 예시적인 실시형태를 개략적으로 나타낸 도면.<41>

도 17은 광대역 데이터 복원 네트워크 내에 포함된 보간 필터에 대한 블록도.<42>
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도 18a 는 시간 복원 및 (timing recovery) 맨체스터 디코드 네트워크에 대한 블록도.<43>

도 18b는 맨체스터 디코드 네트워크 내의 위상 동기 루프와 관련된 루프 대역폭과 시상수에 대한 <44>
도면.

도 19a 는 광대역 데이터 복원 네트워크 내에 포함된 NRZ 디코더를 개략적으로 표시한 부분도.<45>

도 19b는 NRZ 디코더 내에 포함된 NRZ 논리 회로의 동작을 요약한 표.<46>

발명의 상세한 설명

도 1 은 본 발명에 따른 듀얼 모드 디지털 통신 시스템을 표시한 도면이다.     듀얼 모드 통신 <47>
시스템은 듀얼 모드 디지털 수신기 (16) 에 디지털 정보 신호를 전송하기 위해 배치된 듀얼 모드 송신기 
(14) 를 포함한다.      디지털 FM 모드에서, 전송된 디지털 정보 신호는 디지털화된 오디오 및 광대역 
데이터 신호를 근거로 하여 RF 캐리어의 FM 변조를 통해 듀얼 모드 송신기 내에서 생성된다.     동작의 
다원 접속 모드시, 예를 들어 전송된 정보 신호는 코드 분할 다중 접속 (CDMA) 정보 신호로 이루어진다.     
제어 프로세서 (미도시) 에 의해 송신기 (14) 로 제공된 FM/CDMA 모드 선택 신호는 디지털 FM 또는 CDMA 
모드 동작의 선택이 가능하다.

1. 듀얼 모드 송신기의 개요<48>

도 1 을 참조하면, 송신기 (14) 의 디지털 FM 처리 체인 (processing chain) 은 디지털 신호 처<49>
리 (DSP)  (20)로부터 샘플된 오디오 정보 신호 (18)  를 수신하기 위해서 뿐만 아니라, 제어 프로세서 
(control processor) (미도시) 로부터 이진 메시지 데이터 (21) 의 직렬 스트림 (serial stream) 을 수신
하도록 구성된다.     예시적인 실시형태에서, 샘플링된 (예를 들면, 12 비트) 오디오 정보신호 (18) 는 
20 kilosamples/second (ksps) 의 속도로 송신기 (14) 의 오디오 보간 필터 (42) 에 제공된다.     이하 
설명에 따르면, 보간 필터 (42) 는 20ksps로 샘플링된 오디오 데이터를 120ksps 스트림의 샘플링된 오디
오 데이터 (44) 로 변환시키며, 각 오디오 샘플 (44) 은 10 비트로 구성된다.     그 후, 샘플링된 오디
오 데이터 (44) 는 광대역 데이터 파형 발생기 (54) 에 의해서 제공된 샘플된 광대역 데이터 파형 (50) 
으로 콤바이너 이득 조절 네트워크 (48) 내에서 결합된다. 

콤바이너와 이득  조절  네트워크 (48)  에  의해서  생성된  혼합  디지털  FM  변조  신호  (58)  는 <50>
CDMA/FM 전송 인터페이스 내에 모드 선택 스위치 (60) 로 제공된다.     디지털 FM 모드 동작시, CDMA/FM 
모드 선택 스위치 (60) 는 디지털 아날로그 변환기 (DAC) (62) 로 디지털 변조 신호를 공급한다.     RF 
송신기 (64) 내에서, 결과 아날로그 FM 변조 신호는 중간 주파 캐리어의 주파수로 직접 변조된다.     본 
발명에 따라 디지털 FM 변조 신호가 발생되는 바람직한 방법에 대한 더 상세한 설명은 도 2 내지 도 4 를 
참조하여 이하에서 상세히 설명하도록 한다. 

디지털 FM 모드 내의 동작으로부터 CDMA 모드에서의 동작으로 전환 시에, CDMA입력 선 (66) 에 <51>
의해서 전송된 CDMA  데이터 신호는 디지털 FM  모드 변조 신호 대신에 RF  송신기 (64)  에 공급된다.     
CDMA 모드 동작시 송신기 (64) 는 CDMA 모드 동작시 정보가 전송되는 특정 영역 (즉, 셀) 에 통상적으로 
대응하는,  동위상  (I  :  In-phase)  및  직교  위상  (Q  :  Qudrature-phase)  의사  난수  (擬似亂數)  잡음 
(Pseudorandom Noise) 시퀀스 (PNI 및 PNQ) 를 발생한다.     송신기 (64) 내에서, CDMA 데이터 신호는 
전송에  우선하여  CDMA  데이터  신호를  확장하도록  PNI  및  PNQ  와  XOR  (배타적  논리합,  eXclusive-OR) 
된다.     결과적인 I 채널 부호 확장 시퀀스 및 Q 채널 부호 확장 시퀀스는 시누소이드의 직교 쌍 (a 
quadrature pair of sinusoids) 을 이상 (bi-phase) 변조하는데 사용된다.     변조된 시누소이드는 듀얼 
모드 수신기 (16) 로 통신 채널에 대한 안테나 (70) 를 통해 방사되기 전에 합산되고, 대역 통과 필터링
되고, RF 주파수로 이동되고, 그리고 이득 필터링 및 증폭된다.     예시적인 CDMA 송신기 및 파형 발생
기는,  본  발명의  양도인에  의해  양도되고  여기에서  참조하였으며,  1992년에  간행된  미국  특허  제 
5,103,459  호인  "System  and  Method  for  Generating  Signal  Waveform  in  a  CDMA  Cellular  Telephone 
System" 에 개시되어 있다.

Ⅱ. 듀얼 모드 수신기의 개요<52>

도 1 을 참조하여, 듀얼 모드 수신기 (16) 는 듀얼 모드 송신기 (14) 에 의해서 전송된 I 및 Q <53>
정보신호를 수신하는 수신 안테나 (80) 를 포함한다.     CDMA 및 디지털 FM 모드 동작시, 안테나 (80) 
에 의해서 수신된 I  및 Q  채널 정보 신호는 아날로그 수신기 (84)  를 직접 변환함으로서 처리된다.     
아날로그 수신기 (84) 내에서, I 및 Q 정보 신호는 동위상 (I) 및 직교 위상 (Q) 베이스밴드 신호를 생성
하도록 국부 발진기 신호와 혼합된다.     디지털 FM 모드 동작시, 국부 발진기 주파수는 RF 캐리어 주파
수로부터 소정의 이득으로 오프셋되도록 선택된다.     이러한 방법으로, 수신된 I 및 Q 정보 신호는 제
로 주파수로부터, 즉 제로 이프 (zero-if) 로부터 소정의 이득으로 오프셋된 I 및 Q 디지털 FM 베이스밴
드 신호로 변환된다.

상술한 바와 같이, 종래 직접 변환 FM 수신기 내에서, 입력 파형 내에 포함된 임의의 원하지 않<54>
는 DC 신호 에너지는 원하는 직교 베이스밴드 신호 성분에 중심이 되는 제로 주파수 베이스밴드에 직접 
사영된다.     결과적으로, 위상각의 다음 추정은 충분한 외부로부터의 DC 신호 에너지가 나타나 왜곡될 
수도 있다.     본 발명에 따르면, 아날로그 수신기 (84) 내로 의도적으로 유입된 주파수 오프셋은 베이
스밴드 I 및 Q 신호의 처리시 이러한 바람직하지 못한 DC 신호 에너지가 제거되는 것이 가능하다.

CDMA 모드 동작시, I 및 Q 채널 베이스밴드 신호 성분은 CDMA/FM 수신기 인터페이스의 아날로그 <55>
디지털 변환기 (ADC) (92) 로 수신기 출력선 (88 및 90) 을 통해 제공된다.     그 후, 베이스밴드 CDMA 
신호 성분은 ADC (92) 로부터 CDMA 처리 네트워크 (94) 로 전송된다.     CDMA 처리 네트워크 (94) 내에
서, 예를 들어 베이스밴드 CDMA 신호 성분은 미국 특허 제 5,103,459 호에 개시된 방식으로 복조되고, 디
인터리빙 (deinterleaving) 되며, 그리고 디코딩된다.

디지털 FM 모드 동작시, 베이스밴드 I 및 Q 신호는 수신기 출력 선 (88 및 90) 을 통해 ADC (92) <56>
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로 제공된다.     ADC (92) 내에서, 베이스밴드 I 및 Q 신호는 8비트 동위상 (I) 및 8비트 직교 위상 (Q) 
샘플을 형성하기 위해 40 kilosamples/second (ksps) 의 예시적인 속도로 디지털화된다.     8 비트 I 및 
Q 샘플은 I/Q FM 샘플 복조기 (96) 에 대해 예시적인 40ksps 속도로 출력된다.     디지털 FM 복조기내에
서 I 및 Q 베이스밴드 신호는 위상 신호로 복조되고, 그 후 복조된 주파수 신호로 더 변환된다.     이하 
더 상세히 설명하면, 디지털 FM 복조기 (96) 는 수신기 (84) 내에서 RF 처리시 유입되는 DC 오프셋을 제
거하는 DC 오프셋 추적 루프, 자동 이득 제어 (AGC) 루프, 및 주파수 추적 루프를 포함한다.

