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Vorwort

Der Versuch "DMV" soll die charakteristischen Eigenschaften der insbesondere bei

Funk- und SatellitenkanÁlen gÁngigen Modulationsverfahren Amplitude Shift Keying

(ASK), Frequency Shift Keying (FSK) sowie Phase Shift Keying (PSK) erklÁren und sowohl

einen Bezug zu den entsprechenden analogen Verfahren AM, FM und PM als auch zur

digitalen BasisbandÂbertragung herstellen. Im Mittelpunkt der verwendeten Graphik�

programme "dmv" und "psk"  steht oft die analytische oder simulative Bestimmung der

Bitfehlerwahrscheinlichkeit, dem entscheidenden GÂtekriterium der Digitalsysteme.

Dabei zeigt es sich, daÄ hinsichtlich der Fehlerwahrscheinlichkeitsberechnung diese

unterschiedlichen Verfahren viele Gemeinsamkeiten aufweisen.

Die vorliegende Anleitung gliedert sich in die drei Kapitel Theoretische Grundlagen,

Vorbereitungsfragen und VersuchsdurchfÁhrung. Anhand dieses Heftes und der beiden

Programme "dmv" und "psk" sollte ein Benutzer mit Grundkenntnissen der Nachrichten�

technik in der Lage sein, sich die wesentlichen Merkmale der DigitalsignalÂbertragung

in etwa 8 Stunden (jeweils ca. 4 Stunden fÂr Vorbereitung sowie VersuchsdurchfÂhrung)

zu erarbeiten. 

Die MusterlÀsungen der Vorbereitungsfragen und der VersuchsdurchfÂhrung sind am

Ende des Heftes (ab Seite 63) beigefÂgt. Auf  Seite IV finden Sie noch eine Zusammen�

stellung einschlÁgiger Literaturstellen, die fÂr eine erfolgreiche VersuchsdurchfÂhrung

durchaus nÂtzlich sein kÀnnen, jedoch nicht vorausgesetzt werden.

Die interaktiven Graphikprogramme "dmv" und "psk" wurden im Rahmen zweier von

mir betreuten Diplomarbeiten von Manfred Kugler und Erik Hogl mit groÄer Sorgfalt

konzipiert und erstellt. Bei der Konzeption der ersten Programmversion im Jahre 1986

hat mein ehemaliger Kollege, Herr Prof. Dr.-Ing. Frowin Derr (jetzt Professor an der

Fachhochschule Ulm), tatkrÁftig mitgearbeitet, wofÂr ich mich an dieser Stelle herzlich

bedanken mÀchte. Ich freue mich besonders, daÄ die Programme "dmv" und "psk" auch

in seinen Lehrveranstaltungen in Ulm eingesetzt werden. 

1997/98 wurden die Lehrprogramme von mir Âberarbeitet, insbesondere im Hinblick

einer Anpassung an Inhalt und Nomenklatur der Vorlesungen von Prof. Hagenauer.

Dabei wurden gleichzeitig einige MÁngel frÂherer Versionen behoben.

Ich wÂnsche Ihnen nun viel Erfolg und SpaÄ beim Durcharbeiten dieses Versuches.

MÂnchen, im Oktober 1999                                            GÂnter SÀder
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Hinweis: Die beiden in diesem Versuch verwendeten Lehrprogramme "dmv" und "psk"

sind Bestandteil des insgesamt 24 Graphikprogramme umfassenden Softwarepaketes

"LNTsim", das wir - ebenso wie die Windows-Programme der Reihe "LNTwin" - an

Hochschuleinrichtungen zu gÁnstigen Konditionen weitergeben. Bei diesbezÁglichen

Fragen, aber auch bei Kritik jeder Art, wenden Sie sich bitte an:

Priv.-Doz. Dr.-Ing. habil. GÄnter SÁder
Lehrstuhl fÄr Nachrichtentechnik, Technische UniversitÀt MÄnchen
D-80290 MÄnchen,   Tel: (089) 289-23486,   Fax: (089) 289-23490
Email: guenter.soeder@ei.tum.de
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1 Theoretische Grundlagen

Inhalt: Nach den analogen Modulationsverfahren sollen nun in diesem zweiten Versuch

die Grundlagen und Eigenschaften der digitalen Modulationsverfahren ASK ("Amplitude

Shift Keying"), FSK ("Frequency Shift Keying"), PSK ("Phase Shift Keying") sowie QAM

("Quadratur-Amplitudenmodulation") erarbeitet werden. Insbesondere werden fÁr diese

digitalen BandpaÂsysteme jeweils Äquivalente Basisbandmodelle angegeben und daraus

die (mittlere) Bitfehlerwahrscheinlichkeit berechnet.

ÁÂÁ ÄÀÀÅÃÇÃÉÊÃË

Die digitalen Modulationsverfahren ASK, FSK und PSK ergeben sich direkt aus den

Analogverfahren AM, FM und PM, wenn man jeweils als Quellensignal q(t) ein Digital�

signal verwendet. Bild 1.1 zeigt Ausschnitte des modulierenden binÄren Rechtecksignals

q(t) und der fÁr ASK-, FSK- bzw. PSK-Modulation typischen Sendesignale s(t). Da hier

das Quellensignal zweiwertig ist, kÀnnen auch die HÁllkurve (ASK), die Augenblicksfre�

quenz (FSK) bzw. die Phasenlage (PSK) jeweils nur zwei mÀgliche Werte annehmen.

(b)

sÈÍÎ(t)

ÏÌÑ

ÓÌÑ

Ô

Ö Ò Õ

(a)

q(t) Ô

ÓÌÑ

Ì Ö Š Ò Õ Ú

ÏÌÑ

ÓÌÑ

Ô

Û

(c)

ÏÌÑ

(d) ÏÌÑ

ÓÌÑ

Ô

Ì Ö Š Ò Õ Ú

tÜT

tÜT

tÜT

tÜT

sÙÍÎ(t)

sŸÍÎ(t)

Ì Ö Š Ò Õ Ú

Bild 1.1: BinÁres rechteckfÂrmiges Quellensignal (a) sowie die resultierenden Sendesignale

bei ASK (b), FSK (c) und PSK (d).
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1.1.1 Digitale BasisbandÁbertragung

Zur EinfÁhrung wird zunÂchst das Prinzip der DigitalsignalÁbertragung am Beispiel eines
Basisbandsystems erlÂutert. Eine detaillierte Darstellung dieses Gebietes finden Sie in
der entsprechenden Versuchsanleitung des Praktikums "Simulationsmethoden in der

Nachrichtentechnik". Haben Sie an diesem Praktikum teilgenommen, so kÄnnen Sie die
Abschnitte 1.1.1 bis 1.1.4 Áberspringen.  

EmpfÂnger

+Kanal dig.
Sinke

dig.
Quelle Coder

Sende-
impuls-
former

Sender

ÄÀÅÃ

Empf.-
filter

Detektor Decoder

StÁrquelle

q(t) s(t) r(t) d(t)

n(t)

Ä(t)

ÄÀÅÃqÀÅÃ

Bild 1.2: Blockschaltbild eines digitalen BasisbandÁbertragungssystems inklusive

Codier- und Decodiereinrichtungen.

Die digitale Quelle erzeugt die Quellensymbolfolge ÇqÉÊ, die mÄglichst fehlerfrei zur
Nachrichtensinke Ábertragen werden soll. Die physikalische ReprÂsentation der Quellen�
symbolfolge ist das Quellensignal q(t). Im folgenden wird die digitale Quelle als binÂr
(d.h.: die Stufenzahl ist M=2) und redundanzfrei vorausgesetzt. Letzteres bedeutet, daÀ
die beiden mÄglichen Symbole "O" und "L" gleichwahrscheinlich sind und statistisch un�
abhÂngig voneinander auftreten. MitËder Bitdauer TÈ eines binÂren Nachrichtensymbols
ergibt sich fÁr die Bitrate des hier betrachteten Åbertragungssystems: RÈ=1/TÈ.

Das Quellensignal muÀ vor der Åbertragung an die spektralen Eigenschaften des
Åbertragungsmediums und der Empfangseinrichtungen angepaÀt werden. Hierzu dient
der Sender, der im allgemeinen aus einem Coder und einem Sendeimpulsformer besteht.
Das Ausgangssignal des Senders ist das Sendesignal s(t), das mit dem Sendegrundimpuls
gÍ(t) GÍ(f ), den dimensionslosen Amplitudenkoeffizienten aÉ  und der Symboldauer
T  (bei BinÂrÁbertragung gilt T=TÈ) in folgender Weise geschrieben werden kann: 

s(t) = Î
ÏÌ

ÀÑÓÌ
aÀ � gÍ(t - Ô � T)Ã . (1.1)

FÁr das Folgende wird die binÂre redundanzfreie Åbertragung mit rechteckfÄrmigen
NRZ-Sendeimpulsen (Amplitude sÖ, Dauer T ) betrachtet. Somit entfÂllt der Coder - und
damit natÁrlich auch der Decoder beim EmpfÂnger - , und das Spektrum von gÍ(t) lautet:
GÍ(f )=sÖÒTÒsi(Õ Ò fÒT). Bei einem unipolaren System sind die Amplitudenkoeffizienten
aÉ Š Ú0,  1Û. Dagegen gilt bei bipolarer Åbertragung: aÉ Š Ú-1,+1Û.

Bei der Åbertragung Áber den Kanal (Åbertragungsmedium) wird das Signal s(t) i.a.
verzerrt und von (additiven) StÄrungen Áberlagert. Der Kanal kann z.B. ein Koaxialkabel
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sein. Bei einem Lichtwellenleiter oder einem Funksystem ist dagegen die BasisbandÁber�
tragung direkt nicht anwendbar. Sind die Âbertragungseigenschaften des Kanals linear
und zeitunabhÄngig, so wird der EinfluÀ des Kanals auf das zu Ábertragende Nutzsignal
ausreichend genau durch den Kanalfrequenzgang HK(f ) hK(t) beschrieben. Das
Kanal-Ausgangssignal inklusive StÅrungen bezeichnet man als das Empfangssignal

r(t) = s(t) * h
K
(t) + n(t)Ã Ã Ã (hierbeiÃ bezeichnetÃ *Ã dieÃ Faltung)Ã . (1.2)

Das StÅrsignal n(t) kann explizit nicht angegeben werden. Es muÀ vielmehr durch seine
statistischen KenngrÅÀen, z.B. durch die WDF fÇ(n) und das LDS ÁÇ(f ) charakterisiert
werden. Im folgenden wird von "gauÀverteilten und weiÀen" StÅrungen n(t) ausgegangen.

Der EmpfÄnger des betrachteten digitalen BasisbandÁbertragungssystems beinhaltet
stets das Empfangsfilter und den getakteten Detektor (z.B. einen Schwellenwertent�
scheider). Das Empfangsfilter mit dem Frequenzgang HE(f ) hE(t) hat die Aufgabe,
die StÅrleistung vor dem Detektor zu begrenzen. Hierzu eignet sich ein TiefpaÀ, also ein
passives Filter. ZusÄtzlich hat das Empfangsfilter oft die Aufgabe, die auf dem Kanal
entstandenen Amplituden- und Phasenverzerrungen soweit wie nÅtig und mÅglich zu
beseitigen. Dazu mÁssen die fÁr die Âbertragung des Nutzsignals wichtigen Frequenz�
anteile angehoben werden, was nur mit einer aktiven Schaltung mÅglich ist ("Entzerrer").

Das Ausgangssignal des Empfangsfilters HE(f ) und gleichzeitig das Eingangssignal
des Detektors ist das Detektionssignal

d(t) = r(t) * h
E

(t) = s(t) * h
K
(t) * h

E
(t) + n(t) * h

E
(t) = d

S
(t) + d

N
(t)Ã . (1.3)

Die beiden Indizes "S" und "N" stehen hierbei fÁr "Signal" und "Noise".

Der Nutzanteil dS(t) lÄÀt sich wieder als Summe von gewichteten und jeweils um die
Symboldauer T verschobenen Detektionsgrundimpulsen darstellen. Analog zu (1.1) gilt:

d
S
(t) = Â+Ä

À=-Ä aÀ � g
É
(t - Å � T)Ã Ã Ã Ã mit g

É
(t) = g

Ê
(t) * h

K
(t) * h

E
(t)Ã . (1.4)

Ist das Rauschsignal n(t) am EmpfÄngereingang gauÀverteilt, so ist auch das Detektions�
stÅrsignal dN(t) gauÀverteilt. Die Leistung Ã ÇÉ  dieses unerwÁnschten, stÅrenden Anteils
kann man mit nachfolgender Gleichung berechnen, wobei der rechte Teil nur fÁr weiÀes
Rauschen mit der konstanten (zweiseitigen) Rauschleistungsdichte ÁÇ(f )= N0/2 gilt:

Ã 2
É

= d
N
(t) 2= Ê

+Ä

-Ä
Á

Ç
(f) � |H

E
(f)|2 df =

N
0

2
� Ê
+Ä

-Ä
|H

E
(f)|2 dfÃ . (1.5)

Zur Amplituden- und Zeitregenerierung wird das Detektionssignal d(t) dem Detektor
zugefÁhrt, der zu den Äquidistanten Detektionszeitpunkten die Momentanwerte d(Å ËT)
mit einem Schwellenwert E=0 vergleicht und daraus das rechteckfÅrmige Sinkensignal
È(t) gewinnt. Das hierzu notwendige Taktsignal muÀ von der Taktgewinnungseinrichtung
aus dem ankommenden Signal r(t) erzeugt werden, z.B. mit Hilfe eines Phasenregel�
kreises. FÁr einen solchen ist auch die Bezeichnung PLL (Phase Locked Loop) Áblich. Die
Taktgewinnungseinrichtung wird im folgenden stets als ideal angenommen.
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1.1.2 Bitfehlerwahrscheinlichkeit fÁr BasisbandÁbertragung/AWGN-Kanal

Eines der aussagekrÁftigsten GÂtekriterien eines jeden digitalen Äbertragungssystems ist
die Bitfehlerquote hË (engl.: Bit Error Rate, BER ). Diese ist als relative HÁufigkeit defi�
niert und kann durch einen Vergleich von Quellen- und Sinkensymbolfolge gemessen
werden, indem man die Anzahl nË der aufgetretenen Bitfehler (ÄÀ Å qÀ) durch die Anzahl
N der insgesamt Âbertragenen Bit dividiert. Es gilt also: hË=nË/N.

Die Bitfehlerquote wird als QualitÁtsmerkmal realisierter Systeme herangezogen. Sie
eignet sich nicht fÂr die Konzipierung und Optimierung noch zu planender Systeme. Hier
muÀ (mit dem Erwartungswert E[ ... ]) auf die (mittlere) Bitfehlerwahrscheinlichkeit

pË = EÃp(ÄÇ É qÇ)Ê = p(ÄÇÉ qÇ) = limËÈÍ
1

2N + 1
� ÎË
Ç=ÈË p(ÄÇ É qÇ)Å (1.6)

Âbergegangen werden, die eine Vorhersage Âber die zu erwartende Fehlerquote erlaubt.
Nach den elementaren Gesetzen der Wahrscheinlichkeitsrechnung stimmt im Grenzfall
NÏÌ die Aposteriori-KenngrÃÀe hË mit der Apriori-KenngrÃÀe pË Âberein.

Bei einem verzerrenden Kanal kann die Berechnung der Bitfehlerwahrscheinlichkeit
pË nach (1.6) durch Zeitmittelung Âber die VerfÁlschungswahrscheinlichkeiten p(ÄÀ Å qÀ)
aller Symbole sehr aufwendig sein. Ist dagegen der Kanal bis auf das unvermeidbare
Rauschen n(t) ideal, d.h. gilt HÍ(f )=1, so wird die Berechnung von pË und die Systemop�
timierung (Minimierung von pË) sehr einfach. Einen solchen Kanal mit HÍ(f )=1 und
additivem Rauschterm n(t) nennt man AWGN-Kanal ("Additive White Gaussian Noise").

 Setzt man desweiteren noch Impulsinterferenzfreiheit - d.h. keine gegenseitige
Beeinflussung der einzelnen Detektionsimpulse - sowie einen binÁren Schwellenwert�
entscheider mit optimalen Einstellungen (Schwellenwert EÎÏÌ=0, Detektionszeitpunkt
TDÑÎÏÌ=0) voraus, so sind alle VerfÁlschungswahrscheinlichkeiten p(ÄÀ Å qÀ) gleich, und
es kann auf die aufwendige Zeitmittelung in Gl. (1.6) verzichtet werden.

In diesem Sonderfall haben alle Abtastwerte des Detektionsnutzsignals einen von
zwei mÃglichen Werte: dÓ(ÑT)=ÇgÓ(0). Hierbei bezeichnet gÓ(0) das Maximum des (als
symmetrisch angenommenen) Detektionsgrundimpulses. Ist dÓ(ÑT)= -gÓ(0), so kommt
es immer dann zu einem Bitfehler, wenn der zugehÃrige Rauschabtastwert dN(ÑT) grÃÀer
als gÓ(0) ist. Bei weiÀem Rauschen n(t) ist aber der StÃranteil dN(t) des Detektionssignals
ebenfalls gauÀverteilt und die Streuung (StÃreffektivwert) ÔÖ kann mit Gl. (1.5) berech�

net werden. Somit lÁÀt sich mit dem komplementÁren GauÀschen Fehlerintegral

Q(x) =
1

2ÒÕ � Š
+Í

Ú
eÈÛ ÜÙ2Å du = 1 -Ò (x)Ÿ (1.7)

fÂr die Wahrscheinlichkeit einer solchen Fehlentscheidung auch schreiben:

p(ÄÇÉ qÇ ) = p(dN(Ñ � T) > gÓ(0)) = QŽgÓ(0)
ÔÓ �Å . (1.8)

FÂr dÓ(ÑT)= gÓ(0) erhÁlt man wegen der Symmetrie der Q-Funktion den gleichen Wert.
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Deshalb ist bei den oben genannten Voraussetzungen (Eopt=0, TD,opt=0, keine Impuls�

interferenzen) auch die mittlere Bitfehlerwahrscheinlichkeit durch Gl. (1.8) gegeben:

pB = p(ÔÁÂ qÁ ) = QÄgÀ(0)

ÖÀ ÅÂ . (1.9)

Der optimale EmpfÁnger beim AWGN-Kanal besteht aus einem Matched-Filter (siehe

Versuch "Optimale Filter" in [10]) und anschlieÄendem Schwellenwertentscheider. Im fol�

genden betrachten wir ein binÁres bipolares Basisbandsystem (d.h. aÃ Ç É-1,+1Ê) mit

rechteckfÀrmigen NRZ-Sendeimpulsen der Amplitude s0 und der Dauer T. In diesem

Sonderfall lautet das (akausale) Matched-Filter fÅr den Detektionszeitpunkt TD,opt=0:

HE(f) = HMF(f) = KMF � GË*(f) = si(Ò fT) . (1.10)

Die aus DimensionsgrÅnden erforderliche Konstante wurde vereinfachend KMF = (s0T)-1

gesetzt. Damit gilt fÅr die zugehÀrige (akausale) Impulsantwort hMF(t) HMF(f ):  

hE(t) = hMF(t) = KMF � gË(- t) =
1ÈT fÅr |t| Í TÈ2Â ,Î sonst .0

(1.11)

Das bedeutet: Die optimale Impulsantwort ist hier formgleich mit dem rechteckfÀrmigen

Sendegrundimpuls; sie kann z.B. mit Hilfe eines Integrators (Åber eine Symboldauer T)

realisiert werden. Der Detektionsgrundimpuls gÀ(t) ist somit ein Dreieckimpuls mit der

absoluten Dauer 2T und der Amplitude gÀ(0)= s0. Bild 1.3 zeigt einen Ausschnitt aus

dem Detektionsnutzsignal dS(t) fÅr ein zufÁlliges Sendesignal s(t). Zu allen Detektions�

zeitpunkten gilt: dS(ÕT)=Ãs0. Der Detektionsgrundimpuls gÀ(t) ist grau dargestellt.

(a)

Detektionszeitpunkte

Ï Ì Ñ Ó ÔÖÒ ÖÔ ÖÓ ÖÑ ÖÌ ÖÏs(t) ÕŠÚ

(b) Ï Ì Ñ Ó ÔÖÒ ÖÔ ÖÓ ÖÑ ÖÌ ÖÏdS(t) ÕŠÚ

ÛÜ

- ÛÜ
ÛÜ

- ÛÜ

ÙŸ(Õ)

Bild 1.3: Ausschnitte aus dem Sendesignal (a) und dem Detektionsnutzsignal (b) beim

optimalen binÁren Basisbandsystem (StÂrungen sind hier nicht berÄcksichtigt: n(t)=0).

FÅr die DetektionsstÀrleistung folgt aus (1.5) und (1.10), wiederum mit KMF = (s0T)-1:

Ö
2À =

N0

2
� Ž+�
-�

si2(ÒfT) df =
N0

2T
Â . (1.12)
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Setzt man dieses Ergebnis zusammen mit dem Nutzabtastwert gd(0)= s0 in Gl. (1.9) ein,

so erhÁlt man fÂr die mittlere Bitfehlerwahrscheinlichkeit des optimalen binÁren bipola�

ren Basisbandsystems fÂr den AWGN-Kanal:

pŠ = QÄgd(0)Àd

Å = QÄ 2 � sÚ
0 � T

N0

Ã Å= 1

2
� erfcÄ sÚ

0 � T

N0

Ã ÅÄ . (1.13)

Hierzu ist anzumerken, daÀ in der Literatur anstelle von Q(x) hÁufig auch die Áquivalente

Funktion erfc(x) verwendet wird. Es gilt Q(x)=0.5Çerfc(x/ ÉÊ ) und die Definition

erfc(x) =
2ËÈ � ÍÛÎ

x

eÜu
Ï
Ä duÄ . (1.14)

Manchmal - so z.B. auch in den Programmen "dmv" und "psk" - wird zusÁtzlich zu pŠ
das SignalrauschleistungsverhÁltnis Ìd am Entscheider angegeben. Bei den hier getrof�

fenen Voraussetzungen - und nur bei diesen - gilt dabei die nachfolgende Definition:

Ìd =
dÙ(Ñ � T)Ú

dŸ(Ñ � T)Ú
= Ägd(0)Àd

ÅÚ =
2 � sÚ

0 � T

N0

Ä . (1.15)

Der allgemeingÂltige Zusammenhang zwischen pŠ und Ìd lautet:

pŠ = QÄ Ìd
È Å. (1.16)

Anstelle von Gl. (1.13) kann man mit der Energie EŠ=s0
ÚÇT eines NRZ-Rechteck�

sendeimpulses ("Energie pro Bit") auch schreiben:  

pŠ = QÄ 2EŠÓN0
Ô Å =

1

2
� erfcÄ EŠÓN0

Ô ÅÄ . (1.17)

Das SignalrauschleistungsverhÁltnis am Entscheider ergibt sich damit zu Ìd=2ÇEŠ/N0

(gÂltig fÂr binÁre bipolare Basisbandsysteme, AWGN-Kanal und optimalen EmpfÁnger).

In der Vorbereitungsfrage V1 wird die Bitfehlerwahrscheinlichkeit numerisch ausge�

wertet. Im Anhang sind die Funktionen Ö(x), Q(x) und erfc(x) tabellarisch angegeben. 

ÒÕÒÕŠ ÚÛÜÙŸŽ����!"#$�%�Ž��!�Ÿ&’(%!"
Im letzten Abschnitt wurde der bestmÅgliche EmpfÁnger (bestehend aus Matched-Filter

und Schwellenwertentscheider) fÂr den bestmÅglichen Kanal (AWGN) beschrieben. Da�

mit ergibt sich die Bitfehlerwahrscheinlichkeit pŠ gemÁÀ (1.13) bzw. (1.17). Bei einem

verzerrenden Kanal oder einem anders gearteten EmpfÁnger ist pŠ (deutlich) grÅÀer.  

In der VersuchsdurchfÂhrung wird hÁufiger anstelle des Matched-Filters ein GauÀ-

TiefpaÀ mit dem Frequenzgang

HE(f) = eÜ)� Ž f

Úf*�Ï (1.18)

verwendet. Mit der Grenzfrequenz fE erhÁlt man so fÂr die DetektionsstÅrleistung:

À Ú
d

=
N0

2
� ÍÛÎ
ÜÎ |HE(f)|Ú df =

N0

2È � fEÄ . (1.19)
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Je kleiner die Grenzfrequenz fE gewÁhlt wird, um so kleiner ist auch die DetektionsstÂr�

leistung � Á
Â . Bei Verwendung dieses suboptimalen, gauÄfÂrmigen Empfangsfilters HE(f)

kommt es aber auch zu Impulsinterferenzen. Das bedeutet, daÄ die Detektion eines

Symbols von den Nachbarsymbolen beeinfluÄt wird. 

Bild 1.4 zeigt einen Ausschnitt aus dem Detektionssignal d(t) fÀr ein zufÁlliges Sende�

signal s(t). ZusÁtzlich eingezeichnet ist das Detektionsnutzsignal dS(t). Es ist zu erkennen,

daÄ auch ohne BerÀcksichtigung des Rauschanteils dN(t) die AbstÁnde zu der Schwelle

E=0 bei den verschiedenen Detektionszeitpunkten unterschiedlich groÄ sind.

Detektionszeitpunkte

d
S
(t)

d(t)

Ä Á À Å ÃÇÉ ÇÃ ÇÅ ÇÀ ÇÁ ÇÄ

s(t) ÊËÈ

Ä Á À Å ÃÇÉ ÇÃ ÇÅ ÇÀ ÇÁ ÇÄ

(a)

(b)

ÊËÈ

d(t), d.h. mit Rauschanteil

, d.h. ohne Rauschanteil

Bild 1.4: Ausschnitte aus dem Sendesignal (a) und dem Detektionssignal (b) bei einem

suboptimalen binÁren Basisbandsystem mit gauÂfÄrmigem Empfangsfilter nach Gl. (1.18).

Zur Untersuchung dieses Systems eignet sich das sogenannte Augendiagramm. Dieses

wird im nachfolgenden Versuch "Impulsinterferenzen & Entzerrung" eingehend behandelt.

