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Zusammenfassung

Im Mittelpunkt dieser Arbeit steht ein Framework, welches es auch Anwendern
ohne Kenntnisse des Schaltungsentwurfs ermoglicht, OFDM-Systeme der ver-
schiedensten Konfigurationen und Anforderungen zu erstellen. Diese sollen einen
bisher nicht moéglichen Kompromiss zwischen Leistungsfahigkeit und Flexibili-
tat bieten. Einerseits werden Datenraten im Gigabit-Bereich angestrebt, anderer-
seits soll ein Abdndern der wichtigsten OFDM-Parameter durch Software jeder-
zeit moglich sein.

Zunéchst werden die Grundlagen tiber OFDM-Kommunikation, FPGAs und Si-
gnalverarbeitungsarchitekturen eingefiihrt, bevor das Folgekapitel auf den ak-
tuellen Forschungsstand eingeht. Es zeigt sich, dass im Rahmen von Hochge-
schwindigkeits-OFDM derzeit durchgehend mittels FPGA realisierte, unflexible,
dedizierte Schaltungen zum Einsatz kommen und dass die Datenraten flexibler
Ansitze bisher wesentlich geringer sind als in dieser Arbeit gefordert.

Ausgehend von einem Anwendungsszenario aus dem Radio-Backhauling Bereich
wird die Signalverarbeitung eines typischen OFDM-Systems als Basis eingefiihrt.
Nach einer Zerlegung dieser Signalverarbeitungskette mittels Top-Down Ansatz
folgt die Bestimmung derjenigen Signalverarbeitungsschritte, welche im Sinne ei-
nes Hardware/Software Co-Designs zur Beschleunigung durch Hardware besonders
geeignet sind. Schliefllich werden fundamentale Systemparameter der Architek-
tur diskutiert und festgelegt, bevor auf den Entwurf und die Implementierung
der einzelnen Hardwarebeschleuniger eingegangen wird.

Die Ergebnisse der Experimente aus Kapitel 5 demonstrieren sowohl die Funk-
tionalitdt als auch die Qualitét, welche sich mit den Prototypen erzielen lasst, die
aus den entwickelten Komponenten erstellt wurden. Sie bilden die schnellsten ver-
offentlichten Prototypen programmierbarer Hochgeschwindigkeits-OFDM Signalverar-
beitungssysteme, deren Parameter sich flexibel anpassen lassen und bei denen die
Signalverarbeitung in Echtzeit durchgefiihrt wird. Die 8-Stream Sender Varian-
te erzielte mittels einer 64-QAM Modulation der Tréger eine Datenrate von iiber
10 Gb/s. Aufgrund des erhohten Ressourcenverbrauchs war mit dem verfiigbaren
FPGA lediglich eine 4-Stream Variante des Empféngers realisierbar, wodurch die
in Experimenten erreichte maximale Datenrate bei iiber 6 Gb/s liegt. Die Signal-
qualitét gentigte bei allen Messungen den Anforderungen, welche von modernen
Fehlerkorrekturverfahren fiir den Aufbau fehlerfreier Systeme gestellt werden.



Zur vollstandigen Erstellung eines Systems, das dem Anwendungsszenario ge-
ntigt, wurde im Rahmen dieser Arbeit zusétzlich ein neuartiger Digital Down
Converter Prototyp entwickelt, der eine Vorverarbeitung von Hochgeschwindig-
keits-OFDM Signalen auf Empfingerseite erlaubt. Nach einer detaillierten Be-
schreibung der Optimierungen, welche notwendig sind um die anvisierte Ziel-
frequenz fiir das Taktsignal zu erreichen, werden der aufgebaute Prototyp sowie
die durchgefiihrten Experimente beschrieben. Mit einem Durchsatz von bis zu 25
GSa/s handelt es sich bei diesem Prototypen um den breitbandigsten Digital Down
Converter, der bisher veroffentlicht wurde.

Abschlieflend folgt die Beschreibung der Integration der entwickelten Kompo-
nenten in das Framework. Durch die erstellte grafische Benutzeroberfliche wird in
Kombination mit den FPGA-Entwicklungswerkzeugen ein komfortabler Entwurfs-
fluss zur Erstellung einer Vielzahl von Systemen erreicht. Hierdurch ist es auch
Fachfremden moglich, auf einfachste Weise komplexe, angepasste Systeme zu er-
stellen und mit diesen eine OFDM-Entwurfsraumexploration durchzufiihren. Die
Programmierung der erzeugten Systeme wird durch eine grofse Anzahl an vorge-
fertigten Treiber- und Testfunktionen unterstiitzt. Die mogliche Vielfalt an Sys-
temvarianten, welche sich mit Hilfe des Frameworks erstellen lisst, reicht von ei-
nem einfachen Prozessor-System mit Hardwarebeschleuniger-Unterstiitzung ein-
zelner Algorithmen fiir Datenraten im Megabit Bereich bis hin zu heterogenen
MPSoCs mit Datenraten im Gigabit-Bereich.



Abstract

The focus of this thesis is to create a framework that even allows users without
knowledge of circuit design to set up OFDM systems of various configurations
and requirements. These systems shall offer an unprecedented compromise bet-
ween performance and flexibility. On the one hand, the system targets data rates
in the gigabit range; on the other hand it provides the possibility of adjusting the
most important OFDM parameters by means of software. First the fundamentals
of OFDM communication, FPGAs and signal processing architectures are intro-
duced before the next section depicts the state of the art. It is found that in the
context of high-speed OFDM inflexible, dedicated circuits realized by FPGA do-
minate the scene and that the data rates achieved by more flexible approaches so
far are much lower than those this work aims for. On the basis of an application
scenario from the radio backhauling area the signal processing of a typical OFDM
system is introduced. After the decomposition of the signal processing chain by
means of a top-down approach those signal processing steps are identified, which
qualify for hardware acceleration in sense of a hardware/software co-design. The de-
finition of fundamental parameters of the system architecture follow before the
design and implementation of the individual hardware accelerators are discus-
sed. The results of the experiments in chapter 5 demonstrate both the functiona-
lity as well as the quality which can be achieved with prototypes composed by
developed components. They represent the fastest published prototypes of software-
defined high-speed OFDM signal processing systems, whose parameters can be ad-
apted and which feature real-time signal processing. The 8-stream version of the
transmitter achieved a data rate of more than 10 Gb/s using 64-QAM modulations
for the subcarriers. Because of the increased resource consumption of the receiver,
the available FPGA only allowed a 4-stream version, thereby the maximum data
rate of the receiver experiments was more than 6 Gb/s. For all measurements the
signal quality was sufficient to fulfil the requirements for building up error free
systems using modern error correction methods. In order to complete the creation
of a system that satisfies application scenario requirements, a prototype of a no-
vel high-speed digital down-converter was developed additionally which enables
the pre-processing of the OFDM signals on the receiver side. After a detailed de-
scription of the optimizations which are necessary to achieve timing closure with
the intended clock frequency, the prototype set-up and the experiments carried
out are specified. With a throughput of up to 25 GSa/s this prototype is the fastest



digital down-converter which has been published. Finally, the developed components
are integrated into a framework. A comfortable tool flow for the creation of a wide
variety of systems is provided by the combination of the developed graphical user
interface and the design tools of the FPGA manufacturer. This also enables non-
specialists to easily create complex, customized systems and use them in order to
perform an OFDM design space exploration. Writing software for those systems
is supported by a large number of driver and testing functions ready to use. The
diversity of system variants, which can be created with the help of the framework,
covers single processor systems with hardware acceleration support for individu-
al algorithms going for data rates in the megabit range as well as heterogeneous
MPSoCs with data rates in the gigabit range.
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1. Einleitung

Eine Schliisseltechnologie fiir die Entwicklung einer modernen Gesellschaft stellt
eine ausgepragte Informations- und Kommunikationstechnik dar. Sie bildet nicht
nur eine Grundlage um Wissen effizient zu sammeln und vielen Menschen auf
einfache Weise zugénglich zu machen, sie ist auch aus dem modernen Leben eines
jeden nicht mehr wegzudenken.

Man beginnt den Tag mit dem Alarm eines Weckers, welcher seine Uhrzeit {iber
Funk (DCF77) synchronisiert, schaut am Friihsttickstisch die Tagesthemen per In-
ternet auf dem Smartphone und umfihrt den Stau auf dem Weg zur Arbeit mit
Hilfe des Navigationssystems. Auf der Arbeit verbringt man dann den Grofsteil
des Tages am Computer oder am Telefon und am Abend lddt man sich den neus-
ten Blockbuster per Video-On-Demand direkt ins Wohnzimmer.

Immer mehr Alltagsgegenstdnde wie der Kiihlschrank, der Autoschliissel oder
auch die Haustiir werden im Sinne des Ubiquitous Computing (vgl. [93]) durch
Computer gesteuert und mit dem Internet vernetzt, um entweder aus der Ferne
kontrolliert zu werden oder um sich autark aktuelle Informationen zu beschaffen
und sich dadurch den gegebenen Umstédnden besser anzupassen.

Gerade die Weiterentwicklung der drahtlosen Kommunikation spielt hierbei eine
grofse Rolle. Wahrend vor zehn Jahren meist nur technisch affine Menschen ein
lokales Netzwerk sowie einen Hochgeschwindigkeits-Internetanschluss besafien,
fallt es heutzutage schwer, auch nur einen Fernseher zu kaufen, der sich nicht auf
Knopfdruck ins eigene Drahtlosnetzwerk einwahlt, um die neuesten Nachrichten
der bevorzugten sozialen Plattform anzuzeigen.

Die Anforderungen an die Technik sind hierbei insgesamt sehr unterschiedlich,
siehe Abbildung 1.1. So reichen die benotigten Datenraten von einigen wenigen
Kilobits pro Sekunde, wie zum Beispiel im Bereich der Nahfeldkommunikati-
on (Near Field Communication, NFC) tiber Hunderte von Megabit pro Sekunde
beim neuen Mobilfunkstandard Long Term Evolution (LTE) bis zu einem Gigabit
pro Sekunde fiir den zukiinftigen WLAN Standard (IEEE 802.11ac).

Schaut man auf die Entwicklung des Internets und den dartiber stattfindenden,
weltweiten Datenverkehr, zeichnet sich ein enormer jahrlicher Anstieg ab, eine
Sattigung ist nicht in Sicht, vergleiche Abbildung 1.2, vgl. [20]. Die Entwicklun-
gen moderner Kommunikationssysteme in Richtung immer gréfierer Datenraten
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Abbildung 1.1.: Einteilung einiger aktueller Funkstandards in Bezug auf ihre Da-
tenrate und ihre Reichweite [42].

sorgt letztendlich auch fiir immer hohere Anforderungen an die Leistungsfahig-
keit der Signalverarbeitung.

Im Bereich der drahtlosen Kommunikation hat sich gerade fiir hohe Datenra-
ten, in vielen Bereichen das Orthogonale Frequenzmultiplexverfahren (Orthogonal
Frequency-Division Multiplexing, OFDM) durchgesetzt. Es bietet als Mehrtrager-
ubertragungsverfahren Vorteile bei der Behandlung von Mehrwegeausbreitung,
erreicht dennoch eine dhnliche Bandbreiteneffizienz wie entsprechende Eintré-
gerverfahren. So verwendet beispielsweise der aktuelle Mobilfunkstandard LTE
das Orthogonal Frequency-Division Multiple Access (OFDMA) Verfahren im Down-
stream, also von Mobilfunkstation zu Smartphone.

Auch bei Radar- Anwendungen stofSlen OFDM Systeme auf breites Interesse, ver-
gleiche [87] und [49]. Hier steht zwar nicht die maximale Datenrate im Vorder-
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Abbildung 1.2.: Globaler Internet Protocol (IP) Verkehr aufgeschliisselt nach Ge-
rétetyp [20].

grund, jedoch stellen Techniken wie Multiple Input Multiple Output (MIMO) oder
die Ultra-Breitband-Technologie (Ultra-wideband, UWB) auch hier sehr hohe An-
forderungen an die digitale Signalverarbeitung.

Dieses steigende Interesse an Orthogonal Frequency-Division Multiplexing sowie
an OFDM &hnlichen Techniken wie Single-carrier FDM (SC-FDM), als auch der
Fortschritt der technischen Moglichkeiten im Bereich der Signalverarbeitung und
Analogwandler fiihrte dazu, dass sich heute auch im Bereich der optischen Kom-
munikationstechnik, speziell in der Forschung und Entwicklung, viele Gruppen
mit OFDM beschiftigen. Gerade durch die angesprochene Bandbreiteneffizienz
wird OFDM seit einigen Jahren im Bereich von Zugangsnetzwerken untersucht,
siehe [48] und [4]. Obwohl auch hier, d4hnlich zur drahtlosen Ubertragung, eine
effiziente und kostengiinstige Realisierung wichtig ist, besteht gerade im Bereich
der optischen Ubertragung ein Forschungsschwerpunkt darin, die Datenraten an
ihr Maximum zu treiben.



1. Einleitung

1.1. Motivation

Da die immer weiter steigenden Anforderungen an OFDM Systeme in einer Viel-
zahl von Anwendungsfillen die Leistungsfahigkeit einfacher Rechensysteme tiber-
schreiten, sind viele Forschungsgruppen aus den unterschiedlichsten Bereichen
gezwungen, eine addquate Losung zu finden. Soweit moglich, fithren viele ihre
Experimente daher nur noch offline durch. Sendedaten werden dabei bereits zu-
vor berechnet, das Ergebnis muss wéhrend des Experiments dann lediglich noch
abgespielt werden, beispielsweise durch einen Arbitrirgenerator (Arbitrary Wave-
form Generator, AWG). Fiir den Empfang wird das Eingangssignal eine gewisse
Zeit aufgezeichnet, um dann anschlieend ausgewertet zu werden, wofiir jedoch
beliebig viel Zeit zur Verftigung steht.

Andere Forschungsgruppen gehen noch weiter und beschranken ihre Arbeit voll-
standig auf Simulationen. Dies ist zwar in vielen Féllen legitim, allerdings sind
Experimente mit Echtzeitsignalverarbeitung in der Regel notwendig, um wirklich
alle Effekte eines Systems erfassen und dadurch korrekte Schlussfolgerungen zie-
hen zu kénnen. Daher suchen sich viele Forschungsgruppen neue Moglichkeiten,
eine entsprechende Datenverarbeitung trotz der hohen Anforderungen umzuset-
zen.

Eine dieser Moglichkeiten stellen Field Programmable Gate Arrays (FPGA) dar. Durch
die Kombination von enormer Flexibilitét, sehr hoher Ein- und Ausgangsband-
breite sowie hochster Rechenkapazitét eignen sie sich besonders zur Realisierung
von Algorithmen der Signalverarbeitung. In nahezu allen Bereichen, ob beim Ra-
dar oder in der optischen Dateniibertragung, zur Signalverarbeitung in OFDM
basierten Ubertragungssystemen lassen sich gerade bei sehr hohen Datenraten
immer haufiger Realisierungen auf FPGA Basis finden.

Ein Problem, welches sich jedoch vielen Forschungsgruppen bei der Verwendung
von FPGAs stellt, besteht darin, dass FPGAs sich traditionell nicht wie andere
Bausteine mit einer der weit verbreiteten Hochsprachen wie C++ oder Java pro-
grammieren lassen. Vielmehr wird ein Hardwareentwurf durchgefiihrt, die Be-
standteile eines Systems werden Stiick fiir Stiick mittels speziellen Hardwarebe-
schreibungssprachen (Hardware Description Language, HDL) wie VHDL oder Ve-
rilog beschrieben und zu einer komplexen Schaltung zusammengesetzt. Dadurch
lasst sich FPGA-Technologie in der Regel nur von Anwendern nutzen, die zum
einen tiber fundiertes Wissen im Bereich des digitalen Hardwareentwurfes verfii-
gen und zum anderen zumindest ein Basiswissen speziell tiber FPGAs besitzen.

Daher besteht ein grofies Bemiihen, sowohl von Seiten der Hersteller als auch
von Seiten der Forschung, das Programmieren von FPGAs und somit das Erstel-
len von Hardwareschaltungen zu erleichtern. So wird zum Beispiel angestrebt,
durch Werkzeuge wie LabVIEW und entsprechende Erweiterungen (beispielswei-
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se NI LabVIEW FPGA Module [67]) eine Art Baukastensystem fiir verschiedene
vorgefertigte Module anzubieten, in diesem Falle mit Fokus auf Signalverarbei-
tung. Ahnliches existiert mit dem Xilinx Platform Studio (XPS) von Xilinx auch fiir
Prozessorsysteme. Fiir die existierenden Module funktioniert dies in weiten Be-
reichen ganz gut. Dabei ist man allerdings auf die vorgefertigten Bibliotheken be-
schrankt, welche wiederum selten hochspezialisierte Anwendungsfalle wie Hoch-
geschwindigkeits-OFDM abdecken.

Ein anderes Konzept sieht die HDL Generierung aus Hochsprachen vor. So er-
laubt das neue Vivado High-Level Synthesis Werkzeug von Xilinx eine Beschrei-
bung von Hardware mit Hilfe von C, C++ oder SystemC, der VHDL-Coder von
Mathworks erstellt sogar aus Matlab-Code entsprechende Hardware. Zum einen
funktioniert dies allerdings nicht mit einem beliebigen Programmecode, es miis-
sen wieder bestimmte Regeln in der Programmierung eingehalten werden, da
man auch hier Hardwareschaltungen beschreibt. Zum anderen erreicht man in
der Regel nicht die Qualitdt welche ein erfahrener Designer mittels Beschreibung
auf Registertransferebene erzielt, vgl. [95] und [85].

Des Weiteren lassen sich OFDM-Parameter von Systemen, in welchen die Algo-
rithmen direkt als Hardwareschaltung umgesetzt und in einem FPGA implemen-
tiert wurden, oft nur schwer oder gar nicht d&ndern. So kénnen gewollte oder
notwendige Parameterdnderungen einen vollstindigen Neuentwurf der Hard-
warebeschreibung bedeuten. Gerade Techniken wie OFDM besitzen jedoch eine
Vielzahl von Parametern, deren Einfluss auf ein System essentiell sein kann. Ta-
belle 1.1 zeigt die Vielzahl an Konfigurationen anhand einer kleinen Auswahl an
OFDM-Parametern und Systemen und verdeutlicht damit den groSen Mehrwert,
welchen Systeme bieten die flexibel konfigurierbar sind.

Ziel dieser Arbeit ist es, ein Framework zu erstellen, welches es mit Hilfe einer
Sammlung von Hardware und Software ermoglicht, auf einfachste Weise und
auch fiir Anwender ohne besondere Vorkenntnisse die Signalverarbeitung fiir ein
weites Spektrum an OFDM-Kommunikationssystemen aufzubauen. Dabei soll es
nicht nur moglich sein, aufiergew6hnlich hohe Datenraten zu erreichen, sondern
auch das Anpassen der OFDM-Parameter zur Laufzeit soll sehr einfach erfolgen
konnen, idealerweise durch das Abandern der Software. Die Programmierung
sollte durch eine giangige Hochsprache stattfinden und durch das Framework so
unterstiitzt werden, dass auch hierfiir keine speziellen Kenntnisse erforderlich
sind.

So sollen auch Anwender, welche lediglich rudimentédre Programmiererfahrung
besitzen, in der Lage sein, angepasste OFDM-Signalverarbeitungssysteme zu er-
stellen und mit deren Hilfe ihre neuen Ideen und Anwendungen im Labor zu tes-
ten, zu analysieren oder zuvor simulierte Ergebnisse zu verifizieren. Denn gerade
bei der Entwicklung, Analyse und Tests neuer Konzepte oder neu entwickelter
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Tabelle 1.1.: Eine Auswahl der wichtigsten OFDM-Parameter fiir etablierte Kom-

munikationssysteme. Anhand dieser ist es leicht zu verdeutlichen,
wie stark sich reelle Systeme in ihren Eigenschaften unterscheiden

koénnen.
Ubertragungsstandard DVB-T 1EEE 802.11a LTE
Entwicklungsjahr 1997 1999 2006
Frequenzbereich 470 - 862, 4915 - 5825 2600
(MHz) 174 -230
Bandbreite 1,4,3,5,10
7 2 7 Xy ’
(MHz) 87,6 0 15,20
Anzahl der 2K Modus: 1705 48 1200
Triger 8K Modus: 6817 (+4 Piloten)

. . QPSK, 16-QAM, BPSK, QPSK, QPSK, 16-QAM,
Trigermodulation 64-QAM 16-QAM, 64-QAM 64-QAM
Typ. Symbol- 2K Modus: 224 32 66.67

linge (us) 8K Modus: 896 ’ ’

. 1/4,1/8, 0/,-259
Schutzintervall 1/16,1/32 1/4 7%-25%
Nutzdatenrate

0,576 - 1,152 6-54 3-300
(Mb/s) ’ ’

Bauteile ist es hilfreich oder sogar notwendig, eine Vielzahl der moglichen Pa-
rameterkombinationen eines solchen Systems zu testen, um den Einfluss dieser
auf die Komponenten und das Gesamtnetzwerk zu untersuchen. Hierbei soll das
Ergebnis dieser Arbeit alles Notige bieten, um mit einfachen Mitteln eine Ent-
wurfsraumexploration der Parameter eines OFDM-Systems durchzufiihren.

Die Fehlersuche ist ein weiterer Anwendungsfall, bei welchem das einfache An-
dern der Parametereinstellungen hilfreich ist. Anhand der Resultate fiir unter-
schiedliche Trigerabstinde, verschiedener Modulationsarten oder variierender Gro-
Be der zyklischen Erweiterung (Cyclic Prefix, CP) lassen sich eventuell Riickschliis-
se auf das Problem einer Ubertragung schlieSen. Auch die Korrekturfaktoren der
Kanalkorrektur (Channel Equalization) eines OFDM-Empféangers konnen wertvol-
le Informationen tiber einen Ubertragungskanal bereitstellen.

Des Weiteren kann der Einsatz verschiedener Pridambel- und Pilottonschemata, oder
auch das schrittweise Anndhern an einen optimale Wert zur Wertebegrenzung (Clip-
ping), bei der Datenausgabe durch ein solches Testsystems zu Erkenntnissen fiih-
ren, welche anschlielend in die Entwicklung von Systemen einflieSen konnen,
die speziell fiir einen bestimmten OFDM-Standard vorgesehen sind.
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Der Kompromiss eines Echtzeit OFDM-Signalverarbeitungssystems, welches eine
Kombination aus hohen Datenraten und hoher Flexibilitit bietet, ist derzeit nicht
verfiigbar. Ein Grund hierfiir diirfte darin zu finden sein, dass sich diese beiden
Ziele in einer extremen Ausprédgung gegenseitig ausschliefSen, da nur der Verzicht
auf Flexibilitat alle moglichen Optimierungen erlaubt. Allerdings ist auch kein
System bekannt welches das Ziel verfolgt, den besten Kompromiss zu finden um
genau diese Liicke zu fiillen.

Die Verwendung bereits existierender IP-Sammlungen zur Signalverarbeitung wie
beispielsweise das Xilinx Platform Studio ist nicht moglich, da diese nicht auf
extreme Anwendungsfélle wie den hier angestrebten Datenraten im Gigabit-Be-
reich, ausgelegt sind. Auch sind nicht alle fiir OFDM notwendigen Algorithmen,
beispielsweise zur Zeit- und Frequenzsynchronisation, in solchen Bibliotheken
vorhanden.

1.2. Fragestellung und Zielsetzung

Fir die erfolgreiche Verwirklichung des Ziels dieser Arbeit, ein Framework zu
erstellen welches den einfachen Entwurf programmierbarer digitaler Signalverar-
beitungssysteme fiir Hochgeschwindigkeits-OFDM erlaubt, beschaftigt sich diese
Arbeit mit den folgenden fundamentalen Fragen:

* Was sind die Signalverarbeitungsschritte bzw. die Basisalgorithmen eines
OFDM Systems? Wie sieht ein mogliches Hardware/Software Co-Design
dieser Algorithmen aus?

e Welche Architektur eignet sich fiir solch ein OFDM-spezifisches Signalver-
arbeitungssystem, um einen guten Kompromiss zwischen Flexibilitat und
maximaler Datenrate zu erhalten?

* Was wird neben der Signalverarbeitung noch benotigt, um ein Testsystem
zu erstellen?

¢ Welche Signalqualitdt wird benétigt, welche erreicht ein solches System?
¢ Welche Datenraten sind mit solch einem System maximal moglich?

¢ Wie kann man einen einfachen Entwurf und eine einfache Programmierung
des Systems erreichen?

In den folgenden Kapitel sollen diese Fragen genauer betrachtet und beantwortet
werden.
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1.3. Aufbau der Arbeit

Zuerst werden in Kapitel 2 Grundlagen erldutert, welche benotigt werden, um die
verschiedenen Entscheidungen und Entwicklungen dieser Arbeit nachzuvollzie-
hen. Dabei handelt es sich zum einen um Grundlagen der digitalen Signalver-
arbeitung und der Kommunikationstechnik mit einem Fokus auf OFDM, zum
andern werden Architekturen der digitalen Signalverarbeitung, insbesondere die
hier verwendeten Field Programmable Gate Arrays, besprochen. AnschlieSend
werden im Kapitel 3 verschiedene Architekturen bewertet, welche in jlingsten
Veroffentlichungen verwendet wurden. Dabei wird sowohl ein Fokus auf eine
hohe Datenrate als auch auf Flexibilitat gelegt.

Den Kern der vorliegenden Arbeit stellen Kapitel 4 bis Kapitel 7 dar. Obwohl die
Arbeit ein breites Anwendungsspektrum verfolgt, wird in Kapitel 4 zunéchst ein
Anwendungsszenario festgelegt, an welchem sich die Entwicklung orientiert. An-
schlieend erklart dieses Kapitel zuerst die notwendigen Basisalgorithmen, wel-
che ein OFDM-System realisieren muss. Sodann werden die prinzipiellen Desi-
gnentscheidungen besprochen und der prinzipielle Aufbau eines auf dieser Ar-
chitektur basierenden Systems dargestellt, bevor die Realisierung der einzelnen
Signalverarbeitungsschritte mit Hilfe von Hardware Beschleunigern im Detail er-
lautert wird.

Im Folgekapitel 5 werden die mit Hilfe der entwickelten Hardware aufgebauten
Prototypen eines OFDM-Ubertragungssystems beschrieben. Danach werden ver-
schiedene Experimente des OFDM-Senders und des OFDM-Empfangers mit und
ohne optischer Ubertragung erldutert und die Ergebnisse dieser Experimente dar-
gestellt und bewertet.

In Kapitel 6 werden die Anforderungen fiir einen Digital Down Converter (DDC)
dargelegt, wie er im Rahmen des Anwendungsszenarios zur OFDM-Vorverarbei-
tung benotigt wird. Anschlieflend wird die optimierte Implementierung sowie
der Aufbau eines Prototyps besprochen. Das Kapitel schliefst mit den durchge-
fithrten Experimenten und deren Ergebnissen.

Kapitel 7 zeigt die Eingliederung der erstellten Hardware in ein Framework, um
das System unversierten Anwendern leicht zuganglich zu machen. Dabei werden
sowohl der Aufbau und der Entwurfsfluss eines Systems innerhalb des Frame-
works dargestellt, als auch die Unterstiitzung fiir die Programmierung des ent-
worfenen Systems.

Das letzte Kapitel 8 bewertet die entwickelte Architektur und die Ergebnisse der
Experimente und gibt einen Ausblick auf mogliche Folgearbeiten.
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Um die Erlduterungen der nachfolgenden Kapitel sowie die Funktionsweise des
entwickelten Systems nachvollziehen zu kénnen, werden hier die dazu nétigen
Grundlagen erértert sowie auf vertiefende Literatur hingewiesen. Beginnend mit
den allgemeinen Prinzipien der digitalen Datentibertragung und der Modulation
in der Kommunikationstechnik, wird tiber einfache Modulationsarten die fortge-
schrittene Modulationstechnik OFDM eingefiihrt, wobei sowohl auf deren prin-
zipielle Funktionsweise als auch auf ihre besonderen Eigenschaften eingegangen
wird. Soweit nicht anders gekennzeichnet, stammen die Informationen zu diesem
Abschnitt aus dem umfassenden Lehrwerk Nachrichteniibertragung von Karl-Dirk
Kammeyer [46].

Anschlielend werden die Merkmale und Besonderheiten von SRAM-basierten
Field Programmable Gate Arrays (FPGAs) beschrieben, da die in dieser Arbeit
entwickelte Architektur zur Realisierung auf rekonfigurierbarer Hardware die-
ses Typs hin optimiert ist. Insbesondere wird auf Details des Herstellers Xilinx
eingegangen, da Bausteine dieses Herstellers in den aufgebauten Prototypen ver-
wendet wurden. Fiir weiterfithrende Informationen sei auf [17] verwiesen.

Im letzten Unterkapitel werden abschlieflend noch die gédngigen Hardware Archi-
tekturen und ihre Eigenschaften in Bezug auf Flexibilitat und Leistungsfahigkeit
beurteilt.

2.1. Digitale Dateniibertragung und Modulation

Bei der digitalen Dateniibertragung stellt eine digitale Datenquelle eine Folge von
Symbolen d(i) zur Verfiigung. Diese werden als diskrete Zahlenwerte aufgefasst
wobei i den Zihlindex der Daten angibt. Der Wertevorrat, auch Datenalphabet
genannt, kann dabei zweiwertig (beispielsweise -1 und +1) oder hoherwertig (bei-
spielsweise -3, -1, +1, +3) sein. Bei einer M-wertigen Ubertragung stellt jedes Sym-
bol log, (M) Bit dar.

Um diese Daten nun tiber einen analogen Kanal zu tibertragen wird ein physika-
lischer Trager, beispielsweise schmale Spannungsimpulse, benotigt. Werden diese
Impulssignale, auch Tiefpasssignale genannt, ohne eine zusétzliche Frequenzver-
schiebung direkt {ibertragen, spricht man von Basisband{ibertragung.
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Abbildung 2.1.: Modell eines Datentibertragungssystems [46].

Abbildung 2.1 zeigt das Modell eines solches Ubertragungssystems mit einem
Tiefpasskanal, wobei T die Symboldauer, also den zeitlichen Abstand der Zahlen-
werte der Symbolquelle, bezeichnet. Zur Bandbegrenzung und aus realisierungs-
technischen Griinden werden im System ebenfalls ein Sendefilter mit der Impul-
santwort g (t) sowie ein Empfangsfilter mit einer Impulsantwort gz (¢) benétigt.
Durch diesen Tiefpassfilter g (¢) im Empféanger wird das Signal in seiner Band-
breite begrenzt. Dies ist wichtig, um bei der darauffolgenden Digitalisierung das
Nyquist-Shannon-Abtasttheorem einzuhalten. Dieses besagt, dass ein auf die Fre-
quenz fy. bandbegrenztes Signal mit einer Frequenz abgetastet werden muss,
welche mindestens doppelt so hoch ist wie die Frequenz fy;4x, damit es nach der
Digitalisierung wieder vollstindig reproduzierbar ist. Fiir Details sei auf [46] und
[94] verwiesen.

Der Begriff Modulation bezeichnet das Verandern (modulieren) eines Tréagersi-
gnals anhand der Information des Quellensignals, womit diesem die Informatio-
nen des zu {ibermittelnden Signals aufgepragt werden. So kann beispielsweise
bei einer Bandpasstibertragung ein Basisbandsignal als Quellensignal verwendet
werden, um mit Hilfe eines Modulators eine hchere Tragerfrequenz zu modulie-
ren, vergleiche Abbildung 2.2. Die Riickgewinnung des Quellensignals aus dem
empfangenen Signal geschieht durch einen Demodulator und wird als Demodu-
lation bezeichnet.

Ein Ziel der Tragermodulation kann es sein, das Sendesignal den Eigenschaf-
ten der Ubertragungsstrecke anzupassen, indem beispielsweise eine Frequenz fiir
das Tragersignal verwendet wird, welche sich im gegebenen Kanal besonders gut
iibertragen lasst. Zusatzlich ermoglicht die Modulation es, einen Kanal mehrfach
zu belegen, indem mehrere Signale gleichzeitig tibertragen werden. Dies ist mog-
lich, indem verschiedene Ubertragungssysteme unterschiedliche Tragerfrequen-

10
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Abbildung 2.2.: Blockschaltbild einer Nachrichtentibertragung mit analoger Tra-
germodulation und den zugehorigen Spektren [94].

zen verwenden. Diese Tréger sollten allerdings so weit auseinander liegen, dass
es zu keiner gegenseitigen Beeinflussung kommt.

Modulation kann aufierdem dazu verwendet werden, um die Datenrate zu erho-
hen bzw. um Bandbreite einzusparen. So kann oftmals in modernen Kommuni-
kationssystemen bei guten Ubertragungsbedingungen die Datenrate dynamisch
erhoht werden, indem eine hoherwertige Modulation verwendet wird, welche al-
lerdings wiederum ein hoheres Signal-Rausch-Verhiltnis benétigt.

2.1.1. Eintrager Modulationsverfahren

Bei einfachen Modulationsarten wird normalerweise ein einzelner Trager modu-
liert. Dabei spricht man bei einem digitalen Quellensignal von einer digitalen Mo-
dulation, bei einem analogen Quellensignal von einer analogen Modulation, wel-
che hier jedoch nicht weiter betrachtet werden soll.

Einfache Modulationsarten modulieren meist nur einen Parameter des Tréagersi-
gnals. So wird bei der Amplitudenumtastung (Amplitude-shift keying, ASK) die
Amplitude des Tragersignals verdndert, bei der Frequenzumtastung (Frequency-
shift keying, FSK) entsprechend die Frequenz des Tragersignals abgewandelt; bei

11
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Abbildung 2.3.: Dargestellt ist ein digitales unipolares Quellensignal, eine Am-
plitudenumtastung (ASK), eine Frequenzumtastung (FSK) sowie
eine Phasenumtastung (PSK) des Quellensignals [86].

der Phasenumtastung (Phase-shift keying, PSK) wird schliefslich die Phase modu-
liert. In Abbildung 2.3 ist fiir jede der drei Modulationsarten ein Beispiel darge-
stellt, in welchem jeweils zwischen zwei Werten umgetastet wird, also pro Symbol
ein Bit tibertragen werden kann.

Technisch kann ein Modulator zur Amplitudenumtastung durch einen einfachen
Mischer (z.B. einem Ringmodulator) realisiert werden. Die Demodulation einer
Amplitudenumtastung kann im einfachsten Fall (Zweiseitenbandmodulation) mit
einem einfachen Hiillkurvendemodulator bewerkstelligt werden. Dabei wird das
Empfangssignal gleichgerichtet, durch einen Tiefpass gefiltert und durch einen
Koppelkondensator von einer eventuell {iberlagerten Gleichspannung befreit.

Fiir komplexere Amplitudenumtastung, beispielsweise bei einer Einseitenband-
modulation, wird ein geeigneter Hilfstrager der moglichst gleichen Frequenz im
Empfanger benotigt. Mit seiner Hilfe konnen entweder auch solche Signale gleich-
gerichtet werden, oder man kann das Informationssignal zurtick in das Basisband
mischen. Anschliefend miissen hochfrequente Uberlagerungen (z.B. durch die
erste Harmonische des Trédgers) entfernt werden. Fiir detaillierte Informationen
zu den Modulatoren und den Demodulatoren der Amplitudenumtastung sowie

12
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Abbildung 2.4.: Konstellationsdiagramme fiir a) BPSK, b) QPSK und c) 8-PSK so-
wie fiir die Quadraturamplitudenmodulationen d) 16-QAM und
e) 64-QAM.

flir entsprechende Informationen fiir die Frequenzumtastung und Phasenumtas-
tung sei auf [86] verwiesen.

Soll die Datenrate erhoht oder soll Bandbreite eingespart werden, ist es mog-
lich, pro Symbol mehr als ein Bit zu {ibertragen. Hierzu miissen jedoch mehr
als zwei zuldssige Werte pro Symbol existieren. Die 2-wertige Phasenumtastung
nennt man bindre Phasenumtastung (Binary phase-shift keying, BPSK), eine 4-
wertige Phasenumtastung nennt sich Quadraturphasenumtastung (Quadrature
phase-shift keying, QPSK) und entsprechend existieren auch hoherwertige Ver-
sionen, wie beispielsweise 8-PSK. In Abbildung 2.4 a) bis c) sind die Konstellati-
onsdiagramme der genannten Phasenumtastungen, sowie Beispielzuordnungen
fuir bindre Daten, dargestellt. Die Phase der Konstellationspunkte entspricht hier
der Phasenlage des modulierten Tragersignals fiir diesen Wert.

Ebenso existieren nattirlich auch hoherwertige Modulationsformate fiir Amplitu-
denumtastung sowie fiir Frequenzumtastung. Die Nachteile hoherwertiger Mo-
dulationsarten sind durch eine hohere Storanfalligkeit gegeben. So reichen bei-
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Abbildung 2.5.: Funktionsweise eines IQ-Modulators am Beispiel einer 4-werti-
gen Quadraturamplitudenmodulation [28].

spielsweise bei einer 8-PSK bereits Phasenungenauigkeiten von 22,5 Grad um
einen empfangenen Wert einem falschen Sendewert zuzuordnen. Im Gegensatz
hierzu konnen bei bindrer Phasenumtastung theoretisch noch alle Phasenunge-
nauigkeiten unter 90 Grad toleriert werden.

Fur hoherwertige Modulation besonders geeignet ist die Quadraturamplituden-
modulation (Quadrature Amplitude Modulation, QAM), da sie eine giinstigere
Verteilung mit moglichst viel Abstand der Werte untereinander im Konstellati-
onsdiagramm ermoglicht. Sie kann als eine Kombination aus Amplitudenumtas-
tung sowie Phasenumtastung verstanden werden, da verschiedene Werte unter-
schiedliche Amplituden oder unterschiedliche Phasen besitzen kénnen.

Das Ergebnis einer 4-wertigen Quadraturamplitudenmodulation (4-QAM) ist in
Abbildung 2.4 b) dargestellt und entspricht ebenso dem Ergebnis einer Quadra-
turphasenumtastung (Quadrature Phase-Shift Keying, QPSK). Abbildung 2.4 d)
zeigt eine 16-wertige Quadraturamplitudenmodulation (16-QAM), eine 64-wer-
tige Quadraturamplitudenmodulation (64-QAM) ist in Abbildung 2.4 e) zu se-
hen. Mit diesen Modulationsarten lassen sich vier beziehungsweise sechs Bits pro
Symbol tibertragen.

Zur Erzeugung quadraturamplitudenmodulierter Signale werden IQ-Modulato-
ren verwendet. Zuerst wird durch die Signalraum-Zuordnung (Mapping) im Map-
per eines IQ-Modulators der eingehende Datenstrom korrekt auf zwei getrennte
Signalpfade aufgeteilt, den I-Pfad und den Q-Pfad. Dabei steht I fiir In-phase und
Q fiir Quadrature Component. Jeder Pfad realisiert eine eigenstindige Amplitude-
numtastung, wobei die In-phase-Komponente den unveranderten Trager modu-
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Abbildung 2.6.: Konzept der IQ-Modulation sowie der IQ-Demodulation mit
Darstellung der entsprechenden Frequenzspektren.

liert. Die Quadratur-Komponente moduliert denselben Trager, allerdings mit ei-
ner um 90 Grad versetzten Phasenlage, wodurch I und Q orthogonal zueinander
stehen. Fiir den Signalvektor des modulierten Symbols realisiert die -lKomponen-
te den reellen Anteil, die Q-Komponente den imaginédren Anteil. Das Sendesignal
entsteht aus dem Summensignal des I-Pfades und des Q-Pfades. Abbildung 2.5
zeigt einen IQ-Modulator sowie die entsprechenden Signale fiir eine 4-wertige
Quadraturamplitudenmodulation.

Zur Demodulation des empfangenen Signals wird ein IQ-Demodulator verwen-
det. Das empfangene Signal wird wieder in das Basisband herabgesetzt, indem es
mit einem Hilfstrager der moglichst selben Frequenz des Sendetrigers gemischt
wird. Dabei werden mittels zwei Mischern zwei Pfade erzeugt, der In-phase-Pfad
unter Verwendung des unverdnderten Hilfstragers sowie der Quadraturphase-
Pfad, dessen Hilfstrager wieder eine 90 Grad gedrehte Phasenlage besitzt. Durch
diese Kombination eines spektral symmetrischen und eines spektral unsymme-
trischen Hilfstrédgers sowohl im Modulator als auch im Demodulator 16schen sich
im I-Pfad die Quadraturkomponenten, im Q-Pfad entsprechend die In-phase Si-
gnale aus. Hierdurch wird eine korrekte Rekonstruktion der In-phase und der
Quadraturphase Signale moglich. Abbildung 2.6 veranschaulicht dieses Konzept
anhand des Beispiels einer IQ-modulierten Ubertragung. Zusitzlich werden die
wichtigsten Spektren der Signale vor, wiahrend und nach der Ubertragung aufge-
zeigt.
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Im
FS
Legende:
o o o o
0010 0110 1010 1010 O Sendesymbole und Empfangs-
symbole (unverzerrt)
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° ° "-Q:-'. c Symbol ,,1111"
0011 0111 '.11 11°,] 1011 ”
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0001 0101 1101 1001 ohne Entscheidungsfehler
© Konstellationspunkt zum Sende-
1) o o o symbol ,1111" mit Stérung, und
00 00 0100 1100 10 00 mit Entscheidungsfehler

Abbildung 2.7.: Demapping: Zuordnung von empfangenen Konstellationspunk-
ten anhand von Entscheidungsgebieten zu Sendesymbolen und
zu den entsprechenden Bitfolgen am Beispiel von 16-QAM [94].

Zuletzt miissen die erhaltenen Punkte im Konstellationsraum noch durch einen
Demapper zu einem giiltigen Symbol und anschlieffend zu einer entsprechenden
Bitfolge zugeordnet werden. Dabei wird jedes giiltige Sendesymbol mit einem zu-
gehorigen Entscheidungsgebiet versehen. Ein empfangener Konstellationspunkt
wird nun dem Sendesymbol zugeordnet, in dessen Entscheidungsgebiet er sich
befindet. Dabei konnen auf Grund von Stérungen und einem daraus resultieren-
den zu groflen Abstand zum Sendesymbol natiirlich auch Entscheidungsfehler
auftreten, vergleiche Abbildung 2.7.

2.1.2. Mehrtrager Modulationsverfahren und OFDM

Erste Ideen zur Mehrtrageriibertragung (Frequency Division Multiplexing, FDM)
wurden bereits in den 50er Jahren formuliert, vgl. [66], es dauerte jedoch noch ei-
nige Jahre bis sich solche Techniken effizient nutzen lieen. Dabei kommen anstel-
le einer Tragerfrequenz mehrere verschiedene Tragerfrequenzen (auch Subtrager
genannt) zum Einsatz. Hierdurch ist es moglich, einen frequenzselektiven Kanal
so in schmalbandige Subkanile aufzuteilen, dass jeder der einzelnen Subkanile
anndhernd nichtselektiv ist und eine Korrektur des Kanaleinflusses im Empfan-
ger daher deutlich vereinfacht wird.
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Abbildung 2.8.: Vergleich eines Eintragersignals (Single carrier, SC) mit einem N-
Subtrager Mehrtragersignal (Multi carrier, MC). Die Symboldau-
er Ts des Mehrtragersystems entspricht dabei der N-fachen Gro-
Be der Symboldauer Tsc des Eintragersystems. h,(t) stellt die Ka-
nalimpulsantwort fiir diese Beispiel dar, H,(jw) den Kanalfre-
quenzgang [46].

Abbildung 2.8 verdeutlicht das Schema der Eintrigeriibertragung (Single carrier,
SC) im Vergleich zu einer Mehrtrigeriibertragung (Multi carrier, MC) mit N = 8
Subtrdgern. Zum einen ist zu erkennen, dass die Bandbreite B der beiden Sys-
teme prinzipiell gleich ist, die Breite des Trégers im Eintrégersystems allerdings
nattirlich entsprechend grofer ist als die Bandbreite eines einzelnen Tragers des
Mehrtragersystems, im Beispiel also genau achtmal so grofs.

Zum anderen ist die Symboldauer T des MC-Signals auch entsprechend acht mal
grofler als die Symboldauer Tsc des SC-Signals. Hierdurch verhalt sich der Ein-
fluss des Kanals anders: Wahrend sich die Kanalimpulsantwort h, ;) beim Eintré-
gersignal iiber mehrere Symbole erstreckt, tiberdeckt sie beim Mehrtragersignal
nur einen Teil eines Symbols, wodurch die Intersymbolinterferenz (Intersymbol in-
terference, ISI) deutlich reduziert ist.
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Abbildung 2.9.: OFDM Leistungsdichtespektrum. Beim Orthogonalen Frequenz-
multiplexverfahren (OFDM) werden keine Schutzbander zwi-
schen den Tréigern benétigt. Stattdessen kann ein Uberlappen der
Spektren toleriert werden, da die Trager orthogonal sind und so-
mit im Maximum eines jeden Tragers die Spektren aller anderen
Tréager einen Nulldurchgang besitzen.

Analog verhilt es sich mit dem Kanalfrequenzgang, welcher auf der linken Seite
beider Signale jeweils angedeutet ist. Im Eintragerfall wirkt er tiber die gesamte
Bandbreite B auf jedes Symbol, im Mehrtrégerfall bilden sich pro Subkanal jeweils
nahezu konstante Verldufe, wodurch quasi nichtselektive Verhéltnisse vorliegen.
Dadurch eignen sich Mehrtrégerverfahren besonders dann, wenn ISI ein grofies
Problem darstellt, also zum Beispiel bei kabellosen Systemen mit Mehrwegaus-
breitung. Zusétzlich bieten FDM-Systeme einen weiteren Freiheitsgrad fiir Multi-
plexverfahren, siehe [46].

Ein Nachteil von FDM gegentiber Eintragerverfahren liegt in der benttigten Band-
breite. Da ein Uberlappen der Subtrégerspektren verhindert werden muss, wer-
den zwischen den Frequenzkanalen Schutzbinder benétigt. Diese werden nicht
direkt zur Dateniibertragung verwendet und kosten daher zusétzlich Bandbrei-
te. Die Schutzbédnder sind allerdings nicht nur eine Hilfe zur Vermeidung von
Intercarrier Interferenzen (Intercarrier interference, ICI) sondern entspannen auch
die Anforderungen an die Flankensteilheit der Filter, welche standardmaflig zum
Auftrennen der Kanile beim Frequenzmultiplexverfahren verwendet werden.

Abhilfe fiir den Einsatz von Schutzbandern schafft das orthogonale Frequenz-
multiplexverfahren (Orthogonal Frequency-Division Multiplexing, OFDM). Wie
in Abbildung 2.9 zu sehen sind hier keine Schutzbander notwendig. Die Trager
werden so dicht aneinander gereiht, dass sich deren Spektren sogar {iberlappen.
Eine fehlerfreie Auswertung ist dennoch moglich. Dies liegt daran, dass die Sub-
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2.1. Digitale Dateniibertragung und Modulation

trager orthogonal zueinander sind, was bedeutet, dass im Maximum eines jeden
Tréagers alle anderen Subtrager einen Nulldurchgang besitzen und somit an dieser
Stelle keinen Einfluss auf den Trager nehmen. Dies ermoglicht es OFDM prinzi-
piell die Bandbreiten-Effizienz eines Eintragerverfahrens zu erreichen.

Ein weiterer Nachteil der Mehrtragerverfahren ist der erhohte Aufwand. Um zu
vermeiden, dass man fiir jeden Trager einen eigenen Sender und Empfanger be-
reitstellen muss, bedient man sich der digitalen Signalverarbeitung. In Abbildung
2.10 links ist ein Modell zur Erstellung des Basisbandsignals eines einfachen Fre-
quenzmultiplexverfahrens mit N Tragern gezeigt. Durch eine Seriell zu Parallel
Wandlung (S/P) werden jeweils log, (M) Bit der Quelle in N parallele Strome ge-
formt. Nach dem Mapping in ein M-wertiges Alphabet (do(i)-dn_1(i)) erfolgt die
Bandbegrenzung durch N identische Tiefpédsse mit den reellen Impulsantworten
8s(t).
Durch diese Seriell-zu-Parallel Wandlung ergibt sich die N-fache Symboldauer.
Sei Ty;; die Dauer eines Quellbits so betrdgt die Dauer des resultierenden Mehr-
tragersymbols (s, (t))

Ts = N-1d(M) - Ty;;. (2.1)

Die Nyquist-Bandbreite der benttigten Sende-Tiefpésse ergibt sich somit zu 1/ Ts.