도  1  을  다시  참조하여,  디지털  FM  모드  동작시,  복조  주파수  신호는  오디오  디시메이션 <57>
(decimation) 필터 (102) 및 광대역 데이터 복원 네트워크 (104) 양측 모두에 예시적인 40ksps 데이터 속
도로 제공된다.     디시메이션 필터 (102) 에 의해서 처리된 후에 다운샘플링 (downsampling) 된 오디오 
신호는 수신된 오디오 정보의 복원을 위해 보코더 (vocoder) (미도시) 로 통과된다.     동시에, 광대역 
데이터 복원 네트워크 (104) 는 수신된 광대역 데이터 및 타이밍 정보를 복조된 주파수 신호로부터 추출
하도록 동작한다.     그 후, 추출된 광대역 신호 정보는 광대역 데이터 워드 프레임을 일치시키고, 비트 
에러를 보정하며, 더 진행된 평가 (further evaluation) 를 위하여 제어 프로세서로 일치된 데이터 워드 
및 메시지를 전달하도록 기능하는 광대역 데이터 메시지 디코더 (108) 에 의해서 이용된다. 

Ⅲ. 듀얼 모드 송신기의 상세한 설명.<58>

A. 오디오 보간 필터<59>

도 2 에는 오디오 보간 필터 (42) 를 나타낸 블록도가 도시되어 있다.     도 2 에 도시된 바와 <60>
같이, 오디오 데이터의 각 12-비트 샘플은 디지털 신호 처리기 (20) 로부터 오디오 보간 필터 (42) 내의 
제로  오더  홀드  레지스터  (zero  order  hold  register)  (140)  로  선  (18)  을  통해  20ksps  속도로 
제공된다.     그 후, 제로 오더 홀드 레지스터 (140) 의 출력은 소정의 다원 입력 데이터 속도와 동일한 
속도로 보간 스위치 (144) 에 의해서 샘플링된다.     바람직한 실시형태에서, 스위치 (144) 는 120kHz, 
즉 오디오 데이터 입력 속도의 6배로 토글 (toggle) 된다.     그 후, 결과적으로 120ksps 로 샘플링된 
오디오 데이터는 8-tap  SINC  필터 (148)  및 4-tap  SINC  필터 (152)  에 의해서 연속적으로 처리된다.     
8-tap 및 4-tap SINC 필터 (148 및 152) 는 다음의 z 도메인 (domain) 전송 기능 (T8 및 T4) 에 의해서 
특정 지워질 수 있다. 

T8 = (1 + z-1 + … + z-7)/8, 및 <61>

T4 = (1 + z-1 + … + z-3)/4<62>

4-tap SINC필터 (152)는 샘플링된 오디오 데이터 (44) 의 120ksps 스트림을 제공하고, 각 오디오 <63>
샘플 (44) 은 10 비트로 이루어진다.

B. 광대역 데이터 파형 발생기<64>

바람직한 실시형태에서, 광대역 데이터 파형 발생기 (54) 는 이진 메시지 데이터 (21) 로부터 주<65>
파수 변이 키 (frequency shift keyed) (FSK) 변조 파형이 직접 합성되도록 동작된다.     메시지 데이터 
(21) 가 일련의 영으로 복귀하지 않는 (Non-Return to Zero : NRZ) 이진 데이터로 이루어지는 경우, 양 
맨체스터 파형 발생기 (54) 모두는 NRZ 데이터 시퀀스을 인코딩하여 FSK 변조 파형을 합성한다.     각 
NRZ 논리 일은 제로 (0) - 일 (1) 순으로 맨체스터 인코딩되고, 각 NRZ 논리 제로는 일 (1) - 제로 (0) 
순으로 맨체스터 인코딩된다.     결과적으로 FSK 변조된 파형의 특정 대역폭을 제한하기 위해서, 맨체스
터 시퀀스의 이상화된 (idealized) 전송은 시누소이드와 같은 전송으로서 합성된다.     광대역 데이터 
파형 발생기는 캐리어의 주파수 변조에 우선하여 광대역 데이터 변조 신호를 저역 통과 필터링할 필요성
이 없도록 설계된다.

도 3a 내지 3d는 NRZ 데이터 비트 쌍이 변화에 응답하여 파형 발생기 (54) 에 의해서 생성된 샘<66>
플링된 광대역 전송 파형 세트를 도시한 도면이다.     각 쌍 내의 제 1 NRZ 비트는 표시 X(n-1) 에 의해
서 도 3a 내지 3d 의 수평축을 따라 일치되고, 제 2 비트는 표시 X(n) 에 의해서 일치된다.     도 3a 내
지 3d에서 , 12개의 샘플이 각 맨체스터 데이터 비트에 대응하는 시누소이드와 같은 표시를 생성하도록 
NRZ 데이터의 각 비트에 대응하여 생성된다.     도 3a 내지 3d 는 NRZ 비트 X(n-1) 에 대한 맨체스터 파
형의 마지막의 6 개의 샘플 및 NRZ 비트 X(n) 에 대한 맨체스터 파형의 처음의 6개의 샘플에 대응하는 12
개의 샘플 포인트를 나타낸다.     합성된 파형값은 소정의 고정된 상수 ±s0, s1, s2 및 s3 에 의해서 
규정된다.     도 3a 에 도시된 정보는 도 3e 에 형성된 테이블형태 (tabular form) 로 표시된다.

도 4 에는, 광대역 데이터 파형 발생기 (54) 의 바람직한 실시형태에 대한 블록도가 도시되어 있<67>
다.     도 4 의 실시형태에서, 입력 NRZ 이진 데이터는 10 kilobit/s (kbps) 의 예시적인 속도를 제공되
고, 샘플링된 맨체스터 표시는 10 비트의 샘플링 레졸루션을 갖는 120 kilosamples/second (ksps) 의 속
도로 생성된다.     파형 발생기 (54) 는 NRZ 이진 데이터, X(n-1) 및 X(n) 의 연속적인 쌍을 저장하기 
위한 NRZ 데이터 레지스터 (160) 를 포함한다.     입력 멀티플렉서 (164) 는 레지스터 (160)내 에 저장
된 X(n-1) 및 X(n) 값에 근거하여 값 s0, s1, s2 및/또는 s3 으로 이루어진 시퀀스를 생성한다.     예를
들어, 도 3e 는 X(n-1)=0 및 X(n)=1 에 대한 것을 지시하고, 멀티플렉서 (164) 는 시퀀스 s3, s3, s3, 
s2, s1, s0 에 의해서 후속되는 시퀀스 s0, s1, s2, s3, s3, s3 을 생성한다.     이들 시퀀스 및 인버터 
(168) 에 의해서 생성된 이들 시퀀스에 대한 반전 (negative) 은 출력 멀티플렉서 (172) 로 제공된다.      
X(n-1)=0  및 X(n)=1  의 예시적인 경우에, 출력 멀티플렉서 (172)  는 X(n-1)=0  의 두 번째 반 (second 
half) 에 대응하는 시퀀스 -s0, -s1, -s2, -s3, -s3, -s3 을 생성하고, X(n)=1 의 첫 번째 반 (first 
half) 에 대응하는 시퀀스 -s3, -s3, -s3, -s2, -s1, -s0 를 생성한다.     통상적인 경우에, 레지스터 
(160) 내에 현재 저장된 X(n) 및 X(n-1) NRZ 값 쌍과 연합하여 샘플링된 파형을 생성하기 위해, 출력 멀
티플렉서 (172) 는 입력 멀티플렉서 (164) 에 의해서 생성된 시퀀스와 인버터 (168) 에 의해서 생성된 상
보적인 시퀀스 사이에서 선택된다.

C. 콤바이너 및 이득 조절 네트워크<68>

도 5 는 콤바이너 및 이득 조절 네트워크 (48) 에 대한 블록도를 도시한 도면이다.     네트워크 <69>
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(48) 는 샘플링된 광대역 데이터 파형 (50) (도 4) 와 샘플링된 오디오 데이터 (44) 를 결합하는 디지털 
가산기 (78) 를 포함한다.     결과적으로 10비트 샘플된 FM 변조 신호는 멀티플라이어 (180) 내에서, 6 
비트 이득 조절 상수 GADJ에 의해서 스케일링 (scaling) 된다.     상수 GADJ는 RF 송신기 (64)내의 전압 

제어 발진기 (미도시) 에 의해서 나타나는 원하는 전압 주파수 응답으로부터 임의의 왜곡을 보상하기 위
해 선택된다.     그 후, 멀티플라이어(180) 로부터 이들 조절된 디지털 FM 변조 신호 (58) 가 CDMA/FM 
멀티플렉서 (60) 로 제공된다. 

D. CDMA/FM 인터페이스 디지털 아날로그 변환기<70>

도 6 에는, CDMA/FM 멀티플렉서 (60) 의 블록도가 도시되어 있다.     도 6 에 도시된 바와 <71>
같이, 데이터 멀티플렉서 (190) 는 CDMA데이터 (66) 와 디지털 FM 변조 신호 (58) 양측 모두를 수신한다.     
전용 데이터 스트림은 RF 송신기 (64) (도 1) 로 출력에 우선하여 아날로그 신호로 변환시키기 위해서 디
지털 아날로그 변환기에 대해 멀티플렉싱된다.     출력을 위한 디지털 입력 스트림의 선택은 데이터 멀
티플렉서 (190) 에 인가되는 FM/CDMA 모드 선택 신호에 의해서 제어된다.     마찬가지로, 입력 (즉, FM 
또는 CDMA) 데이터 시퀀스의 타이밍에 대해 데이터 변환 처리를 동기시키기 위해, CDMA 클럭 신호 또는 
디지털 FM 클럭 신호는 DAC (192) 로 제공된다.