Bild 1.5 zeigt das Augendiagramm, das sich bei einem gauÄfÂrmigen Empfangsfilter mit

der  (normierten) Grenzfrequenz fEÍT=0.4 ergibt. Das linke Bild (a) basiert auf dem

Signal d(t), im rechten Bild (b) ist der additive Rauschterm dN(t) nicht berÀcksichtigt.

E

ÇÎ ÇÎÏÁ Ì ÎÏÁ Î

E

(b)(a)
TD

d(t) d
S
(t)

Ä(T
D

)

ÇÎ ÇÎÏÁ Ì ÎÏÁ Î

TD

Bild 1.5: Augendiagramme mit (a) und ohne (b) BerÀcksichtigung des Rauschens.
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Die einzelnen Symbole werden nun - abhÁngig von den Nachbarsymbolen - mit unter�
schiedlichen Wahrscheinlichkeiten verfÁlscht. Die VerfÁlschungswahrscheinlichkeit von
Symbolen, die zu inneren Augenlinien im Augendiagramm von Bild 1.5(b) gehÂren, ist

p
U

= Q�
Á(T

D
)Ä2

ÀÅ
! = Q� Ã

U
Ç !Ä . (1.20)

Hierbei bezeichnet man Â(TD) als die (vertikale) AugenÂffnung (vgl. Bild 1.5), wÁhrend
ÃU das ungÀnstigste SignalrauschleistungsverhÁltnis (halbe AugenÂffnung im Quadrat
bezogen auf die Leistung À É

Ê  des Rauschanteils) angibt.

Die anderen Symbole haben eine deutlich kleinere Fehlerwahrscheinlichkeit, so daÅ
die mittlere Bitfehlerwahrscheinlichkeit pB stets kleiner als pU ist. Die ungÀnstigste
Bitfehlerwahrscheinlichkeit pU nach Gl. (1.20) stellt somit eine obere Schranke fÀr pB
dar, die sehr einfach zu berechnen ist. Ebenso ist das ungÀnstigste Signalrauschleistungs�
verhÁltnis ÃU eine untere Schranke fÀr das in Gl. (1.16) implizit definierte S/N-VerhÁltnis

ÃÅ = [Q-1�p
B
!]2Ä . (1.21)

Diese GrÂÅe ist zwar bei einem System mit Impulsinterferenzen nicht direkt meÅbar, fÀr
einen Systemvergleich trotzdem sehr hilfreich (siehe VersuchsdurchfÀhrung). 

ËÈËÈÍ ÎÏÌÏÑÓÔÎÏÑÓÌÖÒÕŠÚÛÓÌÔÜÓÙÔŸÏÑÏÛŠŽÖÏÑÌŠŽ��ÓÙÛÙŠÑ�ÌÑÔ

Die bis Mitte der achtziger Jahre dominierenden analogen Nachrichtensysteme werden
mehr und mehr durch Digitalsysteme ersetzt. Alle in den letzten Jahren entstandenen
Telekommunikationssysteme sind digital. DafÀr gibt es mehrere GrÀnde:

� Durch die einheitliche DigitalÀbertragung von Sprach-, Bild- und Datensignalen
kann ein sehr leistungsfÁhiges und flexibles Netz aufgebaut werden, das eine ganze
Reihe verschiedener Telekommunikationsdienste zur VerfÀgung stellt (z.B. ISDN:
Integrated Services Digital Network). 

� Die Ãbertragung eines Datensignals bietet sich in digitaler Form an, da dieses selbst
ein Digitalsignal ist. Dagegen muÅ fÀr die digitale Ãbertragung eines analogen
Quellensignals dieses vorher "digitalisiert" werden (Pulscodemodulation, abgekÀrzt
PCM, mit den Verarbeitungsschritten "Abtastung", "Quantisierung" und "Codierung").

� Digitalsysteme kÂnnen in Digitaltechnik realisiert werden; die Schaltungen sind im
hohen MaÅe integrierbar (VLSI: Very Large Scale Integration).

� Bei digitaler Ãbertragung kann der stÂrende EinfluÅ von statistischen StÂrungen (z.B.
dem unvermeidbaren thermischen Rauschen) vollstÁndig eliminiert werden, solange
diese StÂrungen eine gewisse Schwelle nicht Àberschreiten. Deshalb ist i.a. eine
bessere ÃbertragungsqualitÁt als bei Analogsystemen zu erzielen.

� FÀr DigitalsignalÀbertragung sind einfache und sehr effiziente Datensicherungs- und
-verschlÀsselungsmechanismen bekannt. Durch die Anwendung von Quellen- und
Kanalcodierverfahren und geeignete Decodieralgorithmen beim EmpfÁnger lÁÅt sich
die ÃbertragungsqualitÁt zusÁtzlich steigern.  
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D Bei DigitalsignalÁbertragung kÂnnen (evtl. zusÄtzlich zum Frequenzmultiplex) auch
die Vorteile von Zeitmultiplexverfahren (TDMA) und Codemultiplexverfahren
(CDMA) genutzt werden.

D Jedes Digitalsignal ist in gewissen Grenzen regenerierbar. Das bedeutet: Bei sehr
langen Àbertragungswegen ("Weitverkehrssysteme") kÂnnen in festen AbstÄnden
RegenerativverstÄrker eingesetzt werden, die quasi wie eine Kombination aus Digital�
empfÄnger fÁr den letzten Abschnitt und Sendeeinrichtung fÁr den nÄchsten Abschnitt
wirken. Damit lassen sich - bei gleicher ÀbertragungsqualitÄt - deutlich grÂÅere
Entfernungen als mit den Analogsystemen ÁberbrÁcken.

Diesen vielen Vorteilen stehen natÁrlich auch einige Nachteile gegenÁber. Insbesondere
bei der Àbertragung von Sprach- und Bildsignalen mittels Pulscodemodulation ergeben
sich aufgrund der Quantisierung irreversible VerfÄlschungen. Am Beispiel des seit vielen
Jahren in Deutschland eingesetzten Systems PCM 30/32 werden diese nun kurz erlÄutert.

Das System PCM 30/32 erlaubt die DigitalÁbertragung von 30 SprachkanÄlen (jeweils
fÁr eine maximale Frequenz f#$%&x = 4 kHz) zusammen mit je einem Synchronisations-
und einem WÄhlzeichenkanal, so daÅ die Gesamtkanalzahl Z=32 ist. Die Abtastfre�
quenz betrÄgt nach dem Abtasttheorem somit f’=8 kHz. Die abgetasteten Signale wer�
den mit M=256 Stufen quantisiert und jeder Quantisierungswert wird mit ld(M) = 8 Bit
Ábertragen. Die Gesamtbitrate ist somit gleich R*= 2Á f#$%&xÁZÁ ld(M)= 2.048 Mbit/s.

In Bild 1.6 ist der (beim AWGN-Kanal) erreichbare Signalrauschabstand

QÂ = 10 � lgÃ
NutzleistungÃ vonÃ Ä(t)

RauschleistungÃ vonÃ Ä(t)
(1.22)

dieses PCM-Systems den Analogverfahren "ZSB-AM" und "FM" vergleichend gegen�
Ábergestellt. Es gelten die gleichen Achsenbeschriftungen und Voraussetzungen wie fÁr
Bild 1.31 des Versuchs "AMV". Als Grundlage dieses Vergleichs wird vorausgesetzt: 

D ein cosinusfÂrmiges Nachrichtensignal der Frequenz f#$%&x,

D eine konstante Sendeleistung P/, 

D eine konstante Rauschleistungsdichte N3 und

D ein fÁr alle Frequenzen gleicher (verzerrungsfreier) Kanal mit H4(f) = À .

Die (gestrichelte) Kurve der ZSB-AM (ohne TrÄger) ist aufgrund der hier gewÄhlten
Abszisse eine Gerade mit 45_ Steigung (vgl. Versuch "AMV"). Die FM-Kurve (diese ist
fÁr den Modulationsindex Å=3 gÁltig) liegt fÁr Abszissenwerte grÂÅer als ca. 13 dB um
etwa 11.3 dB darÁber. Mit einem grÂÅeren Modulationsindex lÄÅt sich der Abstand zwi�
schen AM und FM weiter vergrÂÅern, doch ist dann auch mehr Bandbreite erforderlich.

Betrachten wir aber nun den Kurvenverlauf fÁr das oben angegebene PCM-System.
Bei kleinen Abszissenwerten (< 13 dB) ist die Pulscodemodulation vergleichbar mit der
Frequenzmodulation; erst bei kleinerer Rauschleistungsdichte macht die Verwendung
der PCM Sinn. Aus Bild 1.6 ist ablesbar, daÅ die PCM fÁr Abszissenwerte zwischen etwa
13 und 38 dB besser als die FM-Vergleichskurve (Å=3) ist. Der maximale StÂrabstands�
gewinn von ca. 13 dB ergibt sich bei einem Abszissenwert von ca. 23 dB. 
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Weiterhin ist aus Bild 1.6 zu ersehen, daÁ bei PCM der erreichbare Signalrauschabstand
begrenzt ist. Auch bei sehr guten KanÂlen, bei denen durch das additive Rauschsignal n(t)
praktisch keine Bitfehler verursacht werden, gilt bei den gegebenen Voraussetzungen
stets Qu[48.2 dB. Dieser Wert wird durch die Quantisierungsverzerrungen bestimmt.
Bei linearer Quantisierung mit M = 256 gleichen Quantisierungsintervallen, die fÄr den
Systemvergleich von Bild 1.6 zugrundegelegt wurde, gilt nÂherungsweise:

QÄ = 20 � lg(M)À . (1.23)

Diese Gleichung wurde unter der vereinfachenden Annahme berechnet, daÁ das Nach�
richtensignal alle mÅglichen Amplitudenwerte mit gleicher Wahrscheinlichkeit annimmt,
was z.B. fÄr ein dreieckfÅrmiges Signal zutrifft. Bei einem anderen Signalverlauf ist Gl.
(1.23) dagegen nur als eine NÂherung zu verstehen.

Der PCM-Kurvenzug, von rechts nach links betrachtet, entspricht einer Zunahme der
Bitfehlerwahrscheinlichkeit. Im horizontalen Ast sind die Auswirkungen von Ãbertra�
gungsfehlern auf den erreichbaren Signalrauschabstand des Analogsignals im Vergleich
zur Quantisierung vernachlÂssigbar. Erst wenn die Bitfehlerwahrscheinlichkeit 10ÀÅ und
mehr betrÂgt, wirkt sich dies auch auf die QualitÂt des Sprach- oder Bildsignals aus. Ist
pÃ zu groÁ (z.B. 1% oder mehr), so ist das Digitalsystem sogar schlechter als die analoge
ZSB-AM. Dagegen kann fÄr einen geforderten Signalrauschabstand Qu = 40 dB die
erforderliche Sendeleistung um 22 dB, d.h. um den Faktor 158, vermindert werden, wenn
anstelle der ZSB-AM das hier beschriebene PCM-System 30/32 eingesetzt wird.  

10 20 30 40 50 60 70 80

10

20

30

40

50

60

70

80 ZSB-AM
ohne TrÂger 

FM (Ç=3)

ÉÊËÈ

ÍÍËÈ

PCM 30/32

 in dBQÎ

10 � lg
ÏÌ � PÑ

NÓ � fÔÖÒÕŠ
 in dB

Bild 1.6: Vergleich der Verfahren AM, FM und PCM hinsichtlich des erreichbaren

Signalrauschabstandes im Sinkensignal.
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1.2 Digitale Amplitudenmodulation (ASK)

Das digitale Analogon zur ZSB-Amplitudenmodulation ist "Amplitude Shift Keying".
Dieses Verfahren wird anhand des Blockschaltbildes, der SignalverlÁufe und Leistungs�

dichtespektren beschrieben und die Berechnung der Bitfehlerwahrscheinlichkeit angege�

ben. Ein Áquivalentes Basisbandmodell der ASK wird in Abschnitt 1.4.4 abgeleitet.

56765 89;<>?<@C9GHI9JLMOJLRIUOC9vVW9XMYV

Eine MÂglichkeit der DigitalsignalÄbertragung Äber einen BandpaÀkanal bietet die

digitale Amplitudenmodulation. Bild 1.7 zeigt das entsprechende Blockschaltbild. Die

SignalverlÁufe sind fÄr eine typische Systemkonfiguration in Bild 1.8 dargestellt.

ÁÂ

EmpfÁnger

+
ÄÀÅÀÃ dig.

Sinke
dig.

Quelle

Sender

ÇÀÅÉÊÀË ÈÍÎÍÏÎÌÑ

ÓÎÔÑÖÒÍÃÃÍ

ÕÌÉÒÃÀÎÌÑ

ŠÀÏÎ

ÈÍÚÌÉÒÛ
ÃÀÎÌÑ

ŠÜÍÙÊÀË
q(t)

ŸŽqŽÁÂ

s(t) r(t) r�(t) b(t) d(t) Ÿ(t)

n(t)z(t) z�(t)

��(!) "#$%& "’$%&

Bild 1.7: Blockschaltbild eines ASK-Ábertragungssystems.

Das ASK-System kann wie das Basisbandsystem gemÁÀ Bild 1.2 in Sender, Kanal und

EmpfÁnger eingeteilt werden. Sender und EmpfÁnger beinhalten hier zusÁtzlich eine

Modulations- bzw. Demodulationseinrichtung. Coder und Decoder sind zwar prinzipiell

mÂglich, werden in diesem Versuch jedoch nicht behandelt. 

Das Quellensignal q(t) sei redundanzfrei, binÁr und unipolar. Mit den in Abschnitt

1.1.1 definierten Amplitudenkoeffizienten a* + , 0, 1/ und dem rechteckfÂrmigen NRZ-

Grundimpuls g0(t) G0(f ) kann hierfÄr geschrieben werden (vgl. Bild 1.8(a)):

q(t) = 2
34

Ž564
aŽ � g0(t - 7 � T)Å . (1.24)

Im nachfolgenden Modulator wird dieses Signal mit der harmonischen Schwingung z(t)
der Amplitude z8=1, der Frequenz f9 und der Phase :9 multipliziert, woraus sich das in

Bild 1.8(b) dargestellte Sendesignal s(t)=q(t); cos<=9 � t - :9>  ergibt. Nach der vom

Versuch "AMV" bekannten Terminologie entspricht dies einer "ZSB-AM ohne TrÂger".

LÁÀt man als TrÁgerfrequenzen f9 nur ganzzahlige Vielfache der Bitfrequenz 1/T zu,

so kann man das Sendesignal s(t) ebenso wie das Signal q(t) als Summe von gewichteten

und verschobenen Grundimpulsen darstellen:

s(t) = 2
34

Ž564
aŽ � g?(t - 7 � T) g?(t) = g0(t) � cos<=9 � t - :9>Å .mit (1.25)
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0

(a)

(b)

(c)

(d)

(f)

0

1 2 3 4 5

q(t)

s(t)

r(t)

b(t)

Z(t)

tÄT

6

d(t)

1 2 3 4 5 6
0

1 2 3 4 5 6

1 2 3 4 5 6
0

0

0

2 4 5

2 4 5

(e)

Schwelle À

Detektionszeitpunkte

0

0

0

tÄT

tÄT

tÄT

tÄT

tÄT

0

sÅ

sÅ

- sÅ

sÅ

- sÅ

sÅ

sÅ

sÅ

Bild 1.8: SignalverlÁufe eines ungestÂrten ASK-Systems bei gauÄfÂrmigem BandpaÄkanal,

Synchrondemodulation und GauÄ-TiefpaÄ (fÃ=4/T, \ Ã=90Ç, ohne BandpaÄ, zÉÊ =1).

Das Empfangssignal r(t) kann man wie bei der BasisbandÁbertragung mit Gl. (1.2) be�
rechnen, doch muÂ bei trÄgermodulierter Àbertragung der Kanalfrequenzgang HË(f)
stets als BandpaÂ angesetzt werden. Aus  Bild 1.8(c), dargestellt fÁr einen gauÂfÅrmigen
BandpaÂkanal (vgl. Vorbereitungsfrage V3) mit der Mittenfrequenz  fÈ= fÍ, ist zu erken�
nen, daÂ durch den nichtidealen Kanalfrequenzgang HË(f) im wesentlichen die Flanken
der HÁllkurve des Empfangssignals beeintrÄchtigt werden, wÄhrend die lange "O"-  und
die lange "L"-Folge von den Impulsinterferenzen weniger beeinfluÂt werden. Nicht
berÁcksichtigt ist in Bild 1.8(c) und den Beschreibungen in Abschnitt 1.2.1 und 1.2.2 der
additive Rauschterm im Signal r(t), d.h. hier wird stets n(t) = 0 vorausgesetzt.



13Digitale Modulationsverfahren - Theoretische Grundlagen

Beim EmpfÁnger muÂ die sendeseitige Modulation durch einen Demodulator rÄckgÁngig

gemacht werden. Wie bei der analogen ZSB-AM gibt es auch hier zwei prinzipiell unter�

schiedliche Realisierungsformen, nÁmlich die kohÁrente Synchron- und die inkohÁrente

HÄllkurvendemodulation.

Bei Synchrondemodulation kann auf den BandpaÂ HB(f) am EmpfÁngereingang (vgl.

Bild 1.7) verzichtet werden, so daÂ rB(t)= r(t) ist. Diesem Signal wird nun das empfangs�

seitige TrÁgersignal zE(t)= z^
E � cosÁÂ

T � t - Ä
E
À  multiplikativ Äberlagert, das exakt die

gleiche Frequenz fT wie das sendeseitige TrÁgersignal z(t) besitzen muÂ. AuÂerdem soll�

ten die Phasenlagen der beiden Signale mÀglichst gut Äbereinstimmen (ÄE = ÄT). Eine

Phasenabweichung ÅÄT = ÄE - ÄT fÄhrt wie bei der analogen Amplitudendemodulation

zu einer Degradation des SignalstÀrleistungsverhÁltnisses um den Faktor cos2(ÅÄT).

In Bild 1.8(d) ist das Ausgangssignal des Synchrondemodulators (mit z^E=1, ÅÄT=0)

dargestellt. Es zeigt, daÂ dem Nutzsignal auch Anteile mit der doppelten TrÁgerfrequenz

(2fT) Äberlagert sind. Diese Intermodulationsprodukte werden durch den nachfolgenden

TiefpaÂ eliminiert; im gezeichneten Beispiel ist HE(f) ebenfalls gauÂfÀrmig angenom�

men. AuÂerdem hat dieses Filter wie beim Basisbandsystem die zusÁtzliche Aufgabe, die

StÀrleistung vor dem Detektor zu begrenzen. Es soll nochmals erwÁhnt werden, daÂ alle

SignalverlÁufe in Bild 1.8 jedoch fÄr den stÀrungsfreien Fall (n(t)=0) gelten.

Das in Bild 1.8(e) dargestellte Detektionssignal d(t) ist ein Basisbandsignal, so daÂ zur

Symboldetektion z.B. der in Abschnitt 1.1.1 beschriebene Schwellenwertentscheider ein�

gesetzt werden kann. Wegen z^E=1 betrÁgt der Maximalwert von d(t) hier nur s0/2. Auf�

grund der unipolaren ASK-Signale ist die Entscheiderschwelle E=0 nicht geeignet. Der

optimale Schwellenwert liegt hier vielmehr bei einem Viertel der Sendeamplitude s0.

Der Nachteil der Synchrondemodulation ist die Notwendigkeit einer Phasenregelung,

z.B. mittels eines VCO ("Voltage Controlled Oscillator"). Dies fÄhrt in der Praxis oft zu

Schwierigkeiten. Aus diesem Grund wendet man hÁufig die HÄllkurvendemodulation an,

deren Wirkungsweise im Abschnitt 1.3.2 des Versuchs "Analoge Modulationsverfahren"

ausfÄhrlich beschrieben wurde. Da sich in diesem Fall die additiven StÀrungen n(t) direkt

auf das demodulierte Signal b(t) auswirken, wird sinnvollerweise die StÀrleistung schon

vor dem Demodulator durch das BandpaÂfilter HB(f) begrenzt.

ÃÇÉÇÉ ÊËÈÍÎÏÌÑÍÓÈÔÖÎËÍÒËÕÎŠËÌ

Wichtige Eigenschaften des ASK-Systems lassen sich anhand der einzelnen Leistungs�

dichtespektren (abgekÄrzt LDS) sehr anschaulich erklÁren. Bild 1.9 zeigt diese fÄr die in

Bild 1.8 dargestellten ZeitverlÁufe, wobei fÄr beide Bilder die gleichen Voraussetzungen

gelten (siehe Unterschrift und Beschreibung von Bild 1.8).

Das LDS ÚÛ(f) des rechteckfÀrmigen unipolaren NRZ-Quellensignals q(t) mit der

Amplitude s0, der Symboldauer T und gleichwahrscheinlichen Symbolen lautet:

ÚÛ (f) =
T

4
� s 2
0
� si 2(Ü � f � T)+

s 2
0

4
� Ù(f)Å . (1.26)
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Neben einem si2-fÁrmigen Anteil beinhaltet 35(7) auch eine Diracfunktion bei 7=0, die

den Gleichanteil Ü8/2 des unipolaren Signals 9(Ù) berÂcksichtigt.

FÂr das LDS 3;(7) des ASK-Sendesignals Ü(Ù) gilt unter der Voraussetzung 7<=> ?1:

3; (7) =
1

4
� @35 (7 - 7<) + 35 (7 + 7<)AÄ . (1.27)

Die Ableitung dieser Gleichung kann Âber die (bei Zufallssignalen eigentlich nicht expli�

zit angebbaren) Amplitudenspektren %(7) bzw. B(7) und entsprechende GrenzÂbergÀnge

erfolgen. Bei einem cosinusfÁrmigen TrÀgersignal (d.h. C<=0D) besteht zwischen diesen

folgender Zusammenhang: %(7)=[B(7’ 7<EFB(7F7<)]/2. BerÂcksichtigt man weiter, daÅ

das LDS 3;(7) proportional zu |%(7)|2 ist, und daÅ die Mischprodukte B(7 ’ 7<E=BH(7F7<)

bzw. BH(7’ 7<E=B(7F7<) fÂr 7<=> ?1 verschwinden, so folgt daraus Gl. (1.27). 

Aus dieser Gleichung und Bild 1.9(b) ist zu ersehen, daÅ 3;(Ã7<)= 35(0)/4 ist (falls

7<=> ?1). Dieses Ergebnis gilt unabhÀngig von der TrÀgerphase C< und ist verstÀndlich,

da die Leistung des Sendesignals - diese entspricht ja der FlÀche unter dem Leistungs�

dichtespektrum 3;(7) - nur halb so groÅ ist wie die Leistung des Quellensignals 9(Ù).

Das Leistungsdichtespektrum am EmpfÀngereingang betrÀgt 3I(7) = 3;(7)=|JK(7)|2.
Hierbei ist wieder - ebenso wie bei den nachfolgenden Spektren - nur der Nutzsignal�

anteil berÂcksichtigt und dargestellt (d.h. Bild 1.9 gilt fÂr 3L(7)=0). Bei einem BandpaÅ

mit JK(Ã7<)=1 ist der Verlauf von 3I(7) in den Bereichen umÃ7<M Àhnlich dem von

3;(7). Ebenso sind die diskreten Spektralanteile bei den Frequenzen 7=Ã7<, herrÂhrend

vom Gleichanteil im Signal 9(Ù), fÂr beide Signale identisch. Dagegen werden die Aus�

lÀufer der beiden si2-Funktionen durch den BandpaÅkanal abgeschwÀcht.

Das LDS 3N( 7 ) des demodulierten Signals O(Ù) entsteht bei Synchrondemodulation

durch beidseitige Frequenzbandverschiebung des Amplitudenspektrums P( 7 ) um die
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TrÁgerfrequenz fT, Summation der beiden Anteile (unter BerÂcksichtigung von z_E=1)
zu B( f)=[R( f - fT)+R( f+fT)]/2 sowie Bildung des Betragsquadrates |B( f)|2. Ist R( f )
reell, so gilt B(0) = R( fT). Daraus folgt die GrÄÀenbeziehung ÁÂ(0)= ÁÄ(ÅfT), wÁh�
rend die beiden Nebenmaxima bei Å2À fT um den Faktor 4 kleiner sind (vgl. Bild 1.9(d)).

SchlieÀlich gilt fÂr das LDS des Detektionssignals: ÁÅ(f) = ÁÂ(f)À|HE(f)|2, wobei
HE(f) den (gauÀfÄrmigen) Frequenzgang des TiefpaÀfilters angibt (vgl. Abschnitt 1.1.3).

ÃÇÉÇÊ ËÈÍÎÏÌÑÏÓÔÖÌÓÒÕÌÏÈŠÑÈÕÌÚÏÈÍÛÎÜÓÛÙŸŽ�Ù���!ŽÖŠÖÑ

Betrachten wir nun das optimale ASK-System fÂr den AWGN-Kanal, d.h. n(t) sei gauÀ�
verteiltes weiÀes Rauschen und es gelte HK(f)=1 (vgl. Bild 1.10). Es sei "E = "T= 0#.

Optimaler EmpfÁnger

+ dig.
Sinke

dig.
Quelle

Sender

DetektorModulator

$%&’

Synchron-
Demod.

Matched-

b(t) d(t)
q(t) s(t)

Filter

r(t) ((t)

)* +,/ = 0234

n(t) z_E � cos67T t8cos67T t8

Bild 1.10: Optimales ASK-Ábertragungssystem beim AWGN-Kanal.

Mit dieser Vereinfachung kann fÂr den Nutzanteil des Signals b(t) geschrieben werden:

bS(t) =
z_E
2

� q(t) + (AnteilÃ bei 9 2fT)Ã . (1.28)

Die Amplitude dieses Signals hÁngt natÂrlich von der Amplitude z_E des empfangsseitigen
TrÁgersignals ab. Da in der Literatur teilweise z_E =1 (so im Programm "dmv") und teil�
weise z_E =2 (z.B. in [3]) verwendet wird, wird in diesem Abschnitt allgemein z_E benutzt.