Die parallelen Signale werden nach den Tiefpdssen den Subtrdgern fo-fx_1 auf-
moduliert. Aufsummiert ergibt sich daraus das Basisbandsignal des FDM-Sen-
ders, welches anschlieSend durch einen geeigneten Mischer, fiir eine Bandpass-
Ubertragung auf eine entsprechende Trégerfrequenz gesetzt werden kann.

Sollen nun dquidistante Subtrager mit den Abstinden 1/Ts eingesetzt werden,
folgt fiir die Subtragerfrequenzen

fn:TiS, fiirn=0,--- ,N—1. 2.2)

Hieraus ergibt sich fiir das Mehrtrégersignal in Basislage
N—-1 oo o
smc() =Ts Y Y du(i)gs(t — iTs)e/> ™, (2.3)
n=0 i=—o0

wobei der Skalierungsfaktor T fiir ein dimensionsloses Signal sorgt.

Geht man von Sendefiltern mit unendlich steiler Flanke aus, kann fiir ihre Impul-
santworten ein Rechteck der Dauer Tg verwendet werden

o 1/T5 fﬁr0§t<T5
gs(t) = { 0 sonst (2.4)

19



2. Grundlagen

FDM

j2rfot
eJT‘o

Map ==} gS(t) Q==

I

j2rfrt

- - 4 s(t)
m— gS(t) == Z — E

| sa(t)
IDFT[T]

P/S

S/P

.
. jarfnat

e |

Abbildung 2.10.: Falls bei Frequenzmultiplexverfahren orthogonale Trdger ver-
wendet werden (OFDM) kann man die parallele Anordnung
von Modulatoren im Sender durch eine inverse diskrete Fourier
Transformation ersetzen.

I

woraus fiir das Mehrtrédgersignal folgt

N-1
smc(t) = Y du(i)-e?Tt, fir iTs <t < (i+1)Ts. (2.5)
n=0

Fiir eine zeitdiskrete Darstellung mit der Abtastfrequenz

N
Fy=— 2.
A= T (2.6)
gilt fiir das Mehrtragersignal
/ TS NI H !
smc(K 37) = Y du(i)-e?TK/N far iN <K < (i+1)N -1 2.7)
n=0

Dies entspricht, abgesehen vom Skalierungsfaktor 1/N der inversen diskreten
Fourier-Transformation (IDFT). Fiir weitere Details sowie fiir eine Uberprﬁfung
der Orthogonalitat solch eines Mehrtrédgersignals (2.7) sei auf [46] verwiesen. Wie
in Abbildung 2.10 zu sehen ist, kann also bei OFDM anstelle von parallelen Mo-
dulatoren die inverse diskrete Fourier-Transformation verwendet werden, welche
sehr effizient mittels der schnellen Fourier-Transformation realisiert werden kann.
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2.1. Digitale Dateniibertragung und Modulation

2.1.3. Schnelle Fourier-Transformation

Die schnelle Fourier-Transformation (Fast Fourier Transform, FFT) bildet ein zen-
trales Element eines OFDM Systems. Sie fand starke Verbreitung durch die Verof-
fentlichung von James Cooley und John W. Tukey [21] und ermoglicht durch die
Ausnutzung von Redundanzen eine effiziente und schnelle Realisierung der dis-
kreten Fourier-Transformation (DFT). Falls nicht entsprechend gekennzeichnet,
konnen die Informationen diese Kapitels in [19] nachgeschlagen werden.

In Gleichung 2.8 wird die Definition der DFT aufgezeigt. Fiir die komplexen Dreh-
faktoren Wﬁ’k stof8t man in der Literatur, auch im Deutschen, oft auf den engli-
schen Begriff , twiddle factor”.

N-1 ok
Xn= Y xpe 27N
k=0
N (2.8)
WYk firn=0,--- N -1
k=0

Die Definition der inversen DFT ist in Gleichung 2.9 gegeben. Es ist leicht zu
erkennen, dass sie sich von der DFT nur durch den Faktor 1/N und durch das
Vorzeichen des Drehfaktors unterscheidet.

1 Z\Iil i2 nk

Tk

k= = Xng] N
N n=0
1 N—-1

== Y X.Wy"*
N n=0

X
2.9)

Wendet man die Beziehungen 2.10 und 2.11 sowie die komplexe Konjunktion auf
Gleichung 2.9 an, dann zeigt sich, dass sich die inverse DFT mittels der DFT be-
rechnen ldsst, vergleiche Gleichung 2.12.

|

\
—

\
—_
~—

I
—_

—jj=—f (2.10)

= (2.11)
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Abbildung 2.11.: Bildung einer inversen FFT aus der Berechnung einer FFT.

=0 (2.12)

1 (DFT{j X;3})°

Um die inverse DFT mit Hilfe der DFT zu berechnen, muss die Eingangsfolge
komplex konjugiert und mit der imagindren Zahl j multipliziert werden. Dies
kann durch das Vertauschen von Real- und Imaginérteil erreicht werden, siehe
Gleichung 2.13. Anschliefiend ist diese Operation ein zweites mal mit den Ergeb-
nissen der DFT durchzufiihren. Es folgt eine Skalierung mittels einer Division
durch N. Die selbe Beziehung gilt auch fiir die FFT und die inverse FFT. Abbil-
dung 2.11 verdeutlicht den Zusammenhang noch einmal.

jX* = j (Re(X) +j Im(X))* = j (Re(X) — j Im(X)) = Im(X) +j Re(X) (2.13)

Fiir die klassische FFT nach Cooley und Tukey, auch Radix-2-Algorithmus ge-
nannt, muss die Anzahl an Stiitzstellen eine Potenz von zwei sein. Ist dies der
Fall, lasst sich die DFT in zwei DFTs mit der halben Anzahl an Stiitzstellen auf-
teilen. Dies kann so lange fortgefiihrt werden, bis eine Stiitzstellenanzahl von 2
erreicht ist und daher nur noch zwei Werte miteinander verrechnet werden miis-
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2.1. Digitale Dateniibertragung und Modulation

sen. Die Teilergebnisse der aufgeteilten DFTs werden nun solange wieder vereint,
bis die gesamte Transformation abgeschlossen ist.

Es existieren weitere Algorithmen mit anderen Kernkomponenten der Zerlegung,
beispielsweise der Radix-4-Algorithmus oder Split-Radix-Algorithmus. Sie bieten
meist noch effizientere Wege, bringen teilweise aber auch weitere Einschrankun-
gen. Auflerdem gibt es zwei Arten der Aufteilung einer DFT. Wahrend Variante
eins die Zerlegung in der Zeitebene durchfiihrt (Decimation in Time, DIT) fin-
det die Zerlegung bei Variante zwei in der Frequenzebene statt (Decimation in
Frequency, DIF). Im Folgenden wird der klassisch DIT Radix-2-Algorithmus né-
her beleuchtet. Weitere Informationen zu dieser und zu anderen Varianten finden
sich beispielsweise in [19].

2.1.3.1. Decimation-In-Time Radix-2-FFT

Nach Cooley und Tukey wird die DFT-Ausgangsformel 2.8 zundchst nach gera-
den und ungeraden Indizes getrennt.

N—-1 .
X, = Z xkeﬁW”k

k=0
N_q N_q

_ A —j3a(2k) 3 3 n(2k+1)

= ) *ene + ) Xk
k=0 k=0 (2.14)
51 —j%Fnk o 51 —j ¥ nk o

=) xge 2 +e W'Y xgqe 2 mite TN =WY
k=0 k=0

= gDFT{ka)} + W gDFT{x@kH)}, firn =0, .., N—1

Aus Gleichung 2.14 wird also auch mathematisch ersichtlich, wie sich eine DFT
mit N-Stiitzstellen in 2 DFTs mit N /2 Stiitzstellen teilen ldsst, wobei die DFT der
ungeraden Indizes noch mit dem Drehfaktor Wy, multipliziert werden muss. Da
sich nach demselben Prinzip auch die N/2 DFTs zerlegen lassen ist es moglich,
in der Zeitebene zerlegte DFTs der Grofie zwei so lange zu kombinieren, bis man
eine DFT der Grofie N erhilt. Abbildung 2.12 veranschaulicht diesen Sachverhalt
wobei die obere Hilfte der zerlegten Stufen dabei die geraden Indizes und die
untere Halfte die ungeraden Indizes realisiert.

Um die Funktionsweise besser zu verstehen, wird Gleichung 2.14 mit y(k) =
x(2k) und z(k) = z(2k + 1) in zwei Teilprobleme gegliedert:
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Abbildung 2.12.: Aufteilung einer 8-Punkte DFT in der Zeitebene (DIT).

%*1 k N
Y, = YW, firn=0, .., = -1 (2.15)
=0 2 2
N_1
2 k - N
Zn=Y, sz%” , furn=0, .., > - 1 (2.16)

=
fe=}

Liegen die Ergebnisse dieser Teilprobleme vor, ldsst sich das Gesamtproblem fiir
die ersten N /2 Indizes losen:

Xy =Yy + W\'Z,, fiirn=0, .., % ~1 (2.17)
N
Unter Einbeziehung von W’;]+ > = —Wy und WNN = 1 folgt fiir die restlichen

N/2 Terme:
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Abbildung 2.13.: a) Radix-2 Butterfly. b) Radix-2 DIT-FFT Implementierung mit 8

Stiitzstellen.
e $ 3
k=0 : k=0 z (2.18)
n . N
=Y, —-WyZ,, flirn=0, .., 5—1

Zusammen bilden Gleichung 2.17 und 2.18 den Cooley-Tukey Butterfly, auch Ra-
dix-2 Butterfly genannt, siehe Abbildung 2.13 a). In Abbildung 2.13 b) ist eine
entsprechende Struktur fiir eine DIT-FFT mit 8 Stiitzstellen dargestellt.

Es ist leicht zu erkennen, dass sich so jede beliebige FFT mit log, (N) Stufen zu je
N/2 Butterfly Operationen berechnen lasst. Tabelle 2.1 verdeutlicht die potentiel-
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Tabelle 2.1.: Vergleich zwischen DFT und FFT anhand eines Beispiels mit 64 Stiitz-
stellen [26].

Operation DFT FFT
Komplexe Addition N2 —N=4032 N-log,(N) =384
Komplexe Multiplikation N2 =409 Y .logr(N) =192

V. V. V.
oo (P: Symbol N-1/] g Symbol N g Symbol N+1ﬁ e
7 . 7
Te O Ts

Abbildung 2.14.: Bei der zyklischen Erweiterung (Cyclic Prefix, CP) wird der hin-
tere Symbolabschnitt des nachfolgenden Symbols als Schutzin-
tervall verwendet.

len Einsparungen der FFT gegeniiber der DFT an Additionen und Multiplikatio-
nen am Beispiel fiir 64 Stiitzstellen. Zu beachten ist, dass die Eingangsdaten nicht
in normaler Zéhlreihenfolge verwendet werden, sondern bitreversed. Fiir weitere
Details sei auf [19] verwiesen.

2.1.4. Schutzintervall und zyklische Erweiterung

In Kapitel 2.1.2 wurde bereits beschrieben, weshalb Mehrtragerverfahren prinzi-
piell weniger anfillig fiir Intersymbol-Interferenzen sind. Dennoch fiihrt bei ei-
nem frequenzselektiven Kanal der Einschwingvorgang zu Beginn eines Symbols
zum Verlust der Orthogonalitit der Trager (Intercarrier-Interferenz, ICI), der Aus-
schwingvorgang tiberlagert (wenn auch nur teilweise) das nachfolgende Symbol
und fithrt zu ISI. Diesen Problemen kann mittels eines Schutzintervalls der Lange
Tg zwischen den Symbolen entgegengewirkt werden, wobei T grofier gleich der
Kanalimpulsantwort sein muss.

Im Normalfall wird bei OFDM anstatt eines einfachen Schutzintervalls eine zy-
klische Erweiterung (Cyclic Prefix, CP) verwendet. Gegentiber einer Guardliicke,
bei welcher wihrend des Schutzintervalls nichts gesendet wird, wird der hintere
Symbolabschnitt des nachfolgenden Symbols tibermittelt, vergleiche Abbildung
2.14. Zum einen kann dies Vorteile hinsichtlich der Zeitsynchronisation bieten, da
je nach Grofle der zyklischen Erweiterung Ungenauigkeiten in der Synchronisie-
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Abbildung 2.15.: Durch die zyklische Erweiterung hat man im Idealfall mehrere
Moglichkeiten fiir eine zeitliche Synchronisierung, da ein Syn-
chronisieren unter Nutzung der zyklischen Erweiterung nur zu
einem konstanten Phasenfehler fiihrt, welcher spater im Emp-
fanger ohne Probleme ausgeregelt werden kann. Die vorderen
Samples der zyklischen Erweiterung sind allerdings Normalfall
durch Intersymbol-Interferenzen gestort.

rung toleriert werden kénnen (siehe Kapitel 2.1.5). Zum anderen beinhaltet die
Verwendung des Guardliicke Verfahrens einige Nachteile, zum Beispiel hinsicht-
lich der automatischen Amplitudenregelung, vgl. [46].

Jegliche Art von Schutzintervall reduziert allerdings die Bandbreiten-Effizienz
des Ubertragungssystems. Vernachlassigt man spektrale Ausschwinger und nimmt
fiir die Ubertragungsbandbreite N/Ts so ergibt sich die Bandbreite-Effizienz zu

B = Symbolrate 1
" Bandbreite 1+ Tg/Ts’

(2.19)

Dabher lassen sich Schutzintervalle aufgrund der wesentlich hheren Symboldau-
er von Mehrtrégerverfahren effizienter realisieren als bei Eintrédgerverfahren.

2.1.5. Synchronisation

Wie in allen digitalen Kommunikationssystemen spielt auch bei OFDM die Syn-
chronisierung eine wichtige Rolle. Dabei findet eine solche sowohl im Zeitbe-
reich als auch im Frequenzbereich statt. Die zeitliche Synchronisierung ist not-
wendig, um die Grenzen der OFDM Symbole bestimmen zu kénnen, diese von
der zyklischen Erweiterung zu befreien und dadurch die korrekten Samples fiir
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die nachfolgende Fourier Transformation zu verwenden. Bei einer Ubertragung
mit N Subtrdgern hat man fiir die Auswahl des N-Sample grofien FFT-Fensters,
aufgrund der zyklischen Erweiterung, mehrere Moglichkeiten, vergleiche Abbil-
dung 2.15. Allerdings ist zu beachten, dass je nach Kanalantwort und Grofle der
zyklischen Erweiterung, einige Samples der zyklischen Erweiterung durch Inter-
symbol-Interferenzen gestort sein kénnen (vgl. Abschnitt 2.1.4).

Neben der Synchronisation im Zeitbereich spielt bei OFDM die Synchronisati-
on im Frequenzbereich eine besonders wichtige Rolle, da bei Abweichungen der
korrekten Tragerfrequenzen beim Empfianger immer auch ein Verlust der Ortho-
gonalitdt der Subtrdger untereinander entsteht, was schliefSlich zu Inter-Carrier-
Interferenzen fiihrt, vgl. Abbildung 2.9.

Eine Synchronisation kann mehrstufig, beispielsweise zweistufig, aufgebaut sein.
Hierbei findet zuerst eine grobe Synchronisation statt, um anschlieSend mit an-
gepassten Parametern oder Verfahren eine Feinabstimmung vorzunehmen. Die
verschiedenen Synchronisationstechniken nutzen meist entweder Pilottrager be-
ziehungsweise eine Praambel zur Synchronisation (vergleiche [80] oder [65]) oder
sie verwenden die Redundanz der zyklischen Erweiterung (siehe [10]). Ein Pilott-
réager ist ein Subtrager welcher lediglich Pilottone, also bekannte Referenzwerte
sendet.

2.1.5.1. Synchronisation im Zeitbereich

Die Synchronisation im Zeitbereich findet tiber Metriken statt, welche héufig tiber
Korrelationen gebildet werden. So kann beispielsweise die Kreuzkorrelation ei-
ner Prdambel mit einer im Empfanger gespeicherten Version dieser Praambel
verwendet werden. Alternativ kann zum Beispiel die Autokorrelation einer sich
wiederholenden Praambel genutzt werden (z.B. IEEE 802.11a, vgl. [34]) oder es
kommt direkt die Autokorrelation des Datensignals zum Einsatz, indem die Kor-
relation der zyklischen Erweiterung mit dem entsprechenden Bereich im eigent-
lichen Symbol ausgenutzt wird (z.B. DVB-T vgl. [34]).

Da die Signale der Kreuzkorrelation aufgrund des Kanaleinflusses stark vonein-
ander abweichen konnen, hat sich in den meisten Systemen die Autokorrelation
einer Praambel durchgesetzt. Ahnliches gilt fiir den Vergleich der zyklischen Er-
weiterung aufgrund der Intersymbol-Interferenzen. Daher soll im Folgenden le-
diglich dieses Konzept néher erldutert werden. Fiir tiefer gehende Informationen,
speziell zu den anderen Verfahren, sei auf [34] und [56] verwiesen.

Obwohl es mehrere Studien und Anpassungen zur Optimierung dazu gibt, wie
beispielsweise in [62], soll hier das grundlegende Konzept der Praambel basierten
Synchronisation wie in [80] vorgestellt werden. Dabei wird eine sich im Zeitbe-
reich einmal wiederholende N-Samples grofie Sequenz verwendet. Die Préaambel
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zur Synchronisation ist daher insgesamt 2N grof8. Der Empfanger berechnet nun
die Autokorrelation P des Eingangssignals mit einer Verschiebung 7 der Grofie
der Sequenz zu

P(d) = (r;+mrd+m+r)
=(1) (2.20)

= (72+mrd+m+N)'

Dabei stellt d den zeitlichen Index der digitalen Samples dar. Parallel zur Berech-
nung der Autokorrelation wird die Energie R des Signals gebildet

N-1
R(d) =Y |[racmen|* .21

m=0

Diese zwei Werte werden dann zu einer Metrik M verrechnet

(2.22)

Dabei wird der eigentliche Verlauf der Metrik durch die Autokorrelation im Zah-
ler vorgegeben. Der Energie-Ausdruck im Nenner dient lediglich der Normie-
rung. Er verhindert, dass absolute Unterschiede in der empfangenen Leistung
den Verlauf der Gesamtmetrik zu stark beeinflussen. Der genaue Verlauf der Me-
trik hangt von der Struktur der Praambel ab. In Abbildung 2.16 ist ein qualitativer
Beispielverlauf fiir eine [80] entsprechende Praambel zu sehen. Hier bildet sich
ein Plateau von der Grof3e der zyklischen Erweiterung aus, mit dessen Hilfe dann
die Symbolgrenzen bestimmt werden kénnen.

2.1.5.2. Synchronisation im Frequenzbereich

Zur Synchronisation im Frequenzbereich wird in [80] dieselbe Praambel verwen-
det wie zur Synchronisation der Zeit. Da bekannt ist, dass sich alle Samples nach
N-Schritten wiederholen, kann man ein Sample der ersten Sequenz nehmen und
dieses mit dem entsprechenden Sample der zweiten Sequenz vergleichen. Geht
man von einem rauschfreien Kanal aus, welcher hinreichend zeitinvariant ist, so
sollte man fiir beide Samples denselben Wert bzw. dieselbe Phasenlage erhalten.
Besteht zwischen zwei entsprechenden Samples der Samplerate {5y, eine Pha-
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Cyclic N-Samples N-Samples
Prefix Praamble Praamble
> t
0 G G+N G+2N
M(d) : T
A
——> t
0 N 2N G+2N G+3N

Abbildung 2.16.: Aufbau einer Praambel (oben) nach Schmidl-Cox [80] und quali-
tativer Verlauf der entsprechenden Metrik (unten). Das sich bil-
dende Plateau hat dabei die Lange der zyklischen Erweiterung.

sendifferenz ¢, so lasst sich die Frequenzabweichung durch Gleichung 2.23 er-
rechnen.

Zu Beachten ist jedoch, dass hierbei eine korrekte Schiatzung nur moglich wird,
wenn der Betrag der Phasendifferenz kleiner als 180 Grad ist. Da diese Differenz
stark vom Abstand N der betrachteten Samples abhdngt, lasst sich tiber diesen
Parameter die Auflosung der Schitzung steuern. Auch hier kénnen mehrstufige
Verfahren zur Korrektur der Frequenz eingesetzt werden. Zuerst wird durch eine
erste Praambel mit kleinem N die Frequenz grob eingestellt, anschliefend kann
mittels einer zweiten Praambel mit grofierem N eine Feinjustierung vorgenom-
men werden.

_ ¢- fSample

Af = S (2.23)

Um den durch Rauschen verursachten Fehler solch einer Frequenzschitzung zu
minimieren, wird die Differenzfrequenz normalerweise nicht anhand eines einzi-
gen Paares von Abtastwerten geschitzt, stattdessen wird der Mittelwert mehrerer
Paare verwendet. Zur Bildung dieses Mittelwertes ¢ kann man die zuvor berech-
nete Autokorrelation aus Gleichung 2.20 verwenden:

b=2{P@d)}. (2.24)
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Wurde der Frequenzversatz errechnet, kann dieser beispielsweise mit der Hilfe
eines numerisch gesteuerten Oszillators (Numerically controlled oscillator, NCO)
und eines digitalen Quadratur=Mischers korrigiert werden.

2.1.6. Kanalschatzung und Kanalkorrektur

Abgesehen von einer inkohérenten Detektion, wie sie beispielsweise mittels diffe-
rentieller Modulation der Tragerfrequenzen moglich wire, muss fiir den korrek-
ten Empfang der Daten die Phase der Trager wiederhergestellt werden. Hierzu
werden Informationen iiber den Ubertragungskanal benotigt, welche durch ei-
ne Kanalschidtzung ermittelt werden konnen, siehe [9]. Dabei ist es moglich, den
Kanal mit Hilfe einer Praambel oder mit Hilfe von Pilottrdgern zu schétzen.

2.1.6.1. Praambelbasierte Kanalschatzung

Bei Systemen, die eine Ubertragung blockweise vornehmen (z.B. IEEE 802.11a)
und bei denen der Kanal ausreichend zeitinvariant ist, eignet sich der Einsatz ei-
ner Praambel zur Kanalschdtzung. Die Prdambel befindet sich am Anfang eines
jeden OFDM-Blocks und enthilt eine Trainigssequenz P welche dem Empfan-
ger bekannt ist. Durch den Vergleich der empfangenen Trainingssequenz P mit
der gesendeten Trainingssequenz wird die Kanalschatzung wie in Gleichung 2.25
je einmal pro Block durchgefiihrt. Der Kehrwert dieser Schatzung wird dement-
sprechend fiir die darauffolgenden Datensymbole des OFDM-Blocks als Korrek-
turfaktor verwendet.

Abbildung 2.17 zeigt das Pilotenschema bei IEEE 802.11a, bei welchem die ers-
ten zwei Symbole aus einer Praambel bestehen. Das erste dieser Symbole dient
der Zeitsynchronisierung und der groben Synchronisation im Frequenzbereich.
Mit Hilfe des zweiten Praambelsymbols wird dann feinjustiert sowie eine Kanal-
schiatzung durchgefiihrt. Die nachfolgenden Pilottrager werden bei IEEE 802.11a
lediglich zur Aktualisierung der Frequenzsynchronisation verwendet.

H=

ael vl

(2.25)

2.1.6.2. Piloten basierte Kanalschatzung

Fiir kontinuierliche Signaliibertragung und fiir blockbasierte Systeme, deren Wie-
derholungszyklus sich nur schwer an die Zeitvarianz des Kanals anpassen ldsst,
eignet sich eine Nachfiihrung der Entzerrung. Dies kann mit Hilfe von Pilottra-
gern geschehen. Pilottrager sind Subtrager, welche nicht zur Datentibertragung
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Abbildung 2.17.: Pilotenschema des IEEE 802.11a Standards. Die ersten zwei
OFDM-Symbole bilden die Prdambel und bestehen daher nur
aus Pilottonen [46].

verwendet werden, sondern einen Referenzwert (Pilotton) senden. Dabei gibt es
verschiedene Moglichkeiten die Pilottone zu verteilen, vergleiche Abbildung 2.18.

Beim Block-Muster (Abbildung 2.18 a)) werden auf allen Tragern zu bestimm-
ten Zeitpunkten die Pilotténe gesendet, es handelt sich im Prinzip also um eine
Praambel-basierte Schatzung, vgl. Kapitel 2.1.6.1. Werden wie in Abbildung 2.18
b) auf bestimmten Frequenzen durchgehend Piloten gesendet, so nennt man das
Kamm-Muster. Nattirlich ist es auch moglich, die Verfahren zu kombinieren oder
die Position der Pilottrager im Laufe der Zeit zu dndern, wie beispielsweise in
Abbildung 2.18 ¢) zu sehen (scattered pilots). Wichtig ist hierbei, dass der Emp-
fanger immer weifs, welche Trager zu welchem Zeitpunkt die Pilotténe enthalten.
Weitere Informationen finden sich neben [46] auch in [39] sowie [84].
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Abbildung 2.18.: Verschiedene Arten der Pilotenverteilung: Je nach Muster muss
zur Kanalkorrektur spéter in der Zeitebene, in der Frequenze-
bene, oder in beiden Ebenen interpoliert werden, vgl. [84] und
[46].

Kanalschédtzungsverfahren nutzen oftmals Interpolationstechniken, um die Ka-
nalschidtzung zu ermoglichen bzw. zu verbessern. So ist es beispielsweise bei der
Kanalschédtzung mit Piloten im Kamm-Muster unvermeidbar, eine Interpolation
der erhaltenen Pilottrager-Korrekturwerte iiber die Frequenzwerte durchzufiih-
ren um geeignete Werte fiir die Korrektur der Datentrager zu erhalten. Eine Schét-
zung durch eine Pilotenverteilung im Blockmuster kann oftmals verbessert wer-
den, wenn in der Zeit zwischen den Pilotwerten zweier Blocke interpoliert wird.

Somit besitzt die Verteilung der Pilottone, wie in Abbildung 2.18 dargestellt, einen
Einfluss auf die in der Kanalkorrektur notwendige Interpolation, da die Pilotton-
trager die Stiitzstellen der Interpolation bilden. Der verwendete Interpolations-
algorithmus wird durch die benétigte Giite als auch durch die zur Verfligung
stehenden Rechenkapazitit bestimmt. Auch das Verhiltnis von Pilottragern zu
Datentragern hat einen Einfluss auf die benotigte Giite der Interpolation.
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2.1.7. Error-Vector-Magnitude (EVM)

Die Grofle eines Fehlervektors (Error-Vector-Magnitude, EVM), beziehungswei-
se das Mittel der GroBle aller Fehlervektoren, kann als MaB8 zur Beurteilung der
Qualitét eines modulierten Signals dienen, vgl. [83], [SNWT12] und [FSNT12].
Dabei gibt die EVM die Entfernung des demodulierten Wertes im Konstellations-
diagramm zu dem entsprechenden Referenzwert an. Ob es sich hierbei um den
néchsten giiltigen Wert handelt oder um den korrekten Wert, hiangt davon ab, ob
die korrekten Werte verfiigbar sind. Bei entsprechender Verftigbarkeit handelt es
sich um eine data-aided Messung, anderenfalls um eine non data-aided Messung.

Die Grofie des Fehlervektors wird hierbei in Bezug auf einen Referenzwert an-
gegeben. Eine Variante nutzt als Referenz den gréfiten Vektor der verwendeten
Modulationsart (EVM),), eine Alternative nutzt die durchschnittliche Grofle der
Modulationsvektoren (EVM 4). Abbildung 2.19 zeigt das Beispiel eines Fehlervek-
tors in griin, den groBiten Referenzvektor fiir eine 16-QAM Modulation rot und
den Referenzvektor mit der durchschnittlichen Grofie der 16-QAM Vektoren in
blau.

P
EVMy = Perrorl 100, (2.26)
|Pref1

Der (EVM)1) Wert, welchem in dieser Arbeit der Vorzug gegeben wurde, wird in
Prozent angegeben und bildet sich fiir eine 16-QAM Modulation somit anhand
der Gleichung 2.26.

QPSK  16-QAM  64-QAM
k 1 9/5 7/3

Tabelle 2.2.: Faktor k zum Umrechnen von EVM,; in EVM 4 [SNWT12].

Dabei lassen sich EVM,; Werte durch Multiplikation mit einem modulationsab-
hingigen Faktor k, siehe Tabelle 2.2, in EVM 4 Werte tiberfithren. Eine Schitzung
der Bitfehlerrate (Bit error rate, BER) durch Umrechnung der EVM mittels Formel
2.27 ist streng genommen nur fiir data-aided Messungen korrekt. Jedoch wurde
in [SNW™T12] gezeigt, dass dies auch fiir non-data-aided Messungen angewendet
werden kann, falls die Bitfehlerrate 10~2 nicht unterschreitet.

pER ~ L) g <\/ 3 log,(L) ! ) 2.27)

log, (L) (L2—1) (kEVMpm)? log, (M)
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Abbildung 2.19.: Die Abbildung zeigt den ersten Quadraten eines Konstellations-
diagramms fiir 16-QAM. Der griiner Vektor ist ein Beispiel fiir
einen Fehlervektor, der rote und der blau Vektor verdeutlichen
die Referenzvektoren bezogen auf den maximalen Vektor (rot),
als auch auf das Mittel (blau).

Fihrt man zur Abschitzung also eine Konvertierung der EVMj, zur Bit Error
Rate (BER) durch, erhdlt man die Werte aus Tabelle 2.3 fiir eine Bitfehlerrate von
1073. Durch den Einsatz von Vorwirtsfehlerkorrektur (Forward Error Correction,
FEC) der dritten Generation in modernen Kommunikationssystemen konnen fiir
eine fehlerfreie Ubertragung sogar Bitfehlerraten von 1,9 -10~2 bei 25% Overhead
und Bitfehlerraten von 2,3-10~3 bei einem Overhead von 7% toleriert werden,
vergleiche [64].

Tabelle 2.3.: Modulationsabhidngige Umsetzungstabelle fiir eine BER von 1073 zu
entsprechenden EVM); Werten.
BER = EVM,;,; BPSK EVM,; QPSK EVM,; 16-QAM | EVM,, 64-QAM

1073 45,8% 32,5% 11,1% 4,9%
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2.2. Field Programmable Gate Arrays (FPGA)

Ein Field Programmable Gate Array (FPGA) ist ein feingranular rekonfigurierba-
rer, integrierter Schaltkreis (Integrated circuit, IC). Dies bedeutet, dass die Funk-
tionalitdt des ICs zum Zeitpunkt der Herstellung noch nicht festgelegt wird. Sie
wird vom Anwender vor Ort entwickelt und anschliefend als Konfiguration in
den entsprechenden Konfigurationsspeicher des Bausteines geschrieben. Je nach
Technologie lédsst sich diese Konfiguration nahezu beliebig oft &ndern.

Es gibt mehrere Moglichkeiten einen FPGA zu realisieren, die grofiten Unterschei-
dungsmerkmale liegen dabei im Typ des Speichers, welcher die Konfiguration
des Chips halt (beispielsweise SRAM, Antifuse, Flash), sowie in der Art und Wei-
se, wie die elementaren Zellen des FPGAs realisiert werden (beispielsweise mit-
tels Umsetzungstabelle oder per Multiplexer). Weiterfiihrende Informationen fin-
den sich in [17].

Bis auf wenige Ausnahmen fiir spezielle Félle haben sich in der Industrie und
Forschung die auf Umsetzungstabellen (Look-Up-Table, LUT) basierte Bausteine
der Firmen Xilinx und Altera durchgesetzt. Bei beiden wird dabei die Konfigura-
tion in fliichtigem Static Random-Access Memory (SRAM) gespeichert. Sie sind
schneller und bieten trotzdem mehr Logikressourcen als ihre Konkurrenz, wo-
durch die wenigen Nachteile, wie beispielsweise der Verlust der Konfiguration
bei Trennung der Energieversorgung in Kauf genommen wird.

Da in dieser Arbeit FPGAs vom Typ Virtex-6 von Xilinx zum Einsatz kommen,
beziehen sich die folgenden Erlduterungen im Detail auf Bausteine dieses Her-
stellers. Die grundlegenden Konzepte finden sich jedoch zumeist auch bei den
Bausteinen anderen Herstellern wie beispielsweise Altera.

2.2.1. Typische Anwendungsgebiete fiir FPGAs

Durch die Moglichkeit, prinzipiell jede beliebige digitale Schaltung auf einen FPGA
abzubilden, falls dieser tiber geniigend Ressourcen verfiigt, bieten FPGAs in vie-
len Bereichen eine echte Alternative zu einer Realisierung als anwendungsspe-
zifische integrierte Schaltung (application-specific integrated circuit, ASIC). Von
bestimmten Vorteilen in Nischenanwendungen abgesehen, liegt die Stirke von
FPGAs in der Flexibilitdt, das Design jederzeit zu andern und somit Fehlerkorrek-
turen oder Anpassungen ohne viel Aufwand, auch sehr spét im Entwicklungspro-
zess, durchfiihren zu kénnen. Dies fiihrt zu wesentlich geringeren Entwicklungs-
zeiten und somit zu kiirzeren Produkteinfithrungszeiten.

Des Weiteren ermoglichen FPGAs in der Regel durch niedrigere Fixkosten ei-
ne teilweise wesentlich kostengiinstigere Realisierung bei geringen bis mittle-
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ren Stiickzahlen, im Vergleich zu einer Fertigung als ASIC. Als Nachteil wird ei-
ne Realisierung mittels eines FPGA, im Vergleich zur ASIC Losung, durch den
Overhead der Rekonfigurierbarkeit, nur mit geringeren Taktraten und mit ei-
ner schlechteren Energiebilanz zu betreiben sein. Auch ist ab einer bestimmten
Stiickzahl die Fertigung als ASICs kostengiinstiger. Detaillierte Vergleiche zwi-
schen der Leistungsfahigkeit einer ASIC-Implementierung und einer Realisierun-
gen per FPGA finden sich in [51].

Laut dem Finanzbericht [115] fiir das vierte Quartal 2014 verteilt sich der Umsatz
bei Xilinx dabei wie folgt auf den Markt:

® 49% Communications & Data Center

® 34% Industrial, Aerospace & Defense

¢ 15% Broadcast, Consumer & Automotive
e 2% Other

2.2.2. Allgemeine Struktur

Die Grundstruktur eines FPGAs ist in Abbildung 2.20 dargestellt. Sie ermoglicht
es, viele Basiszellen flexibel miteinander zu verbinden. Die Basiszellen entspre-
chen dabei den Logikzellen, welche je nach Konfiguration beliebige logische Grun-
doperationen (z.B. Negation, Konjunktion, oder auch das Speichern) realisieren
konnen. Die flexiblen Verbindungen werden dabei durch Schaltmatrizen gesteu-
ert, welche die Verbindungen ermoglichen oder sperren. Natiirlich sind auch Ein-
und Ausgabe Elemente (I0-Pad) sowie ihre Treiber (IO-Buffer bzw. IOB) vorhan-
den. Modernen FPGAs ist es moglich, durch ihre komplexen konfigurierbaren
Ein- und Ausgénge eine Vielzahl von Schnittstellen-Standards zu unterstiitzen.

Mit Hilfe dieser Basiskomponenten kann, geniigend Ressourcen vorausgesetzt,
jede beliebige digitale Schaltung durch ein FPGA realisiert werden. Vergleicht
man den Aufbau einer komplexen Schaltung mittels solcher rekonfigurierbarer
Zellen allerdings mit einem direkten Aufbau durch Transistoren welcher sich
nicht rekonfigurieren ldsst (z.B. Standardzellen), so benétigt die rekonfigurierbare
Realisierung aufgrund der zusétzlichen Rekonfigurationslogik und den zusétzli-
chen Randbedingungen, naturgemé&fs mehr Chipflache und Transistoren. Deshalb
werden in modernen FPGAs die Logikzellen durch einige Spezialkomponenten,
welche in fast jedem Design benttigt werden, aber nur sehr aufwendig durch die
Basiszellen realisiert werden konnen, ergéanzt, siehe 2.2.4.
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Abbildung 2.20.: Prinzipielle Struktur eines FPGAs. Die Basiskomponenten bil-
den die Pads und die Treiber fiir die Ein- und Ausginge, die
Logikzellen, sowie ein Verbindungsnetzwerk welches durch
Schalt-Matrizen gesteuert wird. Moderne Bausteine verfiigen
auflerdem tiber Spezialkomponenten wie Speicher oder Multi-
plizier-Einheiten.

2.2.3. FPGA Basiskomponenten

Die wichtigste Komponente innerhalb eines FPGA ist eine Basiszelle, auch Logik-
zelle genannt. Xilinx nennt diese Zellen Configurable Logic Block (CLB).

Bei der Virtex-6 Generation von Xilinx wird ein CLB in 2 SLICE-Komponenten
unterteilt. Ein SLICE wiederum gibt es in 2 Ausfithrungen, SLICEM und die ein-
geschrankten SLICEL. Ein SLICEM wird in Abbildung 2.21 gezeigt. Links im Bild
sind 4 Logikelemente zu sehen, danach folgt eine Carry-Chain, um benachbarte
SLICE Komponenten optimiert zu verschalten und dadurch effizientere Rechen-
Strukturen aufbauen zu konnen. Schliefslich enthélt ein CLB noch mehrere Spei-
cherelemente, um beispielsweise ein D-Flip-Flop zu realisieren.
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Abbildung 2.21.: SLICEM eines Virtex-6 FPGAs. Von links nach rechts finden sich
4 LUTs (auch als Speicher konfigurierbar), eine Carry-Chain und
insgesamt 8 speichernde Elemente [106].

Alle Elemente innerhalb eines CLBs kénnen durch Multiplexer oder tiber die Ver-
wendung der entsprechenden Ein- und Ausgénge in den Signalweg integriert
werden. Einige der Elemente stellen mehrere Funktionen zur Verfiigung. So kon-
nen die Logikzellen der SLICEM Komponenten (Funktionsgeneratoren genannt)
entweder als Umsetzungstabelle (Look-Up-Table, LUT) zur Realisierung von Lo-
gikfunktionen, als Speicher oder als 32-Bit Schieberegister konfiguriert werden.
Detailliertere Informationen finden sich im entsprechenden User Guide [106].

Um nachzuvollziehen, wie es einem FPGA moglich ist, mit Hilfe dieser CLBs fle-
xibel komplexe Schaltkreise zu realisieren, ist es notwendig, das kleinste Kern-
element, eine Umsetzungstabelle, zu verstehen. Diese setzt sich aus einem Konfi-
gurationsspeicher sowie einem Multiplexer zusammen, dessen Steuersignale die
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Wahrheitstabelle
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Abbildung 2.22.: Realisierung der Schaltfunktion y = x; & x, & X3 durch eine
Umsetzungstabelle (LUT). Die Select Eingidnge des Multiplexers
stellen die Eingénge des LUT dar.

Eingdnge des LUTs bilden. Die Eingénge des Multiplexers sind wiederum so mit
dem Konfigurationsspeicher verbunden, dass durch die Steuersignale und damit
durch die Eingédnge des LUTs bestimmt wird, welche Konfigurationsspeicherzelle
durch ihren Inhalt den Wert am Ausgang des Multiplexers vorgibt.

Da sich der Konfigurationsspeicher eines LUT beliebig mit Werten fiillen lasst,
lassen sich damit auch beliebige Funktionen realisieren. Die Komplexitit eines
einzelnen LUT ist hierbei durch die Anzahl an Ein- und Ausgéngen bestimmt.
Die LUTs moderner Xilinx FPGAs besitzen 6 Eingdnge und 2 Ausgénge. Zur ein-
facheren Darstellung zeigt Abbildung 2.22 das Prinzip eines LUT mit nur 3 Ein-
gingen und einem Ausgang, anhand der Realisierung eines 3-fach AND-Gatters
mit zwei reguldren und einem negierten Eingang.

Neben der flexiblen Realisierung von Logikfunktionen ist es notwendig, diese
ebenso flexibel verdrahten zu konnen. In einem FPGA sind alle Elemente bereits
zu sogenannten Schaltmatrizen vorverdrahtet. Die Schaltmatrizen ermoglichen
ein flexibles Verbinden ihrer Ein- bzw. Ausgénge. Das Prinzip ist in Abbildung
2.23 verdeutlicht. Um einen Eingang mit einem Ausgang zu verbinden muss die
Speicherzelle des Konfigurationsspeichers fiir den entsprechenden Transistor so
gesetzt werden, dass dieser leitet. Alle Transistoren, welche den Eingang auf einen
Ausgang schalten, der nicht erwiinscht ist, miissen entsprechend in einen nicht
leitenden Zustand versetzt werden.
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Abbildung 2.23.: Das Prinzip einer Schaltmatrix ermoglicht ein flexibles Herstel-
len von Verbindungen innerhalb des FPGAs. Dabei bestimmt
der Inhalt der Speicherzellen (SZ) des Konfigurationsspeichers
den Zustand einer moglichen Verbindung.

2.2.4. Spezielle Elemente moderner FPGAs

Die erste wichtige Spezialkomponente, deren Funktionalitdt sich nur aufwendig
mit einer hohen Anzahl an CLBs realisieren lassen wiirde, ist Speicher. Deshalb
gibt es spezielle, fest implementierte Speicher-Elemente, von Xilinx Block-RAM
(BRAM) genannt. Ein einzelner BRAM eines Virtex-6 FPGAs bietet bis zu 36 Kilo-
bits an Speicher sowie zwei Schnittstellen auf diesen Speicher, welche gleichzei-
tig und unabhéngig voneinander betrieben werden kénnen. Die grofiten Virtex-6
FPGAs verfiigen tiber 1064 solcher BRAMs womit sich tiber 38 000 Kilobit Spei-
cher effizient realisieren lassen. Mehr Informationen finden sich in [112].

Die zweite wichtige Funktion, fiir welche spezielle Einheiten existieren, ist die
Multiplikation. Wahrend frithe Generationen dieser speziellen Einheiten lediglich
eine Multiplikation unterstiitzten, wurden nach und nach immer mehr zusétzli-
che Funktionalititen integriert. So bieten die DSP48E1 Slice genannten Einheiten
der Virtex-6 FPGAs nicht nur einen 25-Bit x 18-Bit Multiplizierer, sondern ebenso
vorangehende Additionen, nachfolgende Additionen, spezielle Schiebeoperatio-
nen, Vergleichsoperationen, und vieles mehr. Zusatzlich sind auch Register di-
rekt in den DSP48E1 Slices enthalten, um fiir den Einsatz von Pipelining nicht auf
CLBs angewiesen zu sein, vergleiche [101].
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Um die enorme Rechenleistung moderner FPGAs voll ausnutzen zu konnen, ist
es notwendig, die zu verarbeitenden Daten rechtzeitig in den Chip und die Er-
gebnisse entsprechend aus dem Chip heraus zu transportieren. Dazu besitzen
viele der grofieren FPGAs serielle Hochgeschwindigkeits-Transceiver zur Erho-
hung der IO-Bandbreite. Bei der Virtex-6 Familie unterscheidet man dabei zwi-
schen den GTX Low-Power Transceivers und den GTH High-Speed Transceivers. Je
nach Ausfiihrung unterstiitzt ein Transceiver eine Vielzahl von Leitungskodes
(z.B. 8B/10B) und andere Hilfsmittel (z.B. Priemphase) um eine stabile Daten-
tibertragung zu erreichen. Dabei werden pro Transceiver nominale Datenraten
von 6,6 Gb/s (GTX) beziehungsweise 11,18 Gb/s (GTH) erreicht, vergleiche [103]
sowie [102].

Neben den bereits vorgestellten Spezialkomponenten kommen auch zur Erzeu-
gung, Veranderung und Verdrahtung des Taktes spezielle, eigene Ressourcen zum
Einsatz. So existieren nicht nur spezielle PLL-Primitive und Treiber fiir das Takt-
signal, auch dessen Verteilung geschieht in der Regel tiber eigens dafiir vorgese-
hene Routing-Ressourcen.

Je nach Familie und Generation befinden sich auch einzelne dedizierte Schaltun-
gen bis hin zu ganzen Prozessoren auf FPGAs, um auch hier effiziente Realisie-
rungen fiir hdufig bendttigte Funktionen zu bieten. Ein Beispiel sind die PCI-Ex-
press Schnittstellen der Virtex-6 FPGAs oder die PowerPC-Kerne, welche in eini-
gen Virtex-5 FPGAs verftigbar sind.

Tabelle 2.4.: Kerneigenschaften der Virtex-6 FPGA Familie anhand ausgewéhlter
Bausteine im Vergleich.

Baustein XC6VLX75T XC6VHX380T XC6VLX760

. Logikzellen 74 496 382 464 758 784
Re;s‘:;‘ﬂfcen Slices 11 640 59 760 118 560
CLB-Flip-Flops 93120 478 080 948 480

Speicher Block-RAM (#) 156 768 720
Ressourcen Block-RAM (Kb) 5616 27 648 25920
Ein-/Ausgabe = Max. Asymmetrisch 360 720 1200
Ressourcen max. Symmetrisch 180 360 600
DSP48E1 Slices 288 864 864

Weitere PClIe Blocks 1 4 -
spezielle Ethernet MACs 4 4 -
Ressourcen GTX Transceiver 12 48 -
GTH Transceiver - 24 -

Konfiguration Konfig.-Speicher 26,3 Mb 184,9 Mb 119,8 Mb
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Die Kerneigenschaften der Virtex-6 Familie sind in Tabelle 2.4 aufbereitet. Es wer-
den verschiedene Typen von Virtex-6 FPGAs verglichen, grau hinterlegte Baustei-
ne wurden in dieser Arbeit verwendet. Fiir Details zu den einzelnen Komponen-
ten sei auf die entsprechenden Dokumente des Herstellers verwiesen [105].

2.2.5. FPGA Entwurfsablauf

Zu Beginn des Entwurfsablaufes eines jeden Hardware Designs sollte, je nach
Komplexitdt der zu implementierenden Schaltung beziehungsweise des zu im-
plementierenden Algorithmus, zuerst eine Hochsprache wie C++ oder Matlab
verwendet werden, um schnell und effizient die Funktionsweise zu evaluieren,
vergleiche Abbildung 2.24 Punkt 1. In vielen Féllen sind in den Bibliotheken die-
ser Programmiersprachen bereits Realisierungen des Algorithmus vorhanden. In
einigen Féllen kann es jedoch auch Sinn machen, den Algorithmus noch einmal
selbst zu programmieren, um dessen Funktionsweise zu verstehen. Dabei ist es
moglich, diesen in einer Art und Weise zu implementieren, welche der spateren
Hardware Realisierung besonders nahe kommt. Ein Beispiel hierfiir wire die Ver-
wendung desselben Zahlenformats. Die Implementierung auf einer hohen Ab-
straktionsebene soll nicht nur sicherstellen, dass man den Algorithmus verstan-
den hat und dieser auch das gewiinschte Ergebnis liefert, sie soll im Folgenden
auch als Referenzmodell verwendet werden.

In Schritt 2 wird nun die Verhaltensbeschreibung der Schaltung erzeugt. Auch
wenn es starke Bemiithungen gibt, diese Beschreibung aus der Referenzimple-
mentierung von Punkt 1 zu gewinnen, wird der Code der Hardwarebeschreibungs-
sprache (Hardware Description Language, HDL) in den meisten Féllen noch von
Hand erstellt und optimiert. Mittels einer Simulationen auf Registertransferebene
(Register Transfer Level, RTL) kann die Beschreibung tiberpriift und nach Bedarf
korrigiert oder optimiert werden. Diese Regelschleife stellt Schritt 3 dar.

Der abschlieSende Test der Schaltung geschieht in Schritt 4. Hierzu bietet sich
eine Co-Simulation an. Dabei konnen dieselben Eingangsdaten wie fiir die Re-
ferenzmodellierung verwendet werden, die Simulation des Algorithmus findet
allerdings auf RTL-Ebene statt. Das Ergebnis kann dann in der Entwicklungsum-
gebung der Hochsprache mit der Referenzimplementierung verglichen werden.