Ⅳ. 듀얼 모드 수신기의 상세한 설명<72>

A. 베이스밴드 디지털 FM 복조기<73>

1. 구조적인 개요<74>

도 1 을 다시 참조하여, FM 모드 동작시 8 비트 동위상 (I) 및 8 비트 직교 위상 (Q) 샘플은 I/Q <75>
FM 복조기 (96) 에 대해 40ksps 의 속도로 CDMA/FM 수신 인터페이스 ADC (92) 로부터 출력된다.     I/Q 
FM 복조기 (96) 의 바람직한 실시형태에 대한 블록도가 도 7 에 도시되어 있다.     I 및 Q 샘플은 수신
된 FM 신호와 동등한 베이스밴드를 표시한 복소 벡터의 실수부 및 허수부로 각각 표시된다.     예시적인 
실시형태에서, 베이스밴드 등가 신호는 소정의 이득으로 제로 주파수 (즉, 0Hz) 로부터 오프셋 베이스밴
드 주파수로 변환된다.     상기에서 알 수 있는 바와 같이, 아날로그 수신기 (84) 는 소정의 주파수 이
득에 의해 RF 중심 주파수, 즉 150Hz로부터 제로 주파수로 오프셋된 이들 수신 신호를 사용하도록 설계된
다.     이러한 DC 오프셋 이득은 변조되지 않은 FM 신호, 즉 연속파 (continuous wave) (CW) 신호와 아
날로그 처리시 유입된 DC 오프셋 에러사이의 미분을 가능하게 한다.     발명의 일 태양에 따르면, DC 오
프셋 에러는 제로 주파수에 존재하고,  반면에 주파수 변환된 CW  신호가 소정의 주파수 마진 (margin) 
(즉, 150hz) 과 등가인 영이 아닌 베이스밴드 주파수에 사영된다.     도 8 을 참조하여 이하 설명하는 
바와 같이, I 채널 및 Q 채널 DC 오프셋 보정 루프 네트워크 (210 및 212) 는 I/Q 복조기 (96) 에 의해 
더 처리하는 것에 우선하여 수신된 신호 경로로부터 오프셋된 이 DC  오프셋을 제거하도록 설계된다.     
DC 오프셋 보정 루프 (210 및 212) 는 CW 신호 정보를 파괴하지 않고 DC 오프셋 에러를 제거하는 것이 가
능하다.

FM 복조기 (96) 는 수신된 FM 신호 벡터의 위상각의 추정을 생성하도록 설계된 I/Q 위상 발생기 <76>
(214) 를 포함한다.     I/Q 위상 발생기 (214) 에 의해서 형성된 기능은 다음에 의해서 표현될 수도 있
으며, 

P(n) = arctan{I(n)/Q(n)} <77>

여기에서 P(n) 은 I(n) 및 Q(n) 에 의해서 규정된 FM 신호 벡터의 샘플과 연합된 위상각을 나타<78>
낸다.     위상 각 P(n)의  추정에 영향을 받는 예시적인 4개의 4-분원 (four-quadrant) arctangent 계산
은, 

(i) B = min( |I| , |Q| )/max( |I| / |Q|)를 계산하고, <79>

(ii) 범위 -π에서 30π내에서 Pe(n) = TAN-1(B)인 추정 위상값 Pe(n)을 결정하며, 그리고 <80>

(iii) |I| 및 |Q| 의 상대적 크기와 I 및 Q 신호에 근거하여 범위 0에서 π/4 까지 추정 위상값 <81>
Pe(n)을 재 사영하는 과정에 따라 이루어진다. 

상술한 것은 4개의 4-분원 arctangent 계산을 실행하는 하나의 기술과 일치하고, 당업자에 의해<82>
서 이들 알고리즘의 다양한 변경이 이루어질 수 있는 것으로 이해되어져야 한다. 

그 후, I/Q 위상 발생기 (214) 로부터 추정한 위상 시퀀스는 주파수 발생기 (218) 에 의해 위상<83>
에 대한 주파수 신호로 변환된다.     예시적인 실시형태에서, 주파수 발생기 (218) 로 위상의 입력은 8 
비트 표준화된 위상 신호 P(n) 으로 이루어지고, 0 < P(n) < 2 이다.     주파수 발생기 (218) 에 대해 
위상에 대해 실행된 미분 함수는 다음과 같이 수학적으로 표현 될 수도 있으며, 

F(n) = P(n) - P(n-1) <84>

여기에서 F(n) 은 표준화된 위상 샘플 P(n) 및 P(n-1) 로부터 얻어진 주파수 샘플이다.     바람<85>
직한 방법에서, 주파수 샘플 F(n) 은 샘플 FN(n) 시퀀스로 표준화되고, -1 < FN(n) < 1 이다.      I/Q 위

상 발생기 (214) 및 위상 주파수 발생기 (218) 는 도 10 및 11 을 참조하여 이하 상세하게 설명한다. 

도 7 을 참조하면, RSSI 룩업 (look-up) 네트워크 (220) 는 I/Q 위상 발생기 (214) 에 의해서 제<86>
공된 파라미터 max( |I|, |Q| ) 및 min( |I| , |Q| )/max( |I| , |Q| ) 에 근거하여 수신된 신호 세기에 
대한 추정을 계산한다.     그 후, 결과적인 RSSI 신호는 D/A 변환기 (224) 에 의해서 아날로그 AGC 신호
로 순차적으로 변환된 디지털 AGC  제어 신호를 발생하기 위해 디지털 자동 이득 조절 (AGC)  네트워크 
(222) 내에서 이용된다. 

도 7 에 의해서 지시된 바와 같이, 주파수 추적 루프 필터 (250) 는 위상 주파수 발생기 (218) <87>
에 의해서 생성된 주파수 샘플 FN(n) 을 수신한다.     주파수 추적 루프 필터 (250) 는 D/A 변환기 (251) 
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에 의해서 아날로그 추적 신호 (FTRACK) 로 변환된 디지털 신호를 생성한다.     신호 (FTRACK) 는 수신된 RF 

신호의 주파수 하향변환에 사용된 국부 발진기 신호의 주파수 조절을 위해 아날로그 수신기 (84) 내에서 
이용된다.     상술한 바와 같이, 수신된 I 채널 및 Q 채널 FM 신호 에너지는 원하지 않는 DC 오프셋 에
러의 용이한 제거를 위해서 아날로그 수신기 (84) 내에서 0Hz 와 차이가 나는 베이스밴드 주파수로 변형
된 주파수이다.     따라서, 미리 설정된 일정 주파수 바이어스 (FBIAS) 는 아날로그 수신기 (84) 내로 유

입된 베이스밴드 오프셋에 대해 보상하도록,  주파수 추적 루프 필터로 제공되어,  처리된 주파수 샘플 
FN(n) 으로부터 감산된다.

2. FM 복조기의 동작 설명<88>

도 8 에는, I 채널 DC 오프셋 루프 필터 네트워크 (210) 를 표시한 블록이 도시되어 있고, Q 채<89>
널 DC 오프셋 루프 필터 네트워크 (212) 또한 동일하다.     도 8 에 의해서 지시된 바와 같이, 루프 필
터 네트워크 (210) 에 의해서 생성된 I 채널 오프셋 보정 신호 (260) 는 베이스밴드 I 채널 경로 내의 감
산 회로 (262) 로 인가된다.     루프 필터 네트워크 (210) 는 I 채널 보정 신호 (260) 가 I 채널 경로 
내에 나타난 임의의 원하지 않는 DC 오프셋에 근접하도록 설계된다.     이러한 방법으로, 감산 회로 
(262) 에 의해서 생성된 보상된 신호는 에러의 대부분이 제거되도록 한다. 

동작에 있어서, 수신기(84) 내의 A/D 변환기 (266) 에 의해서 디지털화된 I 채널 신호는 양자화 <90>
루프 필터 (270) 내에서 양자화되고 필터링된다.     결과적인 디지털 I 채널 보정 신호 (260) 는 D/A 변
환기 (272) 에 의해서 아날로그 I 채널 보정 신호 (260) 로 변환되고, 감산 회로 (262) 로 제공된다.

도 9a 를 참조하면, 부분적으로 표시된 개략도는 양자화 루프 필터 (270) 의 바람직한 실시형태<91>
를 제공한다.     필터 (270) 는 쉬프트 레지스터 (278) 에 대한 A/D 변환기의 8 비트 출력의 최상위 비
트 (MSB), 즉 신호비트를 공급하기 위하여 MSB 추출 레지스터 (276) 를 포함한다.     I 채널 DC 오프셋 
보정 루프 필터 네트워크 (210) 의 시상수는 2개의 보완 바이어스 신호 (282) 와 함께, 수신기 제어 프로
세서에 의해서 쉬프트 레지스터 (278) 에 제공된 쉬프트 비트 (280) 의 수를 조절함으로서 제어될 수도 
있다.     쉬프트 레지스터 (278) 의 11 비트 출력은 9 비트 MSB 추출 회로 (290) 에 21 비트 부호-확장
되어 (sign-extended)  축적된 출력을 제공하도록 동작하는 축적기 (accumulator)  (286)  에 인가된다.     
추출회로 (290) 는 아날로그 I 채널 보정 신호 (260) 를 생성하는 D/A 변환기 (272) 로 21 비트 축적 디
지털 오프셋 보정 신호의 9 개의 MSB를 전송한다.