 Der Anteil bei der doppelten TrÁgerfrequenz muÀ nicht weiter betrachtet werden,
da dieser durch das nachfolgende TiefpaÀfilter eliminiert wird (Voraussetzung: fTÀT :1).
Somit ist das (relevante) Nutzsignal bS(t) nach dem Synchrondemodulator bis auf den
Faktor z_E/2 identisch mit dem Quellensignal q(t) und dementsprechend rechteckfÄrmig
(der Index S steht wiederum fÂr "Signal"). Das Matched-Filter hat deshalb die gleiche
Form wie beim Basisbandsystem, siehe Gln. (1.10) und (1.11), und das Detektionsnutz�
signal dS(t) vor dem Schwellenwertentscheider ist somit wie in Abschnitt 1.1.2 wieder
dreieckfÄrmig. FÂr den Maximalwert des Detektionsgrundimpulses gilt: gÅ(0)= z_E

Às0/2.

Bisher wurden die StÄrungen auÀer Betracht gelassen. Zur Beurteilung der Çbertra�
gungsqualitÁt des ASK-Systems wird nun ein additiv Âberlagertes Rauschsignal n(t) mit
in die Çberlegungen einbezogen. Handelt es sich bei n(t) um "weiÂes Rauschen", so ist
das zweiseitige LDS Á;( f ) nach Bild 1.11(a) in die entsprechenden Gleichungen einzu�
setzen. Unter weiÀem Rauschen versteht man bei modulierter Çbertragung, daÀ das LDS
Á;( f ) - zumindest in einem gewissen Frequenzband der Breite B; um die TrÁgerfrequenz
(ÅfT) - konstant gleich N0/2 ist. Die Rauschleistung von n(t) ist dann < 2

;=N0
ÀB;.
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Der Rauschanteil �Ë(Ù)=Ÿ(Ù)- /Î0 � cos2w3 � Ù4 des demodulierten Signals hat das in Bild

1.11(b) dargestellte LDS. Es gilt: FbË( ‘ )=Fn( ‘ ) *[d(‘$‘3+5d(‘5‘3+] � /Î7084. WÁhrend

das Rauschsignal Ÿ(Ù) spektral gesehen um die TrÁgerfrequenz liegt, weist der Rauschan�

teil �Ë(Ù) nach der Demodulation einen groÂen TiefpaÂanteil auf, dessen GrÄÂe von der

Amplitude des empfangsseitigen TrÁgersignals signifikant (quadratisch) abhÁngt. 

LÁÂt man die Anteile bei der doppelten TrÁgerfrequenz auÂer Betracht (auch diese

werden durch den nachfolgenden TiefpaÂ entfernt), so unterscheidet sich FbË( ‘ ) vom

Rauschleistungsdichtespektrum Fn( ‘ ) bei BasisbandÀbertragung um den Faktor /Î7082.

Genau um diesen Faktor ist auch die StÄrleistung am Entscheider gegenÀber Gl. (1.12)

verÁndert (falls die Rauschbandbreite jn9 1/; ist): 

s 7
d

=
/Î70 � <=

4
� >B?@7
AB?@7

si7(p‘;) d‘ B /Î70 � <=
4; Å . (1.29)

BerÀcksichtigt man weiterhin die unipolare Signalisierung bei ASK (vgl. Bild 1.8(a) und

(e)) im Gegensatz zu den Voraussetzungen von Abschnitt 1.1.2, so erhÁlt man fÀr die

Bitfehlerwahrscheinlichkeit des optimalen binÁren ASK-Systems unter der Vorausset�

zung des AWGN-Kanals:

�C = Q2Ž
d
(0)82

s
d

4 = Q2 Š7= � ;
4 � <=D 4. (1.30)

Dieses Ergebnis ist natÀrlich unabhÁngig von der Amplitude /Î0 des TrÁgersignals.

GegenÀber dem Basisbandsystem von Abschnitt 1.1.2 ist die E(ŸÜ�ŽzÜ}��&}jzÙE bei

konstantem Š= um den Faktor 4 kleiner: (C=Š= 7-;/4. Damit erhÁlt man schlieÂlich:  

�C = Q2 (C<=D 4 =
1

2
� erfc2 (C

2<=D 4Å . (1.31)

In der Vorbereitungsfrage V1 soll diese Gleichung numerisch ausgewertet werden.

Bereits an dieser Stelle muÂ jedoch gesagt werden, daÂ die ASK eine deutlich hÄhere

Bitfehlerwahrscheinlichkeit �C als ein Basisbandsystem (oder auch ein PSK-System)

aufweist, wenn das VerhÁltnis (C/<= - also die pro Bit bereitgestellte Energie bezogen

auf die Rauschleistungsdichte - fÀr den Systemvergleich als konstant angenommen wird.
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1.3 Digitale Frequenzmodulation (FSK)

Eine weitere MÁglichkeit zur Umsetzung eines Basisbandsignals in einen hÁheren Fre�
quenzbereich bietet die sogenannte FSK ("Frequency Shift Keying"), die man als die
digitale Variante der (analogen) Frequenzmodulation bezeichnen kann.

ÁÂÄÂÁ ÀÅÃÇÉÊËÈÍÊÎÏÌÈ
Im Unterschied zur ASK wird bei der FSK nicht die Amplitude, sondern die Frequenz

fÑ des TrÂgersignals

z(t) = zÓ � cos(2Ô � fÑ � t - ÖÑ) (1.32)

entsprechend dem anliegenden Digitalsignal q(t) umgetastet. Mit den bipolaren Ampli�
tudenkoeffizienten aÒ Õ Š-1,+1Ú ergibt sich fÄr das FSK-Sendesignal (falls ÖÑ= 0Û):

s(t) = sÜ � cos Ù2Ô � t � ( fÑ+ aŸ � Žf)�À . (1.33)

Wie bei der herkÁmmlichen analogen Frequenzmodulation bezeichnet �f den Frequenz�
hub. Das Sendesignal gemÂÅ Gl. (1.33) kann mit den AbkÄrzungen

fÜ = fÑ - Žf f� = fÑ + Žfund (1.34)

im Zeitintervall (�-Ã)!T< t<(�+Ã)!T auch wie folgt beschrieben werden:

s(t) = "
#
$

À sÜ � cos(2Ô � f� � t)À À À À À À À À À fÄrÀ À aŸ = +1À ,
À

sÜ � cos(2Ô � fÜ � t)À À À À À À À À À fÄrÀ À aŸ = - 1À .
(1.35)

Sind die beiden, die BinÂrsymbole "O" und "L" reprÂsentierenden Frequenzen fÜ und f�
ganzzahlige Vielfache der Bitfrequenz 1/T, so ist s(t) ein cosinusfÁrmiges Signal ohne
PhasensprÄnge mit stÄckweise konstanter Frequenz. Die HÄllkurve des Sendesignals ist
bei FSK im Gegensatz zur ASK konstant. In Bild 1.12(b) ist der Signalverlauf von s(t)
graphisch dargestellt. Anzumerken ist, daÅ in diesem Bild - im Gegensatz zur vorliegen�
den Beschreibung - die TrÂgerphase ÖÑ= -90Û vorausgesetzt ist: z(t)=-zÓ!sin(%Ñ! t).  

Den Zeitverlauf eines FSK-Signals kann man sich in diesem Fall aus zwei zeitlich
gegeneinander verschobenen ASK-Signalen mit den beiden TrÂgerfrequenzen fÜ und f�
zusammengesetzt denken. Entsprechend ergibt sich auch das Spektrum S(f) aus der
(gewichteten) Çberlagerung zweier ASK-Spektren mit den Mittenfrequenzen fÜ und f�.
Desweiteren finden auch alle im Abschnitt 1.2 angestellten Çberlegungen Anwendung.

Der Kanal weist wie beim ASK-System im allgemeinen eine BandpaÅcharakteristik
H&(f) auf, zu berÄcksichtigen ist jedoch der grÁÅere Bandbreitenbedarf der FSK. Die
StÁrungen kÁnnen in gleicher Weise wie bei ASK angesetzt werden. FÄr die folgende
Signalbeschreibung entsprechend Bild 1.12 wird allerdings ein idealer Kanal H&(f) = 1
und n(t)=0 vorausgesetzt, so daÅ das am EmpfÂnger anstehende Signal r(t)= s(t) ist. 

Von den mÁglichen Realisierungsformen des FSK-EmpfÂngers ist hier die Zweifilter�
variante mit inkohÂrenter HÄllkurvendemodulation gewÂhlt, bekannt unter dem Begriff
"Frequenzdiskriminator" (vgl. Bild 1.13). Zur inkohÂrenten Demodulation wird dabei das



18 G. SÁder: Simulation digitaler Âbertragungssysteme

FSK-Signal im EmpfÁnger mittels zweier BandpaÂfilter getrennt. Die BandpÁsse im

oberen bzw. unteren Zweig besitzen idealerweise die Mittenfrequenzen f0 bzw. f1 und

sollten die Signalanteile der jeweils anderen Frequenz mÄglichst gut unterdrÀcken.

(a) q(t) Ä tÀT

Ä
(g) Å(t)

Ã Ç É Ê Ë È

tÀTs(t)
(b)

tÀT

- b0(t)

ÄÍ(c)

tÀT

b1(t)

Ä Í(d)

tÀTd(t) Ä(f)

tÀTÄ(e)

Ã Ç É Ê Ë È

Detektionszeitpunkte

tÀT

rB0(t)

rB1(t)

Ã Ç É Ê Ë È

ÎÏÌÑÓÔÔÓÍÖ

ÒÕ

- ÒÕ

ÒÕ
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ÒÕ
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ÒÕ

- ÒÕ

ÒÕ

- ÒÕ
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- ÒÕ

ÒÕ

- ÒÕ

b0,1(t)

Bild 1.12: Beispielhafte SignalverlÁufe eines ungestÂrten FSK-Systems (d.h. n(t)=0) bei

idealem Kanal und HÄllkurvendemodulation (f0= 3/T, f1= 5/T, ŠÚ = -90Û).
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Bild 1.13: Realisierung eines FSK-EmpfÁngers mit zwei auf die Frequenzen f0 und f1
abgestimmten BandpaÂfilter und zwei HÄllkurvendemodulatoren.

Die Bilder 1.12(c) und (d) zeigen die SignalverlÁufe rB0(t) und rB1(t) am Ausgang der als

gauÂfÄrmig angenommenen BandpÁsse. Es ist zu erkennen, daÂ die HÀllkurve von rB0(t)

nur zu solchen Zeiten relativ groÂe Werte annimmt, zu denen das FSK-Sendesignal s(t)

die Frequenz f0 aufweist.

Die Frequenz f1 im Sendesignal, die durch den oberen GauÂbandpaÂ nicht vollstÁndig

unterdrÀckt wird, fÀhrt zu Intermodulationsprodukten, d.h. zu Signalanteilen mit den

Frequenzen f1Å f0. Je kleiner die Bandbreite des Bandpasses am EmpfÁngereingang ist,

um so besser werden diese Intermodulationsprodukte unterdrÀckt. Andererseits fÀhrt

eine zu geringe Bandbreite zu Impulsinterferenzen, so daÂ es bezÀglich der Filterband�

breite ein Optimum gibt. (Unter Impulsinterferenzen versteht man die BeeintrÁchtigung

der Symboldetektion durch AuslÁufer benachbarter Impulse, siehe Versuch "I&E").

Der Kurvenverlauf rB1(t) kann in Áhnlicher Weise interpretiert werden. Die HÀllkurve

hat nur zu Zeiten, zu denen das Signal s(t) die Frequenz f1 aufweist, relativ groÂe Werte.

Zur Demodulation werden in beiden Zweigen HÀllkurvendemodulatoren eingesetzt,

deren Ausgangssignale b0(t) bzw. b1(t)  in Bild 1.12(e) exemplarisch dargestellt sind. FÀr

diese Bilder ist der in Bild 1.19 des Versuchs "AMV" beschriebene "reale HÀllkurven�

demodulator" zugrunde gelegt, woraus sich die stufenfÄrmigen SignalverlÁufe von Bild

1.12(e) begrÀnden lassen.

Durch TiefpaÂfilterung des Differenzsignals b(t)=b1(t) - b0(t) der beiden HÀllkurven

erhÁlt man das bipolare Detektionssignal d(t) von Bild 1.12(f), das mittels eines getakte�

ten Schwellenwertentscheiders (mit der Schwelle bei E = 0 V) in gleicher Weise wie bei

einem bipolaren Basisbandsystem entschieden werden kann (vgl. Abschnitt 1.1.1).

ŸŽ�Ž� ��!"#$%#&’($&)*$#�+%�*$,#�!."/&.02345678:3(+(%

Zur AbschÁtzung der FSK-Bitfehlerwahrscheinlichkeit setzen wir in beiden Zweigen

zunÁchst Synchrondemodulatoren voraus. Auch in diesem Fall hat das Detektionssignal

einen qualitativ Áhnlichen Verlauf, wie er in Bild 1.12(f) fÀr HÀllkurvendemodulation

gezeigt ist. Ein Vergleich mit dem entsprechenden Detektionssignal bei ASK (vgl. Bild

1.8(d)) macht deutlich, daÂ bei FSK die Sendeamplitude aufgrund der bipolaren Signali�

sierung um den Faktor 2 grÄÂer ist als bei ASK. In gleichem MaÂe vergrÄÂern sich auch

sÁmtliche Nutzsignalanteile.
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Betrachten wir nun die StÁrungen. Liegt am EmpfÂngereingang von Bild 1.13 weiÄes
Rauschen der (einseitigen) Rauschleistungsdichte N0 an, so besitzen die StÁranteile der
beiden synchrondemodulierten Signale b0(t) und b1(t) die gleichen statistischen Eigen�
schaften und auch den gleichen Effektivwert wie das demodulierte Signal b(t) bei ASK.
Aufgrund der BandpaÄfilterung mit unterschiedlichen Mittenfrequenzen kÁnnen diese
StÁranteile als unkorreliert angenommen werden. Die StÁrleistung Ä 2À des Differenz�
signals b(t)=b1(t)-b0(t) ist somit doppelt so groÄ wie beim vergleichbaren ASK-System.
Das gleiche trifft fÀr die StÁrleistung Ä 2Å   des Detektionssignals zu. Mit Gl. (1.29) und

zÃE = 1 gilt bei FSK somit nÂherungsweise: 

Ä 2Å =
N0

2T
Å . (1.36)

Daraus folgt mit gÅ(0)=s0/2 (aufgrund der Annahme zÃE=1): 

pB = QÇgÅ(0)ÄÅ É = QÇ (s0Ê2)2 � 2T
N0

Ë É = QÇ s2
0 � T

2 � N0

Ë ÉÅ . (1.37)

Die "Energie pro Bit" ist bei FSK mit EB=s0
2ÈT/2 nur halb so groÄ wie bei der Basis�

bandÀbertragung (wegen der cos-Multiplikation) und doppelt so groÄ wie bei ASK (auf�
grund der bipolaren Signalisierung). Damit erhÂlt man in AbhÂngigkeit von EB/N0 wie
bei ASK:

pB = QÇ EB

N0
Ë É =

1
2

� erfcÇ EB

2N0
Ë ÉÅ . (1.38)

Bei inkohÂrenter HÀllkurvendemodulation ergibt sich - wie auch bei ASK - ein merkbar
geringerer StÁrabstand und damit eine grÁÄere Bitfehlerwahrscheinlichkeit als bei einer
kohÂrenten Demodulation. Der Verlust betrÂgt - in komplizierter Weise abhÂngig von
weiteren EmpfÂngerparametern - zwischen 1.5 und 3dB. Genauere quantitative Ergeb�
nisse bezÀglich der FSK finden sich in der Literatur, z.B. in [8], [11] und [12]. Weiterhin
sei in diesem Zusammenhang auf den Versuch D9 verwiesen.

Anzumerken ist, daÄ die FSK eine grÁÄere Bandbreite benÁtigt als die ASK (vgl.
Abschnitt 1.2) und die PSK (vgl. Abschnitt 1.4). Einer Verringerung des Frequenzhubes
sind durch die benÁtigte Bandbreite der TiefpaÄfilter bei Synchrondemodulation (bzw.
des Bandpasses bei HÀllkurvendemodulation) Grenzen gesetzt. Der Einsatz eines FSK-
Systems bietet sich daher bei KanÂlen mit ungÀnstigen Ãbertragungseigenschaften, aber
ausreichender Bandbreite an. 

Vorteilhaft gegenÀber der ASK ist u.a. die konstante EinhÀllende im Hinblick auf
NichtlinearitÂten auf dem Ãbertragungsweg sowie eine einfachere TaktrÀckgewinnung.
Bei ASK kann diese durchaus zu Problemen fÀhren, wenn eine lÂngere Nullfolge auftritt.
Ein weiterer, fÀr die Praxis nicht zu vernachlÂssigender Vorteil der FSK gegenÀber der
ASK ist, daÄ die optimale Entscheiderschwelle stets Eopt = 0 ist, so daÄ diese auch bei
einer zeitabhÂngigen KanaldÂmpfung nicht nachgeregelt werden muÄ.
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1.4 Digitale Phasenmodulation (PSK)

Der dritte Parameter des TrÁgersignals z(t) gemÁÂ Gl. (1.32), der entsprechend dem Digi�

talsignal q(t) variiert werden kann, ist die TrÁgerphase ÁÂ. Dieses Modulationsverfahren

bezeichnet man als PSK ("Phase Shift Keying"), im deutschsprachigen Raum teilweise

auch als Phasenumtastung. 

Das in Bild 1.7 dargestellte Blockschaltbild des ASK-Systems kann auch fÄr PSK-

Systeme verwendet werden. Lediglich Modulator und Demodulator unterscheiden sich

in ihrer Arbeitsweise. Liegt bei ASK-Systemen die zu Äbertragende Information in der

Amplitude des modulierten Signals s(t), so ist bei PSK-Systemen die Nachricht in der

Phase von s(t) enthalten.

Im folgenden wird die binÁre PSK anhand typischer SignalverlÁufe, eines geeignet

definierten Basisbandmodells sowie des Phasendiagramms beschrieben und deren

Bitfehlerwahrscheinlichkeit berechnet. AnschlieÂend werden mehrstufige PSK-Systeme

vorgestellt und die Quadraturamplitudenmodulation als ein verwandtes Verfahren  kurz

behandelt. Desweiteren wird ansatzweise das Zweiwege-Kanalmodell skizziert, das viele

FunkÄbertragungsstrecken ausreichend genau annÁhert. 

ÄÀÅÀÄ ÃÇÉÊËÈÍÎÏÈÌÑÓÎÔÖÎÇÔÖÇÊÌÏÎÏÔÒÕËŠÎÊÚÛÜÑÈËÙÇÛÊÔŸŽÒÃ��
Ein Sonderfall der PSK ist die BPSK ("Binary Phase Shift Keying"), bei der die Phase des

BandpaÂsignals s(t) nur zwei verschiedene Werte annehmen kann. FÄr das BPSK-

Sendesignal gilt im Zeitintervall von (�-À)�T< t<(�+À)�T mit den bipolaren

Amplitudenkoeffizienten a! " #-1,+1$:

s(t) = s% � cos Ÿ2& � fÂ � t +
&
2

� a’�Å . (1.39)

Nach einfachen trigonometrischen Umformungen folgt daraus abschnittsweise:

s(t) = (
)
*

- s% � sin(2& � fÂ � t)Å Å Å Å Å Å Å Å Å Å fÄrÅ Å a’ =+1Å ,
Å

+ s% � sin(2& � fÂ � t)Å Å Å Å Å Å Å Å Å fÄrÅ Å a’ = - 1Å .
(1.40)

Bild 1.14(b) zeigt das zu dem in Bild 1.14(a) dargestellten binÁren bipolaren Quellen�

signal q(t) gehÃrige BPSK-Sendesignal s(t). Es ist zu erkennen, daÂ im modulierten

Signal s(t) PhasensprÄnge auftreten. Weiterhin wird deutlich, daÂ die BPSK (mit ÁÂ =0+)

auch als eine Art Amplitudenumtastung (ASK) mit bipolaren Amplitudenkoeffizienten

und "minus-sinus"-fÃrmigem TrÁgersignal (d.h. ÁÂ = -90+) aufgefaÂt werden kann. Als

Modulator kann somit modellhaft wie bei der ASK ein Multiplizierer verwendet werden:

s(t)=q(t)�z(t). Hierbei ist das TrÁgersignal z(t) wieder normiert zu betrachten.  

Eine weitere MÃglichkeit zur Realisierung eines BPSK-Modulators bietet die Kombi�

nation eines differenzierenden Elementes und eines spannungsgesteuerten Oszillators

(VCO) mit der Mittenfrequenz fÂ. Ist dessen Eingangssignal gleich der Ableitung dq(t)/dt

des Nachrichtensignals, so ist die Phase des Ausgangssignals s(t) wie gewÄnscht propor�

tional zu q(t). Bei jedem Symbolwechsel Ándert der VCO die Phase um Ç180+.



22 G. SÁder: Simulation digitaler Âbertragungssysteme
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Bild 1.14: Beispielhafte SignalverlÁufe eines ungestÂrten binÁren PSK-Systems (fÊ = 4/T,

ËÊ= 0È,n(t)=0) bei bandbegrenztem BandpaÄkanal und Synchrondemodulation.

Da die HÁllkurve des Sendesignals konstant ist, ist die PSK im Gegensatz zur ASK auch

unempfindlich gegenÁber nichtlinearen Verzerrungen auf dem Kanal. Auftretende

Amplitudenschwankungen kÂnnen durch eine Amplitudenbegrenzung des Empfangs�

signals r(t) leicht eliminiert werden. Jede Bandbegrenzung des modulierten Signals s(t)

fÁhrt aber zu EinbrÁchen der HÁllkurve an den Stellen, an denen die Phase um Ä180È

wechselt (vgl. Bild 1.14(b) und (c); fÁr HÍ(f) ist hierbei ein GauÀbandpaÀ eingesetzt).

HÁllkurvendemodulation ist aufgrund der konstanten EinhÁllenden nicht mÂglich.

PSK-modulierte Signale mÁssen deshalb stets kohÅrent demoduliert werden, so daÀ auf

das BandpaÀfilter am EmpfÅngereingang (vgl. Bild 1.7) verzichtet werden kann.
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1.4.2 Leistungsdichtespektren

Alle in Abschnitt 1.2.2 fÁr das ASK-System getroffenen Aussagen hinsichtlich der

Leistungsdichtespektren lassen sich auf das BPSK-System Ábertragen, wenn man anstelle

von Gl. (1.26) die fÁr das bipolare Quellensignals q(t) gÁltige Gleichung verwendet:

ÁÂ (f) = T � s Ä
À � si Ä(Å � f � T)Â . (1.41)

Ein Vergleich mit Gl. (1.26) zeigt, daÄ das kontinuierliche, siÄ-fÀrmige LDS hier um den

Faktor 4 grÀÄer ist, wÅhrend die zusÅtzliche, den Gleichanteil beschreibende Dirac�

funktion bei der Frequenz f=0 entfÅllt. Bild 1.15 zeigt die sich ergebenden Leistungs�

dichtespektren der in Bild 1.14 dargestellten Nutzsignale. Die angegebenen Kurvenver�

lÅufe lassen sich in gleicher Weise wie diejenigen von Bild 1.9 interpretieren.
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Bild 1.15: Leistungsdichtespektren der PSK-Nutzsignale von Bild 1.14.

AbschlieÄend noch eine Anmerkung zum LDS ÁÙ(f). Im Abschnitt 1.4.6 des Versuchs

"AMV" wurde gezeigt, daÄ bei cosinusfÀrmigem Nachrichtensignal ein diskretes PM-

Spektrum mit Diracfunktionen im Abstand der Nachrichtenfrequenz ergibt, deren

Gewichte durch die Besselfunktionen gegeben sind. Setzt sich das Nachrichtensignal aus

k Harmonischen zusammen, so erhÅlt man das Spektrum nach k-facher Faltung der

einzelnen Diracspektren. Jedes zufÅllige BinÅrsignal (endlicher LÅnge) kann man ent�

sprechend der Fourierreihe als eine Summe von harmonischen Schwingungen darstellen,

so daÄ fÁr jedes mÀgliche Mustersignal das dazugehÀrige Spektrum S(f) nach obiger

Vorgehensweise ermittelt werden kann. Durch Mittelung Áber alle |S(f)|Ä und anschlie�

Äender Grenzwertbildung kÅme man schlieÄlich zum LDS ÁÙ(f).

Bild 1.15(b) zeigt, daÄ das Ergebnis dieser doch recht komplizierten Berechnungs�

mÀglichkeit sehr einfach ist. BerÁcksichtigt man, daÄ die BPSK einer ASK mit bipolar

angesetztem Quellensignal entspricht, so kann man das Ergebnis direkt angeben.
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1.4.3 Bitfehlerwahrscheinlichkeit fÁr BPSK/AWGN-Kanal

Hinsichtlich des Rauschens besteht kein Unterschied zur ASK und damit zu den Áberle�
gungen von Abschnitt 1.2.3. Somit gilt analog zu Gl. (1.30):

pÄ = QÀgÅ(0)ÃÅ Ç = QÀ sÉÊ � T
NÊË Ç. (1.42)

Die Energie pro Bit berechnet sich bei der BPSK wie bei FSK zu EÄ=sÊ ÉÈT/2 (doppelter
Wert gegenÂber der ASK). Damit erhÄlt man: 

pÄ = QÀ 2EÄ
NÊË Ç =

1
2

� erfcÀ EÄ
NÊË ÇÀ . (1.43)

In der Vorbereitungsfrage V1 erfolgt fÂr den AWGN-Kanal ein Vergleich von Basis�
bandsystem, ASK und PSK anhand der entsprechenden Fehlerwahrscheinlichkeiten.

1.4.4 Basisbandmodell fÁr BPSK und ASK

Durch die Multiplikation eines Basisbandsignals, z.B. des Quellensignals q(t), mit einem
cosinusfÅrmigen TrÄgersignal z(t) wird das Amplitudenspektrum vor dem Kanal - und
dementsprechend auch das Leistungsdichtespektrum - um die TrÄgerfrequenz fÍ beid�
seitig verschoben. Nach dem Ábertragungskanal wird diese Verschiebung durch den
Demodulator im Idealfall wieder vollstÄndig rÂckgÄngig gemacht. 