Unterschiedliche Ergebnisse konnen von Fehlern in der Implementierung stam-
men, oder aber von den unterschiedlichen Implementierungsarten (beispielswei-
se durch unterschiedlichen Zahlendarstellungen) und miissen nun auf ein Maf3
gebracht werden, welches fiir die Zielanwendung hinreichend nahe an der Refe-
renz liegt. Durch eine Co-Simulation konnen, im Gegensatz zur reinen Simulati-
on auf RTL-Ebene, relativ leicht und automatisiert eine Vielzahl von Eingangsda-
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( Simulation auf hoher Abstraktionsebene )

@

Verifikation der
Algorithmen

Uberpriifung der

Uberprifung der
Beschreibung

Erstellung der Hardware @ Simulation auf Register
Beschreibung Transfer Ebene
Abbildung 2.24.: Typischer Ablauf der Erstellung einer Hardwarebeschreibung:
Zuerst wird die allgemeine Funktionalitdt durch eine Referenz-
implementierung auf hoher Abstraktionsebene tiberpriift und
eine Simulationsumgebung geschaffen. Dann wird die Beschrei-
bung erstellt und fortwédhrend durch Simulationen auf RTL-Ebe-
ne deren Verhalten verifiziert. Im letzten Schritt wird mittels

einer Co-Simulation die Funktionalitit der Hardwarebeschrei-
bung mit der Referenzimplementierung verglichen.

ten und Anwendungsféllen getestet, sowie die Ergebnisse anschaulich dargestellt
werden.

Liegt die Hardwarebeschreibung nun fehlerfrei vor, kann durch die Hardware-
synthese eine Konfiguration fiir den FPGA erstellt werden. Die Konfiguration
bzw. die Datei, welche zum Konfigurieren des FPGAs genutzt wird, heiflt Bit-
strom. Um von der Hardwarebeschreibung auf einen giiltigen Bitstrom zu kom-
men werden in der Hardwaresynthese vier Schritte durchlaufen, vergleiche Abbil-
dung 2.25.

Im ersten Schritt, der eigentlichen Synthese, wird aus der Verhaltensbeschreibung
eine Netzliste generiert, in welcher alle Funktionalitdt auf eine Kombination ent-
sprechender Logikgatter und deren Verbindung reduziert wurde. Die Schaltung
liegt nun in einer RTL-Beschreibung vor. Diese Gatter der Netzliste werden nun
im zweiten Schritt, der Technologieabbildung, auf die entsprechenden Primitive der
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HDL Netzliste
; N . .
Technologie- Implementlerung Konfiguration
abblldung @ (Bitstrom)
\// PIat2|erung \//
Synthese & Verdrahtung

High Level  Netzliste Netzliste Low Level
Synthese Synthese

Abbildung 2.25.: Grobe Einteilung der Hardwaresynthese in die durchzufiihren-
den Schritte.

Zielarchitektur abgebildet. Im Falle eines Xilinx-FPGAs also auf Elemente wie z.B.
LUTs, BRAM oder Flip Flops. Als Resultat erhélt man eine Netzliste, welche sich
aus diesen Primitiven und ihrer Verdrahtung zusammensetzt.

Werden die vorherigen Schritte als High-Level Synthese bezeichnet, entsprechen
die nachfolgenden Schritte der Low-Level Synthese. Diese besteht zum Grofiteil
aus Schritt 3, der Platzierung und Verdrahtung. Wie der Name schon nahe legt,
werden hier die einzelnen Primitive der Netzliste nun auf konkrete Primitive im
FPGA abgebildet (platziert). Anschliefend wird eine Verbindung dieser FPGA-
Primitive mit Hilfe der Schaltmatrizen gebildet (Verdrahtung).

Im letzten Schritt wird aus der platzierten und verdrahteten Netzliste der Bit-
strom fiir den FPGA erzeugt. Dieser kann in den Konfigurationsspeicher geladen
werden, womit die entsprechenden Primitive und die dazugehorigen Verdrah-
tungen aktiv werden und der Baustein die entwickelte Funktionalitdt realisiert.

Wiéhrend all dieser Schritte wird standig versucht, Vorgaben zur Taktzyklendau-
er einzuhalten und den Ressourcenverbrauch zu minimieren. Dabei kénnen ver-
schiedene Optimierungstechniken wie beispielsweise Retiming [55] oder Register
Duplikation [79] verwendet werden, um eine Optimierung in Richtung geringe
Taktzyklendauer oder geringer Ressourcenverbrauch zu favorisieren. Ebenso ist
es moglich, einen niedrigeren Energieverbrauch als Ziel festzulegen. Nédhere In-
formationen zu diesen und andere Optimierungstechniken finden sich in [107]
sowie in [36].
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2.2.6. Dynamische Partielle Rekonfiguration

FPGAs und andere rekonfigurierbare Architekturen bieten die Moglichkeit, durch
das Einspielen einer neuen Konfiguration ihre Funktionalitat jederzeit zu d&ndern.
In der Regel wird hierzu das System angehalten, der Inhalt des Konfigurationsspei-
chers wird vollstdndig tiberschrieben, um anschlieffend das System wieder in Be-
trieb zu nehmen.

Die partielle Rekonfiguration beschreibt die Technik, nur einen Teil des Konfigurati-
onsspeichers neu zu beschreiben, der tibrige Speicherbereich behalt seine vorheri-
ge Konfiguration bei. Wird das System zur Durchfiihrung der partiellen Rekonfi-
guration gestoppt und anschlieflend wieder gestartet, spricht man von statischer
partieller Rekonfiguration. Geschieht die Rekonfiguration im laufenden Betrieb,
spricht man von dynamischer partieller Rekonfiguration, teils auch aktive partielle
Rekonfiguration genannt.

Durch die Moglichkeit Funktionalitat auszutauschen, wahrend der Rest des Chips
aktiv bleibt, lassen sich mit Hilfe dieser Technik neue Anwendungsfelder erschlie-
Ben. So konnen beispielsweise Hardwarebeschleuniger, welche nicht zeitgleich
benotigt werden, erst bei Bedarf nacheinander durch die selben Ressourcen reali-
siert werden. Durch diese gemeinsame Verwendung von Ressourcen lassen sich
fiir das Gesamtdesign insgesamt Ressourcen und somit Kosten und Energie spa-
ren.

Fur FPGAs des Herstellers Xilinx gibt es traditionell zwei verschiedene Entwurfsab-
laufe zur Erstellung partieller Konfigurationsbitstrome, die modulbasierte Rekon-
figuration sowie die differenzenbasierte Rekonfiguration. Ersteres verfolgt das
Ziel, Module, also ganze Teilbereiche eines Designs, zu ersetzen. Die Erstellung
der partiellen Bitstrome geht dabei auf eine komplette Realisierung des neuen
Schaltungsteils zurtick. Dabei wird jedoch der Entwurfsraum fiir das neue Design
auf den Bereich des Chips eingeschréankt, den es abzuandern gilt. Der erste Ent-
wurfsfluss hierfiir hiel Partial Mask, welcher bald von dem Early Access Partial
Reconfiguration Entwurfsfluss abgelost wurde. Mittlerweile sind beide veraltet,
der aktuelle Entwurfsfluss existiert seit der Version 12.1 der Entwicklungswerk-
zeuge und basiert auf den Einsatz von Partitionen.

Im Gegensatz zur modulbasierten Rekonfiguration soll die differenzenbasierte
Rekonfiguration keine ganzen Funktionalitdten austauschen, sondern lediglich
die Konfiguration einzelner Elemente dndern. So kénnen zum Beispiel auf ein-
fache Weise die Funktionen von LUTs abgedndert werden oder Verbindungen
umverdrahtet werden. Dazu wird normalerweise ein Design von Hand im FPGA
Editor gedndert und die Differenzen zum originalen Design in einem partiellen
Bitstrom gespeichert.
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1 | 2 I 3 4 I 5 | 6 I 7 8
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Setup »le Bltstrgam
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Abbildung 2.26.: Konfigurationsablauf fiir Virtex-6 FPGAs [110]. Die dominieren-
den Phasen sind grau hinterlegt.

Details zu den Vorgehensweisen und zur dynamischen partiellen Rekonfigura-
tion allgemein finden sich in [97], sowie in [108] und [96].

2.2.7. Systemstart eingebetteter Systeme auf FPGA-Basis

Durch die Verwendung von fliichtigem Speicher als Konfigurationsspeicher er-
geben sich einige Besonderheiten beim Start von Systemen auf FPGA-Basis. Die-
se Besonderheiten resultieren aus der Startupsequenz eines FPGAs. Fiir Virtex-6
FPGAs des Herstellers Xilinx ist diese in Abbildung 2.26 gegeben, sie ist fiir alle
modernen FPGAs dieses Herstellers gleich. Die Sequenz kann in 2 Schritte geteilt
werden, den Sefup-Schritt, welcher den FPGA initialisiert (Setup) und das Laden
des Bitstroms (Bitstream Loading).

Die dominierende Phase des Setup-Schrittes ist das Ldschen des Konfigurationsspei-
chers. Die Datenblitter sprechen fiir die hierfiir benottigte Zeit von der Power-On-
Reset Zeit Tpog, welche bausteinabhingig ist und fiir aktuelle Virtex-6 FPGAs 55
Millisekunden betrédgt. Hierbei handelt es sich allerdings um Worst-Case Anga-
ben, also um Angaben fiir den schlimmsten anzunehmenden Fall, vgl. [111] und
[100].

Die Dauer des zweiten Teils der Startupsequenz wird vom Laden der Konfigurati-
onsdaten bestimmt und ist zum einen abhéngig von der verwendeten Konfigura-
tionsschnittstelle, dem verwendeten Konfigurationsmodus und des verwendeten
Konfigurationstaktes, zum anderen ist nattirlich auch die Menge der zu tibertra-
genden Konfigurationsdaten ausschlaggebend. Somit lasst sich die Konfigurati-
onsdauer eines FPGAs ausreichend genau durch Formel 2.28 schétzen.

SBitstream (2.28)

Tconfig = Tpor + TBitstreum_loading = Tpor + % fi
config
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Tabelle 2.5.: Worst-Case Geschwindigkeiten der unterschiedlichen Virtex-6
Konfigurationsschnittstellen

FPGA Konfig. | Schnitt- Max. Konfigurations-
Familie @~ Modus = stelle Busbreite Taktrate = Geschwindigkeit Voo, fig
Virtex-6 = Master = SPI 1 47,25 MHz 47,25 Mb/s
Serial 1 47,25 MHz 47,25 Mb/s

BPI 8 45,00 MHz 360,00 Mb/s

BPI 16 45,00 MHz 720,00 Mb/s

Select Map 8 45,00 MHz 360,00 Mb/s

Select Map 16 45,00 MHz 720,00 Mb/s

Slave | Seriell 1 100,00 MHz 100,00 Mb/s

Select Map 8 100,00 MHz 800,00 Mb/s

Select Map 16 100,00 MHz 1600,00 Mb/s

Select Map 32 100,00 MHz 3200,00 Mb/s

2.2.7.1. Konfigurationsdauer moderner Virtex-6 FPGAs

Die verschiedenen Moglichkeiten einen Xilinx FPGA zu konfigurieren ldsst sich
in die Master- und die Slave-Modi unterteilen. Master-Modus bedeutet, dass der
FPGA die Rolle des Busmasters wahrend der Kommunikation tibernimmt und so-
mit den Takt und evtl. benotigte Steuersignale vorgibt. Im Slave Modus werden
der Takt und die Steuersignale von einer externen Logik, beispielsweise einem
Mikrocontroller, einem Complex Programmable Logic Device (CPLD) oder einem
speziell dafiir gefertigten Speicher von Xilinx, Platform Flash genannt, vorgege-
ben.

Prinzipiell lasst sich sagen, dass die Slave-Modi schneller sind. Der Grund hier-
fur liegt im Konfigurationstakt, welcher starken Schwankungen unterliegt, falls
er vom FPGA mit Hilfe eines internen Oszillators erzeugt wird. So besitzt der
generierte Takt bei Virtex-6 FPGAs beispielsweise eine Abweichung von bis zu
+55%. Somit kann es passieren, dass man weniger als ein Viertel der moglichen
Konfigurationsfrequenz erhalt.

Eine weitere Kategorie, in welche sich Konfigurationsarten einteilen lassen, sind
serielle und parallele Konfigurationsschnittstellen. Obwohl parallele Konfigura-
tionsarten oftmals einen leicht geringeren maximalen Konfigurationstakt bieten,
lasst sich meist, durch die bis zu 32-fache parallele Ubertragung, ein hoherer
Durchsatz erzielen. In vielen Bereichen und vor allem in eingebetteten Systemen
bildet die maximale Konfigurationsdauer und damit die maximale Geschwindig-
keit der Konfigurationsschnittstelle aber nicht das entscheidende Kriterium zur
Wahl der Konfigurationsmethode, auch die Kosten spielen eine erhebliche Rolle.
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Tabelle 2.6.: Worst-Case Konfigurationsdauer Ty, ;o fiir Master SPI und Master
BPI in 8-facher sowie in 16-facher Ausfiihrung.
Bitstrom- Teonfig iIn MS
Familie = Baustein Tpor = Grofle in Bit SPIx1 = BPIx8 BPIx16
Virtex-6 = LX75T 55 ms 26.239.328 938,48 16544 110,22
LX130T 55ms 43.719.776 = 1.527,05 239,01 147,01
LX195T @ 55ms 61.552.736 2.127,49 314,07 184,54
LX240T 55ms 73.859.552  2.541,86 365,86 @ 21043
LX365T 55ms 96.067.808 = 3.289,61 459,33 257,17
LX550T 55ms  144.092.384 4.906,60 661,45 358,23
LX760 55ms  184.823.072 6.278,00 832,88 44394

Zur Bestimmung dieser Kosten sind allerdings nicht nur die Kosten des Spei-
cher-Bausteins zu berticksichtigen. Auch Kosten in Form von benétigten I0s des
FPGAs sowie in Form der Komplexitit des Gesamtsystems, beispielsweise durch
eine komplexere Leiterplatte, steigen oft mit schnelleren Konfigurationsarten. Des-
halb kommen in eingebetteten Systemen, in denen die Kosten eine enorme Rolle
spielen, normalerweise nur langsame Standardschnittstellen in Frage. Beispiele
flir solche Schnittstellen sind das Serial Peripheral Interface (SPI) sowie das Byte
Peripheral Interface (BPI).

Mit den Angaben zur Grofle der Konfigurationsstrome aus den entsprechenden
Datenblattern [110][109] l4sst sich mit den Werten aus Tabelle 2.5 die Worst-Case
Konfigurationsdauer nach Formel 2.28 berechnen. Tabelle 2.6 zeigt diese Dauer
fiir eine Auswahl an Virtex-6 FPGAs und fiir die zur Verfiigung stehenden Vari-
anten der SPI- und BPI-Schnittstellen. Man beachte, dass es sich hierbei um die
Gesamtkonfiguration handelt, das heifst dass Tpog bereits berticksichtigt wurde.

Anhand der errechneten Worst-Case Konfigurationszeiten sieht man leicht, dass
eine schnelle Konfiguration mit der giinstigen SPI-Schnittstelle fiir Virtex-6 FPGAs
nicht moglich ist. So kann lediglich das kleinste Virtex-6 Modell Zeiten unter ei-
ner Sekunde garantieren. Man muss bedenken, dass es sich bei der Konfigura-
tionszeit jedoch um FPGA-spezifische Zeit handelt und dass fiir den gesamten
Start eines eingebetteten Systems zusétzliche Zeit, beispielsweise zum Starten ei-
nes Betriebssystems benétigt wird. Entsprechend ist ein schneller Systemstart fiir
FPGA-basierte Systeme nicht ohne Weiteres moglich. Wird dennoch ein schneller
Systemstart benétigt, kann Fast Startup eine Losung darstellen.
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2.2.7.2. Fast Startup fiir Xilinx-FPGAs

Fast Startup dient dem beschleunigten Start eingebetteter, FPGA-basierter Syste-
me und wurde parallel zu dieser Arbeit in Zusammenarbeit mit der Firma Xilinx
entwickelt. Wéahrend sich die nachfolgenden Informationen konkret auf FPGAs
der Firma Xilinx beziehen und alle Tests bisher lediglich mit solchen FPGAs durch-
gefiihrt wurden, sollte sich das Prinzip auf alle FPGAs anwenden lassen, die eine
dynamische partielle Rekonfiguration untersttitzen.

Da man die Power-On-Reset Zeit aus Formel 2.28 nicht beeinflussen kann und
auch die Wahl einer schnelleren Konfigurationsschnittstelle oft nicht méglich oder
ausreichend ist, besteht das Fast Startup Konzept darin, die Anzahl an Konfigura-
tionsbits zu verringern, indem ein sequentieller Konfigurationsablauf verwendet
wird. Hierbei ist es notwendig, das Gesamtsystem des FPGAs in 2 Partitionen
aufteilen zu konnen. Eine zeitkritische Partition P-I beinhaltet dabei alle Kom-
ponenten und Funktionalitdten, welche schnellstmoglich zur Verfiigung stehen
miissen. Die Partition P-II enthélt den Rest des Systems, also alles, was nicht not-
wendigerweise sofort benttigt wird.

Fast Startup unterscheidet sich von einer herkémmlichen Konfiguration durch
die Tatsache, dass zu Beginn nicht der vollstindige Baustein konfiguriert wird,
sondern im ersten Schritt nur Partition P-I in einem moglichst kleinen Teilbe-
reich konfiguriert wird. Dies realisiert die zu Beginn notwendigen Funktionali-
tat. Anschlieend, sobald die zeitkritische Funktionalitit gegeben ist, kann in ei-
nem zweiten Schritt der Rest des FPGA-Designs mit den weniger zeitkritischen
Komponenten durch dynamisch partielle Rekonfiguration in Betrieb genommen
werden. Abbildung 2.27 veranschaulicht diesen sequentiellen Vorgang.

Eine Besonderheit ist hier dadurch gegeben, dass Fast Startup die erste Technik
ist, welche als Initialbitstrom einen partiellen Bitstrom verwendet, alle anderen
Vorgehensweisen nutzen partielle (Re-)Konfiguration lediglich, um die Konfigu-
ration eines bereits vollstindig konfigurierten FPGAs abzuédndern. Fiir Fast Star-
tup ist es initial jedoch nicht notwendig den vollstindigen FPGA zu konfigu-
rieren, da das Loschen des Konfigurationsspeichers zu Beginn des Systemstarts
schon fiir eine Initialisierung aller Konfigurationszellen sorgt. Detailliertere In-
formationen zu diesem Konzept lassen sich in den Veréffentlichungen [HMS™10]
und [MHB™11], als auch im Patent [SHNS'11] iiber diese Technik nachlesen.

Wihrend man fiir die Erstellung des partiellen Bistroms zur Konfiguration von
P-II die Herstellerprogramme fiir dynamische partielle Rekonfiguration verwen-
den kann, gibt es vom Hersteller keinen Entwurfsfluss, welcher fiir die Erstellung
eines partiellen Bitstroms zur initialen Konfiguration von P-I geeignet ist. Daher
wurde ein entsprechender Entwurfsfluss in [MNH " 11a] und [MNS™11] entwi-
ckelt. Dabei wird nicht nur der Entwurfsfluss fiir Fast Startup im Detail erklart, es
wird auch eine Moglichkeit aufgezeigt, wie sich korrekte partielle Bitstrome fiir
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2. Konfiguration
0. Unkonfiguriert 1. P-l konfiguriert abgeschlossen

Abbildung 2.27.: Prinzipieller Ablauf der sequentiellen Fast-Startup Technik:
Ausgehend von dem unkonfigurierten FPGA wird zuerst die
zeitkritische Partition P-I konfiguriert. Wahrend dieses Initialde-
sign dann bereits arbeitet, wird parallel die restliche Funktiona-
litdat mit dynamischer partieller Rekonfiguration auf den FPGA
gebracht.

die Spartan-6 Architektur, der Low-Cost FPGA-Familie von Xilinx, erstellen las-
sen. Dies war notwendig, da die Herstellerprogramme fiir dynamische partielle
Rekonfiguration diese Architektur nicht unterstiitzten.

2.2.7.3. Fast Software Startup fiir FPGAs

Die Konfigurationsdauer eines FPGAs zu reduzieren ist ein wichtiger Schritt zur
Beschleunigung des Systemstarts eingebetteter, FPGA-basierter Systeme. Um ein
solches System schnellstmoglich zu starten muss jedoch auch der Start der Soft-
ware optimiert werden, vergleiche Abbildung 2.28. Geht man von einem kleinen,
einfachen Betriebssystem aus, wie das in eingebetteten Systemen meist der Fall
ist, wird ein grofer Teil des Startvorgangs der Software dazu benétigt, den aus-
zufiihrenden Programmcode von einem externen, nichtfliichtigen Speicher aus in
den Arbeitsspeicher des Systems zu kopieren. Das direkte Ausfithren der Soft-
ware aus dem nichtfliichtigen, externen Speicher ist im Allgemeinen zu langsam
und kommt nur in Ausnahmefillen zum Einsatz, siehe [11].

Ein Konzept, dhnlich dem von Fast Startup fiir die Konfiguration, wurde fiir
den Start der Software entwickelt. Gerade bei der Verwendung von Fast Startup
zur Konfiguration der Hardware wird schnell klar, dass sich auch die Software
in zwei Klassen trennen ldsst. So ist es nicht nétig, Programmcode in den Ar-
beitsspeicher zu laden, welcher Hardware benétigt, die noch gar nicht verfiigbar
ist. Entsprechend kann auch das Kopieren des Programmcodes in zwei Phasen
unterteilt werden. Eine Darstellung eines Fast Startup fiir Hardware und Softwa-
re ist in Abbildung 2.29 gegeben.
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Abbildung 2.28.: Vergleich des Starts traditioneller und rekonfigurierbarer Syste-
me: Durch die zusitzliche Konfigurationsdauer ist es fiir rekon-
figurierbare Systeme im Allgemeinen schwerer, Fristen fiir den
Systemstart einzuhalten.

Das Konzept eines zweigeteilten Kopierens des Programmcodes bringt im Ver-
gleich zu einem normalen Startvorgang neue Moglichkeiten, aber auch Neben-
bedingungen mit sich. Es entstehen neue Aspekte in Bezug auf die Speicherver-
teilung eines entsprechenden Systems. So kann die Verwendung einer hybriden
Speicherarchitektur entscheidende Vorteile mit sich bringen, vgl. [MNH'13].

Eine solche Speicherarchitektur verzichtet auf einen ressourcenintensiven Spei-
chercontroller in der zeitkritischen Hardwarepartition, die zeitkritische Software
wird aus schnellem on-Chip BRAM Speicher ausgefiihrt und kann so sehr friih,
direkt nach der initialen Konfiguration, gestartet werden. Die weniger kritische
Software wird am Ende der gesamten Konfiguration iiber den in P-II verfiigba-
ren Controller in den externen Speicher geschrieben und von dort ausgefiihrt.
Die drei Schritte fiir den Systemstart mit solch einer hybriden Speicherarchitek-
tur sind in Abbildung 2.30 gezeigt.

Als Nebenbedingung fiir einen solchen Start muss der Systemdesigner, in An-
lehnung zum Vorgang bei der Konfiguration, die Entscheidung treffen, welche
Teile der Software zeitkritisch sind und schnellstmoglich starten miissen, und fiir
welche Teile der Software eine Verzogerung in der Verfiigbarkeit hingenommen
werden kann. Die zeitliche Abfolge der verschiedenen Software Tasks ist beispiel-
haft in Abbildung 2.31 dargestellt. Nach dem Start eines potentiell vorhandenen
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Abbildung 2.29.: Kompletter Systemstart mit sequentiellem Fast Startup Kon-
zept fiir die Hardware Konfiguration als auch fiir das Booten
der Software. Fiir die zeitkritischen Komponenten kénnen Fris-
ten wesentlich besser eingehalten werden als fiir den Start des
Gesamtsystems.

Betriebssystems kann die zeitkritische Software direkt starten. Hierbei handelt es
sich meist um Kommunikations- und Initialisierungsaufgaben.

Fiir einen Fast Startup Startvorgang werden aufler den eigentlichen zeitkritischen
Tasks der Anwendung zwei zusétzliche Tasks benétigt. Der erste kann sofort nach
Start des Betriebssystems parallel mit dem Anwendungstask beginnen und ist fiir
die zweite Phase der Hardwarekonfiguration zustdndig. Er liest also mit Hilfe
des entsprechenden Speichercontrollers den zweiten partiellen Bitstrom aus dem
nichtfliichtigen Speicher und schreibt diesen mit Hilfe der internen Konfigura-
tionsschnittstelle (Internal Configuration Access Port, ICAP) in den Konfigura-
tionsspeicher des FPGAs, um die zeitunkritische Hardware zu implementieren.
Daraufhin kopiert der zweite zusétzliche zeitkritische Task die zeitunkritischen
Softwareteile in den Arbeitsspeicher, auf welche nun zugegriffen werden kann.
Abschliefend kénnen nun auch die zeitunkritischen Tasks gestartet werden, das
System ist vollstandig verfiigbar.

Eine Orientierungshilfe zur Trennung der Software ist, dass jegliche Software zur
Ansteuerung fiir Hardware aus der zeitunkritischen Partition P-II nattirlich selbst
auch zeitunkritisch ist. Zeitkritisch sind aufler den zwei zusitzlichen Routinen
normalerweise, falls vorhanden, das Betriebssystem sowie viele der Routinen zur
Ansteuerung der Hardware aus der zeitkritischen Partition P-I. Welche Routinen
im Detail alle zeitkritisch sind héngt von der konkreten Anwendung ab. Weitere
Informationen hierzu finden sich in [MNH™'13].
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Abbildung 2.30.: Ablauf des Starts mit hybrider Speicherarchitektur: Zuerst wer-
den in Schritt 1 die zeitkritische HW&SW durch die Konfigu-
rationlogik des FPGAs geladen. In Schritt 2 rekonfiguriert der
Prozessor den noch unkonfigurierten Bereich mit dem zweiten
Bitstrom. Im dritten Schritt wird die zeitunkritische Software in
den DDR3 Speicher kopiert.

2.2.8. On-Chip Logikanalysator

Wie bei Software entstehen auch beim Entwurf von Hardware Schaltungen Feh-
ler, welche gefunden und beseitigt werden miissen. Bei einer digitalen Schaltung
aus dedizierten Bauteilen kénnen mit Hilfe eines Logikanalysators die Ein- und
Ausgangssignale einer jeden Komponente aufgezeichnet und analysiert werden.
Bei einem FPGA ist dies nicht so einfach, da es nicht moglich ist, mit externen
Messgeréten die Signale innerhalb eines FPGAs abzugreifen.

Vor der Realisierung eines Hardware Designs in einem FPGA wird dieses wah-
rend der Entwicklungsphase ausgiebig auf Register-Transfer-Ebene simuliert. Kor-
rekt beschrieben, verhalt sich das Design anschliefend im FPGA so, wie in der Si-
mulation. Allerdings kommt es vor, dass Fehler in der Beschreibung oder auch in
der Simulation oder den Synthesewerkzeugen dazu fiithren, dass sich eine Schal-
tung im FPGA nicht verhilt, wie erwartet. Des Weiteren existieren bestimmte
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Abbildung 2.31.: Ubersicht iiber die zeitliche Abfolge der verschiedenen Softwa-
retasks nach Start des Betriebssystems.

Strukturen, beispielsweise Schaltungen mit unabhangigen Taktbereichen, welche
eine Simulation, die alle Flle abdeckt, schwierig bis unmoglich macht.

Eine sehr grofle Hilfe um ein FPGA-Design von Fehlern zu befreien (debuggen)
sind on-Chip, also auf dem Chip integrierte, Logikanalysatoren. Hierbei handelt
es sich bei FPGAs allerdings nicht um fest verdrahtete, dedizierte Einheiten, son-
dern um einen Intellectual Property Core (IP-Core), welcher die Funktion eines Lo-
gikanalysators realisiert und der zu debuggenden Schaltung hinzugefiigt wird.
Mit ihm ist es moglich, anhand von verschiedenen Triggerbedingungen beliebi-
ge Signale innerhalb eines FPGAs zur Laufzeit aufzuzeichnen und diese dann
tiber eine Schnittstelle, meist JTAG, komfortabel auszulesen. Alle grofseren FPGA
Hersteller stellen solche IP-Cores sowie die zugehorige Software zur grafischen
Anzeige zur Verfiigung.

Die Logikanalysator IP-Cores sind sehr umfangreich konfigurierbar. So kénnen in
der Regel die Anzahl der Signale, welche aufgezeichnet werden sollen, sowie die
Anzahl der Samples im Prinzip frei gewahlt werden. Des Weiteren kann die Trig-
gerlogik durch zusitzliche FPGA Logik stark erweitert werden. Einzige Grenze
sind die Ressourcen, die der Logikanalysator zur Realisierung benétigt. So sind
je nach Anzahl an Signalen und Speichertiefe eine Vielzahl an BRAM-Primitive
notwendig.

Ebenso sollte bedacht werden, dass es einen hohen Aufwand erfordert, um zu
verhindern, dass das Hinzufiigen des Logikanalysator IP-Cores Einfluss auf die
Implementierung der Schaltung nimmt. So kann es trotz der Hilfe der Analyse-
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Abbildung 2.32.: Grafische Benutzeroberfldche von Chipscope, dem on-Chip Lo-
gikanalysator der Firma Xilinx [98].

tools durch die Herstellerwerkzeuge sein, dass das Hinzufiigen die Laufzeit be-
stimmter Signal giinstig oder ungtinstig beeinflusst.

Die Software und IP-Core Sammlung, welche einen on-Chip Logikanalysator bein-
haltet und welche die Firma Xilinx fiir ihre FPGAs zur Verfiigung stellt, nennt sich

Chipscope. Neben dem Logikanalysator bietet Chipscope viele weitere Moglich-

keiten, um beispielsweise Signale auf dem Chip zu generieren oder um die High-

Speed Transceiver der FPGAs zu testen. Weitere Informationen zu Chipscope fin-

den sich im entsprechenden Userguide [104] und Datenblatt [99]. Abbildung 2.32

zeigt die typische Ansicht der Chipscope Software zur Darstellung der Signale.

2.3. Architekturen zur digitalen Signalverarbeitung fiir OFDM

Dieses Kapitel soll die verschiedenen Moglichkeiten integrierter Schaltungen auf
Architekturebene aufzeigen, die zur optimierten OFDM-Signalverarbeitung zur
Verfiigung stehen. Das Ziel ist, die Vor- und Nachteile der verschiedenen Archi-
tekturen in Bezug auf die Verwendung zur digitalen Signalverarbeitung heraus-
zustellen. Dabei soll eine moglichst hohe Leistung bei hoher Flexibilitét erreicht
werden. Andere Kriterien wie der Energieverbrauch oder die Kosten spielen eine
untergeordnete Rolle. Die hier zusammengefassten sowie weiterfiihrenden Infor-
mationen finden sich, falls nicht anders vermerkt, in [45], [14], [50] und [73].
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2.3.1. General Purpose Processors (GPP)

Standard Mikroprozessoren, auch General Purpose Processors (GPP) oder Central
Processing Unit (CPU) genannt, sind nicht auf ein spezielles Anforderungsgebiet
optimiert und daher am weitesten verbreitet. Sie werden seit Jahren weiterent-
wickelt und verbessert. Aus diesem Grund sind fiir diese Art von Prozessoren
zum einen die Entwicklungswerkzeuge am weitesten fortgeschritten, zum ande-
ren kann zur Programmierung auf moderne Hochsprachen und umfangreiche
Bibliotheken zuriickgegriffen werden. Es existieren sogar michtige grafische Pro-
grammiersysteme wie beispielsweise LabVIEW, mit welchen sich Programmcode
anhand von Datenflussmodellen generieren ldsst.

Die Moglichkeiten des Programmentwurfs solcher Prozessoren ermdglichen die
einfache Erstellung und Inbetriebnahme komplexer Systeme, ohne dass hierfiir
notwendigerweise tiefgehende Kenntnisse des Hardware- und Softwareentwurfs
benotigt werden. Mit ihnen konnen theoretisch alle Arten von OFDM-Systemen
entworfen werden, solange die zu realisierende Datenrate nicht die Leistungsfa-
higkeit des Prozessors tibersteigt. Parameteranderungen benétigen fiir ein GPP-
basiertes System lediglich das Andern von Software und lassen sich somit sehr
einfach und schnell bewerkstelligen.

Aufgrund dieser Vorteile ist ein Trend zur Verwendung von GPPs im Bereich
der Signalverarbeitung zu beobachten, vergleiche [119]. Der Nachteil der limi-
tierten maximalen Datenrate gegentiiber auf DSP optimierte Architekturen, gera-
de bei komplexen Signalverarbeitungsaufgaben, erfordert im Hochgeschwindig-
keits-Bereich allerdings den Einsatz von Alternativen, vergleiche [27] und [16].

2.3.2. Grafikprozessoren

Grafikprozessoren (Graphics Processing Unit, GPU) sind die wohl bekanntesten
Spezialprozessoren. Angefangen mit dem Aufkommen grafischer Betriebssyste-
me wurden sie entwickelt, um den Hauptprozessor zu entlasten. Nicht zuletzt
durch den Markt fiir Computerspiele werden GPUs schneller weiter entwickelt,
als andere Spezialprozessoren.

Im Gegensatz zu einer modernen CPU, welche aus einigen wenigen aber hoch-
komplexen Prozessorkernen besteht, finden sich in einer GPU hunderte, sehr ein-
fache Rechenkerne, siehe Abbildung 2.33. Dementsprechend eignen sich Grafik-
prozessoren, je nach Komplexitét des Algorithmus, sehr gut fiir hochparallelisier-
bare Aufgaben. Beispiele hierfiir sind Algorithmen der Bildverarbeitung als auch
der Signalverarbeitung.

Die Verwendung von GPUs in Bereichen auflerhalb der Bilddarstellung wurde in
den letzten Jahren zunehmend gefordert, beispielsweise durch die Entwicklung
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Abbildung 2.33.: Vergleich der Anzahl von Prozessorkernen zwischen einer CPU
und einer GPU [76].

spezieller Programmierschnittstellen. So gibt es GPUs, welche fiir den Einsatz
als Mehrzweck-Coprozessor optimiert wurden, beispielsweise durch die Verwen-
dung typischer Wortgrofien. Bei solch einem Einsatz einer GPU spricht man von
General Purpose Computation on Graphics Processing Unit (GPGPU).

Trotz allem existieren auch Nachteile. So miissen fiir geniigend Performanz mog-
lichst viele Rechenkerne auch genutzt werden konnen, die Anwendung muss al-
so entsprechend parallelisierbar sein. Des Weiteren stellt die Anbindung an die
CPU, typischerweise tiber den Peripheral Component Interconnect Express Bus (PCI-
Express), meist einen Flaschenhals fiir das GPGPU dar. Weitere Informationen
zur Architektur von GPUs finden sich beispielsweise im Anhang von [73].

2.3.3. Digitale Signalprozessoren

Wihrend digitale Signalprozessoren (Digital Signal Processor, DSP) oftmals allge-
mein als digitale Signale verarbeitende Mikroprozessoren definiert werden, sind
damit meist Prozessoren gemeint, welche speziell auf Anforderungen der Signal-
verarbeitung hin entwickelt wurden. Wie bei den GPUs handelt es sich um Spezi-
alprozessoren, allerdings nicht zur Grafikdarstellung, sondern fiir die Signalver-
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Analog Devices BF60x (500 MHz) 17
Freescale MSC8144 (1 GHz)* 3,5
picoChip PC 102 (160 MHz) 14
Sanbridge SB3500 ( 500 MHz) 6
TI TMS320C6455 (1,2 GHz)? 1,5
TI TMS320C6455 (1,2 GHz)* 2
Tilera TILE64 TLR26480 (866 MHz) 15
Xilinx Virtex-4 FX140 (-11 speed grade)' 432

a ' ' '

1 10 100 1000
Notes: [1] The definitions of speed grades vary among vendors. Therefore, a -5 speed grade for a Xilinx chip is not necessarily equivalent to a -5 speed grade
for an Altera chip. For more information on speed grades visit the respective vendor websites. [2] Estimated performance based on related benchmark
implementations. [3] Without using Viterbi coprocessor. [4] Using Viterbi coprocessor.

Abbildung 2.34.: BDTT OFDM Empféanger Benchmark Ergebnisse fiir Konfigura-
tionen hoher Kapazitit (maximale Anzahl der unterstiitzten BD-
TI Kanéle des Systems). Logarithmische Skalierung beachten.
©Berkeley Design Technology, Inc. (BDTI) Used with permissi-
on [13].

arbeitung optimiert. Fast alle diese Prozessoren basieren auf einfachen Harvard-
Architekturen, welche darauf ausgelegt sind, sich wiederholende arithmetische
Operationen effizient und eventuell auch mehrfach parallel auszufiihren.

DSPs besitzen meist mehrere dedizierte Multiplikationsakkumulatoren, da in Al-
gorithmen der Signalverarbeitung die Multiplikationsakkumulator-Operation be-
sonders héufig benétigt wird (z.B. fiir digitale Filter). Ebenso werden schnelle
Schnittstellen zu einem externen Speicher (realisiert durch mehreren Speicherbén-
ke) sowie Schnittstellen zu externen Komponenten wie Digital/Analog-Wand-
ler oder Analog/Digital-Wandler realisiert. Sehr oft verwenden DSPs auch ein
Festkomma-Format zur Darstellung von Zahlen, wodurch viele DSPs untibliche
Wortbreiten besitzen. Details zu DSP Architekturen finden sich in [14].

Wihrend DSPs Signalverarbeitungsaufgaben schneller und effektiver durchfiih-
ren als Standard Mikroprozessoren, liegen sie dennoch in Bezug auf die Leis-
tungsfahigkeit deutlich hinter dedizierten Schaltungen zurtick. In Abbildung 2.34
werden die Ergebnisse eines OFDM Empfanger Benchmarks von verschiedenen
DSPs mit dem Ergebnis einer FPGA Implementierung verglichen, siehe [13].
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2.3.4. Prozessor mit anwendungsspezifischem Befehlssatz

Die Uberlegenheit innerhalb von Anwendungen der Signalverarbeitung gegen-
iiber GPPs erzielen die DSPs durch die Optimierung fiir diesen Bereich. Aller-
dings bringen diese Optimierungen Einschrankungen in der Flexibilitat mit sich.
Aufgaben auferhalb der Signalverarbeitung sind nur schwer realisierbar. Fiir eine
noch starkere Optimierung auf ein beliebiges aber bestimmtes Anwendungsge-
biet, konnen sogenannte Prozessoren mit anwendungsspezifischem Befehlssatz
(Application-specific instruction-set processors, ASIPs) entwickelt werden, wobei
nattirlich auch DSPs zu den ASIPs gezahlt werden konnen.

Wie der Name schon nahe legt verfiigt ein ASIP {iber einen sehr angepassten Be-
fehlssatz, der gerade gentigend Flexibilitat bietet, um fiir das anvisierte Anwen-
dungsgebiet gentigend Variationen abzudecken. Das Ziel eines ASIPs ist es, die
grofstmogliche Leistung in Bezug auf Kosten und Energieverbrauch zu erreichen.
Der Flexibilitat werden nur soweit wie nétig Zugestandnisse gemacht. Dabei wer-
den fiir ASIPs entweder einfache existierende Architekturen angepasst oder von
Grund auf neue Mikroarchitekturen entworfen, um den ASIP optimal auf die An-
wendung beziehungsweise den Algorithmus zuzuschneiden, siehe beispielswei-
se [68].

Der Kompromiss zwischen Flexibilitdt und Leistungsfdhigkeit ist dabei von Fall
zu Fall unterschiedlich, eine grobe Eingliederung ist dennoch in Abbildung 2.35
zu sehen. Das Bild zeigt auch, dass es noch andere Faktoren wie Performanz und
Flexibilitat gibt, diese jedoch Abhédngigkeiten zueinander besitzen. So steigen die
Kosten und die Produkteinfiihrungszeit (Time-To-Market) mit der Leistungsfa-
higkeit, der Energieverbrauch hingegen steigt mit der Flexibilitat.

2.3.5. Coprozessoren und Hardware-Beschleuniger

Coprozessoren stellen programmierbare Hardware-Beschleuniger dar, deren prin-
zipieller Aufbau dem von ASIPs dhnelt, vgl. [45]. Auch sie verwenden eine in-
struktionsbasierte Zuweisung von Operanden des internen Datenpfads zur Si-
gnalverarbeitung, allerdings ist ihr Anwendungsgebiet im Vergleich zu ASIPs
wesentlich eingeschrankter.

Eine genau Abgrenzung zwischen Coprozessor und Hardware-Beschleuniger exis-
tiert nicht, der Begriff wird oft synonym verwendet. So werden auch héufig Gra-
fikprozessoren als eine Art Coprozessor bzw. Hardware-Beschleuniger gesehen.
Essentiell fiir einen solchen Beschleuniger ist, dass er einem Hauptprozessor un-
tergeordnet ist, welcher die Ansteuerung des Beschleunigers tibernimmt.
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Abbildung 2.35.: Durch den Verzicht auf Flexibilitdt lassen sich mit entsprechen-
den Optimierungen fiir ein Anwendungsgebiet enorme Leis-
tungssteigerungen erzielen. Das Extrembeispiel ist der dedizier-
te Schaltkreis fiir das entsprechende Problem, realisiert in einem
ASIC. [36]

2.3.6. Multiprocessor System-on-Chip (MPSoC)

Wie bei den Mikroprozessoren kommen auch die DSPs und ASIPs langsam an
die Grenzen der erzielbaren Leistung einzelner Prozessoren. Da sich in der Si-
gnalverarbeitung jedoch sehr viele Algorithmen sehr gut parallelisieren lassen,
sind Multiprozessorsysteme in diesem Bereich besonders effizient und bieten so-
mit auch hier einen Ausweg. Ein System, welches sich géanzlich oder zu grofsen
Teilen auf einem einzigen Chip befindet und dabei {iber mehrere Prozessoren ver-
fligt, wird Multicore System-on-Chip beziehungsweise Multiprozessor System-
on-Chip (MPSoC) genannt.

Bei der Klassifizierung als MPSoC spielt es keine Rolle, ob es sich bei den Pro-
zessoren um GPPs, DSPs oder ASIPs handelt. Oft werden auch verschiedene Ar-
chitekturen verwendet, um in solch einer heterogenen Struktur dann die Vorteile
der einzelnen Konzepte zu vereinen. So findet sich beispielsweise in einem mo-
dernen Smartphone System-on-Chip wie dem Snapdragon 800 oder Apples A7
fast immer ein Arm Prozessoren mit mehreren Kernen fiir allgemeine Aufgaben,
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ein DSP zur Signalverarbeitung sowie ein Grafikprozessor (Graphics Processing
Unit, GPU) fiir die Grafikdarstellung. Fiir weitere Ausfithrungen des Themas MP-
SoC fiir DSP Berechnungen sei auf [14] verwiesen.

2.3.7. ASICs und FPGAs

Bei einem ASIC handelt es sich um eine anwendungsspezifische integrierte Schaltung
(Application-specific integrated circuit, ASIC), also eine Schaltung, deren Funkti-
on im Gegensatz zu universellen integrierten Schaltungen wie CPUs, nicht mehr
vom Anwender verdndert werden kann. Wahrend alle bisher genannten Archi-
tekturen durch Software programmierbar sind und sich entsprechend in Abbil-
dung 2.35 im oberen Kasten befinden, wird die hochste Performanz durch solche
dedizierte Schaltungen erreicht.

Bei ASICs handelt es sich um festverdrahtete Schaltkreise, welche die direkte Um-
setzung von Anwendungen oder Algorithmen in Hardware darstellen, siehe [45].
Sie sind nicht programmierbar, sondern genau fiir einen Anwendungszweck ent-
worfen. Dadurch kann die Schaltung vollstandig auf diese Anwendung optimiert
werden. Flexibilitat besitzt ein ASIC allerdings in der Regel nicht. Falls ein ASIC
doch die Moglichkeit einer Konfiguration bietet, sind meist mehrere Varianten
parallel realisiert und der Anwender kann durch das Steuern von Multiplexern
bestimmen, welche Variante verwendet werden soll.

FPGAs sind in erster Linie rekonfigurierbare Bausteine, welche digitale Schaltun-
gen realisieren konnen. Mit ihnen kann die Umsetzung einer Schaltung auch statt-
finden, falls sich die Fertigung als ASIC aus Kosten- und/oder Zeitgriinden nicht
lohnt. Allerdings lassen sich mittels eines FPGAs auch programmierbare Schal-
tungen, beispielsweise Prozessoren, implementieren, weshalb man sie zu beiden
Gruppierungen, Hardware als auch Software, zdhlen kann. Sie erméglichen, aus
den selben Griinden wie die ASICs, eine enorme Performanz, allerdings besitzen
sie durch ihre Architektur und ihre Rekonfigurierbarkeit immer einen Overhead
gegeniiber ASICs.
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Im folgenden Kapitel soll der Stand der Technik zusammengefasst werden, wel-
cher fiir die vorliegende Arbeit und deren Ziele relevant ist. Zunéchst folgt ein
Uberblick iiber OFDM-Signalverarbeitungssysteme und ihre Eigenschaften, um
anschliefiend bestehende Arbeiten unterschiedlicher Varianten von OFDM-Syste-
men auf diese Kriterien hin zu untersuchen. Wéahrend dabei Sender- und Empfan-
gerimplementierung im Fokus liegen schliefst Kapitel 3.3 den Stand der Technik,
mit einem speziellen Beitrag zur Digital Down Converter Realisierungen, welche
oftmals fiir die Vorverarbeitung von OFDM Signalen zum Einsatz kommen, ab.

3.1. OFDM Signalverarbeitung in der Kommunikationstechnik

Durch den stetigen Fortschritt der digitalen Signalverarbeitung werden komple-
xe Modulationsverfahren wie OFDM, welche sich in der drahtlosen Ubertragung
bereits fest etabliert haben, auch fiir Hochgeschwindigkeits-Kommunikationssys-
teme interessant. Viele Forschergruppen beschiftigen sich daher mit den Vor- und
Nachteilen solcher Techniken fiir optische Datentibertragung, wie sie beispiels-
weise in aktuellen und zukiinftigen Zugangsnetzwerken zu finden ist. Doch trotz
einer enormen Leistungssteigerung in diesem Bereich ist die maximal erreichbare
Datenrate eines solchen Systems in der Regel immer noch durch die erreichbare
Bandbreite der Elektronik und durch die Limitierungen der Signalverarbeitung
beschrankt.

Wiéhrend Experimente bereits belegen, dass durch optische Systeme Datenraten
von mehreren Terabit pro Sekunde méglich sind [HSST11], bewegen sich die er-
reichten Datenraten fiir Hochgeschwindigkeits-Systeme mit Echtzeit-Signalver-
arbeitung sowohl fiir Sender als auch fiir Empfanger im Gigabit-Bereich. Infolge-
dessen besteht ein Schwerpunkt der Forschung darin, die erreichbare Datenrate
flir entsprechende Systeme zu maximieren. Diese Maximierung des Durchsatzes
wird vor allem in der optischen Kommunikationstechnik angestrebt. Zu diesem
Zweck wird dort in der Regel die Echtzeitverarbeitung der Signale mit dedizier-
ten Schaltungen durchfiihrt, welche mit Hilfe von FPGAs realisiert werden, ver-
gleiche Kapitel 3.2.2.
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In allgemeinen Anwendungsfillen werden OFDM-Systeme meist nicht nur fiir
eine maximale Datenrate optimiert, da haufig auch andere Eigenschaften eines
solchen Signalverarbeitungssystems eine entscheidende Rolle spielen. So spielt
beispielsweise gerade fiir mobile Gerdte wie Smartphones eine Reduzierung des
Energieverbrauchs eine entscheidende Rolle.

Ein weiteres Kriterium ist die Flexibilitit eines Systems. Zum einen kann bereits
von einer einzelnen Anwendung gefordert werden, mehrere Parametereinstel-
lungen wie verschiedene Modulationsarten und verschiedene Groien des Cyclic
Prefix zu unterstiitzen, zum anderen bedeutet eine hohe Flexibilitdt ein groferes
potentielles Einsatzgebiet. Dies fithrt zu einer hoheren Stiickzahl und so zu gerin-
geren Kosten. Gerade als Mess- und Analysesystem ist eine Vielfalt an Parame-
ter-Konfigurationsmoglichkeiten unerlésslich, um in einem Labor in der Lage zu
sein, die Einfliisse verschiedenster Parameterkombinationen auf Konzepte und
Bauteile zu untersuchen.

In allen Fallen ist es hilfreich, wenn das Einstellen bzw. Programmieren eines Sys-
tems einfach und ohne grofies Spezialwissen moglich ist, damit solch ein Sys-
tem schnell aufgebaut ist und es auch interdisziplindr zur Anwendung kommen
kann. Im Folgenden werden verschiedene Architekturen untersucht, welche sich
im Kompromiss zwischen Leistungsfdhigkeit und Flexibilitdt sowie in anderen
Eigenschaften teilweise stark unterscheiden.