특히,  도 9b 의 표는 쉬프트 레지스터 (278) 내에서 실행되는 비트 쉬프트가 DC 오프셋 보정 루<92>
프의 시상수를 설정하는 방법을 지시한다.     도 9b 에 의해서 지시된 바와 같이, DC 오프셋 보정 루프
는 추적 (TRACKING) 및 획득 (ACQUISITION) 모드 양측에서 동작이 가능하다.     획득 모드에서의 동작은 
더 짧은 루프 시상수 특징지워지며, 이로 인해 오프셋 보정의 빠른 초기 변환 (conversion) 가 가능해진
다.     획득 모드에서 이용된 상대적으로 짧은 루프 시상수는 추적 모드에서 보다 획득 모드에서 존재하
는 더 큰 오프셋 에러가 허용되는 추적 모드 대역폭에 관련되어 있는 루프 대역폭을 증가시킨다.     반
대로, 더 길어진 루프 시상수, 및 이에 따라서 더 좁아진 루프 대역폭은 안정 상태 오프셋 에러를 최소화
하기 위해서 추적 모드시 이용된다.     이러한 듀얼 모드 동작은 초기 변환 (conversion) 이 최소 지연
이 되도록하는 것이 가능하며, 동시에 안정 상태 실행의 최적화가 가능하다. 

도 10 에는, I/Q 위상 발생기 (214) 를 표시한 블록도가 도시되어 있다.     I/Q 위상 발생기 <93>
(214) 는 I 채널 및 Q 채널 베이스밴드 데이터의 신호 및 크기를 결정하는 I 채널 및 Q 채널 이진 변환 
회로 (296 및 298) 를 포함한다.     바람직한 실시형태에서, I 채널 및 Q 채널 베이스밴드 데이터는 오
프셋 이진 형태로 I 채널 및 Q 채널 이진 변환 회로 (296 및 298) 에 인가된다. 

[표 1]

오프셋 이진 형태의 베이스밴드 데이터에 대해, 변환 회로 (296 및 298) 는 [표 1]에 나타낸 기<95>
능을 실행한다.     즉, 입력 베이스밴드 데이터 샘플의 MSB가 논리 일이면, 샘플의 절대값 ( 즉, |I| 또
는 |Q| ) 은 샘플의 8 개의 최하위 비트 (LSB) 와 동일하고, 그렇지 않으면, 절대값은 8 개의 LSB를 반전
함으로서 획득된다.     또한, 변환 회로는 신호 값 I± 및 Q±을 각각 생성하고, 현재의 I 또는 Q 채널 
베이스밴드 데이터 샘플 표시를 지시한다. 

도 10  을 참조하면, 디지털 비교기 (302)  는 |I|  와 |Q|  값을 비교하고, min(|I|  ,  |Q|)  및 <96>
max(|I| , |Q|) 를 각각 신호선 (308 및 310) 상의 디지털 드라이버 (306) 로 공급한다.     또한, 비교
기 (302) 는 제어 신호 CIQ를 생성한다.     |I| > |Q| 이면, 제어신호 CIQ가 일로 설정되고, 그렇지 않으
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면 제로로 설정된다.

드라이버 (306) 는 RATIO 신호가 min(|I| , |Q|)/max(|I| , |Q|) 와 동일한 RATIO 신호를 생성한<97>
다.      RATIO  신호는  ARCTAN  ROM  테이블에  제공되고,  테이블  (316)  으로  인덱스로서  제공된다.      
특히, 함수 THETA=arctan(RATIO)는 테이블 (316) 내에 저장된다.     인덱스 RATIO 는 0에서 1 까지 10 
진법에 대응하는 0에서 63 까지의 범위이고, 계산된 값 THETA 는 0에서 π/4까지의 10 진법에 대응하는 0
에서 31 까지의 범위이다.     예시적인 실시형태에서, ARCTAN ROM 테이블 (316) 은 [표 2] 에 나타낸 5 
비트 위상 추정의 64 세트를 구성한다. 

[표 2]에 의해서 지시된 바와 같이, "주된 값 (principal value)" 위상 정보는 ARCTAN ROM 테이<98>
블 (316) 에 저장된다.     즉, 메모리 공간을 유지하기 위해 ARCTAN ROM 테이블은 오직 극 평면 (polar 
plane) 의 일부터 8번째까지의 값, 즉 제로에서 π/4 까지의 값을 포함한다.     따라서, 8분원 (octant) 
인접 모듈 (320) 은 적절한 8분원에 대해 ARCTAN ROM 테이블 (316) 로부터 복원된 각각의 THETA 값을 로
테이팅 (rotating) 함으로써 PHASE 값의 출력 시퀀스 P(n) 을 생성하도록 동작한다.     8분원 조절 프로
세스는 I > 0 또는 Q > 0 및 |I| > |Q| 인지, 즉 I+/-, Q+/- 및 CI/Q에 근거하여 실행된다.     [표 3]은 각 

결합  I+/-, Q+/- 및 CI/Q과 연관된 THETA 값에 대해 8분원 조절 네트워크 (320) 에 의해서 이루어지는 조절 

(adjustment) 을 나타낸다.

[표 2]

[표 3]

[표 3]에 나타낸 PHASE 값을 계산하도록 실행되는 논리 연산은 다음 식으로 표시될 수 있으며, <101>

PHASE [7] = ∼Q+/- <102>

PHASE [6] = I+/- XOR ∼Q+/- <103>

PHASE [5] = ∼ CI/Q XOR I+/- XOR Q+/- <104>
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PHASE [4…0] = ∼ CI/Q XOR I+/- XOR Q+/- XOR THETA [4…0]<105>

여기서 PHASE[i] 는 최하위 비트에 대응하는 비트 0 과 부호화되지 않은 (unsigned) 8 비트 위상<106>

값의 I번째 비트 (I
th
-bit) 를 일치시킨다.

도 11 에는 위상 주파수 발생기 (218) 의 바람직한 실시형태에 대한 블록도가 도시되어 있다.     <107>
발생기 (218) 는 I/Q 위상 발생기 (214) 에 의해 발생된 위상값 P(n) 의 시퀀스를 주파수값 F(n) 의 표준
화된 (normalized) 시퀀스로 변환되도록 배치된다.      위상 주파수 발생기 (218) 내의 쉬프트 레지스터
(330) 및 디지털 가산기(332)에 의해서 실행된 미분 함수는 F(n) = P(N) - P(N-1) 로 수학적으로 표현될 
수도 있다.     범위 조절 모듈 (334) 은 샘플 FN(n) 의 시퀀스에 대해 샘플 시퀀스 F(n) 를 표준화하기 

위해 제공되고, -1 < FN(n) < 1 이다.     예시적인 실시형태에서, 이 범위 조절은 modulo-2로 계산된다.     

예를 들어, P(N) = 1.1 의 modulo-2 조절은 결과적으로 이들 양은 표준화된 주파수 FN(n)=-0.9 에 재사영

된다.     modulo 계산은 단위원 주변에 위상 랩핑 (wrapping) 으로부터 상승하는 위상차 계산시 임의의 
모호성을 제거한다.     그 후, 주파수 샘플은 이하 더 설명될 오디오 디시메이션 (decimation)  필터 
(102) 및 광대역 데이터 복원 네트워크 (104) 에 의해서 처리된다. 

도 12a 에는 수신기 (84) 내에 발생된 중간 주파수(IF) 신호의 증폭을 제어하도록 디지털 AGC 루<108>
프 동작의 블록도가 도시되어 있다.     디지털 AGC 루프는 RSSI 네트워크 (220), 디지털 AGC 네트워크 
(222) 및 D/A 변환기 (24) 를 포함한다.     AGC 루프 동작시, RSSI 신호는 I/Q FM 신호 복조기(96) 내에
서 발생된 |I| 및 |Q| 값을 기초로 하여 RSSI 네트워크 (220) 에 의해서 생성된다.     도 12a 에 도시된 
바와 같이, AGC 네트워트(220) 내의 디지털 감산기(340) 는 RSSI 테이블 (220) 에 의해서 RSSI 신호 출력
으로부터 기준 레벨 AGC_REF를 감산하기 위해 제공된다.     결과 에러 신호는 루프 필터 내에서 적분 
(342) 되고, 그 후 D/A 변환기 (224) 로 제공된다.

D/A 변환기 (224) 로부터 아날로그 AGC 신호는 수신기 (84) 내의 저역 통과 필터 (346) 에 의해<109>
서 필터링되고, 그 후 수신기 IF 신호 경로 내의 AGC 증폭기 (350) 의 이득 조절에 이용된다.     증폭기 
(350) 는 높은 다이나믹 레인지로 선형 (dB) 이득 제어를 제공하는 것이 가능하다.     증폭기 (350) 는 
본 발명의 양도인에게 양도된 미국 특허 제 5,099,204 호인 "Linear Gain Control Amplifier" 에 개시되
어 있다. 