Da das Basisbandsignal durch die Frequenzbandverschiebung in seiner Form nicht
verÄndert wird, liegt es nahe, die Berechnung der Signale nach dem Demodulator zu
vereinfachen. Dies kann z.B. dadurch geschehen, daÃ man sich die Modulation und
Demodulation quasi gegeneinander "gekÂrzt" denkt und dafÂr den BandpaÃkanal HÎ(f)
durch einen geeigneten TiefpaÃ HÏÎÌ(f) ersetzt. Hierbei steht der Index "MKD"Ñ fÂr
"Modulator-Kanal-Demodulator". Da diese Modifikation nur bei einem System mit
Synchrondemodulation mÅglich ist, kann das BandpaÃfilter am EmpfÄngereingang wie�
der unberÂcksichtigt bleiben.

Ó ÓModulator BandpaÃ Demod.
HÎ(f)

q(t) b(t)

Basisbandmodell

Óq(t) bÔ(t)HÏÎÌ(f)

Äquivalenter TiefpaÃ-Kanal Ó

2 � cosÀÖÍ t- ÒÕÍ ÇcosÀÖÍ tÇ

Bild 1.16: Áquivalentes Basisbandmodell fÂr ASK bzw. BPSK mit Synchrondemodulation.
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In Bild 1.16 ist das Áquivalente Basisbandmodell der ASK bzw. BPSK dargestellt. FÂr die
Amplitude des empfangsseitigen TrÁgersignals wurde hierbeiÄ z^Á = 2 verwendet. Die
Signale b(t) nach dem Demodulator des BandpaÀsystems sowie b’(t) am Ausgang des
Áquivalenten Basisbandmodells sind somit bis auf den 2Â fÄ-Anteil identisch. 

Unter BerÂcksichtigung einer Phasendifferenz ÀÅÄ zwischen empfangs- und sende�
seitigem TrÁgersignal erhÁlt man fÂr die resultierende TiefpaÀ-Åbertragungsfunktion:

HÃÇÉ(f) =
1
2

� ÊeËÈÍÎ
T � HÇ(f - fÄ) + eÈÍÎÏ � HÇ(f + fÄ)ÌÃ . (1.44)

Bei einem reellen und um die TrÁgerfrequenz fÄ symmetrischen Kanalfrequenzgang Ñd.h.:

HÇ(fÄ- f) = HÇ(fÄ- f)Ó kann man (1.44) wie folgt vereinfachen: 

HÃÇÉ(f) =
cos(ÔÅÄ)

2
� ÊHÇ(f - fÄ) + HÇ(f + fÄ)ÌÃ . (1.45)

Diese Gleichung gilt fÂr ASK und BPSK in gleicher Weise. Die Bitfehlerwahrscheinlich�
keiten beider Systeme kÇnnen nun vereinfachend mit dem fÂr die BasisbandÂbertragung
gÂltigen Modell berechnet werden, und zwar auch dann, wenn ein verzerrender Kanal�
frequenzgang HÇ(f) vorliegt. Anstelle des BandpaÀkanals HÇ(f) ist dann allerdings die
modifizierte Funktion HÃÇÉ(f) gemÁÀ Gl. (1.44) bzw. (1.45) einzusetzen (vgl. Bild 1.17).

+"Kanal" dig.
Sinke

dig.
Quelle

Detektor

Takt

TiefpaÖq(t) b(t) d(t) Ò(t)

n(t)

HÃÇÉ(f) HÁ(f)

ÕŠ(f)

Bild 1.17: Gemeinsames Basisbandmodell fÁr ASK und BPSK.

Im ersten Fall muÀ das Quellensignal q(t) unipolar, bei BPSK dagegen bipolar angesetzt
werden. Weiterhin ist bei weiÀem Rauschen n(t) die (zweiseitige) Rauschleistungs�
dichte ÕŠ(f)=NÚ entsprechend Bild 1.11 zu berÂcksichtigen (also mit dem doppelten
Wert gegenÂber der BasisbandÂbertragung, da z^Á = 2).

Im folgenden wird das Basisbandmodell anhand der Amplitudenspektren von Bild
1.18 beschrieben. Zur besseren Veranschaulichung werden hierzu die Spektren als gauÀ�
fÇrmig und der Kanalfrequenzgang HÇ(f) als rechteckfÇrmig mit der Mittenfrequenz
fÃ= fÄÛangenommen. Um reelle Spektren zu erhalten, sind die beiden TrÁgerphasen
jeweils zu 0 gewÁhlt, was der Modulation mit einer Cosinusschwingung und einer phasen�
richtigen Synchrondemodulation entspricht. Weiter gilt z^Á = 2.

Der zur Rauschleistungsbegrenzung notwendige EmpfÁnger-TiefpaÀ mit dem Fre�
quenzgang HÁ(f) ist ebenfalls als ideal rechteckfÇrmig vorausgesetzt, wobei ÀfÁ>ÀfÇ
gelten soll. Das Detektionssignal d(t) D(f), das z.B. fÂr die Bestimmung des Augen�
diagramms und der Bitfehlerwahrscheinlichkeit benÇtigt wird, ist nach beiden Berech�
nungsarten identisch.
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Da HK(f) um die TrÁgerfrequenz fT symmetrisch ist, ergibt sich fÂr die Áquivalente

Basisbandfunktion HMKD(f) als eine zu HK(f) formgleiche (Rechteck-)Funktion. Eine

Phasenabweichung ÄÀT zwischen den beiden TrÁgersignalen wÂrde sich entsprechend

(1.45) im Basisbandmodell in einer frequenzunabhÁngigen DÁmpfung um den Faktor

cos(ÄÀT) bemerkbar machen. Um den gleichen Faktor wÂrde auch die vertikale Augen�

Äffnung verkleinert, das SignalstÄrleistungsverhÁltnis entsprechend um cos2(ÄÀT).

Der hier betrachtete Kanalfrequenzgang HK(f) bewirkt wegen ÄfK < ÄfE eine zusÁtz�

liche Bandbegrenzung und damit eine VergrÄÀerung der Impulsinterferenzen und der

Bitfehlerwahrscheinlichkeit. Diese haben den gleichen EinfluÀ wie beim vergleichbaren

Basisbandsystem und kÄnnen auch mit den gleichen MaÀnahmen beseitigt oder zumin�

dest vermindert werden (siehe dazu den nachfolgenden Versuch "Impulsinterferenzen und

Entzerrung" in diesem Praktikum). Weitere Beispiele fÂr die Berechnung des Áquivalen�

ten Basisbandmodells finden Sie in den Vorbereitungsfragen V3 und V4.
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Bild 1.18: Amplitudenspektren bei phasenrichtiger Synchrondemodulation (links) und

Bedeutung des Áquivalenten Basisbandfrequenzgangs HMKD(f)  (rechts).
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1.4.5 Phasendiagramm und mehrstufige Phasenmodulation

Eine anschauliche Deutung der Gemeinsamkeiten und Unterschiede zwischen ASK und

PSK erlaubt das Phasendiagramm. Dieses beschreibt das Áquivalente TiefpaÂsignal sÁÂ(t)

in der komplexen Ebene. Sowohl bei ASK als auch bei BPSK existieren nur zwei mÄg�

liche Punkte im Phasenraum. Bei ASK (mit ÄÁ=0À) sind dies die Punkte 0 und sÅ (vgl.

Bild 1.19(a)). Die Bilder 1.19(b) und (c) zeigen die Phasendiagramme fÀr BPSK mit

ÄÁ=90ÀÃbzw. ÄÁ=0À. Beide fÀhren zur gleichen Bitfehlerwahrscheinlichkeit pÇ, doch

sind die Bereichsgrenzen des Entscheiders anders zu wÁhlen. FÀr Diagramm (b) ist die

Bereichsgrenze zwischen den beiden BinÁrsymbolen die imaginÁre Achse, fÀr Diagramm

(c) dagegen die reelle Achse.  

Re

Im

(a) (b) (c)

sÅ + sÅ- sÅ

j � sÅ

- j � sÅ

Schwelle

Schwelle

Schwelle
sÁÂ(t)

Im Im

Re Re

ÉÊ = 0 ÉÊ = 1 ÉÊ = + 1ÉÊ = - 1

ÉÊ = + 1

ÉÊ = - 1

Bild 1.19: Phasendiagramme von (a) ASK (mit ÄË = 0À),

 (b) BPSK (mit ÄË = 90À) und  (c) BPSK (mit ÄË =0À).

Anmerkung: Bei den analogen Modulationsverfahren wurde das "Phasendiagramm" als

"Ortskurve" bezeichnet. Da bei den digitalen Modulationsverfahren die "Ortskurve"  nur

aus einer endlichen Anzahl von Punkten besteht, zwischen denen beliebig schnell hin und

her gesprungen wird, ist der Name Phasendiagramm besser geeignet.

Zur Verringerung des Bandbreitenbedarfs werden bevorzugt mehrstufige Verfahren

angewandt. Bild 1.20(a) und (b) zeigen zwei verschiedene Signalraumkonstellationen mit

den dazugehÄrigen Bereichsgrenzen fÀr QPSK-Systeme (Quaternary Phase Shift Keying),

die sich nur durch die TrÁgerphase unterscheiden. Die erforderliche Bandbreite der

QPSK ist nur halb so groÂ wie bei BPSK, und das bei gleicher Bitfehlerwahrschein�

lichkeit. Die 8PSK, deren Phasendiagramm in Bild 1.20(c) zu sehen ist, benÄtigt nur ein

Drittel der BPSK-Bandbreite, doch ist hier die Bitfehlerwahrscheinlichkeit auch grÄÂer.

OO

OL

LO(b) (c) (d)

LL

OL

OO

LO
(a)

LL

Bild 1.20: Phasendiagramme und Bereichsgrenzen einiger Modulationsverfahren:

QPSK (a),  QPSK bzw. 4QAM (b),  8PSK (c)  und 16QAM (d).
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Den Verlust kann man durch eine Kombination verschiedener Modulationsarten anstelle

einer noch hÁherstufigen PSK verringern, z.B. durch die Quadraturamplitudenmodulation

(QAM) als Kombination von ASK und PSK. In Bild 1.20(d) ist das Phasendiagramm fÂr

ein 16QAM-System dargestellt. Hierbei wird in zwei orthogonalen StrÄngen jeweils ein

vierstufiges bipolares ASK-Signal Âbertragen. Die beiden StrÄnge kÁnnen dabei unab�

hÄngig voneinander behandelt und entsprechend auch unabhÄngig entschieden werden.

Die QAM-Systeme sollen hier kurz am Beispiel der vierstufigen QAM beschrieben

werden. Diese ist prinzipiell  gleich einer QPSK und unterscheidet sich von dieser nur

hinsichtlich der Realisierungsform. Beide haben ein Phasendiagramm entsprechend Bild

1.20(b). Das Blockschaltbild des 4QAM-Senders zeigt Bild 1.21(a). 

Mittels eines Seriell/Parallel-Wandlers werden jeweils zwei aufeinanderfolgende

BinÄrsymbole des Quellensignals q(t) in je ein Bit auf den zwei parallelen StrÄngen qI(t)

und qQ(t) umcodiert ("Dibit"), wobei die Indizes fÂr Inphase- und Quadraturkomponente

stehen. Die Bitdauer dieser Teilsignale qI(t) und qQ(t) wird dadurch gegenÂber der des

Quellensignals q(t) verdoppelt. Damit wird gleichzeitig die Bandbreite der einzelnen

Spektren halbiert. Diese Teilsignale werden mit den zueinander orthogonalen TrÄgersi�

gnalen zI(t) und zQ(t) BPSK-moduliert (z.B. sei zI(t) eine Cosinus- und zQ(t) eine -Sinus�

funktion) und anschlieÀend gemeinsam Âber den Kanal Âbertragen (vgl. Bild 1.21(a)). 

Aus den Phasenlagen 0Ä und 180Ä (vgl. Bild 1.19(b)) bzw. 90Ä und 270Ä (vgl. Bild

1.19(c)) der Komponentensignale sI(t) und sQ(t) ergeben sich die resultierenden Phasen�

lagen 45Ä, 135Ä, 225Ä, 315Ä des vierstufigen QAM-Sendesignals s(t). Das entsprechende

Phasendiagramm ist in Bild 1.20(b) dargestellt, wobei das erste Symbol sich jeweils auf

das Signal qI(t) und das zweite auf das Signal qQ(t) bezieht.

P/S-

Wandler

ÀÀq(t) s(t)Å
S/P-

Wandler

qI(t)

ÃÇ(É) = cos(2Ê � ËÈ � É)Í 2Î
ÃÏ(É) = - sin(2Ê � ËÈ � É)Í 2Î

(a)

(b) ÌÑÓÑÔÓÖÒ

À

bI(t)

r(t) Õ(t)

dI(t)

ŠÚÛÜÙŸŽ�
Ü��ÓÑÒ ÌÑÓÑÔÓÖÒ

À

ŠÚÛÜÙŸŽ�
Ü��ÓÑÒ

ÕI(t)

sI(t)

ÃÇ!"(É) = Ã#" � cos(2Ê � ËÈ � É)
ÃÏ!"(É) = - Ã#" � sin(2Ê � ËÈ � É)

qQ(t) sQ(t)

bQ(t) dQ(t) ÕQ(t)

Bild 1.21: Sender (a) und EmpfÁnger (b) bei 4QAM; die beiden Orthogonalfunktionen

"cos" und "-sin" fÂhren genau zu der Zuordnung gemÁÄ dem Phasendiagramm 1.20(b).
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Die Amplituden der beiden orthogonalen TrÁgersignale wurden hier im Gegensatz zur
BPSK gleich z^=1/ 2Á  gewÁhlt, so daÂ die HÄllkurve des Summensignals s(t) wiederum
sÂ betrÁgt (siehe auch entsprechendes Phasendiagramm (b) in Bild 1.20).

Unter der willkÄrlichen Annahme, daÂ die beiden Spektren QÄ(f) und QÀ(f) reell sind,
wird in der spektralen Darstellung zu dem rein reellen Spektrum SÄ(f) das rein imaginÁre
Spektrum SÀ(f) hinzuaddiert. Die Bandbreiteneffizienz dieses (und auch anderer) QAM-
Verfahren wird somit durch gleichzeitiges Àbertragen zweier voneinander trennbarer
Spektren der jeweils halben Bandbreite erreicht.

Bild 1.21(b) zeigt das Blockschaltbild eines mÅglichen 4QAM-EmpfÁngers. Das am
EmpfÁnger ankommende Signal r(t) wird getrennt mit zwei um 90Å verschobenen TrÁger�
signalen synchrondemoduliert, anschlieÂend gefiltert und detektiert. Aus den beiden
Teilsignalen ÃÄ(t) und Ã À(t), jedes mit der Symboldauer T, wird schlieÂlich durch einen
Parallel/Seriell-Wandler das Sinkensignal Ã(t) mit der Symboldauer TÇ=T/2, also mit
doppelter Rate, gewonnen.

Durch Demodulation und Filterung geht die jeweils orthogonale Signalkomponente
verloren. Wie auch am Phasendiagramm von Bild 1.20(b) zu erkennen ist, darf daher in
jedem Zweig die Amplitude des StÅrsignalanteils nur mehr das 1/ 2Á -fache der konstan�
ten Sendesignalamplitude betragen. Im Vergleich zur BPSK verringert sich somit - bei
gleichbleibender Sendeleistung - das SignalstÅrleistungsverhÁltnis um den Faktor 2. Da
aber auch nur die HÁlfte der Bandbreite benÅtigt wird, kann durch eine Halbierung der
Filtergrenzfrequenz die StÅrleistung in gleichem MaÂe verringert werden. Bei Synchron�
demodulation und jeweiliger Parameteroptimierung fÄhren somit die BPSK und die
4QAM (und damit natÄrlich auch die QPSK) zur gleichen Bitfehlerwahrscheinlichkeit.

Dem Phasendiagramm von Bild 1.20(b) ist weiter zu entnehmen, daÂ beim 4QAM-
Verfahren (mit Gray-Codierung) die "00"/"LL"- bzw. "0L"/"L0"-ÀbergÁnge Phasen�
sprÄnge von 180Å verursachen. Wie bei der binÁren PSK fÄhren diese PhasensprÄnge bei
Bandbegrenzung zu EinbrÄchen in der HÄllkurve, die das Signal empfindlich gegenÄber
nichtlinearen Verzerrungen auf der Àbertragungsstrecke machen. Eine MÅglichkeit zur
Verringerung dieser BeeintrÁchtigung besteht darin, die beiden Signale qÄ(t) und qÀ(t) um
eine halbe Symboldauer (bezogen auf die Teilsignale) versetzt zu Äbertragen (OQPSK:

"Offset Quaternary Phase Shift Keying"). Dadurch treten nur noch 90Å-PhasensprÄnge
auf, da aufgrund dieser MaÂnahme sich nicht beide Dibits gleichzeitig Ándern kÅnnen.

Beim Àbergang von der binÁren zur 4QAM bzw. QPSK konnte die benÅtigte Band�
breite bei gleichbleibender ÀbertragungsgÄte um die HÁlfte reduziert werden. Der
Bedarf an Bandbreite lÁÂt sich durch den Einsatz von Modulationsverfahren mit hÅher�
stufiger Phasenumtastung noch weiter verringern. Wie aber schon das Beispiel der 8PSK
von Bild 1.20(c) zeigt, muÂ bei einer ErhÅhung der Stufenzahl stets auch ein merkbarer
Verlust an SignalstÅrabstand und somit eine hÅhere Bitfehlerwahrscheinlichkeit in Kauf
genommen werden.

Der Trend geht momentan zu noch hÅherer Stufenzahl, z.B. zum 256QAM-System.
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1.4.6 Zweiwege-Kanalmodell

AbschlieÁend soll noch auf ein hÂufig benutztes Modell einer realen Funkstrecke hinge�
wiesen werden. Auf RichtfunkÄbertragungsstrecken erreicht unter normalen metereolo�
gischen VerhÂltnissen das Sendesignal den EmpfÂnger nur auf einem Ausbreitungspfad
(Freiraum-Ausbreitung, siehe Bild 1.22). Dieser wird von den BrechungsverhÂltnissen
auf der Àbertragungsstrecke bestimmt. Unter bestimmten ungÄnstigen metereologi�
schen Voraussetzungen lassen die BrechungsverhÂltnisse in der AtmosphÂre mehrere
zum EmpfÂnger fÄhrende Ausbreitungspfade zu. Ausgehend von diesem physikalischen
Modell wurde von Rummler ein mathematisches Kanalmodell entwickelt. In diesem setzt
sich im einfachsten Fall das Empfangssignal aus der Àberlagerung zweier Abbilder des
Sendesignals zusammen, wobei einer dieser Anteile um eine Zeitdifferenz tÄgegenÄber
dem ersten verzÅgert und mit einer zusÂtzlichen DÂmpfung aÀ  und einer frequenzunab�

hÂngigen Phasenverzerrung exp(jÅ2p Å ÃÇÉÊËÈÅt) behaftet ist (ÃÇÉÊËÈ bezeichnet man als
Notch-Frequenz). Beide Anteile unterliegen dazu einer gemeinsamen frequenzunabhÂn�
gigen DÂmpfung aÍ, die bei Regen GrÅÁenordnungen von ca. 30 dB annehmen kann.

Î Î Î Î Î
ÎÎ ÎÎ ÎÎÎ

Î Î Î Î

AtmosphÂre

direkter Pfad
Ï(Ì) Ñ(Ì)

ÓÔÖÒÕŠÚÛÛÜÕÙÑŸÔÑŽ�����Ï!ÑŸÔÌ�"#ÕŸÔ"ŸÏÕÙ�"$ÏÔ#"ŽÖÏÚ

Als NÂherung fÄr die Impulsantwort %&(Ì) des Zweiwege-Kanals ergibt sich somit:

%&(Ì) = aÍ � ’d(Ì) - a( � e)*+,-/1245,( � d(Ì - t)6Ã ,

7&(Ã) = aÍ � ’1 - a( � e)*+,-/1245,( � e8)*+-(6Ã .

(1.46)

Das Empfangssignal berechnet sich damit zu:

Ñ(Ì) = Ï(Ì) * %&(Ì) + "(Ì) = 9
;<

=>8<
Ž= � #?(Ì - n � @)Ã + "(Ì)Ã ,

#?(Ì) = #A(Ì) * %&(Ì)mit = aÍ � ’#B(Ì) - a( � e)*+-/1245,( � #B(Ì - t)6Ã .

(1.47)

Realistische Werte sind t = 6.3 ns und ÃÇÉÊËÈ= 28 MHz. Die DÂmpfungsfaktoren aÍ  und
aÀ  verÂndern sich mit der Zeit, wobei aÀ  in 40% der Zeit grÅÁer als 0.3 ist. Bei der
VersuchsdurchfÄhrung wird stets aÍ=1 gesetzt. Die DÂmpfung durch die Freiraum�
ausbreitung bleibt damit also unberÄcksichtigt; sie kann beim EmpfÂnger durch eine
geeignete VerstÂrkung kompensiert werden, natÄrlich wieder auf Kosten einer grÅÁeren
Rauschleistung. Bei entsprechender Wahl der Parameter aÍ und aÀ  kann sich im Versuch
also durchaus auch eine LeistungsverstÂrkung durch den Zweiwege-Kanal ergeben.
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2 Vorbereitungsfragen

V1 Bitfehlerwahrscheinlichkeit

Nachfolgende Skizze zeigt die bei einem (optimalen bipolaren) Basisbandsystem erreich�

bare Bitfehlerwahrscheinlichkeit pÁ in AbhÁngigkeit des den AWGN-Kanal kennzeich�

nenden Quotienten EÁ/NÂ. Beide Koordinatenachsen sind logarithmisch skaliert.

pÁ
ÄÀ

ÅÃ

ÄÇ
ÅÃ

ÄÉ
ÅÃ

ÄÊ
ÅÃ

ÄË
ÅÃ

ÅÃ

È
ÅÃ

Å Í Î Ï Ì Ñ Ó Ô ÖÒ

10 � lg(EÁÕNÂ)Â inÂ dB

Basisband (bipolar), AWGN-
   Kanal, Matched-Filter 

a) Welche Bitfehlerwahrscheinlichkeit ergibt sich bei einer Bitrate von RÁ = 2 Mbit/s,

wenn das binÁre rechteckfÄrmige Sendesignal s(t) die Amplitudenwerte À4 V an�

nimmt und die auf 1Š umgerechnete Rauschleistungsdichte NÂ=10ÚÛ VÜ/Hz betrÁgt?

Verwenden Sie zur LÄsung dieser Teilaufgabe die Q-Funktion entprechend der im

Anhang beigefÅgten Tabellen.

b) Wie sieht der optimale EmpfÁnger in diesem Fall aus?
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c) Berechnen Sie nun die Bitfehlerwahrscheinlichkeit nach Punkt a) mit der Funktion

erfc(x) unter BerÁcksichtigung der fÁr groÂe x (d.h. fÁr kleine Fehlerwahrscheinlich�

keiten) gÁltigen NÄherungen:

erfc(x)[
e-Ä

À

ÅÃ
� x

À , (2.1)

erfc(x)[
e-Ä

À

ÅÃ
� x

� (1 -
1

2 � x
2
)À . (2.2)

Wie groÂ sind die auf diese NÄherungen zurÁckzufÁhrenden Fehler?

d) Wie groÂ kann die Bitrate RB gewÄhlt werden, wenn die Forderung besteht, daÂ die

Bitfehlerwahrscheinlichkeit bei gleicher Sendeamplitude s0 und gleicher Rausch�

leistungsdichte N0 den Wert pB=10-3 nicht Ábersteigen soll?

e) Betrachten Sie nun ein BPSK-System mit gleichem AWGN-Quotienten EB/N0 wie

das Basisbandsystem nach Punkt a). Welcher Wert ergibt sich hier fÁr die Bitfehler�

wahrscheinlichkeit? Wie groÂ ist die Amplitude s0 des BPSK-Signals, wenn die Bitrate

RB und die Rauschleistungsdichte N0 gegenÁber Punkt a) nicht verÄndert werden?
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Im zweiten Teil dieser Aufgabe wird nun das optimale Basisbandsystem mit unipolaren

Amplitudenkoeffizienten betrachtet: an e Á0,  1Â. Die mÁglichen Amplitudenwerte des

rechteckfÁrmigen Sendesignals sind somit 0 und sÄ.

f) Berechnen Sie entsprechend der Vorgehensweise in Abschnitt 1.1.2 die Bitfehler�

wahrscheinlichkeit des unipolaren Systems in AbhÂngigkeit der Parameter sÄ und NÄ.

BerÄcksichtigen Sie hierbei die optimale Entscheiderschwelle. Wie groÀ ist diese?

g) Vergleichen Sie nun das optimale unipolare Basisbandsystem mit dem optimalen

bipolaren System bei gleicher Sendeamplitude sÄ. Wie groÀ kann hier NÄ im Vergleich

zur Teilaufgabe a) sein, damit sich die gleiche Bitfehlerwahrscheinlichkeit ergibt?

h) Berechnen Sie nun die Bitfehlerwahrscheinlichkeit pÀ des unipolaren Systems in

AbhÂngigkeit des Quotienten EÀ/NÄ. Skizzieren Sie den Kurvenverlauf in das nachfol�

gende Diagramm (die eingezeichnete Kurve gilt fÄr das bipolare System).

pÀ
ÅÃ

ÇÉ

ÅÊ
ÇÉ

ÅË
ÇÉ

ÅÈ
ÇÉ

ÅÍ
ÇÉ

ÇÉ

Î
ÇÉ

Ç Ï Ì Ñ Ó Ô Ö Ò ÕŠ

bipolar

ÇÉ ÇÇ ÇÏŠ

10 � lg(EÀÚNÄ)Å inÅ dB

 Basisband (bipolar/unipolar),
AWGN-Kanal, Matched-Filter 



34 G. SÁder: Simulation digitaler Âbertragungssysteme

i) Welcher Wert ergibt sich fÁr die Bitfehlerwahrscheinlichkeit  pB mit EB/N0 = 12 dB?