3.2. Architekturen zur OFDM-Signalverarbeitung

Neben dedizierten Schaltungen werden sowohl herkémmliche als auch spezia-
lisierte Rechenarchitekturen zur OFDM-Verarbeitung verwendet und evaluiert.
Zur effizienten Verarbeitung digitaler OFDM-Signale sind Standard Mikroprozes-
soren auf Grund ihrer Performanz gerade im Hochgeschwindigkeitsbereich un-
geeignet, vergleiche Abbildung 2.35. Wie bei digitalen Kommunikationssystemen
oft tiblich, muss ein konstanter Strom an Daten durchgehend verarbeitet werden.
Wihrend diesen Verarbeitungsschritten muss in der Regel auf wenige Ereignisse
reagiert werden. Der Ablauf der einzelnen Schritte ist fest vorgegeben.

Da, aufier wenige Ausnahmen, die einzelnen Daten keine Abhingigkeiten auf-
weisen, lassen sich die meisten Algorithmen und Berechnungen fiir OFDM gut
parallelisieren. Entsprechend ist die OFDM Signalverarbeitung auch gut fiir DSP-
Architekturen geeignet, welche durch Optimierungen wie Single-Instruction-Mul-
tiple-Data (SIMD) Befehle, die Parallelisierung von Algorithmen und Berechnun-
gen unterstiitzen. Neben den bekannten DSP optimierten Architekturen wie zum
Beispiel Grafikprozessoren (GPU) und Digitale Signalprozessoren (DSP) existie-
ren allerdings bisher nur wenige anwendungsspezifische Architekturen, welche
speziell auf OFDM zugeschnitten sind.
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Abbildung 3.1.: Blockschaltbild des LME2980, ein industrielles SoC, welches
OFDM fiir den Einsatz in Powerline Communication Systemen
verwendet [1].

3.2.1. Industrielle OFDM-Architekturen

Neben den publizierten Realisierungen aus Forschung und Entwicklung ist wich-
tig, welche Arten von industriellen Chips es bereits fertig zu kaufen gibt. Doch ist
es gerade fiir die neuesten Bausteine schwer, genauere Informationen zu erhalten,
wodurch Riickschliisse auf die Architektur nicht immer moglich sind.

Alle industriellen Chips, welche speziell auf OFDM ausgelegt sind, legen sich
auf einen oder mehrere Industriestandards fest. So existiert beispielsweise von
Leaguer MicroElectronics der LME2980, ein integriertes SoC zur Powerline Com-
munication (PLC). Der Chip enthélt einen kompletten OFDM-Transceiver, eine
Fehlerkorrektur, ein analoges Front-End sowie einen Mikrocontroller mit 48 KB
Programmspeicher. Er nutzt OFDM mit bis zu 1280 Subtrdgern, die Subtrdger
konnen mit BPSK, QPSK und 16-QAM moduliert werden. Der Chip erreicht da-
durch Datenraten bis zu 306 Kb/s. Das Blockschaltbild des LME2980 ist in Abbil-
dung 3.1 dargestellt, ein dhnliches SoC, mit etwas niedrigerer Datenrate von max.
128 Kb/s ist der ST7590 von ST Microelectronics.
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Im WLAN-Bereich ermoglicht der Chip AR9462 die Realisierung des aktuellen
IEEE 802.11n Standards mit bis zu 2 Datenstromen. Er erreicht durch die OFDM-
Technologie mit 114 Subtrdgern (108 Datentrdger), welche per BPSK, QPSK, 16-
QAM oder 64-QAM moduliert sind, eine Datenrate von bis zu 300 Mb/s. Die
Schnittstelle zum Host ist durch PCI-Express gegeben. Der Nachfolgerchipsatz
QCA9880 von Qualcomm Atheros, welcher fiir die Realisierung des kommenden
IEEE 802.11a/c Standards vorgesehen ist, wird bis zu 242 Subtrager (234 Daten-
triager) unterstiitzen. Diese sollen mittels BPSK, QPSK, 16-QAM, 64-QAM und
256-QAM moduliert werden kénnen, was in einer 3x3 MIMO Konfiguration bis
zu 1,3 Gb/s erlauben wird.

Keiner der zu Beginn dieser Arbeit erhiltlichen Chips erfiillte die gewtinsch-
ten Datenraten im Gigabit Bereich; auch die neuesten Versionen erreichen diese
nur mit Miihe. Da aufierdem keine ndheren Informationen zu der Signalverarbei-
tungsarchitektur der vorgestellten Chips erhiltlich ist, ist nur schwer zu beurtei-
len, wie stark ihre Architektur auf die entsprechenden Standards zugeschnitten
ist. Es liegt jedoch nahe, dass es nicht moglich ist, mit ihnen Systeme aufSerhalb
dieser Standards zu realisieren, die Flexibilitat daher nicht den gewtiinschten An-
forderungen entspricht.

3.2.2. Dedizierte Schaltungen und FPGAs

Die durchsatzstdrksten Sender und Empfénger, welche OFDM Signale in Echtzeit
verarbeiten, finden sich in den Experimenten mit optischer Signaliibertragung
und nutzen mittels FPGA realisierte, dedizierte Schaltungen. Da ein OFDM-Sen-
der im direkten Vergleich mit einem Empfanger das einfachere System darstellt,
finden sich deutlich mehr Publikationen iiber Echtzeit OFDM-Sender, welche im
Allgemeinen auch hohere Datenraten erzielen.

Wahrend 2011 eine Forschungsgruppe bei Nokia Siemens Networks einen Sen-
der mit einer Datenrate von 46,9 Gb/s (93,8 Gb/s mit 2 Polarisationen) zeigte
[40], gelang unserer Forschungsgruppe im selben Jahr die Demonstration einer
dedizierten OFDM Sender Implementierung, welche eine Datenrate von 101,5
Gb/s ermoglichte [SWN™11]. 2 Jahre spiter wurde diese Rekordrate durch den
in [81] vorgestellten Nyquist Pulse Sender, einer OFDM verwandten Modulati-
onsformat, auf 126 Gb/s erhoht, wobei dieser die gleiche Architektur, also mittels
FPGA realisierte, dedizierte Schaltungen verwendet.

Der zusitzliche Aufwand, welcher durch die Synchronisation und die Kanal-
korrektur entsteht, erschwert die Realisierung von OFDM-Empfangern. 2010 de-
monstrierte Alcatel Lucent einen Echtzeit OFDM Empfanger mit 3,55 Gb/s [47].
Dabei kamen eigens fiir OFDM entwickelte, dedizierte Schaltungen zum Einsatz,
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Abbildung 3.2.: 41,25 Gb/s Rekord-Empfanger Experiment von 2010 der Firma
NEC. Der Empfanger mit Echtzeitsignalverarbeitung realisiert
einen dedizierten Aufbau in einem FPGA, er verwendet eine FFT
der Grofie 32. Es wird die Taktquelle des offline-Sender verwen-
det [75].

die mittels FPGAs realisiert wurden und neben der Modulationsart der Subtrager
keine Moglichkeiten bieten, Parameteranderungen vorzunehmen.

Das Blockschaltbild eines 41,25 Gb /s Experiments der Firma NEC, auch aus dem
Jahre 2010 ist in Abbildung 3.2 dargestellt. Als Sender kommt ein Arbitrargenera-
tor zum Einsatz, welcher mit Hilfe von 2 Virtex-5 FPGA Prototyping Boards auf-
gebaut wurde (ML525-FXT). Der Empfanger verwendete die selbe Taktquelle wie
der Sender, was Vorteile bietet, da es beispielsweise zu keinem Versatz der Samp-
lingfrequenzen kommen kann. Dies erlaubt es, auf eine Korrektur der Sampling-
frequenz zu verzichten und trotzdem die zeitliche Synchronisation nur einmal
zur Initialisierung des Systems durchzufiihren, was die Synchronisierung erheb-
lich vereinfacht. Synchronisiert wurde mit einem Tunable Optical Delay (TOD).
Diese Vereinfachungen durch die Verwendung der selben Taktquelle sind bei
praktischen OFDM-Systemen auflerhalb des Labors in der Regel nicht moglich.
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Der Empfanger verarbeitet 192 komplexe Samples pro Takt. Die Algorithmen sind
daher hochparallel als dedizierte Schaltungen realisiert, beispielsweise kommen
sechs FFT-Blocke der Firma Xilinx zum Einsatz. Die Demodulation der Subtrager
unterstiitzt QPSK, 8-QAM sowie 16-QAM. Weitere Details zum Aufbau und zu
den Ergebnissen finden sich in [75].

3.2.3. Grafikprozessoren und Digitale Signalprozessoren

Grafikprozessoren werden ldngst nicht nur zur Berechnung von Bildschirmaus-
gaben eingesetzt sondern sie haben sich im Laufe der Zeit zu einem echten Co-
prozessor fiir rechenintensiven, parallelisierbaren und durch den Datenfluss do-
minierten Aufgaben entwickelt. So existieren eigene Programmierschnittstellen
(z.B. CUDA der Firma Nvidia, oder die Open Computing Language), welche die
einfache Entwicklung von Programmen fiir diese Architekturen unterstiitzen. In
[69] sowie in [88] wurden MIMO-OFDM Systeme, also OFDM-Systeme mit meh-
reren Kanilen, mit Hilfe von Grafikprozessoren aufgebaut. Dabei wurde im Ver-
gleich zu einer CPU Realisierung eine Erhohung des Durchsatzes um den Fak-
tor 10 erreicht, was zu Datenraten bis zu 100 Mb/s fiihrte. Parameterdnderungen
sind hierbei natiirlich leicht durch Andern des Programmcodes zu erzielen. Im
Jahr 2013 verdffentlichten Ma et al. in [57] ein System, welche mit der Hilfe von
drei GPUs eine Datenrate von 476 Mb/s erreichte.

Auch DSPs eignen sich gut um OFDM-Signalverarbeitung zu betreiben. Ahn-
lich wie bei den Grafikprozessoren liegt der grofie Vorteil solcher Architekturen
darin, dass sie enorm flexibel programmierbar sind und praktisch alle relevan-
ten Parameter leicht durch Software gedndert und angepasst werden kénnen. In
[116] wird die Realisierung eines MIMO-OFDM Unterwasser Akustik-Kommuni-
kationssystems einmal mit einem DSP mit Floating Point Zahlendarstellung und
einmal mittels Festkomma DSP beschrieben. Ebenso wie in [117] wird der IE-
EE 802.11n Standard implementiert, in beiden Veroffentlichungen kommen DSPs
der Firma Texas Instruments zum Einsatz, die erreichten Datenraten liegen bei
maximal 600 Mb/s. Wie auch schon in Abbildung 2.34 des Grundlagenkapitels
gezeigt, liegen sie in Bezug auf die maximale Datenrate damit deutlich hinter den
dedizierten Schaltungen zurtick.

3.2.4. HW-Beschleuniger, ASIPs und MPSoCs fiir OFDM

Gerade fiir die Fast Fourier Transformation wurden schon sehr frith Prozessoren
und Beschleuniger entwickelt, da dieser Algorithmus in sehr vielen Anwendun-
gen benotigt wird, sich gut parallelisieren und sich effizient in Hardware um-
setzen lasst. Bereits Ende der 60er Jahre gab es erste Veroffentlichungen zu die-
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sem Thema [12]. Das Interesse an FFT-Prozessor Realisierungen, welche mit Hilfe
der neuesten Technologien und Implementierungstechniken stetig leistungsfahi-
ger werden, ldsst nicht nach, vgl. [58].

Insgesamt lassen sich FFT-Beschleuniger in zwei Kategorien einteilen. So gibt es
Coprozessoren, die ihren Datenpfad stark auf den FFT-Algorithmus auslegen,
beispielsweise [43] und [32]. Durch diese Optimierungen erreichen sie in der Re-
gel eine hohere Performanz oder Effizienz. Andere Prozessoren wie [92] versu-
chen den Datenpfad allgemeiner zu halten und die Abarbeitung des Algorith-
mus lediglich durch eine Parallelisierung der Berechnungen zu beschleunigen.
Dies hat den Vorteil, dass sich solche Prozessoren auch fiir andere Algorithmen
mit dhnlichen Anforderungen verwenden lassen.

Zusitzlich bieten alle groflen FPGA-Hersteller bereits fertige FFT-Umsetzungen
in ihren IP-Core Bibliotheken an. Diese lassen sich entweder direkt als Beschleuni-
ger an die vom Hersteller favorisierte Busschnittstelle anbinden oder man nimmt
sie als Basis fiir eigene Entwicklungen, vergleiche [114] und [37].

Abgesehen von FFT-Beschleunigern sind Veroffentlichungen iiber OFDM spezi-
fische Beschleuniger und Coprozessoren rar. Dennoch, in [33] wird ein Prozessor
vorgestellt, welcher neben der Berechnung der FFT ebenso eine Kanalschitzung
beschleunigen kann. Ein anderer Prozessor zur Kanalschitzung wurde 2010 vor-
gestellt [8]. Er unterstiitzt durch seinen rekonfigurierbaren Datenpfad nicht nur
verschiedene Schitzverfahren, er kann durch Erweiterungen auch zur Synchro-
nisation eingesetzt werden.

Ein Beschleuniger welcher speziell fiir die Synchronisation von OFDM-Systemen
entwickelt ist, wurde 2011 in [2] veroffentlicht. Allerdings kiimmert sich dieser
nicht um die Detektion von Paketen, eine der Hauptaufgaben der Synchronisati-
on. Dies soll durch zusitzliche Logik vorangehend geschehen.

2006 wurde in einer Dissertation eine komplette Empfangerarchitektur veroffent-
licht, siehe [35]. Es handelt sich um MPSoC welches auf COFFEE basiert, einem
quelloffenen RISC Prozessor der Universitat Tampere [52]. Dieser bietet einen de-
dizierten Bus fiir bis zu vier Hardwarebeschleuniger. An diesen Bus sind ein I/O-
Coprozessor, ein Synchronisations-Coprozessor und ein FFT-Coprozessor (wobei
in der Arbeit als Demodulation-Coprozessor bezeichnet) angeschlossen, die Sys-
temarchitektur wird Espresso genannt und ist in Abbildung 3.3 dargestellt.

Durch eine Gruppe der Firma Philips wurde in [31] ein MPSoC entwickelt, wel-
ches aus mehreren, fiir bestimmte Algorithmengruppen spezialisierten Prozes-
soren besteht. Hierdurch konnten verschiedene Standards wie T-DMB und IEEE
802.11a realisiert werden, was Datenraten im Bereich zweistelliger Megabit pro
Sekunde entspricht.
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Abbildung 3.3.: Die Espresso Plattform basiert auf einem quelloffenen RISC-Pro-
zessor namens COFFEE, an welchen tiber einen dedizierten Bus
drei Coprozessoren angebunden sind.

In [91] wurde hingegen ein System-on-Chip entwickelt, welches eine dedizierte
Implementierung des Standards IEEE802.11a als Ziel verfolgt und daher auch ma-
ximal Datenraten von 54 Mb/s erreicht. Dabei wurde der Fokus auf eine geringe
Chipfldche und einen geringen Energieverbrauch gelegt.

Alle Systeme versuchen hierbei nicht direkt den grofstmoglichen Datendurchsatz
zu erzielen. Meist wird versucht nur eine Datenrate fiir einen bestimmten Stan-
dard zu erreichen, die Optimierung erfolgt anschliefflend zu Gunsten des Energie-
verbrauchs und der Chipflache. Daher erreicht auch keines dieser Systeme Daten-
raten im Gigabit-Bereich.

3.3. Hochgeschwindigkeits Digital Down Converter (DDC)

Digital Down Converter (DDC) konnen eine wichtige Rolle innerhalb eines OFDM
Systems spielen, vergleiche [18] und [89]. So kann beispielsweise durch ein Digi-
tal Down Converter eine Trageruntergruppe aus einem OFDM Signal extrahiert
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Abbildung 3.4.: 128-tab FIR-Filter, aufgebaut mit Hilfe der schnellen Faltung.
Hierbei wird eine Multiplikation mit der Impulsantwort im Spek-
tralbereich realisiert [24].

werden, um diese Untergruppe dann mit entspannten Anforderungen an die Si-
gnalverarbeitung weiter zu verarbeiten.

Hochgeschwindigkeits-DDC Realisierungen mit einer Bandbreite im zweistelli-
gen Gigahertz-Bereich sind bisher nicht existent, zum einen aus mangelnder Ver-
figbarkeit von Analog/Digital-Wandlern mit entsprechenden Sampleraten, zum
anderen aufgrund der enormen Anforderungen an die Signalverarbeitung. Es fin-
den sich jedoch zahlreiche Optimierungen und Fallstudien fiir DDC-Designs im
Hundert-Megasample Bereich [61]. Diese Anforderungen an den Durchsatz er-
lauben eine Standardimplementierung, teilweise konnten Implementierungen er-
zielt werden welche lediglich IP-Cores von Xilinx verwenden [118].

Ein vollstandiges DDC-Design fiir eine Eingangssamplerate im Gigasample-Be-
reich ist zwar nicht bekannt, fiir den komplexesten Teil eines solchen DDC, dem
Tiefpassfilter, zeigte Alcatel Lucent allerdings 2010 eine Losung [24] fiir bis zu
20 GSa/s. Allerdings benotigte dieses Filter nahezu alle Ressourcen eines sehr
grofien, modernen FPGA. Das Design transformiert die Eingangsdaten in eine
Darstellung im Frequenzbereich, multipliziert die Daten daraufhin mit der Im-
pulsantwort des Filters, um das Ergebnis anschlieffend wieder in eine Darstellung
im Zeitbereich zuriick zu transformieren, siehe Abbildung 3.4. Durch diese Art
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und Weise lassen sich FIR-Filter von sehr hoher Ordnung wesentlich effizienter
realisieren als auf herkommliche Weise.
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OFDM Signalverarbeitung

Dieses Kapitel stellt im Detail die Architektur und Komponenten der Systeme
vor, welche mit Hilfe des HW /SW Co-Design Frameworks entstehen sollen. Zu-
néchst wird in Kapitel 4.1 ein Anwendungsszenario eingefiihrt, welches als Bei-
spiel eines OFDM-Systems dient und an welchem sich die Entwicklung orientiert.
Anschlieflend werden in Kapitel 4.1.2 die Basisfunktionalitdten eines OFDM Sys-
tems analysiert, um die Anforderungen an eine fiir die Verarbeitung von OFDM-
Signalen optimierte Architektur zu erarbeiten.

Aufbauend darauf wird in Kapitel 4.2 die Festlegung der allgemeinen Systemei-
genschaften diskutiert, um in Kapitel 4.3 und Kapitel 4.4 eine detaillierte Beschrei-
bung des Aufbaus der einzelnen Komponenten zu geben.

Es sei angemerkt, dass es sich bei allen Angaben in diesen Kapiteln zum Res-
sourcenverbrauch und zur maximalen Taktfrequenz um Ergebnisse des Xilinx
Synthese Tools (XST) in der Version 14.6 handelt, wobei lediglich die Option fiir
Register Balancing genutzt wurde, vergleiche Retiming [59]. Daher sind diese Da-
ten nur zur groben Orientierung gedacht. Genauere Angaben finden sich bei den
Ergebnissen komplett implementierter und getesteter Sender und Empfanger in
Kapitel 5, dort ist ebenfalls der Ressourcenverbrauch fiir einzelne Komponenten
aufgeschliisselt.

4.1. Anwendungsszenario und Algorithmenpartitionierung

4.1.1. Vernetzung von Mobilfunkbasisstationen

Obwohl die zu entwickelnde Architektur allgemein fiir die OFDM-Signalverar-
beitung optimiert sein soll, wurde ein Referenzszenario verwendet, anhand des-
sen die Entwicklung durchgefiihrt wurde. Das betrachtete Szenario liegt in der
Vernetzung von Mobilfunkbasisstationen, welche zukiinftig zum Einsatz von fort-
geschrittenen Optimierungstechniken, wie beispielsweise Beamforming [22] oder
Coordinated Multi-Point (COMP) [54], benotigt werden. Hierdurch wird es mog-
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lich, durch das Wissen tiber die Sendedaten benachbarter Basisstationen Einfluss
auf das eigene Signal zu nehmen und damit die Gesamtabdeckung zu optimieren.

Fiir solche Techniken ist es notig, die Basisstationen zum Austausch der Sende-
daten untereinander zu vernetzen, wobei fiir diesen Austausch bei COMP Da-
tenraten im einstelligen Gigabit pro Sekunde-Bereich pro Link benétigt werden,
siehe [15]. Fiir gewohnlich wird ein Punkt-zu-Punkt Netzwerk aufgebaut, jede
Basisstation wird je nach Implementierung mit den X-néchsten Nachbarbasissta-
tionen verbunden. Dazu erhilt jede Basisstation mindestens einen Sender sowie
X-Empféanger.

Eine mogliche Realisierung solch eines Netzwerkes soll mit Hilfe des HW/SW
Co-Design Frameworks und einer optischen-Ubertragung realisiert werden. Je-
de Basisstation mischt das mittels eines OFDM-Senders erzeugte Basisbandsignal
auf eine stationsspezifische elektrische Tragerfrequenz. Mit dem resultierenden
Signal wird dann wiederum ein Laser moduliert, vergleiche Abbildung 4.1.

Base A

Station . .
fi f2
’//7

>

Base E

Station

Splitter

Station

Abbildung 4.1.: Jede Basisstation erhilt eine eigene Modulationsfrequenz fiir den
Laser, wodurch die Sendesignale mit Hilfe eines Splitters zusam-
mengelegt werden konnen und der Empfang mittels einer einzi-
gen Photodiode erméglicht wird.

Durch den Einsatz von Splittern werden die Sendesignale auf eine einzelne Glas-
faser gebtindelt, um so mit Hilfe dieses Konzeptes anstelle eines separaten Emp-
fangers pro benachbarter Basisstation nur noch einen Empfanger mit nur einer
Photodiode zu benétigen, vergleiche Abbildung 4.2.

In einem solchen Empféanger digitalisiert zuerst ein besonders breitbandiger Ana-
log/Digital-Wandler das Empfangssignal, welches die verschiedenen OFDM Si-
gnale aller Nachbarstationen enthilt. Anschlieflend wird fiir jede benachbarte Ba-
sisstation durch einen eigenen hochparallelen Digital Down Converter (DDC) das
OFDM Signal von der entsprechenden Tragerfrequenz ins Basisband gemischt, ei-
ner Tiefpassfilterung unterzogen, sowie in seiner Samplerate reduziert. Hierdurch
konnen die einzelnen Signale voneinander getrennt werden. Die nachgeschalte-
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Abbildung 4.2.: Der Empfanger im Anwendungsszenario besitzt eine gemeinsa-
me Optik und einen sehr breitbandigen ADC. Die Signalverarbei-
tung geschieht fiir jedes Empfangssignal getrennt durch jeweils
einen DDC mit anschliefendem OFDM Empfanger.

ten Empfanger, die, wie bereits der Sender, aus den Komponenten des Frame-
works zusammengestellt werden konnen, verarbeiten anschlieffend die Signale.

4.1.2. HW/SW Co-Design der OFDM-Signalverarbeitungskette

Bevor mit der Entwicklung einer optimierten Architektur begonnen werden kann,
sollten zunéchst die einzelnen Signalverarbeitungsaufgaben identifiziert werden.
Abbildung 4.3 zeigt diese Signalverarbeitungsschritte der physikalischen Schicht
eines typischen OFDM basierten drahtlosen Kommunikationssystems.
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Abbildung 4.3.: Die typischen Signalverarbeitungsschritte der physikalischen
Schicht eines drahtlosen OFDM-Systems [77].

Empfanger

Die Komponenten zur digitalen Modulation auf eine Zwischenfrequenz und die
entsprechende Komponente zur digitalen Demodulation im Empfanger sind hier-
bei optional zur Vermeidung von jeweils zwei analogen Wandlern und sollen
nicht weiter berticksichtigt werden. Gleiches gilt fiir Komponenten zur Vorver-
arbeitung und zum Fehlerschutz. Sie sind fiir die zuverlissige Ubertragung in
Produktivsystemen zwar unumgéanglich, jedoch nicht OFDM-spezifisch und in
vielen Anwendungsfillen in Laboren, wo eine korrekte Ubertragung von Daten
nicht unbedingt im Mittelpunkt steht, kann oftmals darauf verzichtet werden.

Eine in [Mer13] aufgebaute Simulation eines OFDM-Ubertragungssystems besta-
tigt die Funktionalitat und Vollstandigkeit dieser Schritte und der involvierten
Algorithmen. Die Simulation ist vollstindig innerhalb Matlab-LabVIEW aufge-
baut und erlaubt das Einstellen und Evaluieren einer Vielzahl von Parametern.
Durch den modularen Aufbau kénnen Erweiterungen schnell integriert und un-
tersucht werden.

Bei den identifizierten Komponenten eines Senders handelt es sich somit um die
folgenden Module:

* Mapping: Zur Modulation der Subtréger, vgl. Kapitel 2.1.1
¢ IFFT: Zur Erzeugung des Zeitsignals, vgl. Kapitel 2.1.3
¢ Guardintervall: Zum Schutz vor ISI, vgl. Kapitel 2.1.4

¢ Prdambel: Zur Synchronisation und zum Training des Entzerrers
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Entsprechend bestehen die benétigten Funktionalititen innerhalb eines Empfan-
gers aus:

¢ Synchronisation: im Zeit- und Frequenzbereich, vgl. Kapitel 2.1.5
¢ IFFT: Zur Trennung der einzelnen Subtrager

¢ Korrektur von Signaleinfliissen: vgl. Kapitel 2.1.6

* Demapping: Riickgewinnung der Information aus den Symbolen

In Abbildung 4.3 tibernimmt das Mapping Modul das Hinzuftigen von Pilotto-
nen im Sender, die Entfernung des Guardintervalls wird zur Synchronisierung
hinzugezahlt. Die effiziente, flexible Abarbeitung dieser Signalverarbeitungsket-
te gilt es zu realisieren. Dabei bilden die einzelnen Aufgaben bereits nattirliche
Grenzen fiir eine Realisierung in Software oder mittels Hardwarebeschleuniger.
Um allgemeine Designentscheidungen fiir die Architektur treffen zu kénnen, ist
es wichtig abzuschétzen, welchen Anteil die einzelnen Funktionen an der Erstel-
lung des Gesamtsignals besitzen.

Geht man von Hochgeschwindigkeitsiibertragungssystemen aus, bei welchen die
digitale Signalverarbeitung die limitierende Rolle in Bezug auf das Gesamtsystem
spielt, ist offensichtlich, dass das System einen moglichst grofien aber auch relativ
konstanten Durchsatz bieten sollte. Somit sollten die wichtigsten Funktionen zur
Bildung beziehungsweise Verarbeitung des Sende- beziehungsweise Empfangs-
signals durch eine Verarbeitung mittels Hardware beschleunigt werden.

Da das Mapping Modul die Erstellung der einzelnen Subtrédger anhand der OFDM
Konfiguration und der Sendedaten tibernimmt, ist der Durchsatz dieser Funkti-
on ein begrenzender Faktor des Systems und sollte optimiert, also mit Hilfe eines
Beschleunigers durchgefiihrt werden. Das gleiche gilt ohne Einschrankung fiir
die Funktionalitdt der inversen schnellen Fouriertransformation, da sie aus den
Samples fiir die einzelnen Subtrédger das Zeitsignal, also das eigentliche Sendesi-
gnal bildet.

Das Hinzuftigen eines Guard Intervalls wird nur einmal pro OFDM-Symbol be-
notigt. So kommt, je nach Subtréageranzahl, diese Funktionalitét relativ selten vor,
sodass sich eine aufwendige Beschleunigung nicht lohnt. Ebenso wird eine Pré-
ambel nur einmal zu Beginn eines OFDM-Frames gesendet. Sie ist fiir jeden Fra-
me identisch, wodurch fiir die Erstellung der Praambel kein Extra-Beschleuniger
verwendet werden sollte.

Im Gegensatz zur Praambel muss die Funktion der Zeit- und Frequenzsynchro-
nisierung mittels Hardware ausgefiihrt werden. Einerseits werden die Korrela-
tionsfunktionen der Zeitsynchronisierung wéhrend des Empfangs eines OFDM-
Frames nicht benotigt. Andererseits miissen sie mit dem vollstindigen Durchsatz
der eingehenden Samples erstellt werden, falls noch keine Zeitsynchronisierung
vorliegt. Dies ist durchgehend notwendig, um den Start eines OFDM-Frames si-
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cher zu erkennen. Gleiches gilt fiir die Synchronisierung im Frequenzbereich, des-
sen Frequenzkorrektur wahrend des Empfangs durchgehend stattfinden muss.

Die Korrektur von Kanaleinfliissen sollte ebenfalls in Hardware geschehen, da sie
auf das Sample eines jeden empfangenen modulierten Tragers angewandt wer-
den muss. Die Berechnung der Korrekturfaktoren erfolgt zumindest bei der durch
Pilottrager nachgefiihrten Korrektur durchgehend und benétigt komplexe Divi-
sionen, die sehr aufwendig sind. Deshalb kommt auch diese Funktionalitdt nicht
ohne Beschleuniger aus.

Die Berechnung der Faktoren anhand einer Praambel kénnte auch in Software
durchgefiihrt werden. Da sie ebenso wie die durch Pilottone gesttitzte Korrektur
komplexe Divisionen benétigt, diese Divisionen aber nicht zeitgleich durchge-
fiihrt werden miissen, konnten beide Varianten durch einen einzigen Beschleuni-
ger realisiert werden.

Fiir die FFT und fiir das Demapping im Empfanger sollten aus den selben Griin-
den wie fiir die dquivalenten Funktionen des Senders Beschleuniger verwendet
werden.

Um die Architektur selbst zu testen, aber auch um spéter im Labor mittels Da-
tentibertragung Tests durchzufiihren, wird noch eine on-Chip Datenquelle als
auch eine on-Chip Datensenke benétigt. Im Sender eignet sich hierzu ein einfa-
cher deterministischer Zufallsgenerator, welcher eine Pseudorandom Binary Se-
quence (PRBS) erzeugt. Da ein Sender nur senden kann, wenn Sendedaten zur
Verftigung stehen, sollte diese Funktionalitdt ebenfalls in einem Beschleuniger
umgesetzt werden. Gleiches gilt fiir ein entsprechenden PRBS Checker, welcher
im Empfanger die selben PRBS Daten erzeugt und mit den empfangenen Daten
vergleicht.

Zusammengefasst sollten die Berechnungen der Signalverarbeitungsblocke, wel-
che in Abbildung 4.4 dargestellt sind, beschleunigt werden, beispielsweise durch
Coprozessoren beziehungsweise Hardwarebeschleuniger. Dabei werden die be-
reits erwdhnten Funktionen noch um Schnittellen zur Ein- und Ausgabe ergénzt
(DAC IF und ADC IF).

4.2. Systemarchitektur

Die Architektur fiir das zu entwickelnde System war durch die gesetzten Ziele
bereits stark vorgegeben. Wahrend eine dedizierte Schaltung als Architektur auf-
grund der geforderten Flexibilitat ausscheidet, hat sich in Kapitel 3 gezeigt, dass
die Konzepte, welche die Moglichkeit der Programmierung durch Software er-
lauben, bisher zu wenig Performanz bieten. Da es Ziel der Architektur ist einen
Kompromiss zwischen Flexibilitdt und Performanz zu erreichen, kann man Ab-
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Abbildung 4.4.: Signalverarbeitungsschritte eines Standard OFDM-Systems, wel-
che zur Realisierung durch Hardware Beschleuniger identifiziert
wurden.

bildung 2.35 entnehmen, dass sich die angestrebte Architektur an der Grenze von
Hardware zu Software befinden muss, also ungeféhr dort, wo sich der FPGA be-
findet.

Ein Standard-Schaltungsentwurf fiir FPGAs sieht die Realisierung einer dedizier-
ten Schaltung vor. Da dies aber zu unflexibel ist, sollen hochspezialisierte, pro-
grammierbare Spezialprozessoren zum Einsatz kommen. Diese sollen so stark
spezialisiert sein, dass es sich nicht mehr um Prozessoren im eigentlichen Sin-
ne handelt, sondern um Rechenkerne, auch Hardwarebeschleuniger (Hardware
Accelerator) genannt. Diese sind zwar konfigurier- und programmierbar, jedoch
nur auf eine Art von Operation ausgelegt.

Im System wird trotz der starken Spezialisierung eine hohe Zahl dieser program-
mierbaren Hardwarebeschleuniger benottigt, um hochste Datenraten zu erreichen.
So konnen zum einen mehrere OFDM Symbole parallel berechnet und verarbei-
tet werden, da diese in der Regel keine direkten Abhédngigkeiten besitzen. An-
dererseits kann jeder Verarbeitungsschritt innerhalb der Verarbeitungskette von
einem eigenen Beschleuniger durchgefiihrt werden. So sind im Idealfall alle Be-
schleuniger durchgehend ausgelastet und nicht durch eine langsame, in Software
realisierte Funktion ausgebremst.

Durch das Festlegen der im System befindlichen Beschleuniger ist es moglich, zur
Designzeit den Kompromiss zwischen Ressourcen- beziehungsweise Energiever-
brauch und maximaler Datenrate zu bestimmen. Dabei ist es wichtig, dass die
Architektur zumindest in einem gewissen Umfang skaliert, damit eine Erhohung
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der Anzahl der Beschleuniger entsprechend wenig Einfluss auf den maximalen
Systemtakt austibt.

Neben der Flexibilitdt zur Designzeit ist auch Flexibilitat bezogen auf die OFDM
Parameter, welche zur Laufzeit durch Software angepasst werden sollen, ein Ziel
dieser Arbeit. Da dies moglichst einfach und ohne groflere Vorkenntnisse gesche-
hen sollte, macht es Sinn, die Steuerung und Programmierung der Hardwarebe-
schleuniger durch ein zentrales System zu verwalten.

4.2.1. MPSoC Konzept

Auf hoher Abstraktionsebene kann das System wie in Abbildung 4.5 gezeigt, in
zwei unabhéngige Teilsysteme getrennt werden, in ein Control System (CS) und in
ein Signal Processing System (SPS). Das Signal Processing System stellt dabei ein
heterogenes Multiprozessorsystem dar, welches aus einer Sammlung von Hard-
warebeschleunigern besteht, die auf die Verarbeitung von OFDM Signalen spe-
zialisiert sind. Die Konfiguration und Programmierung der einzelnen Beschleu-
niger des SPS sowie die Schnittstelle zum Benutzer wird durch das Control System
realisiert. Somit lasst sich das Konzept grob mit dem LME2980 OFDM Chip aus
Abbildung 3.1 vergleichen, wobei das SPS den OFDM Transceiver des LME2980
darstellt, das CS den Rest des MPSoCs.

Da das SPS und das CS jeweils einen eigenen, unabhingigen Takt verwenden,
miissen alle Verbindungen zwischen den Systemen entsprechend synchronisiert
werden. Dies hat den Vorteil, dass die maximale Taktfrequenz des Signalverarbei-
tungssystems nicht von der maximalen Taktfrequenz des Kontrollsystems abhén-
gig ist. Dadurch kénnen die Beschleuniger des SPS auch im Falle eines komplexen
und eventuell langsam getakteten Prozessors des CS ausgereizt werden.

Um hochste Datenraten zu erreichen, soll idealerweise die gesamte Signalverar-
beitung fiir das System im SPS stattfinden. Allerdings sollte es dennoch moglich
sein, durch den CS-Prozessor per Software in die Signalverarbeitung einzugrei-
fen, um beispielsweise neue Algorithmen oder Verarbeitungsschritte zu evaluie-
ren.

4.2.2. Arbeitsspeicher

Die Speicherarchitektur stellt eine wesentliche Komponente des Systems dar. Da-
mit der Arbeitsspeicher nicht als Flaschenhals das System ausbremst, muss die
Speicherbandbreite so grof3 sein, dass alle vorhandenen Hardwarebeschleuniger
in jedem Taktzyklus gentigend Daten lesen und schreiben kénnen. Dies ist mit
den in aktuellen Systemen standardméfBig verwendeten Speichern wie beispiels-
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Abbildung 4.5.: Unterteilung des Systems in das Signal Processing System zur
Signalverarbeitung und das Control System fiir Kontroll- und
Steueraufgaben.

weise DDR3-SDRAM nur duf8erst schwer zu erreichen. Soll solch ein System noch
skalierbar sein, wird dies fiir die anvisierten Durchsatzraten nahezu unmoglich.

Fiir die Zielarchitektur, FPGAs der Virtex-6 Familie, besteht neben der Moglich-
keit einen externen Speicher anzubinden auch die Option, die on-Chip Speicher
Primitive zu verwenden. Fiir das SPS wird als Arbeitsspeicher eine on-Chip Rea-
lisierung durch solche BRAM Elemente verwendet. Der Vorteil der BRAM Primi-
tive ist, dass die Verwendung einfach ist, sie &u8erst schnell sind und sie, falls ge-
ntigend BRAM Primitive vorhanden sind, leicht und flexibel zusammengeschal-
tet werden konnen, um tiefere Speicher oder grofiere Wortbreiten zu realisieren.

Da es sich bei BRAM um Dual-Port Speicher (DP-BRAM) handelt, diese also iiber
zwei vollwertige Schnittstellen verfiigen, lassen sich auf solche Speicher gleich-
zeitig Schreib- als auch Lese-Operationen ausfiihren. Anstelle eines komplexen
Speichercontrollers konnen leicht mehrere solcher Speicher verwendet werden,
wodurch die Speicherarchitektur - gentigend Ressourcen vorausgesetzt - auch gut
skaliert. Der einzige Nachteil liegt in der beschrankten Anzahl an BRAM Elemen-
ten.

4.2.3. Zahlendarstellung
Eine sehr wichtige Rolle fiir die Genauigkeit sowie den Ressourcenverbrauch des

Systems spielt seine Wortbreite. Sie darf weder zu klein sein, da sonst eventu-
ell auftretende Rechenfehler durch Runden der Ergebnisse zu grofs werden und
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sich immer weiter fortpflanzen kénnen, noch darf sie zu grofs sein, da sich der
Ressourcenverbrauch mit jedem Bit drastisch erhoht. Im Laufe der Zeit hat sich
ein Byte als kleinste adressierbare Zelle durchgesetzt. Daher sollte die Wortbreite
auch in 8-Bit unterteilbar sein, um mit Standard Bussystemen und anderen Kom-
ponenten leichter kompatibel zu sein.

Einen wichtigen Hinweis iiber die benéttigte Genauigkeit gibt die Auflosung der
zum Einsatz kommenden Analog/Digital- beziehungsweise Digital/ Analog-Um-
setzer. Gerade im absoluten Hochgeschwindigkeits-Bereich existieren wenige Um-
setzer mit hoher Auflosung. Beispielsweise bietet die Firma Texas Instruments
zur Zeit dieser Arbeit Analog/Digital-Wandler mit Sampleraten im Bereich von
10 MSa/s bis 250 MSa/s und mit einer Auflésung von 16-Bit an. Bis 400 MSa/s
werden entsprechende Wandler mit 14-Bit Aufldsung angeboten, dartiber (bis 3,6
GSa/s) sinkt die Auflésung auf 12-Bit.

Ein anderes Beispiel sind die Analog/Digital-Wandler VEGA ADC 30 der Firma
Micram, welche zwar Sampleraten bis zu 30 GSa/s liefern kénnen, allerdings
auch nur eine Auflésung von 6-Bit besitzen. Bedenkt man, dass sich die effektive
Anzahl an Bits eines Wandlers noch einmal durch Verzerrungen und Rauschen
verringert, ist ersichtlich, dass eine gute Wortbreite zwischen 16-Bit und 24-Bit
liegt.

Die realisierte Architektur verwendet eine Wortbreite von 16-Bit, da diese Wort-
breite wesentlich tiblicher ist. So besteht ein komplexes Sample aus zwei 16-Bit
Zahlen, welche sich im Gegensatz zu zwei 24-Bit Zahlen gut in einem einzigen
BRAM speichern lassen. Allerdings ist es durch den konsequenten Einsatzes von
VHDL-Generics verhéltnismafig einfach, die Wortbreite der Architektur zu erho-
hen, sollte es zukiinftig erforderlich werden.

4.2.4. Verbindungsstruktur

Ganz entscheidend fiir eine leistungsfahige Architektur zur Signalverarbeitung
ist die Verbindungsstruktur. Gerade bei Multiprozessorsystemen muss sie ein
Vielfaches der Eingangs- beziehungsweise Ausgangsdatenrate unterstiitzen. So
sollte die maximale Datenrate der Verbindungsstruktur ausreichen, um jederzeit
geniigend Eingangsdaten zu den Rechenkernen zu bringen, sowie um die Ergeb-
nisse der Rechenkerne in den Arbeitsspeicher zuriick zu transferieren. Gerade in
der Kommunikationstechnik, welche meist durchgehend einen konstanten Strom
an Daten verarbeitet, ist Verbindungsstruktur unbedingt fiir eine entsprechenden
Durchsatz auszulegen.

Neben dem reinen Durchsatz kénnen allerdings auch noch andere Eigenschaften
von Bedeutung sein. So spielt die Skalierbarkeit fiir eine flexible MPSoC Architek-
tur eine wichtige Rolle, zum einen in Bezug auf den Ressourcenverbrauch, zum
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anderen in Bezug auf die Datenrate bzw. auf die maximale Taktfrequenz. Die La-
tenz der Verbindung ist hingegen bei solchen Kommunikationssystemen meist
weniger kritisch. Vor allem zu Gunsten eines hoheren maximalen Taktes kann ei-
ne definierte, konstante Latenz in einem gewissen Rahmen durchaus tolerierbar
sein.

Im Wesentlichen existieren vier bis fiinf Architekturen fiir Verbindungsstruktu-
ren, Punkt-zu-Punkt, single und hierarchical shared bus, Multilayer Busmatrix auch
cross bar switch genannt, sowie das Konzept eines Network-on-Chip (NOC), verglei-
che [72] sowie [53]. Aufgrund der hohen Anforderungen an den Datendurchsatz
kommen fiir diese Arbeit nur Verbindungsstrukturen in Frage, welche fiir ho-
he Datenraten ausgelegt sind, also eine Punkt-zu-Punkt Verdrahtung, eine Mul-
tilayer Busmatrix oder ein Network-on-Chip. Ein shared bus, ein Systembus der
von allen geteilt wird und mehrere parallele Datentransfers nicht erlaubt, ist un-
geeignet, um in einem MPSoC alle Hardwarebeschleuniger auszulasten. Dazu
miissen diese prinzipiell alle zur selben Zeit und durchgehend auf den Bus zu-
greifen konnen, um neue Daten zu lesen und eventuell sogar gleichzeitig neue
Ergebnisse zu speichern.

Das Konzept einer Punkt-zu-Punkt Verdrahtung ist fiir viele Félle der OFDM Si-
gnalverarbeitung ausreichend, da sich der Ablauf der Signalverarbeitung in der
Regel nicht dndert. Die Verdrahtung kann daher direkt den Datenfluss abbilden
und erzielt hochste Durchsatzraten, da Datentransfers immer stattfinden kon-
nen, vergleiche beispielsweise die Datenflufistruktur eines Wishbone Busses [71].
Solch eine Struktur wire somit die effizienteste Losung, fiir die Ziele dieser Arbeit
ist sie jedoch zu unflexibel.

Eine Multilayer (Bus-) Matrix ist in der Lage, viele parallele Datentransfers gleich-
zeitig zu untersttitzen. Dadurch erhoht sich der Durchsatz einer solchen Struk-
tur drastisch im Vergleich zu geteilten Bussystemen, was eine Multilayer Matrix,
wie auch die Punkt-zu-Punkt Verbindung, zu einer der durchsatzstiarksten Ver-
bindungsstrukturen macht. Nachteile sind der relativ hohe Ressourcenverbrauch
und auch die eher schlechten Eigenschaften in Bezug auf Skalierbarkeit.

Network-on-Chips stellen das jiingste Konzept einer Verbindungsstruktur dar.
Es kann, je nach Implementierung, hohe Datenraten und auch eine gute Skalier-
barkeit bei angemessenem Ressourcenverbrauch bieten. Die Entwicklungszeit ei-
nes solchen Netzwerks ist allerdings nicht zu unterschéitzen. Gerade wenn noch
Nebenbedingungen an die maximale Datenrate und die Latenzen einer Verbin-
dung bestehen, wird fiir ein NOC eine recht komplexe Flusskontrolle benétigt,
welche in einem Kommunikationssystem mit festem Datenfluss den Grof3teil der
Betriebszeit tiberfliissig ist. Des Weiteren sind NOCs immer noch ein grofier For-
schungsschwerpunkt. Um zu aktuellen Komponenten und Modulen kompatibel
zu sein, eignen sich normale Bussysteme oder eine Busmatrix meist besser.
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Obwohl ein entsprechend ausgelegtes Network-on-Chip Vorteile bieten diirfte,
verwendet diese Arbeit aufgrund der hoheren Entwicklungszeit von NOCs und
aufgrund eines besser vorhersehbaren Datenflusses eine Multilayer Busmatrix als
Verbindungsstruktur. Als Besonderheit lasst sich diese auch zur Designzeit zu
einer Punkt-zu-Punkt Verdrahtung konfigurieren, wodurch es moglich ist, sich
fiir mehr Flexibilitat oder eine hohere Ressourceneffizienz zu entscheiden. Dabei
ist in beiden Fallen gewihrleistet, dass jeder Master des Busses jederzeit Zugriff
auf den Bus erhalten kann.

Um moglichst kompatibel zu den Modulen und Systemen Dritter zu sein, wur-
den die Verbindungsstrukturen nach einem verbreiteten Industriestandard, den
AMBA-2 Spezifikationen der Firma ARM realisiert, siehe [5]. Vorteile gegentiiber
konkurrierenden Systemen wie Wishbone oder dem CoreConnect Bus-System,
sowie gegeniiber Weiterentwicklungen wie AXI sind eine sehr weite Verbreitung,
beispielsweise durch die Aeroflex Gaisler IP-Core Bibliothek GRLIB [3], sowie ei-
ne sehr gute Dokumentation.

Konkret wurde fiir das SPS eine 64-Bit breite AHB Multilayer Matrix entwickelt,
im CS kommt ein 32-Bit AHB System der Firma Aeroflex Gaisler zum Einsatz. Ein
entsprechendes Blockschaltbild des Systems ist in Abbildung 4.6 zu sehen. Einzel-
heiten zum CS oder zur Multilayer Matrix folgen in Kapitel 4.3.1 beziehungsweise
in Kapitel 4.4.1.

4.2.5. Flexibilitat zur Designzeit

Zur Designzeit des Systems ist es moglich, dessen Eigenschaften in bestimmte
Richtungen zu optimieren. Die zentrale Frage ist hierbei der Kompromiss zwi-
schen maximaler Datenrate und dem Ressourcenverbrauch, welcher fiir Kosten
und Energieverbrauch steht. Hauptziel der Architektur ist es, ein flexibles System
auf Durchsatz zu optimieren.

Zur Optimierung auf Leistung ist es essentiell, alle Schritte der Signalverarbei-
tung in entsprechenden Beschleunigern zu realisieren. Ein Einbeziehen der CPU
des CS in die Signalverarbeitung wiirde zum Flaschenhals des Systems werden.
Um das System noch weiter auf Leistung zu trimmen, ist es sinnvoll, das SPS des
Designs in mehrere unabhéngige Signalverarbeitungspfade aufzuteilen, welche
im folgenden Stream oder SPS-Stream genannt werden.

Jeder Stream bearbeitet ein unabhédngiges OFDM Symbol. Die analoge Schnittstel-
le hat im Falle mehrerer Streams die Aufgabe, Samples in Symbole zu gruppieren.
Im Falle eines Senders werden die Daten von allen Streams entgegen genommen
und in korrekter Reihenfolge an die Digital/ Analog-Umsetzer weiter gegeben.
Im Falle eines Empfangers muss die analoge Schnittstelle die eingehenden OFDM
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Abbildung 4.6.: Um geniigend Datendurchsatz zu bieten kommt im SPS ei-
ne Multilayer Matrix sowie eine Speicherstruktur mit mehreren
Kanilen zum Einsatz.

Symbole auftrennen und korrekt den Streams zufiihren. In Abbildung 4.7 ist das
Prinzip an einer Empfangerimplementierung mit 3 Streams abgebildet.

Definition 4.1 (Stream) Ein (SPS-) Stream bezeichnet einen unabhiingigen Signalver-
arbeitungspfad innerhalb des Signal Processing Systems.