도 12a 에 도시된 폐루프 (closed-loop) AGC 시스템을 설명하기 위해, 수신기(84) 내에서 실행되<110>
는 베이스밴드 처리가 일반적으로 표시되어 있다.     특히, AGC 증폭기 (350) 로부터 레벨 제어된 IF 혼
합기 (mixer) (354) 내에서 베이스밴드 주파수로 변환된다.     상술한 바와 같이, 혼합기 (354) 로 인가
된  LO  신호의  주파수는  중심  IF  주파수가  0Hz  로부터  베이스밴드  주파수  오프셋으로  사영되도록 
선택된다.     혼합기 (354) 에 의해서 생성된 베이스밴드 신호 I 및 Q는 CDMA/FM 수신기 인테페이스 
(92) 로 전송되는 것에 우선하여 베이스밴드 LPF 와 A/D 네트워크 내에서 필터링되고 양자화된다. 

도 12b 에 도시된 바와 같이, 블록도는 RSSI 네트워크 (220) 의 바람직한 실시형태에 대해 나타<111>

낸다.     RSSI 네트워크 (220) 는 함수 10log10(I
2
+Q

2
) 을 실행시키도록 동작된다.     이 함수는 다음과 

같이 선택적으로 (alternately) 표시될 수 있다.

RSSI=20log10[max(|I|,|Q|)] + <112>

10log10 [I + min((|I|,|Q|)2/max(|I|,|Q|)2] <113>

이러한  중간  결과가  위상  복조  과정동안  결정되도록  요구되었기  때문에,  max(|I|,|Q|)  및 <114>
min((|I|,|Q|)/max(|I|,|Q|) 값은 I/Q 위상 발생기 (214) 로부터 효과적으로 얻을 수 있다.     

20log10[max(|I|,|Q|)]  및 10log10[1+min(|I|,|Q|)
2
/max(|I|,|Q|)

2
]  의  계산은,  예를  들어  ROM  룩업 

(look-up) 테이블, 프로그램된 논리 어레이 (Programmed Logic Array : PLA's) 또는 종래 논리 게이트를 
사용하여 구현될 수도 있는 제 1 및 제 2 LOG 함수 블록 (370 및 372) 내에서 실행된다.     그 후, RSSI 
신호는 디지털 가산기 (347) 내의 LOG 함수 블록 (370 및 372) 로부터 출력을 결합하여 획득된다.

 도 13a 는 디지털 AGC 네트워크 (222) 의 디지털 감산기 (340) 및 적분기 (342) 의 바람직한 실<115>
시형태를 나타낸다.     도 13a 를 참조하여, 레지스터(344) 로부터 AGC_REF 신호는 RSSI 네트워크 (220) 
으로부터 RSSI 신호와 함께 감산기 (340) 에 제공된다.     예시적인 실시형태에서, AGC_REF 파라미터는 
수신기 제어 프로세서에 의해서 레지스터 (344) 로 로드된 5 비트 상수이다.     도 13a 를 참조하면, 제
어 프로세로부터의 5 비트의 소정의 일정한 신호 AGC_Ref는 RSSI 네트워크 (220) 로부터 7 비트 RSSI 신
호와 결합되어 감산기(340) 에 제공된다.     추정된 RSSI 신호와 원하는 신호 레벨 (AGC_Ref) 사이의 결
과적인  크기  차이  (즉,  신호  레벨  에러)는  루프  필터  이득  네트워크  (341)  에  의해서  스케일  링 

(scaling) 된다.     루프 필터 이득은 이득 값 G에 의해서 특정되고, G = 0.a1a2×2
SHIFT

 이다.     예시
적인 실시형태에서, 분수 (fractional) 성분 (a1a2) 은 2 비트값으로 이루어지며, 파라미터 SHIFT 에 의
해서 특정지워진 좌측 쉬프트 연산 (arithmetic left shift) 은 3 비트 값이다.     예로서, a1=1, a2=1 

및 SHIFT=3 에 대해, 등가 루프 이득은 0.11×2
-3
 (이진수) 또는 3/32 (십진수) 이다. 

도 13a 에서, 분수 (fractional) 스케일링 처리는 풀 멀티플라이(full multiply) 로서 구현되고 <116>
쉬프트  처리는  좌측  쉬프트  연산  (arithmetic  left  shift)  으로서  실행된다.      AGC_Attack  과 
AGC_Decay로 각각 동일한 2 개의 소정의 일정 루프 이득 신호가 AGC 네트워크로 제공된다.     
AGC_Attack 과 AGC_Decay 각각은 이득 성분 (a1 및 a2) 을 나타내는 2비트 세그먼트 및 파라미터 SHIFT를 
나타내는 3 비트 세그먼트로 이루어진다.     신호 레벨 에러 신호의 부호 (sign) 비트는 AGC_Attack 과 
AGC_Decay 에 의해서 그 스케일링을 결정한다.     이 부호 (sign) 비트가 양 (즉, 논리 "0") 이면, 에러
는  AGC_Decay  에  의해서  특정된  이득에  의해서  스케일링된다.      반대로,  에러가  음이면  에러는 
AGC_Attack 에 의해서 특정된 이득에 의해서 스케일링된다.     양의 신호 레벨 에러에 대해서, AGC 루프
는 AGC 증폭기 이득을 저하시켜 신호 레벨을 감소시키도록 동작한다.     이 예에서 루프 이득, 즉 대응 
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루프 시상수는 AGC_Decay 값에 의해서 결정된다.     마찬가지로, 음의 신호 레벨 에러가 존재하는데 있
어서, AGC 루프는 AGC 증폭기 이득을 증가시켜 신호레벨을 증가시키도록 동작한다.     이러한 상황에서, 
루프 이득 및 시상수는 AGC_Attack 값에 의해 결정된다.

루프 시상수의 선택은 AGC 루프의 신호 레벨 추적 능력과, 베이스밴드 신호 레벨이 AGC 수신기의 <117>
DAC 의 다이나믹 레인지 내에 제약되어 잔존하는 범위 (extent) 사이에서 이루어지도록 원하는 균형에 맞
게 실행된다.     도 13b 는 루프 시상수의 예시적인 세트에 대응하는 파라미터 값을 나타낸다.

도 13a 를 참조하면, 스케일링된 8 비트 신호 레벨 에러는 14 비트 포화 적분기 (saturating <118>
integrator) (342) 로 제공된다.     게다가, 적분기 (342) 의 6 비트의 소정의 상부 및 하부 포화 한계 
(AGC_max, AGC_min) 는 수신기 제어 프로세서에 의해서 AGC 네트워크로 제공된다.     적분기 (342) 는 
평균 추정 신호 레벨 (RSSI) 및 원하는 신호 레벨 (AGC_Ref) 사이의 차를 최소화하도록, 즉 평균 신호 에
러를 제로로 만들도록 동작한다. 

포화한계 (AGC_max, AGC_min) 는 AGC 증폭기 제어 전압 범위의 상부 및 하부 한계에 대응하여 전<119>
형적으로 선택된다.     7개의 최상위 비트들 (MSB) 은 적분기 (342) 의 출력으로부터 추출되어, 이득이 
AGC 증폭기 이득을 조절하도록 동작하는 DAC (224) (도 12a) 로 제공된다.

도 14a 는 듀얼 모드 수신기 내에 포함된 주파수 추적 루프의 바람직한 방법을 나타낸다.     도 <120>
14a 를 참조하면, 주파수 추적 루프 필터 (250) 는 위상 주파수 발생기 (218) 로부터 8 비트 FM 복조된 
주파수 신호가 제공되는 디지털 감산기 (390) 를 포함한다.     감산기 (390) 는, 예시적인 실시형태에서 
하나의 주파수 LSB (즉, 156Hz) 에 거의 등가인, 주파수 바이어스 신호 (FBIAS) 를 8 비트 복조 주파수 신

호로부터 감산하도록 설계된다.     결과적인 차동 신호는 쉬프트 레지스터 (392) 에 인가되고, 주파수 
추적 루프 이득 상수 (FGAIN) 에 따라 비트 쉬프트된다.     다양한 이득 상수 FGAIN와 연관된 주파수 추적 

루프의 시상수가 도 14b 의 표 내에 열거되어 있다.

쉬프트 레지스터 (392) 의 부호 확장된 출력 (sign-extended output) 은 디지털 축적기 (digital <121>
accumulator) (394) 로 전송된다.     예시적인 실시형태에서, 쉬프트 레지스터 (392) 로부터의 출력은 
정확히 15 비트이고, 축적기 (394) 는 22 비트의 폭을 갖는다.     도 14a 에 도시된 바와 같이, 축적기 
(394) 에 의한 8 MSB 출력은 D/A변환기 (251) 로 제공된다.     또한, CDMA 모드 동작동안 CDMA 주파수 
추적 신호는 축적기 (394) 로부터의 출력을 대신하여 D/A 변환기(251) 로 멀티플렉싱될 수도 있다.