Hinweis: "EB/N0 = 12 dB" ist eine einfachere, aber mathematisch nicht ganz saubere

AbkÁrzung fÁr "10. lg(EB/N0 )= 12 dB". BerÁcksichtigen Sie eventuell zur LÂsung

dieser Aufgabe die Ergebnisse der Teilaufgaben a) und h).

j) Betrachten Sie nun die ASK nach Abschnitt  1.2. Welcher Wert ergibt sich hier fÁr die

Bitfehlerwahrscheinlichkeit  pB bei EB/N0 = 12 dB?

k) Welches EB/N0-VerhÄlnis muÀ ein ASK-System besitzen, damit die Bitfehlerwahr�

scheinlichkeit den Wert pB=10-3 nicht Áberschreitet? 

Hinweis: BerÁcksichtigen Sie das Ergebnis der Teilaufgabe d) in geeigneter Weise.
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V2 SignalverlÁufe bei ASK, FSK und PSK

Die nachfolgende Skizze (a) zeigt den Verlauf des Sendesignals sÁÁ(t) bei BasisbandÁber�

tragung. Skizzieren Sie die entsprechenden SendesignalverlÂufe bei ASK (b), FSK (c) und

BPSK (d), wobei alle Sendesignale die gleiche Leistung wie das Basisbandsignal sÁÁ(t)

aufweisen sollen. Das TrÂgersignal z(t) sei jeweils sinusfÄrmig mit der TrÂgerfrequenz

fT=3/T. Der Frequenzhub bei FSK sei Áf=1/T.

(a)

Â

ÄÀÅ

À Ã Ç É Ê Ë

ÈÀÅ

tÍTsÎÎ(t)

(b)

ÄÀÅ

À Ã Ç É Ê Ë

ÈÀÅ

tÍTsÏÌÑ(t) Â

ÄÃÅ

ÈÃÅ

(c)

ÄÀÅ

À Ã Ç É Ê Ë

ÈÀÅ

tÍTsÓÌÑ(t)

ÄÃÅ

ÈÃÅ

Â

(d)

ÄÀÅ

À Ã Ç É Ê Ë

ÈÀÅ

tÍTsÎÔÌÑ(t)

ÄÃÅ

ÈÃÅ

Â
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V3 Beschreibung von BandpaÁkanÂlen

Bei modulierter Ábertragung muÂ der Kanalfrequenzgang stets als BandpaÂ angesetzt
werden. Die Kanalparameter sind z.B. die Mittenfrequenz fM und die Bandbreite ÄfK.
Die Mittenfrequenz fM sollte man sinnvollerweise gleich der TrÄgerfrequenz fÂ wÄhlen.
FÀr das Beispiel eines GauÂ-Bandpasses sind in der nachfolgenden Skizze links der
(zweiseitige) Frequenzgang

H
K
(f) = exp À - Å �Ã

f + f
M

Çf
K

É
Ä
Ê+ exp À - Å �Ã

f - f
M

Çf
K

É
Ä
Ê (2.3)

und rechts die dazugehÅrige (BandpaÂ-)Impulsantwort hK(t) dargestellt.

Ë

tf

HK(f) hK(t)

È ÍÎ ÏÍÎ

ÌÍÑ

2ÇfK

1
ÓÔ

a) Berechnen und interpretieren Sie die Impulsantwort hK(t) der BandpaÂfunktion.
Gegeben ist hierzu die Fourierkorrespondenz fÀr den GauÂ-TiefpaÂ: 

HK,ÂP(f) = exp À - Å �Ã
f

ÇfK
É
Ä
Ê

hK,ÂP(t) = ÇfK � expÃ- Å � Çf Ä
K

� tÄÉÃ .

(2.4)

b) Geben Sie die Ábertragungsfunktion HMKD(f) des Äquivalenten Basisbandmodells
an, wenn der Kanal durch Gl. (2.3) gegeben ist und das Modulationsverfahren BPSK
angewendet wird. Die TrÄgerfrequenz fÂ sei gleich der Mittenfrequenz fM des GauÂ-
Bandpasses, die Phasensynchronisation ideal. Wie lautet HMKD(f), wenn die Anteile
bei der doppelten TrÄgerfrequenz nicht berÀcksichtigt werden?
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c) Welche Form hat der Detektionsgrundimpuls  gd(t), wenn das Empfangsfilter ebenfalls
gauÁfÂrmig ist und ÀfÁ =ÀfÂ gilt (nur verbale Beschreibung erforderlich).

d) Geben Sie die Äbertragungsfunktion HÄÂÀ(f) des Àquivalenten Basisbandmodells
an, wenn entgegen Punkt b) die TrÀgerfrequenz fÅ von der Mittenfrequenz fÄ des
GauÁkanals um fÃ =fÅ - fÄ abweicht?

e) In welchem Fall (nach Punkt b oder d) wird die Bitfehlerwahrscheinlichkeit bei sonst
gleichen Randbedingungen grÂÁer sein?
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V4 Áquivalentes TiefpaÂmodell
Die Berechnung des Áquivalenten Basisbandfrequenzgangs ist nicht immer so einfach wie
im Beispiel von Bild 1.18 dargestellt. Im folgenden soll der Kanalfrequenzgang HÅ(f)
entsprechend der nachfolgenden Skizze (a) betrachtet werden. Das bedeutet: HÅ(f) ist
nicht symmetrisch um die TrÁgerfrequenz  fÃ und zudem komplex.

ÄÀÅ
HÅ(f)

Ã

- ÃÇ

ÃÇ

ÉÃÊ

Ã(a) (b)

Realteil

ImaginËrteil

Realteil

ImaginËrteil

HÅÇÃÉ (f)
ÉÃÊÄÀÅ

ÅÀÈ

Auf der rechten Seite (Skizze b) ist die zu HÅ(f) gehÂrige TiefpaÄfunktion HÅÇÃÉ(f) darge�
stellt, die nicht mit der Funktion HÊÅË(f) gemÁÄ Gl. (1.44) verwechselt werden sollte.

a) Welche Bedeutung und Eigenschaften hat die TiefpaÄfunktion HÅÇÃÉ(f)? Wie kann
diese aus dem Kanalfrequenzgang HÅ(f) berechnet werden? Welcher Unterschied
besteht zwischen BandpaÄ-Àbertragungsfunktionen und -Spektren, wenn man sie im
Áquivalenten Basisband beschreibt?

b) Was sagt demgegenÅber der Áquivalente Basisbandfrequenzgang HÊÅË(f) gemÁÄ Gl.
(1.44) bzw. (1.45) aus? Welche Eigenschaften weist diese Funktion auf?

c) Welche der beiden Gleichungen - (1.44) bzw. (1.45) - muÄ angewandt werden, wenn
ein Phasenversatz ÍÎÃ zwischen sende- und empfangsseitigen TrÁgersignal berÅck�
sichtigt werden soll? BegrÅndung.



39Digitale Modulationsverfahren - Vorbereitungsfragen

d) Es sei nun DÁT=0. Geben Sie fÁr vorliegende Aufgabenstellung den Âquivalenten

Basisbandfrequenzgang HMKD(f) im interessierenden TiefpaÄbereich an. Skizze.

HMKD(f)

Á

Â

ÄÁÀ- ÄÁÀ

e) Wie unterscheiden sich mit obigem Kanalfrequenzgang HK(f) die Signale nach dem

Synchrondemodulator gegenÁber dem Fall, daÄ HK(f) innerhalb der Bandbreite DfK
konstant gleich 1 und auÄerhalb gleich 0 ist?

f) Welche Form mÁÄte der ImaginÂrteil von HK(f) besitzen, damit HMKD(f) ebenfalls

einen ImaginÂrteil aufweist?
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g) Geben Sie auch fÁr den nachfolgend skizzierten (rein reellen) Kanalfrequenzgang

HK(f) die Âquivalente BasisbandÁbertragungsfunktion HMKD(f) an. Skizze.

1ÈÍ

HK(f)

Ä
ÄÀ- ÄÀ

ÅÄÃ ÅÄÃ

1ÈÍ

HMKD(f)

Ä
ÄÀ- ÄÀ

ÅÄÃ

h) Wie lautet die zu g) gehÄrige Impulsantwort  hMKD(t)  HMKD(f)?
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V5 InkohÁrente ASK-Demodulation

Synchrondemodulation erfordert stets eine genaue Kenntnis und NachfÁhrung der

TrÂgerphase ÁÎ. Deshalb werden hÂufig inkohÂrente Demodulatoren eingesetzt, die die

RÁckgewinnung des Nachrichtensignals Á(Â) aus dem ASK-Empfangssignal

Ä(Â) = Á(Â) � cosÀw
Î � Â - Á

Î
Å + Ã(Â) (2.5)

ohne Kenntnis von ÁÎ bewerkstelligen. Die nachfolgende Skizze zeigt eine mÄgliche

Realisierungsform eines inkohÂrenten Demodulators. In der VersuchsdurchfÁhrung D9

wird mit dem HÁllkurvendemodulator eine zweite Variante vorgestellt.

Ç

ÉI(Â)

Ä(Â) ÊË(Â) Ç

ÈÍÎÏÌÑÓ

ÔÖÒÕ(Š) = 2 � cos(ÚÛ � Š)

ÉQ(Â)

ÔÜÒÕ(Š) = 2 � sin(ÚÛ � Š)

(À.À.À.À)Ï

Å ÅÙŸ

ÉËI(Â)

(À.À.À.À)Ï
ÉËQ(Â)

MF Ê(Â)

(Ž �
Î
)

(Ž �
Î
)

ÈÍÎÏÌÑÓ

a) Berechnen Sie das Signal Ê�(Â) vor dem Matched-Filter ohne BerÁcksichtigung des

Rauschens Ã(Â). �!Ã"#!$% Die Gl. (2.5) sagt unter anderem aus, daÃ bei dieser Aufgabe

auch keine Kanalverzerrungen zu berÁcksichtigen sind. 

b) Unter welchen Bedingungen gilt Ê�(Â) = Á(Â)? 
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c) Skizzieren Sie fÁr die obige Anordnung das Âquivalente TiefpaÄmodell. 

d) In [3] ist die Bitfehlerwahrscheinlichkeit des obigen inkohÂrenten EmpfÂngers wie

folgt angegeben:

pB =
1

2
� e-ÌÄÀ(2ÑÅ)À . (2.6)

Skizzieren Sie diesen Kurvenverlauf in das nachfolgende Diagramm. Bereits einge�

zeichnet ist die Bitfehlerwahrscheinlichkeitskurve des kohÂrenten EmpfÂngers.

pB
ÃÇ

ÉÊ

ÃË
ÉÊ

ÃÈ
ÉÊ

ÃÍ
ÉÊ

ÃÎ
ÉÊ

ÉÊ

Ï
ÉÊ

É Ì Ñ Ó Ô Ö Ò Õ ŠÚ

10 � lg(EBÛN0)

ÉÊ ÉÉ ÉÌÚ

kohÜrenter

ASK, AWGN-Kanal, Matched-
Filter, inkohÂrenter EmpfÂnger

in dB

EmpfÜnger

e) Wie groÄ ist fÁr Bitfehlerwahrscheinlichkeiten kleiner als 10-3 der StÅrabstandsverlust

aufgrund der inkohÂrenten Demodulation?
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3 VersuchsdurchfÁhrung

D1 Untersuchungen zum Basisbandsystem

+
dig.

Sinke
dig.

Quelle
Detektor

Takt

TiefpaÁs(t) r(t) d(t) Â(t)

n(t)

HÄ(f)=1
HÀ(f)

ÅÃ(f) = NÇÉ2

Bild 3.1: Blockschaltbild eines BasisbandÁbertragungssystems fÁr den AWGN-Kanal.

ZunÂchst soll mit dem Programm "dmv" die BasisbandÄbertragung entsprechend Bild

3.1 betrachtet werden. Mit dem "Standardsystem BB (unipolar)" sind dabei eingestellt:

Ê ein unipolares rechteckfÀrmiges Sendesignal s(t), normiert auf die Amplitude sÇ=1,

Ê AWGN-Kanal (HÄ(f) = 1, ÅÃ(f) = NÇ/2), gekennzeichnet durch "EË/NÇ"= 12 dB,

Ê HÀ(f) = HÈÍ(f), d.h. das Empfangsfilter ist an die Gegebenheiten optimal angepaÁt,

Ê Schwellenwertentscheider, Schwelle E und Detektionszeitpunkt TÎ jeweils optimal.

a) Betrachten Sie die Signale s(t),  n(t), r(t), d(t) und Â(t) und beschreiben Sie diese verbal. 

b) Betrachten und beschreiben Sie die Augendiagramme fÄr EË/NÇ= 12 dB, und zwar

mit und ohne StÀrungen (MenÄpunkt 3). Wie groÁ ist die vom Programm ausgegebene

Bitfehlerwahrscheinlichkeit pË? Tragen Sie auch die anderen Ausgabewerte in die

nachfolgende Tabelle ein. Interpretieren Sie diese Ergebnisse.

Hinweis: Alle nachfolgenden Versuche kÀnnen Sie entweder mit dem MenÄpunkt "A"

oder dem MenÄpunkt "F" bearbeiten. Ersterer liefert ein schnelleres Ergebnis fÄr die

Bitfehlerwahrscheinlichkeit, letzterer mehr Informationen Äber das Augendiagramm.

Ï
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10 � lg(r
d
)Â(ÄÄ) s

d
ÀÀ

12 dB

 6 dB

(Punkt b)

(Punkt e)

10 � lg(ÅÀÅÃÃ)

c) Bei rechteckfÁrmigen Sendeimpulsen und dem AWGN-Kanal kann das Matched-
Filter auch als Integrator (ÇIÉÊËÈÍÎÊËÏ&ÏDÌÑÀÇ) realisiert werden. Zeigen Sie mit dem
Programm ÇÓÑÔÇ, daÂ man damit die gleiche Bitfehlerwahrscheinlichkeit erhÄlt. Wie
unterscheidet sich das Detektionsnutzsignal ÓÇ(Ê) gegenÀber der Einstellung nach
Punkt b)? Skizzieren Sie ÓÇ(Ê) in nachfolgende Diagramme. Welche Unterschiede sind
anhand des DetektionsstÁrsignals ÓÉ(Ê) festzustellen?

Ê
q(Ê)

ÊÅÄ

Ë È Í Î Ï ÌÊ

ÖÃ

ÓÇ(Ê)

Ë È Í Î Ï Ì

ÖÃ

Ê
Ê

Quellensignal

mit Matched-Filter

ÓÇ(Ê)

Ë È Í Î Ï Ì

ÖÃ

Ê
Ê

mit Integrator

d) Welchen Wert sollte die Entscheiderschwelle  besitzen. BerÀcksichtigen Sie bei Ihrer
Antwort die unipolare Signalisierung. ÅberprÀfen Sie den EinfluÂ der Schwelle auf
die (mittlere) Bitfehlerwahrscheinlichkeit, indem Sie Å (normiert auf ÖÃ) gegenÀber
dem Optimum ÅÑÓÔ um 0.1 nach oben verÄndern.
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e) Wiederholen Sie die Aufgaben von Punkt b) fÁr EB/N0= 6 dB (MenÁpunkt "F").

VerÂndern Sie hierzu die Einstellungen wieder auf "Matched-Filter" und "optimale

Schwelle". ErgÂnzen Sie die Tabelle zu Punkt b) und interpretieren Sie die unter�

schiedlichen Ergebnisse.

f) Tragen Sie die Ergebnisse von Punkt b) und e) in das nachfolgende Diagramm ein.

p
B

ÒÕ
ÂÄ

Ò2
ÂÄ

ÒŠ
ÂÄ

Ò4
ÂÄ

Ò5
ÂÄ

ÂÄ

0
ÂÄ

Â À Å Ã Ç É Ê Ë ÈÍ

10 � lg(E
B
ÎN

0
)

bipolar

ÂÄ ÂÂ ÂÀÍ

unipolar

gÁltig fÁr AWGN-Kanal
und Matched-Filter

in dB
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D2 ASK-System mit Synchrondemodulation

Nun soll das ASK-System (Abschnitt 1.2) mit Hilfe des Programms "dmv" untersucht

werden. VerÁndern Sie Ihre aktuellen Einstellungen hinsichtlich des Modulators ("ASK"),

des Demodulators ("Synchron-") und des EmpfÁngers ("Matched-Filter"). Die TrÁger�

frequenzen seien fÚ=4/T (normiert 4), die beiden TrÁgerphasen werden zunÁchst als

gleich angenommen werden (ÄÛ = ÄÚ). FÂr den AWGN-Kanal gelte: EÜ/NÙ= 12 dB.

Die weiteren Systemparameter sollen gegenÂber D1 nicht verÁndert werden.  

a) Betrachten Sie die Signale q(t), s(t), r(t), b(t), d(t) und À(t) und beschreiben Sie diese. 

Welcher Wert ergibt sich fÂr die optimale Schwelle?

b) Zeigen Sie fÂr EÜ/NÙ= 12 dB bzw. 6 dB, daÄ dieses ASK-System (innerhalb der

Simulationsgenauigkeit) genau die gleiche Bitfehlerwahrscheinlichkeit pÜ wie das

unipolare Basisbandsystem (vgl. D1(b), (e)) aufweist. Welche Unterschiede gibt es?

Á(TŸ) ÅÃ pÜ

12 dB

 6 dB

10 � lg(ÇÃ)10 � lg(EÜÉNÙ)

c) Es sei EÜ/NÙ= 12 dB. Wie wirkt sich eine Phasenabweichung ÊÄÚ=30ËŽzwischen

sende- und empfangsseitigem TrÁgersignal aus? Der Schwellenwert sei optimal. In

welcher Weise wird der optimale Schwellenwert E��� von ÊÄÚ beeinfluÄt? 

Á(TŸ) ÅÃ pÜ

ÊÄÚ = 0�

ÊÄÚ = 30�

  Phasen-
abweichung

(Aufgabe b)

(Aufgabe c)

10 � lg(ÇÃ)
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Im folgenden soll als Empfangsfilter ein GauÁ-TiefpaÁ mit dem Frequenzgang HE(f)

gemÂÁ Gl. (1.18) verwendet werden. Die normierte Grenzfrequenz sei fE�T= 0.8. Alle

anderen Systemparameter seien optimal, z.B. gelte ÂÄT = 0À und TD = 0. Mit diesem

suboptimalen Empfangsfilter HE(f) kommt es zu Impulsinterferenzen. Das bedeutet, daÁ

die Detektion eines Symbols von den Nachbarsymbolen beeinfluÁt wird.

d) Ermitteln Sie mit dem Programm "dmv" - und zwar fÄr EB/N0 = 3 dB, 6 dB, 9 dB und

12 dB - die mittlere und die ungÄnstigste Bitfehlerwahrscheinlichkeit (pB bzw. pU)

dieses suboptimalen ASK-Systems.

p
U

Á(T
D
) ÅÃ p

B

3 dB

6 dB

12 dB

9 dB

10 � lg(Ç
U

)10 � lg(ÇÃ)
10 � lg(E

B
ÉN

0
)

e) Tragen Sie die Fehlerwahrscheinlichkeitskurven (sowohl pB als auch pU) in das

nachfolgende Diagramm ein und interpretieren Sie deren VerlÂufe. 

p
B

ÊË
ÈÍ

ÊÎ
ÈÍ

ÊÏ
ÈÍ

ÊÌ
ÈÍ

ÊÑ
ÈÍ

ÈÍ

Ó
ÈÍ

È Ô Ö Ò Õ Š Ú Û ÜÙ

10 � lg(E
B
ÉN

0
)

bipolar

ÈÍ ÈÈ ÈÔÙ

    unipolar, 
      ASK
(opt. EmpfŸnger)

in dB
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D3 Untersuchungen zum Rauschen

Untersuchen Sie mit dem Programm "dmv" weiterhin das ASK-System mit Synchronde�
modulator. Setzen Sie zur Beschreibung des weiÁen Rauschens n(t) folgende Parameter:

fMÄT= 0: Mittenfrequenz von ÀÅ(f), hier: n(t) ist TiefpaÁrauschen;  
BÅ ÄT= 20: normierte (einseitige) Bandbreite des LDS ÀÅ(f);

   10Ä lg(E!/N#) = 12 dB: Signal/RauschverhÂltnis. 

Aufgrund der relativ groÁen Bandbreite BÅ kann man n(t) innerhalb der Simulations�
genauigkeit durchaus als "nicht bandbegrenztes weiÁes Rauschen" interpretieren. Das
bedeutet: BÅ=20/T kann man mit guter NÂherung durch BÅ ÃÇ ersetzen. 

a) Welchem Wert der Rauschleistungsdichte N# entspricht "E!/N# = 12 dB" bei ASK,
wenn N# auf den Wert s#$ÄT bezogen ist? ÄberprÀfen Sie Ihr Ergebnis mit dem
MenÀpunkt "Leistungsdichtespektren". Welchem absoluten N#-Wert entspricht diese
Rauschleistungsdichte bei s#=3V (Sendeamplitude) und R! = 2 Mbit/s (Bitrate)?

b) Wie groÁ ist der Effektivwert É Å  des additiven StÅrsignals n(t)?  ÄberprÀfen Sie den
berechneten Wert auch am Zeitsignalverlauf n(t).

c) Ermitteln Sie die Streuung ÉÊ des StÅranteils d%(t) am Entscheider sowie den Sinken�
stÅrabstand 10Ä lg(ËÊ), und tragen Sie diese Werte in die nachfolgende Tabelle ein.
Betrachten Sie dabei sowohl den optimalen EmpfÂnger (z.B. Matched-Filter) als auch
den suboptimalen EmpfÂnger mit gauÁfÅrmigem Empfangsfilter (normierte Grenz�
frequenz: f’ÄT= 0.8). Entscheiderschwelle und Detektionszeitpunkt seien jeweils
optimal. ÄberprÀfen Sie die durch Simulation ermittelten Werte mit den analytischen
Formeln von Abschnitt 1.1.2.
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B
n � T = 20

B
n � T = 6

("dmv")

(f
* � T = 0)

optimaler EmpfÁnger
Â
d

s
+

(f
* � T = 4)

Â
d

s
+

(anal.)

EmpfÁnger mit GauÂ-TiefpaÂ

10 � lg(Ä
d
) 10 � lg(Ä

d
)

Â
d

s
+

Â
d

s
+

("dmv")(anal.)

d) Betrachten Sie nun - weiterhin fÄr E,/N+ = 12 dB - ein bandpaÂfÀrmiges Rauschen
mit der (normierten) Mittenfrequenz f*ÀT= 4 und der (normierten) Bandbreite
Bn ÀT= 6. Stellen Sie die Leistungsdichtespektren Ån(f), ÅbN(f) und ÅdN(f) der einzel�
nen StÀranteile dar (Skizze fÄr Matched-Filter).Wie groÂ ist nun der Effektivwert Â n

des additiven StÀrsignals n(t)?  ÅberprÄfen Sie diesen Wert am Zeitsignalverlauf.

Å
n
(f)

ÃÇ É Ç Ê ËÃÊÃË f

Å
b/

(f)

Å
d/

(f)

ÃÈÃÍÉ È

ÃÇ É Ç Ê ËÃÊÃËÃÈÃÍÉ È f

ÃÇ É Ç Ê ËÃÊÃËÃÈÃÍÉ È f

ÍÉ

ÍÉ

ÍÉ
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e) Ermitteln Sie fÁr diese Konfiguration analog zu Punkt c) die Streuung s
d
 des StÂran�

teils 6Ä(7) am Entscheider und tragen Sie die Werte in die Tabelle zu Punkt c) ein.

Betrachten Sie wieder den optimalen EmpfÄnger (z.B. Matched-Filter) und den sub�

optimalen EmpfÄnger mit gauÀfÂrmigen Empfangsfilter (8ÀÅ9= 0.8). Interpretieren

Sie die Ergebnisse. 

f) WÄhlen Sie nun wieder das ASK-System mit Matched-Filter. Vergleichen Sie bei

konstanter Rauschbandbreite (;n
Å9= 3) die Auswirkungen eines tiefpaÀfÂrmigen

Rauschsignals (8ÃÅ9= 0) gegenÁber dem BandpaÀ-Rauschen (8ÃÅ9= 4). Betrachten

Sie hierbei fÁr beide Konfigurationen die Zeitsignale <(7) und 6(7), die nachfolgend

aufgefÁhrten Leistungsdichtespektren sowie die Bitfehlerwahrscheinlichkeit. 

F
n
(8)

ÇÉ Ê É Ë ÈÇËÇÈ 8

F
bÄ(8)

F
dÄ(8)

ÇÍÇÎÊ Í

ÇÉ Ê É Ë ÈÇËÇÈÇÍÇÎÊ Í 8

ÇÉ Ê É Ë ÈÇËÇÈÇÍÇÎÊ Í 8
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D4 Untersuchungen am FSK-System

Betrachten Sie nun das FSK-System mit dem Zweiwege-EmpfÁnger. WÁhlen Sie hierzu

im Programm "dmv" das "Standardsystem FSK" (MenÂpunkt 2) mit den Modulations�

frequenzen f= = 5/T und f> = 3/T sowie den weiteren Systemparametern entsprechend

Versuch D2. In beiden Zweigen wird jeweils frequenz- und phasenrichtig synchronde�

moduliert, so daÄ in den beiden Zweigen auf die BandpaÄfilter verzichtet werden kann.

Das TiefpaÄfilter vor dem Schwellenwertentscheider ist gauÄfÀrmig (f?ÂT= 0.8).   

a) Wie Ándern sich die Signale gegenÂber der ASK?

b) Welchen Wert hat bei FSK die optimale Schwelle?

E@CJ = _________

c) Ermitteln Sie mit dem Programm "dmv" fÂr EL/N> = 12 dB die mittlere und die

ungÂnstigste Bitfehlerwahrscheinlichkeit (pL bzw. pU) dieses FSK-Systems. Tragen

Sie in nachfolgende Tabelle zum Vergleich auch die Werte des entsprechenden ASK-

Standardsystems ein und interpretieren Sie die Unterschiede und Gemeinsamkeiten.