Trotz der Ausrichtung auf eine maximale Datenrate ist es durchaus moglich, mit
Hilfe des Frameworks ein energieeffizientes System aufzubauen, welches zwar
keine hohen Durchsatzraten liefert, dafiir jedoch nur einen geringen Ressourcen-
verbrauch aufweist. So kann ein System beispielsweise, in Anlehnung an die Es-
presso-Plattform (vgl. Abbildung 3.3), nur aus dem LEON-3 Subsystem, einem
Synchronisationsbeschleuniger, einem (i)FFT-Beschleuniger und der Schnittstelle
zum ADC bestehen. Ein entsprechendes Design wurde beispielsweise in Kapitel
7.2 fiir die energiesparende und kostengiinstige Spartan- Familie erstellt.

Zu Beginn sollte zudem erwogen werden, ob ein Sender, ein Empfanger oder ein
Sende-Empféanger (Transceiver) implementiert werden soll. Im Falle eines Tran-
sceivers ist zu entscheiden, ob das Design ein gleichzeitiges Senden und Empfan-
gen unterstiitzen muss, oder ob jeweils nur eine Funktion benétigt wird. Dies hat
Einfluss auf die Anzahl an Beschleunigern, da bestimmte Algorithmen fiir Sen-
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Abbildung 4.7.: Die Unterteilung des SPS in mehrere Streams erméglicht den Ein-
satz besonders vieler ASIPs, trotz der eingeschrankten Fahigkeit
der Busmatrix zu skalieren.

der als auch fiir Empféanger eingesetzt werden kénnen und die entsprechenden
Beschleuniger daher eventuell nicht mehrfach benétigt werden.

Weitere Informationen der Optionen zur Designzeit finden sich in Kapitel 7.

4.3. Das Control System (CS) und allgemeine Komponenten

Das CS wird lediglich zur Steuerung und zu Debuggingzwecken benotigt und
kann daher durch ein beliebiges Prozessor-Subsystem realisiert werden. Einzige
Bedingung ist, dass die 32-Bit Konfigurationsschnittstelle der SPS Beschleuniger,
welche als AHB-lite Slave entwickelt wurde und in Kapitel 4.3.3 genauer erldu-
tert wird, angesprochen werden kann. Auch die CS zu SPS Briicke, welche in
Kapitel 4.3.2 detailliert vorgestellt wird, folgt den AMBA-lite Spezifikationen [5].
Abbildung 4.8 zeigt das CS dieser Arbeit, inklusive der Busbriicke und der Kon-
figurationsschnittstelle als Blockschaltbild.

4.3.1. Das Control System
In den hier vorgestellten Realisierungen des CS wurden Komponenten der GR-

LIB Komponenten Bibliothek verwendet. Diese Bibliothek stellt fertig getestete
Hardwarebeschreibungen, sogenannte intellectual property cores (IP-Cores) rund
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Abbildung 4.8.: Das Control System wurde in allen Realisierungen mit Kompo-
nenten der GRLIB Bibliothek von Aeroflex Gaisler und zusétz-
lich mit einer Busbriicke sowie einer Konfigurationsschnittstelle
aufgebaut.

um den Leon-3, einem Sparc-V8 kompatiblen Prozessor, zur Verfiigung. Die ver-
wendete Version der GRLIB steht unter der GNU General Public License, stammt
von der Firma Aeroflex Gaisler und darf zu nicht-kommerziellen Zwecken kos-
tenlos verwendet und verandert werden. Ein grofSer Vorteil dieses Systems ist das
existierende Eclipse Plugin. Dieses bietet in Kombination mit dem Cross-Compi-
ler welchen es beinhaltet und den entsprechenden Debugging IP-Cores der Bi-
bliothek eine vollstindige moderne Entwicklungsumgebung fiir einen geordne-
ten Entwurf und ein komfortables Debuggen von Software fiir den Leon-3 Pro-
ZESSOr.

Tabelle 4.1.: Syntheseergebnisse des CS fiir die Virtex-6 Architektur.

Ressourcentyp Maximale
LUTs Flip Flops BRAMs DSP48 Taktfrequenz
21023 13 991 22 4 294 MHz

Wie aus Abbildung 4.8 ersichtlich, befinden sich neben dem Leon-3 Prozessor und
dem dazugehorigen Modul fiir das Debugging (Debug Support Unit 3, DSU3)
auch ein Speichercontroller um DDR3-SDRAM als Arbeitsspeicher anzusprechen,
sowie ein Ethernet Controller und eine universelle asynchrone Sende- und Emp-
fangseinheit (Universal Asynchronous Receiver Transmitter, UART) zur Kommu-
nikation. Der Ethernet Controller enthélt eine Funktionalitdt namens Ethernet De-
bug Communication Link, welche ein komfortables und schnelles Debuggen tiber

87



4. Flexibles MPSoC zur Hochgeschwindigkeits-OFDM Signalverarbeitung

Ethernet ermoglicht. Die UART-Schnittstelle ermoglicht eine einfache Programm-
steuerung tiber eine RS232-Schnittstelle. Zur Unterstiitzung mehrerer Interrupt-
quellen befindet sich noch ein Interrupt Controller im CS, welcher zusammen mit
der UART tiber einen Advanced Peripheral Bus (APB) mittels einer AHB zu APB
Briicke an das AHB Bussystem angeschlossen ist. Der Ressourcenverbrauch des
CS ist in Tabelle 4.1 aufgelistet.

4.3.2. CS zu SPS Briicke

Prinzipiell sind das SPS und das CS zwei voneinander getrennte Subsysteme, wel-
che lediglich durch die Konfigurationsbriicke, siehe Kapitel 4.3.3, sowie der CS zu
SPS Briicke miteinander verbunden sind. Letztere dient Situationen, in denen es
notwendig ist oder hilfreich sein kann, Daten zwischen den zwei Systemen aus-
zutauschen. So konnen die Beschleuniger des SPS, gesteuert vom CS System Con-
troller, mit bekannten Eingangsdaten versorgt und deren Ergebnisse auch wie-
der tiberpriift werden, um die Beschleuniger auf Funktionalitit zu testen oder
beispielsweise um Trainingsdaten zu erzeugen. Alternativ kann, im Sinne eines
HW/SW Co-Designs, mit Hilfe der Busbriicke der Prozessor des CS zusétzlich
an der OFDM Signalverarbeitung mitwirken. Fiir hochste Datenraten sollte dies
jedoch vermieden werden.

Die CS zu SPS Briicke hat sowohl die Aufgabe, dem CS Daten aus dem SPS zu-
géanglich zu machen, als auch Daten in den Speicherbereich des SPS zu schreiben.
Dabei ist zu beachten, dass das Bussystem des CS und das Bussystem des SPS
nicht nur unterschiedliche Wortbreiten verwenden, sondern auch mit einem von-
einander unabhingigen Takt betrieben werden. Weiterhin ist zu bedenken, dass
mit der Busbriicke in der Regel ganze Datensétze, meist in der Grofienordnung
ganzer OFDM Symbole kopiert werden.

Abbildung 4.9 zeigt ein Blockschaltbild der CS zu SPS Briicke. Das Funktions-
prinzip basiert auf der Verwendung eines Pufferspeichers. Dieser Puffer- oder
Briickenspeicher selbst ist, abhédngig von der Tiefe des Speichers, aus mindestens
zwei BRAMs aufgebaut. Der Speicher besitzt zwei unabhéngige Schnittstellen,
von welchen die erste dazu genutzt wird, den Briickenspeicher direkt aus dem
CS als 32-Bit AHB Slave Schnittstelle anzusprechen. Uber die zweite Schnittstelle
kann ein Zustandsautomat mit Hilfe einer 64-Bit Master AHB Schnittstelle Daten
vom SPS in den Briickenspeicher schreiben oder auch Daten vom Briickenspei-
cher in einen Speicherbereich des SPS kopieren. Dieser endliche Automat wird
von Seite des CS mittels synchronisierten Steuersignalen aus einem APB Register
gesteuert.

Der Vorteil dieser Art von Realisierung liegt in den Burst-Zugriffen, welche das
Puffern der Daten ermoglichen. Die Zeit, in welcher ein Slave des SPS durch Zu-
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Abbildung 4.9.: Die CS zu SPS Briicke realisiert einen Briickenspeicher, welcher
von der CS-Seite als normaler Speicher iiber AHB angesprochen
wird. Uber DMA-Zugriffe, welche per APB von der CS Seite aus
gesteuert werden, kann die Briicke Daten des Briickenspeichers
mit Daten im Speicherbereich des SPS austauschen

Tabelle 4.2.: Syntheseergebnisse der CS zu SPS Briicke fiir Virtex-6.

Ressourcentyp Maximale
LUTs Flip Flops BRAMs DSP48 Taktfrequenz
653 477 2 0 385 MHz

griffe blockiert ist, kann hierdurch erheblich gegentiber einer direkten Umsetzung
der Schreib- und Lese-Zugriffe minimiert werden, insbesondere da der Datenbus
des SPS doppelt so breit ist und die Systemfrequenz des SPS nach Moglichkeit
auch hoher ist als die des CS.

Der Nachteil dieses Konzeptes ist der Verlust der Transparenz, die eine Busbriicke
standardméfig bietet. Ebenso konnen je nach Verwendung Kohérenzprobleme
zwischen dem Pufferspeicher und dem SPS auftreten. Tabelle 4.2 zeigt den Res-
sourcenverbrauch der CS zu SPS Busbriicke fiir einen 64 Kb grofien Pufferspei-
cher. Die Speichergrofe ist leicht mit der Hilfe von VHDL-Generics zur Designzeit
einstellbar.

Falls mehrere SPS-Streams unterstiitzt werden sollen, kann ein optionaler Bus-
multiplexer mit 64-Bit Wortbreite hinter die CS zu SPS Briicke platziert und mit
Hilfe von APB-Registerbits gesteuert werden. Auf diese Weise ist der Zugriff mit-
tels Busbriicke auf jeden der unabhingigen SPS-Streams moglich.
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Abbildung 4.10.: Die Konfigurationsbriicke fiihrt ein Clock Domain Crossing der
Bussignale durch. Aufierdem enthilt sie einen Dekoder, um die
Adressen der Beschleuniger im SPS richtig aufzuldsen. Ein op-
tionaler, per APB gesteuerter Konfigurationsmultiplexer kann
anschlieSend verwendet werden um den korrekten Stream aus-
zuwdhlen, falls sich mehrere SPS-Streams im Design befinden.

4.3.3. Konfigurationsbriicke

Zur Konfiguration und Programmierung der SPS-Beschleuniger bieten diese eine
32-Bit weite AHB Slave Schnittstelle an. Da das CS und das SPS nicht mit dem
gleichen Takt betrieben werden, kann man die Konfigurationsports der Hard-
warebeschleuniger allerdings nicht direkt an den Bus des CS anschlieffen. Auch
konnte die potentiell hohe Anzahl an Beschleunigern und damit die hohe Anzahl
der Konfigurationsschnittstellen unter Umstianden die zuldssige Anzahl an Slave
Busteilnehmern des CS-Systems tibersteigen oder aber unnétig hohe Anforderun-
gen an die Verdrahtung stellen.

Zur Losung dieser Probleme erméglicht die Konfigurationsbriicke zum einen eine
sichere Ubertragung der Daten {iber die Taktgrenzen der Systeme hinweg (Clock
Domain Crossing). Zum anderen fiihrt sie auch ein Multiplexing durch, damit
die Konfigurationsschnittstellen des SPS insgesamt nur eine Verbindung zum CS
benotigen.

Fiir das Clock Domain Crossing verwendet die Konfigurationsbriicke zwei BRAM,
welche als asynchrone FIFOs konfiguriert sind. Der erste wird verwendet, um
die Operation mit den benétigten zusatzlichen Daten auf die SPS Taktdoméne zu
bringen, der zweite leitet im Falle von Leseoperationen die Lesedaten zum CS
zuriick.
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Auf CS-Seite stellt die Konfigurationsbriicke eine gewohnliche Slave Schnittstel-
le dar, welche den gesamten Adressbereich der Konfigurations- und Programm-
speicher aller Beschleuniger des SPS abdeckt. So befindet sich auf SPS-Seite der
Briicke ein Adressdekoder, der anhand der Adresse den richtigen Beschleuniger
auswahlt, das entsprechende Select Signal im Bus setzt und somit ermoglicht, den
Konfigurationsbus des SPS daran anzuschliefien.

Optional kann hinter die Konfigurationsbriicke noch ein Konfigurationsmultiple-
xer gesetzt werden. Dieser wird {iber synchronisierte APB Registerbits gesteuert
und ermoglicht es, den Konfigurationsbus fiir mehrere SPS-Streams (siehe Kapi-
tel 4.2.5) zu verwenden, dhnlich wie bereits fiir die CS zu SPS Briicke. Tabelle 4.3
zeigt den Ressourcenverbrauch der Konfigurationsbriicke fiir eine Bereitstellung
von fiinf SPS-Konfigurationsports sowie den Ressourcenverbrauch des Konfigu-
rationsmultiplexers fiir 4 SPS-Streams.

Tabelle 4.3.: Virtex-6 Syntheseergebnisse der Konfigurationskomponenten fiir 5
Slaves und 4 SPS-Streams. Es werden keine DSP48E1 Primitive

benotigt.
Ressourcentyp Maximale
Komponente LUTs Flip Flops BRAMs Taktfrequenz
Konfigurationsbriicke (x5) 333 345 2 492 MHz
Konfigurationsmultiplexer (x4) =~ 1031 62 0 1525 MHz

4.4. Komponenten und Beschleuniger des Signal Processing
Systems (SPS)

Fiir eine moglichst leistungsfahige Realisierung des SPS sollen alle Beschleuniger
durchgehend Berechnungen durchfiihren kénnen. Die Signalverarbeitung von
OFDM Symbolen erfolgt schrittweise in einer Verarbeitungskette. Daher ist es
wichtig, dass alle Beschleuniger dieser Kette den gleichen konstanten Datendurch-
satz besitzen, damit keiner dieser Rechenkerne einen Flaschenhals bildet und die
Datenrate der ganzen Verarbeitungskette senkt. Eine konsequente Anwendung
des Pipelining-Prinzips, siehe [70], wird beim Entwurf aller Hardwarebeschleu-
niger angewandt, sodass alle in jedem Taktzyklus neue Daten entgegen nehmen
konnen.

Da mit einem Buszugriff zwei komplexe Samples transferiert werden konnen, ist
jeder der Beschleuniger des SPS auf einen Durchsatz von zwei Samples pro Takt-
zyklus optimiert. Somit liegt die Leistungsfahigkeit des Systems bei einer einfa-
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chen Implementierung bei ungefahr zwei Samples pro Taktzyklus, bei der Reali-
sierung von mehreren Streams ist der Durchsatz entsprechend gegeben durch

Maximaler Systemdurchsatz = #Streams - 2 Samples/ Taktzyklus. 4.1)

Um diesen Durchsatz zu erreichen arbeiten die Beschleuniger nicht nur nach
dem Pipelining Prinzip, sie besitzen meist aulerdem zwei Anbindungen an den
Systembus. Mit der ersten Verbindung werden die zu verarbeitenden Daten aus
dem Quellspeicher gelesen und der Verarbeitungspipeline tibergeben. Gleichzei-
tig konnen mit der zweiten Verbindung die Ergebnisse der Berechnungen in den
Zielspeicher geschrieben werden.

Alle Beschleuniger des SPS, auch der Data Output Converter und der Synchroni-
sationsbeschleuniger, bieten eine 32-Bit AHB Slave Schnittstelle zum Zugriff auf
ihren Konfigurations- und Programmspeicher. Ebenso bieten alle Beschleuniger
die Moglichkeit, einen Interrupt auf dem CS oder dem SPS IRQ Bus zu erzeu-
gen, sowie auf einen Interrupt des SPS Busses zu reagieren. Dies vereinfacht die
Einhaltung von Prazedenzrelationen durch die Verarbeitungskette hinweg, da Be-
schleuniger auf einen Interrupt des Vorgangerbeschleunigers warten kénnen, be-
vor sie ihr Programm starten.

4.4.1. 64-Bit Multilayer Connector

Der entwickelte AHB Multilayer Connector kann in zwei Versionen implemen-
tiert werden. Im Matrix Modus erméglicht er jedem angeschlossenen Master je-
derzeit auf jeden beliebigen angeschlossenen Slave zuzugreifen, solange dieser
nicht durch den Zugriff eines anderen Masters belegt ist. Die Matrix realisiert Ver-
bindungen mit der Hilfe von Multiplexern, ein entsprechendes Blockschaltbild ist
in Abbildung 4.11 zu sehen.

Fiir eine Dateniibertragung ermittelt die Dekodierstufe des Masters, der einen
Zugriff einleitet, zuerst den zu kontaktierenden Slave und signalisiert dem Mas-
ter zu warten. Die Arbitrierungsstufe erkennt die Anfrage der Dekodierung, gibt
eine Riickmeldung tiber den Status des Slave und schaltet, falls dieser frei ist, die
entsprechenden Multiplexer. In diesem Fall schaltet die Dekodierung die Mas-
tersignale entsprechend durch und die Datentiibertragung beginnt. Ist der Slave
nicht frei, muss der Master warten.

Der Vorgang zur Verbindungsherstellung verwendet das Pipelining-Prinzip und
benotigt 3 Taktzyklen. Dies ermoglicht es, die Matrix mit einer hohen Frequenz
zu betreiben. Die Latenz betrifft nur den Aufbau der Verbindung. Wurde eine
Verbindung fiir einen Burst hergestellt, wird anschlieflend pro Taktzyklus auch
ein Datenwort tibertragen.
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Abbildung 4.11.: Die 64-Bit breite AHB Multilayer Matrix stellt die Verbindung
durch Multiplexer her und besitzt eine Arbitrierungslatenz von
3 Taktzyklen. Hierdurch kann sie mit einer hohen Taktrate be-
trieben werden.

Die Matrix ist, abgesehen von der Latenz des Verbindungsaufbaus, nach den in [6]
und [7] beschriebenen Konzepten implementiert. Sie besitzt eine Adressbusbreite
von 32 Bit und eine Datenwortbreite von 64 Bit, wobei sich alle Werte leicht tiber
VHDL-Generics anpassen lassen. Die Anzahl der verftigbaren Master und Slave
Schnittstellen ist ebenfalls tiber VHDL-Generics einstellbar, die Arbitrierung ver-
wendet ein festes, aufsteigendes Prioritatsschema.

Die zweite Betriebsart des Connectors bildet der Punkt-zu-Punkt Modus (P2P-
Modus). Dieser Modus realisiert eine Punkt-zu-Punkt Verbindungsstruktur, eben-
falls auf AHB-Lite Basis. In diesem Modus hat das Interconnet Modul immer noch
die selben Schnittstellen, allerdings ist nur eine gleiche Anzahl an Master und
an Slave Schnittstellen zuldssig. Im Inneren des Interconnect Moduls wird jede
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Abbildung 4.12.: Datenfluss im SPS eines Empfangers mit Connector im P2P-
Modus. Durch die zwei Schnittstellen eines AHB Speichers ist
das Weiterreichen der Daten moglich.

Master Schnittstelle mit ihrer entsprechenden Slave Schnittstelle direkt Punkt-zu-
Punkt verbunden.

Der P2P-Modus verbraucht nur wenige Ressourcen, da keine Arbitrierung oder
dhnliches stattfinden muss. Allerdings leidet die Flexibilitdt, da ein Master nicht
mehr auf jeden, sondern nur noch auf einen einzigen Slave zugreifen kann. Fiir
die meisten OFDM Systeme ist dies jedoch in der Regel ausreichend, da durch die
Dual Port AHB Speicher (siehe Kapitel 4.4.2) ein Weiterreichen der Daten von Be-
schleuniger zu Beschleuniger moglich ist, vergleiche auch Abbildung 4.12. Eine
Beteiligung des CS an der Signalverarbeitung ist aufgrund der fehlenden Unter-
stiitzung fiir die CS zu SPS Briicke in diesem Modus allerdings nicht mehr mog-
lich.

In Tabelle 4.4 sind die Syntheseergebnisse des Interconnects im Matrix Modus (M-
M) als auch im P2P-Modus (P2P-M) abgebildet. Man kann klar erkennen, dass
im Matrix-Modus bei einer Vergrofierung der verfligbaren Schnittstellen der Res-
sourcenverbrauch stérker als linear ansteigt und die maximale Taktfrequenz ab-
nimmt. Zu bedenken bleibt, dass gerade durch die Moglichkeit der Verwendung
von Streams (siehe Kapitel 4.2.5) wenige Designvarianten mit besonders grofsen
Matrizen benétigt werden. So diirfte in der Regel eine 16x16 Matrix bereits aus-
reichend sein.

Im P2P-Modus steigt der ohnehin geringe Ressourcenverbrauch linear, die Takt-
frequenz ist von der Anzahl der Schnittstellen erwartungsgemaf} unabhangig. Al-
lerdings ist gerade hier der maximale Takt, welcher von den Synthesewerkzeu-
gen angezeigt wird, wenig aussagekraftig, da in diesem Modus nur wenig Logik
vorhanden ist und je nach Design die Verdrahtung weite Distanzen tiberbriicken
muss. Die maximale Datenrate besteht aus den akkumulierten maximalen Daten-
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Tabelle 4.4.: Virtex-6 Syntheseergebnisse des Multilayer Connectors im Matrix
Modus (M-M) sowie Punkt-zu-Punkt Modus (P2P-M) fiir versch.
Konfigurationen. Es werden weder BRAM noch DSP48E1 Primitive

benotigt.

Konfiguration Ressourcentyp Maximale Akkumulierte
(#Master x #Slave) LUTs Flip Flops Taktfrequenz max. Datenrate
16 x 16 (M-M) 18 425 5671 224 MHz 213,6 Gb/s
16 x 32 (M-M) 34516 6949 214 MHz 204,1Gb/s
32 x 16 (M-M) 38478 7999 213 MHz 203,1 Gb/s
32 x 32 (M-M) 77 041 14 787 202 MHz 385,3Gb/s
32 x 64 (M-M) 143 696 17 812 178 MHz 339,5Gb/s
64 x 32 (M-M) 159 884 30 557 191 MHz 364,3Gb/s
64 x 64 (M-M) 288 504 39 002 149 MHz 568,4 Gb/s
16 x 16 (P2P-M) 32 47 1497 MHz 1,39 Tb/s
32 x 32 (P2P-M) 64 95 1497 MHz 2,79 Tb/s
64 x 64 (P2P-M) 128 191 1497 MHz 558 Tb/s

raten aller moglichen Verbindungen, bei den durch die Synthese spezifizierten
maximalen Systemtaktraten.

4.4.2. Dual Port AHB Speicher

Um einen Dual Port AHB Speicher mit 64-Bit Wortbreite aufzubauen, werden
mindestens zwei BRAM benotigt. Ein Wort wird dabei in ein 32-Bit High-Wert
und ein 32-Bit Low-Wert aufgeteilt, welche dann jeweils in einem separatem BRAM
gespeichert werden. Die Gesamtanzahl der verwendeten BRAM héngt von der
eingestellten Speichertiefe ab, welche sich wieder per VHDL-Generic zur Desi-
gnzeit einstellen l&sst.

Mit Hilfe der beiden nativen Schnittstellen der BRAMs besitzt ein solcher AHB
Speicher zwei getrennte, unabhingige 64-Bit AHB Slave Schnittstellen. Dadurch
belegt ein Speicher zwei Schnittstellen am Interconnect, wodurch zwei Master
parallel auf den selben Speicherbereich zugreifen kénnen. So ist es zum Beispiel
moglich, dass ein Beschleuniger seine Ergebnisse noch in einen AHB Speicher
schreibt, wahrend gleichzeitig der in der Signalverarbeitungskette nachfolgende
Beschleuniger diese Ergebnisse bereits als neue Eingangsdaten einliest.

Tabelle 4.5 zeigt den durch die Synthesewerkzeuge ermittelten Ressourcenver-
brauch sowie die ermittelte maximale Taktfrequenz. Wie zu erwarten steigt der
BRAM Verbrauch mit der Speichertiefe linear an. Die Verwendung von restlicher
Logik zur Steuerung und Organisation der BRAMs sowie zur Implementierung

95



4. Flexibles MPSoC zur Hochgeschwindigkeits-OFDM Signalverarbeitung

Speicher

Dual Port Dual Port
BRAM BRAM

-hl h.2 . hl -2

64 Bit-AHB 64 Bit-AHB
Slave SPS Slave SPS
ittstelle 1 [ Schnittstelle 2

Abbildung 4.13.: Die Dual Port AHB Speicher sind durch mindestens 2 BRAM
Blocke realisiert, wobei der BRAM-Verbrauch letztendlich von
der eingestellten Speichertiefe abhéngt.

der AHB Slave Schnittstellen steigt erwartungsgemafl nur wenig mit zunehmen-
der Speichertiefe. Dank der fiir Speicherzwecke optimierten BRAM Blocke errei-
chen die AHB BRAM Speicher besonders hohe Taktraten. Wie immer muss aber
auch hier bedacht werden, dass die Angaben der Synthese keine Aussage iiber die
Verdrahtung machen. Durch die Verteilung der BRAM Blocke tiber den gesam-
ten Chip kommen gerade beim Zusammenschalten vieler solcher Komponenten
lange Pfade zustande, die dann oftmals als langster kritischer Pfad die maxima-
le Taktfrequenz bestimmen. Das Blockschaltbild eines Speichers ist in Abbildung
4.13 zu sehen.

Tabelle 4.5.: Virtex-6 Syntheseergebnisse der AHB Speichermodule fiir verschie-
dene Speichertiefen. Sie benotigen keine DSP48E1.

Speichertiefe in =~ Speicherplatz Ressourcentyp Maximale
64-Bit Wortern in KB LUTs Flip Flops BRAMs Taktfrequenz

1024 8 27 24 2 618 MHz

2048 16 29 26 4 612 MHz

4096 32 31 28 8 602 MHz

8192 64 33 30 16 583 MHz

16384 128 35 32 32 560 MHz

32768 256 37 34 64 545 MHz
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4.4.3. PRBS-Generator und PRBS-Checker

Um die entwickelte Architektur zu evaluieren und Aussagen iiber die Ubertra-
gungsqualitit eines entsprechenden Ubertragungssystems vorzunehmen, wer-
den geeignete Sendedaten in Form eines bindren Datenstroms benétigt. Ublicher-
weise werden hierzu pseudozufillige Bitfolgen verwendet, Pseudorandom Binary
Sequence (PRBS) genannt. Sie besitzen anndhernd die Charakteristik von weifsfem
Rauschen und sind streng deterministisch, was eine Uberpriifung der Empfangs-
daten am Empfanger ermoglicht.

@ = XOR Operator

+
LD Ql—»{D QI—»D Ql—»D Q D Q D Q D QD Q

e B L L | L

PRBS
I 8 Bitfolge

g |

Abbildung 4.14.: Riickgekoppeltes Schieberegister 8ten Grades zur Erzeugung
pseudo-zufilliger Bitfolgen.

Ein weiterer Vorteil ist, dass PRBS Daten sich technisch recht einfach erzeugen
lassen. Es wird lediglich ein linear riickgekoppeltes Schieberegister benétigt, die
Riickkopplungen verwenden die Antivalenz als logische Funktion. Die Position
der Riickkopplungen sowie der Grad des Polynoms hat Einfluss auf die maximale
Periodenldnge der erzeugten sich wiederholenden Bitfolge. Ein entsprechendes
Schieberegister achten Grades ist in Abbildung 4.14 aufgezeigt.

Eine Standard-Realisierung wie in Abbildung 4.14 dargestellt, erzeugt jeden Takt-
zyklus ein weiteres Bit des PRBS Bitstroms. Bedenkt man, dass héherwertige Mo-
dulationsformate mehrere Bit pro Takt modulieren und jeder Beschleuniger zwei
Samples pro Takt verarbeiten soll, dann wird schnell klar, dass man mehrere Bits
pro Takt erzeugen muss. Dies gilt erst recht wenn mehrere SPS-Streams im System
realisiert werden sollen.

Tabelle 4.6.: Virtex-6 Syntheseergebnisse fiir den PRBS Generator Beschleuniger
und den PRBS Checker Beschleuniger. Sie benotigen beide weder
BRAM noch DSP48E1 Primitive

Ressourcentyp Maximale
Beschleuniger = LUTs Flip Flops Taktfrequenz
PRBS Generator =~ 796 560 297 MHz
PRBS Checker 877 540 235 MHz
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Hochparalleler PRBS Generator
Hochparalleler PRBS Generator

Programmspeicher,
Programmspeicher und Zustandsautomat und
| Zustandsautomat ngmparator

CS AHB Slave SPS AHB Master CS AHB Slave SPS AHB Master

| Schnittstelle || Schnittstelle . Schnittstelle J{  Schnittstelle

Abbildung 4.15.: Trotz des dhnlichen Aufbaus unterscheidet sich der PRBS Gene-
rator Beschleuniger stark in der Steuerlogik vom PRBS Checker
Beschleuniger.

Ein PRBS Generator, welcher pro Taktzyklus n-Bits ausgibt, ldsst sich in einem
FPGA erzeugen, indem ausgehend vom aktuellen Schieberegistertakt nicht nur
der nidchsten Zustand, sondern mittels kombinatorischer Logik gleich die néchs-
ten n-Zustdnde berechnet werden. Das Schieberegister erhélt am Ende des Taktes
den Wert der Berechnung fiir Stufe n. Um Sendedaten fiir Experimente zur Verfi-
gung zu stellen sowie um die Empfangsdaten auf eine korrekte Ubertragung zu
tiberpriifen, wurden zwei spezielle Beschleuniger entwickelt, der PRBS Generator
Beschleuniger sowie der PRBS Checker Beschleuniger, sieche Abbildung 4.15.

Die Schieberegister der Beschleuniger lassen sich mit beliebigen Seeds (Initialwer-
te) ausstatten und sind 32-fach parallel ausgefiihrt. So werden pro Takt 32 Bit
des PRBS Bitstromes erzeugt. Der PRBS Generator Beschleuniger benétigt folglich
zwei Takte, um 64 Bit PRBS Daten zu erzeugen, welche er anschlielend tiber die
AHB Master Schnittstelle tiber den Bus in eine Speicheradresse schreiben kann.
Uber sein Programm lésst sich bestimmen, wie viele 64-Bit Worter PRBS Daten
er generieren und wohin er sie schreiben soll. Am Ende der Iteration kénnen
Interrupts erzeugt werden, entweder auf dem SPS IRQ Bus, um beispielsweise
dem nachfolgenden Beschleuniger die Verfiigbarkeit neuer Daten zu signalisie-
ren, oder auf dem CS Bus, um den Prozessor des CS tiber die Erfiillung der erteil-
ten Aufgabe zu informieren.

Der PRBS Checker Beschleuniger, rechts im Bild, ist dhnlich aufgebaut wie der
PRBS Generator Beschleuniger. Allerdings schreibt er die erzeugten 64-Bit PRBS
Worter nicht in einen Speicher, sondern vergleicht sie mit den Daten, welche er
tiber seine AHB Master Schnittstelle von einer Speicheradresse gelesen hat. Er
merkt sich dabei in getrennten 64-Bit breiten Zahlern, wie viele Bits {ibereinstim-
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men und wie viele Bits unterschiedlich sind. Bevor einer der beiden Zahler iiber-
lauft, werden beide Zihlerstinde durch zwei dividiert und bei Bedarf ein Inter-
rupt erzeugt. In Tabelle 4.6 sind die Syntheseergebnisse fiir den Ressourcenver-
brauch und die maximale Taktrate fiir beide Beschleuniger angegeben.

4.4.4. Modulations- und Demodulationsbeschleuniger

Das Zuordnen der zu tibertragenden Sendebits zu entsprechenden Punkten im
Konstellationsdiagramm ist die Aufgabe des Modulationsbeschleunigers, das Ge-
gensttick fiir den Empféanger bildet der Demodulationsbeschleuniger. Das Block-
diagramm des Modulationsbeschleuniger ist in Abbildung 4.16 dargestellt.

Die bindren Daten, welche der Beschleuniger mit seiner ersten AHB Master Schnitt-
stelle aus einem Speicher ausliest, werden zunéchst in einem 128 Bit breiten Puf-
fer zwischengespeichert. Der Pufferspeicher ermoglicht es, dass immer gentigend
Bit vorritig sind, egal welche Modulationsarten im néchsten Takt fiir die zwei zu
verarbeitenden Samples umgesetzt werden. Sinkt der Fiillstand des Pufferspei-
chers unter eine definierte Mindestanzahl an Bit, werden neue Quelldaten einge-
lesen und der Puffer aufgefiillt. Dies geschieht so lange, bis im Befehlsspeicher
des Hardwarebeschleunigers keine Modulationen mehr vorgesehen sind.

Der Modulationsbeschleuniger hat neben den Standardregistern zur Program-
mierung der Ablaufsteuerung und neben dem Programmspeicher zwei weitere
Speicherbereiche. Der OFDM Konfigurationsspeicher stellt ein Teil des Programm-
speichers dar und enthilt die Information, welche OFDM-Subtrager wie modu-
liert werden miissen. Derzeit unterstiitzt der Beschleuniger unmodulierte Sub-
trager, Pilottrager sowie die Modulationsformate QPSK, 16-QAM und 64-QAM.
Im zweiten zusétzlichen Speicherbereich, dem Pilotspeicher, wird eine individu-
elle Anzahl an Pilotwerten abgelegt. Mit Hilfe dieses Speichers konnen beliebige
Muster fiir die Pilottone realisiert werden.

Die Modulation selbst findet in den zwei Mapping Modulen statt, welche jeweils,
je nach aktueller Modulationsart, zwischen 0 (unmoduliert oder Pilotton) und 6
Bit (64-QAM) pro Takt aus dem Pufferspeicher lesen. Ist der aktuelle Trager un-
moduliert, wird der Wert Null ausgegeben, ist es ein modulierter Trager, wird
in Modulationstabellen der korrekte Ausgabewert zu den Eingangsdaten ermit-
telt. Handelt es sich beim aktuellen Subtrdger um einen Pilotentrédger, wird der
néchste Pilotwert aus dem Pilotspeicher ausgegeben. Wurden alle Werte des Pi-
lotspeichers verwendet, springt die Leseadresse wieder auf Adresse Null und die
Werte wiederholen sich.

Der Demodulationsbeschleuniger ist im Aufbau dem Modulationsbeschleuniger
nachempfunden, allerdings ist er nicht ganz so komplex wie sein Gegensttick.
Jedes der zwei Demodulation Modules erhilt ein komplexes Sample pro Takt von
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Abbildung 4.16.: Blockschaltbild des Modulationsbeschleunigers. Neben dem tib-
lichen Konfigurations- bzw. Programmspeichern besitzt er zu-
sdtzliche Speicher welche die Modulationsarten der Subtrdger
sowie die Werte der Piloten bestimmen.

der ersten Master Schnittstelle und liest die Modulationsart fiir dieses Sample
aus dem entsprechenden Konfigurationsspeicher. Fiir das aktuelle Sample wird
dann jeweils bestimmt, in welchem Giiltigkeitsbereich der aktuellen Modulati-
onsart sich dieses Sample im Konstellationsdiagramm befindet.

Die Giiltigkeitsbereiche einer Modulationsart sind zu Quadraten festgelegt. Die
Zugehorigkeit eines Samples zu einem Bereich kann bestimmt werden, indem der
Realteil und der Imaginérteil des Samples getrennt mit den existierenden Gren-
zen der Giiltigkeitsbereiche fiir die jeweilige Modulationart verglichen werden.
Pilottone und unmodulierte Trager werden ignoriert. Abbildung 4.17 zeigt den
Aufbau des Demodulationsbeschleunigers mit einer Darstellung der Giiltigkeits-
bereiche fiir eine 16-QAM Modulation.

Der Ressourcenverbrauch der Beschleuniger ist in Tabelle 4.7 angegeben. Die ge-
listeten BRAMs werden zum Speichern der Konfigurationsdaten und der Pilo-
tenwerte (Pilot RAM) verwendet. Die maximale Tiefe dieser Speicher und damit
die Anzahl der verwendeten BRAMs wird zur Designzeit durch VHDL-Generics
festgelegt.

4.4.5. (i)FFT-Beschleuniger

Der (i)FFT-Beschleuniger spielt eine besondere Rolle im System, da zum einen die
Subtrégeranzahl neben der Datenrate einen der mafigebenden OFDM-Parameter
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Tabelle 4.7.: Virtex-6 Syntheseergebnisse fiir den Modulations- sowie den De-
modulationsbeschleuniger. Beide Beschleuniger verwenden keine
DSP48E1 Primitive.

Ressourcentyp Maximale

Beschleuniger LUTs Flip Flops BRAMs Taktfrequenz
Modulationsbeschleuniger 2282 1281 2 235 MHz
Demodulationsbeschleuniger = 1253 869 1 286 MHz

DemappingModul 1

Demapping

Demodulations Q

-tabellen

Demapping QAM-16

IX] > d?
Y >0?
1] > d?

OFDM

m_iguration

64 Bit-AHB Master SPS Schnittstelle

Abbildung 4.17.: Der Demodulationsbeschleuniger nutzt Tabellen mit den Wer-
ten der Bereichsgrenzen um durch Komparatoren den zugeho-
rigen Gililtigkeitsbereich eines Samples zu bestimmen.

darstellt, zum anderen, da der Algorithmus, je nach Subtrdgeranzahl, oftmals die
Komplexitdt und den Ressourcenverbrauch eines ganzen OFDM-Systems domi-
nieren kann. Die grundsitzlichen Anforderungen an einen solchen Beschleuniger
wurden in [Wit12] erarbeitet. Beim hier vorgestellten Beschleuniger handelt es
sich um eine angepasste und stark erweiterte Version des Beschleunigers dieser
Arbeit.

4.4.5.1. Aufbau und Konzept
Der (i)FFT-Beschleuniger soll, wie alle Beschleuniger des SPS, moglichst flexibel
sein und einen Durchsatz von zwei Samples pro Takt bieten. Fiir einen FFT-Hard-

warebeschleuniger heifst Flexibilitdt in erster Linie, moglichst viele verschiedene
Anzahlen an Subtréagern realisieren zu konnen.
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Butterfly Operationen pro Sample
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Abbildung 4.18.: Die moglichen Transformationsgrofien einer Radix-2 FFT sind
durch Zweierpotenzen gegeben. Die Anzahl der benétigten But-
terflies pro Sample nimmt daher logarithmisch zu.

Der hierzu entwickelte (i)FFT-Beschleuniger verwendet eine Radix-2 Implemen-
tierung des FFT-Algorithmus. Der Vorteil liegt hier in der hoheren Flexibilitat
im Vergleich zu hoherwertigeren Radix-Implementierungen, da in der Regel nur
Transformationsgrofien als Potenz der Radix moglich sind. Mit der Grofle der
Transformation steigt natiirlich auch die Anzahl der benotigten Butterfly Opera-
tionen an. Die Anzahl an Radix-2 Butterfly Operationen ist hierbei durch Formel
4.2 gegeben.

Anzahl Radix-2 fiir FFT der Grofle X = X/2- Anzahl Stufen 42)
=X/2-1d(X) ’
Die Anzahl an benotigten Operationen steigt jedoch nicht linear mit den Samp-
les, sondern logarithmisch an. Dieser Anstieg ist gut in Abbildung 4.18 zu sehen,
wenn man bedenkt, dass die Achse der FFT-Grof8e exponentiell dargestellt ist.

Wie in Kapitel 2.1.3 veranschaulicht, besteht eine FFT aus mehreren Stufen mit
meist mehreren Butterfly Operationen pro Stufe. Ein Radix-2 Butterfly benotigt
fiir eine Operation zwei komplexe Samples und erzeugt auch als Ergebnis zwei
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Abbildung 4.19.: Der (i)FFT-Beschleuniger besitzt 4+1 Stufen und kann mit an-
deren Beschleunigern dieses Typs gemeinsam an einer Transfor-
mation rechnen.

komplexe Samples. Da auch der angestrebte Durchsatz bei zwei Samples pro
Taktzyklus liegt, wird pro Stufe genau eine Butterfly Einheit benottigt. Die resul-
tierenden zwei Samples einer Stufe werden dann einer eventuell nachfolgenden
Stufe tibergeben.

Dabei sollten innerhalb eines Beschleunigers nicht zu viele Butterfly-Einheiten
realisiert sein, da bei kleineren (i)FFT GrofSen ansonsten tiberfliissige Stufen nicht
genutzt werden. Um dennoch flexible Transformationsgréfien realisieren zu kon-
nen bietet der entworfene Beschleuniger die Moglichkeit, mit anderen (i)FFT-
Beschleunigern gemeinsam eine Transformation zu berechnen. Der Hardware-
beschleuniger realisiert dabei 4+1 Stufen, wobei die letzte Stufe auch nur fiir die
letzte Stufe einer Transformation verwendet werden kann. In Abbildung 4.19 ist
das Blockschaltbild des Beschleunigers dargestellt.

Die ersten vier Butterflystufen eines Beschleunigers werden mit vorangehenden
BRAMs gepulffert. Dies ist notwendig, um sicher zu stellen, dass die benéttigten
Samples fiir die ndchste Operation zur Verfiigung stehen. So reicht zwar ein Bus-
zugriff aus um zwei Samples pro Takt zu erhalten, allerdings handelt es sich hier-
bei immer um aufeinanderfolgende Sample-Paare. Entsprechend miissen die But-
terfly-Einheiten teilweise ihren Start verzogern, bis das gewtiinschte Sample-Paar
im Speicher vorhanden ist. Dank dem Pipelining-Prinzip erreicht der Beschleuni-
ger dennoch einen Durchsatz von zwei Samples pro Takt, sobald seine Pipeline
gefiillt ist.

Die Drehfaktoren der Butterfly-Stufen werden in Read-Only Speicher (ROM) ge-
lagert, deren Inhalt bereits zur Designzeit festgelegt wird. Dabei hangt die beno-
tigte Speichertiefe der ROMs von der entsprechenden Stufe ab. Zudem kénnen
sich auf Grund der zwei unabhingigen Ports der BRAM immer zwei der Stan-
dard Stufen einen Drehfaktor-ROM teilen. Eine Besonderheit ist durch die letzte
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Stufe des Prozessors gegeben. Sie ist nur fiir die letzte Stufe einer (i)FFT Berech-
nung vorgesehen, braucht daher zwar den grofiten Speicher fiir die Drehfaktoren,
kommt aber ohne Puffer RAM aus, da die Ergebnisse der vorletzten Stufe immer
in der richtigen Reihenfolge geliefert werden.

Ein einzelner (i)FFT-Beschleuniger ist somit in der Lage eine 32-Punkte FFT mit
einem Durchsatz von zwei Samples pro Takt zu berechnen. Um auch weniger
Stufen zu realisieren, konnen alle Stufen aufser der ersten, durch entsprechende
Multiplexer umgangen werden. Sollen Fourier Transformationen mit mehr als 32
Stiitzstellen berechnet werden, kann dies mittels zwei Alternativen geschehen.

Eine Moglichkeit besteht darin, die Daten mehrmals mit einem einzigen Hard-
warebeschleuniger zu bearbeiten. Selbstverstandlich fiihrt dies jedoch zu einer
Reduktion des Durchsatzes bezogen auf die gesamte Transformation, was in der
Regel unerwtinscht ist.

Befinden sich mehrere (i)FFT-Beschleuniger in dem System ist es moglich, mit
mehreren Beschleunigern gemeinsam an einer Transformation zu rechnen. Fiir ei-
ne 128-Punkte Transformation werden dann beispielsweise zuerst die ersten vier
Stufen durch einen der Beschleuniger berechnet, die letzte Stufe umgangen und
das Ergebnis dann in einem AHB Speicher des Systems geschrieben. Ein zweiter
Beschleuniger holt sich diese Daten anschliefend und berechnet die fiinfte und
sechste Stufe in seinen lokal ersten zwei Butterfly-Stufen und gibt die Ergebnisse
dann zur letzten Stufe, um in ihr die letzte Stufe der Transformation zu berechnen,
vergleiche Abbildung 4.20.

Welche Stufen einer Transformation ein Beschleuniger berechnet wird dabei durch
das Programm vorgegeben. So kann fiir die Berechnung wieder ein Datendurch-
satz von zwei Samples pro Takt, bezogen auf die gesamte Transformation, erreicht
werden.

ODb es sich bei der Berechnung um eine normale oder um eine Inverse Fourier
Transformation handelt und somit die Real- und Imaginérteile der Eingangs- als
auch der Ausgangsdaten vertauscht werden miissen, wird durch das Programm
des Beschleunigers gesteuert, vgl. Kapitel 2.1.3. Vor jeder Butterflystufe kann,
ebenfalls durch das Programm gesteuert, eine optionale Division durch Zwei oder
Vier erfolgen, vergleiche Kapitel 4.4.5.2. Dies kann zwar verwendet werden, um
das benotigte Skalieren des Ergebnisses einer inversen FFT zu erreichen (siehe
Kapitel 2.1.3), allerdings wird dies bei Kommunikationssystemen nicht unbedingt
benotigt, da der absolute Wert bei der Ubertragung ohnehin verloren geht.

Eine Entscheidung, welche zur Designzeit getroffen werden muss, ist die Vari-
ante des Hardwarebeschleunigers, beziehungsweise die Art und Weise, wie der
Beschleuniger die komplexen Multiplikation innerhalb einer Butterflystufe reali-
sieren soll. Standardmafiig wird diese wie in Gleichung 4.3 beschrieben, mit vier
Multiplikationen, einer reellen Additionen und einer reellen Subtraktion durch-
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Abbildung 4.20.: Berechnung einer FFT durch mehrere (i)FFT-Beschleuniger: Der
erste (i)FFT-Beschleuniger in der Verarbeitungskette berechnet
die ersten vier Stufen der Transformation (rot). Die weiteren Be-
rechnungsstufen werden von nachfolgenden (i)FFT-Beschleuni-
gern tibernommen (griin).

gefiihrt. Abbildung 4.21 zeigt das Blockschaltbild der Butterfly Realisierung nach
diesem Konzept. Dabei sind die Operationen, welche in einem DSP abgebildet
werden kénnen blau markiert. Es kommen entsprechend vier DSPs zum Einsatz.

z=x'y = (XRe +j Xtm)  (YRe +J"Yim)
= XReYRe ~ XImYIm 1] (XReY1m — XImYRe) (4.3)

ZRe Zim

Es ist zwar moglich, Gleichung 4.3 so umzuformen, dass diese auf drei Multi-
plikationen reduziert wird, allerdings werden dann mehr Additionen und Sub-
traktionen benétigt. Die mathematische Herleitung hierzu findet sich in den Glei-
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Abbildung 4.21.: Die Butterfly-Realisierungen der 4-DSP Version des (i)FFT-Be-
schleuniger nutzen das Pipelining Prinzip und bieten die Mog-
lichkeiten der Umskalierung und Begrenzung von Ergebnissen
um Uber- und Unterldufe zu behandeln oder zu vermeiden. Die
blauen Module kennzeichnen die verwendeten vier DSPs.

chungen 4.4 und 4.5, wobei das jeweilige Ergebnis aus Gleichung 4.3 durch eine
Erweiterung auf die neue Form gebracht wird.

ZRe = XReYRe — XImYIm
= XReYRe ~ XImY[m T XImYRe — XImYRe
= (YRe - YIm) “Xim + (XRe = XIm) *YRe

P

ZIm = XReYim T XImYRe
= XReYim T XImYRe T XReYRe — XReYRe
= (YRe T Yim) " XRe = (XRe — XIm) * YRe

R

(4.4)

(4.5)

Der Q-Teil muss nur einmal berechnet werden. So kommt man hier mit drei Mul-
tiplikationen aus. Durch Verwendung der Pre-Adder und Post-Adder der DSP-
slices kann die komplexe Multiplikation komplett in drei DSPs realisiert werden,
vergleiche Abbildung 4.22. Allerdings ist zu bedenken, dass diese Variante nicht
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Abbildung 4.22.: Die zweite Version der Butterfly-Beschreibung ldsst sich durch
3 DSPs realisieren. Allerdings kann sie nicht so schnell getak-
tet werden. Auch hier kennzeichnen die blauen Module die ver-
wendeten DSPs.

nur mehr Additionen/Subtraktionen benétigt, sondern auch eine hohere Latenz
hat. Um die gleiche Latenz der ersten Version zu erreichen, fehlt demnach die
Eingangs-Registerstufe zur Optimierung der Verarbeitungsgeschwindigkeit. Ge-
rade wenn man Retiming beziehungsweise Register Balancing verwendet, wenn
also die Register innerhalb der Logik verschoben werden diirfen, um die maxi-
male Taktrate zu erhohen, kann es vorkommen, dass die Register und evtl. auch
die Additionen/Subtraktionen nicht mehr in den DSPs verwirklicht werden, wie
das in Abbildung 4.21 und 4.22 dargestellt ist. Hierdurch lésst sich auch der un-
terschiedliche Ressourcenverbrauch der verschiedenen Versionen sowie die un-
terschiedliche maximale Taktfrequenz, vergleiche Tabelle 4.8 erkléren.