D/A변환기 (251) 에 의해서 생성된 주파수 추적 신호 (FTRACK) 는 수신기 (84) 의 RF부 내에 포함<122>
된 국부 발진기 (396) 의 주파수를 조절하는데 이용된다.     수신기 (84) 는 국부 발진기 (396) 에 인가
된 주파수에 대응하는 수신된 RF 신호의 주파수를 변환하는 혼합기 (398) 를 더 포함한다.     그 후, 결
과적인 IF신호는 IF 처리부 (402) 로 제공되고, 출력은 A/D 변환기 (266) 에 의해서 샘플링되며, I/Q 위
상 발생기 (214) 로 인가된다.     이 방법으로, 도 14a 의 주파수 추적 루프는 수신된 RF 캐리어 주파수
의 폐루프 디지털 추적을 용이하게 한다.     더 나아가, 도 14a 의 디지털 실현은 원하는 루프 응답을 
구하도록 파라미터 FGAIN이 프로그램되도록 하는 것이 가능한 이점이 있다.

B. 오디오 디시메이션(decimation) 필터<123>

도 15 를 참조하면, 블록도는 오디오 디시메이션 필터 (102) 의 바람직한 실시형태를 나타낸다.     <124>
디시메이션 필터는 I/Q FM 복조기 (96) 로부터 복조된 주파수 신호를 낮은 데이터 속도로 변환시키도록 
동작한다.     예시적인 실시형태에서, I/Q  FM  복조기 (96)  에 의해서 생성된 40  kilosamples/second 
(ksps) 의 8 비트 데이터는 필터 내에서 20 ksps 의 12 비트 데이터로 변환된다.

도 15 의 필터 구조는 케스케이드된 SINC 필터(즉, sinc(x) = sin(x)/x) 의 한 세트에 의존하여 <125>

하드웨어 구현이 효율적으로 이루어진다.     특히, 필터 (102) 는 2-tap SIN
3
필터 (416)와 케스케이드된 

입력 3-tap SINC 필터 (412) 를 포함한다.     2-tap SIN
3
 필터 (416) 로부터의 출력은 20 ksps의 예시적

인 속도로 스위치 (418) 에 의해서 서브샘플링 (sub-sampling) 된다.     통상적으로, 필터 (102) 는 16
에서 20kHz의 주파수 범위에 대해 적어도 40dB의 감쇠를 제공하도록 설계된다.     감쇠도는 다음의 z 도
메인 전달 함수에 따라 SINC 필터를 실현함에 의해 영향을 받게될 수도 있다. 

SINC 필터 전달 함수<126>

3-tap SINC (412) (1 + z-1 +z-2) / 4<127>

2-tap SINC
3
 (416) (1 + z-1) (1 + z-1) (1 + z-1) / 8<128>

C. 광대역 파형 타이밍/데이터 복원<129>

도 16 은 광대역 데이터 복원 네트워크 (104) 의 예시적인 실시형태에 대한 구성을 나타낸다.     <130>
광대역 데이터 복원 네트워크 (104) 는 듀얼 모드 수신기 (16) 에 의해서 수신된 멘체스터 인코딩된 데이
터 스트림에 대해 타이밍 복원 및 디코딩 동작을 실행하도록 배치된다.     네트워크 (104) 는 멘체스터 
심볼 스트림에 대한 정합 필터 (matched  filter)  에 근접하는 수신기 (RX)  필터 (430)  를 포함한다.     
게다가, RX 필터 (430) 는 복조된 FM 신호를 대역 제한시키고, 그리고 위상 주파수 발생기 (218) 에 의해 
생성된 임의의 고주파 잡음을 제거한다.     예시적인 실시형태에서, RX 필터 (430) 는 거의 135kHz 차단 

주파수를 갖는 아날로그 4계 (4
th
-order) 버터워스 (Butterworth) 저역 통과 필터의 특성에 가깝도록 설계

된다.     복조된 FM 신호는 예시적인 40 ksps 속도로 I/Q 복조기에 의해서 생성되고, RX 필터 (430) 는 
z 도메인 전달 함수 (1 + z-1)/2 를 갖는 2-tap SINC 필터로 구현될 수도 있다.

도 16 을 참조하면, 보간 필터 (432) 는 타이밍 복원 및 맨체스터 디코드 네트워크 (433 및 434) <131>
에 의해서 처리하는데 적합한 샘플 레졸류션 (resolution)을 얻을 수 있도록 RX 필터 (430) 에 의해서 생
성되어 필터링된 신호의 샘플 속도를 증가시킨다.     보간 필터 (430) 는 도 17 에서 상세하게 도시되어 
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있으며, RX 필터 (430) 로부터 샘플의 40 ksps 스트림을 수신하기 위해 제로 오더 홀드(zero order hold) 
(436)를 포함한다.     스위치 (438) 는 20ksps 맨체스터 스트림의 타이밍 복원 및 검출을 위해서 필요한 
시간 레졸루션을 제공하도록 320  ksps  의 예시적인 속도로 제로 오더 홀드 (436)  의 출력을 재샘플링 
(resampling) 하도록 제공된다.     320 ksps로 재샘플링된 결과적인 샘플 스트림은 (1 + z-1 + … + z-
7)/8 의 전달 함수를 갖는 8-tap SINC 필터 (440) 에 의해 필터링된다.     RX 필터 (440) 에 의해 발생
된 시퀀스 x(n) 에 응답하여 8-tap SINC 필터 (440) 에 의해서 생성된 결과적인 선형적으로 보간된 시퀀
스 y(n)은, 

k = 0에서, y(8n + k) = x(n), <132>

k=1, …, 7에서, y(8n + k) = y(8n + k-1) + (x(n) + x(n-1))/8 <133>

과 같이 표시될 수도 있다.<134>

도 18a  의 블록도는 타이밍 복원 및 맨체스터 디코드 네트워크 (433  및 434)  를 나타낸다.     <135>
예시적인 실시형태에서, 멘체스터 디코드 네트워크 (434) 는 제 1 오더 (first order) 디지털 위상 동기 
루프 (Digital Phase-Locked Loop : DPLL) 를 사용하여 실현되고, 타이밍은 타이밍 복원 네트워크 (433) 
에 의해서 생성된 제로 크로싱 (460) 에 의해서 좌우된다.     도 18a 에 도시된 바와 같이, 타이밍 복원 
네트워크 (433) 는 제로 크로싱 회로 (472) 에 대해 320 ksps 의 보간 속도로 문턱 데이터 비트 (470) 를 
제공하는 데이터 문턱 회로 (data thresholded circuit) (464) 를 포함한다.     문턱 데이터 비트 (470) 
는 입력 샘플 시퀀스의 부호 (sign) 에 근거하여 생성된다.     특히, 각각의 제로 크로싱 (460) 은 문턱 
데이터 비트 (470) 의 연속적인 1 (ones) 을 XOR 하여 제로 크로싱 회로 (472) 내에서 생성된다. 

맨체스터 디코드 네트워크 (434) 의 DPLL은 20 ksps 의 예시적인 맨체스터 심볼 속도로 동기되도<136>
록 설계된다.     디코드 네트워크 (434) 는 각 제로 크로싱 (460) 의 발생에서 위상 축적기 (484) 의 출
력을  샘플링하도록 동작하는 제로  크로싱  샘플  위상  검출기  (zero-crossing  sampled  phase  detector) 
(480) 를 포함한다.     바람직한 실시형태에서, 위상 검출기 (480) 는 바이어스되지 않은 4 비트 위상 
에러 추정을 생성하도록 1/2 최하위 비트 (LSB) 오프셋 (offset) 이 추가되는 위상 축적기의 3개의 최상
위 비트 (MSB) 로부터 추출된 3 비트 에러 신호를 생성한다.     위상 검출기 (480) 에 의해서 생성된 각
각의 검출된 위상 샘플은 수신기 제어 프로세서로부터의 루프 이득 쉬프트 (LSHIFT) 명령과 일치하여 루프 

이득 스케일링 레지스터 (490) 내에서 비트 쉬프트된다.     tm케일링 레지스터 (490) 내에서 실행된 비
트 쉬프트의 크기는 시상수를 결정하고, 따라서 네트워크 (434) 내에 있는 DPLL의 대역폭을 결정한다.     
LSHIFT 값의 예시적인 세트와 연관된 시상수 및 루프 대역폭이 도 18b 에 도시되어 있다.

도 18b 에 도시된 바와 같이, 바람직한 실시형태에서 LSHIFT 값은 80Hz에서 10 Hz사이의 루프 대<137>
역폭 범위에 대응하는 5에서 8까지의 범위를 사용한다. 

도 18a 를 다시 참조하면, 위상 축적기 (484) 는 320kHz의 예시적인 속도로 위상 증가와 동일하<138>
게 갱신된다.     예시적인 실시형태에서, 각각의 고정된 위상 증가는 1/8 이 되도록 선택되어, 결과적으
로 축적기 (484) 에서는 320 kHz로 16 클럭 사이클의 모든 맨체스터 심볼을 일회에 -1에서 +1 까지 램핑 
(ramping)한다.     통상적으로, 위상 축적기 (484) 는 ±1로부터 오버플로우시 둘러싸도록(wrap) 구현된
다.