Hinweis: Hier und im folgenden gelte  fOÂT= 4, BÄ ÂT= 6 und 10Â lg(EL/N>) = 12 dB.

pUÁ(TP) ÀÅ pL

FSK

ASK

10 � lg(ÃÅ) 10 � lg(ÃU)

(D4c)

(D2d)
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D5 Leistungsdichtespektren der Nutzsignale

Betrachten Sie nun die Leistungsdichtespektren der einzelnen Nutzsignale.

a) WÁhlen Sie zunÁchst im Programm "dmv" das "Standardsystem ASK". Beschreiben Sie
die Leistungsdichtespektren QÄ(f), QÀ(f), QÅÃ(f) und QÇÃ(f).

b) WÁhlen Sie nun das "Standardsystem FSK" und beschreiben Sie die Leistungsdichte�
spektren QÄ(f), QÀ(f), QÉÃ(f), QÅÃ(f) und QÇÃ(f) der verschiedenen Nutzsignale.

c) Ândern Sie beim FSK-System die Demodulatorfrequenz von fÊ’ = 3/T auf  fÊ’ = 4/T
und betrachten Sie die Nutzsignale und deren Leistungsdichtespektren bei (ansonsten
optimaler) Synchrondemodulation. Was stellen Sie fest? ErklÁren Sie diesen Sachver�
halt. Wie wirkt sich diese Fehlanpassung auf den SinkenstÄrabstand aus?  

d) Starten Sie nun das Programm "psk" und wÁhlen Sie das "Standardsystem BPSK".
Beschreiben Sie die Leistungsdichtespektren QÄ(f), QÀ(f), QÅÃ(f) und QÇÃ(f), insbe�
sondere deren Gemeinsamkeiten und Unterschiede zur ASK.
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D6 BPSK-System

Arbeiten Sie weiterhin mit dem "Standardsystem BPSK" des Programms "psk". Damit ist
folgendes Ábertragungssystem voreingestellt:

R binÂre Phasenumtastung (BPSK) mit der (normierten) TrÂgerfrequenz fÂÄT= 4,

R AWGN-Kanal mit fÀÄT= 4, BÅ ÄT= 6, EÃ/NÇ = 9 dB,

R kein BandpaÄ am EmpfÂngereingang,

R phasenrichtige Synchrondemodulation mit fÂ’ÄT= 4,

R GauÄ-TiefpaÄ HÉ(f) mit (normierter) Grenzfrequenz fÉÄT= 0.8,

R optimale Schwelle EÊËÈ = 0, optimaler Detektionszeitpunkt TÍÎÊËÈ = 0.

a) Betrachten Sie die Signale q(t), s(t), n(t), r(t), b(t), d(t) und Ï(t) an den verschiedenen
Punkten des Blockschaltbildes und beschreiben Sie die wesentlichen Unterschiede
zur ASK. Welche TrÂgerphase wird im Programm "psk" verwendet?

b) Die mittlere Bitfehlerwahrscheinlichkeit pÃ in AbhÂngigkeit des AWGN-Quotienten
EÃ/NÇ - gÀltig fÀr einen optimalen EmpfÂnger mit Matched-Filter oder Integrator -
ist durch Gl. (1.43)  gegeben und im Diagramm auf der nÂchsten Seite dargestellt. Das
SignalstÅrleistungsverhÂltnis betrÂgt somit ÌÑ Ó  2ÄEÃ/NÇ. ÁberprÀfen Sie diesen
Wert mit dem Programm fÀr EÃ/NÇ = 9 dB und das Matched-Filter. Interpretieren
Sie das Ergebnis.

  

c) Ermitteln Sie mit dem Programm "psk" - und zwar fÀr EÃ/NÇ = 3 dB, 6 dB und 9 dB -
die mittlere und die ungÀnstigste Bitfehlerwahrscheinlichkeit (pÃ bzw. pÔ) des sub�
optimalen BPSK-Systems mit GauÄ-TiefpaÄ (fÉÄT= 0.8). Alle anderen Parameter
seien entprechend obiger Zusammenstellung optimal. 
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p
U

Á(T
D
) VÄ p

B
10ÁÁlg(EB/N0)

3 dB

6 dB

9 dB

10 � lg(XÄ) 10 � lg(X
U

)
.

d) Tragen Sie die in Punkt c) ermittelten Werte der mittleren und der ungÂnstigsten

Bitfehlerwahrscheinlichkeit (pB bzw. pU) in das nachfolgende Diagramm ein und in�

terpretieren Sie die Kurven sowohl im Vergleich zum optimalen BPSK-System (vgl.

Versuch D6b) als auch zum suboptimalen ASK-System (vgl. Versuch D2d).

p
B

ÀÅ
ÃÇ

ÀÉ
ÃÇ

ÀÊ
ÃÇ

ÀË
ÃÇ

ÀÈ
ÃÇ

ÃÇ

Í
ÃÇ

Ã Î Ï Ì Ñ Ó Ô Ö ÒÕ

10 � lg(E
B
ŠN

0
)

ÃÎÕÚÛÃÇ ÃÃ

gÂltig fÂr BPSK/QPSK, AWGN-
Kanal und Matched-Filter

e) Zeigen Sie an einem Beispiel (z.B. EB/N0 = 9 dB, suboptimaler EmpfÄnger), daÀ das

BPSK-System mit Synchrondemodulator genau die gleichen Eigenschaften aufweist

wie das entsprechende bipolare Basisbandsystem. Hinweis: Vergessen Sie hierbei

allerdings nicht, die Mittenfrequenz des weiÀen Rauschens auf  fM=0 zu setzen.
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D7 QuaternÁre Phasenumtastung

WÁhlen Sie nun das "Standardsystem 4QAM (QPSK)" mit den Parametern entsprechend

der Voreinstellung (T bezeichnet die Symboldauer der Signale nach dem S/P-Wandler):

Y 4QAM-System gemÁÂ Bild 1.21 mit der (normierten) TrÁgerfrequenz fÂÄT= 4,

Y AWGN-Kanal mit fÀÄT= 4, BÅ ÄT= 6, EÃ/NÇ = 9 dB,

Y phasenrichtige Synchrondemodulation mit fÂÄT= 4, kein BandpaÂ,

Y GauÂ-TiefpaÂ HÉ(f) mit (normierter) Grenzfrequenz fÉÄT= 0.8,

Y optimale Schwelle EÊËÈ = 0, optimaler Detektionszeitpunkt TÍÎÊËÈ = 0.

a) Betrachten Sie alle Signale an den verschiedenen Punkten des Blockschaltbildes und

beschreiben Sie die wesentlichen Unterschiede zur BPSK. WÁhlen Sie fÄr diesen

Unterpunkt ein vernachlÁssigbar kleines Rauschsignal (EÃ/NÇ = 80 dB). 

b) Setzen Sie wieder EÃ/NÇ = 9 dB und betrachten Sie die Leistungsdichtespektren. Wie

groÂ ist insbesondere ÏÅ(f) im Vergleich zur BPSK? 

c) Ermitteln Sie mit dem Programm "psk" fÄr EÃ/NÇ = 9 dB die mittlere und die

ungÄnstigste Bitfehlerwahrscheinlichkeit (pÃ bzw. pÌ) des 4QAM-Systems und ver�

gleichen Sie diese mit den Ergebnissen bei BPSK (vgl. D6c). WÁhlen Sie hierzu wieder

den GauÂ-TiefpaÂ mit fÉÄT= 0.8. Alle anderen Parameter seien optimal, insbeson�

dere gelte ÑÓÂ=0_Z(d.h. ideale Phasensynchronisation). 
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p
U

Á(T
D
) [Ä p

B

BPSK
(vgl. D6c)

4QAM

\]
T

= 0o 10 � lg(^Ä) 10 � lg(^
U

)

d) Betrachten Sie auch die Phasendiagramme bei BPSK und 4QAM. Interpretieren Sie

letzteres mit der Entscheidungsregel der QPSK. FÁhren Sie diesen Versuch auÂer mit

EB/N0 = 9 dB auch fÁr EB/N0 = 3 dB (sehr starke StÄrungen) sowie EB/N0 = 80 dB

(quasi-rauschfrei) durch. Woran erkennt man den EinfluÂ von Impulsinterferenzen?

e) Es sei nun EB/N0 = 9 dB. Ermitteln Sie  die mittlere und die ungÁnstigste Fehlerwahr�

scheinlichkeit (pB bzw. pU) von BPSK- und 4QAM-Systems fÁr den Fall, daÂ

zwischen dem sende- und empfangsseitigen TrÀgersignal eine Phasendifferenz von

\]T=30À besteht. Interpretieren Sie die Ergebnisse anhand des Phasendiagramms.

p
U

Á(T
D
) [Ä p

B

BPSK

4QAM

\]
T

= 30o 10 � lg(^Ä) 10 � lg(^
U

)
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f) Wie wird das Sinkensignal u(t) bei einer Phasenabweichnung von 90‘ verfÁlscht?

Betrachten Sie hierzu auch jeweils die Phasendiagramme bei BPSK und 4QAM.

g) Nur wenn Sie noch Zeit und Lust haben sollten: WÁhlen Sie nun einen SinusstÂrer und

versuchen Sie, durch geeignete Wahl der Systemparameter (StÂrfrequenz, StÂrampli�

tude, TP-Grenzfrequenz) die schÂnsten StÂrmuster im Phasendiagramm zu erhalten.

ÂÄ ÀÅÃÇÅÃÉÃÊËÈËÍ

Bisher wurde der Kanalfrequenzgang stets als ideal angenommen: HÎ(f) = 1. Nun soll

der im Abschnitt 1.4.6 beschriebene Zweiwegekanal untersucht werden. Dabei werden

die weiteren Systemeinstellungen von D6 beibehalten ("Standardsystem BPSK"). Die Pa�

rameter des Zweiwegekanals seien wie im Programm "psk" voreingestellt:

t/T= 0.63 (relative VerzÂgerungszeit des zweiten Ausbreitungsweges),

fÏÌÑÓÔ/T= 0.28 (Notch-Frequenz, bezogen auf die Bitfrequenz),

aÖ= 1 (frequenzunabhÁngiger DÁmpfungsfaktor),

aÒ = 0.4 (Amplitude der reflektierten Welle).

a) Betrachten Sie die BPSK-Signale im quasi-rauschfreien Fall (EÕ/NÖ = 80 dB).

Beschreiben Sie die wesentlichen Unterschiede zum idealen Kanal (HÎ(f) = 1).
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b) Betrachten Sie auch die Leistungsdichtespektren der Nutzsignale Fs(j), FrÄ(j)=Fk(j),

FbÄ(j) und FdÄ(j). Wie wurden diese durch den Zweiwegekanal verÁndert?

c) Geben Sie die mittlere die ungÂnstigste Bitfehlerwahrscheinlichkeit (xÀ bzw. xÅ) fÂr

das BPSK-System mit gauÄfÀrmigem Empfangsfilter (jÃÇz= 0.8) an, und zwar fÂr

{À/|É =9 dB.Vergleichen Sie das Ergebnis mit dem idealen Kanal (Versuch D6c).

xÅ}(zÊ) s
d

xÀ

ideal

Zweiwege-

Kanal

(vgl. D6c)

10 � lg(r
d
) 10 � lg(rÅ)

Kanal
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D9 InkohÁrente Demodulation bei ASK und FSK

Zum AbschluÁ dieses Praktikumsversuchs "Digitale Modulationsverfahren" betrachten
wir inkohÂrente Demodulatoren. Darunter versteht man Empfangseinrichtungen, die oh�
ne Kenntnis der TrÂgerphase von z(t) das Sinkensignal ~(t) aus dem Empfangssignal r(t)
rekonstruieren kÄnnen (vgl. Vorbereitungsfrage V5). Bild 3.2 zeigt mit dem HÀllkurven�
demodulator eine mÄgliche Realisierungsform eines inkohÂrenten Demodulators. Dieser
Demodulator kann allerdings nur bei ASK und FSK eingesetzt werden - nicht jedoch bei
PSK - und setzt weiter voraus, daÁ die StÄrungen am Eingang bereits durch einen Band�
paÁ begrenzt werden. Das Eingangssignal ist dementsprechend das Signal rÂ(t). 

Ä À

Ä À

À

À

Ä

Ä

b(t)rÂ(t)

C R

r

b(t)rÂ(t)

Bild 3.2: Im Programm modellierter HÁllkurvendemodulator und zugehÂrige Signale.

Dieser Demodulator besteht aus einer Diode mit dem differentiellen Widerstand rÅ R

und einem parallel geschalteten RC-Glied. Solange das Eingangssignal rÂ(t) grÄÁer als
das Ausgangssignal b(t) ist, lÂdt sich die KapazitÂt C Àber die relativ kleine Zeitkonstante
TÃÇÉ= rÊC auf. In diesem Bereich folgt das Ausgangssignal b(t) dem Eingangssignal rÂ(t).
Wird dagegen rÂ(t) kleiner als b(t), so sperrt die Diode, und C entlÂdt sich mit der deutlich
grÄÁeren Zeitkonstanten TËÈÍ=RÊC Àber den Widerstand R exponentiell.

Starten Sie das Programm "dmv" mit dem MenÀpunkt "Standardsystem ASK" wieder
neu. Folgendes Åbertragungssystem ist damit gesetzt:

Î ASK mit (normierter) TrÂgerfrequenz fÏÊT= 4,

Î AWGN-Kanal mit fÌÊT= 4, BÑ ÊT= 6, EÂ/NÓ = 12 dB,

Î kein BandpaÁ am EmpfÂngereingang,

Î phasenrichtige Synchrondemodulation mit fÏÊT= 4,

Î GauÁ-TiefpaÁ HÔ(f) mit (normierter) Grenzfrequenz fÔÊT= 0.8,

Î optimale Schwelle EÖÒÕ = 0.25, optimaler Detektionszeitpunkt TŠÚÖÒÕ = 0.

a) Ermitteln Sie mit dem Programm "dmv" die mittlere und die ungÀnstigste Bitfehler�
wahrscheinlichkeit (pÂ bzw. pÛ) dieses ASK-Systems mit Synchrondemodulation.
Hinweis: Verwenden Sie hier den MenÀpunkt "F"; im Versuch D2d haben Sie den
gleichen Versuch bereits mit dem MenÀpunkt "A"  durchgefÀhrt.

pÛÂ(TŠ) “Ü pÂ 10 � lg(ÙÛ)10 � lg(ÙÜ)

Synchron-
Demodul.
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(b) Ersetzen Sie nun den Synchrondemodulator durch den HÁllkurvendemodulator

gemÂÄ Bild 3.2 mit den Parametern  Tein=0.05ÄT und Taus=0.25ÄT und ermitteln Sie

mit dem Programm "dmv" (MenÁpunkt "F") die Bitfehlerwahrscheinlichkeit pB. Alle

anderen Systemparameter seien wie unter Punkt a). Interpretieren Sie das Ergebnis,

auch anhand der ZeitsignalverlÂufe.

pB 10 � lg(ÀÅ)

HKD
ohne BP

pB 10 � lg(ÀÅ)

mit eingestellter Schwelle E=0.25 mit opt. Schwelle Eopt= .........

Hinweis: Die Simulationsergebnisse von "dmv"  bei Verwendung des HÁllkurven�

demodulators kÀnnen je nach Startwert deutlich differieren. Dies hÂngt u.a. damit zu�

sammen, daÄ bei dieser Konstellation lediglich Áber 320 Augenlinien gemittelt wird.

Alle Ergebnisse sind somit lediglich qualitativ zu verstehen.

c) Die im Punkt b) festgestellte Degradation lÂÄt sich deutlich vermindern, wenn die

RauschstÀrungen n(t) am EmpfÂngereingang bereits durch einen (gauÄfÀrmigen)

BandpaÄ begrenzt werden. WÂhlen Sie die normierte Grenzfrequenz dieses GauÄ-

Bandpasses zu  fBÄT= 0.8 (Mittenfrequenz fMÄT= 4) und ermitteln Sie die Bitfehler�

wahrscheinlichkeit pB. Die Grenzfrequenz des nachfolgenden GauÄ-Tiefpasses sei

weiterhin  fEÄT= 0.8.

pB 10 � lg(ÀÅ)

HKD
mit BP

pB 10 � lg(ÀÅ)

mit eingestellter Schwelle E=0.25 mit opt. Schwelle Eopt= .........
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(d) Tragen Sie die anderen vom Programm "dmv" ausgegebenen Werte in nachfolgende

Tabelle ein. Diese haben folgende Bedeutung: Die inneren Begrenzungen des Augen�

diagramms ohne StÁrungen zum Detektionszeitpunkt TD sind o(TD) und u(TD). Damit

gilt fÂr die vertikale AugenÁffnung: Á(TD)= o(TD) - u(TD). Durch das Rauschen n(t)

werden nun die oberen Augenlinien im Mittel um mo nach oben verschoben, die

Streuung der einzelnen Abtastwerte betrÄgt Âo (alle diese Werte sind auf s0 normiert

zu verstehen). Entsprechend wird mit mu der Mittelwert der Verschiebungen der

unteren Augenlinien bezeichnet, wÄhrend Âu die dazugehÁrige Streuung angibt.

moo(TD) Âo muu(TD) Âu

Interpretieren Sie diese Zahlenwerte, insbesondere auch im Vergleich zu den Simu�

lationsergebnissen des kohÄrenten EmpfÄngers gemÄÀ der Teilaufgabe a).

(e) Interpretieren Sie den optimalen Schwellenwert. Zeigen Sie, daÀ fÂr diesen gilt:

Eopt =
(o(TD) + mo) � Âu + (u(TD) + mu) � Âo

Âo + Âu
Å . (3.1)

(f) Betrachten Sie fÂr die eingestellte Konfiguration mit HÂllkurvendemodulator die

Signale r(t), rB(t), b(t), d(t) und Ä(t) an den verschiedenen Punkten des EmpfÄngers und

beschreiben Sie diese. Hinweis: Die Wirkungsweise des HÂllkurvendemodulators

kann auÀer mit dem MenÂpunkt "Z" auch mit MenÂpunkt "H" verdeutlicht werden.
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Betrachten Sie nun das FSK-System mit den Modulationsfrequenzen f1 = 5/T und

f0 = 3/T. Aufgrund dieser Modulationsart ist nun (nÁherungsweise) die Schwelle E=0

einzustellen. Die Demodulation in den beiden Zweigen des Zweifilter-EmpfÁngers sei

im Gegensatz zum Versuch D4 nun inkohÁrent (HÂllkurvendemodulator). 

g) Zeigen Sie anhand der verschiedenen ZeitsignalverlÁufe und des Augendiagramms,

daÄ der inkohÁrente EmpfÁnger nach Bild 1.13 vÀllig versagt, wenn auf die beiden

BandpÁsse am EmpfÁngereingang verzichtet wird. Warum?

 

h) Die beiden zur Rauschleistungsbegrenzung erforderlichen (GauÄ-)BandpÁsse am

EmpfÁngereingang seien nun auf die beiden Modulationsfrequenzen f1 = 5/T und

f0 = 3/T abgestimmt. Die beiden Grenzfrequenzen von BandpaÄ und TiefpaÄ seien

gleich:  fBÄT= 0.8 (BandpaÄ) und fEÄT= 0.8 (TiefpaÄ). Beschreiben Sie die Signale. 

 

(i) Ermitteln Sie mit dem Programm "dmv"  die mittlere  Bitfehlerwahrscheinlichkeit  pB
dieses FSK-Systems mit inkohÁrentem Zweifilter-EmpfÁnger, und zwar wieder fÂr

EB/N0 = 12 dB. Tragen Sie die Ausgabewerte in die nachfolgende Tabelle ein und in�

terpretieren Sie das Ergebnis im Vergleich zur inkohÁrenten ASK (Unterpunkt c).

pB 10 � lg(ÀÅ) pB 10 � lg(ÀÅ)

mit eingestellter Schwelle E=0 mit opt. Schwelle Eopt= .........

moo(TD) Ão muu(TD) Ãu
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4 MusterlÁsungen der Vorbereitungsfragen
V1 Bitfehlerwahrscheinlichkeit

a)

pÂ = QÄ 2EÂÀNÅÃ Ç = Q(4) = 3.17 � 10ÉÊ

EÂ = sËÅ � TÂ = (4V)Ë �
1

2 � 10È s = 8 � 10ÉÈÂ VËs
EÂÀNÅ =

8 � 10ÉÈÂ VËs
10ÉÈÂ VËÀHz

= 8Â (entsprichtÂ 9.03Â dB)

mitÂTÂ = T

b) Beim AWGN-Kanal besteht der optimale EmpfÁnger aus einem Matched-Filter und

einem einfachen Schwellenwertentscheider. Bei rechteckfÄrmigen Sendeimpulsen ist

die Impulsantwort des Matched-Filters ebenfalls rechteckfÄrmig. Eine mÄgliche

Realisierungsform hierfÀr ist ein Integrator (Àber eine Symboldauer T).   

c)

pÂ =
1

2
� erfcÄ EÂÀNÅÃ Ç =

1

2
� erfcÄ 8Í ÇÎ 1

2 � 8ÏÍ � eÉÌ = 3.35 � 10ÉÊ
Fehler ca. 5.7 %pÂ Î 3.17 � 10ÉÊexakt:

Mit NÁherung (2.1):

pÂ =
1

2
� erfcÄ 8Í ÇÎ 1

2 � 8ÏÍ � eÉÌ
� (1 -

1

16
) = 3.14 � 10ÉÊ

pÂ Î 3.17 � 10ÉÊ Fehler ca. (-) 1 %exakt:

Mit NÁherung (2.2):

NÁherung 1 stellt gleichzeitig eine obere Schranke fÀr die BFW dar.

NÁherung 2 ist genauer, aber immer kleiner als die tatsÁchliche BFW.

(zu klein)

(zu groÅ)

 

d) Aus Fehlerwahrscheinlichkeitskurve folgt: 10Ñ lg(EÂ/NÅ) = 6.75 dB (EÂ/NÅ Î4.75).

Dieser Wert ist gegenÀber Punkt a) um ca. den Faktor 1.7  geringer. Daraus folgt, daÅ

die Symboldauer ebenfalls um diesen Faktor geringer sein kann. Also gilt:

RÂ=1/TÂ=1.7Ñ2=3.4 Mbit/s.

e) Bei gleichem EÂ/NÅ ist auch die Bitfehlerwahrscheinlichkeit gleich: pÂ=3.17Ñ10ÉÊ.
Bei festem sÅ ist die Energie pro Bit bei BPSK nur halb so groÅ wie bei der Basis�

bandÀbertragung. Mit sÅ= ÓÔ Ñ4V = 5.657 V ergibt sich deshalb wieder EÂ/NÅ = 8.

f) Es gelten hinsichtlich Matched-Filter, Detektionsgrundimpuls und -stÄrleistung die

gleichen Aussagen wie beim bipolaren Basisbandsystem. Die optimale Entscheider�

schwelle ist nun EÖÒÕ=gŠ(0)/2. Die AugenÄffnung ist genau halb so groÅ. Somit gilt: 

pÂ = QÄgŠ(0)À2ÚŠ Ç = QÄ sËÅ � T

2 �NÅÛ ÇÂ .
g) NÅ muÅ nun um den Faktor 4 kleiner sein, also gilt: NÅ=0.25Ñ10ÉÈ VË/Hz.
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h) Hier gilt:

E
B

=
1

2
� s

2

0 � T

Daraus folgt:

p
B

= Q( E
B
ÄN

0
À ) =

1

2
� erfc( E

B
Ä(2N

0
)À )Â .

Aufgrund der logarithmischen Darstellung ist der Kurvenverlauf fÁr das unipolare

System um 3.01 dB    3 dB nach rechts verschoben.Å

p
B

ÃÇÉÊ

ÃËÉÊ

ÃÈÉÊ

ÃÍÉÊ

ÃÎÉÊ

ÉÊ

ÏÉÊ

É Ì Ñ Ó Ô Ö Ò Õ ŠÚ

bipolar

ÉÊ ÉÉ ÉÌÚ

unipolar

3 dB

10 � lg(E
B
ÄN

0
)Â inÂ dB

 Basisband (bipolar/unipolar),
AWGN-Kanal, Matched-Filter 

i) Das unipolare System mit 10Û lg(EB/N0) = 12 dB besitzt die gleiche Bitfehlerwahr�

scheinlichkeit wie das bipolare System mit 10Û lg(EB/N0) = 8.99 dB (Å9 dB). Diese

wurde in Punkt a) berechnet: pBÅ3.17Û10-5. 

j) Das ASK-System hat die gleiche Bitfehlerwahrscheinlichkeit wie das unipolare Basis�

bandsystem, wenn man den Vergleich bei gleichem EB/N0 durchfÁhrt: pB=3.17Û10-5.

k) Bei BPSK bzw. bipolarer BasisbandÁbertragung ist der geforderte Wert nach Punkt d:

10Û lg(EB/N0) = 6.75 dB. Bei ASK oder unipolarer BasisbandÁbertragung muÄ dieser

Wert um ca.  3 dB erhÀht werden. Also muÄ gelten: 10Û lg(EB/N0) Ü 9.75 dB.  
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V2: SignalverlÁufe bei ASK, FSK- und PSK

(a)

0

+1V

1 2 3 4 5 6

-1V

tÂÁÂÄÄ(t)

(b)

+1V

1 2 3 4 5 6

-1V

tÂÁÂÀÅÃ(t) 0

+2V

-2V

(c)

+1V

1 2 3 4 5 6

-1V

tÂÁÂÇÅÃ(t)

+2V

-2V

0

(d)

+1V

1 2 3 4 5 6

-1V

tÂÁÂÄÉÅÃ(t)

+2V

-2V

0

 

ÄÊËÈÍ = ÂÎÏËÈÍ � Á, ÄÊËÌÍ = ÄÊËÈÍ : ÂÏËÌÍ = 2 � ÂÏËÈÍ = 2VÄÊËÌÍ =
1

4
� Â

Î
ÏËÌÍ � Á,

  

 

ÄÊËÑÍ = ÄÊËÈÍ : ÂÏËÑÍ = 2Ó � ÂÏËÈÍ = 2Ó VÄÊËÑÍ =
1

2
� Â

Î
ÏËÑÍ � Á,

fÔ = 4ÂÁ fÏ = 2ÂÁ

ÄÊËÖÍ = ÄÊËÑÍ, ÂÏËÖÍ = ÂÏËÑÍ = 2Ó V
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V3 Beschreibung von BandpaÁkanÂlen
a)

hK(t) = 2ÄfK � expÀ- Å � Äf 2
K

� t2Ã

H
K
(f) = H

K,BP
(f) = H

K,ÀP
(f) * [Ç(f - f

M
) + Ç(f + f

M
)]

h
K
(t) = h

K,BP
(t) = h

K,ÀP
(t) � 2 � cos(2Å � fM � t)

� cos(2Å � fM � t)

Die TP-Impulsantwort hK,ÀP(t) ist bis auf den Faktor 2 gleich der EinhÁllenden der

BP-Impulsantwort hK,BP(t).É

b)

H
MKD

(f) =
1

2
� ÊH

K
(f - f

À
) + H

K
(f + f

À
)ËÂ .