4.4.5.2. Rechengenauigkeit des (i)FFT-Beschleunigers

Neben des mit der Anzahl an Stiitzstellen steigenden Bedarfs an Butterfly-Opera-
tionen steigt auch die Anzahl an Bits die benétigt wird, um keine Rechenfehler bei
den durchzufiihrenden Fixkomma-Operationen zu erhalten. Wahrend man die
Auflosung zwar innerhalb des (i)FFT theoretisch beliebig erhohen kann, miissen
die Ergebnisse spéatestens beim Zurtiickschreiben in den Speicher wieder auf eine
Auflosung von 16-Bit reduziert werden. Deshalb wiirde ein starkes Erhohen der
Bitbreite innerhalb eines (i)FFT-Beschleunigers die Genauigkeit der Berechnung
nur leicht erhohen, der Ressourcenverbrauch wiirde aber drastisch ansteigen, da
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Tabelle 4.8.: Syntheseergebnisse des (i)FFT Hardwarebeschleuniger fiir die Virtex-

6 Architektur.

Maximale BEF- Ressourcentyp Maximale
())FFT Gro8e Version LUTs Flip Flops BRAMs DSP48E1 Taktfrequenz

32 4-DSP 5652 3923 14 20 285 MHz

512 4-DSP 6274 4223 15 20 285 MHz

8192 4-DSP 6746 4369 32 20 285 MHz

65536 4-DSP 7116 4489 288 20 285 MHz

32 3-DSP 6889 5237 14 15 197 MHz

512 3-DSP 7444 5418 15 15 197 MHz

8192 3-DSP 7952 5627 32 15 197 MHz

65536 3-DSP 8545 5778 288 15 166 MHz

beispielsweise fiir das Speichern der Zwischenergebnisse breitere Speicher beno-
tigt wiirden.

Da die komplexe Multiplikation mit den Drehfaktoren die Amplitude des kom-
plexen Raumzeigers nicht verdndert, spielen fiir die Bitgroflen die Additionen
und Subtraktionen die grofite Rolle. Als Kompromiss zwischen Ressourcenver-
brauch und Genauigkeit reduziert der Beschleuniger daher die Auflosung des
Ergebnisses nach jeder Butterflystufe auf 18-Bit. Dies erhoht die benétigte Anzahl
der BRAMs nicht, da die vier zusitzlichen Bits pro komplexer Zahl in den ECC-
Bits der 32-Bit breiten BRAMs gespeichert werden konnen. Nach der letzten Stufe
wird das Ergebnis wieder auf 16-Bit reduziert, um es im AHB Speicher abzulegen.

Innerhalb einer Butterflystufe wird wahrend einer Berechnung durch Erhohen
der Auflosung das Ergebnis vor Uberliufen und Rundungsfehlern geschiitzt. Dies
ist ohne erheblichen Mehraufwand an Ressourcen moglich, da die DSP Einheiten
im FPGA ohnehin mit einer entsprechenden Auflosung realisiert sind. Dabei wird
das Komma automatisch um zwei Stellen verschoben, was einer Division durch
vier entspricht. Am Ende der Berechnung, wenn das Ergebnis auf 18 Bit reduziert
werden muss, sind die gédngigen Methoden implementiert, einen Uberlauf oder
einen Unterlauf zu behandeln beziehungsweise zu vermeiden, ohne den Werte-
bereich zu erhohen, vergleiche [82].

Zum einen werden die Ergebnisse in der letzten Pipelinestufe (Scale & Clip) ei-
nes Butterfly zum Entfernen der unteren Bits gerundet, was im Vergleich zum
einfachen Abschneiden der Bits die Genauigkeit erhoht. Zum anderen bietet jede
Butterfly-Einheit eines (i)FFT-Beschleunigers individuell die Moglichkeit, das Er-
gebnis um den Faktor 2 oder 4 zu skalieren bzw. die automatische Division zu ver-
hindern. Dies kann zwar die Genauigkeit erhohen, allerdings wird hierdurch ein
Uberlaufen beziehungsweise ein Unterlaufen des Ergebnisses ermoglicht. Die Be-
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grenzung des Wertebereichs der Ergebnisse (Clipping) sorgt aber fiir eine Redu-
zierung dieser Fehler. In welchen Stufen die Division durchgefiihrt werden sollte
lasst sich nicht generell festlegen. Dies hdngt von der Grofle der Transformation
sowie von den Eingangsdaten ab.

4.4.6. Equalization-Beschleuniger

Der Equalization-Beschleuniger wird nur in OFDM-Empfangern benétigt und hat
den Zweck, die Konstellationspunkte zu entzerren und fiir eine Demodulation
korrekt zu skalieren. Der Hardwarebeschleuniger ist zweistufig aufgebaut, wo-
bei die erste Stufe eine praambelbasierte Korrektur durchfiihrt, die zweite Stufe
ihre Korrekturfaktoren anhand von Pilottonen berechnet und daher auch durch-
gehend nachfiihrt.

Tabelle 4.9.: Syntheseergebnisse des Equalization-Beschleuniger fiir Virtex-6.

Ressourcentyp Maximale

Modul LUTs Flip Flops BRAMs DSP48E1 Taktfrequenz
Equalization-Beschl. = 23714 15512 11 60 129 MHz
Komplexe Division 5984 4098 0 6 229 MHz

Zu Beginn eines jeden Blocks teilt die erste Stufe die aus dem Praambelspeicher
bekannte, gesendete Praambel durch die empfangene Praambel, wodurch sich die
statischen Korrekturfaktoren ergeben. Dabei kommt eine komplexe Division mit
Hilfe eines Hardwaremoduls zum Einsatz, welche eine Vielzahl an Pipelinestu-
fen nutzt, um bei gefiillter Pipeline mit jeden Takt ein Ergebnis zu liefern. Dieses
Modul wird im folgenden Divider genannt.

Ein grobes Blockschaltbild eines solchen Dividers ist in Abbildung 4.23 darge-
stellt. Zuerst werden fithrende Nullen im Zdhler als auch im Nenner durch Bar-
relshifter entfernt. Die Differenz der fithrenden Nullstellen muss in die Berech-
nung des Ergebnisses mit berticksichtigt werden, dies wird durch entsprechende
Ziahler erreicht. Anschlieflend wird in einer Kette von Subtraktionsmodulen der
Nenner vom Zahler abgezogen, falls der Zahler grofier oder zumindest gleich
grofs ist. Falls nicht, wird der Zahler fiir die néchste Stufe verdoppelt. Eine er-
folgte Subtraktion oder eine Verdoppelung (Shift-Operation) flielt wieder in den
Ergebniszahler mit einer Eins oder einer Null an der entsprechenden Stelle ein.

Im Detail befindet sich noch zusétzliche Logik in einem solchen Divider, um auch
korrekt mit negativen Zahlen etc. umzugehen. Mit Hilfe solcher Divider wird
dann entsprechend der Gleichung 4.6, mittels 6 Multiplikationen, 2 Divisionen, 2
Additionen und einer Subtraktion, ein komplexer Divider aufgebaut. Die Latenz
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Abbildung 4.23.: Der Divider ist mittels Pipelining-Technik auf einen hohen Da-
tendurchsatz und eine hohe Taktfrequenz optimiert.

eines komplexen Dividers betrdgt dabei 40 Taktzyklen, sollte die EQ-Praambel
wirklich kleiner sein als 40 Samples, dann muss durch entsprechende Mafinah-
men, wie beispielsweise dem Aufteilen der EQ-Prdambel auf mehrere Symbole,
der Kanalschédtzung gentigend Zeit geschaffen werden.

a+jb ac+bd .bc—ad
ctrjd_a+& Taya

(4.6)

Ein Aufteilen der Praambel ist sinnvoll, um in den EQ-Praambel Symbolen nicht
alle Trager modulieren zu miissen. Dies ermoglicht es, die Energie in diesen Sym-
bolen niedrig zu halten. Ein Clipping beim Senden oder Empfangen dieser Sym-
bole sollte unbedingt vermieden werden.

Sind alle EQ-Prdaambel Symbole eingelesen, folgen die Datensymbole, welche di-
rekt mit den errechneten Korrekturfaktoren im ersten Equalizer entsprechend
korrigiert werden, vergleiche das Blockschaltbild in Abbildung 4.24. Da diese
Korrekturfaktoren sich innerhalb eines Blocks/Frames nicht mehr dndern, wird
diese Korrekturstufe als statisch bezeichnet.

Anschlieflend werden die statisch korrigierten Symbolwerte aufgeteilt. Zum einen
werden sie durch Ringspeicher, welcher aus BRAM-Primitiven erstellt ist, verzo-
gert. Zum anderen ermittelt in der Zwischenzeit ein Zustandsautomat mit Hilfe
der programmierten Pilottonkonfiguration die Korrekturwerte der Pilot-Subtra-
ger fir die zweite Stufe, indem er die Referenz-Pilotténe durch die empfangenen
Pilottone teilt. Hierzu wird der selbe Hardware-Divider verwendet, welcher auch
schon zur Berechnung der statischen Korrekturfaktoren dient.

Sobald die ersten zwei aktualisierten Korrekturwerte vorliegen wird eine lineare
Extra- sowie Interpolation gestartet, um fiir die Datentréger ebenfalls neue Kor-
rekturwerte zu erhalten. Sind gentigend Werte vorhanden, werden diese in der
zweiten, dynamischen Korrekturstufe auf das entsprechende OFDM Symbol an-
gewandt. Das Prinzip der linearen Interpolation ist in Abbildung 4.25 dargestellt,
weitere Informationen finden sich in [78] sowie [74].
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Abbildung 4.24.: Der Equalization-Beschleuniger bietet eine Prdambel basierte
Entzerrung, als auch eine {iber Pilottone nachgefiihrte Entzer-
rung. Die ressourcenintensive Division kann dabei von beiden
Teilen genutzt werden.

Bei der Korrekturstufe handelt es sich jeweils um eine komplexe Multiplikation
der Eingangswerte mit den Korrekturwerten. Es findet somit in beiden Stufen ei-
ne Korrektur der Phase als auch der Amplitude statt. Ebenso ist anzumerken, dass
auch dieser Beschleuniger einen Durchsatz von zwei Samples pro Takt erreicht
und somit die meisten Komponenten wie die Division und die Korrekturstufen
doppelt ausgefiihrt sind. Des Weiteren werden in der Standard Konfiguration die
Bitbreiten in der zweiten Stufe auf 32-Bit erweitert, um Quantisierungsfehler zu
minimieren.

Tabelle 4.9 zeigt die Syntheseergebnisse fiir den Equalization-Hardwarebeschleu-
niger fiir die Standard Konfiguration, sowie den Ressourcenverbrauch einer kom-
plexen Hardware Division. Es ist leicht zu erkennen, dass die im Beschleuniger
vorhandenen zwei Hardware Divisionen einen grofSen Teil der Ressourcen bean-
spruchen.

4.4.7. Data Output Converter und Synchronisationsbeschleuniger

Der Data Output Converter und der Synchronisationsbeschleuniger sind spezi-
elle Hardwarebeschleuniger, die jeweils nur einmal im Sender beziehungsweise
Empfanger benotigt werden. Sie fiihren nicht nur die letzten bzw. ersten Opera-
tionen an den Daten aus, sie sind aufSerdem direkt mit der analogen Schnittstelle
verbunden wodurch sie lediglich eine einzige Master AHB Schnittstelle benoti-
gen.
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Abbildung 4.25.: Um Korrekturfaktoren fiir die Datentrdger zu erhalten, wird
zwischen den berechneten Korrekturfaktoren fiir die Pilottone
linear interpoliert und extrapoliert

Diese analogen Schnittstellen sind nicht Teil des Frameworks, da sie fiir jeden
DAC, beziehungsweise ADC, neu entwickelt oder zumindest angepasst werden
miissen. Der Grund hierfiir ist, dass die Art und Weise, wie die Daten an den DAC
geliefert werden miissen, beziehungsweise wie ein ADC dem System die Daten
zur Verfligung stellt, sich von Wandler zu Wandler unterscheidet.

Es wird immer nur eine Instanz eines Data Output Converters und/oder eines
Synchronisationsbeschleunigers benétigt. Diese muss allerdings die maximale An-
zahl an zu unterstiitzenden SPS-Streams und somit an zu verarbeiteten Samples
pro Taktzyklus unterstiitzen. Die Komplexitdt und der Ressourcenverbrauch wird
also auch hier zur Designzeit tiber ein VHDL-Generic festgelegt.

4.4.7.1. Data Output Converter

Der Data Output Converter ist der letzte Beschleuniger vor den DAC-Schnittstel-
len einer Sender-Implementierung. Seine Aufgabe ist zum einen das Anpassen
der 16-Bit breiten, Vorzeichen behafteten Samples, zum anderen ermoglicht er es
gegebenenfalls, bei mehreren SPS-Streams die parallel ankommenden Symbole
umzusortieren, sodass die Samples der Symbole in richtiger Reihenfolge an die
DACs gegeben werden.

Die Realisierung des Cyclic Prefix wird ebenfalls durch den Data Output Conver-
ter durchgefiihrt, indem er die Sendedaten entsprechend einliest: Zuerst wird die
programmierte Anzahl an Cyclic Prefix Samples vom Ende des Symbols gelesen,
anschlielend das gesamte Symbol von Anfang bis Ende. Das Blockschaltbild des
Converters in Abbildung 4.26 gibt eine Ubersicht iiber die Struktur. Die Paral-
lelitdt n wird dabei zur Designzeit festgelegt und hangt von der Anzahl der im
System implementierten SPS-Streams ab.
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Abbildung 4.26.: Der Data Output Converter sortiert nicht nur die Ausgangs-
daten richtig um, er fiihrt auch ein Clipping und ein Runden
auf die benotigte Auflésung fiir die Digital / Analog-Schnittstel-
le durch.

Der Data Output Converter erhilt von jedem Stream pro Taktzyklus zwei Samp-
les, welche jeweils zu einem anderen Symbol gehoren. In den Parallelisierungs-
submodulen findet die Konvertierung der Parallelitdt von Symbol-Ebene auf Sam-
ple-Ebene statt. Dazu besitzt jedes Submodul 2n 32-Bit Breite Block-RAMs, in
welchen die Daten zwischengespeichert werden. Jedoch werden die Block-RAMs
nicht nacheinander gefiillt, vielmehr wird fiir jedes Sample immer der néchste
Block-RAM genommen, bis es nach Block-RAM 2n wieder mit dem ersten be-
ginnt.

Auf diese Weise kann man die Block-RAM also als grofien Speicher sehen, wobei
die untersten Adress-Bits den zur Speicherung verwendeten Block-RAM auswéh-
len. Sobald in jedem Parallelisierungsmodul gentigend Samples beziehungswei-
se Symbole vorhanden sind, konnen {tiber die zweiten Ports der Block-RAMs die
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Samples parallel ausgelesen werden und zwar der Reihe nach, aus einem Paral-
lelisierungsmodul nach dem andern.

Jeder der Blocke zur Parallelisierung besitzt neben den vom SPS zuginglichen
BRAM Blocken zusitzlich einen Speicherbereich, in welchen der Zugriff auf den
ersten Port nicht vom SPS aus, sondern vom CS aus erfolgt. In ihn lasst sich eine
Praambel speichern, welche zu Beginn eines jeden OFDM-Blockes gesendet wird.
Die Grofie dieses Speicherbereichs ist zur Designzeit frei konfigurierbar.

Tabelle 4.10.: Syntheseergebnisse fiir unterschiedlich konfigurierte Data Output
Converter fiir Virtex-6. DSP48E1 Blocke werden nicht benotigt.

max. Anzahl Ressourcentyp Maximale
Streams LUTs Flip Flops BRAMs Taktfrequenz

1 1168 755 6 314 MHz

2 1947 1172 12 317 MHz

4 3076 1950 40 319 MHz

6 4028 2355 69 318 MHz

Bevor die Samples der DAC Schnittstelle tibergeben werden, miissen sie in den
insgesamt 4n Clip-Submodulen, so wie vom Programm vorgegeben, an das For-
mat dieser Schnittstelle angepasst werden. Dabei kann nicht nur die Auflésung
durch Begrenzen (Clipping), Runden und Erweitern beliebig gedndert werden.
Es ist auch moglich, das oberste Bit der Zahl zu invertieren, was von der verwen-
deten Zweierkomplement-Darstellung zu einer Repradsentation ohne Vorzeichen
flihrt.

Der Ressourcenverbrauch des Converters hingt stark von der unterstiitzten An-
zahl an SPS-Streams ab und ist in Tabelle 4.10 fiir verschiedene Stream-Konfi-
gurationen zu sehen. Der Ressourcenverbrauch ist fiir eine maximale Grofie der
Praambel von 8192 komplexen Samples gelistet.

4.4.7.2. Synchronisationsbeschleuniger

Der Synchronisationsbeschleuniger ist wesentlich komplexer als der Data Output
Converter und neben dem Equalization-Beschleuniger daher der zweite Grund,
weshalb ein OFDM-Empfianger insgesamt aufwendiger ist und mehr Ressourcen
benotigt als ein OFDM-Sender. Erste Untersuchungen wurden bereits in [W6112]
durchgefiihrt, der hier vorgestellte Beschleuniger wurde allerdings von Grund
auf neu entwickelt.

Wie in Abbildung 4.27 ersichtlich, besteht der Beschleuniger aus zwei Teilen. Der
vordere Teil iibernimmt die Synchronisierung sowohl im Zeitbereich als auch im
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Abbildung 4.27.: Der Synchronisationsblock berechnet die benétigte Autokorre-
lation (violett) sowie die Energie (orange) des Eingangssignals,
um eine Synchronisation in der Zeit zu finden. Des Weiteren
kann optional eine Synchronisation im Frequenzbereich (rot) er-
reicht werden.

REHEE
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Frequenzbereich. Der hintere Teil (Data Input Converter) trennt den sequentiellen
Strom symbolweise in parallele Streams und entfernt gleichzeitig den Cylic Prefix.

Fiir das Erkennen eines OFDM-Blocks und den zugehorigen Symbolgrenzen wird
eine Autokorrelation sowie die Energie des Eingangssignals berechnet, vergleiche
Kapitel 2.1.5. Die Berechnung der Autokorrelation, welche in Abbildung 4.27 vio-
lett hinterlegt ist, gleicht dabei bis auf den variablen Delay der orange hinterleg-
ten Berechnung der Energie. Der nachfolgende Block zur Metrik- und Synchroni-
sationsberechnung erlaubt den flexiblen gegenseitigen Vergleich der berechneten
Werte, sowie den Vergleich mit programmierbaren Grofien. Dazu konnen die er-
rechneten Werte mit Hilfe des Programmcodes beliebig skaliert werden.

Anstatt die in Formel 2.22 aufgefiihrte Division zu implementieren, wird im Syn-
chronisationsbeschleuniger die Autokorrelation von der Energie abgezogen, wo-
durch ebenfalls eine gewisse Normierung erreicht wird. Allerdings werden fiir
diese Operation erheblich weniger Ressourcen benétigt. Abbildung 4.28 zeigt er-
stellte Aufnahmen echter OFDM Signale, welche mit Hilfe des On-Chip Logik-
analysators Chipscope erstellt wurden.

Zur Metrik Analyse bietet der Synchronisationsbeschleuniger zwei Methoden, so-
wohl die Suche nach einer Spitze als auch die Suche nach einem Plateau. Eine
Gegentiberstellung der Methoden ist in [63] zu finden. Zusammen mit verschie-
denen Vergleichen zu Schwellenwerten lésst sich so eine Synchronisation im Zeit-
bereich fiir eine Vielzahl von unterschiedlichen Praambelvarianten berechnen.
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Energie {

Abbildung 4.28.: Mit Chipscope aufgezeichneter Korrelations- und Energiever-
lauf echter empfangener OFDM Daten mit einer Praambel, wel-
che eine Spitze als Korrelation erzeugt, vergleiche [63].

Des Weiteren kann neben der Synchronisation der Zeit auch eine Synchronisation
der Frequenz stattfinden. Dazu wird das Signal durch einen digitalen IQ-Mischer
mit einer Korrekturfrequenz gemischt, welche durch numerisch gesteuerte Oszil-
latoren erzeugt wird. Diese Korrekturfrequenz kann entweder statisch durch Soft-
ware vorgegeben werden, oder aber sie wird aus der unterschiedlichen Phasen-
lage zweier sequentieller Prdambel-Symbole berechnet, vergleiche Kapitel 2.1.5.2.
Im Blockschaltbild sind die Komponenten hierfiir rot hinterlegt.

Tabelle 4.11.: Virtex-6 Syntheseergebnisse fiir den Synchronisationsbeschleuniger
mit unterschiedlichen Konfigurationen. Als max. Korrelationsfens-
ter wurden 256 Samples gewdhlt.

max. Anzahl Ressourcentyp Maximale
Streams LUTs Flip Flops BRAMs DSP48E1 Taktfrequenz

1 12041 9503 80 24 104 MHz

2 24385 18159 160 42 104 MHz

4 53240 35516 336 78 104 MHz

6 88173 53153 528 122 104 MHz

Im Anschluss an die Synchronisierung werden die giiltigen Samples eines jeden
Symbols dem Data Input Converter gegeben, welcher die 2 — N parallelen Samples
des sequentiellen Eingangsstroms in N Streams mit jeweils zwei Samples Paral-
lelitat konvertiert. Die Komplexitdt und der Ressourcenverbrauch des Synchroni-
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sationsbeschleunigers hiangen stark von N, der zur Designzeit bestimmten maxi-
malen Anzahl an Streams, ab. In Tabelle 4.11 ist dies fiir verschiedene Konfigura-
tionen dargestellt.
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5. Experimente zur Framework basierten
OFDM-Ubertragung

Das folgende Kapitel beschreibt den Aufbau und die Ergebnisse der OFDM Expe-
rimente, welche im Rahmen dieser Arbeit durchgefiihrt wurden. Zunéachst wird
die Gestaltung und der Aufbau der einzelnen Experimente erldutert, wobei in Ka-
pitel 5.1.1 ndher auf die verwendete Prototyping Hardware eingegangen wird, die
zur Analyse und Bewertung des entwickelten HW/SW Co-Design Frameworks
verwendet wurde.

5.1. Aufbau der Experimente

Abbildung 5.1 zeigt den prinzipiellen Aufbau der Messungen von OFDM Signa-
len iiber eine Glasfaser, welche im Rahmen des in Kapitel 4.1 vorgestellten Szena-
rios benotigt werden. Der MPSoC OFDM Sender erzeugt ein digitales OFDM Si-
gnal im Basisband, das durch die Digital/ Analog-Wandler in ein analoges OFDM
Signal umgewandelt wird. AnschliefSend werden die In-phasen- und Quadratur-
komponente mit einem analogen komplexen Mischer auf eine Zwischenfrequenz
gemischt. Es resultiert ein Passbandsignal, mit welchem die Intensitét einer La-
serdiode (LD) moduliert wird.

Das optische Signal wird zum Empfanger tiber eine Einmodenfaser (Single-Mode
Fibre, SMF) iibertragen und dort mit einer Photodiode direkt empfangen. Der
nachgeschaltete Analog/Digital-Wandler besitzt hierbei eine ausreichend grofie
Bandbreite, um das Passbandsignal direkt in ein digitales Datensignal zu konver-
tieren. Ein Mischen in das Basisband erfolgt anschlieSfend zusammen mit einer
Reduktion der Samplerate durch einen Digital Down Converter (DDC). Das vom
DDC ausgegebene 1Q-Signal wird sodann durch den per Framework erstellten
OFDM Empfanger demoduliert und ausgewertet.

Aufgrund mangelnder Verfligbarkeit entsprechender Hardware wurde das Ex-
periment aus Abbildung 5.1, bei welchem alle DSP-Komponenten des Systems
(Sender, Empfanger und Digital Down Converter) gleichzeitig in Echtzeit durch
entsprechende FPGAs realisiert werden, in mehrere Experimente unterteilt. Diese
Aufteilung in Sender-, Empfanger- und DDC-Experimente hat den Vorteil, dass
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Abbildung 5.1.: Wahrend am Sender ein analoger Mischer das Basisband auf die
Zwischenfrequenz setzt, geschieht das Herabsetzen beim Emp-
fanger mittels des Digital Down Converters digital im FPGA.

die Komponenten einzeln ausgemessen und ihre Eigenschaften somit genauer be-
stimmt werden kénnen. Die Ergebnisse werden dabei aufgezeichnet und fiir wei-
tere Experimente wiederverwendet. Dadurch kann besser nachvollzogen werden,
welche Komponente welchen Einfluss auf die Qualitdt des Ergebnisses nimmt. In
den folgenden Abschnitten werden die Sender- und Empfangerexperimente be-
sprochen. Der Aufbau sowie die Experimente zum Digital Down Converter sind
in Kapitel 6 thematisiert.

5.1.1. FPGA Prototyping Plattform und Analoge Schnittstellen

Zur Realisierung der HW/SW Co-Design basierten OFDM Systeme kommt als
Hauptplatine ein Xilinx Virtex 6 HXT 40G/100G Development Platform Board der
Firma Hitech Global zum Einsatz, welches mit einem XC6VHX380T-2FFG1923
Virtex-6 FPGA bestiickt ist. Dieses bietet vier FPGA Mezzanine Card (FMC) Steck-
plétze, von denen alle GTX Transceiver bieten, jedoch nur zwei Sttick auch mit
Standard-IOs (insgesamt 132) belegt sind. Uber die FMC Steckplétze lassen sich
mit entsprechenden 8-Port SMA /34 Pairs LVDS FMC Module Erweiterungskarten
bis zu 32 GTX-Transceiver des FPGA auf Sub-Miniature-A (SMA) Buchsen heraus-
fihren.

Fir die Empfangsseite kommen zwei verschiedene Typen Analog/Digital-Wand-
ler zum Einsatz. Fiir das Konzept aus Abbildung 4.2 handelt es sich um einen VE-
GA ADC30 der Firma MICRAM, welcher fiir die in Kapitel 6 beschriebenen DDC-
Experimente eingesetzt wurde. Dieser Konverter bietet zwar nur eine Auflésung
von 6-Bit, erreicht allerdings Sampleraten von bis zu 30 GSa/s. Der Wandler ist
direkt kompatibel zu den GTX-Transceivern von Virtex-5 und Virtex-6 FPGAs, er
wird tiber 24 dieser Transceiver angebunden.

Vega ADC30 Wandler sind nicht als einzelner Chip verfiigbar, sondern sie sitzen
auf kleinen Platinen. Alle Signale, bis auf den Takt und auf das analoge Signal,
werden tiber spezielle Verbinder der Firma SAMTEC verbunden. Mit diesen kon-
nen die Wandler auf eine Tragerplatine aufgesteckt werden. Um die Wandler mit
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LTI

Abbildung 5.2.: Links ist ein MICRAM Evaluation Board mit aufgestecktem
ADC30 Analog/Digital-Wandler von MICRAM zu sehen [60],
rechts eine im Rahmen der Arbeit entstandene Adapterplatine,
welche die Schnittstelle eines MAX5881 mit Hilfe eines kleinen
Virtex-6 FPGAs auf die Schnittstelle eines ADC30 umsetzt.

Standard-SMA Steckverbinder ansprechen zu kénnen kann ein VEGA Evaluation
Board derselben Firma verwendet werden. Links im Bild 5.2 ist ein ADC30 Wand-
ler auf ein solches Evaluationsboard aufgesteckt.

Um den OFDM Empféanger direkt, ohne vorgeschaltetes DDC-Design, zu bewer-
ten, sind die Vega ADC30 Wandler ungeeignet. Zum einen kann nur einer die-
ser Wandler, aufgrund mangelnder GTX Transceiver, an die Hauptplatine ange-
schlossen werden, der Empfanger benttigt jedoch ein IQ-Signal. Zum anderen ist
die hohe Samplerate dieser Wandler fiir den Empfang von Signalen im Basisband
nicht sinnvoll einsetzbar, die geringe Auflésung ist jedoch von Nachteil. Abhil-
fe hierfiir schaffen alternative ADC-Wandler des Typs ADC12D1800 der Firma
Texas Instruments. Sie bieten eine Samplerate von maximal 3,6 GSa/s bei 12-Bit
Auflosung.

Ein ADC12D1800 Wandler gibt seine digitalen Daten mittels differenziellen Si-
gnalen und einem internen 1-zu-4 Demultiplexer aus. Um die Daten zweier Wand-
ler entgegenzunehmen werden also alleine fiir die Datenverbindungen 192 10s
am FPGA benotigt. Da die verwendete Hauptentwicklungsplatine dem Anwen-
der jedoch nur 132 solcher IOs des FPGAs zur Verfiigung stellt, wurden Adap-
terplatinen entworfen, welche die Schnittstelle der Wandler auf jeweils 8 GTX-
Verbindungen konvertieren.

Hierzu wurde fiir jeden Wandler eine Platine entworfen und hergestellt. Auf ihr
steuert ein Virtex-6 FPGA des Typs XC6VLX75T-2FF484 die Wandler direkt an.
Dabei wurde darauf geachtet, dass die Schnittstelle zur Hauptplatine kompati-
bel zur Schnittstelle der MICRAM VEGA ADC 30 ist, die Wandler also mit Hilfe
der MICRAM Evaluierungsboards iiber SMA Steckverbinder angebunden wer-
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Abbildung 5.3.: Hardware des Empfangerprototyps: Zwei mit ADC12D1800 AD-
Cs bestiickte Adapterplatinen, aufgesteckt auf MICRAM Evalua-
tionsboards und an die Hauptentwicklungsplatine per SMA-Ka-
bel angebunden.

den kénnen. Da hier allerdings nur 8 GTX-Transceiver pro Wandler benotigt wer-
den, kénnen zwei dieser ADCs auf diese Weise mit der Hauptplatine verbunden
werden. Abbildung 5.3 zeigt einen Aufbau, in welchem entsprechend zwei die-
ser Wandler mittels Adapterplatinen und MICRAM Evaluierungsboards an die
Hauptplatine angeschlossen sind.

Fiir den Prototypen des Senders werden MAX5881 Digital/ Analog-Wandler der
Firma Maxim mit einer Auflosung von 12-Bit und einer maximalen Samplerate
von 4,3 GSa/s verwendet. Sie werden, dhnlich den ADC12D1800, je mittels ei-
nes 4-fach Multiplexers tiber 48 LVDS Signale mit Sendedaten versorgt. Fiir diese
Wandler wurden ebenfalls Adapterplatinen angefertigt, um sie tiber GTX-Tran-
sceiver an die Hauptplatine anzuschlieflen. Rechts im Bild 5.2 ist eine DAC-Ad-
apterplatine vor Montage der Kiihlkorper zu sehen. Die speziellen Verbinder der
Firma SAMTEC zur Verbindung der Spannungsversorgungen und zur Verbin-
dung der digitalen Datenleitungen befinden sich auf der Unterseite der Platine.

Die Schnittstelle zu den Adapterplatinen besteht somit aus einer GTX-Briicke
zwischen dem FPGA der Hauptplatine und dem FPGA der Adapterplatinen. Das
Blockschaltbild des Briickenmoduls ist in Abbildung 5.4 dargestellt. Das GTX-
Briickenmodul besitzt vier verschiedene Taktdoménen, welche an den gestrichel-
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Abbildung 5.4.: Der Transport der Daten von der Hauptplatine zu den Wandlern
sowie in entgegengesetzte Richtung geschieht tiber eine bidirek-
tionale Datenbriicke aus GTX-Transceivern. Fiir Konfigurations-
aufgaben enthilt die Briicke ein Prozessor Subsystem.

ten Linien erkennbar sind. Die Konverter-Module beinhalten Logik zum Synchro-
nisieren der einzelnen GTX-Transceiver sowie der GTX-Links zueinander.

Ein Prozessor-Subsystem, welches auf einem MSP430 kompatiblen Prozessor ba-
siert, iibernimmt dabei alle notwendigen Konfigurationen der Wandler sowie der
GTX-Brticke. Der Prozessor, openmsp430 genannt, steht unter der BSD-Lizenz und
ist keine Eigenentwicklung, sondern stammt von Olivier Girard beziehungsweise
von www.opencore.org, einer Webseite, die IP-Cores zur freien Verfiigung bereit-
stellt, siehe [29].

Die Schnittstelle zum ADC30 Analog/Digital-Wandler von MICRAM ist dhnlich
der GTX Briicke aus Abbildung 5.4 aufgebaut, allerdings werden hier 24 GTX Re-
ceiver benotigt, aulerdem existieren Detailunterschiede in der Synchronisierung
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der Links. Das Prozessor Subsystem kiimmert sich um zusitzlich anfallende Ka-
librierungsaufgaben.

Fiir detailliertere Informationen sei auf die Arbeitsergebnisse [25] von Herrn Dipl.-
Ing. Michael Dreschmann innerhalb des Projektes ACCORDANCE verwiesen, in
dessen Rahmen der Grofiteil der Adapterplatinen sowie der GTX-Briickenmodule
zu selbigen entstanden sind.

5.2. Experimente mit dem programmierbaren OFDM Sender

5.2.1. FPGA Design des MPSoC Senders

Mit Hilfe des HW/SW Co-Design Frameworks wurden mehrere Sender-Varian-
ten realisiert. Dabei wurde der Fokus fiir die Experimente auf eine 4-Stream Vari-
ante gelegt, da die Unterstiitzung von mehr als vier Streams beim Empfanger aus
Ressourcengriinden mit der zur Verfligung stehenden Hardware nicht moglich
ist, siche Kapitel 5.3. Eine grobe Ubersicht der 4-Stream Variante ist als Block-
schaltbild in Abbildung 5.5 dargestellt. Pro SPS-Stream werden zwei (i)FFT Be-
schleuniger realisiert, die maximale Transformationsgrofle wurde auf 512-Sttitz-
stellen begrenzt. Die Grofie der Dual Port AHB Speicher wurde auf 4096 kom-
plexe Samples festgelegt, die maximale Anzahl an Pilotténen pro Symbol auf 64
Stiick und die maximale Grofse der Praambel auf 8192 komplexe Samples.

Tabelle 5.1.: Ressourcenverbrauch verschiedener Sender-Varianten. Prozen-
tangaben beziehen sich auf die verfiigbaren Ressourcen eines

XC6VHX380T FPGAs.
Anzahl Ressourcentyp Maximale
Streams LUTs Flip Flops BRAMs DSP48E1  Taktfrequenz
2 61108 25% 53603 11% | 168 21% 85 9% 100 MHz
4 92654 39% 68114 14% 276 36% 165 19% 100 MHz
8 174029 72% 115550 24% 540 70% 245 28% 80 MHz

Tabelle 5.1 zeigt den Ressourcenaufwand des aufgebauten Senders, sowie fiir Va-
rianten mit zwei als auch mit acht SPS-Streams. Die Prozentangaben beziehen
sich hier auf die in einem XC6VHX380T Virtex-6 FPGA verfiigbaren Ressourcen,
die angegebene Taktfrequenz ist die vorgegebene und von den Tools erreichte
Frequenz. Allerdings konnten alle Designs ohne Probleme bei Experimenten um
mindestens 25% {tibertaktet werden. Die Werte stammen aus den Berichten der
Platzierung und Verdrahtung.
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Abbildung 5.5.: Blockschaltbild eines Senders mit vier Streams, welcher durch ein
auf 125 MHz tibertaktetes SPS im Schnitt einen Durchsatz von 1
GSa/s erreicht.

GTX Schnittstelle zu DACs

Debug
Support Unit ~
B

Tabelle 5.2 zeigt eine feinere Verteilung des Ressourcenverbrauchs auf die ein-
zelnen Komponenten. Die Werte dieser Auflistungen stammen aus den Berichten
des Technologiemapping und kénnen daher ebenso als hinreichend genau be-
trachtet werden. Prozessoren, die im Design mehrfach realisiert sind, besitzen je
nach Platzierung und Verdrahtung der konkreten Instanz, minimale Unterschiede
im Ressourcenverbrauch. Ihr Ressourcenbedarf wird daher in der Tabelle durch
einen entsprechenden Mittelwert représentiert.

Es sei darauf hingewiesen, dass der Data Output Converter als 4-Stream Variante
in der Tabelle gelistet ist. Die meisten Prozentangaben beziehen sich auf die ver-
figbaren Ressourcen des Chips der Hauptplatine, die Prozentangaben der SPS-
Beschleuniger beziehen sich jedoch auf die Ressourcen des SPS, die Prozentanga-
be des OpenMSP430 Subsystems auf die Ressourcen der Analogschnittstelle.

Alle Angaben zum Ressourcenverbrauch sind in Abbildung 5.6 noch einmal an-
schaulich in Kuchendiagrammen dargestellt. Die oberen Diagramme zeigen, wie
viele Ressourcen des Chips die Subsysteme des 4-Stream Designs jeweils benoti-
gen. Es ist leicht zu sehen, dass das SPS zwar die meisten Ressourcen benétigt,
allerdings die Ressourcen des Chips in der 4-Stream Variante noch nicht aus-
schopft. Ebenfalls ist ersichtlich, dass in dieser Konfiguration Look-Up-Tables so-
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Tabelle 5.2.: Ressourcenverbrauch des 4-SPS-Stream Senders, aufgeschliisselt auf
die einzelnen Komponenten.

Komponente LUTs Flip Flops BRAMs DSP48E1

Control System” 17312 7% 13772 3% 28 4% 4 0%
CS zu SPS Briicke” 618 1% 421 1% 2 1% 0 0%
Konfig. Briicke” 518 1% 440 1% 2 1% 0 0%
Analogschnittstelle® 11736 5% 18083 4% 48 6% 1 0%
—OpenMSP430 Subsystem” 1529 13% 612 3% 4 8% 1 100%
Signal Proc. Sys.* 61929 0% 34546 7% 222 29% 160 19%
—AHB Connector (8x7)* 2809 5% 945 3% 0 0% 0 0%
— AHB Speicher (4096)¢ 26 0% 26 0% 4 1% 0 0%
—PRBS Generator Beschl.© 585 1% 516 1% 0 0% 0 0%
—Modulationsbeschl. 1814 = 3% 982 3% 3 1% 0 0%
—(@)FFT Beschl. (512)° 4747 = 8% 2834 8% 15 7% 20 13%

—4 Stream Data Out. Conv.¢ 2300 4% 1349 4% 40  18% 0 0%

“Prozentangaben beziehen sich auf verfiigbare Ressourcen eines XC6VHX380T
YProzentangaben beziehen sich auf Ressourcen der Analogschnittstelle
‘Prozentangaben beziehen sich auf Ressourcen des Signal Processing Systems

wie Block-RAMs zu ungeféhr gleichen Teilen die kritischen Ressourcen darstel-
len.

In den unteren Diagrammen wird der Ressourcenverbrauch des SPS auf dessen
Komponenten aufgeschliisselt. Hieraus wird klar ersichtlich, dass der (i)FFT Be-
schleuniger die ressourcenintensivste Komponente des Senders darstellt, beson-
ders, wenn mehr als ein Beschleuniger pro SPS-Stream realisiert wird. Man beach-
te auBlerdem, dass der Ressourcenverbrauch des Data Output Converters sich auf
eine 4-Stream Variante bezieht. Um den Ressourcenverbrauch auf zwei Samples
pro Takt zu normalisieren, miissen diese Angaben daher noch durch vier geteilt
werden.

5.2.2. Versuchsaufbau zur Analyse des Senders

Bei den Experimenten mit dem MPSoC basierten OFDM Sender wurde zuerst
das digitale Datensignal des Senders analysiert, um anschlieffend den Aufbau bis
hin zu einer optischen Ubertragung Schritt fiir Schritt zu erweitern. Abbildung
5.7 zeigt das komplette Setup, sowie die einzelnen Messpunkte A bis D. Diese
Messpunkte zeigen, an welcher Stelle des Gesamtaufbaus das Signal mit einem
25 GSa/s Oszilloskop der Firma Tektronix aufgezeichnet wurde. Die aufgezeich-
neten Daten werden anschliefSend offline demoduliert.
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Abbildung 5.6.: Wahrend die oberen Diagramme den Ressourcenverbrauch des
Senders mit 4-Streams in Bezug auf die im Virtex-6 XC6VHX380T
verfligbaren Ressourcen darstellen, wird in den unteren Dia-
grammen der Ressourcenverbrauch des SPS aufgeschliisselt.

Zur Demodulation wurden die im Framework verwendeten Algorithmen in Mat-
lab, einer kommerziellen Software zur Losung mathematischer Probleme, erstellt.
Allerdings rechnet Matlab standardmé&fig mit einer FlieBkommadarstellung. Eben-
so wurden bestimmte Komponenten, welche innerhalb der Hardwarebeschleuni-
ger zur Ressourcenoptimierung einfach gehalten wurden, durch genauere, vorge-
fertigte Matlab Funktionen ersetzt. Ein Beispiel hierfiir sind die Tiefpassfilter der
DDC oder die Interpolation der Korrekturfaktoren des Equalization-Beschleuni-
gers.

Die Matlab Implementierung kann als Referenz fiir den Hardwareempfanger die-
nen, die EVM},; der demodulierten Werte in Matlab als obere Schranke fiir die de-
modulierten Werte des MPSoC Empféangers. Dadurch ldsst sich bei der Analyse
der Qualitidt des Sendesignals die Beeintrachtigung durch die Empfangerimple-
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Abbildung 5.7.: Die Resultate des digitalen Signals aus Messpunkt A enthalten
im Gegensatz zu Messungen an den DACs Ausgéangen (B), Mes-
sungen nach dem Mischen auf eine Zwischenfrequenz (C), sowie
Messungen einer optischen Ubertragung (D), keine zustzlichen
Rausch- und Fehlerquellen.

mentierung reduzieren, um genauere Aussagen iiber die Qualitét dieses Signals
zu erhalten.

5.2.3. Messergebnisse der Sender-Experimente

Fiir die Analysen des Sendesignals wurden, ausgehend von einer Grundeinstel-
lung, die wichtigsten OFDM-Parameter im Betrieb per Software gedndert und das
Ergebnis verglichen. Bei den Grundparametern handelt es sich um eine 64-Punkte
FFT, wobei 48 Subtrager mit Daten und vier mit Pilottonen moduliert werden, die
11 dufieren Trager sowie der DC-Tréger bleiben unmoduliert. Die vier Pilottone
werden BPSK moduliert, die Datensymbole 16-QAM. Der Data Output Converter
nimmt als Standardeinstellung fiir den Cyclic Prefix 16 Samples, dabei begrenzt
er die Ausgabe nach oben um zwei Bit und rundet die untersten 2 Bit eines jeden
16 Bit Samples, wodurch man 12-Bit breite Samples als Ausgabe erhlt.

In der Grundkonfiguration sendet der Empfanger einen OFDM Block nach dem
anderen. Hierbei besitzt ein Block eine 800 Samples umfassende Praambel, wovon
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Abbildung 5.8.: Dargestellt sind die mittels Chipscope (Messpunkt A) erhaltenen
digitalen Sendesignale fiir die Modulationsarten BPSK, QPSK, 16-
QAM und 64-QAM, sowie ein stark vergrofierter Konstellations-
punkt fiir QPSK.

die ersten 160 Samples die Praambel zur Synchronisation bilden. Bei den restli-
chen acht OFDM Symbolen sind jeweils acht Datentrager moduliert, zusammen
modulieren sie nacheinander alle Trdger mit einem Referenzwert und bilden so-
mit die Trainingssequenz fiir den Equalizer. Nach der Praambel folgen im Block
448 Datensymbole, also 35840 Samples.

Als erster Parameter wurde die Modulationsart gedndert und die Ergebnisse an
Messpunkt A mittels des virtuellen Logikanalysators Chipscope direkt digital im
FPGA abgegriffen. Die Daten beinhalten also lediglich Ungenauigkeiten der Ar-
chitektur, welche beispielsweise auf Grund der begrenzten internen Zahlendar-
stellung entstehen. Abbildung 5.8 zeigt die Konstellationsdiagramme mit dem
Wert der jeweiligen EVM},, also der EVM, welche sich auf den lingsten Vektor
des Konstellationstyps bezieht.

Einen weiteren wichtigen Parameter stellt die Anzahl der Subtriger und somit
die FFT Grofle dar. In Abbildung 5.9 sind die Spektren von OFDM Signalen mit
64, 128, 256 und 512 Subtragern mit jeweils 16 Samples Cyclic Prefix dargestellt.
Fiir jede Konfiguration sind die Pilotténe, deren Anzahl mit zunehmender FFT-
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Abbildung 5.9.: Es werden die Spektren fiir verschiedene FFT-Groflen gezeigt.
Oben links: 64, oben rechts: 128, unten links: 256 und unten rechts:
512.

Grofle auch erhoht wurde, leicht erkennbar. Auch gut zu erkennen ist, dass die
Zahl der unmodulierten Trager am Rande der Spektren beibehalten wurde. Da
fiir 64 Subtrdger ein grofierer Tragerabstand vorliegt, nimmt der unmodulierte
Bereich am Rand fiir diese Variante am meisten Bandbreite ein.

Tabelle 5.3 gibt einen Uberblick iiber die Parameter sowie tiber die erreichten Da-
tenraten. Die Messungen sind dabei nach Subtridgeranzahl gruppiert. Die Werte
der Datenraten lassen sich mit Hilfe von Formel 5.1 berechnen. Hier werden we-
der die Praambel noch die Pilottrager oder unmodulierte Trager betrachtet. Auch
der Cyclic Prefix muss herausgerechnet werden.

(#DC - #SpF)
(#SC + #CP) - #SpF + #SpP
p P

Datenrate = -SF-1d(M) (5.1)
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5.2. Experimente mit dem programmierbaren OFDM Sender

mit
#5C = Anzahl Subtrager
#DC = Anzahl Datentrager
#CP = Sampleanzahl des Cyclic Prefix
#SpF = Anzahl an OFDM-Symbolen pro OFDM-Frame
#SpP = Anzahl an Samples pro OFDM-Praambel

M = Wertigkeit des Modulationsformats

SF = Samplingfrequenz

Tabelle 5.3.: Parameter der Senderexperimente sowie die erreichten Datenraten.
Die Parameter beziehen sich jeweils auf einen OFDM-Frame.

Subtriger #SC) 64 128 256 512
Samplingfrequenz [SF] 1 GHz 1GHz 1GHz 1GHz
Anzahl SPS-Streams 4 4 4 4
SPS-Taktfrequenz 125MHz = 125MHz  125MHz = 125 MHz
Unmodulierte Trager 12 12 12 12
Datentrager (#DC) 48 108 226 464
Pilottrager 4 8 18 36
Cyclic Prefix [#CP] in Sa. 16 16 16 16
Sync-Prdaambel in Sa. 160 160 160 160
EQ-Praambel in Sym. 8 8 8 16
EQ-Praambel in Sa. 640 1152 2176 8448
Praambel [#SpP] in Sa. 800 1312 2336 8608
Datensymbole [#SpF] in Sym. 448 224 112 56
Symboldauer 80 ns 144 ns 272 ns 528 ns
Datenphase 35,84 us 32,26 ps 31,58 us 29,57 pus
Praambelphase 0,8 us 1,3 ps 2,2 us 8,6 us
Framedauer 36,6 ps 33,6 ps 32,8 ps 38,2 us
Datenrate BPSK (M=2) 0,59Gb/s  0,72Gb/s 0,77Gb/s 0,68 Gb/s
Datenrate QPSK (M=4) 1,17Gb/s 1,44Gb/s 1,54Gb/s 1,36 Gb/s

Datenrate 16-QAM (M=16) 235Gb/s 2,88Gb/s 3,09Gb/s 2,72Gb/s
Datenrate 64-QAM (M=64) 4,70Gb/s 576 Gb/s 6,17Gb/s 545Gb/s

Man sieht, dass zunéchst mit der Subtrageranzahl die Datenrate steigt. Der Haupt-
grund hierfiir besteht im geringeren prozentualen Anteil des Cyclic Prefix, bezo-
gen auf ein Symbol. Zum anderen verschiebt sich das Verhaltnis von modulier-
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5. Experimente zur Framework basierten OFDM-Ubertragung

ten Tragern, unmodulierten Tragern und Pilottrdgern zugunsten der modulierten
Trager.