동작에 있어서, 도 18a 의 DPLL은 입력 신호의 제로 크로싱 (460) 이 위상 축적기 (484) 로부터 <139>
±1 출력의 제로 크로싱과 일치하도록 위상 동기된다.     비록 이러한 원리에서 결과적으로는 위상 검출
기 (480) 로 부터의 평균적인 샘플링된 위상 에러가 나타나지만, 다양한 팩터 (factor) (즉, 양자화된 시
간 레졸루션 및 신호 잡음) 는 영이 아닌 샘플링된 위상 에러를 일으킴으로서 연속적인 루프 동작을 보장
한다.     특정 동작 예로서, 위상 축적기 (484) 로부터의 ±1 신호 전송이 입력 신호의 제로 크로싱 
(460)  에 앞서는 ("leading")  경우를 고려해본다.     이 예에서, 결과적인 양의 에러 신호는 감산기 
(484) 로 제공된 후속하는 1/8 위상 증가로부터 감산됨으로써, 입력 제로 크로싱 (460) 에 관계있는 축적
기 (484) 의 출력의 진상 위상 (phase lead) 을 감소시킨다.

도 18a 를 참조하여, 복원된 맨체스터 클럭 (502) 은 축적기 (484) 내에 출력된 위상 에러의 부<140>
호 (sign)  로부터 유도될 수도 있다.     위상 동기하는 동안, 복원된 맨체스터 클럭 (502)  의 양의 
(positive)  전이는  래치  (506)  에  의해서  생성된  복원  맨체스터  데이터  (504)  의  심볼간  전이에 
대응한다.     특히, 맨체스터 데이터 (504) 는 복원된 맨체스터 클럭 신호 (502) 의 하강 에지에서 문턱 
데이터 신호 (470) 를 래칭 (latching) (506) 하여 생성된다. 

도 19a 는 광대역 데이터 복원 네트워크 (104) 내에 포함된 NRZ 디코더 (520)를 부분적으로 도시<141>
한 개략도를 나타낸다.     도 19a 를 참조하면, 광대역 데이터 복원 네트워크 (104) 로부터의 맨체스터 
데이터 (504) 는 입력 쉬프트 레지스터 (524 및 526) 를 통해 전달되며, 이로부터 신호선 (528 및 530) 
에 맨체스터 심볼의 연속적인 출력 쌍이 출력된다.     맨체스터 심볼의 각 쌍은 멀티플렉서(534) 로 제
공되고, 그리고 제 1 XOR 게이트 (536) 로 제공된다.     또한, 맨체스터 심볼 (530) 은 제 2 XOR 게이트 
(542) 로 제공되고 입력 쉬프트 레지스터 (540)를 통해 더 통과된다.     도 19a 에 도시된 바와 같이, 
레지스터 (540)의 출력은 또한 제 2 XOR 게이트 (542) 에 제공된다. 

바람직한 실시형태에서, NRZ 디코더 (520) 는 XOR 게이트 (536 및 542) 의 출력에 응답하여 NRZ <142>
데이터 및 클럭 위상을 복원시키도록 배치된 랜덤 워크 필터 (random walk filter) (RWF) (550) 를 포함
한다.     NRZ 디코더 (520) 는 2 개의 분할된 회로 (556) 를 통해 복원된 맨체스터 클럭 신호 (502) 를 
통과시킴으로서 얻어지는 NRZ 비트 클럭 (554)을 또한 제공받는다.     그러나, 맨체스터 클럭 (502) 과 
NRZ 비트 클럭 (554) 사이에 180도의 위상 모호성이 존재하기 때문에, NRZ 데이터에 대한 직접 맨체스터 
변환은 NRZ 비트 클럭 (554) 내의 본래의 타이밍 정보를 근거로 하여 단독으로 실행되지 않을 수도 있다.     
본 발명에 따르면, 이 위상 모호성은 복원된 맨체스터 데이터 (504) 의 본래의 특정 에러 검출 특성에 의
존하여 RWF (550) 에서 해결된다.     즉, 연속적인 맨체스터 심볼의 XOR이 항상 일정한 것은 맨체스터 
데이터 스트림의 특징이다.
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도 19a 를 참조하여, 각각의 연속적인 맨체스터 심볼 (528) 의 쌍은 디코딩된 데이터 값의 가능<143>
한 NRZ 쌍에 대응한다.     RWP (550) 는 가장 좋은 NRZ 샘플 위상을 결정하기 위하여 복원된 맨체스터 
데이터를 처리함으로써 멀티플렉서 (534) 를 통해 이들 NRZ 값 중 하나에 대해 선택적으로 동작한다.     
특히, RWF (550) 내의 NRZ 논리 (560) 는 이하 위상 타당성 지시자 (phase validity indicator) 위상 1 
(P1) 및 위상 2 (P2) 로 각각 참조된 XOR 게이트 (542 및 536) 로부터 출력을 얻을 수 있다.     위상 타
당성 지시자 (P1 및 P2) 는 멀티플렉서 (534) 에 각각 제공된 2 개의 가능한 NRZ 데이터 비트 (528 및 
530) 와 일치된다.     획득된 NRZ 클럭 (554) 의 상승 에지에서, RWF (550) 내의 축적기 (562) 는 NRZ 
논리 (560) 로부터 증가된 증가값 (INC) 을 제공한다. 

바람직한  실시형태에서  증가값  (INC)  은  0  또는  ±1이고,  상술한  맨체스터  에러  검출  특성 <144>
(properties) 에 따라 위상 타당성 지시자 P1 및 P2 를 분석하여 NRZ 논리 (560) 에 의해서 생성된다.     
임의의 부여된 3개의 연속적인 맨체스터 심볼에 대해서, P1은 제 1 및 제 2심볼을 XOR하여 생성되고, P2
는 제 2 및 제 3심볼을 XOR하여 생성되는 것을 알 수 있다.     위상 타당성 지시자 (P1 및 P2) 는 맨체
스터 에러 검출 제약을 만족하며 연속적인 심볼의 XOR은 불변이기 때문에 "맞음 (correct)" 이 된다.     
P1 이 맞음인 경우 P2는 틀림 (incorrect) 이고, 축적기 (562) 는 증가된다.     역 상태 (P1=0 및 P2=1) 
에 대해서, 축적기 (562) 는 감소된다.     P1 및 P2 가 동일한 값이면, 축적기는 증가 또는 감소한다.     
도 19b 는 NRZ 논리 (560) 의 동작 모드를 요약한 표를 나타낸다.

예시적인 실시형태에 있어서, 축적기 (562) 는 6비트의 폭이고, 따라서 -31 또는 + 32로 포화된<145>
다.     보정 (correct) NRZ 심볼은 축적기 (562) 내에 저장된 값의 부호 (sign) 에 근거하여 멀티플렉서 
(534) 에 의해 선택된다.     특히, 양의 축적값은 결과적으로 출력 레지스터 (566) 에 제공된 신호선 
(530) 상에 맨체스터 심볼이 나타나게 하고, 멀티플렉서 (534) 는 음의 축적값에 응답하여 선 (528)을 통
해 레지스터 (566) 로 맨테스터 심볼 통과시킨다. 

NRZ 디코더 (520) 는 자기 동기가 되도록 설계된다.     즉, 디코더 (520)는 시스템의 동작 개시<146>
에서 초기화될 필요는 없다.     게다가, 최악의 경우 "워크 (walk)" 을 달성하기 위해 6 비트 축적기를 
포함한 RWF (550) 의 구현을 위해 보정 NRZ 위상은 32가 된다.

바람직한 실시형태에서, 출력 레지스터 (566) 로부터의 NRZ 데이터의 직렬 (serial) 스트림은 듀<147>
얼 모드 송신기 (14) 에 의해서 인코딩된 다양한 형태의 메시지를 포함할 수도 있다.     직렬 NRZ 데이
터로부터 이런 메시지 정보를 식별하고 추출하기 위한 기술이 당업자에 의해 고안될 수도 있다. 

바람직한 실시형태의 상술한 설명은 당업자가 본 발명을 만들거나 사용하는 것을 가능하게 한다.     <148>
이들 실시형태의 다양한 변경은 당업자에 명백하며, 발생 원리는 발명의 기능을 이용하지 않고 다른 실시
형태에 적용될 수도 있다.     따라서, 본 발명은 여기에 있는 실시형태에 한정된 것은 아니며, 여기에 
개시된 원리 및 새로운 형태로 구성된 광의의 범주로 이해되어져야 한다.

(57) 청구의 범위

청구항 1 

FM 모드에서는 주파수 변조 (FM) 신호를 이용하고 CDMA 모드에서는 코드 분할 다중 접속 (CDMA) 
신호를 이용하여, 정보 신호를 송신하는 듀얼 모드 송신기에 있어서, 

디지털 FM 오디오 신호를 생성하는 디지털 신호 처리기; 

상기 디지털 신호 처리기에 결합되며, 광대역 데이터 신호를 생성하는 광대역 데이터 생성기; 

상기 광대역 데이터 생성기에 결합되며, 상기 디지털 FM 오디오 신호와 상기 광대역 데이터 신호
를 합성하여 합성 디지털 FM 신호를 생성하는 합성기; 및 

상기 합성기에 결합되며, 상기 합성 디지털 FM 신호 및 CDMA 데이터 신호를 수신하여 상기 FM 모
드에서는 상기 합성 디지털 FM 신호를 상기 정보 신호를 상향 변환하여 송신하는 송신기에 제공하고 상기 
CDMA 모드에서는 상기 CDMA 데이터 신호를 상기 송신기에 제공하는 모드 스위치를 구비하는 것을 특징으
로 하며, 

상기 광대역 데이터 생성기는, 

영으로 복귀하지 않는 (non-return to zero : NRZ) 입력 데이터 신호를 수신하는 데이터 레지스
터; 

상기 데이터 레지스터에 결합되며, 상기 NRZ 입력 데이터 신호에 응답하여 상기 광대역 데이터 
신호의 일부를 생성하는 제 1 멀티플렉서; 

상기 제 1 멀티플렉서에 결합되며, 상기 생성된 상기 광대역 데이터 신호의 일부를 반전하는 인
버터; 및 

상기 인버터, 상기 데이터 레지스터 및 상기 제 1 멀티플렉서에 결합되며, 상기 반전된 상기 광
대역 데이터 신호의 일부와 상기 광대역 데이터 신호의 상기 일부를 멀티플렉싱하여 상기 광대역 데이터 
신호를 생성하는 제 2 멀티플렉서를 구비하는 것을 특징으로 하는 듀얼 모드 송신기.