Nach Gl. (1.45) gilt bei phasensynchronen TrÄgersignalen:

Mit  fÀ=fM:

2 � exp Ê - Å �À f

ÄfK
Ã2 Ë+ exp Ê - Å �À f - 2 � fM

ÄfK
Ã2 ËHMKD(f) =

1

2
� È

+ exp Ê - Å �À f + 2 � fM
ÄfK

Ã2 ËÂ ÍDann gilt fÁr tiefe Frequenzen:

exp Ê - Å �À f

ÄfK
Ã2 ËHMKD(f) =

c) "GauÀ" gefaltet mit "GauÀ" ergibt wieder "GauÀ". D.h., der Detektionsgrundimpuls

gÎ(t) ist ebenfalls gauÀfÅrmig, aber um den Faktor ÏÌ breiter als hK,ÀP(t), voraus�

gesetzt, es gilt ÑfÅ = ÑfK.

d)

exp Ê - Å �À f - fÓ
ÄfK

Ã2 Ë+ exp Ê - Å �À f + fÓ
ÄfK

Ã2 ËÂ ÍHMKD(f) =
1

2
� È

Damit erhÄlt man fÁr tiefe Frequenzen:

e) Im Fall d)

V4 Äquivalentes TiefpaÁmodell
a) Die Äquivalente TiefpaÀfunktion HK,ÀP(f) des Kanals ergibt sich aus HK(f) durch

Abschneiden der negativen Frequenzanteile sowie Verschieben um fÀ nach links. Da�

gegen wird bei FrequenzgÄngen (im Gegensatz zu Spektren) auf das Verdoppeln der

positiven Frequenzanteile verzichtet. (Grund: WÁrde man in beiden FÄllen verdop�

peln, ergÄbe sich im Ausgangsspektrum aufgrund der Multiplikation ein Fehler). 

    Die dazugehÅrige Zeitfunktion hK,ÀP(t) ist im vorliegenden Fall komplex, da HK(f)

nicht symmetrisch um fÀ ist. Die Funktion HK,ÀP(f) bezieht sich im Gegensatz zu

HMKD(f) ausschlieÀlich auf den Kanal, berÁcksichtigt also nicht Modulator und

Demodulator.
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b) DemgegenÁber beschreibt der Âquivalente Basisbandfrequenzgang HMKD(f) den Ein�
fluÄ des gesamten Àbertragungssystems, bestehend aus Modulator, Àbertragungs�
kanal und Demodulator (vorausgesetzt ist hierbei stets ein Synchrondemodulator) auf
das zu Ábertragende Digitalsignal. Die dazugehÅrige Zeitfunktion hMKD(t) ist reell,
d.h. HMKD(f) hat stets einen geraden Realteil und einen ungeraden ImaginÂrteilteil.

c) Da der Kanalfrequenzgang nicht symmetrisch der TrÂgerfrequenz ist, muÄ von der
allgemeineren Gleichung (1.44) ausgegangen werden.

d) Die resultierende Àbertragungsfunktion ist rechteckfÅrmig und reell, wenn man die
Anteile bei der doppelten Frequenz auÄer acht lÂÄt.

0.9

HMKD(f)

Â

ÄÂÀ

e) Alle Signale sind bis auf den Faktor 0.9 identisch, da sich fÁr beide Funktionen HK(f)
bis auf diesen Faktor genau die gleiche resultierende Àbertragungsfunktion HMKD(f)
ergeben. D.h.: Durch die SchrÂglage der Àbertragungsfunktion entstehen keine weit�
eren Verzerrungen, sondern lediglich eine frequenzunabhÂngige DÂmpfung.  

f) Der ImaginÂrteil von HK(f) mÁÄte unsymmetrisch um die TrÂgerfrequenz sein. 

g) Analog zu Punkt d) ergibt sich hier:

1.0

HMKD(f)

Â
ÂÅ- ÂÅ

ÄÂÀ

h) HMKD(f) kann aus einem rechteckfÅrmigen und einem dreieckfÅrmigen Anteil
zusammengesetzt werden:

Ãf
K

2
� si(Ç � Ãf

K � t)h
MKD

(t) = +
Ãf
K

4
� si2(Ç �

Ãf
K

2
� t).
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V5 InkohÁrente ASK-Demodulation

= q(t) � cosÃÄÀ � t - ÅÀÇa) bÃ(t) = r(t) � 2 cosÃÄÀ � tÇ � 2 cosÃÄÀ � tÇ

= q(t) � cosÃÅÀÇ + q(t) � cosÃ2 � ÄÀ � t - ÅÀÇ bÇÃ(t) = q(t) � cosÃÅÀÇ

= q(t) � cosÃÄÀ � t - ÅÀÇbÉ(t) = r(t) � 2 sinÃÄÀ � tÇ � 2 sinÃÄÀ � tÇ

= q(t) � sinÃÅÀÇ + q(t) � sinÃ2 � ÄÀ � t - ÅÀÇ bÇÉ(t) = q(t) � sinÃÅÀÇ

dÇ(t) = bÇÃ(t)Ê + bÇÉ(t)ÊË = q(t)ÊË , und zwar unabhÁngig vom Phasenwinkel.

b) dÇ(t) = q(t)Falls q(t) nicht negativ:

È
rÀÍ(t) dÇ(t) È

ÎÏÌÑÌÓÓÓÌÔ (Â.Â.Â.Â)Ê

Ä ÄÖ+

(Â.Â.Â.Â)Ê

MF d(t)

c)

= q(t) � eÒÕŠÚÛ

ÜÙÌÑÌÓÓÓÌÔ

d)

pŸ
Ž���

Ž���

Ž!��

Ž"��

Ž#��

��

$��

� % & ’ ( ) * + ,Ì
10 � lg(EŸ-N/)

�� �� �%Ì

koh0renter

ASK, AWGN-Kanal, Matched-
Filter, inkohÁrenter EmpfÁnger

in dB

Empf0nger

e)   Im vorliegenden Beispiel stets kleiner als 1 dB.
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5 MusterlÁsung der VersuchsdurchfÂhrung

D1 Untersuchungen zum Basisbandsytem
a) Ohne StÁrungen ergibt sich aus dem rechteckfÁrmigen Sendesignal s(t) aufgrund der

Faltung mit der (rechteckfÁrmigen) Impulsantwort hÄÀ(t) des akausalen Matched-
Filters ein dreieckfÁrmiges Detektionssignal d(t). Der optimale Detektionszeitpunkt
ist somit TÅÃÇÉÊ = 0.Durch die StÁrungen n(t) ist dem Nutzsignal  dË(t) nun noch ein
StÁranteil dÈ(t) Âberlagert, dessen Streuung ÍÎÏjedoch wegen des (Matched-)Filters
deutlich kleiner ist als die Streuung ÍÌ von n(t). Bei fehlerfreier Äbertragung ist das
Sinkensignal Ñ(t) bis auf eine Zeitverschiebung identisch mit dem Sendesignal s(t). 

b) Der Detektionsgrundimpuls gÎ(t) ist dreieckfÁrmig. Das Matched-Filter ist hier als
akausal angesetzt; deshalb tritt das Impulsmaximum sÓ zum Zeitpunkt  t=0 auf. Ohne
BerÂcksichtigung von StÁrungen ergibt sich somit das hierfÂr typische Auge:

-T TTÅÔ=Á0
0

sÓ

t

Á(TÅ)

Die auf sÓÖ normierte AugenÁffung ist somit 1. Der Effektivwert der StÁrungen ergibt
sich nach dem Programm zu ÍÎ Ò 0.126. Daraus folgt fÂr das Sinken-SNR nÀherungs�
weise der gleiche Wert wie fÂr EÕ/NÓ. Die Bitfehlerwahrscheinlichkeit erhÀlt man z.B

aus den Tabellen im Anhang zu pÕ = QŠ ÚÎ
Û Ü Ò 0.343 � 10ÙŸ.

Â(TÅ) ÍÎ pÕ

12 dB

 6 dB

(Punkt b)

(Punkt e)

1.000 0.126 12.00 dB0.343 � 10ÙŸ

0.230 � 10ÙŽ1.000 0.251 6.00 dB

10 � lg(ÚÎ)10 � lg(EÕ�NÓ)

c) Die Bitfehlerwahrscheinlichkeit ist gegenÂber Punkt b) unverÀndert. Daraus folgt
auch, daÅ sich auch hier der StÁreffektivwert ÍÎ Ò 0.126 ergibt. Beim Matched-Filter
stimmt der im Fenster "Zeitsignal/Detektionssignal" ausgegebene, per Simulation
ermittelte Wert innerhalb der Simulationsgenauigkeit gut mit dem theoretischen
Ergebnis Âberein (z.B.: ÍÎ Ò 0.134 beim voreingestellten Startwert). Nicht so dagegen
beim Integrator. Der Grund hierfÂr ist, daÅ hier der Effektivwert der StÁrungen
wÀhrend einer Symboldauer T stets zunimmt. Entscheidend fÂr die Fehlerwahr�
scheinlichkeit ist der Effektivwert zu den Detektionszeitpunkten (hier: ÍÎ Ò 0.126).
Äber alle Abtastwerte gemittelt ergibt sich ein kleinerer Wert (z.B. ÍÎ Ò 0.077).   
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Da der Integrator im Gegensatz zum Matched-Filter im Programm kausal realisiert

wurde, Ándert sich der Detektionszeitpunkt von TD=0 auf TD=T/2.

Ä

q(t)

tÄT

1 2 3 4 5 6Ä

s0

dS(t)

1 2 3 4 5 6

s0

Ä
Ä

Quellensignal:

mit MF:

dS(t)

1 2 3 4 5

s0

Ä
Ä

mit Integrator:

ÀÅÃÅÇÃÉÊËÈ-
zÅÉÃÍuËÇÃÅ

ÀÅÃÅÇÃÉÊËÈ-
zÅÉÃÍuËÇÃÅ

d) Aufgrund der unipolaren Signale ist die optimale Entscheiderschwelle Eopt = 0.5. Mit

E = 0.6 erhÂht sich die Bitfehlerwahrscheinlichkeit von 0.343À10-4 auf 0.362À10-3.

e) BezÄglich des Nutzsignals Ándert sich gegenÄber Punkt b) nichts. Dagegen ist nun die

Rauschleistungsdichte N0 am EmpfÁngereingang - und damit auch die Rauschleistung

am Entscheider - viermal so groÀ und der StÂreffektivwert ÅÃ verdoppelt sich. 

Weiterhin gilt: ÇÃÉ EB/N0. Die Bitfehlerwahrscheinlichkeit ist nun gegenÄber Punkt

b) um fast 3 Zehnerpotenzen grÂÀer. Im Augendiagramm mit StÂrungen erkennt man

einige (zum Detektionszeitpunkt) falsch detektierte Linien (gelb dargestellt).

f) Die vom Programm ausgegebenen Werte passen exakt zu obigen Kurven.

pB

ÊË
1Ä

ÊÈ
1Ä

ÊÍ
1Ä

ÊÎ
1Ä

ÊÏ
1Ä

1Ä

Ì
1Ä

1 2 3 4 5 6 7 8 9 

10 � lg(EBÄN0)

bipolar

1Ä 11 12

unipolar

gÄltig fÄr AWGN-Kanal
und Matched-Filter

b)

e)

in dB
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D2 ASK-System mit Synchrondemodulation

a) Das ASK-Sendesignal s(t) hat einen Verlauf vergleichbar Bild 1.8(b). Das Empfangs�
signal r(t) erhÁlt man durch die additive Âberlagerung des Rauschsignals n(t). Nach
Zusetzen des empfangsseitigen TrÁgersignals ergibt sich das Signal b(t) mit einem An�
teil der doppelten TrÁgerfrequenz (2fÎ). Nach dem Matched-Filter erkennt man den
2fÎ-Anteil durch einen leicht wellenfÄrmigen Verlauf. Das TiefpaÀsignal d(t) nach
dem Synchrondemodulator ist aufgrund der im Programm verwendeten Amplitude
zÄÏ=1 des empfangsseitigen TrÁgersignals nur halb so groÀ wie bei der Basisband�
Åbertragung (vgl. D1). Deshalb liegt die optimale Schwelle bei EÌÑÓ=0.25. Ansonsten
sind gegenÅber D1 keine Unterschiede festzustellen.

b) AugenÄffnung und StÄreffektivwert sind nur halb so groÀ wie in D1(b) bzw. (e). Die
Bitfehlerwahrscheinlichkeit und der SinkenstÄrabstand sind dagegen nahezu iden�
tisch. Theoretisch mÅÀten sie sogar exakt gleich sein.

Á(TÔ) ÀÅ pB

12 dB

 6 dB

0.500 0.063 12.00 dB0.346 � 10ÖÒ

0.230 � 10ÖÕ0.500 0.125 6.00 dB

10 � lg(ÃÅ)10 � lg(EBÇNŠ)

c) Durch die Phasenabweichung wird sowohl der Grundimpuls als auch die vertikale
AugenÄffnung um cos(ÉÊÎ) = 0.867 kleiner.ÚEntsprechend muÀ auch die Schwelle
von 0.250 heruntergesetzt werden: EÌÑÓ= 0.217. Der SinkenstÄrabstand verringert
sich um den Faktor cosÛ(ÉÊÎ) = 0.75 entsprechend 1.25 dB. 

Á(TÔ) ÀÅ pB

ÉÊÎ = 0Ì

ÉÊÎ = 30Ì

  Phasen-
abweichung

0.500 0.063 12.00 dB0.346 � 10ÖÒ(Aufgabe b)

(Aufgabe c) 0.282 � 10ÖÜ0.433 0.063 10.75 dB

10 � lg(ÃÅ)
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p
U

Á(T
D
) ÙÄ p

B

3 dB

6 dB

12 dB 0.175 � 10-30.457 0.067 11.07 dB 0.296 � 10-3 10.72 dB

0.359 � 10-1 0.425 � 10-10.133  5.11 dB  4.72 dB

0.556 � 10-2 0.750 � 10-29 dB 0.094  8.09 dB  7.72 dB

0.187  2.11 dB  1.72 dB0.101 0.112

0.457

0.457

0.457

10 � lg(r
U

)10 � lg(rÄ)
d)

E
B
ÀN

0

e) Die Fehlerwahrscheinlichkeitskurve pB des suboptimalen Systems (weiÁe Rechtecke)

liegt stets oberhalb des optimalen Systems (weiÁe Kreise). Der vertikale Abstand

zwischen den weiÁen Rechtecken und den weiÁen Kreisen ist um so grÂÁer, je kleiner

die Fehlerwahrscheinlichkeiten sind, d.h. je grÂÁer EB/N0 ist. Dagegen ist der hori�

zontale Abstand zwischen den weiÁen Rechtecken und der durchgezogenen Kurve

nahezu konstant und betrÄgt ca. 1 dB. Dieser Abstand ist gleich der Differenz

zwischen EB/N0 (in dB) und rÄ (in dB), also ca. 0.9 dB.

Die schwarzen Rechtecke kennzeichnen die ungÀnstigste Bitfehlerwahrscheinlichkeit

pU, die eine obere Schranke fÀr pB angibt. Bei kleinem EB/N0 gilt: pBÅpU. Der hori�

zontale Abstand zwischen den schwarzen Rechtecken und der durchgezogenen Kurve

ist konstant 1.28 dB. Dies lÄÁt sich wie folgt begrÀnden: Ein optimales System mit

Matched-Filter benÂtigt fÀr 0.296Ã10-3 nicht EB/N0 = 12 dB, sondern nur 10.72 dB.

p
B

ÇÉ
ÊË

ÇÈ
ÊË

ÇÍ
ÊË

ÇÎ
ÊË

ÇÏ
ÊË

ÊË

Ì
ÊË

Ê Ñ Ó Ô Ö Ò Õ Š ÚÛ

10 � lg(E
B
ÀN

0
)

bipolar

ÊË ÊÊ ÊÑ

unipolar

gÀltig fÀr AWGN-Kanal
und Matched-Filter

D1b)

D1e)

in dB

p
B

p
U
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D3 Untersuchungen zum Rauschen

a)

E
Ÿ

=
1
4

� sŽ� � TBeiÂ ASKÂ giltÂ mitÂT
Ÿ

= T :

10 � lg(E
Ÿ
ÄN

�
) = 12Â dB E

Ÿ
ÄN

�
= 10�.Ž = 15.85

N
�

sŽ
�
� T

=
1

4 � 15.85
= 0.01578

Das Programm liefert: ÀÅ(f) =
N
�

2
= 0.00789 N

�
= 0.01578

N
�

= 0.01578 � sŽ� �
1
R
Ÿ

= 7.1 � 10��
VŽ

Hz
(bezogen auf 1Ã)unnormiert:

b) Ç ŽÅ = n(t) Ž= É
+Ê

�Ê
ÀÅ(f)Â df = N

� � BÅ = 0.01578 � sŽ� � T �
20
T

= 0.3156 � sŽ�

ÇÅÄs� Ë 0.562

Im Fenster "StÁrsignal" wird als empirisch ermittelter Wert ausgegeben:

ÇÅÄs� Ë 0.540 (gute Äbereinstimmung zwischen Theorie und Simulation)

c) zÈ
!

= 1 :

Ç ŽÍ =
N
�

4
� É
+Ê

�Ê
siŽ(ÎfT) df =

N
�

4T
= 0.00395 � sŽ�

FÀr den optimalen ASK-EmpfÅnger gilt nach Gl. (1.29) mit 

ÇÍ
s
�

Ë 0.0628

Ç ŽÍ =
N
�

2 � 2Ï � f!

Die ASK mit Synchrondemodulator unterscheidet sich um den Faktor zÈŽ
!
Ä2.

MitÂ zÈ
!

= 1 :

=
0.01578 � sŽ� � T

2 � 2Ï � f!=
0.01578 � 0.8

2 � 2Ï � sŽ� = 0.00446 � sŽ�

ÇÍ
s
�

Ë 0.0668

FÀr den BB-EmpfÅnger mit GauÃ-TiefpaÃ gilt nach Gl. (1.19): 

Ç ŽÍ =
N
�

2
� É
+Ê

�Ê
|H

!
(f)|Ž df =

N
�

2Ï � f!Â .

BÅ � T = 20

BÅ � T = 6

("dmv")

(f
M � T = 0)

optimaler EmpfÅnger
ÇÍ
s
�

0.0630.0628

(f
M � T = 4)

0.062

ÇÍ
s
�

(anal.)

12.00 dB

12.08 dB

ÇÍ
s
�

ÇÍ
s
�

("dmv")

EmpfÅnger mit GauÃ-TiefpaÃ

0.0670.0668

0.067

(anal.)

11.07 dB

11.07 dB

10 � lg(ÌÍ) 10 � lg(ÌÍ)
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Der suboptimale GauÁ-EmpfÂnger mit fE#T= 0.8 weist eine um 0.53 dB grÄÁere

StÄrleistung als das Matched-Filter auf. Der um 0.93 dB kleinere SinkenstÄrabstand

ist zusÂtzlich auf die Impulsinterferenzen (kleinere AugenÄffnung) zurÀckzufÀhren.

d)

Ä 2À = N
0 � BÀ = 0.01578 � s

2

0 � T �
6

T
= 0.0947 � s

2

0
ÄÀÅs0 Ã 0.308

Analog zu b) gilt:

Die Simulation liefert hier: ÄÀÅs0 Ã 0.292 (variiert nach Startwert)

ÇÀ(f)

ÉÊ Ë Ê È ÍÉÈÉÍ f

ÇÎN(f)

ÇÏN(f)

ÉÌÉÑË Ì

ÉÊ Ë Ê È ÍÉÈÉÍÉÌÉÑË Ì f

ËÓËËÔÌÖ

ÉÊ Ë Ê È ÍÉÈÉÍÉÌÉÑË Ì f

ËÓËËÒÖÈ

ËÓËËÒÖÈsi2-fÁrmig

ÕŠÚÛŠÜÙŸŽ�Ü��Š�

ÕŠÚÛŠÜÙŸŽ�Ü��Š�

e) Wie aus obiger Skizze hervorgeht, hat bei bandbegrenztem Rauschen n(t) der Rausch�

anteil bN(t) nur Spektralanteile im TP-Bereich von -BÀ/2 bis +BÀ/2. Somit ergibt sich

beim optimalen EmpfÂnger (Matched-Filter) eine etwas kleinere StÄrleistung:

Ä 2Ï =
N
0

4
� !
+"#$2

-"#$2
si2(%fT) df <

N
0

4T

Aufgrund dieses geringfÀgig kleineren Wertes von ÄÏ  ergibt sich nun ein grÄÁerer

Sinken-StÄrabstand (12.08 anstelle von 12.00 dB). Das bedeutet: Bandbegrenztes

Rauschen ist (etwas) weniger kritisch als "echtes" weiÁes Rauschen. 

Beim GauÁ-TiefpaÁ ist dagegen kein Unterschied festzustellen, da dessen Frequenz�

gang bei der normierten Frequenz f=3 nur noch vernachlÂssigbar kleine Anteile hat.

f) Das TiefpaÁ-Rauschen (siehe folgende Skizze) liegt in einem Frequenzbereich, der

das ASK-System wenig stÄrt. Somit betrÂgt der Effektivwert des DetektionsstÄrsi�

gnals nur mehr Ä Ï=0.013 und die Bitfehlerwahrscheinlichkeit ist kleiner als 10-40.
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F
n
(f)

ÄÀ Å À Ã ÇÄÃÄÇ f

F
bÉ(f)

F
dÉ(f)

ÄÊÄËÅ Ê

ÅÈÅÅÍÊÎ

ÄÀ Å À Ã ÇÄÃÄÇÄÊÄËÅ Ê f

ÅÈÅÅËÎÍ

ÏÌÑÓÌÔÖÒÕŠÔÚÛÌÜ

ÏÌÑÓÌÔÖÒÕŠÔÚÛÌÜ

ÄÀ Å À Ã ÇÄÃÄÇÄÊÄËÅ Ê f

nur AuslÙufer der siŸ-Funktion

ŽÌÜ��Š�Ö�ÌÔÖ!Š�"ÔÑ#ÜÕ$Ô
%&�’#Ì�(�Ì)ŠÌÜ"*

ŽÌÜ��Š�Ö�ÌÔÖ!Š�"ÔÑ#ÜÕ$Ô

+, ./01234684/91/:;<:=>?@>B301<

a) Das FSK-Sendesignal $(%) kann man sich aus 2 Áberlagerten ASK-Sendesignalen

zusammengesetzt denken. Im oberen Zweig des EmpfÂngers wird mit der Frequenz fC
synchrondemoduliert. In den Bereichen, in denen das Sendesignal $(%) die Frequenz fC
aufweist, ist im Signal bC(%) wie bei der Demodulation eines ASK-Signals mit der

TrÂgerfrequenz fE=fC ein Gleichanteil mit Áberlagertem 2fE-Anteil festzustellen.

Dagegen ergibt die Frequenz  fG  im Sendesignal $(%) nur Interferenzen im Signal bC(%),
die sich durch den nachfolgenden TiefpaÄ eliminieren lassen. FÁr den unteren Zweig

(Signal bG(%)) gilt sinngemÂÄ das gleiche Prinzip. Das Differenzsignal b(%)= bC(%) - bG(%)
hat somit einen positiven Gleichanteil, falls q(%) im gleichen Zeitbereich positiv ist. Ist

q(%)=0, so ist der Gleichanteil negativ. Das Detektionssignal &(%) ist deshalb bipolar.

b) Aufgrund des bipolaren Detektionssignals &(%) gilt: ’HIJ = 0.

c) Die AugenÀffnung ist gegenÁber der ASK doppelt so groÄ (sogar etwas mehr), der

StÀreffektivwert s
d
 ist aber aufgrund der Subtraktion um den Faktor ÀK  grÀÄer. Bei

einem Systemvergleich bei konstanter Sendeamplitude $G wÁrde deshalb das FSK-

System gegenÁber der ASK um ca. 3 dB besser abschneiden. Da aber die FSK

gegenÁber der ASK auch eine um 3 dB grÀÄere Sendeleistung aufweist, sind bei kon�

stantem ’L/(G  beide Systeme innerhalb der Simulationsgenauigkeit gleich gut. Der

Unterschied um ca. 0.24 dB dÁrfte von Simulationsungenauigkeiten (wahrscheinlich

des FSK-Systems) herrÁhren.



76 G. SÁder: Simulation digitaler Âbertragungssysteme

p
U

Á(T
D
) )Ä p

B

0.175 � 10-30.457 0.067 11.07 dB 0.296 � 10-3 10.72 dB

0.146 � 10-3 0.206 � 10-30.939 0.133 11.18 dB 10.96 dB

10 � lg(*Ä) 10 � lg(*
U

)

FSK

ASK

(D4c)

(D2d)

ÀÅ ÃÇÉÊËÈÍÎÊÏÉÌÑËÇÊÓÇÔËÖÇÍÒÏÇÖÒÕÈËŠÊÉÎÍÚÛÇ

a) Das LDS FÜ(f) setzt sich aufgrund des stochastischen binÁren Rechtecksignals aus

einem kontinuierlichen, si2-fÂrmigen Anteil und aufgrund der unipolaren Signalform

aus einer Diracfunktion an der Stelle f=0 zusammen. Dieses LDS wird durch Gl.

(1.26) beschrieben. FÙ(f) hat die gleiche Form wie in Bild 1.9(b) dargestellt.