Diesem Effekt wirkt entgegen, dass mit der FFT-Grofe ebenfalls die Grofie der
Trainingssequenz zur Kanalschatzung steigt (EQ-Prdambel). Somit steigt die Dau-
er der Prdambel-Phase, die Daten-Phase des OFDM Frames bleibt jedoch unver-
andert, daher sinkt die Datenrate. Fiir das 512 Subtrdger System, in welchem die
EQ-Praambel auf 16 anstatt auf 8§ Symbole verteilt wurde, ist die Datenrate daher
sogar geringer als fiir das 256 Subtrager System. Durch unterschiedliche Einstel-
lungen der Praambel, des Cyclic Prefix sowie der Anzahl an Datentrdgern lassen
sich noch viele weitere, auch hohere Werte erreichen.

Die erreichten Datenraten liegen im angestrebten Gb/s-Bereich. Die Datenraten
der restlichen Sender-Implementierungen aus Tabelle 5.1 sind in den Tabellen 5.4
und 5.5 zu sehen. Insgesamt konnten fiir die verfiigbare Prototyping Plattform
somit Sender-Varianten realisiert werden, welche den gesamten einstelligen Gi-
gabit-Bereich abdecken.

Tabelle 5.4.: Datenraten des 2-SPS-Stream Designs.
2 SPS-Stream-Design 125 MHz

Subtriger (#SC) 64 128 256 512
Sampling Frequenz [SF] 500MHz 500 MHz 500 MHz 500 MHz
Datenrate BPSK (M=2) 0,29Gb/s 0,36Gb/s 0,39Gb/s 0,34Gb/s
Datenrate QPSK (M=4) 0,59Gb/s 0,72Gb/s 0,77Gb/s 0,68 Gb/s

Datenrate 16-QAM (M=16) 1,17Gb/s 144Gb/s 154Gb/s 1,36 Gb/s
Datenrate 64-QAM (M=64) 2,35Gb/s 288Gb/s 3,09Gb/s 2,72Gb/s

Tabelle 5.5.: Datenraten des 8-SPS-Stream Designs.
8 SPS-Stream-Design 110 MHz

Subtriger #SC) 64 128 256 512
Sampling Frequenz [SF] 1,76 GHz 1,76 GHz 1,76 GHz 1,76 GHz
Datenrate BPSK (M=2) 1,03 Gb/s 1,27 Gb/s 1,36 Gb/s 1,2Gb/s
Datenrate QPSK (M=4) 2,07 Gb/s 2,54 Gb/s 2,72 Gb/s 24Gb/s

Datenrate 16-QAM (M=16) 4,13 Gb/s 5,07 Gb/s 543Gb/s  4,79Gb/s
Datenrate 64-QAM (M=64) 8,26 Gb/s 10,15Gb/s 10,87 Gb/s | 9,58 Gb/s

Die Messungen an den Messpunkten B, C und D aus Abbildung 5.7 wurden
wieder mit den Grundparametern durchgefiihrt, wobei die Subtrdger einmal mit
QPSK und einmal mit einer 16-QAM moduliert wurden. Abbildung 5.10 zeigt die
durch Matlab berechneten Konstellationsdiagramme der gemessenen Signale.
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5.3. Experimente mit dem programmierbaren OFDM Empfanger

Die ersten Messungen an Messpunkt B betrachten das durch einen elektrischen
Mischer auf eine Zwischenfrequenz von 5 GHz hochgesetzte Signal. Mit Hilfe des
Oszilloskops wurde ein Frame aufgenommen, mit einem in Matlab realisierten
Digital Down Converter ins Basisband gemischt und anschlielend wieder mit
Matlab demoduliert. Die erreichte Grofle des Fehlervektors ist 2,72% fiir QPSK
und 2,21% ftir 16-QAM und bezieht sich auch hier wieder auf den grofiten Vektor
des jeweiligen Modulationsformates.

Im Vergleich zu den Messungen aus Messpunkt A resultiert die hohere EVM
zum einen aus Ungenauigkeiten der DACs und den ADCs des Oszilloskops. Zum
anderen koénnen hier und in den folgenden Messungen auch Abweichungen in
den anvisierten Zwischen- und Samplingfrequenzen entstehen, welche zwar teil-
weise erkannt und korrigiert werden, jedoch nicht vollstandig zu vermeiden sind.
Die Messungen an Messpunkt C besitzen bereits eine EVM 1 von 4,3% fiir QPSK
und 4,53% fiir 16-QAM, was hauptséchlich auf das zuséitzliche Rauschen des Mi-
schers zurtickzufiihren ist.

Die letzten in Abbildung 5.10 gezeigten Ergebnisse, welche eine vollstandige op-
tische Ubertragung darstellen, erreichen eine EVM); von 7,78% fiir QPSK und
7,94% fir 16-QAM. Insgesamt liegen alle Ergebnisse also unter dem Schwellen-
wert dessen, was man mit dem Einsatz moderner Forward Error Correction (FEC)
fiir eine fehlerfreie Ubertragung tolerieren kann, vergleiche Kapitel 2.1.7.

5.3. Experimente mit dem programmierbaren OFDM
Empfanger

5.3.1. FPGA Design des MPSoC Empfangers

Ahnlich dem OFDM-Sender Prototypen wurde auch ein OFDM-Empfinger mit
Hilfe des HW/SW Co-Design Frameworks in Hardware aufgebaut. Mit ihm soll-
ten nicht nur die Funktionen und die Moglichkeiten der tibrigen Beschleuniger
getestet werden, durch das Auswerten und den Vergleich von Referenz-Sende-
daten und den experimentellen Sendedaten sollten ebenfalls Aussagen tiber ein
Ubertragungssystem getroffen werden, welches komplett auf dem Framework
basiert.

Fir den OFDM-Empfianger kommen anstelle der Modulationsbeschleuniger De-
modulationsbeschleuniger zum Einsatz, der Data Output Converter wird durch
den Synchronisationsbeschleuniger ersetzt und zusétzlich sind Equalization-Be-
schleuniger sowie ein weiterer AHB Speicher pro Stream in das Design integriert.
Auch die GTX Schnittstellen zu den Analogwandlern sind leicht angepasst. So
werden nun die GTX-Empfanger innerhalb der Schnittstelle verwendet und das
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Abbildung 5.10.: Die Resultate der Messungen an den DACs Ausgingen (B),
Messungen nach dem Mischen auf eine Zwischenfrequenz (C)
sowie Messungen einer optischen Ubertragung (D) enthalten
im Vergleich zum digitalen Signal (A) zusétzliche Rausch- und
Fehlerquellen.

Programm des Prozessorsubsystems ist fiir die ADCs von Texas Instruments an-
gepasst. Abbildung 5.11 veranschaulicht den Aufbau des SPS, das CS bleibt un-
verdndert zum Design des Senders.

Der Vergleich einer 2-Stream und einer 4-Stream Variante in Bezug auf den Res-
sourcenverbrauch ist in Tabelle 5.6 zu sehen. Wéhrend bei der 4-Stream Variante
noch reichlich Ressourcen des FPGAs ungenutzt sind, befindet sich ein 4-Stream
Empfanger bereits am duflersten Limit der Ressourcen eines XC6VHX380T Vir-
tex-6 FPGA. Dementsprechend wurde keine 8-Stream Variante eines Empfangers
erstellt.

Eine Ubersicht iiber den aufgeschliisselten Ressourcenverbrauch der 4-Stream
Empfangerimplementierung findet sich in Tabelle 5.7. Die Werte des Synchroni-
sationsbeschleunigers stehen fiir eine 4-Stream Variante, die anderen Ressourcen
beziehen sich auf jeweils eine Instanz eines Beschleunigers. Alle Einstellungen,
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5.3. Experimente mit dem programmierbaren OFDM Empfanger

PRBS | Dual Port | Demodu- | Dual Port o
Checker AHB lations: HB E““:’gg‘m"
acc | speicher | acc | speicher Speicher Speicher
PRBS | Dual Port | Demodu- | bual Port Dual Port Dual Port
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Synchronisations-
beschleuniger
GTX Schnittstelle zu ADCs

Abbildung 5.11.: Der Empféngerdesignprototyp wurde ebenfalls mit 4 SPS-Stre-
ams realisiert, was bei 125 MHz Taktfrequenz einem Durchsatz
von 1 GSa/s entspricht.

Tabelle 5.6.: Ressourcenverbrauch verschiedener Empfanger-Varianten. Prozen-
tangaben beziehen sich auf die verfligbaren Ressourcen eines

XC6VHX380T FPGAs.
Anzahl Ressourcentyp Maximale
Streams LUTs Flip Flops BRAMs DSP48E1 = Taktfrequenz
2 130149 54% 111202 23% 364 47% 247 28% 100 MHz
4 201508 84% 160506 34% 648 84% 483 56% 100 MHz

die zur Designzeit benotigt werden (beispielsweise maximale FFT-GrofSe), wur-
den auf die Werte des Sender-Prototyps festgelegt.

Man erkennt, dass das SPS drei Viertel der Ressourcen des FPGAs belegt. Mehr als
ein Viertel dieser SPS-Ressourcen benétigt hierbei der Synchronisationsbeschleu-
niger. Allerdings wird dieser im Design nur einmal verwendet und sollte zur Nor-
malisierung durch die Anzahl an SPS-Streams, in diesem Fall durch vier, geteilt
werden.

Der Equalization-Beschleuniger verwendet mehr als 10 Prozent der SPS-LUTs
und der SPS-Register. Wenn man die Equalization-Beschleuniger aller Streams
zusammen nimmt, belegen diese somit nahezu die Hélfte der gesamten SPS-Res-
sourcen. Somit verwendet dieser Beschleuniger eindeutig die meisten Ressour-
cen. Bedenkt man, dass er nur in OFDM-Empféngern benotigt wird, ist auch leicht
nachvollziehbar, aus welchem Grund der Empféngerprototyp wesentlich mehr
Ressourcen verbraucht.

Die Kuchendiagramme in Abbildung 5.12 stellen die Aufteilung der Ressourcen
fiir das Gesamtsystem sowie fiir das SPS dar. Gerade das Aufschliisseln auf SPS-
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5. Experimente zur Framework basierten OFDM-Ubertragung

Tabelle 5.7.: Aufgeschliisselter Ressourcenverbrauch des Empféangers.

Komponente LUTs Flip Flops BRAMs DSP48E1

Control System* 16210 7% @ 13274 3% 28 4% 4 0%
CS zu SPS Briicke” 109 0% 155 0% 2 0% 0 0%
Konfig. Briicke” 590 0% 440 0% 2 0% 0 0%
Analogschnittstelle? 11760 5% 17807 = 4% @ 48 6% 1 0%
—OpenMSP430 Subsys.b 1495 | 13% 612 3% 4 8% 1 100%
Signal Proc. Sys.* 173338  73% 125839  26% 582 76% 478 55%
—AHB Connector (P2P)* 18 0% 18 0% 0 0% 0 0%
—AHB Speicher (4096)° 13 0% 13 0% 4 1% 0 0%
—PRBS Checker Besch.© 610 0% 467 0% 0 0% 0 0%
—Demodulationsbeschl.¢ 846 0% 742 1% 1 0% 0 0%
—(i)FFT Beschl. (512)¢ 5050 3% 2944 2% 15 3% 20 4%

—Equalization-Beschl.© 19508  11% 15379 12% 12 2% 60 13%
—4-Stream Sync. Beschl.® = 48301 28% 35215 28% 336 58% 78 16%

“Prozentangaben beziehen sich auf verfiigbare Ressourcen des XC6VHX380T
YProzentangaben beziehen sich auf Ressourcen der Analogschnittstelle
“Prozentangaben beziehen sich auf Ressourcen des SPS

Beschleuniger zeigt sehr gut den Mehraufwand, der fiir Empfanger durch Kanal-
korrektur und Synchronisation gegeben ist.

5.3.2. Versuchsaufbau der Empfangerexperimente

Zuerst wurden, wie schon bei den Experimenten zum Sender, digitale Experi-
mente durchgefiihrt. Dies ermoglichte das isolierte Testen des MPSoC Designs,
wodurch die Ergebnisse frei von den spezifischen Rauschquellen der verwende-
ten analogen Hardware und der Messstrecke sind.

Fur die Durchfithrung wurde das FPGA Design des Empféangers leicht erweitert
und die digitalen Daten der Sender-Experimente aus Messpunkt A direkt in noch
unbelegte BRAM geschrieben. Die digitalen Ausgangsdaten des Senders wur-
den auf 12 Bit Auflosung reduziert und direkt dem Synchronisationsbeschleu-
niger zur Verfiigung gestellt. Nach einer erfolgreichen Synchronisation wurden
die Daten planmiBlig vom OFDM-Empfinger demoduliert. Fiir die Experimen-
te wurden wieder die selben unterschiedlichen Parameter-Einstellungen verwen-
det, wie sie schon bei den Sender-Experimenten zum Einsatz kamen. Die demo-
dulierten Daten wurden mit Hilfe von Chipscope hinter den Demodulationsbe-
schleunigern ausgelesen, um anschlieffend mittels Matlab die EVM) zu errech-
nen.
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Look-Up Tables Register Block RAM DSP48E1
7% 0% 3% 0% 0% 0%

0%

0,
/[om 056"} 0%
5% ‘ ' .. (

4%

0%

m Control System uCS zu SPS Briicke m Konfigurationsbriicke
m Signal Processing System = Analogschnittstelle mUngenutzte Ressourcen
Look-Up Tables Register Block RAM DSP48E1
0% 14 o% 0% 1% 2

%

i'n A
|

%
W

-

m 4 x 64-bit AHB P2P 16 x AHB Speicher m 4 x PRBS Checker
m 4 x Demodulations Prozessor  m8 x (i)FFT Prozessor m 4 x Equalization Prozessor
m1x Synchronisationsprozessor

Abbildung 5.12.: Oben befinden sich die Kuchendiagramme, welche den Ressour-
cenverbrauch des 4-Stream Empféangers in Bezug auf die im Vir-
tex-6 XC6VHX380T verfiigbaren Ressourcen wiedergeben, die
unteren Diagramme zeigen den aufgeschliisselten Ressourcen-
verbrauch des SPS.

Um neben den rein digitalen Experimenten auch Experimente mit einer echten
Ubertragung zu testen, wurde ein AWG der Firma Tektronix verwendet, welcher
tiber die in Anhang A.2 vorgestellten Tiefpassfilter an den Empfangerprototypen
angeschlossen wurde, siehe Abbildung 5.13. Dazu wurden verschiedene Daten-
sdtze in den AWG geladen und dann mit der entsprechenden Samplerate abge-
spielt. Die demodulierten Daten wurden mit Hilfe von Chipscope aus dem FPGA
extrahiert und das Konstellationsdiagramm sowie die EV M,;, mit Matlab berech-
net.
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Abbildung 5.13.: Versuchsaufbau der Empfangermessungen: Uber Tiefpédsse wur-
de ein AWG direkt an die ADCs des Empféingers angeschlossen.

5.3.3. Ergebnisse der Empfangermessungen

Abbildung 5.14 zeigt die EV M,;, Werte der demodulierten Daten fiir die rein digi-
talen Experimente und vergleicht sie mit den Ergebnissen der Sender-Experimen-
te. Dabei kamen wieder die verschiedensten Kombinationen von FFT-Grofie und
Modulationsart der einzelnen Subtrdger zum Einsatz. Fiir alle anderen Einstel-
lungen wurden die Grundparameter verwendet. Eine Auflistung der wichtigsten
OFDM Parameter sowie der erzielten Datenraten ist durch Tabelle 5.3 gegeben.
Da der Empfanger das Signal des durch diese Tabelle reprasentierten Senders
empfingt, gelten die Werte dieser Tabelle auch fiir ihn. Gleiches gilt fiir Tabelle
5.4 und die 2-SPS-Stream Variante des Empféangers.

Die Summe der Ungenauigkeiten im Sender und im Empfénger befinden sich
fiir jede Kombination von Parametern in einem Rahmen, welcher eine EVM,,
von weniger als 0,5% ermoglicht. Dabei ist der Anteil der Degradierung durch
den Empfanger grofler, da sich bereits bestehende Ungenauigkeiten des Senders
durch den Equalizer im Empfanger verstirken und auf alle Werte tibertragen.

Die Ergebnisse der Empfangerexperimente aus Abbildung 5.13 sind in Abbildung
5.15 dargestellt. Die oberen Bilder zeigen dabei die Sendesignale, also die Daten,
mit welchen der AWG geladen wurde. Sie stammen allesamt aus den Messungen
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a) EVM der Sendesignale b) EVM der Empfangssignale
0,16 0,6
0,14
Anzahl 03
0,12 nzal \\
! o—-7 Subtriger 0.4 —
X
<ot — N\
0,08 ~ -=-128 0,3 g N~
—— 256 i
0,06 0,2
T~ 512 g
0,04
0,1
0,02
0 . . . ) 0 : : : )
BPSK QPsk 16-QAM 64-QAM BPSK QPsK 16-QAM  64-QAM

Abbildung 5.14.: Vergleich der EVM,; Werte der Sendesignale und der
Empfangssignale der digitalen Experimente fiir verschiede-
ne Kombinationen von der Anzahl an Subtrdgern und der
Modulationsart.

der Sender-Experimente aus Kapitel 5.2. Die untere Hilfte zeigt die entsprechen-
den Ergebnisse der Demodulation durch den Empféanger Prototypen in Form der
Konstellationsdiagramme und der EVM mit Bezug auf den maximalen Vektor der
Modulationsart.

Zuerst wurden, ganz links im Bild, die digitalen Daten des Messpunktes A ver-
wendet. Im Vergleich zur Referenz Demodulierung durch Matlab, welche eine
EVM)\ von lediglich 0.07% liefert, demoduliert der MPSoC Empfanger das Signal
mit 2.07%. Allerdings liegt dies, wie die vorhergehenden digitalen Experimente
zeigen, weniger am MPSoC sondern hauptsachlich an den analogen Rauschquel-
len, in diesem Fall an den Digital/ Analog-Wandlern des AWG und den Analog/-
Digital-Wandlern des Empfangerprototyps.

Fiir die Sendesignale von Messpunkt B und somit quasi fiir direkte Verbindung
der DACs des MPSoC-Senders mit den ADCs des MPSoC-Empféangers, erhoht
sich die EVM); durch den Realtime-Empfanger im Vergleich zur Matlab Demo-
dulierung von 2,71% auf 3,19%.

Bei der Verwendung der Werte aus Messpunkt C muss das Signal, welches durch
den analogen elektrischen Mischer auf eine Zwischenfrequenz gehoben wurde,
wieder ins Basisband gebracht werden, damit der MPSoC Empfanger dieses oh-
ne Weiteres demodulieren kann. In diesen Versuchsreihen geschieht dies digital
in Matlab, bevor die Daten in den AWG geladen werden. Eine Echtzeitimplemen-
tierung mit Hilfe eines Digital Down Converters wird in Kapitel 6.1 untersucht.
Beim Empfang dieser Ubertragung steigt die EVM); von 4,53% auf 5,08% im Ver-
gleich zur Referenz.
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Abbildung 5.15.: Wahrend die Konstellationsdiagramme oben die Sendesignale
zeigen, also die Signale, mit denen der AWG geladen wurde,
werden in der unteren Bildhélfte die Ergebnisse der Demodula-
tion durch den MPSoC Empfanger dargestellt.

Beim letzten Experiment der Versuchsreihe, der optischen Ubertragung mit den
Daten von Messpunkt D, erzeugt der MPSoC Empfanger einen Anstieg der EVM
von 7,94% auf 8,29%. Auch hier wurde die DDC Funktionalitit durch Matlab rea-
lisiert. Alle Versuche, auch die optische Ubertragung, erreichten auch hier EVM
Werte, welche mit entsprechenden FEC-Implementierungen als hinreichend feh-
lerfrei angesehen werden konnen, siehe Kapitel 2.1.7.

5.4. Vergleich mit bereits publizierten OFDM-Systemen

Durch das Ziel des Frameworks, eine Liicke zwischen Durchsatz und Flexibili-
tit zu schlieflen, fallt ein wertender Vergleich mit existierenden Architekturen
schwierig, da kein System mit derselben Ausrichtung existiert. Die meisten auf
Durchsatz optimierten OFDM Systeme nutzen dedizierte Schaltungen, welche in
FPGAs implementiert wurden. Diese Systeme bieten in der Regel eine hohere Bi-
trate als die hier aufgebauten Prototypen, meist lasst sich damit allerdings hochs-
tens die Modulationsart der einzelnen Subtrédger dandern.

140



5.4. Vergleich mit bereits publizierten OFDM-Systemen

Der Vergleich mit Systemen, welche sich durch Software konfigurieren lassen,
fiihrt immer zu dem Ergebnis, dass diese wesentlich niedrigere Datenraten be-
sitzen. So konnen weder die GPUs, die DSP-Realisierungen, noch die MPSoCs
mit Hardwarebeschleunigern in den Gigabitbereich vorstoflen. Sie sind allerdings
auch nie auf Durchsatz optimiert, ihre Ziele bestehen meist darin, den Energie-
verbrauch und die Kosten fiir einen spezifischen Standard-Anwendungsfall zu
senken.

Tabelle 5.8.: Vergleich der Eigenschaften der aufgebauten Prototypen mit publi-

zierten OFDM-Signalverarbeitungssystemen.

Diese Yeh Yan Ma
Arbeit etal. [117] et al. [116] et al. [57]
Jahr 2014 2010 2010 2013
Architektur MPSoC DSP DSP GPU
Baustein Virtex-6 TMS320C5409 TMS320C6000 GF580GTX
Anmerkung - IEEE 802.11n MIMO-OFDM -
Modulation 64-QAM 64-QAM QPSK 1024-QAM
Max. Samplerate = 1GSa/s 313 MSa/s 48 KSa/s 192 MSa/s
Max. Bitrate 10Gb/s 600 Mb/s 6,4 Kb/s 476 Mb/s
Flexibilitat sehr hoch voll voll voll
Diese Harju Qian Schmogrow
Arbeit [35] et al. [75] etal. [SWN™11]
Jahr 2014 2006 2010 2011
Architektur MPSoC MPSoC Dediziert Dediziert
Baustein Virtex-6 ASIC 16 x Virtex-5 Virtex-5
Anmerkung - 3 Beschleuniger = Eine Taktquelle nur Sender
Max. Modulation = 64-QAM - QPSK 16-QAM
Max. Samplerate = 1GSa/s 20-80 MSa/s 20 GSa/s 28 GSa/s
Max. Bitrate 10Gb/s 54 Mb/s 41,25 Gb/s 101,5Gb/s
Flexibilitat sehr hoch sehr hoch Mod. Format -

Tabelle 5.8 fasst die Eigenschaften in Bezug auf Performanz und Flexibilitét eini-
ger Architekturen aktueller OFDM-Veroffentlichungen zusammen. Die Werte zur
Modulation beziehen sich hierbei auf die durchgefiihrten Hardware Experimente.
In einigen Fallen, beispielsweise bei Yeh [117] wurde die erreichte Datenrate nur
indirekt durch die Realisierung eines Standards angegeben. Dabei kennzeichnet
ein griiner Hintergrund einen besseren Wert als das Ergebnis dieser Arbeit, ein
roter Hintergrund weist auf einen schlechteren Wert hin. Gelb sind die Werte ge-
kennzeichnet, welche sich im gleichen Rahmen bewegen.
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Es ist leicht zu erkennen, dass sich die Systeme in die zwei bereits genannten
Kategorien einteilen lassen:

1. Mehr Durchsatz - aber weniger Flexibilitat
2. Ahnliche Flexibilitit - weniger Durchsatz

Nachfolgend soll aus jeder Kategorie stellvertretend ein System genauer vergli-
chen werden. Fiir Kategorie 1 zeigt Tabelle 5.9 das System aus [75] und vergleicht
dieses mit der 4-SPS-Stream Implementierung des Empfanger-Prototyps aus die-
ser Arbeit.

Tabelle 5.9.: Der Vergleich mit einem System aus Kategorie 1, also mit hoherer
Datenrate und weniger Flexibilitdt. Zum Vergleich wurde die 4-SPS-
Stream Empfangerimplementierung verwendet.

Diese Qian

Arbeit et al. [75]
Jahr 2014 2010
Architektur MPSoC Dediziert
FPGA XC6VHX380T 16x XC5VSX95T
Logic Cells 382 464 1507 328
Samplerate 1GSa/s 20 GSal/s
16-QAM Datenrate 3,09 Gb/s 41,25 Gb/s
Flexibilitat sehr hoch Modulationsformat
E-B2B BER” 2x10~11 <1075
O-B2B BER* 2,17 x10°° 5,9x1074

"Bezogen auf Messungen mit 16-QAM

Zunichst fallt auf, das Qian et al. noch die Vorganger Generation an FPGAs, die
Virtex-5 FPGAs einsetzen. Da sich diese zwei Generationen allerdings nur gering
im Aufbau ihrer Basiselemente unterscheiden, ist dies zundchst nicht weiter re-
levant. Qian et al. verwenden fiir ihren Prototyp allerdings 16 groie FPGAs des
Typs XC5VSX95T, der laut der Virtex-5 Produkttabelle 94 208 Logikzellen gleich-
gesetzt werden kann. Dies entspricht etwa der 4-fachen Menge an verfiigbaren
Ressourcen. Allerdings muss man bedenken, dass eine Verteilung auf 16 FPGAs
auch einen erheblichen Mehraufwand und eine grofSle Menge an ungenutzten
Ressourcen bedeutet, da es selten moglich ist, einen FPGA vollstandig auszulas-
ten.

Der Vergleich der Flexibilitat und der erreichten Datenrate ist eindeutig. Zwar
fallen die erreichten Datenraten dieser Arbeit um ein 10-faches kleiner aus, da-
fiir lasst sich bei Qian et al. auch nur zwischen 3 Modulationsformaten, namlich
Modulationsformaten QPSK, 8-PSK und 16-QAM, wihlen. Die Moglichkeiten der
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5.4. Vergleich mit bereits publizierten OFDM-Systemen

Konfiguration zur Designzeit und der Programmierung zur Laufzeit wie sie der
Empfanger dieser Arbeit bietet sind um ein Vielfaches hoher.

Fiir den Vergleich der BER wurden die EVM); Werte aus Abbildung 5.15 mit der
Hilfe von Formel 2.27 in BER Werte umgerechnet. Wahrend fiir die elektrischen
Back-to-Back (Electrical Back-to-Back, E-B2B) BER Werte ein genauer Vergleich
schwierig ist, da Qian et al. nur angeben, dass der Wert kleiner als 1075 ist, er-
reicht die Signalqualitdt des Empfangers dieser Arbeit eine niedrigere BER fiir
die optischen Back-to-Back Werte.

Allerdings sind solche Vergleiche nur bedingt aussagekréftig. Zum einen verwen-
dete der AWG in den Messungen von Qian et al. offline produzierte Daten, wéh-
rend der AWG der Messungen in dieser Arbeit die aufgenommenen, online pro-
duzierten Daten enthielt. Zum anderen verwendeten Qian et al. im Gegensatz zu
den Messungen dieser Arbeit einen gemeinsamen Takt, was diversen Synchroni-
sationsproblemen vorbeugt. Somit wird zwar die Signalqualitit verbessert, aller-
dings werden hierdurch die Anforderungen an ein praktisch nutzbares Kommu-
nikationssystem nicht wirklich erfiillt.

Ebenso hingt die BER in grofSem Mafie von den im System befindlichen Rausch-
quellen ab, wie beispielsweise Analogwandlern, Modulatoren oder Verstarkern.
So ist davon auszugehen, dass der in [75] erwédhnte 40GS/s ADC mit 2 Kanélen
eine wesentlich geringere Auflosung besitzt als die hier verwendeten ADCs von
Texas Instruments.

Stellvertretend fiir die Kategorie 2 vergleicht Tabelle 5.10 die Eigenschaften des
4-Stream MPSoC- Empfangerprototyps dieser Arbeit mit der Espresso Plattform
aus [35]. Bei Espresso handelt es sich um eine dieser Arbeit im Grundgedanken
dhnlichen Architektur, eine durch mehrere HW-Beschleuniger unterstiitzte CPU.

Tabelle 5.10.: Der Vergleich mit einem System aus Kategorie 2, welches ebenfalls
aus einer CPU und HW-Beschleunigern besteht. Es erreicht eine ge-
ringere Datenrate, bietet jedoch dhnliche Flexibilitat.

Diese Arbeit Harju [35]

Jahr 2014 2006
Architektur MPSoC MPSoC
Realisierung FPGA IC
CPU-Subsystem Leon-3 CPU = COFFEE CPU
Anzahl Beschleuniger 23 3
Samplerate 1 GSal/s 20-80 MSa/s
Datenrate 3,09 Gb/s 54 Mbit/s
Flexibilitat sehr hoch sehr hoch
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Das Ziel von Harjus Arbeit war es, ein auf den einfachen RISC Prozessor COFFEE
basiertes System zu entwickeln und durch Coprozessoren soweit zu beschleuni-
gen, dass es den Anforderungen von Wideband Codemultiplexverfahren (Wide-
band Code Division Multiplexing, WCDMA), denen von OFDM im Rahmen von
Universal Mobile Telecommunications System (UMTS) und denen vom 802.11a
Standard gentigt, ohne die Energieeffizienz zu stark zu beeintrachtigen. Das Sys-
tem wurde hierbei in einer 13 ym Technologie implementiert und simuliert. Ein
Chip wurde jedoch nicht gefertigt.

Wiéhrend der erstellte Prototyp dieser Arbeit versucht, die Datenrate zu optimie-
ren, indem alle Verarbeitungsschritte durch Beschleuniger iibernommen werden,
verwendet Espresso lediglich drei Beschleuniger. Fiir OFDM kiimmert sich einer
dieser Beschleuniger um die Ein- und Ausgabe, einer um die Synchronisation
und der letzte tibernimmt die Fast Fourier Transformation. Die Kanalschitzung
und Korrektur wird weiter vom RISC-Prozessor durch ein entsprechendes Soft-
ware-Programm erledigt. Dies ist ausreichend, um die geforderten Datenraten
fiir UMTS und 802.11a zu erreichen, welche lediglich im zweistelligen Megabit-
Bereich liegen und somit weit unter den angestrebten Datenraten des Systems
dieser Arbeit.

Die Espresso-Architektur ist dabei dhnlich flexibel wie die Architektur dieser Ar-
beit. So kénnen mit der CPU prinzipiell alle Signalverarbeitungsschritte realisiert
werden, allerdings wirkt sich dies schnell auf die erreichbare Datenrate aus, da
die CPU dann einen Flaschenhals bildet. Die HW-Beschleuniger sind sehr fle-
xibel programmierbar, allerdings ist der Espresso Demodulationsprozessor, wel-
cher FFTs berechnet, auf eine Stiitzpunktanzahl von maximal 1024 beschrankt.
Eine Flexibilitat zur Designzeit besitzt die Espresso Plattform nicht, Anderungen
miissten demnach - falls tiberhaupt méoglich - von Hand in die Hardwarebeschrei-
bung eingepflegt werden.

Im Bereich der Kosten und des Energieverbrauchs kann die Architektur dieser
Arbeit nattirlich nicht mithalten. Das Ziel der Realisierung eines Systems, wel-
ches die Liicke zwischen Kategorie 1 und Kategorie 2 schlief3t, also sehr hohe
Geschwindigkeiten ermdglicht und trotzdem die flexible Anpassung der OFDM-
Parameter zur Laufzeit erlaubt, wurde jedoch erreicht.

Abschlieflend soll angemerkt werden, dass die erreichten Datenraten durchaus
noch gesteigert werden konnen und es sich bei den Beschrankungen um solche
der Prototypen handelt. So kann zukiinftig, unter der Verwendung von FPGAs
der nidchsten Generation, die mehr Ressourcen bieten oder die einen hoheren Sys-
temtakt erlauben, der Durchsatz entsprechend erhoht werden.

Auch die Realisierung durch einen ASIC ist potentiell moglich. Hier konnte man
die Taktrate des Systems deutlich steigern und es wiirde einen wesentlich hohe-
ren Durchsatz erzielen. Einerseits miisste man jedoch auf eine effiziente Umset-
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zung derjenigen Elemente achten, welche derzeit durch BRAMs realisiert sind,
andererseits wiirde man als ASIC natiirlich jegliche Flexibilitit zur Designzeit
verlieren.
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6. Entwurf eines Hochgeschwindigkeits-Digital
Down Converters

Dieses Kapitel beschreibt die Realisierung eines Digital Down Converters (DDC),
welcher fiir das in Kapitel 4.1 beschriebene Anwendungsszenario zur Vorverar-
beitung der Signale im Empfianger benotigt wird. Ausgehend von der allgemei-
nen Funktionsweise und den benétigten Eigenschaften wird zunéchst die Archi-
tektur ermittelt, welche die gesetzten Anforderungen erfiillt. Danach wird die Im-
plementierung im Detail besprochen, um im letzten Kapitel die Experimente und
Ergebnisse der Implementierung vorzustellen

6.1. Digital Down Converter zur OFDM Vorverarbeitung

Eine Digital Down Conversion ist hdufig in Kommunikationssystemen zu finden,
weshalb sie bereits vielfach analysiert und optimiert wurde. Allerdings besitzt
das digitale Verarbeitungssystem im Regelfall eine relativ niedrige Samplerate,
die Abtastfrequenz ist normalerweise geringer als die Taktfrequenz des Systems.

Die Forderung nach Sampleraten von mehreren Gigasamples pro Sekunde, die
fiir den Einsatz in Hochgeschwindigkeits-OFDM Systemen erforderlich sind, ver-
hindert jedoch den Einsatz von Standard-Realisierungen. Liegt die Samplingfre-
quenz bei einem Vielfachen des Systemtaktes, miissen entsprechend viele Samp-
les pro Takt zeitgleich und unter Verwendung des Pipelining Prinzipes verarbeitet
werden konnen.

6.2. Aufbau und Funktion eines Digital Down Converters

Der allgemeine Aufbau einer Digital Down Conversion ldsst sich in zwei bis drei
Stufen unterteilen und ist in Abbildung 6.1 veranschaulicht. In der ersten Stu-
fe muss das zu untersuchende Signal in das Basisband gemischt werden, was
hier durch eine komplexe Multiplikation mit dem negierten Trager des Signals
geschieht. Dieser Trager kann als digitales Signal mit Hilfe eines numerisch gesteu-
erten Oszillators (Numerically Controlled Oscillator, NCO) erzeugt werden.
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Misch- Dezimations-
NCO Stufe filter-Stufe

Abbildung 6.1.: Im Allgemeinen besteht eine Digital Down Conversion aus einer
komplexen Multiplikation mit der negierten Trégerfrequenz so-
wie der anschliefenden Tiefpassfilterung und Verringerung der
Samplerate um einen Faktor N.

Im Bild 6.1 wird eine allgemeingiiltige Realisierung dargestellt. Je nachdem ob
es sich bei dem verwendeten Eingangssignal um ein IQ-Signal handelt oder um
ein reelles Signal, lasst sich die Mischstufe auf zwei reelle Multiplikationen ver-
einfachen. Kann bei einem reellen Eingangssignal einfach der Q-Eingangspfad
entfernt werden, gentigt bei einem IQ-Eingangssignal die Verwendung eines re-
ellen Tragersignals. Unerwiinschte Spiegelspektren werden durch nachfolgende
Stufen entfernt.

Nach der Mischstufe wird sowohl fiir den I-Pfad als auch fiir den Q-Pfad das Si-
gnal in der zweiten Stufe durch einen Tiefpass gefiltert, um es auf die gewtiinschte
Bandbreite zu beschranken und so auf ein Reduzieren der Samplingfrequenz in
der dritten Stufe vorzubereiten. Ein geschicktes Integrieren der Sampleratende-
zimierung in die Filter kann allerdings eine effizientere Realisierung dieser zwei
Funktionen ermdglichen. Daher werden Stufe zwei und drei oft gemeinsam durch
einen Dezimationsfilter realisiert.

Dieser (Dezimations-)Filter des Systems erfordert typischerweise grofSe Aufmerk-
samkeit, da die Anforderungen an das Filter zu einem grofien Teil die Komplexitat
und den Ressourcenverbrauch der gesamten DDC bestimmen. Dabei ist es wich-
tig, dass linearphasige Filter verwendet werden, um eine spétere Korrektur der
Werte zu erleichtern.

Fir die meisten Standard DDC-Realisierungen mit einer hohen Dezimation wird
eine Kombination aus Cascaded-Integrator-Comb-Filter (CIC-Filter) und einem
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oder mehreren nachfolgenden Finite-Impulse-Response-Filter (FIR-Filter) verwen-
det, vergleiche den GC4016 Multi-Standard Quad DDC Chip von Texas Instru-
ments [41] und [90]. CIC-Filter ermoglichen die effiziente Realisierung hoher De-
zimationsraten. Nachteile im Passbandverhalten werden durch spezielle FIR-Rea-
lisierungen ausgeglichen.

Fiir niedrige Dezimationsraten, kleiner gleich sechzehn, stellen FIR-Filter und
kaskadierte Goodman und Carey Halbband-FIR-Filter [30] eine Alternative dar.
Da diese Filter keine Riickfithrung des Ausgangs besitzen, lassen sich mit Hilfe
einer Polyphase-Realisierung wesentlich einfacher mehrere dieser Filter in einer
parallelen Struktur realisieren. Sie konnen zusammen somit mehr als ein Sample
pro Takt verarbeiten. Fiir die konkreten Anforderungen der Experimente dieser
Arbeit stellen kaskadierte Goodman und Carey Halbband-FIR-Filter die bessere
Wahl dar. Weitere Details hierzu, sowie der Vergleich zu einer entsprechenden
Polyphase-FIR-Filter Version, wurden bereits in [Men12] und [MMD™12] versf-
fentlicht.

6.2.1. Anforderungen im Rahmen der Arbeit

Ziel ist es, mit Hilfe eines in Kapitel 5.1.1 beschriebenen ADC30 Wandlers von Mi-
cram ein Signal mit einer sehr hohen Bandbreite abzutasten, daraus ein beliebiges
Signalband auszuschneiden und dieses Band anschliefSend auf eine fiir den Emp-
fanger realisierbare Samplerate von ein bis zwei Gigasample zu bringen. Hierzu
wird eine Reduktion der Samplerate um den Faktor 16 angestrebt. Betreibt man
den ADC dann lediglich mit 16 Gigasample pro Sekunde, erhélt man eine Aus-
gangssamplerate von 1 GSa/s.

Dieses Verhiltnis ldsst sich bei Bedarf linear bis zu einer ADC Samplerate von 30
GSa/s und einer Samplerate des DDC-Ausgangssignals von 1,875 GSa/s steigern.
Bei einer angestrebten Samplerate von einem Gigasample fiir die Sender- und
Empfangerimplementierung nimmt die DDC demnach bei 125 MHz Systemtakt
und 16 GSa/s Samplerate 128 Eingangssample pro Takt entgegen und dezimiert
diese zu 8 Werte pro Takt.

6.3. Implementierung

Die Struktur des entwickelten Hochgeschwindigkeits-Digital Down Converters
ist in Abbildung 6.2 dargestellt. Zunachst wird durch den Input Scaler Block die
Zahlendarstellung angepasst. Wahrend der darauf folgende NCO der Mischstu-
fe aus 128 kooperierenden NCOs besteht, welche bereits im OFDM Empfanger
zum Einsatz kommen, stellt der Dezimationsfilter eine Kaskadierung von zwei
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DDC

v

Dezimationsfilter +

Input Scaler

~N
v

. J

Abbildung 6.2.: Der realisierte Hochgeschwindigkeits-Digital Down Converter
dezimiert 128 Samples mit 6 Bit Auflésung pro Takt zu 8 Samples
mit 16 Bit Auflosung pro Takt. Dabei kommen als Dezimations-
filter mehrere kaskadierte Halbbandfilter zum Einsatz.

Halbbandfiltern zweiter Ordnung, eines Halbbandfilters sechster Ordnung und
zuletzt eines Halbbandfilters dreiffigster Ordnung dar. Um bei den anvisierten
Sampleraten eine Implementierung zu erreichen, welche sich mit den Méglich-
keiten heutiger FPGAs realisieren ldsst, wurden alle Komponenten von Hand auf-
gebaut und optimiert. Fiir einen optimalen Aufbau der Halbbandfilter sollte man
diese so beschreiben, dass die Xilinx Synthesewerkzeuge die Moglichkeiten der
DSP48E1 Elemente vollstandig nutzen konnen.

Zu Beginn einer Filterstufe steht immer ein Verzogerungsblock, welcher zur Ent-
spannung der Timing-Anforderungen die Eingangsdaten registriert sowie durch
zuséatzliche Register dafiir sorgt, dass geniigend Eingangsdaten fiir alle paralle-
len Filter vorhanden sind. In Abbildung 6.3 ist dieser Block auf der linken Seite
veranschaulicht.

6.3.1. Aufbau des Dezimationsfilters durch Halbbandfilter

Hinter dem Verzégerungsblock kommen parallel mehrere Polyphase-Halband-
Filter zum Einsatz. Da die Grenzfrequenz von Halbbandfiltern bei wg = /2, al-
so in der Mitte des Spektralbands liegt, ldsst sich mit jeder Halbbandfilterstufe
eine Verringerung der Samplerate um den Faktor 2 durchfiihren. Dementspre-
chend kann die Realisierung jedes zweiten Filters eingespart werden, da dessen
Ergebnis im Sinne der Sampleratenreduzierung nicht weiter verwendet wird. Ab-
bildung 6.3 veranschaulicht dieses Konzept.
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HB (G
B-Die

Abbildung 6.3.: Nach dem Verzogerungsblock kann durch die Sampleratenre-
duktion um den Faktor 2 auf die Realisierung jedes zweiten Po-
lyphase-Halband-Filters verzichtet werden.

Die Koeffizienten reeller Halbbandfilter sind symmetrisch, wobei bis auf den mitt-
leren alle Koeffizienten mit geradem Index null sind. Der mittlere Koeffizient lasst
sich allerdings durch Skalierung zu 1 festlegen, wodurch man fiir Halbbandfilter
ungefahr ein Viertel der iiblichen Multiplikationen benotigt.

Ein Vorteil des Aufbaus mit Hilfe von kaskadierten Halbbandfiltern besteht dar-
in, dass das Passband der ersten Filterstufen viel grofSer ist als der entsprechende
Durchlassbereich der gesamten Filterbank. Die vordersten Filter konnen somit
sehr einfach gehalten werden, da hier der Abstand zwischen Sampling-Frequenz
und Nutzsignal hoch ist. Sie diirfen sehr breite Ubergangsbereiche aufweisen.
Die Dampfung dieser Bereiche wird im Gesamtfilter von nachfolgenden Filtern
iibernommen. So ist hier bereits mit einstelligen Filterordnungen eine hohe Sperr-
dampfung moglich.

Entsprechend werden mit steigendem Verhaltnis von Passband zu Samplingfre-
quenz Filter hoherer Ordnung benétigt, damit die gewtinschte Aliasingunter-
driickung zu erhalten. Goodman und Carey [30] haben eine Tabelle einfach zu
implementierender Halbbandfilter mit ansteigender Lange aufgestellt sowie ein
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Abbildung 6.4.: Die einzelnen Halbbandfiltertypen des DDC-Design: a) 2. Halb-
bandfilter Ordnung b) Halbbandfilter 6. Ordnung c) Halbbandfil-
ter 30. Ordnung

Verfahren, um zu einer gewiinschten Reduktionsrate und Dampfung die jeweils
passenden Filter fiir jede Stufe auszuwiahlen. Nach diesem Verfahren wurden die
Ordnungen der Filterkaskade gewahlt.

Abbildung 6.4 zeigt, wie die zum Einsatz kommenden Halbbandfilter optimal
mit Hilfe von DSP48E1 Slices aufgebaut werden kénnen. Da die Halbbandfilter
zweiter Ordnung ganz ohne Multiplikation auskommen, werden fiir ihre Reali-
sierung auch keine DSP48E1 Primitive benotigt, sieche Abbildung 6.4 a). Trotz-
dem kann man ihre Implementierung optimieren, indem man durch eine geeig-
nete Beschreibung dafiir sorgt, dass die Synthese Tools sogenannte Ternary Adders
verwenden. Diese konnen direkt drei Summanden addieren benétigen allerdings
Dank der LUTs mit sechs Eingdngen den gleichem Ressourcenaufwand wie eine
Addition zweier Summanden, siehe [101]. Dies ist insbesondere fiir groffe Addie-
rerbdume, wie sie in digitalen Filtern vorkommen, von Vorteil.
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Die Realisierung eines HB-Filters 6. Ordnung ist in Abbildung 6.4 b) zu sehen.
Durch die Symmetrie der Koeffizienten kénnen die Pre-Adder der DSP48E1 Pri-
mitive genutzt werden, um die entsprechenden Eingangsdaten zu addieren und
entsprechend des Distributivgesetzes nur das Ergebnis dieser Addition mit dem
Koeffizienten zu multiplizieren. Die Post-Adder der DSP48E1 Slices werden ver-
wendet, um die Einzelergebnisse zu addieren. Dadurch kann, abgesehen von ein
paar Registern, welche im Bild durch hellgriine Rechtecke dargestellt sind, ein
einzelnes HB-Filter sechster Ordnung bereits mittels zwei DSP48E1 Slices (im Bild
blau hervorgehoben) aufgebaut werden.

Tabelle 6.1.: Ressourcenverbrauch aufgeschliisselt auf einzelne Komponenten des

DDC.

Komponente LUTs Flip Flops BRAMs DSP48

Vollstindiges DDC Design® = 40490 17% 64510 13% 83 11% @ 193 22%
Analogschnittstelle’ 14922 37% 16870 @ 26% 54 65% 1 1%
Chipscopeb 2364 6% 4394 7% 29 35% 0 0%
DDC? 22953  57% @ 42476 66% @ 0 0% 192 99%
Mischstufe® 7487  33% 7978  19% 0 0% 0 0%
Erste HB-Filterstufe® 1270 6% 3399 8% 0 0% 0 0%
— HB-Filter 2. Ordnung® 19 0% 36 0% 0 0% 0 0%
Zweite HB-Filterstufe® 820 4% 2091 5% 0 0% 0 0%
— HB-Filter 2. Ordnung® 20 0% 4 0% 0 0% 0 0%
Dritte HB-Filterstufe® 233 1% 1392 3% 0 0% 32 17%
— HB-Filter 6. Ordnung® 5 0% 60 0% 0 0% 2 1%
Vierte HB-Filterstufe® 1615 7% 5994  14% 0 0% 64  32%
— HB-Filter 30. Ordnung’ 181 1% 659 2% 0 0% 8 4%

“Prozentangaben beziehen sich auf verfiigbare Ressourcen eines XC6VHX380T FPGAs
YProzentangaben beziehen sich auf vollstandiges FPGA Design
“Prozentangaben beziehen sich lediglich auf den Digital Down Converter

Der komplexeste Einzelfilter, der HB-Filter 30. Ordnung, ist in Abbildung 6.4 c) zu
sehen. Wie bei einem Filter sechster Ordnung kommen DSP48E1 Primitive zum
Einsatz, welche mit den Pre-Addern die entsprechenden Eingangsdaten addieren,
die Multiplikation der Koeffizienten realisieren sowie mit Hilfe der Post-Adder
Teile des benotigten Addiererbaums implementieren. Diese Module werden im
Bild Add_Mul_Add genannt. Des Weiteren finden sich Add_Mul Module, welche
die letzte dieser Stufen, den Post-Adder und das entsprechende Register, nicht
verwenden. Zudem kommt auch hier ein Ternary Adder zum Einsatz.

Der Ressourcenverbrauch einer DDC ist in Tabelle 6.1 aufgeschliisselt dargestellt.
Angemerkt sei, dass sich Angaben zu Filterstufen und zur Mischstufe nur auf eine
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a) Cosimulation: Frequenzantwort Halbband-Filterbank auf Chirp-Signal

(normalisiert auf 0 dB)

Magnitude (dB)

Frequenz in GHz
b) RTL-Simulation: 10 GHz Sinus

Eingang: 10,00 GHZ

NCO: -9,98 GHZ

Ausgang Mischer:
20 MHz liberlagert
mit -19,98 GHZ

Ausgang DDC:
20 MHz

Abbildung 6.5.: a) Ergebnis einer Matlab-Modelsim-Cosimulation welches die
Frequenzantwort der Filterkaskade auf ein Chirpsignal zeigt. b)
Modelsim RTL-Simulation in welcher ein (reelles) 10 GHz Signal
absichtlich mit einem 20 MHz Versatz ins Basisband gemischt
wird.