청구항 2 

제 1 항에 있어서, 

상기 디지털 신호 처리기 및 상기 합성기 사이에 삽입되어 상기 디지털 신호 처리기 및 상기 합
성기에 결합되며, 상기 디지털 FM 오디오 신호를 업샘플링 (upsampling) 하는 오디오 보간 필터; 및 

상기  합성기  및  상기  모드  스위치  사이에  삽입되어  상기  합성기  및  상기  모드  스위치에 
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결합되며, 상기 합성 디지털 신호를 스케일링하는 곱셈기를 더 구비하는 것을 특징으로 하는 듀얼 모드 
송신기. 

청구항 3 

FM 모드에서는 합성 디지털 오디오 및 광대역 데이터 신호를 나타내고 CDMA 모드에서는 코드 분
할 다중 접속 (CDMA) 데이터 신호를 나타내는 정보 신호를 수신하는 듀얼 모드 수신기에 있어서, 

상기 정보 신호를 하향 변환하여 상기 FM 모드에서는 소정의 오프셋 마진만큼 영 (zero) 주파수
로부터 오프셋되는 동위상 (I : In-phase) 및 직교위상 (Q : Quadrature-phase) 아날로그 FM 신호를 생성
하고, 상기 CDMA 모드에서는 I 및 Q 아날로그 CDMA 신호를 생성하는 하향변환기; 및 

상기 하향변환기에 결합되며, 상기 I 및 Q 아날로그 FM 신호를 I 및 Q 디지털 FM 신호로 변환하
고 상기 I 및 Q 아날로그 CDMA 신호를 I 및 Q 디지털 CDMA 신호로 변환하며, 상기 I 및 Q 디지털 FM 신호
를 디지털 FM 복조기로 더 라우팅하고 상기 I 및 Q 디지털 CDMA 신호를 디지털 CDMA 복조기로 더 라우팅
하는 듀얼 모드 인터페이스; 

상기 듀얼 모드 인터페이스에 결합되며, 상기 I 및 Q 디지털 CDMA 신호를 디지털 복조하여 상기 
CDMA 데이터 신호를 복원하는 상기 CDMA 복조기; 

상기 듀얼 모드 인터페이스에 결합되며, 상기 I 및 Q 디지털 FM 신호를 디지털 복조하여 상기 합
성 디지털 FM 오디오 및 광대역 데이터 신호를 복원하는 상기 디지털 FM 복조기; 

상기 디지털 FM 복조기에 결합되며, 상기 합성 디지털 FM 오디오 및 광대역 데이터 신호로부터 
상기 광대역 데이터 신호를 복원하는 광대역 데이터 복원 네트워크; 및 

상기 광대역 데이터 복원 네트워크에 결합되며, 상기 광대역 데이터 신호를 디코딩하는 광대역 
메시지 디코더를 구비하는 것을 특징으로 하고, 

상기 디지털 FM 복조기는, 

상기 I 및 Q 디지털 FM 신호를 디지털 필터링하여 상기 소정의 오프셋 마진을 제거하고 상기 I 
및 Q 디지털 FM 베이스밴드 신호를 생성하는 I 및 Q DC 오프셋 루프 필터들; 

상기 I 및 Q 디지털 FM 베이스밴드 신호의 수신된 신호의 세기를 측정하고 수신된 신호 세기 측
정값에 응답하여 상기 수신기의 가변 이득을 변경하는 디지털 자동 이득 조절 네트워크; 및 

상기 합성 디지털 FM 오디오 신호 및 광대역 데이터 신호를 디지털 필터링하고 상기 디지털 필터
링된 합성 디지털 FM 오디오 신호 및 광대역 데이터 신호에 응답하여 상기 수신기의 국부 발진 주파수를 
조절하는 주파수 트래킹 루프 필터를 구비하는 것을 특징으로 하며, 

상기 각각의 I 및 Q 오프셋 루프 필터는, 

상기 I 또는 Q 디지털 FM 신호의 최상위 비트 (most-significant bit) 를 추출하는 제 1 추출 레
지스터; 

상기 제 1 추출 레지스터에 결합되며, 상기 DC 오프셋 루프 필터의 시상수 (time constant) 를 
조절하는 쉬프트 레지스터; 

상기 쉬프트 레지스터에 결합되며, 상기 추출된 최상위 비트를 축적하는 (accumulating) 축적기 
(accumulator); 

상기 축적기에 결합되며, 상기 축적된 최상위 비트들로부터 소정의 개수의 상위 비트들을 추출하
는 제 2 추출 레지스터; 및 

상기 제 2 추출 레지스터에 결합되며, 상기 추출된 소정의 개수의 상위 비트들을 아날로그 DC 오
프셋 보정 신호로 변환하는 변환기를 구비하는 것을 특징으로 하는 듀얼 모드 수신기. 

청구항 4 

제 3 항에 있어서, 

상기 디지털 자동 이득 제어 네트워크는, 

적어도 상기 I 디지털 FM 베이스밴드 신호 또는 상기 Q 디지털 FM 베이스밴드 신호의 절대값의 
최대값과 상기 I 디지털 FM 베이스밴드 신호 또는 상기 Q 디지털 FM 베이스밴드 신호의 상기 절대값의 최
소값의 비율에 기초하여 상기 I 및 Q 디지털 FM 베이스밴드 신호의 수신된 신호 세기를 계산하는 수신 신
호 세기 측정회로; 

상기 수신 신호 세기 측정회로에 결합되며, 상기 계산된 수신 신호 세기로부터 기준 레벨을 감산
하여 디지털 AGC 에러 신호를 생성하는 디지털 감산기; 

상기 디지털 감산기에 결합되며, 상부 포화한계와 하부 포화한계 사이에서 상기 디지털 AGC 에러 
신호를 적분하는 적분기; 및 

상기 적분기에 결합되며, 상기 적분된 디지털 AGC 에러 신호를 아날로그 AGC 에러 신호로 변환하
는 변환기를 구비하는 것을 특징으로 하는 듀얼 모드 수신기. 

청구항 5 

제 3 항에 있어서, 
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상기 주파수 트래킹 루프 필터는, 

상기 합성 디지털 FM 오디오 신호 및 광대역 데이터 신호의 주파수에서 기준 주파수를 감산하여 
디지털 주파수 에러 신호를 생성하는 디지털 감산기; 

상기 디지털 감산기에 결합되며, 이득 신호에 응답하여 상기 주파수 트래킹 루프 필터의 시상수
를 조절하는 쉬프트 레지스터; 

상기 쉬프트 레지스터에 결합되며, 상기 쉬프트된 디지털 주파수 에러 신호를 축적하는 축적기; 
및 

상기 축적기에 결합되며, 상기 축적되어 쉬프트된 디지털 주파수 에러 신호를 아날로그 주파수 
에러 신호로 변환하는 변환기를 구비하는 것을 특징으로 하는 듀얼 모드 수신기. 

청구항 6 

제 3 항에 있어서, 

상기 광대역 데이터 복원 네트워크는, 

상기  합성  디지털  FM  오디오  및  광대역  데이터  신호로부터  맨체스터-인코딩된 (Manchester-
incoded) 영으로 복귀하지 않는 (non-return to zero : NRZ) 데이터 신호를 복원하는 디지털 위상-동기 
루프 (phase-lock loop); 및 

상기 맨체스터-인코딩된 NRZ 데이터 신호를 디코딩하는 NRZ 디코더를 구비하는 것을 특징으로 하
는 듀얼 모드 수신기. 

요약

주파수 변조 (FM) 및 다원 접속 모드에서 동작시 정보 신호를 통신하기 위한 듀얼 모드 디지털 
통신 시스템을 이하 개시한다.     디지털 통신 시스템은 FM 모드 동작시 FM 통신 신호를 사용하여 정보 
신호를 전송하고, 다원 접속 모드 동작시 다원 접속 통신 신호를 사용하여 정보 신호를 전송하는 듀얼 모
드 전송기 (14) 를 포함한다.     통신 시스템은 FM 모드 동작시 FM 통신 신호를 수신하고, 다원 접속 모
드 동작시 다원 접속 통신 신호를 수신하는 듀얼 모드 수신기 (16) 를 더 포함한다.     FM 모드에서 동
작시 수신된 FM 신호로부터 정보 신호를 회복하고, 다원 접속 모드 동작시 수신된 다원 접속 신호를 회복
하는 디지털 복조기 (96) 는 듀얼 모드 수신기 (16) 내에 설치된다.  
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