Da HK(f)=1 ist, gilt FŸS(f) = FÙ(f). Das Leistungsdichtespektrum FŽS(f) nach dem

Synchrondemodulator ist im TiefpaÄbereich bis auf den Faktor 0.25 identisch mit

FÜ(f). Weiterhin beinhaltet FŽS(f) jedoch noch si2-fÂrmige Anteile um die doppelte

TrÁgerfrequenz. Mit Gl. (1.26) und der fÀr tiefe Frequenzen gÀltigen NÁherung

FŽS(f)� FÜ(f)/4 gilt:

FŽS (f) � T

16
� s

2

0
� si 2(, � f � T)+

s 2
0

16
� :(f)Å .

FÄS(f) ergibt sich aus FŽS(f) durch Multiplikation mit |HE(f)|2.

b) WÁhrend sich bei ASK das kontinuierliche LDS FÙ(f) aus ����! si2-fÂrmigen Anteil

um die TrÁgerfrequenz beschreiben lÁÄt, gibt es bei FSK zwei solche Anteile bei den

Frequenzen f0 und f1. Das gleiche gilt fÀr die jeweiligen diskreten Signalanteile. Dies

lÁÄt sich z.B. wieder dadurch erklÁren, daÄ man das FSK-Signal als Summe zweier

ASK-Signale darstellen kann.  

Das LDS FŽS(f) unterscheidet sich bei ASK und FSK deutlich, bei tiefen Frequenzen

allerdings nÁherungsweise nur um den Faktor 2 (die Werte bei FSK sind grÂÄer als bei

ASK). FÄS(f) hat mit guter NÁherung die gleiche  Form wie bei ASK, ist aber auch um

ca. den Faktor 2 grÂÄer.

c) Im Detektionssignal lÁÄt sich eine Àberlagerte Cosinusschwingung der (normierten)

Frequenz  f=1 erkennen. Diese resultiert aus den Intermodulationsprodukten  f1  - f0 ’

sowie f0  - f1’ und lÁÄt sich durch das TiefpaÄfilter nicht mehr ausreichend beseitigen.

Das Augendiagramm ist nahezu unipolar. Auch bei optimaler Schwelle, die gegen�

Àber richtiger Synchrondemodulation (E=0) deutlich nach oben verschoben werden

muÄ, vermindert sich das Sinken-SNR gegenÀber dem Versuch D4c um fast 6 dB. 

d) Im Unterschied zur ASK sind bei BPSK die Nutzsignale bipolar. GegenÀber obigen

Gleichungen (Punkt a) sind  deshalb die Leistungsdichtespektren der Nutzsignale um

den Faktor 4 grÂÄer und die Diraclinien in den einzelnen LDSen nicht vorhanden. 
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D6 BPSK-System

a) Das BPSK-Sendesignal s(t) ergibt sich aus der Multiplikation des TrÁgers z(t) mit

dem hier bipolar anzusetzenden Quellensignal q(t). FÂr das modulierte Signal gilt im

Gegensatz zu Gl. (1.40) und zu Bild 1.14:

s(t) = ;
<
>

Ä+ sÄ � sin(2À � fÅ � t)Ä Ä Ä Ä Ä Ä Ä Ä fÂrÄ Ä aÃ =+1Ä ,
Ä

- sÄ � sin(2À � fÅ � t)Ä Ä Ä Ä Ä Ä Ä Ä Ä fÂrÄ Ä aÃ = - 1Ä .

Entsprechend Gl. (1.39) kann hierfÂr auch geschrieben werden:

s(t) = - sÄ � cos Ç2À � fÅ � t +
À
2

� aÃÉÄ .

 Daraus folgt: Die TrÁgerphase betrÁgt 180Ê, wenn man von der Systembeschreibung

des Abschnitts 1.4.1 ausgeht. Alle anderen Signale lassen sich analog zur ASK deuten.

b) Der theoretische Wert, gÂltig fÂr nicht bandbegrenztes weiÀes Rauschen, wÁre nach

Abschnitt 1.4.3: 10Ë lg(ÈÍ)=10Ë lg(EÎ/NÄ)+10Ë lg(2)=12.01 dB und pÎ=0.267Ë10ÏÌ.
Das Programm "psk" liefert einen geringfÂgig grÅÀeren Wert: 10Ë lg(ÈÍ)=12.13 dB.

Der Grund hierfÂr ist ebenso wie im Versuch D3c, daÀ hier der Simulation band�

begrenztes weiÀes Rauschen zugrundeliegt (BÑ ËT= 6).

cÓ pÔÁ(TÖ) ÒÍ pÎ10lg(EÎ/NÄ)

3 dB

6 dB 0.586 � 10ÏÕ 0.799 � 10ÏÕ0.189  8.03 dB  7.64 dB

0.194 � 10ÏŠ 0.333 � 10ÏŠ9 dB 0.134  11.00 dB  10.64 dB

0.266  5.05 dB  4.64 dB

0.908

0.908

0.908 0.369 � 10ÏÚ 0.440 � 10ÏÚ

10 � lg(ÈÍ) 10 � lg(ÈÔ)

d) Verschiebt man die KurvenverlÁufe der ASK um 3 dB nach links, so erhÁlt man die

BPSK-Kurve. Dies gilt sowohl fÂr den optimalen EmpfÁnger (mit Matched-Filter

bzw. Integrator) als auch fÂr den suboptimalen EmpfÁnger mit GauÀ-TiefpaÀ. Der

Grund hierfÂr ist, daÀ das BPSK-System genau das gleiche Basisbandmodell wie das

ASK-System aufweist. Die aufgrund von HÛ(f) entstehenden Impulsinterferenzen

machen sich deshalb bei beiden Systemen in gleicher Weise bemerkbar.

Die obige Tabelle im Vergleich zur entsprechenden Tabelle des Versuchs D2d) zeigt,

daÀ die AugenÅffnung bei BPSK doppelt so groÀ ist wie bei ASK. Die Streuung ÒÍ ist

dagegen nur um den Faktor ÜÙ  grÅÀer. Diese VergrÅÀerung hÁngt damit zusammen,

daÀ der Vergleich bei konstantem EÎ/NÄ durchgefÂhrt wird. Da die Energie pro Bit

(EÎ) bei BPSK jedoch doppelt so groÀ ist wie bei ASK, ist bei BPSK auch NÄ um den

Faktor 2 grÅÀer, und dementsprechend der Effektivwert um ÜÙ .
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Alle Nutzsignale und StÁrsignale sind genau um den Faktor 1/ 2
Á kleiner als bei BPSK,

PÄ bzw. PÀ unterscheiden sich bei BPSK und QPSK dagegen nicht.  

d) Das Phasendiagramm bestÂtigt die obigen Ergebnisse. Bei BPSK gibt es zwei Punkt�

wolken, bei der QPSK vier. Gleichzeitig erkennt man die unterschiedliche Entschei�

dung bei der BPSK (positiver bzw. negativer Real- oder ImaginÂrteil) und der QPSK

(entsprechend den vier Quadranten). Der EinfluÄ der Impulsinterferenzen ist bei der

Einstellung "QÄ/RÅ = 80 dB" feststellbar; auch ohne Rauschen liegen nicht alle

Werte auf einen von 2 (bzw. 4) Punkten. Bei kleinerer Grenzfrequenz wÀrde dieser

Sachverhalt noch deutlicher zu sehen sein.  

e) Bei BPSK ist die AugenÁffnung - ebenso wie alle Nutzsignale - um den Faktor

cos(ÃÇÉ)Ê0.866 kleiner. Damit verringert sich der SinkenstÁrabstand um ca. 1.2 dB.

Bei 4QAM bzw. QPSK wirkt sich der gleiche Phasenfehler stÂrker aus, da nicht nur

jede Komponente um cos(ÃÇÉ)Ê0.866 kleiner wird, sondern zudem die Augen�

Áffnung auch durch die grÁÄer werdende Orthogonalkomponente verkleinert wird.  

PÀS(UË) ÈÍ PÄ

BPSK

4QAM

ÃÇÉ = 30Î

0.104 � 10ÏÌ 0.160 � 10ÏÌ0.134   9.77 dB   9.39 dB0.787

0.486 � 10ÏÑ0.094   4.40 dB   0.63 dB0.203 0.141

10 � lg(ÓÍ) 10 � lg(ÓÀ)

f) Nun sind die Quadranten sowohl bei BPSK als auch bei QPSK gegenÀber ihren Soll�

lagen verdreht. Die Fehlerwahrscheinlichkeit ist in beiden FÂllen (fast) 50%.

g) z.B.: 4QAM, VÔ ÖU=4.2, WÔ=1, Phase 0Ò.

ÕŠ ÚÛÜÙÛÜŸÜŽ����

a) Aufgrund des Echos unterscheidet sich nun das Empfangssignal X(Y) vom BPSK-

Sendesignal [(Y). Die EinhÀllende von X(Y) ist nicht mehr konstant und es kann auch zu

weiteren PhasensprÀngen kommen. Auch die Signale \(Y) und ](Y) unterscheiden sich

gegenÀber ^�(V) = 1 und der Detektionsgrundimpuls ist nicht mehr symmetrisch.

b) Das LDS !"(V) ist schmÂler als !#(V), in der NÂhe der TrÂgerfrequenz aber deutlich

hÁher. Das Integral Àber !"(V) ergibt die Leistung des Kanalausgangssignals _(Y).

Diese ist aufgrund des 2. Pfades sogar etwas grÁÄer als die Leistung des Sendesignals

[(Y), die als das Integral Àber !#(V) berechnet werden kann. Diesen Zusammenhang

erkennt man auch bei einem Vergleich der Signale [(Y) und _(Y). Weiterhin ist zu erken�

nen, daÄ !"(V)  nicht mehr symmetrisch um die TrÂgerfrequenz ist. Das Maxima von

!"(V) ist nicht exakt bei VÉ.
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c) Aufgrund der Verzerrungen ergibt sich eine kleinere AugenÁffnung und damit eine

grÁÂere Bitfehlerwahrscheinlichkeit. Der Sinkensignalrauschabtand ist beim Zwei�

wege-Kanal um 0.31 dB geringer. BezÄglich des ungÄnstigsten S/N-VerhÀltnisses ist

der Unterschied noch grÁÂer (0.66 dB).

pUÁ(TD) ‘Ä pB

ideal

Zweiwege-

Kanal

(vgl. D6c)

0.311 � 10-3 0.805 � 10-30.134  10.69 dB  9.98 dB0.842Kanal

10 � lg(cÄ) 10 � lg(cU)

0.194 � 10-3 0.333 � 10-30.134  11.00 dB  10.64 dB0.908

ÀÅ ÃÇÉÊËÈÍÎÇÏÎÌÀÎÑÊÓÔÖÒÏÕÊÇÌŠÎÕÌÚÛÜÌÔÇÓÌÙÛÜ

(Die nachfolgenden Ergebnisse sind quantitativ ohne GewÀhr)

Synchron-
Demodul. 0.175 � 10-30.457 0.067 11.07 dB 0.296 � 10-3 10.72 dB

pUÁ(TD) ‘Ä pB 10 � lg(cÄ) 10 � lg(cU)

a)

b) HÄllkurvendemodulation fÄhrt hier zu einer deutlich hÁheren Bitfehlerwahrschein�

lichkeit, da ohne BandpaÂ dem zu demodulierenden Signal grÁÂere RauschstÁrungen

Äberlagert sind. Selbst mit optimaler Schwelle Eopt= 0.411 betrÀgt der StÁrabstands�

verlust ca. 2.75 dB. Die Schwelle E= 0.25 ist extrem ungÄnstig, da die HÄllkurven�

demodulation der stark verrauschten Signale diese nach oben verschiebt.  

pB

HKD
ohne BP

pB

mit eingestellter Schwelle E=0.25 mit opt. Schwelle Eopt= .........

0.206 -1.72 dB 7.97 dB

ŸŽ���
10 � lg(cÄ) 10 � lg(cÄ)

0.614 � 10-2

c) Durch die Rauschbegrenzung am Eingang wird das System deutlich verbessert. Mit

optimaler Schwelle Eopt= 0.295 ist das Ergebnis vergleichbar mit dem bei Synchron�

demodulation (der feststellbare StÁrabstandsgewinn von 0.1 dB ist allerdings sicher

auf Simulationsungenauigkeiten zurÄckzufÄhren). 

HKD
mit BP

mit eingestellter Schwelle E=0.25 mit opt. Schwelle Eopt= .........

8.52 dB 0.257 � 10-3 10.82 dB

ŸŽ��!

0.382 � 10-2

pB pB10 � lg(cÄ) 10 � lg(cÄ)
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moo(TD) jo muu(TD) ju

0.451 0.017 0.057 0.114 0.067 0.038

d)

Sowohl o(TD) als auch u(TD) werden durch das Rauschen nach oben verschoben, die

unteren Augenlinien jedoch deutlich mehr. Dagegen sind die Streuungen nahezu

gleich: j o Ä j u. 

Im Vergleich zum kohÁrenten EmpfÁnger (mit Á(TD)=0.457) ist die AugenÂffnung

des inkohÁrenten EmpfÁngers deutlich kleiner: Á(TD) = 0.451 - 0.114= 0.337. 

Die resultierende Grenzfrequenz, die aus fB/T= 0.8 und fE/T= 0.8 berechnet werden

kann, ist nun 0.64, also deutlich kleiner als im Unterpunkt a (fE/T= 0.8).

e) WÁre j o=j u, so wÄrde man aus Gl. (3.1) erhalten:

Eopt =
(o(TD) + mo) + (u(TD) + mu)

2
Ä 0.325À .

Da hier j u deutlich kleiner als j o ist, ist es gÄnstiger, den Schwellenwert etwas nied�

riger zu legen: EoptÄ0.295. Dieser Wert ergibt sich auch aus Gl. (3.1).

f) Ein Vergleich der Signale r(t) und rB(t) zeigt die Rauschbegrenzung durch den Band�

paÅ. Das Signal b(t) nach dem HÄllkurvendemodulator ergibt sich nach dem in Bild 3.2

dargelegten Prinzip. Durch den anschlieÅenden GauÅ-TiefpaÅ wird der vorher

"gezackte" Signalverlauf b(t) geglÁttet (Signal d(t)).

Hinweis: Der BandpaÅ dient zur StÂrleistungsbegrenzung vor dem Demodulator,

wÁhrend der  TiefpaÅ lediglich zur GlÁttung des Detektionssignals durch Ausfiltern

der hohen Frequenzanteile benÂtigt wird. Der BandpaÅ vor dem Demodulator sollte

daher eigentlich eine geringere Bandbreite (Grenzfrequenz) besitzen als der GlÁt�

tungstiefpaÅ nach dem Demodulator.

g) Ohne die beiden Filter ist stets rB1(t) = rB0(t) und damit auch b1(t) = b0(t). Damit ist

das Differenzsignal b(t) immer 0. Gleiches gilt auch fÄr das Detektionssignal d(t).

h) Die beiden Signale rB1(t) und rB0(t) haben nun vorwiegend nur in den Bereichen signi�

fikante Signalanteile, zu denen im Sendesignal s(t) die Modulationsfrequenz f1 = 5/T

bzw.  f0 = 3/T vorhanden sind. Die Signale b1(t) und b0(t) ergeben sich aus  rB1(t) und

rB0(t) durch jeweilige HÄllkurvendemodulation. Durch Differenzbildung und Tief�

paÅfilterung entsteht das Signal d(t), das bipolar (E = 0) entschieden werden kann.

i) Die Ergebnisse sind vergleichbar wie bei der ASK. Im Gegensatz zur kohÁrenten FSK

ist nun die Schwelle E = 0 nicht mehr optimal. Der Grund hierfÄr liegt darin, daÅ bei

Vorhandensein von Rauschen die unteren und oberen Augenlinien durch die inko�

hÁrente Demodulation (etwas) unterschiedlich beeinfluÅt werden (siehe Punkt h). 
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pB 10 � lg(mÄ) pB 10lg(mÄ)

mit eingestellter Schwelle E=0 mit opt. Schwelle Eopt= .........

 10.08 dB 0.650 � 10-3  10.15 dB

ÀÅÀÃÇ

0.708 � 10-3

moo(TD) vo muu(TD) vu

0.368 -0.085 0.098 -0.338 0.086 0.097
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Anhang: Tabellen der Fehlerfunktionen

 0.0           dB   0.500000   0.500000E+00   0.500000E+00
 0.2   -13.979 dB   0.579260   0.420740E+00   0.388649E+00

 0.4    -7.959 dB   0.655422   0.344578E+00   0.285804E+00
 0.6    -4.437 dB   0.725747   0.274253E+00   0.198072E+00
 0.8    -1.938 dB   0.788145   0.211855E+00   0.128950E+00

 1.0     0.000 dB   0.841345   0.158655E+00   0.786496E-01
 1.2     1.584 dB   0.884930   0.115070E+00   0.448430E-01
 1.4     2.923 dB   0.919243   0.807567E-01   0.238577E-01

 1.6     4.082 dB   0.945201   0.547993E-01   0.118259E-01
 1.8     5.105 dB   0.964070   0.359303E-01   0.545475E-02
 2.0     6.021 dB   0.977250   0.227504E-01   0.233887E-02

 2.2     6.848 dB   0.986097   0.139035E-01   0.931423E-03
 2.4     7.604 dB   0.991802   0.819755E-02   0.344257E-03
 2.6     8.299 dB   0.995339   0.466119E-02   0.118017E-03

 2.8     8.943 dB   0.997445   0.255513E-02   0.375066E-04
 3.0     9.542 dB   0.998650   0.134990E-02   0.110453E-04
 3.2    10.103 dB   0.999313   0.687138E-03   0.301288E-05

 3.4    10.630 dB   0.999663   0.336929E-03   0.760996E-06
 3.6    11.126 dB   0.999841   0.159109E-03   0.177931E-06
 3.8    11.596 dB   0.999928   0.723480E-04   0.385020E-07

 4.0    12.041 dB   0.999968   0.316713E-04   0.770863E-08
 4.2    12.465 dB   0.999987   0.133457E-04   0.142774E-08
 4.4    12.869 dB   0.999995   0.541254E-05   0.244585E-09

 4.6    13.255 dB   0.999998   0.211246E-05   0.387480E-10
 4.8    13.625 dB   0.999999   0.793328E-06   0.567606E-11
 5.0    13.979 dB   1.000000   0.286652E-06   0.768730E-12

 5.2    14.320 dB   1.000000   0.996443E-07   0.962455E-13
 5.4    14.648 dB   1.000000   0.333204E-07   0.111384E-13
 5.6    14.964 dB   1.000000   0.107176E-07   0.119142E-14

 5.8    15.269 dB   1.000000   0.331574E-08   0.117780E-15
 6.0    15.563 dB   1.000000   0.986589E-09   0.107599E-16
 6.2    15.848 dB   1.000000   0.282316E-09   0.908340E-18

 6.4    16.124 dB   1.000000   0.776883E-10   0.708539E-19
 6.6    16.391 dB   1.000000   0.205579E-10   0.510666E-20
 6.8    16.650 dB   1.000000   0.523095E-11   0.340042E-21

 7.0    16.902 dB   1.000000   0.127981E-11   0.209191E-22
 7.2    17.147 dB   1.000000   0.301063E-12   0.118891E-23
 7.4    17.385 dB   1.000000   0.680922E-13   0.624192E-25

 7.6    17.616 dB   1.000000   0.148065E-13   0.302727E-26
 7.8    17.842 dB   1.000000   0.309536E-14   0.135621E-27
 8.0    18.062 dB   1.000000   0.622097E-15   0.561215E-29

 8.2    18.276 dB   1.000000   0.120194E-15   0.214511E-30
 8.4    18.486 dB   1.000000   0.223240E-16   0.757313E-32
 8.6    18.690 dB   1.000000   0.398579E-17   0.246937E-33

 8.8    18.890 dB   1.000000   0.684079E-18   0.743680E-35
 9.0    19.085 dB   1.000000   0.112859E-18   0.206852E-36
 9.2    19.276 dB   1.000000   0.178976E-19   0.531368E-38

 9.4    19.463 dB   1.000000   0.272817E-20   0.126064E-39
 9.6    19.645 dB   1.000000   0.399722E-21   0.276196E-41
 9.8    19.825 dB   1.000000   0.562928E-22   0.560519E-43

10.0    20.000 dB   1.000000   0.761985E-23   0.140130E-44

x 20 � lg(x) Á(x) Q(x) 0, 5 � erfc(x)

- Â
0.135517E+01
0.600963E+00

0.328018E+00
0.185933E+00
0.103777E+00

0.556967E-01
0.283824E-01
0.136295E-01

0.613774E-02
0.258337E-02
0.101388E-02

0.370380E-03
0.125774E-03
0.396614E-04

0.116044E-04
0.314825E-05
0.791538E-06

0.184347E-06
0.397557E-07
0.793640E-08

0.146619E-08
0.250611E-09
0.396247E-10

0.579440E-11
0.783543E-12
0.979642E-13

0.113233E-13
0.120985E-14
0.119481E-15

0.109054E-16
0.919860E-18
0.716989E-19

0.516397E-20
0.343644E-21
0.211284E-22

0.120015E-23
0.629792E-25
0.305304E-26

0.136717E-27
0.565533E-29
0.216084E-30

0.762593E-32
0.248584E-33
0.748421E-35

0.208113E-36
0.534471E-38
0.126766E-39

0.277737E-41
0.560519E-43
0.140130E-44

Â

1

2 ÄÀ
x

eÅÃÇ



84 G. SÁder: Simulation digitaler Âbertragungssysteme

Die vorherige Tabelle gilt fÄr Àquidistante x-Werte, die nachfolgende fÄr Àquidistante dB-Werte.

 3.162  10.00 dB   0.999217   0.782701E-03   0.387211E-05   0.404995E-05

 3.255  10.25 dB   0.999432   0.567725E-03   0.208500E-05   0.217578E-05

 3.350  10.50 dB   0.999595   0.404562E-03   0.108385E-05   0.112858E-05

 3.447  10.75 dB   0.999717   0.282936E-03   0.542794E-06   0.564021E-06

 3.548  11.00 dB   0.999806   0.193986E-03   0.261307E-06   0.270989E-06

x ÁÂ Ä ÀÅÃxÇ ÅÃxÇ ÉÃxÇ ÂÊ Ë Ä ÈÍÎÏÃxÇ

 1.000    .00 dB   0.841345   0.158655E+00   0.786496E-01   0.103777E+00

 1.029    .25 dB   0.848307   0.151693E+00   0.727642E-01   0.950314E-01

 1.059    .50 dB   0.855258   0.144742E+00   0.670652E-01   0.867179E-01

 1.090    .75 dB   0.862184   0.137816E+00   0.615667E-01   0.788379E-01

 1.122   1.00 dB   0.869073   0.130927E+00   0.562820E-01   0.713922E-01

 1.155   1.25 dB   0.875910   0.124090E+00   0.512231E-01   0.643805E-01

 1.189   1.50 dB   0.882682   0.117318E+00   0.464013E-01   0.578013E-01

 1.223   1.75 dB   0.889374   0.110626E+00   0.418262E-01   0.516521E-01

 1.259   2.00 dB   0.895971   0.104029E+00   0.375061E-01   0.459288E-01

 1.296   2.25 dB   0.902458   0.975417E-01   0.334476E-01   0.406256E-01

 1.334   2.50 dB   0.908820   0.911804E-01   0.296553E-01   0.357354E-01

 1.372   2.75 dB   0.915040   0.849600E-01   0.261321E-01   0.312490E-01

 1.413   3.00 dB   0.921104   0.788959E-01   0.228786E-01   0.271559E-01

 1.454   3.25 dB   0.926997   0.730031E-01   0.198936E-01   0.234433E-01

 1.496   3.50 dB   0.932704   0.672961E-01   0.171734E-01   0.200970E-01

 1.540   3.75 dB   0.938211   0.617891E-01   0.147111E-01   0.171010E-01

 1.585   4.00 dB   0.943505   0.564953E-01   0.125009E-01   0.144377E-01

 1.631   4.25 dB   0.948573   0.514269E-01   0.105323E-01   0.120881E-01

 1.679   4.50 dB   0.953405   0.465951E-01   0.879383E-02   0.100320E-01

 1.728   4.75 dB   0.957990   0.420097E-01   0.727250E-02   0.824821E-02

 1.778   5.00 dB   0.962321   0.376790E-01   0.595387E-02   0.671483E-02

 1.830   5.25 dB   0.966390   0.336096E-01   0.482252E-02   0.540952E-02

 1.884   5.50 dB   0.970194   0.298063E-01   0.386224E-02   0.430983E-02

 1.939   5.75 dB   0.973728   0.262719E-01   0.305640E-02   0.339355E-02

 1.995   6.00 dB   0.976993   0.230074E-01   0.238829E-02   0.263899E-02

 2.054   6.25 dB   0.979989   0.200113E-01   0.184142E-02   0.202531E-02

 2.113   6.50 dB   0.982720   0.172803E-01   0.139980E-02   0.153275E-02

 2.175   6.75 dB   0.985192   0.148075E-01   0.104828E-02   0.114294E-02

 2.239   7.00 dB   0.987413   0.125871E-01   0.772675E-03   0.839009E-03

 2.304   7.25 dB   0.989391   0.106087E-01   0.560054E-03   0.605749E-03

 2.371   7.50 dB   0.991139   0.886107E-02   0.398796E-03   0.429712E-03

 2.441   7.75 dB   0.992669   0.733107E-02   0.278682E-03   0.299204E-03

 2.512   8.00 dB   0.993996   0.600439E-02   0.190908E-03   0.204260E-03

 2.585   8.25 dB   0.995134   0.486564E-02   0.128054E-03   0.136557E-03

 2.661   8.50 dB   0.996101   0.389863E-02   0.839995E-04   0.892946E-04

 2.738   8.75 dB   0.996913   0.308676E-02   0.538158E-04   0.570355E-04

 2.818   9.00 dB   0.997587   0.241331E-02   0.336273E-04   0.355362E-04

 2.901   9.25 dB   0.998138   0.186176E-02   0.204635E-04   0.215656E-04

 2.985   9.50 dB   0.998584   0.141612E-02   0.121089E-04   0.127275E-04

 3.073   9.75 dB   0.998939   0.106116E-02   0.695578E-05   0.729274E-05
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