Realisierung beziehen, in einem DDC-Design allerdings immer zwei, je eine pro
IQ-Pfad, benétigt werden. Jedoch gilt es zu bedenken, dass die internen Bitbrei-
ten innerhalb des DDC ansteigen, die Anzahl der Einzelfilter pro Filterstufe aller-
dings wegen der Sampleratenreduktion pro Stufe abnimmt. Fiir die Mischstufe
am Eingang wurde der Einsatz von DSP48E1 Elementen absichtlich verhindert,
da hier die Eingangsdaten nur 6-Bit breit sind und sich die Mischstufe mit Hil-
fe von gentigend Pipeline Registern auch aus CLBs effizient und leistungsfahig
bauen ladsst. Die wertvollen DSP48E1 Primitive kénnen so fiir andere Aufgaben
eingespart werden.

Die Simulationsergebnisse erster einfacher Tests des Digital Down Converter De-
signs sind in Abbildung 6.5 zu sehen. Teilbild a) zeigt die Frequenzantwort auf
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ein Chirpsignal, welches im Rahmen einer Cosimulation in Matlab erzeugt, mit-
tels Modelsim durch die Dezimationsfilterstufe des DDC verarbeitet und letztlich
durch Matlab ausgewertet wurde. Wie erwartet schliefit das Filter bei 500 MHz.
Teil b) zeigt den Test des ganzen DDC-Designs in einer puren RTL-Simulation.
Als Eingangssignal dient ein 10 GHz Sinussignal, der Quadraturmischer des DDC
wird auf -9,98 GHz eingestellt, so dass sich eine Uberlagerung von 20 MHz und
-19,98 GHz ergibt. Nachdem in der Dezimationsfilterkaskade der negative 19,98
GHz Anteil entfernt und die Samplerate um den Faktor 8 reduziert wurde, findet
sich am Ausgang des DDC ein 20 MHz Signal.

6.4. Aufbau des DDC-Experiments und Auswertung der
Messergebnisse

Fiir komplexere Experimente wurde das DDC Design mit Hilfe des Hitech Global
Entwicklungsboards realisiert. Im Testaufbau kommt wieder ein AWG als Sender
zum Einsatz, das DDC-Design nutzt einen Vega-ADC30 Analog/Digital-Wandler
von Micram, um ein Eingangssignal mit einer Abtastrate von 16 GSa/s zu digita-
lisieren, vergleiche Abbildung 6.6.

Anschliefend wird das enthaltene OFDM-Signal durch die Mischstufe des DDC-
Designs ins Basisband gemischt. Am Ende der Verarbeitungskette dieses Expe-
rimentes steht das gefilterte und in der Samplerate reduzierte OFDM-Signal im
Basisband. Wie in Abbildung 6.6 in der oberen Hilfte dargestellt, ermoglicht der
on-Chip Logikanalysator Chipscope das Auslesen der Daten sowohl vor als auch
hinter der DDC-Komponente.

Die Ergebnisse zur Bewertung des DDC-Designs sind in Abbildung 6.7 darge-
stellt. Ganz links zeigt das Teilbild A das Konstellationsdiagramm des verwende-
ten Sendesignals. Hierfiir wird sowohl die DDC-Funktionalitit als auch die De-
modulation in Matlab ausgefiihrt. Dabei wurde nicht versucht, die Filterstruktur
der Hardware nachzustellen, sondern es kamen entsprechend optimierte Matlab-
Funktionen zum Einsatz, um ein optimales Ergebnis zu erzielen. Der sich erge-
bende EVM); Wert von 5,63% kann daher als Referenz gewertet werden.

Teilbild B zeigt das Konstellationsdiagramm, welches man erhélt, wenn das Sen-
designal direkt digital dem DDC-Design zur Verfiigung gestellt und nicht durch
den AWG und den Micram ADC beeintrachtigt wird. Die Demodulation der Aus-
gabedaten des Converters wurde offline in Matlab durchgefiihrt. Der EVM); Wert
von 5,98% kann somit zur Bewertung des DDC-Design verwendet werden. Er be-
legt nicht nur, dass die realisierte DDC funktioniert. Der Vergleich mit der Mat-
lab Referenzimplementierung zeigt ebenso, dass die Degradierung des Signals,
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Abbildung 6.6.: Das DDC Testsystem erlaubt die Analyse des Signals vor sowie
hinter dem Digital Down Converter durch den on-Chip Logik-
analysator Chipscope. In der oberen Halfte ist der Aufbau als
Blockdiagramm dargestellt, unten sieht man eine Photographie
des Aufbaus.

welche durch die Einschrankungen wie Bitbreiten etc. zustande kommen, sich in
einem tolerierbaren Rahmen bewegen.

Das Konstellationsdiagramm aus Teilbild C zeigt die Ergebnisse der Messungen
mit analoger Ubertragung. Man erhilt ein solches Diagramm, wenn man das
Empfangssignal mit Hilfe von Chipscope am Eingang des Digital Down Conver-
ters aufzeichnet und dessen Funktion als auch die Demodulation entsprechend
Teilbild A durch Matlab ausfiihrt. Der EVM; Wert von 25% stellt im Vergleich
zum EVM); Wert aus Messung A die Degradierung des Signals dar, welche aus
der Verwendung des AWG und aus Verwendung des Hochgeschwindigkeits-
ADC resultiert.

Das letzte Teilbild (D) zeigt das Ergebnis der Matlab Demodulation des Signals,
welches sich mit Hilfe von Chipscope hinter der Digital Down Conversion auf-
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EVM,;: 5.63% | . EVM,: 5.98% | EVM,;: 25.06% ° |

L IR S ]

Abbildung 6.7.: Auswertung des DDC. A: Sendesignal B: Degradierung durch
Echtzeit-DDC C: Degradierung durch die analoge Ubertragung

D: Ergebnisse der analogen Ubertragung inklusive Echtzeit-DDC

zeichnen lasst. Auch hier wird der erzielte EVM); Wert von 25,06% nur geringfii-
gig schlechter als der Wert der Vergleichsmessung C, in welche die Matlab Refe-
renzimplementierung der DDC verwendet wurde.

Die Experimente zeigen, dass die realisierte DDC im Vergleich der Matlab-Refe-
renz nur geringfiigig schlechtere Ergebnisse liefert. Vergleicht man das Ergebnis
aus Teilbild A mit dem aus B, sowie das Ergebnis aus Teilbild C mit dem aus D, er-
kennt man, dass die Degradierung der EVM), durch die Hardware-Realisierung
im Vergleich zu den Simulationen dufierst gering ausfallt.

Zwar wurden in den Experimenten mit einer QPSK Modulierung der Subtrager
EVM),1 Werte erreicht, welche im akzeptablen Bereich liegen (siehe Kaptel 2.1.7),
dennoch ist die Verschlechterung des Signals durch den Einsatz des MICRAM
Wandlers enorm. Es muss jedoch angemerkt werden, dass dieser Analog/Digi-
tal-Wandler eine aufwendige Kalibrierung benotigt. Diese Kalibrierungsroutinen
wurden vom Hersteller des Wandlers zum Zeitpunkt der Messungen noch nicht
veroffentlicht. Eine selbst implementierte Kalibrierung war aufgrund mangelnder
Informationen und Moglichkeiten nur eingeschrankt moglich. Korrekt kalibriert,
sind erheblich bessere Ergebnisse zu erwarten.

157






7. Organisation und Entwurfsfluss des HW /SW

Co-Design Frameworks

7.1. Aufgabe des Frameworks

Ein Ziel dieser Arbeit ist es, auch Systementwicklern den Aufbau eines Hoch-
geschwindigkeits-OFDM Systems zu ermoglichen, welche wenig Expertise im
Entwurf digitaler Schaltungen und eingebetteter Systeme besitzen. Daher wur-
de wihrend der Entwurfs- und Implementierungsphase stets auf ein modulares
Design geachtet, sowie auf eine zentrale Verwaltung von Designoptionen durch
VHDL-Generics Wert gelegt. Hierdurch erméglicht es das Framework nicht nur,
die einzelnen Komponenten individuell wiederzuverwenden, sondern auch eine
Vielzahl unterschiedlicher Varianten zu generieren.

Das Framework erleichtert dabei nicht nur zur Designzeit groflen Einfluss auf
die Anzahl und auf die Typen von Hardware-Beschleunigern zu nehmen, es un-
terstiitzt auch das Andern der OFDM Parameter zur Laufzeit durch Software.
Gerade durch die Flexibilitdt zur Designzeit werden daher die verschiedensten
Auspragungen eines HW /SW Co-Designs untersttitzt.

Das Framework gliedert sich wie in Abbildung 7.1 dargestellt in drei Bereiche.
Dabei bilden die einzelnen Komponenten aus Kapitel 4 und 5 den ersten Bereich,
im folgenden auch als Hardware-Bibliothek bezeichnet. Der zweite Bereich ist
durch den System Generator zur automatisierten Erstellung von OFDM-Syste-
men gegeben. Diese zwei Hardware Bereiche werden durch den dritten Bereich,
der Software-Bibliothek zur einfachen Programmierung des Gesamtsystems, ver-
vollstandigt.

7.2. Der System Generator

Der System Generator ist im Grunde ein sehr grofies und flexibles Transceiver-De-
sign, welches aus den Prototypen der OFDM-Experimente von Kapitel 5 erstellt
und um eine grafische Benutzerschnittstelle zur Erzeugung einer Konfiguration
erweitert wurde. Mit seiner Hilfe ist es moglich, eine Vielzahl von Systemvarian-
ten zu generieren, ohne dafiir tiefgehende Kenntnisse tiber die Architektur zu be-
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Software-
Bibliothek

Abbildung 7.1.: Der Aufbau des Frameworks ist in drei Bereiche organisiert.
Die HW-Bibliothek beinhaltet die erstellten Einzelkomponenten,
der System-Generator ermoglicht die Erstellung einer Vielzahl
von Systemvarianten und die SW-Bibliothek stellt vorgefertigte
Treiber- und Testfunktionen zur Verfiigung.

notigen. Zwar wird bisher lediglich die verwendete Prototyping Hardware voll
unterstiitzt, das Konzept ist aber ebenso fiir andere FPGA Plattformen und fiir
andere Analogwandler giiltig.

Da der System Generator auf die Hardware-Bibliothek zugreift und auch eine
Systeminformationsdatei fiir die Softwarebibliothek erstellt, funktioniert dieser
nur im Rahmen des Frameworks.

7.2.1. Konfigurationsdatei des System Generators

Das System Generator Design macht einen exzessiven Gebrauch von VHDL-Gerne-
rate-Konstrukten, welche tiber VHDL-Generics gesteuert werden. Auf diese Weise
werden sowohl die Parameter der einzelnen Komponenten des Systems, als auch
die Anzahl dieser Komponenten durch diese VHDL-Generics verwaltet. Die Ge-
nerics selbst befinden sich dabei zentralisiert in einer einfachen Konfigurations-
datei. Damit die Erstellung bzw. die Modifikation dieser Datei nicht von Hand
vorgenommen werden muss, wurde eine grafische Eingabe (Graphical user in-
terface, GUI) entwickelt. Zusammen mit dem HDL-Design stellt diese GUI den
System Generator dar.
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Durch den System Generator ist es moglich, Sender-, Empfanger-, sowie Tran-
sceiversysteme zu erstellen und gleichzeitig einen angepassten Kompromiss aus
maximalem Durchsatz, Flexibilitdt und Ressourcenverbrauch zu bestimmen. Ta-
belle 7.1 listet eine Auswahl wichtiger Designparameter auf und beschreibt, auf
welche Eigenschaften sich diese Parameter hauptsiachlich auswirken und durch
welche Ressourcen sie beschrankt sind.

Tabelle 7.1.: Architekturoptionen zur Designzeit und ihr Einfluss auf das System.

Funktionalitit Einfluss Beschrinkung
Anzahl an Beschleunigern Durchsatz =~ Allg. Ressourcen
Anzahl an Speicher Durchsatz BRAM
Anzahl an SPS-Streams Durchsatz =~ Allg. Ressourcen
Modus des Connectors Flexibilitit =~ Allg. Ressourcen
Modus des (i)FFT Beschleuniger = Durchsatz DSP48E1
Max. Subtrdgeranzahl Flexibilitat =~ Allg. Ressourcen
Grofie der AHB Speicher Flexibilitat BRAM
Grofie des Pilottonspeichers Flexibilitat BRAM
Max. Anzahl Symbole pro Frame | Flexibilitat BRAM
Max. Anzahl Pilotténe pro Sym. | Flexibilitat BRAM
Max. Anzahl an EQ-Symbolen Flexibilitat BRAM
Grofle des Praambelspeichers Flexibilitat BRAM
DAC Auflésung - -

ADC Auflosung - -

Die wichtigsten Parameter, welche die Leistungsfdhigkeit und den Ressourcen-
verbrauch dominieren, sind die Anzahl der Beschleuniger, der Speicher sowie
der SPS-Streams. Durch die maximale OFDM Trdgeranzahl und die Art der Ver-
bindungsstruktur (Punkt-zu-Punkt oder Matrix) konnen allgemeine Ressourcen
gespart werden. Mit der Festlegung der Parameter zur maximalen Grofse der Pré-
ambel, der Anzahl der Piloten und der Tiefe der Speicher kann stark Einfluss auf
die benétigte Anzahl an BRAM-Blocken genommen werden. Die Auflésung der
Analogwandler hat wenig Auswirkung auf den Rest des Systems, da das Anpas-
sen der internen 16-Bit Darstellung erst am Ende des Sender beziehungsweise
bereits am Anfang des Empfangers geschieht.

7.2.2. Entwurfsfluss des Frameworks
Der Entwurfsfluss zur Erstellung von OFDM-Signalverarbeitungssystemen mit-

tels des System Generators ist in das Entwicklungswerkzeug ISE Design des FPGA
Herstellers Xilinx eingebunden und nutzt somit ein entsprechendes ISE-Projekt.
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Command> | config.tc
|© Errors |E‘ Console L\, Wamlngs|

¥ =

Abbildung 7.2.: Die grafische Eingabe fiir die Konfiguration kann iiber das Kom-
mando ,config.tc]” aufgerufen werden.

Wird die zugehorige Projektdatei mit dem Entwicklungswerkzeug geoffnet, kann
ein Design durch zwei einfache Schritte generiert werden:

1. Erzeugen der Konfiguration

2. Starten der Erstellung des Bitstroms

Um die grafische Benutzereingabe zur Erstellung einer Konfigurationsdatei auf-
zurufen, muss in die Konsole am unteren Rand des Entwicklungswerkzeuges das
Kommando ,,config.tcl” eingegeben werden, vergleiche Abbildung 7.2.

Die GUI selbst ist in Abbildung 7.3 dargestellt. Sie wurde mit dem Werkzeug
Graphical User Interface Development Environment (Guide) von Matlab erstellt und
ist als eigenstiandig lauffahiges Programm kompiliert. Sie ist in englischer Sprache
verfasst und in drei Bereiche unterteilt.

Der obere Bereich umfasst die Optionen welche das Control System betreffen.
Neben der Taktfrequenz, der Baudrate fiir die seriellen Verbindung, den Etherne-
teinstellungen und den Einstellungen des Leon-3 Cache kann bestimmt werden,
welche Komponenten des CS im Design realisiert werden sollen. Fiir alle Kom-
ponenten kann der Adressbereich und die IRQ-ID gesetzt werden. Hierfiir lasst
sich jedoch auch durch den Knopf in der Mitte unten automatisch ein Vorschlag
generieren.
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Abbildung 7.3.: Die grafischen Eingabe zur automatisierten Generierung einer
glltigen Konfiguration.

Im zweiten Bereich sind die Optionen fiir das SPS zusammengefasst. Die wich-
tigsten sind durch die Taktfrequenz und die Anzahl an Streams sowie die Anzahl
verschiedener Beschleuniger und AHB Speicher pro Stream gegeben. Auch die
Art von analoger Schnittstelle ldsst sich hier bestimmen. Zur Auswabhl stehen die
verwendeten Wandler dieser Arbeit direkt, oder per GTX-Briicke angebunden. So
bewirkt die Option Native, dass keine Analogschnittstelle integriert wird. So kon-
nen Designs erstellt werden, die leicht per Hand durch eine beliebige Schnittstelle
erganzt werden kénnen.

Die Adressen der AHB Speicher werden aufsteigend vergeben, der erste Spei-
cher hat Adresse 0x00000000, der zweite Adresse 0x00100000 und der n-te hat
Adresse (n —1) - 0x00100000. Die Adressen der Konfigurationsspeicher sowie
die IRQ-IDs koénnen, dhnlich zum CS, beliebig editiert werden. Aufierdem kon-
nen den Beschleunigern die Schnittstellen des AHB Connectors zugewiesen wer-
den. All dies kann jedoch, wie schon beim CS, auch wieder tiber den Knopf in der
Mitte unten automatisiert geschehen. Sind mehr als ein Beschleuniger eines Typs
pro SPS-Stream vorhanden, belegen die zusétzlichen Beschleuniger die ndchsten
Schnittstellen und die ndchsthohere Adresse des Speichers.
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Abbildung 7.4.: Nachdem die Konfiguration mit Hilfe der GUI erstellt wurde,
kann mittels des Knopfes Generate Programming File ein Bitstrom
fiir den FPGA erzeugt werden.

Als Beispiel fiir den Umgang mit mehreren Beschleunigern werden die Einstel-
lungen ftir zwei (i)FFT Beschleuniger, wie in Bild 7.3 dargestellt, ndher betrachtet.
Fiir sie ist die Leseschnittstelle mit 4, die Schreibschnittstelle mit 5 und die Kon-
figurationsspeicheradresse mit 0xB0000000 spezifiziert. Wahrend die angegebe-
nen Werte somit die Einstellungen des ersten (i)FFT Beschleunigers darstellen,
wird der zweite (i)FFT Beschleuniger automatisch zum Lesen an Schnittstelle 6
und zum Schreiben an Schnittstelle 7 angeschlossen. Seine Konfigurationsspei-
cheradresse wird auf 0xB0100000 gesetzt.

Die letzte Kategorie der System Generator GUI bietet die Moglichkeit, verschie-
dene Maximalwerte zu setzen, um Einfluss auf den Kompromiss zwischen Res-
sourcenverbrauch und Flexibilitit zur Laufzeit zu nehmen. Auch konnen hier
Voreinstellungen fiir einen Sender, einen Empfanger oder aber fiir einen Tran-
sceiver geladen werden. Die Checkbox Fast Startup implementiert den beschleu-
nigten Systemstart nach Kapitel 2.2.7.2 fiir Empféngerdesigns, siehe Kapitel 7.2.3
fiir Details.

Sind die gewiinschten Einstellungen vorgenommen, wird durch Betdtigen des
Proceed Knopfes die Konfigurationsdatei mit den VHDL-Generics sowie eine sys-
tem_parameters.h Datei mit den Informationen als #define Direktiven, erstellt. Ers-
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teres wird zur korrekten Erstellung des FPGA-Designs, letzteres zur korrekten
Funktion der Software-Bibliothek benétigt.

AbschlieSend befindet man sich wieder im Entwicklungswerkzeug des Herstel-
lers, wo durch ein Betédtigen des Knopfes Generate Programming File der Bitstrom
erstellt werden und durch ein Betédtigen des Knopfes Configure Target Device der
FPGA konfiguriert werden kann, siehe Abbildung 7.4.

Um den Bitstrom fiir einen beschleunigten Systemstart zu erstellen muss nach
dem reguldren Durchlauf noch zusétzlich fast_startup.tcl in die ISE-Konsole ein-
getragen werden. Es beginnt ein neuer Durchlauf des Designs, am Ende finden
sich die zwei partiellen Bitstrome PLbit und PIIbit im Projektverzeichnis.

7.2.3. Referenzdesigns des System Generators

Zu Testzwecken wurden neben den aus Kapitel 5 bekannten Prototypen auch
zwei neue Designs erzeugt, ein Transceiverdesign mit lediglich zwei SPS-Streams
sowie eine energie- und ressourcenschonende Variante eines Empfangers. Letz-
tere wurde dem Prinzip der Espresso Plattform [35] nachempfunden und wird
daher im Folgenden Espresso-Klon genannt. Der Ressourcenverbrauch beider De-
signs ist in Tabelle 7.2 wiedergegeben, die Werte stammen aus den Angaben, wel-
che nach der Platzierung und der Verdrahtung verftigbar sind.

Tabelle 7.2.: Ressourcenverbrauch weiterer, durch den System Generator erzeugte
Designs.
Design Ressourcentyp Max.
Typ LUTs Flip Flops BRAMs DSP Taktfreq.

Transceiver” 157673  66% 115684 24% 391 @ 51% 247 28% 100 MHz

Esgesj"' 45074  65% 33884 36% 163 94% 132  100% 50 MHz
on

“Prozentangaben beziehen sich auf verfiigbare Ressourcen eines XC6VHX380T
bProzentangaben beziehen sich auf verfiigbare Ressourcen eines XC6SLX100

Im 2-Stream Transceiverdesign wurden alle entwickelten Beschleuniger verwen-
det. Dabei wurde der (i)FFT-Beschleuniger zweimal pro Stream verwirklicht. Da
man davon ausgehen kann, dass auch dieses Design wieder mit 125 MHz tiber-
taktet werden kann, ist es in der Lage, gleichzeitig 500 MSa/s zu senden als auch
zu empfangen. Da bei Fast Fourier Transformationen mit mehr als 32 Subtra-
gern allerdings beide Beschleuniger eines Streams an der Transformation arbeiten
miissen, ist bei diesen Grofien ein gleichzeitiges Senden und Empfangen nicht
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Abbildung 7.5.: Durch den System Generator erstellter Espresso-Klon: Der
Hauptprozessor wird durch eine Analogschnittstelle, einen Syn-
chronisationsbeschleuniger sowie einen Beschleuniger zur Be-
rechnung der FFT ergénzt. Zusitzlich sind durch die angegebene
Partitionierung schnelle Systemstarts per Fast Startup moglich.

mehr moglich. Tabelle 7.2 ldsst jedoch erkennen, dass noch geniigend Platz im
Chip fiir weitere (i)FFT-Beschleuniger verfiigbar ist.

Fiir das zweite Design, den Espresso-Klon, wurden einige Neuerungen vorge-
nommen. Es wurde nicht nur fiir den Virtex-6 FPGA, sondern auch fiir einen
Spartan-6 (XC6SLX100) realisiert. Dieser Familie gehoren die kleinen, energie-
und kostensparenden FPGAs der Firma Xilinx an. Da diese FPGAs keine GTX-
Transceiver besitzen, wurde die GTX-Briicke zur Adapterplatine entfernt und die
Analogschnittstelle direkt in das Hauptdesign aufgenommen. Die Synthesewerk-
zeuge wurden so eingestellt, dass sie die Anzahl der Ressourcen optimieren und
dass sie so viele DSP-Primitive wie moglich verwenden. Dies kann zusétzlich
LUTs sparen.

Auch wurden fiir dieses Design die Techniken fiir einen schnellen Systemstart
angewandt, vergleiche Kapitel 2.2.7. Dabei verwendet die Implementierung fiir
Spartan-6 den eigens hierfiir entwickelten Entwurfsfluss, siche [MNH " 11a]. Ab-
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Abbildung 7.6.: FPGA Editor Ansicht des Espresso-Klon Designs in der Spartan-
6 Variante. Netze der zeitkritischen Partition sind schwarz mar-
kiert, zeitunkritische Netze in Cyan dargestellt.

bildung 7.5 zeigt das Blockschaltbild des Systems und gliedert dabei die zeitkri-
tischen und zeitunkritischen Komponenten farblich. Dies erméglicht es dem Sys-
tem, schnell aus einem sehr tiefen Energiesparzustand aufzuwachen und Daten
zu empfangen. Die CPU des CS kann zuerst die ADCs korrekt initialisieren und
anschlielend den Synchronisationsbeschleuniger programmieren. Wéahrend die-
ser dann bereits die ersten eingehenden Daten der ADCs nach einer Synchronisa-
tion durchsuchen kann, 1adt die CPU des CS den partiellen Bitstrom der unkriti-
schen Designpartition tiber die ICAP in den Konfigurationsspeicher.

Abbildung 7.6 zeigt das Spartan-6 Design in der Ansicht des FPGA Editors. Es
ist gut zu erkennen, wie die Logik sowie die Netze der zeitunkritischen Partiti-
on (in Cyan markiert) streng auf einen moglichst groflen Bereich festgelegt sind.
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Somit ist der Bereich fiir die Ressourcen der zeitkritischen Partition (in schwarz)
entsprechend auf eine kleine Fliche gedréngt.

Tabelle 7.3 listet die Bitstromgrofien der verschiedenen Bitstromvarianten und
FPGAs. Da im Espresso-Klon Design ein Grofsteil der Komponenten zu der zeit-
kritischen Partition zahlen, hilt sich die Verringerung der BitstromgrofSe im Ver-
gleich mit einem komprimierten Bitstrom in Grenzen. Der Vergleich mit einem
Standard-Bitstrom fiir den Spartan-6 FPGA fallt mit 69% dennoch bereits recht
grof aus. Falls der prozentuale Anteil der zeitunkritischen Partition steigt, bei-
spielsweise aufgrund eines Ausbaus des Espresso-Klon Design um weitere Be-
schleuniger, dann wird sich die prozentuale Beschleunigung durch Fast Startup
ebenfalls entsprechend erhohen.

Tabelle 7.3.: Vergleich der verschiedenen Bitstromgrofien in Bit fiir das Espresso-

Klon Design
Bitstrom-Typ XC6SLX100 XC6VHX380T
Standard Bitstrom” 26564040 100% = 119785488 @ 100%

Komprimierter Bitstrom® 24614504 = 93% 45170768  38%
Komprimierter Bitstrom” 22930200 = 86% = 28073936  23%
Fast Startup Bitstrom” 18267992 69% = 20456496  17%

"Vollstandiges Design
bZeitkritische Komponenten im Sinne von Fast Startup

Gerade fiir grofle FPGAs und langsame Konfigurationsschnittstellen bestimmt
die Bitstromgrofle den Zeitbedarf der Konfigurationsphase , vgl. Formel 2.28 so-
wie die Werte des Espresso-Klons fiir Virtex-6. Dementsprechend wird diese Tech-
nik mit zukiinftigen FPGAs eine immer grofiere Rolle spielen.

7.3. Softwareerstellung mit Hilfe des Frameworks

Da das Programmieren der Beschleuniger dieses Systems ohne Hilfsmittel ein de-
tailliertes Wissen tiber dessen Aufbau und die Funktionsweise voraussetzen wiir-
de, wurde eine Softwarebibliothek erstellt, welche alle wichtigen Moglichkeiten
zu Programmierung in einfache, dokumentierte Treiberfunktionen kapselt.

7.3.1. Organisation der Softwarebibliothek

Die umfangreiche Software-Bibliothek stellt auf verschiedenen Abstraktionsebe-
nen Treiberfunktionen zur Verfiigung. Abbildung 7.7 stellt diese drei Ebenen bild-
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>
Software-Bibliothek
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Makros und Direktiven
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Abbildung 7.7.: Die Software Bibliothek ist in drei Hierarchieebenen geteilt. Wah-
rend die unterste Ebene sehr systemnah ist, befinden sich in der
oberen Ebene komplexe Testfunktionen und Beispielsoftware.

lich dar. Auf unterster Ebene werden die Konfigurations- und Befehlsspeicher-
adressen der Hardwarebeschleuniger in aussagekréftige Namen abgebildet und
einfache Makros fiir Lese- und Schreibzugriffe auf die Register definiert. Zusétz-
lich werden hier benétigte Informationen des Designs, wie beispielsweise die Fre-
quenz des Systemtaktes, zentral in der Datei system_parameter.h verwaltet und al-
len hoheren Funktionen zur Verfligung gestellt. Diese Datei wird bei Verwendung
des System Generators neu erstellt, damit die Informationen und die aktuelle Ar-
chitektur konsistent sind.

Aufbauend auf der beschriebenen, untersten Treiberschicht existieren fiir jeden
Beschleuniger Treiberdateien mit einer Vielzahl an Treiberfunktionen, welche die
ordnungsgeméfie Programmierung eines jeden Beschleunigers vereinfachen. So
wird die Modifikation jeder Eigenschaft eines Beschleunigers durch mindestens
eine Treiberfunktion angesprochen, oft auch in mehreren (beispielsweise zum
Ein- und Ausschalten von Eigenschaften oder zum Schreiben und Lesen von Pré-
ambelwerten).
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Abbildung 7.8.: Die Debugging-Ansicht in Eclipse. [44]

So existieren Funktionen, um einen Beschleuniger zu aktivieren oder deaktivie-
ren, um ein Kommando in den Befehlsspeicher des Beschleunigers zu schreiben
oder auch um die Kommandos von dort zu lesen. Ebenso ldsst sich der Interrupt-
modus des Beschleunigers setzen oder lesen, sowie viele weitere Eigenschaften
aktivieren oder deaktivieren. Um mit diesen Treiberfunktionen zu arbeiten, wird
aufgrund der Vielzahl an Funktionen eine Einarbeitungszeit benétigt. Da solch
ein Konzept im Embedded System Bereich allerdings verbreitet ist (vgl. Xilinx
XPS) und die Softwarebibliothek zudem noch mit Hilfe des Software Dokumenta-
tionswerkzeuges Doxygen [38] ausfiihrlich dokumentiert ist, fallt diese , Lernzeit”
eher gering aus.

Als letzte Schicht existieren zusétzlich komplexere Funktionen, wie beispielswei-
se Debugfunktionen. So kann bei Sendern mit einer entsprechenden Funktion
die Ausgabe einer Sagezahnschwingung aktiviert werden, um die Hardware zu
testen. Als weiteres Beispiel kann durch eine weitere Funktion die vollstindige
Ausgabe der aktuellen Konfiguration jedes Beschleunigers vorgenommen wer-
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den. Auch eine Praambel zur Synchronisation und zur Kanalkorrektur lasst sich
automatisch erzeugen und in den entsprechenden Praambelspeicher schreiben.
All dies erleichtert den Aufbau eines Systems sowie eine eventuell notwendige
Fehlersuche.

Ebenso existieren Testfunktionen fiir jeden Beschleuniger, durch welche gege-
benenfalls deren Funktionalitat tiberpriift werden kann. So ist es beispielsweise
moglich, mit Hilfe der CS zu SPS Briicke vordefinierte Rohdaten in die Speicher
des SPS zu schreiben, zu modulieren und anschlieffend mittels (i)FFT-Beschleu-
nigern zu transformieren. Dabei werden die Ergebnisse durchgehend tiber die
Briicke durch den Prozessor im CS auf Korrektheit tiberpriift. Bei unerwarteten
Ergebnissen kann genau bestimmt werden, welcher Beschleuniger falsche Berech-
nungen durchfiihrt.

Diese Funktionen und Beispielprogramme sind in Eclipse-Projekten organisiert.
Eclipse ist eine fortschrittliche Programmierumgebung und bietet mit Hilfe des
Plugins von Aeroflex-Gaisler auch Unterstiitzung fiir den Leon-3 Prozessor. So
lasst sich die Software fiir ein System, welches mit Hilfe des Frameworks auf-
gebaut wurde, nicht nur innerhalb einer modernen integrierten Entwicklungs-
umgebung schreiben. Es unterstiitzt auch das grafische Debugging mit Hilfe des
GNU Debugger, welcher alle tiblichen Methoden zur Ablaufverfolgung unter-
stiitzt. Abbildung 7.8 zeigt ein Leon-3 Programm in der Debugging-Ansicht in
Eclipse. Fiir weitere Details sei auf [44] verwiesen.
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8. Schlussfolgerung und Ausblick

8.1. Schlussfolgerung

Mit dem HW/SW Co-Design Framework fiir Hochgeschwindigkeits-OFDM Si-
gnalverarbeitung wurde ein Baukastensystem geschaffen, mit welchem sich sehr
leicht eine breite Palette an OFDM Systemen abdecken lasst. Eine Leistungsfahig-
keit im Gb/s-Bereich, welche mit Hilfe des Systems und mit aktuellen FPGAs der
Virtex-6 Familie erreicht wurde, war bisher nur mit Hilfe von dedizierten Syste-
men moglich.

Wiéhrend dedizierte Systeme allerdings hohe Kosten durch eine lange Entwick-
lungszeit und durch die Notwendigkeit von Experten des Hardware-Entwurfs
besitzen, kann ein entsprechendes, auf das Framework basiertes System, auf ein-
fachste Weise realisiert werden. Das Framework und die grafische Benutzerschnitt-
stelle ermoglicht es hierbei selbst Laien die Konfiguration eines Systems anzupas-
sen und somit bereits zur Designzeit grofien Einfluss auf die Moglichkeiten eines
Hardware/Software Co-Design beziehungsweise auf den Kompromiss zwischen
maximaler Datenrate und dem Ressourcenverbrauch zu nehmen.

Im Gegensatz zu dedizierten Systemen lasst sich ein mit Hilfe des Framework er-
stelltes System in allen wichtigen Parametern durch Programmierung schnell und
einfach anpassen. Hierdurch kann es fiir eine enorme Vielzahl an Anwendungen
verwendet werden. Es ist nicht nur moglich, durch einfaches Austauschen der
Software einen anderen Industriestandard abzudecken, es konnen auch in Labo-
ren und bei Feldtests auf einfache Weise und automatisiert die verschiedensten
Parameter-Kombinationen durchlaufen werden.

Erweiterungen des Frameworks sind durch den modularen Aufbau und durch
die Verwendung von Industriestandards leicht méglich. So kénnen jegliche Ar-
ten von Prozessoren, Beschleunigern oder sonstigen Komponenten hinzugefiigt
werden, welche Alternativen zu den in dieser Arbeit verwendeten Algorithmen
bieten oder weitere Funktionalitdten aus der Kommunikationstechnik, beispiels-
weise eine Fehlerkorrektur, zur Verfiigung stellen.

Durch den im System vorhandenen General Purpose Prozessor des CS ist ein er-
stelltes System in der Lage, unter Reduzierung der erreichbaren Datenrate, per
Software an jeder Stelle der Signalverarbeitungskette einzugreifen. Dies ist nicht
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nur zu Debuggingzwecken sinnvoll, es konnen auch auf sehr schnelle und einfa-
che Art und Weise neue Verarbeitungsschritte integriert werden. Anhand dieser
Integration per Software kann anschliefend evaluiert werden, ob sich der Ent-
wurf eines entsprechenden Hardwarebeschleunigers lohnt.

Die rein verhaltensbasierte Beschreibung der Hauptkomponenten des Framework
ermoglicht prinzipiell den Einsatz verschiedener Zieltechnologien. So sind die er-
zeugten Systeme des System Generators auch mit FPGAs anderer Hersteller rea-
lisierbar, allerdings hierfiir weder getestet noch optimiert. Genauso wie fiir eine
mogliche Realisierung mittels Standardzellen miissen hierzu noch Konzepte zur
Technologieunabhéngigkeit fiir Takt-, Speicher- und IO-Komponenten integriert
werden. Ein Beispiel, wie dies bewerkstelligt werden kann, ist durch die GRLIB
gegeben, vgl. [3].

Der Aufbau der aktuell durchsatzstarksten software defined OF DM-Systeme sowie
die erfolgreichen Messungen zur Sende- und Empfangsqualitit dieser Prototypen
demonstrieren erfolgreich die Leistungsfahigkeit des Frameworks. Neben Daten-
raten im einstelligen Gigabit-Bereich konnten diese Experimente zudem die Fle-
xibilitdt des Systems demonstrieren, indem eine Vielzahl an OFDM-Konfiguratio-
nen eingesetzt wurde.

In Kombination mit dem zusétzlich entwickelten und realisierten Digital Down
Converter, welcher eine bisher unerreichte Bandbreite bietet, konnte leicht ein
Szenario aktueller Forschungen im Umfeld des Radio-Backhauling realisiert wer-
den. Dies verdeutlicht, wie flexible Kommunikationssysteme, die durch Software
konfigurierbar und deren Parameter anpassbar sind, aber dennoch hochste Da-
tenraten bieten, gewinnbringend im Forschungs- und Entwicklungsumfeld ein-
gesetzt werden konnen.

Auch im industriellen Sektor bedeutet Flexibilitdt ein hoher Zugewinn, da sich
Architekturen hierdurch unter Umstinden fiir mehrere Anwendungen nutzen
lassen, was die Sttickzahlen erhchen und die Kosten senken kann. Gerade durch
das Konzept des Frameworks, welches mittels einfacher Schnittstellen entspre-
chende Systeme einem grofsen Kreis von Anwendern zugénglich macht, eréffnen
sich in vielen Bereichen neue Felder fiir einen entsprechenden Kompromiss zwi-
schen Flexibilitdt und maximaler Datenrate.

8.2. Ausblick

Da innerhalb dieser Arbeit das Hauptaugenmerk auf dem genannten Kompro-
miss von Durchsatz und Flexibilitit liegt, wurde eine Optimierung des Energie-
verbrauchs nicht verfolgt. Dennoch diirfte sich auch in diesem Bereich, im Ver-
gleich zu dhnlich flexiblen Architekturen, Potential ergeben, weshalb eine Opti-
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mierung und Analyse in diese Richtung eine mogliche Weiterfithrung der Arbeit
darstellt. Als Ausgangsbasis kann hierzu bereits das Espresso-Klon Design dienen,
vgl. Kapitel 7.2.3. Eine Realisierung als Standardzellenentwurf ist hier jedoch ob-
ligatorisch, um einen fairen Vergleich mit anderen Veroffentlichungen zu ermog-
lichen.

Eine weitere interessante Anwendung auf FPGA-Basis ist die Verwendung der
dynamischen partiellen Rekonfiguration. Dies konnte als Erweiterung der bereits
durchgefiihrten Integration von Fast Startup geschehen, die bereits im Espresso-
Klon Design enthalten ist. So konnte beispielsweise der (i)FFT-Beschleuniger als
getrennte Partition realisiert werden, um ihn bei Bedarf durch andere Beschleuni-
ger auszutauschen. So kénnte es weniger Zeit beanspruchen, einen Equalization-
Beschleuniger in das System zu konfigurieren, mit ihm die Kanalschitzung und
Korrektur vorzunehmen und anschliefend wieder den (i)FFT-Beschleuniger zu
laden, als die Kanalkorrektur durch den Prozessor des CS per Software durchzu-
fithren.

Ein anderer Anwendungsfall fiir dynamisch partielle Rekonfiguration ist es, die
Konfiguration und die Programmierung der Beschleuniger zu {ibernehmen. Da-
durch kénnten die entsprechenden Konfigurationsbusse und die zugehorige Lo-
gik aus dem System entfernt werden. Alternativ wire ein Ubergang fiir die Archi-
tektur der Beschleuniger auf unflexible, dedizierte Schaltungen. Bei Parameter-
anderungen des Systems zur Laufzeit kénnten diese Schaltungen mittels dyna-
mischer partieller Rekonfiguration entsprechend ersetzt werden. Nachteil eines
solchen Konzeptes wire beispielsweise die grofle Anzahl benétigter Beschleuni-
gervarianten. Aufierdem wiirde man damit die Option eines Standardzellenent-
wurfes aufgeben.

Abgesehen von den erwédhnten neuen Ausrichtungen des Systems kann das Fra-
mework natiirlich beliebig erganzt werden. Zum einen konnen weitere Beschleu-
niger entwickelt werden, welche den Entwurfsraum fiir mit Hilfe des Frame-
works erstellten OFDM-Systeme vergrofiern. So wéren im Bereich des (i)FFT-Al-
gorithmus vielerlei zusitzliche Varianten denkbar, beispielsweise die Implemen-
tierung anderer Radix-Arten.

Auch die Unterstiitzung anderer Prototyping Plattformen und Analogwandler
sollte in Erwadgung gezogen werden, um den Entwurfsraum zu erweitern. Gera-
de fiir den Entwurf kleiner, energieeffizienter Systeme sollten auch andere Vari-
anten des Control Systems betrachtet werden. Alternativen wéren beispielsweise
Systeme, welche auf dem Microblaze Prozessor von Xilinx oder auf dem NIOS II
Prozessor von Altera basieren. Auch Mischsysteme aus Prozessorsubsystem und
FPGA, wie beispielsweise die ZYNQ Systeme von Xilinx, bieten vielversprechen-
de Realisierungsmoglichkeiten fiir das Framework, siehe [113].
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A. Mircostrip Antialiasing-Filter

Standardmafig wird bei digitalen Empfangern das Empfangssignal vor der Digi-
talisierung mittels eines oder mehrerer ADCs durch einen Tiefpassfilter in seiner
Bandbreite begrenzt. Dadurch lédsst sich sicherstellen, dass das Nyquist-Shannon-
Abtasttheorem eingehalten wird. Gerade bei Mehrtrégersystemen konnen diese
Filter nicht nur dazu verwendet werden, hochfrequente Stérungen und uner-
wiinschte Mischprodukte zu entfernen. Bereits hier konnen bei Bedarf Tragerfre-
quenzen des Signals ausgeblendet werden, die im Rahmen eines Frequenzmulti-
plexings fiir ihren Empfanger nicht von Interesse sind.

A.1. Anforderungen

Fur die Empfangsexperimente (siehe Kapitel 5.3) sollten Antialiasing-Filter einge-
setzt werden, welche das Empfangssignal bei der halben Abtastfrequenz begren-
zen. Da der Empfénger-Prototyp eine Abtastrate von 1 GSa/s besitzt, miissen die
Filter demnach alle Frequenzanteile entfernen, welche hoher als 500 MHz liegen.

Da die dufieren Subtrager eines OFDM Signals meist nicht moduliert werden und
auch die Experimente dieser Arbeit keine Ausnahme darstellen, wurde als Pass-
bandbereich 0 bis 460 MHz festgesetzt, der Stoppband-Bereich sollte bei 500 MHz
beginnen. Die Dampfung sollte nach Moglichkeit im Passbandbereich 1 dB nicht
iiberschreiten, im Sperrbereich sollte eine Ddimpfung von mindestens 20 dB be-
stehen. Aus organisatorischen Griinden konnten keine kommerziellen Filter ver-
wendet werden, weshalb das Design und die Herstellung der Filter selbst tiber-
nommen wurde.

A.2. Entwicklung und Herstellung

Die Entwicklung und Herstellung der Filter erfolgte mit dem Filter DesignGui-
de der Software Advanced Design System (ADS) 2008 Update 2 von Agilent. ADS
stellt eine Umgebung fiir die Simulation und Entwicklung von Schaltungen der
Hochfrequenztechnik dar. So lasst sich beispielsweise die Dimensionierung von
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Abbildung A.1.: Mit Hilfe des Filter DesignGuide der Software Advanced Design
System (ADS) 2008 Update 2 von Agilent kann leicht eine Ent-
wurfsraumexploration zur Filtererstellung stattfinden.

Leiterbahnen berechnen, um mittels Mikrostreifenleitungen Komponenten oder
Schaltungen (wie beispielsweise Filter) zu erstellen.

Zuerst wurden die gewiinschten Filtereigenschaften im Filter DesignGuide spezifi-
ziert, wobei die maximal erlaubte Welligkeit auf 0,2 dB gesetzt wurde, da eine De-
gradierung durch Realbedingungen und Herstellungstoleranzen zu erwarten ist.
Durch die Verwendung eines Tschebyscheff-Filters konnten wir schliefllich unse-
re Anforderungen bereits mit einem Filter elfter Ordnung erreichen.

Abbildung A.1 zeigt das Fenster des Filter DesignGuide mit den eingestellten
Werten des finalen Filterentwurfs. Dabei wurde ein Passband bis 400 MHz ge-
wihlt, das Stoppband beginnt entsprechend bei 440 MHz. Die Werte wurden kor-
rigiert, da sich diese im spateren Verlauf des Designs noch entsprechend dnder-
ten.

178



A.2. Entwicklung und Herstellung

a) b)

M B
o, CTO

Abbildung A.2.: a) Einfacher Tiefpass mittels RC-Glied. b) Querschnitt durch eine
Mikrostreifenleitung.

Leiter

Masseflache

Die hier verwendeten Filter wurden mittels Mikrostreifenleitungen aufgebaut.
Dabei handelt es sich um einfache Filter auf Basis von RC-Gliedern (vgl. Abbil-
dung A.2 a)), wobei Widerstinde durch Leiterbahnen realisiert werden und Kon-
densatoren durch Fliachen, welche zwischen Leiter und Massenfldche eine Art
Plattenkondensator bilden, vgl. Abbildung A.2 b). Fiir weiterfithrende Informa-
tionen sei auf [23] verwiesen.
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Abbildung A .3.: Ergebnisse einer Filtersimulation fiir die Vorwarts-Transmission
und die Eingangsreflexion.

Im nédchsten Schritt fand der genaue Filterentwurf statt. Von diesem Designschritt
an werden alle Parameter des Platinenmaterials miteinbezogen, ebenso kann der

179



A. Mircostrip Antialiasing-Filter

10} 0.5

[dB]

ission

Transm
)
o

'40 ¥ T ¥ T ¥ T v | B— T T
0 1 2 3 4 5 6
Frequency [GHz]

Abbildung A 4.: Frequenzverlauf eines Filters gemessen mit einem VNA von An-
ritsu (37397C).

Designer die Dimensionierung und den Verlauf der Leiterbahnen festlegen. Der
Ein- und Ausgang des Filters wurde hierbei an SMA-Buchsen angebunden, wobei
zu jedem Zeitpunkt im Entwurf Simulationen erstellt werden konnten.

Anhand der Simulationen wurden die Dimensionierung und die Eigenschaften
der Leiterbahnen so lange verdndert, bis das Ergebnis den Anforderungen ent-
sprach und das Layout gleichzeitig platzsparend war, damit die Filter nicht zu
viel Platinenmaterial bendtigten und sich deren Einsatz in einem Laboraufbau
angenehmer gestaltet.

Abbildung A.3 zeigt das Ergebnis einer Simulation des Filters in der endgiiltigen
Fassung. Das Passband endet hier schon bei 430 MHz. Dies ist gewollt, da sich
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Abbildung A.5.: Zwei aufgebaute Filter in eigens angefertigtem PVC-Gehause.

bei einem Probelauf der Platinenproduktion nach dem Ausmessen mittels eines
Netzwerkanalysators (Vector Network Analyzers, VNA) der Firma Anritsu her-
ausstellte, dass mit den zur Verfligung stehenden Materialien und Techniken zur
Platinenherstellung die von uns produzierten Filter spater schliefSen als simuliert.

Die Messungen des finalen Filters mittels VNA sind in Abbildung A.4 dargestellt.
Man kann erkennen, dass der Filter die Anforderungen in den meisten Punkten
erfillt, die 20 dB Dampfung allerdings erst leicht tiber 500 MHz erreicht wer-
den. Fiir unsere Experimente im Labor war dies ausreichend, da wir ausschliefien
konnten, dass sich entsprechende problematische Frequenzen im Signal befinden.
Zwei produzierte und in PVC Gehduse montierte Filter sind in Abbildung A.5
dargestellt.
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Joachim Meyer

HW/SW Co-Design Framework fiir

Hochgeschwindigkeits-OFDM
Signalverarbeitung

Der Bedarf an Kommunikation in unserer Gesellschaft steigt stetig,
den grofdten Zuwachs verzeichnet hierbei derzeit die drahtlose
SignallUbertragung. Dabei werden immer komplexere Verfahren zur
Signalverarbeitung entwickelt um die Datenraten oder die
Ubertragungsqualitét zu steigern. Eines dieser Verfahren, welches
sich im drahtlosen Bereich etabliert hat, stellt das orthogonale
Frequenzmultiplexverfahren (OFDM) dar.

Im Rahmen dieser Arbeit wurde ein HW/SW Co-Design Framework
entwickelt, welche es ermdglicht, auf einfachste Weise,
angepasste Multiprozessor System-on-Chips (MPSOC) zu
erstellen. Durch Einsatz dieses Frameworks lassen sich fur
moderne OFDM-Systeme neue Kompromisse zwischen
Leistungsfahigkeit und Flexibilitat erzielen.

Die Méglichkeiten des Frameworks wurden im Rahmen der Arbeit
durch aufgebaute Prototypen mit der Hilfe von rekonfigurierbarer
Hardware, sogenannten Field Programmable Gate Arrays
(FPGAs), demonstriert. Anhand unterschiedlicher Experimente zur
Hochgeschwindigkeits-OFDM Ubertragung mit Echtzeit-
signalverarbeitung wurde nicht nur die Funktionalitat der Systeme
nachgewiesen, es wurden auch Datenraten im Gb/s-Bereich
erzielt, was bisher lediglich unflexiblen, dedizierten Schaltkreisen
vorbehalten war.
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